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RESUMEN (en espafiol)

El objetivo de este trabajo es proporcionar soluciones para hacer mas
eficientes tanto el bus de potencia principal, como el sistema de
distribucion, presentes en los satélites. Dada la proliferacion y el uso
masivo de satélites hoy en dia, se hace necesario contar con
implementaciones que permitan reutilizar ciertos bloques funcionales
presentes en los mismos, entre las distintas misiones espaciales. De
esta forma, se podrian reducir costes y tiempos de desarrollo.

Este trabajo de tesis comienza con una introduccion a los sistemas en
naves espaciales. De esta forma, en el Capitulo 1 se introducira el
concepto de satélite, dese el punto de vista de sistema, asi como
también se describirdn los principales subsistemas que lo forman. De
igual forma, se hara una breve introduccion historica sobre el uso de
los satélites, asi como también sobre la continua y creciente evolucién
en su uso y en su demando de potencia.




El Capitulo 2 se centra en el bus de potencia regulado de los
satélites. Se aborda la posibilidad de replantear dicho subsistema a
nivel de convertidor, con el objetivo de desarrollar una Unica topologia
vélida para implementar los distintos bloques que lo forman. De esta
forma, el tiempo de redisefio para cada misién se veria practicamente
eliminado. Finalmente, se planeta el uso de una etapa, llamada
transformador electrénico, con el objetivo de independizar el bus de
potencia principal, del panel solar utilizado, haciendo un escalado de
los distintos niveles de tensién y potencia, desde un punto de vista
modular.

El Capitulo 3 aborda el andlisis y disefio de la etapa transformador
electrénico, desde un punto de vista modular. Dicha etapa estara
formada por varios convertidores CC/CC, que, a través de la conexion
en serie o paralelo de sus entradas, se encargaran de adaptar los
niveles de tension y potencia, en funcion del panel solar empleado.
En primer lugar, se har4d una breve descripcién de la topologia
seleccionada en base al cumplimiento de los requisitos impuestos. A
continuacion, se analizara el modo de operacién modular empleando
el transformador electrénico. Este andlisis se complementara con
simulaciones y resultados experimentales que validan el
funcionamiento modular propuesto.

El Capitulo 4 se centra en el sistema de distribucion del satélite,
planteando un disefio de un limitador de corriente de enclavamiento.
Estos dispositivos se encargan de proteger al bus de potencia
principal frente a sobrecorrientes. Las arquitecturas tradicionales
estan basadas en semiconductores P-MOS, lo cuales, debido a sus
elevados valores de resistencias de canal, presentan altas pérdidas
de conduccién ante niveles de corriente elevados. De esta forma, este
capitulo presenta el analisis y disefio de una arquitectura de LCL
basada en el uso de semiconductores N-MOS de SiC como
dispositivo limitador de corriente. Se analizaran las distintas partes
gue forman esta nueva arquitectura, junto con una guia de disefio de
aquellas mas complejas. Finalmente, se mostraran resultados
experimentales que validan el funcionamiento de la topologia
planteada.




Finalmente, en el Capitulo 5 se presenta un resumen de las
conclusiones mas relevantes de este trabajo, asi como también lineas
de investigacion futuras en este contexto.

RESUMEN (en Inglés)

The objective of this work is to present solutions in order to make
more efficient the main power bus and the distribution system on
satellites. Due to the massive use of satellites nowadays, it is
necessary to have main blacks that can be reuse in different space
missions. This way, costs and developing times can be reduced.

This thesis begins with an introduction of the aerospace systems.
Therefore, Chapter 1 introduces the satellite concept from the system
point of view, describing the main subsystems on it. In the same way,
a brief historical introduction will be made regarding the increasing use
of satellites and the rise of the power demanded by them. At the end
of this chapter, the objectives and main contributions of this work will
be displayed.

Chapter 2 focuses in the regulated power bus on satellites. This
chapter presents the idea of reconsidering the main power bus at
converter level, with the objective of having only one topology which
will be valid to implement the main building blocks of the power
subsystem. This way, the developing times between missions will be
reduced. Finally, this chapter presents the use of a stage called
‘Electronic Transformer’ (ET), making possible the independency of
the main power bus from the solar array. The voltage and power
levels adaptations will be made in a modular way.

Chapter 3 addresses the analysis and design of the ET stage from
the modular point of view. This stage will be composed by DC/DC
converters connected in series or parallel at their inputs making
possible to achieve a correct voltage and power sharing between
modules depending on the solar array used. First, a description of the
topology will be displayed. After that, a modular operation behaviour of
all the modules connected in the ET stage will be explained. This




analysis will be complemented with simulation and experimental
results for the implemented prototypes.

Chapter 4 is focused on the satellite distribution system presenting a
new design of a latching current limiter (LCL). These devices provide
overcurrent protection for the main power bus. Traditional LCL
architectures are based on P-MOS devices which, due to its higher
on-state resistance values, they present high conduction losses at
higher power. This way, this chapter presents an analysis and design
of a LCL structure based on SiC N-MOS devices. The different stages
that formed the SiC LCL architecture will be analysed, presenting a
design guide for them. Finally, the experimental results of the
prototypes develop using this new architecture will be displayed.

Finally, Chapter 5 presents a summary and conclusions, as well as
the proposal of future work related to this thesis.

SR. PRESIDENTE DE LA COMISION ACADEMICA DEL
PROGRAMA DE DOCTORADO EN




Resumen

El objetivo de este trabajo es proporcionar soluciones para hacer
mas eficientes tanto el bus de potencia principal, como el sistema de
distribucion, presentes en los satélites. Dada la proliferacion y el uso
masivo de satélites hoy en dia, se hace necesario contar con
implementaciones que permitan reutilizar ciertos bloques funcionales
presentes en los mismos, entre las distintas misiones espaciales. De
esta forma, se podrian reducir costes y tiempos de desarrollo.

Este trabajo de tesis comienza con una introduccién a los sistemas
en naves espaciales. De esta forma, en el Capitulo 1 se introducira el
concepto de satélite, dese el punto de vista de sistema, asi como
también se describiran los principales subsistemas que lo forman. De
igual forma, se hara una breve introduccién histérica sobre el uso de
los satélites, asi como también sobre la continua y creciente evolucion
en su uso y en su demando de potencia. En la parte final de este
capitulo se detallan los objetivos y contribuciones originales de este
trabajo.

El Capitulo 2 se centra en el bus de potencia regulado de los
satélites. Se aborda la posibilidad de replantear dicho subsistema a
nivel de convertidor, con el objetivo de desarrollar una Unica
topologia vélida para implementar los distintos bloques que lo forman.
De esta forma, el tiempo de redisefio para cada mision se veria
practicamente eliminado. Finalmente, se planeta el uso de una etapa,
Ilamada transformador electronico, con el objetivo de independizar el
bus de potencia principal, del panel solar utilizado, haciendo un
escalado de los distintos niveles de tension y potencia, desde un punto
de vista modular.

El Capitulo 3 aborda el analisis y disefio de la etapa transformador
electrénico, desde un punto de vista modular. Dicha etapa estard
formada por varios convertidores CC/CC, que, a través de la conexion



en serie o0 paralelo de sus entradas, se encargardn de adaptar los
niveles de tensidn y potencia, en funcién del panel solar empleado. En
primer lugar, se hard una breve descripcion de la topologia
seleccionada en base al cumplimiento de los requisitos impuestos. A
continuacion, se analizara el modo de operacién modular empleando
el transformador electrénico. Este analisis se complementard con
simulaciones 'y resultados experimentales que validan el
funcionamiento modular propuesto.

El Capitulo 4 se centra en el sistema de distribucion del satélite,
planteando un disefio de un limitador de corriente de enclavamiento.
Estos dispositivos se encargan de proteger al bus de potencia principal
frente a sobrecorrientes. Las arquitecturas tradicionales estan basadas
en semiconductores P-MOQOS, lo cuales, debido a sus elevados valores
de resistencias de canal, presentan altas pérdidas de conduccion ante
niveles de corriente elevados. De esta forma, este capitulo presenta el
analisis y disefio de una arquitectura de LCL basada en el uso de
semiconductores N-MOS de SiC como dispositivo limitador de
corriente. Se analizaran las distintas partes que forman esta nueva
arquitectura, junto con una guia de disefio de aquellas mas complejas.
Finalmente, se mostraran resultados experimentales que validan el
funcionamiento de la topologia planteada.

Finalmente, en el Capitulo 5 se presenta un resumen de las
conclusiones mas relevantes de este trabajo, asi como también lineas
de investigacion futuras en este contexto.



Agradecimientos

En primer lugar, quiero agradecer a mis directores de tesis Manuel
Arias y Pablo Ferndndez, verdaderos autores de este trabajo, por la
ayuda, dedicacion y paciencia a lo largo de estos cuatro afios de tesis.
De la misma manera, quiero agradecer al profesor José A. Villarejo su
trabajo, revisando integramente capitulos de este documento.

En segundo lugar, quiero tener un recuerdo para los distintos
profesores que forman el grupo SEA, Javier, Marta, Aitor, Diego,
Alberto, Juan, etc, por haber aprendido cosas escuchandolos, y por los
buenos momentos en el laboratorio, comidas, paseos, congresos, etc.
Gracias también al resto de integrantes del SEA, doctorandos pasados
y presentes por los buenos momentos en el dia a dia del trabajo en el
laboratorio, y muy especialmente al clasico grupo de las comidas
formado por Miguel, Tania, Juan Ramon, Theyllor, y un servidor, por
los disparatados dialogos que alli se creaban.

En tercer lugar, a muchos de los compafieros de la carrera/instituto
con los que he seguido en contacto y que me han seguido animando
con este trabajo, muy especialmente a Isa, Vanesa, Carlos, Marcos,
Alberto, Santi, Paula, Cafibn, Ainoa, Aida, Béarbara y, seguramente
mas a los que me dejaré. Dentro de este apartado quiero agradecer
también a Andrea sus correos, sus animos, visitas y conversaciones a
lo largo de este tiempo, en el que yo hacia algo llamado “tesis” y ella
hacia su vida entre Alemania, Espafia e Irlanda.

Finalmente, mis Gltimos agradecimientos son para mi padre y mi
madre por su carifio, apoyo, trabajo y sacrificio constante durante
todos estos afios.






Indice de contenidos

Capitulo 1: Introduccion a los sistemas embarcados en satélites 9

1.1.- Introduccion 18

1.2.- Subsistemas del satélite 21
1.2.1.- Subsistema de procesamiento de datos y telemetria 21
1.2.2.- Subsistema de control de 6rbita y orientacion 22
1.2.3.- Subsistema de potencia 23
1.2.4.- Subsistema de control térmico 27
1.2.5.- Subsistema de propulsion 28

1.3.- Evolucion en el uso de los satélites 29
1.3.1.- Paradigma “new space” 30

1.4.- La creciente demanda de potencia en las naves espaciales
33

1.4.1.- Problematica y motivacion 34
1.5.- Objetivos y contribuciones originales de este trabajo 36
1.6.- Bibliografia 37
Capitulo 2: Estandarizacion del bus de potencia en satélites 45
2.1.- Motivacion 46

2.2.- Requisitos empleados en la seleccion y comparativa de
topologias modulares 46

2.2.1.- Anélisis de la fiabilidad 47
2.2.2.- Seleccion de componentes 52

2.3.- Posibles topologias basicas 63



INDICE DE CONTENIDOS

2.4.- Estandarizacion basada en etapa intermedia 69
2.5.- Conclusiones 71
2.6.- Bibliografia 72
Capitulo 3: El transformador electrénico 73
3.1.- Introduccion 74
3.2.- Descripcion del concepto de transformador electronico 77
3.3.- El médulo DCX del TE 80

3.3.1.- Descripcion de la topologia seleccionada y
cumplimiento de las condiciones impuestas 81

3.3.2.- Operacion modular 91
3.3.3.- Andlisis de la fiabilidad 99

3.3.4.- Andlisis de las tolerancias y del envejecimiento en los
componentes resonantes 102

3.4.- Resultados experimentales de la etapa TE usando los
modulos DCX 106

3.4.1.- Resultados experimentales para un solo mddulo DCX
107

3.4.2.- Resultados experimentales con varios médulos DCX
conectados en IPOP e ISOP 112

3.4.3.- Efecto de fallo en un mdédulo DCX dentro del sistema
TE 117

3.4.4.- Emulacion de panel solar a través del transformador
electronico 120

3.5.- Conclusiones 122
3.6.- Bibliografia 138



INDICE DE CONTENIDOS

Capitulo 4: Disefio de un limitador de corriente
enclavamiento basado en N-MOS de SiC 141

4.1.- Introduccion 142

4.2.- Seleccion de semiconductores 146

4.3.- Arquitectura del LCL basado en N-MOS de SiC 159
4.3.1.- Fuente de alimentacion auxiliar 160
4.3.2.- Aislador analdgico (DCX) 161
4.3.3.- Lazo de control de corriente 171

4.3.4.- Seccion de proteccion contra infratension (UVLO)
180

4.3.5.- Seccion de temporizacion 182
4.3.6.- Seccion de arranque suave 184

4.4.- Resultados experimentales 185

de

4.4.1.- Funcionamiento del LCL con cortocircuito a su salida

186

4.4.2.- Funcionamiento del LCL activandose desde
cortocircuito 188

4.4.3.- Funcionamiento del LCL variando su impedancia de

salida 190

4.4.4.- Proceso de carga de un condensador a través del LCL

192

4.4.5.- Andlisis de las pérdidas en el LCL basado en N-MQOS

de SiC 193
4.5.- Conclusiones 194
4.6.- Bibliografia 195



INDICE DE CONTENIDOS

Capitulo 5: Conclusiones y trabajo futuro 199
5.1.- Conclusiones 200
5.2.- Trabajo futuro 203
5.3.- Contribuciones 204
5.4.- Publicaciones 205
5.4.1.- Publicaciones en revista internacional: 206
5.4.2.- Publicaciones en congreso internacional: 206
5.4.3.- Publicaciones en congreso nacional: 207
5.5.- Financiacion 208
Lista de simbolos 209
Capitulo 2: 209
Capitulo 3: 211
Capitulo 4: 214
Lista de acrénimos 219
Capitulo 1: 219
Capitulo 2: 220
Capitulo 3: 220
Capitulo 4: 221



INDICES DE FIGURAS Y TABLAS

Indice de figuras

Fig.1. 1. Subsistemas del satélite segun [1.1] 20

Fig.1.2. Esquema béasico del bus de potencia no regulado de un
satélite 24

Fig.1.3. Esquema basico de un sistema de potencia regulado en un
satélite 26

Fig.1.4. Numero de satélites lanzados entre 1957 y 2019 [1.19] 30

Fig.1.5 Crecimiento en los requisitos de potencia de las navas
espaciales entre la década de los 60 y los 2000 [1.18] 33

Fig.2. 1. Esquema del bus de potencia regulado de un satélite 47

Fig.2.2. Posibles casos de FCA en configuraciones puente
completo (a) y medio puente (b) 51

Fig.2.3. Posibles casos de FCC en configuraciones puente
completo (a) y medio puente (b) 51

Fig.2.4. Posibles casos de FCA en configuraciones rectificador de
doble onda (a) y rectificador con toma media (b) 51

Fig.2.5. Posibles casos de FCC en configuraciones rectificador de
doble onda (a) y rectificador con toma media (b) 52

Fig.2.6. Modelo térmico simplificado de la transferencia de calor
para pérdidas en el cobre 59

Fig.2.7. Modelo térmico simplificado de la transferencia de calor
para pérdidas en el ndcleo 60

Fig.2.8. Desglose de pérdidas para las topologias basicas
seleccionadas, para la implementacion del blogue SAR. Se considera
redundancia 3+1 67



INDICES DE FIGURAS Y TABLAS

Fig. 3.1. Ejemplo de reutilizacion del bloque SAR usando el TE
como etapa intermedia 76

Fig. 3.2. Esquema del método de adaptacion de tensiones /
potencias a través de la conexion de varios mddulos disefiados con
ganancia estéatica fija 79

Fig. 3.3 a) Representacion del esquematico del médulo TE; b)
Principales formas de onda de la topologia del TE 83

Fig.3.4. Angulo de conduccion de los diodos en funcién de la ratio
entre la frecuencia de resonancia y la frecuencia de conmutacion.
Solucién numérica para la ecuacion (3.10) 87

Fig.3.5. Situacion de las corrientes resonantes cuando a) Ton >
Ton_maxy b) Ton = Ton_max 89

Fig.3.6. a) Circuito simplificado de dos mddulos conectados en
IPOP; b) Circuito resonante equivalente; c¢) “n” mddulos conectados
en [POP; d) circuito resonante equivalente para “n” médulos 94

Fig.3.7. Circuito y formas de onda para mostrar el comportamiento
de las corrientes resonantes ante diferencias en los niveles de tension
en cada modulo 96

Fig.3.8. Circuito y principales formas de onda ante errores de
sincronizacion 97

Fig.3.9. Incremento en la variacion de corriente debido a errores de
sincronizacion en funcién del angulo 6 99

Fig.3.10. Reparto de tensiones y corrientes en una matriz de cuatro
modulos DCX cuando uno de ellos falla 102

Fig.3.11. Representacion de la frecuencia de conmutacion
normalizada (rojo) y del valor de To, normalizado (azul) en funcién de
la tolerancia (0) 105

10



INDICES DE FIGURAS Y TABLAS

Fig.3.12. Medida de la corriente resonantes en los diodos, a)
posicion de la sonda de corriente; b) Circuito equivalente considerado
108

Fig.3.13. Prototipo del médulo DCX construido 111

Fig.3.14. Transicion en la tension drenador-fuente (Vps), y puerta-
fuente (Ves) del transistor M4 donde se muestra la conmutacién a
tension cero (ZVS) 111

Fig.3.15. Representacion de la tension drenador-fuente en el
transistor Ma (Vpswma), de la corriente resonante (I.k), y de la tension
de salida (Vo) cuando a) no se considera filtro EMI a la entrada del
SAR; b) si se considera filtro EMI en el SAR 111

Fig.3.16. Comparativa de los rendimientos obtenidos para los
distintos modulos DCX 112

Fig.3.17, Tension de salida (Vo) y corrientes resonantes (I k12) en
dos modulos DCX conectados en IPOP 115

Fig.3.18. Esquema de dos subsistemas (Sub 1y Sub 2), de médulos
DCX conectados en IPOP, conectados en ISOP 115

Fig.3.19. Tension de entrada en Sub 1y Sub2, junto con el nivel de
tension de salida del sistema completo (Vo) 116

Fig.3.20. Corrientes resonantes a través de los diodos rectificadores
de los cuatro mddulos DCX. La potencia procesada por cada médulo
es de 200 W 116

Fig.3 21. Valor medio de la corriente resonante en los mddulos
DCX1y DCXy, y corrientes resonantes en los médulos DCX3z y DCXa4
117

Fig.3.22. Corrientes resonantes a través de los diodos
rectificadores. El fallo en el médulo DCX; se debe a un cortocircuito
en el transistor M3 119

11



INDICES DE FIGURAS Y TABLAS

Fig.3.23. Corrientes resonantes a través de los diodos
rectificadores. El fallo en el moédulo DCX; se debe a que M, y M3 se
mantienen siempre en circuito abierto 119

Fig.3.24. Curvas 1-V del panel solar emulado y del transformador
electronico (TE) 121

Fig.4.1. Esquema del bus de potencia regulado de un satélite 143
Fig.4.2. Arquitectura tradicional de un LCL basado en P-MOS 144

Fig.4.3. Perfil de corriente en el LCL ante cortocircuito a la salida
151

Fig.4.4. Perfil de la potencia disipada por el semiconductor ante
cortocircuito a la salida del LCL 151

Fig.4. 5. Respuesta térmica transitoria del modelo de Foster para el
MOSFET SCT3022AL, junto con la respuesta térmica transitoria real
segun sus hojas de caracteristicas 153

Fig.4.6. Respuesta en frecuencia de los modelos de Foster y Cauer
para el SCT3022AL 155

Fig.4.7. Red de Cauer con resistencia Ry, extra 157

Fig.4. 8. Respuesta térmica a) 150°C, b) 175°C y c) 200°C 158
Fig.4.9. Arquitectura del LCL basada en dispositivo N-MOS 160
Fig.4.10. Concepto de aislador analégico 161

Fig.4. 11. Implementacion del oscilador en la etapa DCX 164
Fig.4.12. Representacion del esquematico del LLC 165

Fig.4.13. Circuito equivalente para la topologia LLC-DCX usando
la FHA 165

Fig.4.14. Diagramas de Bode para un valor de Qunk fijo de 0,1818
variando la ratio Fr/Fsw 170

12



INDICES DE FIGURAS Y TABLAS

Fig.4.15. Diagramas de Bode para un valor de la ratio Fr/Fsw fijo
de 1,27 variando el pardmetro Qnk 171

Fig.4.16. Implementacién practica de un regulador tipo Il con un
amplificador operacional 172

Fig.4.17. Audio-susceptibilidad de la etapa LLC-DCX para una Vin
de 10V 175

Fig.4.18. Circuito equivalente del LCL en el modelo de pequefia
sefial 175

Fig.4.19. Circuito de pequeria sefial entre la salida de la etapa DCX
y el dispositivo N-MOS 176

Fig.4.20. Disefio del filtro LC implementado 177

Fig.4.21. Diagramas de Bode la funcion de transferencia G;_. para
diferentes configuraciones de Zjead 177

Fig.4.22. Diagramas de Bode la funcion de transferencia Gc. para
diferentes configuraciones de Zjead 178

Fig.4. 23. Diagrama de bloques del lazo de control implementado
179

Fig.4.24. Comparativa de los diagramas de Bode del regulador
implementado a nivel tedrico y practico 180

Fig.4.25. Implementacion del circuito de undervoltage 181
Fig.4.26. Implementacion del circuito de temporizacién 183

Fig.4.27. Implementacion del circuito de arranque suave (en rojo)
en la referencia de corriente del lazo de control 185

Fig.4.28. Prototipo del LCL disefiado, a) capa top, b) capa bottom
186

Fig.4.29. Principales formas de onda del funcionamiento del LCL
clase 10 ante cortocircuito a su salida, para una Vpys de 100 V 187

13



INDICES DE FIGURAS Y TABLAS

Fig.4.30. Activacion del LCL directamente desde cortocircuito
para una Vs de 100 V 189

Fig.4.31. Activacion del LCL directamente desde cortocircuito
para una Vs de 100 V, usando el circuito de arranque suave 189

Fig.4.32. Funcionamiento del LCL, ante cortocircuito a su saluda,
usando un filtro LC entre el LCL y la carga, para una Vps de 100 V' y
empleado el N-MOS de ROHM 191

Fig.4.33. Funcionamiento del LCL, ante cortocircuito a su saluda,
usando un filtro LC entre el LCL y la carga, para una Vs de 100 V' y
empleado el N-MOS de ST 191

Fig.4.34. Proceso de carga de un condensador conectado entre el
LCL y la carga, para una Vpys de 100 V 192

Fig.4.35. Desglose de pérdidas para la arquitectura propuesta de
LCL basada en N-MOS de SiC, en comparacion con un P-MOS
calificado para espacio, para un LCL clase 10 y con una Vs de 100 V
194

14



INDICES DE FIGURAS Y TABLAS

Indice de tablas

Tabla 2.1. Principales requisitos eléctricos del bus de potencia 64

Tabla 2.2. Comparativa de rendimientos entre las topologias
bésicas seleccionadas 68

Tabla 3. 1. Parametros principales de disefio del médulo DCX 110
Tabla 3. 2. Principales caracteristicas del panel solar emulado 121

Tabla 4. 1. Clases de LCLs con sus principales caracteristicas para
tension de bus de: a) 28 Vy b) 50 V [4.1] 148

Tabla 4. 2. Coeficientes del modelo de Foster para el MOSFET
SCT3022AL 153

Tabla 4.3. Coeficientes del modelo de Cauer para el MOSFET
SCT3022AL 155

15



INDICES DE FIGURAS Y TABLAS

16



CAPITULO 1: SISTEMAS EMBARCADOS EN SATELITES

Capitulo 1: Introduccion a los
sistemas embarcados en
satélites

En este capitulo se hace una breve introduccion del contexto
historico y la evolucion de los subsistemas de potencia en satélites. En
primer lugar, se proporcionara una definicion del satélite, desde el
punto de vista de sistema, para posteriormente describir los distintos
subsistemas que lo forman.

En primer lugar, se exponen las principales caracteristicas de
estos subsistemas. Hoy en dia, se ha llevado a cabo un incremento en
la puesta en O&rbita de satélites, para distintas aplicaciones,
meteorologia,  telecomunicaciones,  investigacion  cientifica,
observacion, etc. Este hecho se ha visto especialmente reforzado por
el incremento en el nimero de empresas privadas que apuestas por la
investigacion y el desarrollo de sistemas espaciales. Sin embargo, el
proceso de disefio de los satélites sigue realizandose con poco
reaprovechamiento de disefios previos, y partiendo practicamente
desde cero. En este sentido, se plantea en este trabajo la necesidad de
introducir los conceptos de reusabilidad y estandarizacion en los
disefios de los satélites.

Finalmente, se describen los objetivos y las principales
contribuciones de este trabajo.
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CAPITULO 1: SISTEMAS EMBARCADOS EN SATELITES

1.1.- Introduccion

Desde el comienzo de la llamada “Era Espacial”, las aplicaciones
basadas en el uso de satélites se han convertido en un aspecto
preponderante y critico, afio tras afio. Ademas de los tradicionales
satélites pensados para aplicaciones de telecomunicacion,
meteorologia, e investigacion cientifica, otras aplicaciones como la
navegacion o la observacion terrestre, empiezan a ganar mas
relevancia e interés. Por ejemplo, la Comisiobn Europea esta
financiando el llamado “programa Copérnico” con el objetivo de
poder tomar distintas medidas de observacion terrestre, de forma
continua. Su objetivo es el de proporcionar datos, en relacion con
medidas atmosféricas, cambio climatico, uso de los suelos terrestres,
medio ambiento marino, respuesta a emergencias, asi como también
aspectos relacionados con la seguridad. Para poder llevar a cabo estos
objetivos, se ha desarrollado una flota de satélites, dentro de la
Ilamada serie “Sentinel”.

Desde el punto de vista de la navegacién, la Comisidén Europea se
encuentra desarrollando el sistema Galileo, como alternativa al,
mundialmente conocido, sistema GPS. Ademas de estos aspectos, hoy
en dia hay nimeros campos de desarrollos, cuya expansion esta
resultando muy llamativa, gracias a la existencia de los satélites. Estos
campos guardan relacion con la observacion y la exploraciéon del
espacio exterior, y de otros planetas.

En lo que respecta a la financiacion, los satélites no se encuentran
financiados, en la actualidad, solo a través de agencias
gubernamentales o intergubernamentales como la Administracion
Nacional de Aerondutica y el Espacio (NASA) o la Agencia Espacial
Europea (ESA), sino que existen operadores privados de satélites
como la Sociedad Europea de Satélites (SES) o Hispasat. Ademas,
también existen compafiias privadas que se dedican a la fabricacion de
satélites como pueden ser Airbus, Thales Alenia Space u OHB. En
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este caso, se trata de compafiias europeas con importantes relaciones y
presencia en la industria espafola. Por ejemplo, CRISA, perteneciente
a la seccién de defensa y espacio de Airbus, es el proveedor de las
“unidades de conversion de potencia y distribucion” (PCDU) de
satélites para usos comerciales y gubernamentales.

A continuacién, se hard una definicion del satélite, desde el punto
de vista de sistema, y se detallardn los principales subsistemas que
forman parte de este.

Un satélite consiste en varios sistemas disefiados para cumplir con
los requisitos de una determinada mision. Todos, incluyendo los
satélites mas sencillos, cuentan con una serie de sistemas comunes,
representados en rojo en la Fig.1. 1 [1.1]. Los satélites mas complejos
requieren sistemas adicionales, como los representados en azul en la
Fig.1. 1. Estos sistemas se dividen en dos grandes grupos: los
subsistemas de carga util, y los de plataforma. Dentro de los
subsistemas de carga util, estarian aquellos relacionados con los
equipos de comunicaciones, en los satélites comerciales, o la
instrumentacion de toma de medidas, en los satélites destinados a la
investigacion. En definitiva, aquellos que realizan la tarea o tareas
propias de la mision. Por su parte, los llamados subsistemas de
plataforma englobarian aquellos encargados de dar soporte a los
subsistemas de carga Util. Es decir, los encargados de que el satélite
sea operativo, de manera autonoma, y pueda desempefiar las tareas
asociadas a la mision.

El subsistema de potencia seria uno de los sistemas de plataforma,
el cual estd formado por el conjunto de paneles solares, baterias,
electrénica de potencia, cableado y sistemas de control. Otros
subsistemas importantes, dentro de los llamados subsistemas de
plataforma, serian el subsistema de comunicaciones, encargado de
recibir comandos y devolver informacién, los subsistemas de
telemetria, asi como también. los subsistemas de coordinacion y
control de actividades del satélite. Hoy en dias, incluso los satélites
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maés sencillos, suelen contar, ademas, con subsistemas encargados de
determinar, la orientacion dentro de la orbita, la propulsion, etc. De
esta manera, el disefio de un satélite, siempre se encuentra optimizado
al maximo, de modo que cualquier cambio resultaria en un coste muy
elevado.

Antena Antena
transmisora S a receptora

Mecanismo de
apuntamiento Panel solar
Software
Comunicaciones Apuntamiento
Propulsién
del panel solar
Control de Tratamiento Regulacién de potencia
inclinacién de datos y almacenamiento de
| (DHS) energia
Sensores de
inclinacién Sensores
Sistemas de carga embarcados

Fig.1. 1. Subsistemas del satélite segtin [1.1]
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1.2.- Subsistemas del satélite

En esta seccion se describen los distintos subsistemas que
componen la plataforma de los satélites mas habituales [1.1]:

1.2.1.- Subsistema de procesamiento de
datos y telemetria

Una de las funciones basicas de las naves espaciales, incluso de las
mas simples, se basa en mantener el contacto con las estaciones de
tierra, con el objetivo de llevar a cabo tareas de control, operaciones
de comunicacion, retorno de los datos, etc.

En este sentido, el subsistema de tratamiento de datos (Command
and Data Handling Subystem, CDHS) se encarga de llevar a cabo el
envio y la recepcién de los datos en la nave espacial [1.2], [1.3]. En
este caso, estarian incluidos los datos derivados de las operaciones
cientificas, asi como también las operaciones derivadas de la carga de
pago. En este caso, se trata de un subsistema de control de la
informacién bidireccional, es decir se encarga de la recepcion y
demodulacién de la informacion desde la estacion de tierra al satélite,
asi como también de la transmisidn, en tiempo real, desde el satélite
hasta la estacion de tierra.

Este subsistema esta conectado a sendas unidades, transmisora y
receptora de radiofrecuencia, que constituyen los puntos Unicos de
entrada o salida de datos en la nave espacial. Desde el punto de vista
de la comunicacion, se puede pensar en un enlace espacial, como un
enlace de comunicaciones entre una nave espacial, y las estaciones de
tierra, 0 un enlace de comunicaciones entre dos naves espaciales. De
la misma manera, se puede definir al protocolo de enlace espacial
como aquel protocolo de comunicaciones disefiado para ser usado
sobre un enlace espacial, 0 en una red que contine uno o muchos
enlaces espaciales. La informacion bésica en un enlace espacial se
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basa en datos de telemetria y telecomando. De esta manera, el enlace
descendente de telemetria y el enlace ascendente de telecomando
proporcionan el canal de comunicaciones, necesario, entre la nave
espacial, y las estaciones de tierra.

En el enlace ascendente, el CDHS recibe y decodifica los datos y
telecomandos de las operaciones, tanto de los sistemas de carga Util,
como los de plataforma. Estos telecomandos seran dirigidos,
posteriormente, a cada uno de los subsistemas o ejecutados
directamente a nivel de plataforma.

Por su parte, en el enlace descendente, el CDHS toma varios tipos
de datos adquiridos de los subsistemas que forman la plataforma, o
generados por cargas de pago cientificas. Estos datos, seran
multiplexados y convertidos a tramas de datos, para su posterior
transmision a las estaciones de tierra.

1.2.2.- Subsistema de control de orbita y
orientacion

El subsistema de control de 6rbita y orientacion (Attitude and Orbit
Control Subsystem, AOCS) es el encargado de determinar la posicién
exacta del satélite respecto a su vertical, proporcionando apuntamiento
preciso para las antenas de comunicaciones y para los sensores [1.4],
[1.5].

El &mbito de trayectoria del satélite esta determinado por el
lanzador, encargado de ponerlo en 6rbita, y previamente definido en el
proceso de fabricacion del mismo. A continuacién, el lazo de control a
bordo del satélite se encarga de establecer y marcar la direccién y la
orientacion dentro de su érbita.

El principal inconveniente viene en que la orientacién de los
satélites puede verse afectada de numeras formas tanto desde el punto
de vista de resistencia aerodinamica de las capas méas exteriores de la

22



CAPITULO 1: SISTEMAS EMBARCADOS EN SATELITES

atmosfera terrestre, la influencia de la gravedad, la radiacion solar o la
propia interaccion entre el campo magnético terrestre y los dipolos
magnéticos presentes en el satélite. Este nivel de orientacion puede
verse afectado también por factores internos derivados de posibles
vibraciones en el propio satélite.

Estas perturbaciones, debidas a fuerzas internas y externas al
satélite, deben ser contrarrestadas por el AOCS. Este subsistema
incluye sensores para identificar el nivel de orientacion (como
giroscopios, sensores solares, magnetometros o rastreadores de
estrellas) y sistemas de puesta en marcha (como lanzadores, volantes
de reaccién, o pares magnéticos) para controlar las rotaciones del
satélite alrededor de su centro de masas.

1.2.3.- Subsistema de potencia

El subsistema de potencia se encarga de generar, almacenar,
controlar y distribuir la potencia con el nivel de tension adecuado para
todos los equipos y cargas conectados al satélite [1.6].

1.2.3.1.- Subsistema de potencia no regulado

La Fig.1.2 muestra el esquema de bus de potencia no regulado,
también conocido como bus de bateria o bus regulado en iluminacién
solar. Las fuentes de energia serian el panel solar y la bateria. De esta
forma, seria la propia bateria la que se encarga de alimentar las cargas,
cuando el panel solar no sea capaz de proporcionar la suficiente
potencia. A su vez, existe una conversion secundaria, por parte de las
cargas, en la que se adapta el nivel de tension proporcionado por la
bateria, a las necesidades de cada una de estas.

Desde el punto de vista del panel solar, cuando este sea capaz de
proporcionar la potencia suficiente, seré el llamado regulador de panel
solar (Solar Array Regulator — SAR), el que se encargue de extraer la
potencia de dicho panel, con el objetivo de alimentar las cargas, y de
cargar la bateria.
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De este proceso de regulacién se encarga el amplificador de error
principal (Mean Error Amplifier — MEA). Esto proceso se basa en
medir la tensién de la bateria con el objetivo de saber cuanta potencia
ha de inyectar el SAR, con el objetivo de mantener la bateria cargada.
En este caso, los valores tipicos de tension en las baterias estaran entre
24Vy32V.

Flujo de
poteBia
sAR 1 Sistema de Conversion
1 = J J_ J_ : distribucion [T secundaria
! I
= |
]
Panel : Bateria E
Solar H '
| ]: .
i —— )
: L =T |
' - ' MEA L

Lazo de control

Fig.1.2. Esquema bésico del bus de potencia no regulado de un satélite

1.2.3.2.- Subsistema de potencia regulado

En la actualidad, el subsistema de potencia regulado, tipico en los
satélites, como el representado en la Fig.1.3, estd formado por tres
bloques: el SAR, el regulador de carga de bateria (Battery Charge
Regulator - BCR) y el regulador de descarga de bateria (Battery
Discharge Regulator - BDR) [1.1]. EI SAR, se mantiene como el
blogue encargado de extraer la energia del panel solar, mientras que el
BCR y el BDR se encargan de inyectar o extraer energia de las
baterias en funcion del balance neto de potencias entre el panel solar y
las cargas. Estos bloques (SAR, BCR y BDR) estdn basados en
convertidores continua-continua con diferentes especificaciones de
potencia y tensiones de entrada y salida, no solo entre si, sino también
cambiantes entre distintas misiones (i.e. satélites). Debido a esto, la
solucion actual se centra en tener tres topologias distintas, tanto en
especificaciones como en topologias. En el caso de los blogques SAR y
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BCR, tipicamente se emplean topologias reductoras (Buck o
Superbuck) [1.7], [1.8], mientas que el bloque BDR est4 basado en
topologias elevadoras (Superboost o Weinberg) [1.9], [1.10].

A modo de resumen general del esquema representado en la
Fig.1.3, el panel solar estd conectado al bus principal, a través del
bloque SAR. Este bloque extrae la energia del panel solar,
alimentando al bus de potencia principal. Seguidamente, la bateria
almacena la energia cuando la potencia demandada por las cargas de
pago es menor que la potencia proporcionada por el SAR. Para este
propésito, se tienen dos modulos conectados en paralelo, uno de ellos
es el BCR, que almacena energia en la bateria, y el otro es el BDR,
que se encarga de extraer la energia de la bateria, proporcionandola al
bus de potencia principal. Con el objetivo de mantener la tension del
bus constante, existe un lazo de control (MEA), que es quien dicta
cuanta potencia ha de ser procesada por cada uno de estos médulos, en
funcidn de la situacién de trabajo en la que se encuentren.

En este tipo de arquitecturas de bus reguladas, el nivel de tension
del bus dependera de los distintos requisitos de potencia establecidos
en [1.1]. Para niveles de potencia menores de 1,5 kW, el bus se disefia
para operar a 28 V. Para rangos de potencia comprendidos entre 1,5
kW y 8 kW, el nivel de tension de bus sera de 50 V. Finalmente, para
potencias por encima de 8 kW, los niveles de tension de bus estan
comprendidos entre 100 V 'y 120 V.

A su vez, el bus de potencia secundario es el encargado de adaptar
los niveles de tensién del bus (28 V, 50 V 6 100 V) a los niveles de
tension requeridos por los distintos subsistemas que forman el satélite.
En este sentido conviene destacar que las baterias presentan niveles de
tension inferiores, y cercanos a los niveles de tensién de bus. La
estructura de cada una de estas fuentes suele estar basada en un
convertidor sencillo, que por normativa suele ser aislado (Flyback o
Fordward), seguido de un regulador lineal para la adaptacién al nivel
de tension requerida por el subsistema al que se conecta.
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Finalmente, entre el bus de potencia principal y el bus de potencia
secundario, se encuentra el sistema de distribucion, formado por los
limitadores de corriente de enclavamiento (Latching Current Limiters,
LCLs) [1.11], [1.12]. Estos circuitos se encargan de proporcionar
proteccién al bus de potencia frente a sobrecargas, asi como también
de la distribucion de potencia eléctrica de forma segura en los
satélites. EI Capitulo 4, de este documento de tesis, se centra en el
analisis y disefio de este tipo de protecciones.

Por razones de fiabilidad, se emplea redundancia (tipicamente
2+1), con lo que cada uno de los bloques SAR, BCR y BDR se
componen de tres mddulos en paralelo dimensionados para procesar la
mitad de la potencia nominal. De esta forma, si se produjese un fallo
en alguno de ellos, todavia se dispondria de dos modulos capaces de
proporcionar toda la potencia necesaria. Con el objetivo de que esta
redundancia sea efectiva, cada convertidor tiene que poder evitar que
un fallo interno se propague fuera, afectando con ello al correcto
funcionamiento de los otros modulos. Esto implica incluir
interruptores adicionales en la entrada y/o salida del convertidor para
permitir su desconexion del sistema en caso de fallo. Esta inclusion de
interruptores extra afectara de manera negativa a aspectos tales como
el coste, el tamafio y el rendimiento de cada convertidor.

Flujo de | .
: . s . Bus de potencia
potengia Bus de potencia princip .
sistemade | | secundario
{ SAR | L o .
1 distribucion .
) T ~L | | : ol - | | Conv. aislado
: =1 ? §_ Carga
' () T i
1 1 1 I
Panel ! ! ! : — .|
Solar ! ! ! H
! 1 | ! |
' ! ! L :
' i I m-—=- - | —
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\ H - Lo MEA .

Lazo de control '

Fig.1.3. Esquema bésico de un sistema de potencia regulado en un satélite
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1.2.4.- Subsistema de control térmico

Este subsistema se encarga de mantener la temperatura del satélite
dentro de los limites establecidos, durante las misiones. Proporciona
refrigeracién de manera activa o pasiva, segun sea necesario. Este
subsistema esta formado por disipadores, calentadores, sensores de
temperatura (termistores), asi como también instrumentacion
electronica [1.13],[1.14]. Estos equipos estan disefiados teniendo en
cuenta la potencia media de disipacion, el calor externo procedente del
sol, la luz solar reflejada por la Tierra (albedo), y el calor derivado de
la radiacidn infrarroja de la Tierra.

En el espacio se hace complicado el poder llegar a corregir los
problemas derivados de la disipacion de calor. De esta manera, se hace
necesario que el subsistema de control térmico esté correctamente
disefiado y verificado, y que presenta un alto rendimiento y fiabilidad.
Este subsistema es el encargado de mantener la temperatura estable de
componentes electronicos sensible, y de componentes 6pticos.

El control térmico, en el ambito de las aplicaciones espaciales
cubre un amplio rango de temperaturas, desde el nivel criogénico
(menos de -270 °C), hasta la proteccion térmica a altas temperaturas
(por encima de 2000 °C). En este sentido, el subsistema de control
térmico es absolutamente esencial desde el punto de vista de la
integridad fisica del satélite y de la operacion optima de los
componentes y equipos electronicos del mismo. En el caso de las
cargas de pago, son las que dictan su rango de operacion. Por ejemplo,
algunos instrumentos con  detectores infrarrojos  requieren
temperaturas  extremadamente bajas. Existen otros muchos
componentes cuya vida atil se puede ver reducida, debido a altas
temperaturas.

El nivel de temperatura de una nave espacial esta determinado por
el balance entre la radiacion solar externa, el albedo y los propios
flujos de calor, producidos internamente por los equipos electrénicos,
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y considerando también el calor lanzado al exterior. De esta forma, el
subsistema térmico siempre busca el mantener la temperatura global
del satélite en un valor aceptable, y al mismo tiempo obtener la
distribucion més adecuada de la temperatura dentro del propio satélite.

1.2.5.- Subsistema de propulsion

Este subsistema proporciona a los satélites la fuerza para ajustar su
Orbita alrededor de la Tierra y, para mantenerse por debajo de un nivel
méaximo, durante la duracion de la mision espacial. Por lo general, esto
se consigue a través de una mezcla de gases de alta presién como el
helio o el nitrégeno [1.15].

A dia de hoy se continGan desarrollando nuevas tecnologias para
permitir lanzamientos mas fiables, a menor coste, y que presenten
menores niveles de contaminacion. En el caso de los cohetes, por
ejemplo, tipicamente se emplea  “propulsion  quimica”,
fundamentalmente de dos tipos: liquida y solida. Mientras que la
propulsion liguida es mas eficiente, la sélida es mas sencilla, segura y
barata.

La propulsién liguida combina combustible con oxigeno en una
camara de combustion. La explosién de dicha mezcla genera gases de
combustion. Estos gases se propulsan desde el motor, permitiendo el
lanzamiento del cohete. En este caso, el nivel de combustible se puede
controlar, asi como también se puede regular el empuje producido por
la propia propulsion.

La propulsion sélida funciona empleando el mismo principio que
en el caso de los fuegos artificiales. En esta ocasion, se emplea una
mezcla de combustible y oxidante, que a través de su combustion
permite el despegue del cohete.

Una alternativa a la llamada propulsidn quimica seria la propulsién
eléctrica. Se trata de un método méas eficiente que emplea la
electricidad para expulsar gases a alta velocidad. Hoy en dia, la
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propulsion eléctrica se esta convirtiendo en una tecnologia muy
madura, cuyo uso se esta incrementado [1.16], [1.17]. En este sentido,
los motores electroestaticos son particularmente preciados por su
habilidad para proporcionar un empuje continuado durante periodos
de tiempo prolongados, limitando el nivel de combustible.

1.3.- Evolucion en el uso de los
satélites

El Sputnik | fue el primer satélite artificial de la historia, puesto en
Orbita por parte de la Union Soviética el 4 de octubre de 1957 [1.18].
Desde el punto de vista de la alimentacidn, integraba una Unica bateria
de plata-zinc la cual proporcionaba una potencia de 1 W para
alimentar a dos transmisores. Dicha bateria (no recargable) definia el
limite de vida util de la nave espacial. Este primer satélite fue seguido
pronto por el modelo Vanguard | (1958), siendo este el primer satélite
en incorporar celdas solares acopladas al sistema de baterias
secundario (baterias recargables). Las baterias fueron incluidas con el
objetivo de proporcionar alimentacion durante los periodos de eclipse.

Desde entonces, el nivel de sofisticacion a la hora de disefiar e
implementar satélites artificiales, y de atender a las demandas
energéticas que requieren para hacerlos funcionales, se ha visto
incrementado en varios 6rdenes de magnitud. Lo que en su momento
supuso una curiosidad cientifica se ha convertido en una herramienta
indispensable hoy en dia, desde el punto de vista de las
comunicaciones, la meteorologia, la observacion, la navegacion, la
geodesia, la defensa nacional, el entretenimiento y el propio
descubrimiento cientifico. De esta forma, desde aquellos primeros dias
y modelos de satélites, la frecuencia con la que se han llevado a cabo
lanzamientos de satélites ha hecho del evento algo comun. La Fig.1.4
muestra la evolucion en el nimero de satélites lanzados en todo el
mundo, desde 1957 hasta 2019 [1.19]. Si bien no ha sido una pauta
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exclusivamente creciente, se debe tener en cuenta también el tamafio y
las dimensiones de los satélites lanzados a lo largo del tiempo.
Mientras que el primer Sputnik tenia un peso de unos pocos
kilogramos, los lanzadores empleados en la actualidad presentan
capacidades de carga de hasta mil kilogramos [1.18]. Aungue con los
sistemas modernos se pueden poner en érbita cargas que sobrepasan
los mil kilogramos con relativa facilidad, el coste del lanzamiento se
mantiene muy alto (tipicamente varios cientos de dolares por
kilogramo, dentro de la orbita terrestre).

150

100

||
Ol||

L L

Numero de lanzamientos

Fig.1.4. Nimero de satélites lanzados entre 1957 y 2019 [1.19]

1.3.1.- Paradigma “new space”

Uno de los cambios actuales en la forma de construir y plantear los
sistemas de satélites ha venido de la mano del paradigma “new space”
[1.20]. Este concepto hace referencia a una nueva manera de proceder
dentro de la industria aeroespacial. De esta forma, la idea se basa en
desarrollar una industria privada encargada del disefio, fabricacion y
puesta en marcha de satélites, y de aeronaves, con un claro objetivo
comercial, trabajando de manera independiente a los gobiernos. Para
ello se plantean desarrollos rapidos, modulares y mas econémicos, de
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tecnologias espaciales, pensadas para uso comercial. Actualmente,
existen tres grandes empresas operando bajo esta nueva filosofia:
SpaceX, Blue Origin y Virgin Galactic.

Dentro de esa nueva filosofia existen varias metas a conseguir
[1.21]. Por un lado, una innovacion en los procesos industriales de
desarrollo y manufacturacion, basados en la reduccién de tiempos de
desarrollo. En este sentido, se plantea el poder adaptar algunas de las
técnicas presentes en la produccion en masa de la empresa del
automdvil. Por otro lado, en todo aquello que tiene que con los
tiempos de desarrollo de un producto hasta que se obtiene un producto
final. La idea se basa en poder llegar a desarrollar entre 40 y 60
satélites por mes, (2 6 3 satélites al dia) [1.21], lo cual supone un
ritmo de produccion nunca visto en la industria espacial. De la misma
manera, se persigue el comprimir costes en el desarrollo de las
satélites fijando como objetivo un intervalo entre los 400.000 y los
500.000 ddlares [1.21]. Desde el punto de vista de nuevos
lanzamientos, se piensa en poder llegar a poner en Orbita nuevos
satélites cada 21 dias [1.21].

Como ejemplo de esta nueva filosofia en el desarrollo de satélites,
de encuentran las Ilamadas mega-constelaciones [1.22]. Una mega-
constelacion puede verse como un sistema que utiliza desde decenas
hasta cientos de miles de satélites trabajando en la llamada o¢rbita
terrestre baja (Low Earth Orbit — LEO), con el objetivo de
proporcionar servicios de datos de banda ancha y baja latencia, en
cualquier parte del planeta. Los satélites que forman parte de este tipo
de sistemas ocupan Orbitas entre 400 km y 1220 km.

En este caso, el cambio de paradigma en su construccién se basa en
que, para ser econdémicamente viables, este tipo de satélites se
construyen en serie, intentando ser lo méas pequefios y econémicos
posible, sin dejar de ser capaces de prestar los servicios requeridos.

Las areas de aplicacion de este tipo de sistemas van desde los
servicios bancarios de baja latencia, hasta la capacidad de
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proporcionar conexion a internet en areas remotas, asi como servicios
de comunicacion para aeronaves, barcos y potenciales usuarios
militares.

El hecho de que los satélites que forman parte de estas mega-
constelaciones se tengan que fabricar de manera asequible, conduce a
la produccion en masa. De esta manera, el tener que incorporar la
automatizacion hace que la industria satelital acabe pareciéndose cada
vez mas a la industria de la automocion. Esta produccion en serie
supone un cambio muy significativo en la forman en la que se
construyen los satélites, y abre la necesidad de plantearse cémo se
pueden conseguir mejores tiempos de desarrollo, buena calidad y bajo
coste, con el objetivo de conseguir equipos baratos, rapidos y mejores.

A modo de ejemplo de mega-constelaciones, se mencionan los
casos:

Starlink: Empresa dentro del proyecto SpaceX pensada para el
despliegue de una constelacion de satélites con el objetivo de
proporcionar servicio de internet de banda ancha, baja latencia y
cobertura mundial, de bajo coste. En este sentido se trata de una mega-
constelacion formada por 12000 satélites (dato 2020) [1.23].

OneWeb: Se trata de una empresa de comunicaciones que ha
comenzado con el lanzamiento de su propia constelacion de satélites
formada por 650 equipos en Orbita LEO. El objetivo se basa en
proporcionar acceso a internet en lugares rurales y remotos [1.24]. En
este caso los satélites estdn construidos de manera conjunta entre
Airbus y la propia OneWeb.

Kuiper: En este caso se trata de una mega-constelacion de satélites
que planea desplegar Amazon. Dicha constelacién estaria formada por
3236 (dato 2020) satélites en orbita LEO, con el objetivo de competir
con la desarrollada por Starlink. Al igual que en los casos anteriores,
la idea se basa en proporcionar servicios de banda ancha, rapida y
asequible en lugares remotos [1.25].
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1.4.- La creciente demanda de
potencia en las naves espaciales

El incremento en el nivel de sofisticacion de los satélites, asi como
también en sus dimensiones, ha ido acompafiado de un incremento
constante en sus requisitos de potencia. La Fig.1.5 muestra el
crecimiento de la potencia necesaria por las naves espaciales desde los
afios 60 a los 2000. En cierto sentido, las demandas energéticas en los
satélites de comunicaciones pueden tomar dos caminos distintos,
dependiente de las drbitas. Por un lado, los satélites geosincronos de
comunicaciones suelen requerir entre 10 y 20 kW de potencia [1.18],
frente a los satélites mas pequefios, de Orbitas mas bajas, cuyos
requisitos de potencia suelen variar entre las decenas y las centenas de
watios [1.18]. Para el resto de las aplicaciones, como puede ser la
distribucion de television privada en el hogar o los satélites de
difusion directa, la tendencia ha ido hacia el incremento en el nivel de
potencia requerido por las naves espaciales.
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Fig.1.5 Crecimiento en los requisitos de potencia de las navas espaciales entre la
década de los 60 y los 2000 [1.18]
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1.4.1.- Problematica y motivacion

A pesar del uso masivo de los satélites, existen una serie de
problemaéticas asociadas con el subsistema de potencia, en las que se
centra el trabajo desarrollado en este documento de tesis. Como se ha
comentado, la funcion del subsistema de potencia en los satélites es la
de generar, distribuir y almacenar la potencia eléctrica necesaria en los
demas subsistemas que forman el satélite. Dicha energia sera obtenida
a través de los paneles solares. Sin embargo, mientras que los rangos
de tensiones en el bus de potencia estan estandarizados a determinados
valores, la tensién en los paneles solares carece de este nivel de
estandarizacion.

Esto hace que los distintos blogues que forman el subsistema de
potencia tengan que ser redisefiados, practicamente desde cero, para
cada nueva mision con el correspondiente incremento en costes y
tiempos de desarrollo. En este sentido, este redisefio afecta a los
bloques SAR, BCR y BDR que forman el subsistema de potencia del
satélite. Como se ha comentado, la soluciéon actual pasa por
implementar distintas topologias para cada modulo. En este caso, se
trataria de topologias reductoras [1.7], [1.8] para los bloques SAR y
BCR, y de topologias elevadoras para el bloque BDR [1.9], [1.10].

Otro aspecto relevante dentro del disefio aeroespacial es que no
existe normalizacion en el disefio del panel solar, o en la potencia
nominal del satélite. Como consecuencia, las caracteristicas de tension
y corriente del panel solar son distintas para cada satélite, ya que
dependen enormemente de la geometria [1.26] disponible para el
almacenamiento y despliegue del mismo, la potencia a montar, y otra
serie de aspectos constructivos y mecanicos. De esta forma, el disefio
del SAR debe replantearse practicamente desde cero para cada nueva
mision espacial. Los cambios de potencia nominal entre satélites
hacen que el BCR y el BDR también deban ser redisefiados para cada
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nueva mision, pues los niveles de tension de bus cambian, tal y como
se explico en anteriormente.

Teniendo en cuenta la proliferacion y el uso masivo de satélites
[1.27], tanto desde el punto de vista gubernamental, como a través de
la reciente irrupcion del sector privado, se hace necesario encontrar
soluciones y planteamientos que permitan acortar los tiempos de
desarrollo de un satélite, asi como también estandarizar su fabricacion
y sus componentes. De esta forma, también se hace interesante el
poder encontrar una topologia éptima (desde el punto de vista del
rendimiento) que pueda ser empleada en los tres bloques del
subsistema de potencia. Dicha topologia debe de ser capaz de elevar o
reducir tension en funcion del bloque en el que se cologue (SAR, BCR
0 BDR), debiendo estar protegida frente a la propagacion de fallos.

Es precisamente en este sentido, y en esta falta de estandarizacion,
donde se encuentra focalizado este trabajo de tesis, y donde la ESA
plantea sus necesidades y demandas. Como se detalla en el siguiente
apartado de Objetivos y Contribuciones, este trabajo pretende aportar
una solucidn intermedia entre el panel solar y el SAR, con el objetivo
de reaprovechar el bloque SAR entre misiones espaciales distintas, de
la misma manera que abre la posibilidad a reaprovechar paneles
solares entre satélites.

Es aspecto contribuye a conseguir una mayor estandarizacion en el
disefio de los satélites, al mismo tiempo que persigue una reduccion en
los tiempos de desarrollo de estos. La idea fundamental de este trabajo
se basa en ir introduciendo los factores de estandarizacion y
reusabilidad, como aspectos clave, en el disefio y la construccion de
los satélites.
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1.5.- Objetivos y contribuciones
originales de este trabajo

El objetivo de este trabajo pasa por el desarrollo de topologias y
circuitos electronicos para la mejora del bus de potencia y del
subsistema de distribucion en satélites.

Desde el punto de vista del subsistema de potencia, se plantea la
posibilidad de un disefio modular a nivel de convertidor. De esta
forma, se tendra un disefio fijo de los blogues SAR, BCR y BDR,
independientes de panel solar empleado en las distintas misiones
espaciales. Esto a su vez, permite una reduccién en los costes y
tiempos de desarrollo en el subsistema de potencia del satélite.

Por su parte, el subsistema de distribucion del satélite es en el que
se implementan los sistemas de proteccidn del bus principal frente a
sobrecargas. En este sentido, los dispositivos limitadores de corriente
de enclavamiento (LCLSs) hacen las veces de fusibles de proteccidn,
rearmables. En este trabajo se plantea una nueva topologia de LCL
basada en transistores N-MOS de carburo de silicio (SiC), frente a los
transistores P-MOS de silicio, tradicionalmente utilizados. De esta
forma, se podria llegar a reducir las pérdidas presentes en este tipo de
circuitos, mejorando su eficacia.

Las contribuciones originales de este trabajo son las siguientes:

Arquitecturas. Se realiza un anélisis de las arquitecturas posibles,
con el objetivo de simplificar el bus de potencia de los satélites, que
cumplan con los requisitos propuestos en un determinado caso de
estudio. Se elige como solucion aquella basada en el uso de
transformadores de CC (DCX) similares a los planteados en [1.28]-
[1.47], con el objetivo de llevar a cabo una solucién que permita
adaptar los niveles de tensiones y potencias de forma modular. De esta
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forma, se consigue independizar el bloque SAR del panel solar
empleado.

Disefio del convertidor modular DCX. Se lleva a cabo el disefio e
implementacion de la topologia propuesta, en funcion de los requisitos
establecidos. Esta topologia se analiza desde el punto de vista de
adaptacion de los distintos de niveles de tensiones y potencias, al
emplear varios modulos conectados entre si. Se analiza también
buscando un alto rendimiento y desde el punto de vista de su
fiabilidad respecto a fallos.

Disefio_de la topologia LCL basada en N-MOS de SiC. Se
propone una arquitectura de LCL basada en transistores N-MQOS de
SiC, en contrapartida a las topologias tradicionales basadas en
transistores P-MOS [1.48]-[1.54]. El hecho de cambiar el transistor,
que funciona como limitador de corriente, implica un redisefio
completo en la etapa de control tradicional en este tipo de circuitos.

Verificacion del funcionamiento del LCL. Una vez disefiada e
implementada la topologia, se evalta su funcionamiento en funcién de
las distintas clases de LCLs mostradas en [1.55]. De la misma manera,
se plantean diferentes puntos de operacion, dentro de una determinada
clase, con el objetivo de analizar su fiabilidad.

De todos los estudios y resultados experimentales obtenidos, se
extraen conclusiones sobre posibles mejoras de los sistemas
planteados, y su correcta adecuacion a las especificaciones de disefio.
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Capitulo 2: Estandarizacion
del bus de potencia en
satélites

Como se ha comentado en el Capitulo 1, la energia empleada por
el subsistema de potencia de los satélites se obtiene a partir de
paneles solares. Ademas, existen un conjunto de convertidores y
baterias encargados de procesar y almacenar dicha energia cuando
el consumo del satélite es menor que la potencia que entregan los
paneles, y la ceden cuando dicha situacidn se invierte.

Como se vera en este capitulo, uno de los principales problemas a
los que se enfrenta el disefio de satélites, es la falta de
estandarizacion. Este aspecto, al que ya se hacia referencia en el
Capitulo 1, junto con la mayor irrupcién de la empresa privada en el
ambito espacial, hace necesario replantear el disefio y los costes
derivados del mismo en la fabricacion de los satélites. En este
capitulo se aborda la posibilidad de replantear el subsistema de
potencia a nivel convertidor, con el objetivo de desarrollar una Unica
topologia véalida. De esta forma, el redisefio necesario para cada
misidn se veria drasticamente minimizado o, incluso, eliminado. En
primer lugar, se presenta un analisis de una serie de topologias
aisladas que podrian ser las més idéneas para la estandarizacion del
subsistema de potencia regulado, con la condicion de maximizar el
rendimiento. Finalmente, se presenta el uso de un transformador
electronico como posible solucion alternativa de cara a independizar
el subsistema de potencia del disefio variable del panel solar.
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2.1.- Motivacion

El objetivo de este capitulo se basa en presentar una serie de
criterios que permitan comparar entre distintas topologias, con las que
implementar los blogues SAR, BCR y BDR, y pensadas para
simplificar y estandarizar el subsistema de potencia en satélites. De la
misma manera, se plantea el mecanismo de seleccion de los
componentes  (semiconductores, y componentes magnéticos)
empleados en las distintas topologias seleccionadas.

En el caso de todas estas topologias (mddulos), denotadas como
basicas en este capitulo, la adaptabilidad a distintos disefios (i.e.
satélites), estaria basada en el redisefio de los componentes
magnéticos que las forman, asi como también en las distintas
conexiones serie/paralelo entre entradas y paralelo entre salidas de
estas, con el objetivo de escalar y adaptar los distintos niveles de
tension y potencia, a los necesarios, en funcion del punto de trabajo.

2.2.- Requisitos empleados en la
seleccion y comparativa de
topologias modulares

La seleccion de la topologia dptima para la estandarizacion de los
convertidores empleados en el subsistema de potencia regulado (Fig.2.
1) debe atenerse a las reglas que rigen el disefio de convertidores para
aplicaciones aeroespaciales y a las circunstancias propias del entorno
en las que va a operar el convertidor (i.e. el espacio). El hecho de que
el convertidor debe elevar o reducir la tension en funcion del bloque
en el que se vaya a implementar hace de las topologias aisladas buenas
candidatas para su posible implementacién. Por un lado, esta el hecho
de que algunas topologias aisladas, basadas en estructuras en medio
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puente y puente completo, estdn inherentemente protegidas frente a
fallo, como se vera a continuacion, y por otro lado, esta el hecho de
que el cambio entre elevador y reducir tension, puede lograrse
mediante un ndmero reducido de elementos en el disefio del
convertidor.

Fundamentalmente, los cambios se basarian en el redisefio del
transformador magnético, y en la etapa de rectificacion, debido a
cambios en el nivel de tension del bus. En cualquier caso, con un
numero reducido de transformadores y etapas de rectificacion, podria
conseguirse que un mismo convertidor (mddulo) pueda funcionar en
modo reductor o elevador en los distintos bloques que forman el bus
de potencia.

Sistema de Bus de potencia
distribucion secundario

Bus de potencia
principal

—I cc/cc I—'I AOCS I

Panel

LCL

[ |

solar I I_CC_ICC | Comm |
e J—{[eciec}—{Tons ]
Ltet J—[cc/cc }—{therm]
L et —[ccicc}—{Propu]
[ et J—eeee—{netr ]

Fig.2. 1. Esquema del bus de potencia regulado de un satélite

2.2.1.- Analisis de la fiabilidad

En este apartado se analizard la fiabilidad de los componentes
electrénicos y de las topologias propuestas para la estandarizacion del
subsistema de potencia. Para llevar a cabo esta tarea, se emplea el
documento “Failure modes, effects and criticality analysis” (FMECA)
con referencia ECCS-Q-ST-30-02C [2.1]. En este documento, se
establecen los principios y requisitos que se deben cumplir en relacion
con los posibles modos de fallo de los componentes, y en cdmo estos
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puedan influir en el resto de los mddulos conectados al bus de
potencia del satélite.

En relacion con el FMECA, los componentes de interés, desde el
punto de vista de la fiabilidad y de sus posibles modos de fallo, serian:

1. Diodos, analizando fallo por cortocircuito (FCC) y por circuito
abierto (FCA).

2. Transistores, analizando posible FCC o FCA.

3. Transformadores, considerando FCC entre espiras, FCC entre
terminales, FCC entre devanados, FCC entre devanados y nlcleo
y FCA entre terminales.

4. Bobinas, considerando FCC entre terminales, FCC entre espiras,
FCC entre devanado y nucleo y FCA entre terminales.

Para este analisis s6lo se consideraran los dos primeros casos
(fallos en diodos y transistores), ya que son aquellos componentes
cuyos fallos potenciales pueden tener las peores consecuencias, desde
el punto de vista de producir pérdida de funcionalidad en los bloques
SAR, BCRy BDR.

En este caso, de acuerdo con lo indicado en la seccion 4.13 del
documento ECCS-Q-ST-30-02C [2.1], se trata de un analisis de fallo
Unico, es decir, s6lo se considera un Unico fallo por
modulo/convertidor. De esta forma, los fallos en los componentes
magnéticos pueden afectar al correcto funcionamiento de la topologia
que se esté analizando, pero en el caso de considerar redundancia,
simplemente desconectado dicho modulo del bus de potencia, el fallo
no deberia propagarse ni afectar a la mision.

En el caso de los condensadores, su analisis no resulta muy
relevante ya que se plantea el uso de condensadores autorreparables
(self-healing), lo cual implica la no posibilidad de que se produzca un
FCC en los mismos.

48



CAPITULO 2: ESTANDARIZACION DEL BUS DE POTENCIA EN
SATELITES

En base a esto, se puede plantear un analisis preliminar de aquellas
estructuras validas, en primario y secundario del transformador, para
la implementacion de la topologia.

2.2.1.1.- Estructuras en el primario

En base a los puntos detallados anteriormente, resulta sencillo
analizar qué topologias pueden ser definidas como inherentemente
robustas frente a la propagacion de fallos: serdan aquellas que no
necesitan interruptores adicionales para evitar la propagacion de
cualquier fallo interno. En esta definicion, se debe tener en cuenta los
posibles modos de conexion de sus puertos de entrada y salida (i.e.
conexion serie o paralelo). En este sentido, las dos topologias basicas
pensadas para implementar el primario del transformador son: el
medio puente y el puente completo.

En la Fig.2. 2 y la Fig.2. 3 se muestra el analisis de fallo en los
semiconductores, en topologias en puente completo y en medio puente
en el primario del transformador. En estas representaciones de las
topologias en medio puente se puede ver una bobina, representando el
primario del transformador magnético, y el condensador que aparece,
comunmente, conectado en serie en este tipo de topologias.

En el caso de una estructura con varios médulos, empleado el
puente completo, conectados en paralelo, un FCA en uno de los
MOSFETs de uno de estos modulos, (Fig.2. 2a), no afectara a los
otros modulos conectados, si los interruptores sanos del puente
completo analizado permanecen abiertos. Si los mddulos estan
conectados en serie, los dos interruptores de la rama sana deberian
permanecer cerrados para asegurar que el resto de los médulos pueden
seguir operando. Si se emplea una configuracién en medio puente
(Fig.2. 2b), no habria mayor problema con una conexion en paralelo
de varios modulos, manteniendo el otro interruptor (del mismo
modulo) abierto. Si la conexion entre ellos es en serie, se necesitaria
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un interruptor adicional para mantener la conexion entre los distintos
modulos.

Ante un FCC en una configuracion en puente completo, si el resto
de los médulos estan conectados en paralelo, el fallo quedaria aislado
(Fig.2. 3a), dejando el resto de los interruptores abiertos, mientas que,
si la conexion es en serie, habria que mantener los otros dos
interruptores, de la rama no afectada por el fallo, cerrados, para
garantizar la conexion entre los distintos modulos. Si se emplea una
configuracion en medio puente (Fig.2. 3b), y los mddulos estan
conectados en paralelo, ante un FCC de uno los interruptores, el otro
ha de permanecer abierto para evitar la propagacion del fallo al resto
de mddulos. Si los médulos estan conectados en serie y se produce un
FCC en uno de los interruptores, bastaria con mantener el otro
cerrado, evitando asi que el fallo se propague.

2.2.1.2.- Estructuras en el secundario

En el caso del secundario del transformador, se consideran
Unicamente las configuraciones de rectificador en puente completo y
con toma media. Dado que los bus de tension de salida de los satélites
estan estandarizados a tres posibles valores (28 V, 50 V y 100 V), solo
se consideran conexiones en paralelo entre médulos. De este modo,
ante un FCA tanto en puente completo (Fig.2. 4a) como en toma
media (Fig.2. 4b), si el resto de los interruptores, del mismo maédulo,
se mantienen abiertos, el fallo quedaria aislado. Si se produce un FCC
solo seria critico en el caso de emplear la configuracién con toma
media (Fig.2. 5) donde se necesitaria un diodo adicional de
proteccion, conectado a la salida de cada mddulo (diodo de OR-ing).
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Fig.2. 2. Posibles casos de FCA en configuraciones puente completo (a) y medio
puente (b)
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Fig.2. 3. Posibles casos de FCC en configuraciones puente completo (a) y medio
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Fig.2. 4. Posibles casos de FCA en configuraciones rectificador de doble onda (a)
y rectificador con toma media (b)
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Fig.2. 5. Posibles casos de FCC en configuraciones rectificador de doble onda (a)
y rectificador con toma media (b)

2.2.2.- Seleccion de componentes

Dentro de las topologias robustas frente a la propagacion de fallos,
aquella con el rendimiento més elevado sera la dptima. Dado que se
trata de una aplicacion aeroespacial, y que la lista de componentes
validados para su uso en este tipo de aplicaciones es muy limitada, se
puede contar con bases de datos con todos ellos, que incluyas ademas
todos los pardmetros necesarios para poder evaluar los siguientes tres
requisitos:

1. Sus tensiones y corrientes maximas son mayores que las que
impone la topologia analizada, considerando los mérgenes de
seguridad establecidos en el ECSS-Q-ST-30-02C [2.1].

2. Su temperatura final en la union es inferior a la maxima
establecida en la normativa, segun la cual la maxima temperatura
soportada por un semiconductor serd de 110°C o la temperatura
méxima del dispositivo (temperatura de la unién) menos 40°C,
tomando al final aquella que sea menor [2.1].

3. Sus pérdidas son las menores de todos los semiconductores que
cumplan con las dos condiciones anteriores.
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De esta forma, el calculo del rendimiento de cada topologia puede
realizarse considerando que en su implementacién se han empleado
los semiconductores reales que presentan las menores pérdidas para el
caso de estudio seleccionado. La ultima de las condiciones impuestas,
basada en tener las menores pérdidas, implica que los modelos de
pérdidas desarrollados para la comparativa entre los distintos
semiconductores han de ser lo suficientemente generales como para
ser validos para transistores de muy diversas especificaciones v,
especialmente, de distintos fabricantes. Los modelos de pérdidas méas
complejos requieren de datos que no todas las hojas de caracteristicas
de semiconductores proporcionan.

2.2.2.2.- Modelo de pérdidas para MOSFETSs

Los criterios utilizados para la seleccion 6ptima de los MOSFETs
estan basados en las pérdidas, y en la temperatura final de la unién del
semiconductor. De la misma manera, también se busca que dichos
parametros no excedan las condiciones impuestas por la ESA en [2.1].
De esta forma, se detallan a continuacion las expresiones empleadas
para cuantificar las pérdidas en dichos semiconductores.

Las pérdidas en conduccién estdn determinadas a través de
expresiones bien conocidas:

Peona = Rason " Iﬁms (2.1)

Donde Pcng denota las pérdidas en conduccion del MOSFET
analizado, Rson Seria la resistencia de canal del dicho transistor, y
finalmente, Ims denota el valor eficaz de la corriente en el MOSFET.

En este caso, la influencia de la temperatura en el valor final de la
Rason estara determinado a partir de la expresion (2.2):

_ . a ~Ti-25 (2.2)
Rason(T)) = Rason(@25°C) - (14 155)
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Donde o es el coeficiente de temperatura de la Rason ¥ Tj €S la
temperatura de la union del MOSFET seleccionado. Por su parte, Rgson
(@25°C) sera el valor de la resistencia de canal del MOSFET a 25 °C,
tomado este como valor de referencia.

Las pérdidas en conmutacion siempre son dificiles de predecir
debido a la gran dependencia de mdaltiples factores. Existen modelos
validos para los dispositivos seleccionados cuando trabajan en
determinadas condiciones, y que, por lo general dependen de
coeficientes arbitrarios. De esta manera, para simplificar y acelerar el
proceso de seleccion del MOSFET a utilizar, se ha empleado un
modelo de pérdidas muy genérico, presentado en [2.2]. De esta forma,
las pérdidas en conmutacion se pueden expresar como:

Qg (2.3)

Py, = Vds'lds'fsw'g
”

Donde Pg, denota el valor de las pérdidas en conmutacion del
dispositivo seleccionado, Qg denota el valor de la carga de puerta del
MOSFET seleccionado, 4 €s la corriente proporcionada por el driver
utilizado para el control del MOSFET, fs es el valor de la frecuencia
de conmutacion, Vs es el valor de la tensiéon que soporta el MOSFET
cuando no conduce, e lgs es el valor de la corriente drenador-fuente,
cuando el semiconductor esta en conduccion.

Como se puede ver, se trata de un modelo muy simple del calculo
de las pérdidas en conmutacion, que no tiene en cuenta factores
presentes en modelos mas complejos. De hecho, la corriente de puerta
del dispositivo se considera como valor constante durante las
transiciones del semiconductor. En este sentido, tan pronto como
todas las topologias seleccionadas empleen este modelo para comparar
pérdidas, aun cuando no se trate de un modelo extremadamente
preciso, pasa a ser valido para una comparativa cuantitativa entre
dispositivos y topologias.

Las pérdidas de puerta también han sido incluidas en este modelo:

54



CAPITULO 2: ESTANDARIZACION DEL BUS DE POTENCIA EN

SATELITES
Pgate = Var- Qg " fow (2.4)

Donde Pgae denota el valor de las pérdidas de puerta obtenidas para
el MOSFET seleccionado, y Vg seria el valor de la tension
proporcionada por el driver.

2.2.2.3.- Modelo de pérdidas para diodos

Las pérdidas en conduccion se han obtenido de acuerdo a los
modelos presentados en [2.3].

Peona = Vy ' Iavg +Ry- Izms (2.5)

Donde Pc¢ona denota el valor de las pérdidas en conduccion para el
diodo seleccionado, V, seria el valor de la tension de codo del diodo,
Rq es el valor de la resistencia dinamica del diodo, lag €s el valor
medio de corriente en el diodo, e I:ms es el valor eficaz de corriente en
el diodo. Se ha de considerar también que la curva tension-corriente
cambia con la temperatura de unién del dispositivo seleccionado,
haciendo que los valores de V, y Rq, puedan experimentar variaciones.
Con el objetivo de compensar este efecto, se calculan dos coeficientes
(owy, arg) @ partir de dos puntos distintos de las curvas tension-
corriente del diodo seleccionado:

[ _ % (@125°) —; (@25°C) (2.6)
= 125 — 25

_ Ra(@125°C) — Ry(@252C) @2.7)
Ora = 12525

Las pérdidas asociadas con el efecto capacitivo en la unién del
semiconductor se pueden expresar como:

Vr 2.8
Pmp=fsw-f1 CV)-V-av 28)

Donde Pcsp denota el valor de las pérdidas debidas a la capacidad
parédsita en la union del semiconductor, Vr es la tensién inversa
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soportada por el diodo, y Ci(V) es el valor de dicha capacidad parésita
para un valor de tension ‘V’ dado.

En la relacién con las pérdidas en conmutacion relativas al efecto
de recuperacion inversa del diodo, son dificiles de calcular sin conocer
las caracteristicas del circuito empleado. De esta manera, se va a
emplear, para su estimacion, un modelo simplificado. De esta manera,
aun tratdndose un modelo no muy preciso, se puede obtener una figura
de mérito que permite la comparativa entre los distintos diodos
seleccionados. De esta forma:

_ f:sw “VreQpr (29)
Prr - T

Donde P, denota el valor de las pérdidas asociadas el efecto de
recuperacién inversa del diodo, Vr denota el valor de la tension
inversa soportada por el diodo, y Q es la carga de recuperacién
inversa del diodo.

2.2.2.4.- Disefio 6ptimo de la bobina

El disefio optimizado esta4 basado en minimizar las pérdidas en la
bobina para los nicleos y materiales magnéticos seleccionados. De
esta forma, se utilizarén las ecuaciones para el célculo de pérdidas en
el cobre y en el nicleo.

Las pérdidas en el cobre ‘Pcone’ se puede expresar en funcion del
numero de vueltas ‘N’:

b Bons N2 (2.10)
Ay fw

Donde p es el valor de la resistividad del cobre, Im es el valor de la
longitud del cobre, I:ms €s el valor eficaz de la corriente por la bobina,
Ay es el area de ventana y finalmente, f,, es el factor de ventana
empleado.

Peopre(N) = p
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Las pérdidas en el nlicleo ‘Pnucieo’, de acuerdo con la ecuacion de
Steinmetz, se pueden expresar como:

LIy
2-N-A4,

Y 211
. 103) . 103 ( )

Puicieo) = Vol ¢ £ -

Donde Vol es el volumen del nicleo seleccionado, los pardmetros
C, X e y se obtienen a partir del material magnético del nlcleo, L es el
valor de inductancia, l.c es el valor pico-pico de la componente de
alterna de la corriente en la inductancia, y Ac es el valor del éarea
efectiva del nucleo.

Seguidamente, se detallan las ecuaciones para obtener el valor del
entrehierro deseado () y el valor del nimero de vueltas minimo en la
bobina (Nmin):

uo-N?-4, 1, (2.12)
=t T e
g L Ur
L1y (2.13)

N, =———
e Bsat * Ae

Donde Mo y Hr denotan los valores de las permeabilidades absoluta
y relativa, I es la longitud equivalente del nicleo magnético y B €S
el nivel de saturacién del campo magnético en el nucleo.

El criterio para la seleccion del nucleo éptimo no es directo. En
general, cuando mayor es el tamafio del nucleo, menores serian las
pérdidas. Por lo tanto, imponiendo el criterio de minimizar las
pérdidas (de la misma manera que con los semiconductores) siempre
llevaria a trabajar con los nucleos de mayor tamafio disponible.

Sin embargo, el criterio empleado sera aquel, segin el cual, el
nucleo seleccionado serd el menor de todos aquellos que cumplan con
una determinad temperatura final, bajo unos ciertos limites impuestos
por el material. En este sentido, la temperatura en el nucleo y en el
cobre no es sencilla de calcular. Normalmente, se obtiene a través de
aproximaciones obtenidas empleando métodos de elementos finitos.
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En este caso particular el uso de este andlisis no es posible, ya que
entonces el proceso de seleccion se ralentiza demasiado. De esta
forma, se plantea un método mas sencillo.

Hay varias opciones para obtener un modelo térmico del cobre y
del nucleo magnético. En este caso, las ecuaciones empleadas se han
obtenido asumiendo disipacion de calor, con generacion interna. De
este modo, en relacién con el cobre, se le puede ver como un solo
bloque que transfiere el calor hacia la placa de circuito impreso donde
esta conectado, tal y como se puede apreciar en la Fig.2. 6. Esto se
realiza a través de una capa de material conductor del calor
(tipicamente solithane). Esta suposicion permite considerar a la mitad
del blogue de cobre (debido a simetria) como un bloque cuya seccion
transversal es igual al area de ventana y a la altura (Hconre) derivada de
la geometria del nucleo. Por razones de simplicidad, se asume que el
calor transferido por parte del cobre (ver flechas verdes en Fig.2. 6) no
afecta ni interacciona con el calor transferido por el resto del cobre
(flechas rojas en Fig.2. 6), el cual representa el camino critico que
fijara el punto caliente en la bobina. De la misma manera, por razones
de simplicidad, se asume que el cobre solo transfiere el calor
siguiendo un patrén unidireccional cuando se aplica un material que
transfiere el calor.

Ambas suposiciones llevan al peor caso, haciendo que la
temperatura final del cobre [2.4] se pueda expresar:

Pcobre Hopre

T _ ( (2.14)
cobre = 2 2-Ay - fw  Acobre

+ Rthcabre) + Tref

Donde A opre €S el valor de la conductividad del cobre y Repcopre
es el valor de la resistencia térmica de la capa de solithane, bajo el
cobre. En este caso, Trrse ha fijado en 40°C.

Considerando la geometria de la bobina (Fig.2. 6) la conductividad
térmica del solithane y la profundidad de la capa de solithane (0,2

58



CAPITULO 2: ESTANDARIZACION DEL BUS DE POTENCIA EN
SATELITES

W/(m*K) y 0,2 mm, respectivamente), la ecuacion (2.14) se puede
expresar de la forma:

(2.15)

T _ Pcobre (2 * Lyentana + Dnucleo 0,001) 4T
cobre = 2 2-Ay- fw ' Acobre Ay ref

Lventana

Dmicleo
chbre

Fig.2. 6. Modelo térmico simplificado de la transferencia de calor para pérdidas en el
cobre
En relacion con el nacleo, y asumiendo ndcleos horizontales en
todos los disefios, se puede establecer un modelo térmico para el
mismo, considerando que el ndcleo disipara el calor en una sola
direccion, en este caso hacia la placa a través del solithane.

Esto significa que se puede asumir que existe un contacto constante
con una superficie, igual a la huella del nacleo, divido por dos (debido
a la simetria) menos el area de ventana.

Considerando esta suposicion, la temperatura final del ndcleo se
puede expresar de la forma:

Pcobre Dhicleo (2.16)

Thtcteo =
2 A
2- (Tc - Aw) * Acobre

+ Rth_m’xcleo + Tref

Donde R nicleo €5 la resistencia térmica de la capa de solithane
debajo del ndcleo.
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Considerando geometria:

Pcobre Dhget Lyent
Tuiceo =5\ T N2 TTE L) g e
2 (7 - AW) * Acobre (7 - AW) “Asotithane

(2.17)

Ademaés de asumir que el solithane tiene exactamente la misma
huella gue el nucleo, en este modelo la pierna central no se considera.
Sin embargo, el punto més caliente estara situado en su punto medio,
y ademas presenta el camino térmico mas largo hacia la placa en la
que estaria situado el ndcleo magnético (ver Fig.2. 7). Por lo tanto,
considerando solo la pierna central, se puede establecer un segundo
modelo térmico con el objetivo de considerar este peor caso.

<
N\

\\H niicleo

N\

\
N

Apierna central

Lventana

Fig.2. 7. Modelo térmico simplificado de la transferencia de calor para pérdidas en el
nicleo

Las pérdidas del nacleo disipadas en la pierna central son
proporcionales al volumen, que puede ser definido como el producto
del érea transversal (Apiema cenrat) Y SU longitud (Hnacieo). Asumiendo
simetria, solo seria necesario considerar la mitad de las pérdidas en el
nucleo. Por lo tanto, la temperatura del nicleo se puede expresar de la
forma:
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HnL’lcleo (218)
r _ Pcobre _ Huacteo 2 . Lvenana | |
nicleo 2 Ve 2 Acobre Asnlithune ref

2.2.2.5.- Disefio 6ptimo del transformador

El disefio Optimo esta basado en la minimizacion de las pérdidas en
el transformador para el nicleo y material seleccionados. Por lo tanto,
se emplearan las ecuaciones para el calculo de las pérdidas en el cobre
y en el ndcleo. Estas ecuaciones se muestran muy similares a las vistas
en la seccién anterior, dedicada el disefio éptimo de la inductancia. La
Unica diferencia se basa en la presencia de dos 0 mas devanados en el
mismo ndcleo magnético, y ademas se afiade la posibilidad de incluir,
0 no, entrehierro en el nucleo, dependiendo del disefio que se quiera
consequir.

Para el transformador, estas ecuaciones se pueden definir de la
siguiente forma:

L - Irzms 2 (2.19)
Peopre(N) _Pm N
Lm - Im g (2.20)
Pmicleo(N)=VOl'C'fx-(W.Af1:.1O3) .103
Vpri - D Y (2.21)
{ = o fx Pt 3) . 3
Pnucleo,nogap(N) Vol-c-f (2 “N-A. - fow 10 ) 10

Donde préacticamente, todas las variables son exactamente las
mismas que las ya descritas en la seccion anterior, pero en este caso,
definidas para el ntcleo escogido. L, denota el valor de la inductancia
magnetizante, Im,. denota el valor de pico de la corriente
magnetizante, Vi denota el valor de la tensién aplicada a la
inductancia magnetizante (en el primario) del transformador, D
representa el porcentaje de tiempo durante el cual se aplica la tension
Vi (puede ser diferente del ciclo de trabajo, d, estdndar del
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convertidor que se esté analizando), y Kw es el factor de
aprovechamiento de los devanados, presentes en el mismo ndcleo.

En este caso, se muestran dos expresiones para obtener las pérdidas
en el nacleo, dependiendo de si el transformador estd disefiado con
entrehierro (g) o no.

Para obtener el valor del minimo nimero de vueltas, la presencia
del entrehierro o no, modifica la ecuacion:

Lm-Img. (2.22)
Bt Ae

Nipin =

N . _ Vpri - D (223)
min -no-9ap = 3. Bsae * Ae " fsw

La expresion que determina el valor del entrehierro sera:

“N2-4, 1 2.24
g(N) — Ho . e_ ‘e ( )
m Hr
Las ecuaciones térmicas son exactamente las mismas que las
presentados en el caso del disefio térmico de la bobina, considerando

las mismas suposiciones y simplificaciones.

Considerando todos estos aspectos, relacionados con el modelado
de la bobina y del transformador, se resumen a continuacion los
principales aspectos para la seleccion del nucleo del componente
magnético empleado:

1. Sutemperatura en nlcleo y cobre debe ser inferior a la maxima.

2. El nimero de vueltas debe asegurar la no saturacion del nucleo y
las pérdidas minimas.

3. El nucleo escogido sera el de menor tamafio que permita cumplir
la primera condicion.
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2.3.- Posibles topologias basicas

Teniendo en cuenta lo planteado en los apartados anteriores, es
posible realizar un estudio, en este caso para el bloque SAR, para una
serie de topologias béasicas seleccionadas.

Para poder realizar una comparativa entre las distintas topologias
seleccionadas, se toma como ejemplo de estudio el detallado en la
Tabla 2.1, y que se basa en un caso de estudio real de la Agencia
Espacial Europea. La Tabla 2.1 muestra las principales caracteristicas
del subsistema de potencia y del satélite seleccionados.

Las nueve topologias que han sido seleccionadas de acuerdo con lo
planteado en el apartado 2.2.- son las siguientes:

1. Convertidores en medio puente con rectificador en puente
completo o toma media.

2. Convertidor en puente completo con rectificador en puente
completo o toma media.

3. Convertidor LLC basado en medio puente, con rectificador en
puente completo o toma media.

4. Convertidor LLC basado en puente completo, con rectificador en
puente completo o toma media.

5. Convertidor Dual Active Bridge (DAB).
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Tabla 2.1. Principales requisitos eléctricos del bus de potencia

Parametro Valor minimo Valor maximo
Potencia de carga 700 W 2500 W
Potencia nominal BCR - 850 W
Potencia nominal BDR - 1600 W
Potencia nominal SAR - 2450 W
Tension OC en panel 36,8V 60,3V
Corriente de SC en panel 69,6 A 834 A
Tension en la bateria 24V 336V
Tension en el bus 24V 34V

Las ocho primeras configuraciones han sido evaluadas con
rectificacion mediante diodo y mediante MOSFET (rectificacién
sincrona), dejando un total de diecisiete posibles configuraciones
basicas. Al tratarse de topologias diferentes (con parametros de
funcionamiento diferentes, en algunos casos), se ha definido un
mismo punto de operacion de referencia para todas las topologias
seleccionadas como basicas, con el objetivo de calcular la eficiencia
de manera que pueda ser comparada entre todas las topologias
analizadas.

El punto de operacion estara definido mediante la méaxima
transferencia de potencia entre el panel solar y el resto del sistema, la
minima tension de entrada y la tension de salida nominal. La Tabla 2.
2 recoge una comparativa de rendimientos para las topologias basicas
evaluadas, pensadas, a modo de ejemplo, para la implementacién del
SAR. Debe tenerse en cuenta que los bloques del subsistema de
potencia siempre se plantean con redundancia n+1 (tipicamente 2+1),
por lo que se han evaluado tanto la posibilidad de redundancia 2+1
como 3+1.
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En el caso de redundancia 2+1, se estarian considerando tres
convertidores en paralelo, dejando uno de ellos para redundancia. En
este caso, cada convertidor estaria disefiado para la mitad de la
potencia maxima. Para este analisis en concreto, se considera que cada
interruptor, tanto del primario como del secundario del transformador,
estd implementado con un Unico transistor MOSFET.

En el caso de redundancia 3+1, se estarian considerando cuatro
convertidores en paralelo, dejando uno de ellos para redundancia. En
este caso, cada convertidor estaria disefiado para un tercio de la
potencia maxima. Para este andlisis en concreto, se considera que cada
interruptor, tanto del primario como del secundario del transformador,
esta implementado con un Gnico transistor MOSFET

A modo de ejemplo, se presentan los resultados para el anélisis de
topologias basicas, considerando redundancia 3+1, pensando en la
implementacion del bloque SAR. La Fig.2. 8 muestra una comparativa
del desglose de pérdidas entre las distintas topologias basicas
seleccionadas. En este caso, se representan las pérdidas en transistores
(MOSFET), considerando dos en las topologias medio puente y cuatro
en las topologias puente completo, las pérdidas de los diodos,
considerando el diodo adicional (OR-ing) en aquellos casos en los que
sea necesario, cuando se emplea el rectificador en toma media en el
secundario del transformador. En este caso las siglas RS, se emplearan
cuando se considere rectificacion sincrona en el secundario del
transformador. Finalmente, también se incluyen las pérdidas en los
componentes magnéticos presentes en las topologias seleccionadas
(bobinas y transformadores).

A la vista de la Fig.2. 8 se pueden extraer algunas conclusiones
interesantes:

- Las pérdidas en los semiconductores son mas relevantes que
las pérdidas en los componentes magnéticos para las topologias
seleccionadas.
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- El empleo de rectificacion sincrona no es aconsejable para
topologias no resonantes, y puede ser muy interesante para topologias
resonantes, como es el caso del LLC.

- En el caso de las topologias resonantes, la inductancia
resonante serie puede integrarse en el disefio del transformador,
empleando un mismo ndcleo magnético. En el caso de las pérdidas
debidas a la bobina, se puede ver cdmo son muy pequefias para las
distintas topologias seleccionadas.

120 ¥ MOSFET
H Diodo
100 RS (MOSFET)
¥ Bobina
80 m Transformador
60
40
20
0 | 1 | |
Medio puente + Medio puente + Puente completo +
toma media puente completo toma media
a)
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120
B MOSFET
100 u Diodo
= RS (MOSFET)
B Bobina
80 m Transformador
60
40
20
0
Puente completo + LLC medio LLC medio puente +
puente completo  Puente +toma puente completo
media
b)
120 B MOSFET
® Diodo
100 ® RS (MOSFET)
N Bobina
80 m Transformador
60
LLC puente LLC puente DAB
completo +toma completo + puente
media completo
c)

Fig.2. 8. Desglose de pérdidas para las topologias basicas seleccionadas, para la
implementacion del bloque SAR. Se considera redundancia 3+1
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Tabla 2. 2. Comparativa de rendimientos entre las topologias basicas
seleccionadas

Topologia basica 3 (%)

Medio puente con toma media 84 %
Medio puente con puente completo 83,5 %
Medio puente con toma media RS 80,5 %
Medio puente con puente completo RS 79,4 %
Puente completo con toma media 87,6 %
Puente completo con puente completo 88,2 %
Puente completo con toma media RS 83,6 %
Puente completo con puente completo RS 87,5 %
LLC en medio puente con toma media 87,1 %

LLC en medio puente con puente completo 87 %
LLC en medio puente con toma media RS 87,9 %
LLC en medio puente con puente completo RS | 89,8 %
LLC en puente completo con toma media 88,7 %
LLC en puente completo con puente completo | 88,6 %
LLC en puente completo con toma media RS 89,6 %
LLC puente completo con puente completo RS | 91,4 %
Dual Active Bridge 91,5%

En base al andlisis realizado, y a la vista de lo resultados obtenidos,
es posible plantear las siguientes conclusiones en base a la topologia
bésica a emplear segun el contexto:
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1. Si se puede emplear frecuencia variable:
a. Convertidor LLC basado en puente completo en el
primario.
b. Si se puede emplear rectificacion sincrona (RS):
i. Puente completo en el secundario.
c. Sino se puede emplear rectificacion sincrona
i. Puente completo o toma media en el
secundario.
2. Sino se puede emplear frecuencia variable:
a. Convertidor DAB con posibilidad de implementar
tanto BCR como BDR.
b. Si no se pudiese emplear el convertidor DAB:
i. Puente completo en el primario y rectificador
en puente completo en el secundario sin
rectificacion sincrona.

2.4.- Estandarizacidon basada en
etapa intermedia

En las distintas opciones y topologias planteadas en la seccién
anterior, la adaptabilidad a los distintos niveles de tension/potencia, se
conseguia a través de cambios en la ratio de vueltas del transformador
magnético, presente en las topologias aisladas. En otras palabras, la
adaptabilidad se conseguia a través del redisefio de los componentes
magnéticos presentes en las topologias seleccionadas. En este sentido,
se puede plantear la reutilizacion de la misma topologia para misiones
donde los rangos de tensiones y corrientes sean distintos.

Sin embargo, este cambio implica, no solo el redisefio en los
componentes magnéticos, sino, presumiblemente, cambiar también los
semiconductores empleados en el primario y secundario de la
topologia empleada. Al final, esto llevo a un redisefio del convertidor,
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practicamente desde cero, lo cual se encuentra lejos del objetivo
impuesto.

Por un lado, existe la posibilidad de seleccionar siempre aquellos
semiconductores pensados para trabajar con los rangos de tensiones y
corrientes mas grandes, de tal manera, que puedan ser validos para
cualquier disefio posible. Sin embargo, esta solucion tendria la
contrapartida de penalizar en exceso el rendimiento para distintos
puntos de trabajo.

Otra opcion, que es la que se plantea en este apartado, y que se
analizara en detalle, en el Capitulo 3, se basa en plantear una etapa
intermedia entre el panel solar y el SAR. Debido a la gran variabilidad
en la tension de salida del panel solar, existe la posibilidad de conectar
varios convertidores, empleando conexiones serie/paralelo entre sus
terminales de entrada y salida, con el objetivo de adaptar los rangos de
tensiones y potencias a la salida del panel solar, a unos valores de
tension y potencia fijos a la entrada del SAR. De esta manera, se
conseguiria independizar el SAR del panel solar empleado. Esta
opcidn, por tanto, abre la posibilidad a estandarizar el disefio del SAR,
pudiendo ser reutilizado entre distintas misiones. De la misma manera,
se abre también la posibilidad de reutilizar un mismo panel solar entre
diferentes misiones espaciales, de forma independiente al disefio del
SAR. Esta etapa intermedia, pensada para la estandarizacién y
reusabilidad de componentes en el subsistema de potencia de los
satélites, estaria implementada a través de la interconexion de varios
convertidores, disefiados para unos niveles de tension de entrada,
tension de salida y potencia fijos, buscando un alto rendimiento en el
disefio de cada uno de ellos. Todos ellos, trabajarian con ganancia
estatica fija, ajustable durante el proceso de fabricacion de estos. Sera
la interconexidn de todos ellos en serie/paralelo, la que permita escalar
en tension y potencia segun las necesidades impuestas por el panel
solar empleado, y en funcion de las especificaciones de disefio del
SAR. En este sentido, un convertidor con ganancia estatica fija,
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trabajando como transformador electrénico (TE), podria cumplir con
los requisitos impuestos para implementar esta etapa intermedia entre
el panel solar y el SAR.

2.5.- Conclusiones

En este capitulo se han analizado una serie de topologias con el
objetivo de simplificar el subsistema de potencia en los satélites. En lo
que respecta a las topologias basicas, se destacarian el LLC resonante
en puente completo con rectificacion sincrona, asi como también el
DAB, el cual, al tratarse de una topologia bidireccional, podria actuar
como BCR y BDR al mismo tiempo.

Ambas topologias estan inherentemente protegidas frente a la
propagacion de fallos (i.e. sin necesidad de emplear interruptores ni
circuitos adicionales), y presentan el rendimiento més alto de todas las
topologias analizadas.

Finalmente, se plantea como posible alternativa la de tener un
convertidor CC/CC, trabajando como transformador electrénico, que
se encargue de independizar el disefio del SAR del panel solar
empleado. En este caso la adaptabilidad entre los distintos puntos de
trabajo pasaria por la interconexion de varios de estos convertidores
en serio-paralelo. De esta forma, podria pensarse en este médulo de
TE como pre-regulador encargado de adaptar el rango de tension
proporcionada por el panel solar (cambiante de un panel a otro) a un
rango fijo. De esta forma, el SAR no necesitaria ser redisefiado desde
cero ante cada nueva mision espacial.
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Capitulo 3:
El transformador electronico

La alternativa explorada al final del Capitulo 2, independizar el
SAR del panel solar a utilizar, pasa por el uso de una etapa
intermedia encargada de la adaptacién de niveles de tension. Esta
etapa intermedia estd basada en el uso de convertidores CC/CC
trabajando como transformador electronico serializable vy
paralelizable.

En este capitulo se presenta la topologia planteada, asi como
también su disefio desde un punto de vista modular. Dada su ganancia
estatica fija, serd la combinacién en serie o paralelo de varios de
estos médulos la que permita la adaptacién de tensiones entre el
panel solar y el SAR. En primer lugar, se hara una breve descripcién
de la topologia seleccionada en base al cumplimiento de los requisitos
impuestos. A continuacion, se analizard el modo de operacion
modular empleando el transformador electronico. Seguidamente, se
analizaran los efectos de las tolerancias en los componentes
magnéticos presentes en la topologia. Este andlisis se complementa
con simulaciones y resultados experimentales que validan el
funcionamiento modular propuesto, y del que se extraen una serie de
conclusiones al final del capitulo.
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3.1.- Introduccion

Como se menciond en el Capitulo 2, la falta de estandarizacion en
el sistema de potencia primario de los satélites hace que los bloques de
potencia principales del satélite (SAR, BCR y BDR) se redisefien
practicamente desde cero para cada nueva misién espacial. Este
problema se agrava de manera especial en el caso del SAR, ya que los
paneles solares (Solar Array, SA) se disefian de manera especifica
para cada nueva misidn, adaptando su geometria, tamafio y
conexiones eléctricas entre celdas a la geometria, espacio disponible,
forma de despliegue, etc. en cada misién en particular [3.1], [3.2].
Dicho de otro modo, las caracteristicas eléctricas de los paneles vienen
condicionadas por los requisitos mecanicos a los que se tienen
adaptar. La consecuencia mas clara que tiene el trabajar de esta forma
es que el nivel de tension de salida del panel solar no sigue ningln
tipo de estandar, forzando a un redisefio completo del SAR ante cada
nueva mision espacial. Este aspecto choca con el paradigma actual de
las misiones espaciales, donde cada vez es mas comun la utilizacion
de un mayor numero de satélites [3.3] y, al mismo tiempo, se intenta
que los tiempos de desarrollo sean cada vez menores. Este aspecto
fuerza a alcanzar un mayor grado de estandarizacion y reusabilidad en
los disefios de satélites [3.4], [3.5].

Con el objetivo de evitar el redisefio del SAR ante cada nueva
mision espacial debido a la gran variabilidad en el panel solar, una
opcion seria la de disefiar un SAR con un rango de tensién de entrada
lo suficientemente grande. El precio a pagar se traduciria en un disefio
no optimizado, debido precisamente a ese amplio rango de tensién de
entrada, que acabaria penalizando su rendimiento. Otra opcion pasaria
por plantear un disefio modular del SAR. De esta manera, se tendrian
varios mddulos conectados entre si, disefiados para conseguir un
rendimiento alto, capaces de repartirse las tensiones proporcionadas
por el panel solar. En este caso, un aspecto fundamental en el disefio
pasaria por tener una etapa de control capaz de conseguir un buen
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reparto de tensiones/potencias entre modulos, mientras que, al mismo
tiempo, es capaz de controlar el punto de operacion del panel solar.
Esta segunda opcidn, basada en un disefio modular, permitiria plantear
la posibilidad de tener un disefio del SAR vélido para las distintas
misiones espaciales, y, en cierto modo, independiente del panel solar
empleado [3.6]. Su principal desventaja puede verse desde el punto de
vista de la propia etapa de control donde se pueden platear multiples
alternativas. Las basadas en un control central, una estructura maestro-
esclavo, etc., y que pueden tener un gran impacto en la fiabilidad del
sistema. En este sentido, aquellas alternativas basadas en un control
maestro-esclavo o un control central pueden verse como un punto de
fallo, desde el punto de vista del andlisis de fiabilidad, siendo
necesario plantear estructuras de control redundantes, lo cual a su vez
deriva en mayores costes. Cabe destacar también, que, a pesar de los
aspectos relacionados con la fiabilidad, se trata de una solucion valida,
y que esté siendo explorada, a dia de hoy, por parte de la ESA. Si
embargo, la solucion que se plantea en este capitulo apunta en otra
direccion.

La alternativa explorada en este trabajo pasa por tener una etapa
intermedia entre el SAR y el panel solar tal y como se muestra
representado, de manera esquematica, en la Fig. 3.1. Esta etapa
intermedia tendra como mision principal la adaptacion de la tension
del panel solar (curva I-V del panel solar) dentro del rango de
tensiones de entrada de un SAR cuyo disefio se mantendra fijo (rango
de tensiones de entrada invariable entre misiones), y que seguira
siendo el encargado de llevar a cabo el seguimiento del punto de
méaxima potencia (Maximum Power Point Tracking, MPPT). En el
caso de la adaptacion de potencias, esta tarea ya se realiza mediante la
interconexion de varios convertidores en paralelo, dentro del propio
SAR. Esta etapa intermedia, que trabajard en lazo abierto, sera
denotada como transformador electronico (TE) en este trabajo.
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A priori, con este planteamiento no se ha eliminado la necesidad de
redisefio, tan s6lo se ha trasladado del SAR a la etapa intermedia
propuesta. Sin embargo, esta etapa intermedia estard formada por
varios modulos de disefio fijo y con ganancia estatica fija. La
concatenacion de varios de estos médulos sera la que permite llevar a
cabo un escalados en los niveles de tension y potencia. En el caso
particular de las conexiones entre las salidas de cada modulo, estas se
realizaran siempre en paralelo, con el objetivo de conseguir un nivel
de tension fijo a la entrada del SAR. Una vez adaptadas las tensiones,
la etapa intermedia puede escalarse en potencia mediante conexiones
en paralelo en entrada y salida.

La topologia seleccionada para la implementacion del TE permite
llevar a cabo esta conexion, en serie o paralelo, entre modulos sin
necesidad de emplear un control central, Gnicamente mediante una
sefial de reloj comun a todos los mddulos. Esta topologia permite
ademas llevar a cabo una correcta ecualizacion en los niveles de
tension y potencia entre los distintos mddulos del TE, con bastante
robustez frente a las tolerancias en los valores de los componentes,
aspecto que resulta especialmente interesante dentro de las
aplicaciones espaciales en términos de fiabilidad.

35v—45v1A SAR 128V

Panel solar A SAR A

17v—zzv1 TE ﬁxf SAR A'za\‘r

Panel solar B SARA

Fig. 3.1. Ejemplo de reutilizacion del bloque SAR usando el TE como etapa
intermedia

76



CAPITULO 3: EL TRANSFORMADOR ELECTRONICO

3.2.- Descripcion del concepto de
transformador electrdénico

La interconexidn de varios convertidores en serie o paralelo con el
objetivo de conseguir ratios de transformacién global diferentes o
llegar a alcanzar un mayor escalado en potencia del sistema final no es
algo nuevo [3.7], [3.8] y [3.9]. De hecho, en [3.8] se plantea una
estructura basada en la interconexion (serie/paralelo) de varios
modulos, con relaciones de transformacion 1:1 y disefiados para
procesar una potencia de 1 kW cada uno. El objetivo pasa por tener un
sistema final en el que se pueda incrementar el nivel de
tensién/potencia del sistema completo, llegando a procesar 1 MW
mediante la agrupacién de varios de estos modulos DCX. Sin
embargo, ninguno de los articulos citados incluye un estudio mas
profundo del funcionamiento modular del sistema, asi como tampoco
se incluye un analisis de cdmo las tolerancias de los distintos
componentes pueden llegar a influir en el correcto reparto de
tensiones/potencias entre los médulos. Otro aspecto a tener en cuenta
es que, para el control de este tipo de sistemas modulares, suelen
emplearse algoritmos de control complejos [3.7], basados en
estructuras centrales de control, con las que se intenta conseguir que el
reparto de tensiones/potencias sea el adecuado. Esto, como ya se ha
comentado, no resulta interesante en aplicaciones espaciales, por la
baja robustez inherente que tienen estos sistemas. Otras publicaciones
como la mostrada [3.9], plantean soluciones mas sencillas basadas en
el hecho de que los distintos modulos compartan la sefial de ciclo de
trabajo.

En este caso, los distintos mdédulos (convertidores) implementados
presentan una ganancia estatica fija (Gv) (3. 1), de tal manera que a
través de la interconexion de varios de estos modulos en paralelo a la
salida y en serie a la entrada se consigue que dicha tension de salida
pueda ser configurable, no solo a través de la propia ganancia estatica,
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sino mediante el numero de mddulos conectados en serie (ms) (ver
Fig. 3.2).

Aplicando este concepto como intermediario entre el SAR vy el
panel solar, se puede llegar a conseguir un reparto adecuado de la
tensidn de salida del panel solar entre los distintos modulos empleados
en el sistema y lograr que la tension vista por el SAR a su entrada sea
independiente de la caracteristica V-1 del panel solar. Tan sélo habria
gue conectar en cada mision, un mayor o menor nimero de médulos
de TE en serie, para escalar la tensién. Como se puede deducir de (3.
1) el nimero de mddulos conectados en serie (ms) permite adaptar la
ganancia total del TE (Gvre) y el valor final de la tensién de salida.

Vo =Vin Gy (B-1)
Considerando:

Vsa Gy
v, =54 Gyrr = —2
i p Y Gyre py

Finalmente:

Vo=Vin Gy =———"G, =VspGyrg

Donde Vo y Vin se corresponde con los valores medios de la
tension de salida y entrada, respectivamente de cada moédulo de TE,
mientras que Vsa es la tension de salida del panel solar. La Vo es
comun a todos los moédulos, de tal forma que, desde el punto de vista
del TE, Vo sera su tension de salida, mientas que Vsa sera su tension
de entrada.

Una vez que se consigue la correcta adaptacion en el rango de
tension, mediante la correcta seleccion de los parametros ms y Gy, el
esquema resultante se puede repetir y paralelizar “m,” veces con el
objetivo de conseguir un escaldo en el nivel de potencia del sistema.
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[ r ____ - A~
I VTI_ Mod 7 I_MOd |—— l_ Mod 1
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A Mod |- od [5— - Mod [T
Vir:r_ 12 _/l 1.5 K VSA/msT_ mp2 M
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Fig. 3.2. Esquema del método de adaptacion de tensiones / potencias a través de la
conexion de varios médulos disefiados con ganancia estatica fija

Para que este sistema resulte interesante, es preciso cumplir una
serie de condiciones. Se requiere de la presencia de una etapa
adicional (i.e. el TE). Por lo tanto, la topologia empleada para la
implementacion de los médulos DCX requiere el poder llegar a
conseguir un alto rendimiento a plena potencia (mayor facilidad para
la evacuacion del calor generado en el satélite). Esto permitird a su ve
vez un mejor aprovechamiento del panel solar empleado. Una segunda
condicion a cumplir por esta etapa intermedia es una dindmica rapida
entre entrada y salida (audiosusceptibilidad). De esta forma, las
acciones de control llevadas a cabo por el SAR para operar el panel
solar en el punto de operacion deseado (en la mayoria de los casos, el
punto de maxima potencia) se trasladan desde el SAR hasta el panel
solar a través del TE sin un retraso que pueda afectar a su
comportamiento.

Una tercera condicion radica en que solo se puede emplear un
nimero entero de modulos DCX conectados en serie para la
adaptacion de tensiones. Esto implica que la adaptacion de tensiones
la topologia seleccionada debera de ser capaz de proporcionar (durante
su etapa de fabricacion) un ajuste fino en el nivel de tensidn, mediante
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variaciones en la Gy, pero sin llegar a redisefiar el médulo DCX
completo (semiconductores, disefio de PCB, etc.) Como se ha
mencionado, todos los médulos DCX han de tener la misma ganancia
estatica, lo que significa que dicho pardmetro no ha de experimentar
variaciones debidas, por ejemplo, a tolerancias en componentes o en
las sefiales de control.

Son estas cuatro condiciones (alto rendimiento, rapida emulacion
del comportamiento como panel solar (i.e. dinamica rapida),
estabilidad en la ganancia estatica y ajuste fino de tensién), las que ha
de tener la topologia empleada para la implementacion de los distintos
modulos DCX, que seran a su vez explicadas en las distintas secciones
de este capitulo. Por su parte, las ventajas que se obtendrian desde el
punto de vista de la estandarizacion se basan en que el disefio de estos
moédulos DCX y el disefio del SAR son fijos, lo cual a su vez se
traduce en menores tiempos de desarrollo y en una mayor fiabilidad a
nivel de convertidor.

3.3.- El modulo DCX del TE

El concepto de transformador de continua (DCX), basado en tener
un convertidor con aislamiento galvanico, trabajando en lazo abierto,
y con una ganancia estatica fija e invariable, [3.10] - [3.13] cumple
con las condiciones fijadas al final del apartado 3.2.- como topologia
para la implementacién de los médulos del TE. El hecho de presentar
una ganancia estatica fija permite optimizar su rendimiento en un
punto de operacion fijo, se trata de una topologia aislada, basada en
estructuras medio puente o puente completo, y presenta un disefio
compacto. La topologia DCX resonante propuesta para la
implementacion de los médulos es la mostrada en la Fig. 3.3.a), y su
esquema eléctrico y funcionamiento han sido introducidos en [3.10].
Para facilitar la lectura, la seccion 3.3.1.- se destinard a resumir su
funcionamiento, asi como también el cumplimiento de las cuatro
condiciones referidas anteriormente.
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3.3.1.- Descripcion de la topologia
seleccionada y cumplimiento de las
condiciones impuestas

La topologia del DCX seleccionada se basa en un convertidor en
puente completo (Fig. 3.3.a) resonante operando con ciclo de trabajo
(d) y frecuencia de conmutacion (fs) fijos. En el secundario se
implementa un rectificador con toma media. El tanque resonante esta
conformado por la inductancia de dispersion de los devanados del
transformador (L.ki) y el condensador de salida (Co). De esta forma,
en cada medio periodo de conmutacion se produce la resonancia entre
ambos elementos. Por lo tanto, las corrientes por los diodos del
rectificador son como se muestran en la figura Fig. 3.3.b) y la tensién
de salida es como se muestra en Fig. 3.3.b)

Si los valores de fsw, Liki Y Co Se escogen de manera adecuada, es
posible conseguir que la corriente en el rectificador empiece y acabe
en cero, independientemente del valor de la carga. De esta forma, el
funcionamiento sera como el mostrado en la Fig. 3.3 b), y se podra
conseguir conmutacion a corriente cero (Zero Current Switching,
ZCS) en los diodos rectificadores del secundario.

Cabe destacar que en la Fig. 3.3 b) se incluyen periodos de tiempo
(Tsw/2 - Ton) en los que la resonancia (t1) ha terminado, pero el puente
completo no ha conmutado la rama conectada al transformador
invirtiendo la tension en el mismo. Este aspecto serd explicado en
detalle en la seccién 3.3.4.-, ya que no se trata de tiempos muertos
generados para alcanzar conmutacion a tension cero (Zero Voltage
Switching, ZVS). Para lograr ZVS se introduce un pequefio tiempo
muerto, no representado en la Fig. 3.3.b, cuando se produce la
conmutacion de los MOSFETS, al final de cada intervalo (Tsw/2 - Ton).

La condicion de alcanzar ZVS en los MOSFETs del primario
depende fundamentalmente del valor de la corriente magnetizante en
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el momento de la conmutacion, ya que como se ha dicho, la corriente
por los diodos del rectificador es cero y, por tanto, no afectan a este
proceso. Todos estos aspectos relacionados con la obtencién de
transiciones suaves en los dispositivos semiconductores, lleva
aparejado el poder alcanzar un rendimiento alto en la topologia DCX.

Esta topologia presente una ganancia estatica de tension fija,
dependiente Unicamente de la ratio de vueltas (n) del transformador
magnético presente en la topologia (ver expresion (3. 1)).

El hecho de que la ganancia estatica de tension se puede expresar
como se ve en la ecuacion (3. 1) supone la principal ventaja de esta
topologia, para esta aplicacion, en comparacion con otras opciones,
como por ejemplo las arquitecturas DCX basadas en el convertidor
resonante LLC [3.13]. En este tipo de arquitecturas, la ganancia
estatica depende no solo de la frecuencia de conmutacion, sino
también de parametros que forman parte de sus circuitos resonantes.
Esta dependencia es la que fuerza la utilizacion de esquemas y etapas
de control mas complejas, para asegurar un buen reparto de tensiones
y potencias cuando se consideran las tolerancias que pueden afectar a
sus componentes resonantes [3.8], [3.14].
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Oscilador Transformador Rectificador

Lio=Lik
a)
VC(ty) Veo
VC(to) : VC(ton ma) Vin'h
 VC(Tsu/2)
1]
to ton max tiempo
Vage-n
Ip1 ;
. ILm
T —h
t, tiempo
Mg on M4:|\_f’|3
_ tiempo
M1 M1=|V|2 on |
tiempo
Ton Tswl’z
b)

Fig. 3.3 a) Representacion del esquematico del médulo TE; b) Principales formas de
onda de la topologia del TE
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Por otra parte, la ratio de vueltas en el transformador magnético es
un valor fijo e independiente de tolerancias, o de la variabilidad en las
sefiales de control. Este hecho hace que la ecualizacion entre médulos
del TE conectados en serie 0 paralelo sea méas sencilla cuando se hace
uso de la topologia del DCX presentada en la Fig. 3.3.a), como se
coment6 en la seccion 3.2.- Este aspecto sera analizado de forma mas
exhaustiva en el apartado 3.3.2.-, mientas que la independencia frente
a tolerancia se mostrara en el apartado 3.3.4.-

En relacion con la conexion entre el panel solar y el SAR, cabe
destacar que cualquier accion de control inducida por el SAR en el
rango de tensiones de salida del TE, sera trasladado a su entrada
(panel solar) con una dindmica muy rapida. Por lo tanto, desde el
punto de vista del SAR, la salida del TE se comporta de la misma
manera que el panel solar, pero con una curva I-V diferente, escalando
las tensiones y corrientes del panel solar de acuerdo con la relacion de
transformacion del TE. De esta manera el panel solar proporciona
préacticamente la misma potencia, la diferencia radica en las pérdidas
del TE, pero el punto de maxima potencia se localiza a una tension y
corriente diferente.

Finalmente, en relacidn con la Gltima de las condiciones fijadas
para la topologia que implementa los médulos del TE, el ajuste fino de
tensiones durante la etapa de construccion de los modulos se puede
conseguir a través de un conjunto reducido de transformadores
magnéticos predisefiados que sélo cambien su ratio de vueltas. Estos
transformadores proporcionaran una forma rapida de adaptacion de la
ganancia estatica del convertidor, y por lo tanto de las tensiones
requeridas, sin necesidad de comprometer todo el disefio del médulo.
Este aspecto serd explicado en detalle en el Anexo 1 al final de este
capitulo.

En [3.10] se analiza el funcionamiento de este convertidor cuando
la frecuencia de resonancia (f)) es del doble de la frecuencia de
conmutacion (fsw), consiguiendo de esta forma el maximo rendimiento
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en el convertidor. Sin embargo, la operacion modular y la necesidad
de considerar el efecto de las tolerancias en los componentes
magnéticos, puede hacer que la frecuencia de resonancia deje de ser
del doble de la frecuencia de conmutacion. Esto, unido al hecho de
conseguir tension cero aplicada al transformado, hace que sea
necesario plantear un nuevo analisis de la topologia.

1. Intervalo (to-ti):

Lo transistores M3, M, y el diodo D; estan conduciendo. Como se
remarca en [3.10], la corriente por la bobina resonante se puede
calcular con la expresion (3. 2) y la tension de salida con la expresion
(3. 3). La impedancia caracteristica y la frecuencia de resonancia se
detallan en (3. 4).

Lgi(®) =1, [1 = cos(w; - t)] + (len)z—_VO(m - sin(w; - t) @.2)
Vo(t) = (Vin ) n) - Io ) Zc ) Sin(wi ) t) + [VO(O) - Vin ) n] (3 3)
- cos (w; - t)
N S G-t 7= | -4
w; = '—LL[(L' y = Wil c= o

Donde Vo(t) es la tension de salida del médulo DCX, Vi, es la
tension de entrada en dicho moédulo, ‘n’ es la ratio de vueltas en el
transformador magnético, lo es la corriente de salida de cada mddulo,
Liki es la inductancia de dispersion del devanado ‘i’ (asi como
también la propia inductancia resonante), Co es el condensador de
salida (asi como también el propio condensador resonante), Vo (0) es
el valor de la tension de salida al inicio de la resonancia. Por su parte,
en la expresion (3. 2) lii (t) es el valor de la corriente resonante a
través de la inductancia de dispersion ‘i’. La pulsacion de la red
resonante representada en (3. 4), se elige de manera que su pulsacién
sea menor o igual a medio periodo de conmutacion (Tsw/2).
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Este intervalo acaba en el instante t; cuando la corriente por la
bobina alcanza cero. Usando esta condicién en la ecuacion (3. 2), se
puede obtener la ecuacién (3. 5), donde el parametro ‘A’ se define
para representar las funciones trigonométricas empleadas en (3. 6).
Empleando t: y las funciones trigonométricas en funcion de ‘A’ en (3.
2), se puede obtener la expresion (3. 7), la cual permite obtener una
sencilla relacion entre los niveles de tension méas importante del
circuito analizado.

Vin - n=Vo(ts) _ cos(9) — 1 . (3.5)
Zc -1, ~ sin(9) VA
1-4 —2VA (3.6)
cos(9) = 174 sin(8) = T _:/;
Vo (1) + V5 (8) (3.7)
- 3 - Vin -

En estado estacionario, el valor medio de la corriente en el
condensador de salida debe ser igual cero, de tal manera que el valor
medio de la corriente de salida del rectificador debe ser igual a I,
Resolviendo la expresion (3. 8) y simplificando, usando V,(t1), se
puede obtener la ecuacion (3. 9). A través de la expresion (3. 9) se
puede obtener el que el rizado de la tension de salida es proporcional a
lo y a Z.. De esta forma, se buscara el poder obtener transformadores
magnéticos con valores bajos de inductancias de dispersién. De esta
manera, para la misma frecuencia de resonancia, el rizado en la
tension del condensador sera menor.

20" (3.8)
Ipy +1py = T_j i1 (wt) dwt =1,

swJQ

V, (t) = Vo (to) =10'ZC~(TSTW-w—9) (3.9)
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Finalmente, a través de las expresiones (3. 5), (3. 7) y (3. 9) se
puede obtener la expresion (3. 10), la cual muestra que el &ngulo de
conduccion (0) depende Unicamente la ratio entre la frecuencia
resonante y la frecuencia de conmutacion.

fr _cos(@)-1 0 (3.10)
2fa  sin(@)-m 2w

Como muestra la Fig.3.4 cuando la frecuencia de resonancia es del
doble de la frecuencia de conmutacion los diodos rectificadores estan
conduciendo durante la totalidad del periodo de resonancia. Si la
frecuencia de conmutacion decrece, el tiempo de conduccién se
aproxima a la mitad del periodo de resonancia.

fr 10
2- f:sw
Fig.3.4. Angulo de conduccién de los diodos en funcion de la ratio entre la

frecuencia de resonancia y la frecuencia de conmutacion. Solucién numérica para la
ecuacion (3. 10)

2. Intervalo (t;— Ton):

Durante este intervalo el diodo D; estd apago y se mantiene
polarizado inversamente hasta que la tension en el condensador C, se
hace menor que la tension Vs (Vin - n). Este instante de tiempo es el

87



CAPITULO 3: EL TRANSFORMADOR ELECTRONICO

denotado como ‘Ton max. La Fig.3.5 @) muestra la tension en el
secundario del transformador, la corriente resonante a través de ambos
diodos rectificadores y la tension en el condensador de salida. Cuando
Ton €5 mayor que Tonmax, D1 estarda directamente polarizado,
produciéndose el comienzo de una nueva resonancia. Este hecho debe
ser evitado con el objetivo de mantener la ZCS y evitar el incremento
de las pérdidas en conmutacion de los diodos. Este aspecto sera
tratado en mayor profundidad a lo largo de este capitulo. En este caso,
toda la corriente en la carga es proporcionada por el condensador de
salida, el cual se descargara de acuerdo a lo expresado en la ecuacion
(3. 11).

I, .
(0 = Vo(t) — 2 (6 = 1) G40

En estado estacionario, la tension en el condensador de salida en el
instante Tsw/2 debe ser igual a la tension en el instante to. De esta
forma, una vez que la expresiéon (3. 11) estd definida en todos los
intervalos, su valor medio se puede obtener a partir de la ecuacion (3.
12).

gy (T (3.12)
b= W®dt=Vy-n
TSW 0
Un aspecto a destacar es que el valor de la carga y el valor de Ton,

no tienen efecto en el valor medio de la tension en el condensador de
salida, tan pronto como T, Sea mayor que t1 y menor que Ton_max. ESte
comportamiento facilita las conexiones entre varios modulos en serie
a las entradas y paralelo a las salidas, asegurando una distribucion
equitativa de los niveles de tension. Como se puede apreciar en la
Fig.3.5 b), cuando Ton es igual a Ton max, Y@ N0 Se produce la segunda
resonancia en el comportamiento de las corrientes resonantes.
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b)

Fig.3.5. Situacion de las corrientes resonantes cuando a) Ton > Ton_max Y b) Ton =
Ton_max

3. Intervalo (Ton— Tsw/2):

Este analisis sera valido en la medida en la que se consiga ZCS en
los diodos rectificadores. De esta forma, la corriente Ip; se mantiene a
cero cuando el nivel de tension en el puente se invierte en el instante
Tsw/2. Este nivel de corriente se mantendra a cero si no se produce el
comienzo de una nueva resonancia. Haciendo que los MOSFETs M1y
M, estén en conduccion el intervalo (Ton - Tsw/2), como se indica en la
Fig. 3.3 b), la tension en el circuito resonante serd cero. De esta
manera, para polarizar en directa el diodo D,, provocando el comienzo
de una nueva resonancia, el nivel de tension en el condensador debe
caer por debajo de 0 V. Durante este tiempo, la corriente a traves de la
inductancia magnetizante se mantiene constante, (Fig. 3.3. b)) En este
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caso, el nivel de tension en el condensador de salir sigue estando
representado a través de la expresion (3. 11).

El hecho de cortocircuitar el transformador magnético permite
desacoplar la frecuencia de conmutacién de la frecuencia resonante.
De esta forma, se permite a esta topologia el hacer frente a cambios
producidos en los valores del circuito resonante, debidos a tolerancias,
envejecimiento, etc.

En esta topologia, la inductancia magnetizante no juega ningln
papel dentro del andlisis del circuito resonante, como si ocurre en el
convertidor LLC resonante [3.13]. Este aspecto alivia las restricciones
en el proceso de disefio del transformador magnético, facilitando la
integracion de la inductancia resonante y el propio transformador en el
mismo nucleo. En este caso, el valor de la inductancia magnetizante
estd supeditada a alcanzar la condicién de ZVS en los MOSFETSs del
primario, independiente del valor de la carga.

El condensador de salida (Co) es el propio condensador resonante.
Este aspecto permite reducir el nimero total de componentes en la
topologia, con la desventaja del incremento del rizado en la tension de
salida. En general, esta desventaja hace que la topologia seleccionada
para la implementacion del DCX pueda resultar inadecuada para
muchas aplicaciones. Sin embargo, para esta aplicacion en particular,
este aspecto no supone una gran desventaja, al funcionar el TE como
etapa intermedia. Este rizado de alta frecuencia (frecuencia de
conmutacion) puede ser filtrado facilmente por el filtro de entrada del
SAR, disefiado a su vez para el cumplimiento de los requisitos de
compatibilidad electromagnética (EMI). Este filtro EMI del SAR se
disefia tipicamente para rechazar todas aquellas componentes a la
frecuencia de conmutacion del SAR. Asumiendo que la frecuencia de
conmutacion del TE es mayor que la del SAR, el rizado en la tension
de salida del TE acabara siendo enormemente atenuado antes de llegar
la entrada del convertidor del SAR. Este aspecto implica que dicho
rizado de tensidn de alta frecuencia no serd propagado hacia el bus
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principal de potencia. De la misma manera, como el filtro de entrada
del SAR se comporta como una alta impedancia a la frecuencia de
resonancia del TE, lo que se consigue es desacoplar la salida del TE
de la entrada del SAR, por lo que su comportamiento resonante no se
ve afectado por la impedancia de entrada del convertidor del SAR. Por
su parte, el sistema de control del SAR esta disefiado para ajustarse a
este filtro, de tal manera que cualquier accion desde el lado del SAR
hacia el panel solar no se vera afectada por le presencia del TE como
etapa intermedia.

3.3.2.- Operacion modular

En este apartado se explicard la manera en la que los diferentes
modulos DCX que forman el TE pueden llevar a cabo un reparto
automatico de las tensiones de entrada y de la potencia, compartiendo
Unicamente una sefal de reloj (sefial de sincronizacion), sin necesidad
de emplear un sistema de control centralizado (maestro-esclavo). Este
analisis se llevara a cabo desde el punto de vista circuital. Dentro de
este analisis habra que considerar tres situaciones diferentes:
existencia de valores diferentes de las inductancias resonantes entre
maodulos, diferencias en los niveles de tension entre modulos, y errores
de sincronizacion. Este aparatado abordara estas tres situaciones desde
el punto de vista del correcto funcionamiento modular entre médulos.

3.3.2.1.- Operacion modular con valores de
inductancias diferentes

Para una correcta operacién modular, debe existir reparto de carga
entre los distintos convertidores. En este andlisis se asumira que
existen dos modulos con valores de bobinas y condensadores distintos,
debidos a tolerancias. En aquellas configuraciones paralelo a la
entrada / paralelo a la salida (IPOP), todos los modulos presentan el
mismo nivel de tension a su entrada. Esta suposicion es facil de
cumplir considerando que la tension de entrada solo depende de la
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ratio de vueltas (n) del transformador magnético, el cual es un
parametro facil de replicar entre mddulos. Ademas, debido a la
conexion en paralelo entre médulos, el nivel de tension de salida es
comln a todos ellos. De esta manera, el circuito equivalente sera
como el representado en la Fig.3. 6 a) y b). Mientras los diodos estan
en conduccion, las bobinas de los distintos modulos estan conectadas
en paralelo y el circuito evoluciona en base a lo establecido en (3. 13),
lo cual a su vez fuerza que el comportamiento de las corrientes sea el
que se describe en (3. 14).

En la medida en la que la ratio entre ambas corrientes resonantes
sea constante, ambas corrientes cruzardn por cero en el mismo
instante. Esta suposicion puede ser generalizada para varias etapas.
Como se muestra en la Fig.3. 6 ¢) y d), el condensador equivalente
(Ceq) seré el paralelo de todos los condensadores de salida y el valor
de la inductancia equivalente (L.q) sera también el paralelo de las
inductancias presentes en los distintos médulos. De esta manera,
resulta importante destacar que el valor de los condensadores no
afecta al reparto de corrientes, ya que todos los médulos ven el mismo
valor de Ceq. Por lo tanto, esta suposicion limita las diferencias entre
corrientes debidas a tolerancias o envejecimiento en el valor de las
bobinas.

dig(t 3.13
fVm-n=L1L()+vo(t) G.13)
dt
dip,(t)
{ Vin* 1= Ly~ + ,(t)

. , dv, ()
i2(t) +i1(t) = Ceq BPTE +1,

k1 _ iuga(t) (3.14)

Lgz  ippa(®)
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Leg
Y Y
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Vi'n ILeq +
—— o T A l lo

d)

Fig.3. 6. a) Circuito simplificado de dos mddulos conectados en IPOP; b) Circuito
resonante equivalente; ¢) “n” modulos conectados en IPOP; d) circuito resonante
equivalente para “n” modulos

El valor de la corriente I ¢q(t) en la Fig.3. 6. d), se puede obtener
sustituyendo en (3. 2) los valores de la impedancia caracteristica y de
la frecuencia de resonancia calculados con Leq y Ceq. El valor de la
corriente a través de cada bobina se puede calcular considerando el
divisor de corriente que se forma con el resto de las bobinas
conectadas en paralelo. De esta forma se obtiene la expresion (3. 15).

-1
1 1 (3. 15)
[(Z?ﬂ m,-) - m]

-1
i=n 1 1
je=n 1\ 1

[< J= LLK:‘) LLKt] * Lk

De esta forma el médulo con la impedancia més baja sera el que
lleve la corriente mas alta. Por lo tanto, en un sistema modular con “n”

iLKi(t) = iLeq(t) :

modulos el peor caso se dard cuando ‘“n-1” modulos presenten la
méxima impedancia y solo uno de ellos presente la minima
impedancia. Asumiendo una tolerancia de +dr., el peor caso se dard
con un divisor de corriente formado por una rama cuya inductancia
equivalente sera el paralelo de “n-1” inductancias de su maximo valor
(3. 16), y por otra rama con una solo inductancia que presente un valor
minimo de (3. 17).
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Lyom - (1 +dyy) (3.16)
n—1

LKl -

Liz = Lpom - (1 —dyp) (3.17)

Las expresiones (3. 18) y (3. 19) describen la corriente en cada una
de estas inductancias (Lki ¥ Lkz), mientras que la expresion (3. 20)
describe la méxima desviacion de corriente respecto de una
distribucion de corriente ideal. En este caso es importante destacar que
el peor reparto de las corrientes cuando se tienen solo dos mddulos. A
medida que el nimero de modulos se incrementa, la distribucion de
corriente mejora. Esto supone una gran ventaja a la hora de utilizar
este tipo de convertidor para una aplicacién modular, ya que a medida
gue el numero de médulos aumenta, el sistema se vuelve mas robusto
frente a las diferencias de valor entre sus componentes.

Io - Ly, I-(1—-dy)-(n—1) (3.18)

i = =
MO i+ Lge (A+dp)+(A—dy) (n—1)

IO * LKl 10 * (1 + er) (3 19)

i = =
M2 T L+ Ly A+dy))+(A—dp) - (n—1)

Ao o mZ T 2-dy (3.20)
max TEK2 T T 2+dy +n-(1—dyy)

3.3.2.2.- Operacion modular con valores de tension
diferentes

Las diferencias de tension entre modulos pueden deberse a errores
en la ratio (n) del transformador magnético, una mala distribucién de
tensiones en configuraciones serie a la entrada / paralelo a la salida
(ISOP) o por diferencias en las caidas de tension en los
semiconductores.
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La Fig.3.7 muestra dos valores de tension distintos alimentando
dos circuitos resonantes idénticos. Mientras que los diodos estan en
conduccion (to-t1) se puede asumir que el circuito con la mayor tension
esta alimentado por dos fuentes de tension conectadas en serie. Por lo
tanto, la corriente Ip; sera la suma de la corriente Ip; (corriente debida
a V7), mas ‘Ipi-lp2’ (corriente debida a AV). De esta forma, el
incremento de la corriente (Aly) se puede calcular empleando la
expresion (3. 21).
w=2, @20

LLK

La diferencia de la corriente media entre los dos diodos se puede
calcular, de manera aproximada, a través de la expresion (3. 22),
donde, por temas de simplicidad, la corriente para tiempos mayores de
t;1 ha sido despreciada.

_ A (3. 22)
(AIU)TSW/Z = L_

Al time

I
to t ton Tsw/ 2

Fig.3.7. Circuito y formas de onda para mostrar el comportamiento de las
corrientes resonantes ante diferencias en los niveles de tension en cada médulo
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3.3.2.3.- Operacion modular con errores de
sincronizacion

Los distintos mddulos DCX que forman la estructura del
transformador electrénico compartiran una sefial de sincronismo
encargada de hacer que el encendido de los transistores se produzca al
mismo tiempo. Sin embargo, debido a diferencias en los circuitos de
disparo, transistores, disefio de las placas de circuito impreso de cada
modulo, etc. pueden aparecer retrasos que acaben afectando al
correcto reparto de las corrientes entre los distintos médulos.

Como se muestra en la Fig.3.8, el nivel de tension V; esta retrasado
un tiempo tq respecto al nivel de tensién V1. En este analisis se asume
que el tiempo tq es mucho menor que el tiempo t;. De esta manera, se
puede calcular el valor de t; a partir de la expresion (3. 10). En to
Unicamente el diodo D: estd conduciendo, y la evolucién de la
corriente sigue la forma de una rampa. De esta manera, el incremento
de la corriente se puede calcular a través de la expresion (3. 23), la
cual, empleando (3. 5) se puede expresar tal y como se muestra en (3.
24).

Al time

[
ton TSW/Z
Fig.3.8. Circuito y principales formas de onda ante errores de sincronizacion
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Voo -n—V.(t 3.23
A1d= in nL O(O)td ( )
Zc-1,cos(6) —1 . (3.24)

L sin(0) a

Ald =

En este caso, las dos bobinas estardn conectadas en paralelo
cuando el diodo D; esté conduciendo en el instante tq. Sin embargo,
uno de ellos todavia estara conduciendo una corriente inicial llamada
Alg. En este sentido se puede considerar que la evolucidon de las
corrientes en ambas bobinas es la misma, de tal manera que la
diferencia Ipi-Ip2 se mantiene practicamente constante en el intervalo
te+t1. En este intervalo de tiempo el diodo D; se apaga mientras que D
continda conduciendo hasta que el exceso de corriente se elimina. De
esta forma, se ha podido calcular el valor medio de la diferencia de
corrientes (3. 25) considerando el intervalo en el que dicha diferencia
es contante. Usando la expresion (3. 24), se puede expresar (3. 25)
como se muestra en (3. 26). Finalmente, la Fig.3.9 muestra como el
angulo de conduccién de los diodos (0) afecta al desequilibrio entre
las corrientes. A medida que el angulo de conduccién se hace cada vez
mas pequefio, el sistema se hace mas sensible a fallos por
sincronizacion. En disefio reales, es posible llegar a mantener este
angulo de conduccion 6 por encima de los 4 radianes.

_ 201, - (t 3.25
Bl)rsw = 2Ala - (t) ity >ty (3.25)

= Tsw
cos() —1 (3. 26)

(A_1d>Tsw/2 =20 Io fow - ta

sin(0)
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4 5 6
0 [Rad)

Fig.3.9. Incremento en la variacion de corriente debido a errores de sincronizacion
en funcién del angulo 6

3.3.3.- Analisis de la fiabilidad

En las aplicaciones espaciales el analisis de fallo y fiabilidad debe
realizarse segin lo descrito en el documento ECSS-Q-ST-30-02C
[3.16], “Space Product Assurance, Failure modes, effects (and
criticality) analisis (FMEA/FMECA)”. De acuerdo con éste, se debe
considerar cualquier posible elemento (MOSFET, transformador, etc.)
fallando en cualquier modo posible (cortocircuito, circuito-abierto,
etc.). Ademas, en el caso de misiones no tripuladas, estos analisis de
fiabilidad son de fallo Unico, es decir, se considera que solo falla un
elemento en cada modulo. Este fallo puede llevar a comprometer el
funcionamiento de un componente (un convertidor) pero no puede
comprometer el funcionamiento del resto de componentes y elementos
que forman el sistema.

En el sistema propuesto del transformador electrénico, la fiabilidad
se consigue gracias a la estructura matricial propuesta en la Fig. 3.2,
donde los médulos de una misma fila tienen sus entradas conectadas
en paralelo, y los modulos de una misma columna tiene sus entradas
conectadas en serie. Esto unido al hecho de que siempre se puede
conseguir que los puertos de entrada o salida de un modulo DCX se
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comporten como un circuito abierto, si uno y solo uno de sus
componentes internos falla, independientemente del tipo de fallo.
Obviamente, la fiabilidad también se basa en la redundancia, de la
misma manera que ocurre con cualquiera de los bloques basicos en el
sistema de potencia del satélite (SAR, BCR y BDR).

En caso de fallo en uno de los médulos, dicho médulo debe
aislarse. El aislamiento se consigue a través de la apertura de los
cuatro MOSFETSs del primario, gobernados a través de sus respectivas
sefiales de puerta. Este aislamiento serd el prevenga el fallo en
MOSFETS, diodos, transformador magnético, etc. Por lo tanto, dicho
modulo sera desconectado de la matriz permitiendo que el resto de los
modulos puedan continuar operando con normalidad procesando una
potencia adicional para suplir al médulo dafiado y garantizando el
funcionamiento del TE. En lo que respecta a la entrada, el
comportamiento como circuito abierto permite al resto de mddulos
conectados en paralelo operar de forma normal. Si el fallo se produce
debido a un cortocircuito en uno de los diodos rectificadores del
secundario, se hace necesario el uso de un diodo de OR-ing, tal y
como se puede ver en la Fig. 3.3.a). Se puede realizar un andlisis
similar ante posibles fallos en los devanados del transformador, o ante
posibles fallos por circuito-abierto en cualquiera de los componentes
que forman la topologia.

En este sentido, es importante destacar que el uso de una topologia
en medio puente, en el primario, no garantiza este nivel de proteccion
frente a los fallos por circuito abierto o por cortocircuito descritos en
esta seccion. En caso de querer emplear esta topologia en medio
puente, seria necesario el uso de un MOSFET adicional con el
objetivo de que un fallo en algiin médulo DCX no impida el correcto
funcionamiento del resto de los médulos. En el caso del secundario, el
empleo de un rectificador en puente completo no necesitaria de diodo
de OR-ing, pero todavia serian necesarios cuatro diodos en lugar de
tres, sin presentar una mayor ventaja adicional. De esta manera, los
distintos médulos también se encargaran del reparto de las corrientes
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en funcion del médulo que se ha quedado aislado. Esto significa que,
ante un fallo en uno de los médulos, el resto (situados en la misma
columna del esquema matricial) siguen compartiendo el mismo nivel
de tension (igual en todos los médulos). Por lo tanto, la corriente que
tomaran los distintos médulos operativos (de la misma fila) pasara a
ser lsa/(mp-1) en lugar de Isa/mp, siendo Isa es la corriente
proporcionada por el panel solar. Este incremento en el nivel de la
corriente, con la que tendran gue trabajar los médulos DCX restantes,
se aborda durante la etapa de disefio, considerando ya en esta etapa
inicial, que uno de ellos puede fallar y que el resto han de procesar el
exceso de potencia.

Con el objetivo de analizar como la estructura matricial mejora la
fiabilidad, la Fig.3.10 muestra un ejemplo con cuatro médulos DCX
(mp =2y ms = 2), tal y como se mostrara en la seccion 3.5.- con los
resultados experimentales obtenidos, cuando se produce un fallo en
uno de estos médulos. De esta forma, cuando el modulo (1,2) falla,
sus puertos de entrada y salida se comportan como un circuito abierto.
Como todos los puertos de salida estan conectados en paralelo, el
modulo que ha fallado no comprometera el correcto funcionamiento
del TE, siendo el unico efecto la variacion en la distribucion de
potencia entre los modulos restantes. En relacion con los puertos de
entrada, se puede hacer un comentario similar para el mddulo (2,2)
cuya entrada estd conectada en paralelo con el médulo que ha fallado.
Sin embargo, el médulo (1,1) est4 conectado en serie con el mddulo
que ha experimentado el fallo, lo cual puede representar un problema.
Gracias a la conexion matricial, la tension en el puerto de entrada del
moédulo que ha fallado se mantiene en su valor nominal (Vsa/ms),
gracias a la conexién con el médulo (2,2), haciendo que se mantenga
este como nivel de tension de entrada del modulo (1,1). De la misma,
la corriente de entrada de este modulo (1,1) sera conducida por el
modulo (2,2), de tal manera que su funcionamiento global no se
afectado por el fallo en el modulo (1,2). Gracias a la conexion
matricial entre modulos se puede decir que el fallo en uno de los
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modulos no compromete el funcionamiento del sistema TE, mas alla
de una redistribucion de la potencia entre los médulos restantes. Esta
es la razén por la cual la redundancia también es necesaria en este tipo
de sistemas modulares.

ISA

lsa/m,
|

—_
|5A/mpl_' Mod 'Y~ Mod
+ 11 — 21 +
- . :
Vsa [_] > Isa/(mp-1) I:l:l Vo
+ R\ l -

—1 Mod
FALLO 1 2,2 L
>

P1,1=P/(mymp)=P2 1 P2,=P/(mg:(my-1))

Fig.3.10. Reparto de tensiones y corrientes en una matriz de cuatro mddulos DCX
cuando uno de ellos falla

3.3.4.- Analisis de las tolerancias y del
envejecimiento en los componentes
resonantes

En la seccion 3.3.2.- se ha demostrado que la conexion de distintos
modulos DCX en serie o paralelo en sus entradas no afecta al
comportamiento resonante en cada modulo. Tan pronto como exista
una sefial de sincronizacion entre los distintos modulos, y se mantenga
la conexion en paralelo a la salida entre todos ellos. En el analisis
previo, se ha considerado que t1<Ton<Ton max- Sin embargo, como
consecuencia de las tolerancias o el envejecimiento de los
componentes magnéticos, los valores de Leq Y Ceq puede variar. Este
cambio puede modificar el valor de t; y el valor de Ton max. Por lo
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tanto, para asegurarse el conseguir ZCS en los diodos, la desigualdad
entre los tiempos t1, Ton Y Ton_max ha de cumplirse considerando todos
los posibles valores que Leq (3. 27) y Ceq (3. 28) puedan tomar.

1 1 i 1 (3. 27)
Leq le = 1+ eri
m (3. 28)
Ceq = Co -Zl+drci
i=0

Donde ‘m’ representa el ntimero total de modulos DCX y dry; junto
con drc; representan las derivas (positivas y negativas) en los valores
de las inductancias de dispersion y condensadores de salida, del
modulo ‘i’. Por lo tanto, se puede establecer el nuevo valor de la
pulsacion (o) a través de las expresiones (3. 30).

m=ms-m, (3.29)

(3. 30)
1

m
1 2 1
LLK . CO = 1+ eri Z?;O 1+ chz

Wy =

Asumiendo que dryi y drci se pueden expresar en valor absoluto y
que representan la maxima desviacion esperada respecto al valor
nominal en los componentes que forman el circuito resonante, los
valores maximo y minimo de la frecuencia de resonante se pueden
calcular haciendo uso de las expresiones (3. 31) y (3. 32).

! 1 1 1 (3.31)
frm“’“_ZR Lix-C, 1—dr, 1—drg
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(3.32)

1 1 1 1

frmin=2ﬂ:\/le-Co‘1+dTL‘1+drC

Gracias a la simetria en el comportamiento de la tension de salida
(Vo) representada en la Fig. 3.3 b), es facil obtener el valor de Ton max@
partir de la expresion (3. 33). Con el objetivo de cumplir la
desigualdad t1<Ton<Ton_max €n €l rango de operacion, la frecuencia de
conmutacion fsy debe cumplir lo impuesto en (3. 34).

TE_W — 4 0 Tsw (3 33)
Tonmax = t1 + 2 = 2w + 4
-
Ton_max (fswrfrmax) = tl(fswrfrmin) (3.34)

La ecuacion (3. 34) ha sido resulta numéricamente para diferentes
valores de tolerancias (8 = dryi = drg;j). Los resultados se muestran en
la Fig.3.11, donde las frecuencias de conmutacion aparecen
normalizadas por la mitad de la frecuencia de resonancia. A media que
la tolerancia se incrementa, se emplea una frecuencia de conmutacion
mas pequefia, reduciendo el valor de Ton max.

Este tiempo Ton €s el que asegura que no se produce una nueva
resonancia ante cualquier deriva en el valor de los componentes que
forma el circuito resonante. Este método para obtener el valor de Ton
no compromete la modularidad o la simplicidad del sistema. Las
condiciones para conseguir ZVS en los MOSFETs del primario
dependen Unicamente del valor de la inductancia magnetizante del
transformador magnético y no del valor de la carga. El hecho de
cortocircuito el primario del transformador mantiene la corriente
magnetizante en el valor que tenia en el momento de aplicar el
cortocircuito. Por lo tanto, esta forma de proceder para evitar que se
produzcan nuevas resonancias derivadas de posibles tolerancias en los
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componentes que forman el circuito resonante, no afecta al hecho de
conseguir ZVS en el primario y por lo tanto al rendimiento alcanzado

por cada médulo DCX que forma el TE.

1

0.9

0.8

0.7

0.6

0.5

\\ z.fsw/fr
Ton'z'fsw
0.01 0.1

1
[6]

Fig.3.11. Representacion de la frecuencia de conmutacion normalizada (rojo) y
del valor de Ton normalizado (azul) en funcion de la tolerancia (8)
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3.4.- Resultados experimentales
de la etapa TE usando los
modulos DCX

A modo de resumen, aunque la topologia empleada en los médulos
DCX ha sido propuesta en [3.10], la idea de conectar varios de estos
modulos en serie a la entrada / paralelo a la salida (ISOP) o en
paralelo a la entrada / paralelo a la salida (IPOP), dentro de las
aplicaciones espaciales, el uso de la propia ganancia estatica de la
topologia para asegurar robustez en el funcionamiento del sistema, su
andlisis de inmunidad frente a tolerancias, asi como también el
método para no perder ZCS debido a tolerancias en el circuito
resonante, se consideran contribuciones nuevas dentro de este trabajo.

Este apartado esta estructurado en cuatro partes. La primera parte
muestra resultados experimentales cuando se emplea un solo modulo
DCX. La segunda, muestra resultados experimentales cuando se
emplean varios modulos DCX conectados en configuraciones ISOP e
IPOP. En la tercera parte se muestra lo que ocurre cuando se produce
un fallo en uno de los médulos DCX, y cdmo este fallo, gracias a la
estructura matricial descrita en la seccion 3.3.3.-, no se propaga al
resto de los médulos que forma el TE, permitiendo que el sistema
pueda seguir funcionando correctamente. Finalmente, se analiza la
conexioén entre un modulo DCX y un emulador de panel solar, con el
objetivo de probar como el SAR veria a su entrada la curva tension-
corriente (curva I-V) escalada, debido a la presencia del TE.
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3.4.1.- Resultados experimentales para
un solo médulo DCX

En relacion con el esquematico de la topologia seleccionada para la
implementacion de los modulos DCX (Fig. 3.3.a), se han disefiado y
construido varios de estos modulos, cuyas principales caracteristicas
son las mostradas en la Tabla 3. 1. Los semiconductores seleccionados
para la implementacion de la topologia son equivalentes a aquellos
calificados para aplicaciones espaciales, presentando similares
caracteristicas. Los prototipos elaborados presentan diferentes
construcciones de los transformadores magnéticos, y ademas
diferentes drivers para el control de los MOSFETSs. En este sentido
cabe destacar que los drivers IR2110 introducen un retardo de
alrededor de 120 ns mientras que los drivers Si8238BB presentan un
retardo de alrededor de los 30 ns. La Fig.3.13 muestra el prototipo
desarrollado, donde los MOSFETSs del primario estan destacados en
verde, mientras que los diodos rectificadores se muestran destacados
en rojo.

En relacion con el tipo de medidas realizadas, cabe destacar que la
medida de la corriente resonante en los diodos rectificadores puede
llegar a modificar, ligeramente, la operacion de los moédulos. La
inductancia resonante de los transformadores es, a su vez, la propia
inductancia resonante del circuito. Esta inductancia presenta un valor
muy pequefio, tanto es asi que este valor es comparable al de la propia
inductancia afiadida por la sonda de corriente a la hora de efectuar la
medida. De esta forma, y con el objetivo de ser capaces de poder
mediar la corriente resonante en los diodos, el valor de la inductancia
de la sonda de corriente se ha considerado como parte del propio
circuito resonante. La Fig.3.12 a) muestra la posicion de la sonda de
corriente en el circuito resonante y la Fig.3.12 b) muestra el circuito
equivalente que se ha considerado para los resultados experimentales
obtenidos.
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Lt Dy Doring Lsonds
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Fig.3.12. Medida de la corriente resonantes en los diodos, a) posicion de la sonda
de corriente; b) Circuito equivalente considerado
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La Fig.3.14 muestra el detalle de la conmutacion en el MOSFET
M, a través de la representacion de su tension puerta-fuente (Vgs) y de
su tension drenador-fuente (Vps). De esta manera, es posible verificar
que se consigue ZVS en la conmutacién de los MOSFET del primario.
La Fig.3.15.a) muestra las principales formas de onda en un médulo
DCX, el nivel de tension drenador-fuente en uno de los MOSFETS del
primario (Vbswma), las corrientes resonantes a través de los diodos
rectificadores del secundario (l.x), consiguiendo ZCS y el nivel de
tension de salida (Vo) del modulo DCX. Los resultados
experimentales muestran una buena sintonia en relacion con las
formas de onda tedricas esperadas. En el caso de En este caso, se
puede apreciar que el rizado presente en la tension de salida no es
despreciable.

En relacion con el nivel de tension de salida, es posible comprobar,
como ya se ha mencionado anteriormente, como el rizado que presenta
no es despreciable. Sin embargo, este rizado en la tension de salida
puede ser facilmente eliminado a través del filtro de entrada del
bloque SAR. La Fig.3.15.b) muestra las mismas formas de onda que
las ya mostradas en la Fig.3.15.a), considerando en este caso, la
presencia del filtro EMI a la entrada del SAR. De esta forma, es
posible comprobar cémo el rizado en la tensién de salida es
minimizado, sin afectar al comportamiento resonante de las corrientes
en los diodos rectificadores. Como ya se ha comentado, en esta
topologia se puede conseguir ZVS en los interruptores del primario, y
ZCS en los diodos del secundario. Por lo tanto, es posible alcanzar
altos rendimientos en los moédulos DCX, como los mostrados en la
Fig.3.16, estando alrededor del 97 % a la potencia nominal, y cerca
del 95 % a la mitad de la potencia nominal.

109



CAPITULO 3: EL TRANSFORMADOR ELECTRONICO

Tabla 3. 1. Parametros principales de disefio del médulo DCX

Parametro Valor

Tension de entrada (Vin) 56 V

Tension de salida (Vo) 28V
Potencia media (Po) 200 W
Frecuencia de conmutacion (Fsw) 400 kHz

Fuente de reloj
Inductancia de dispersion (Lik)

Impedancia de la sonda de corriente
(800 kHz)

Condensador de salida (Co)
MOSFETSs (M1, Mz, Ms y My)
Diodos rectificadores (D1 y Dy)
Diodo de OR-ing
Nucleo magnético
Material magnético
Ratio de vueltas
Drivers
Frecuencia de resonancia (Fr)
2 TornTsw

Angulo de conduccion de los diodos

©)

Error de sincronizacion (tq)

MAX10M50 - Altera
65 nH
77 nH + 76 mQ

0,3 uF
PSMNO063-150D
NRVBB60H100CT
V35PW6E0HM3/I
EIR 22/6/16
N97
4:2
IR2110/ S18238BB
790 kHz
0,73
4,626 rad

90 ns
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Fig.3.13. Prototipo del médulo DCX construido

_. 500v/ 0 00V 3 4 50.00ns/ -23.00ns _ Detener
LT u,f"“ A
Vbsima 20\’/ div .
) { ) 50 ns/div
—
B Pt Tt At S —

Fig.3.14. Transicion en la tensién drenador-fuente (Vps), y puerta-fuente (Ves) del
transistor M4 donde se muestra la conmutacion a tension cero (ZVS)

W0V 3 00V 4 1004 5000 -192us  Detener
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a) b)
Fig.3.15. Representacion de la tension drenador-fuente en el transistor M4 (Vbswma), de

la corriente resonante (I.x), y de la tension de salida (Vo) cuando a) no se considera
filtro EMI a la entrada del SAR; b) si se considera filtro EMI en el SAR
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Fig.3.16. Comparativa de los rendimientos obtenidos para los distintos médulos DCX

3.4.2.- Resultados experimentales con
varios moédulos DCX conectados en
IPOP e ISOP

En primer lugar, se han conectado dos médulos DCX en
configuracion IPOP. Estos médulos han sido disefiados siguiendo las
caracteristicas descritas en la Tabla 3. 1. La Fig.3.17 muestra la
tension de salida (Vo), y las corrientes resonantes (I k1,2) en los diodos
rectificadores. De esta forma, y gracias a la conexién IPOP entre
modulos, se puede incrementar el nivel de potencia procesada por el
sistema TE hasta los 400 W (cada médulo DCX procesa 200 W). Las
diferencias en los valores de las inductancias resonantes tienen su
efecto en el reparto de las corrientes entre modulos, lo cual a su vez se
ve agravado por el propio valor de inductancia afiadido por la sonda
de corriente.

Mediante la combinacion de diferentes médulos DCX en IPOP
(escalado en potencia) e ISOP (escalado en tension), es posible
aumentar el nivel de potencia y tension, respectivamente, manteniendo
constante el nivel de tension de salida. A modo de ejemplo,
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combinando cuatro médulos DCX es posible construir un sistema
cuya tension de entrada sea del doble (i.e. 112 V) de la tension
nominal de uno de los médulos (i.e. 56 V), mientras que la tension de
salida del conjunto se mantiene con el nivel constante de 28 V. De la
misma manera, la potencia procesada por el sistema completo (i.e. 800
W) sera cuatro veces la potencia nominal para la que se ha disefiado
cada médulo DCX (i.e. 200 W).

La Fig.3.18 muestra la conexion entre los cuatro modulos DCX
usando las conexiones IPOP e ISOP. Los subsistemas Sub 1y Sub 2
muestran la conexién en IPOP entre dos médulos DCX, mientras que
ambos subsistemas estan conectados en serie en sus entradas. Como se
puede ver, las salidas de todos los mdédulos estan conectadas en
paralelo, con el objetivo de mantener fijo el nivel de tension de salida
en 28 V (tension de entrada del bloque SAR).

Los drivers de los MOSFETs en Sub 1 introducen un retardo de 30
ns, mientras que los drivers de Sub 2 introducen un retardo de 120 ns
(de acuerdo a la establecido en las hojas de caracteristicas). La
Fig.3.19 muestra la tensién de entrada de ambos subsistemas (Vinsub1 =
53,96 V Y Vinsuz = 55,81 V), y la tension de salida del sistema (V, =
24,55 V). Como se puede ver, la tension de entada no estd
perfectamente repartida entre los submddulos conectados en serie. La
Fig.3.20 representa las corrientes resonantes (ltei-Ites) a través de los
diodos rectificadores para los cuatro modulos DCX empleados. Del
mismo modo, la Fig.3 21 representa el valor medio de dicha corriente
para dos de los médulos empleados. Como se puede ver ltei € ltes
estdn adelantadas respecto a let> e lers. De acuerdo con (3. 26)
aquellos mddulos que presenten sefiales de disparo mas tempranas
proporcionaran més corriente de salida, y, por lo tanto, més potencia.
Sin embargo, Sub 1 y Sub 2 estan conectados en serie por lo que el
mismo valor medio de corriente ha de circular a través de ellos. De
esta forma, aquellos modulos con sefiales de disparo mas tempranas
deben reducir su tension de entrada hasta que se consigue el correcto
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reparto de las corrientes. Esta reduccion en el nivel de tension se
puede calcular empleado la expresion (3. 22).

Asumiendo que la conexion en paralelo entre los modulos es
idéntica, la ecuacion (3. 35) muestra el desequilibrio entre las
corrientes que produce el error de sincronizacion. Usando este error de
corriente en (3. 36) es posible obtener el valor de los niveles de
tension en Sub 1 y Sub 2. La diferencia entre las dos tensiones
obtenida en el laboratorio es de 1,85 V, mientras que la diferencia
calculada con las ecuaciones presentadas en este trabajo, considerando
operacion sin pérdidas, es de 1, 58 V. En simulacién, esta misma
diferencia se sitlia alrededor de los 1,79 V.

cos(9) —1 (3.35)
( Igr1 = Igrz - <1 + 26 Wfsw : d)
Igry + Igr, = 13
IETI = 7.4’24’14; IETZ = 5.57614; Al = 1.8484
_ Vin AV Vin AV 3.36
Vingup: = —= == Vineups = —~ + =~ (3.30)

OV k= a1 = 18404
Ly \w,) 7Y .

AV = 1.577V; Vingp: = 54.21V; Vingy, = 55.79V
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. 10.04/ 3200w 4 1004/ 5000ns/  -2010us  Detener

Vo (20v/div)

500 ns/div
—

| /7\[10A/div) /N | | a
TNMJ |LK1,2\~w»~w/ \N\AMN \..-m'\.!\.r.n.rw--*""Ir

Fig.3.17, Tension de salida (Vo) y corrientes resonantes (ILk1,2) en dos médulos DCX
conectados en IPOP
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Fig.3.18. Esquema de dos subsistemas (Sub 1y Sub 2), de mddulos DCX conectados
en IPOP, conectados en ISOP
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Fig.3.19. Tension de entrada en Sub 1y Sub2, junto con el nivel de tensién de salida
del sistema completo (Vo)
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Fig.3.20. Corrientes resonantes a través de los diodos rectificadores de los cuatro
modulos DCX. La potencia procesada por cada mddulo es de 200 W
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Fig.3 21. Valor medio de la corriente resonante en los médulos DCX1y DCXz, y
corrientes resonantes en los médulos DCX3y DCX4

3.4.3.- Efecto de fallo en un modulo
DCX dentro del sistema TE

En este analisis se han considerado dos modos de fallo posibles
(cortocircuito y circuito abierto) en uno de los transistores MOSFET
que forman el primario del médulo DCX (Fig.3.18), en base a lo
establecido en [3.16]. La Fig.3.22 representa las corrientes resonantes
en los cuatro modulos DCX cuando se produce un fallo por
cortocircuito en uno de los MOSFET (Ms) del médulo DCX,, mientas
que la Fig.3.23 muestra las mismas formas de onda, cuando el fallo se
produce por circuito abierto. En ambos casos el fallo ocurre cuando
las corrientes resonantes estan en su nivel de méxima de amplitud,
considerando este como el peor caso. Como se puede observar, ambos
escenarios de fallo pueden ser superados de manera satisfactoria
mediante la puesta a nivel bajo de las cuatro sefiales de gobierno en
los MOSFET, tal y como se ha descrito en la seccion 3.3.3.-
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De esta forma, puede verse como el hecho de que se produzca un
fallo en el médulo DCX;, haciendo que dicho médulo quede aislado,
no compromete el correcto funcionamiento del transformador
electronico. Los modulos DCXs y DCX4 no se ven afectados por el
fallo, de ninguna manera, mientras que el médulo DCX3, conectado en
paralelo con DCXj, incrementa su nivel de corriente resonante
(procesaré el doble de la potencia, respecto a su funcionamiento en
condiciones normales), de tal manera que el nivel de potencia total
procesado por el sistema se mantiene constante. Este incremento en el
nivel de potencia procesada por un moédulo DCX, dependera del
nimero de modulos conectados en paralelo a través de sus estradas
(i.e. nivel de redundancia).

En relacion con el comportamiento de la corriente resonante en el
modulo que falla, es importante destacar que la evolucion en dicha
corriente es diferente una vez que el médulo queda aislado. Como se
puede ver en la Fig.3.22, en el caso de fallo por cortocircuito la
corriente resonante del mddulo DCX, necesita mas tiempo para
alcanzar cero. Esto se debe a que cuando uno de los MOSFETS falla
debido a cortocircuito, el primario del transformador magnético es
cortocircuitado a través de uno de los diodos parasitos del puente
completo y del MOSFET que ha experimentado el fallo. Por otro lado,
cuando el MOSFET falla en circuito abierto (Fig.3.23), el primario del
transformador queda polarizado inversamente a través de los diodos
parésitos de M, y M, haciendo que, el proceso de desmagnetizacion
de la inductancia magnetizante (inductancia resonante) sea mas
répido.
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Fig.3.22. Corrientes resonantes a través de los diodos rectificadores. El fallo en el
mddulo DCXz se debe a un cortocircuito en el transistor Ms
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Fig.3.23. Corrientes resonantes a través de los diodos rectificadores. El fallo en el
maédulo DCX2 se debe a que M2 y M3 se mantienen siempre en circuito abierto
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3.4.4.- Emulacion de panel solar a traves
del transformador electronico

Este apartado muestra el comportamiento del transformador
electronico cuando se conecta a un emulador de panel solar. En este
caso, se ha empleado un mddulo E4360 [3.17] de Keysight el cual
puede emular el comportamiento de un panel solar, con el objetivo de
analizar como su curva |-V caracteristica es transformada debido a la
presencia del transformador electrénico.

El objetivo de esta prueba es analizar como la curva I-V del panel
solar, adaptada a través del transformador electronico, pasa a tener
unos nuevos niveles de tensidn-corriente, que encajaran con las
caracteristicas y requisitos fijados por el SAR. La Tabla 3. 2 muestra
las principales caracteristicas del panel solar emulado, del mismo
modo que la Fig.3.24 muestra la curva I-V emulada, junto con la
curva obtenida después del uso del transformador electrénico, como
etapa intermedia entre el panel solar y el SAR.

Como se puede ver, la salida del transformador electr6nico se
comporta como la curva del panel solar emulado, pero escalada por un
factor de 2 (definido por el propio transformador electrénico).
Teniendo en cuenta la ganancia estatica fijada en el transformador
magnético, y la frecuencia de conmutacién en los médulos DCX, el
desfase que se produce entre la tension de salida del panel solar y la
tension de salida del transformador electrdnico es inapreciable.
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Tabla 3. 2. Principales caracteristicas del panel solar emulado

Parametro Valor

Tension de circuito abierto (Voc) 56 V
Corriente de cortocircuito (Isc) 2A
Tension en el pico de potencia (Vwp) 53V
Corriente en el pico de potencia (Iwvp) 1,7A

== Panel solar

-=- TE
<
g * {Vive, me]
2 15
s
8 1

0,5
Vv
0 oc
0 20 40 60

Tension (V)

Fig.3.24. Curvas I-V del panel solar emulado y del transformador electrénico (TE)
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3.5.- Conclusiones

En este capitulo se ha presentado un sistema, denotado como
transformador electronico, que se comporta como una etapa capaz de
adaptar la curva I-V de un panel solar, permitiendo la reutilizacion del
bloque SAR en diferentes misiones. El proposito de operar de esta
forma pasa por la adaptacion en las etapas de disefio y construccién de
satélites en base a la tendencia actual en el disefio aeroespacial, en el
que siempre se intenta buscar menores tiempos de desarrollo y disefio.

La etapa adaptadora propuesta esta basada en una conexion en
matriz entre diferentes modulos (DCX) basados en una topologia
resonante aislada. La adaptacion del nivel de tension del panel solar se
consigue a través de la conexidn en serie de las entradas de varios de
estos modulos DCX, mientras que la adaptacion en el nivel de
potencia se consigue a través de la conexién en paralelo. Teniendo en
cuenta que el nivel de tensidn de salida del TE ha de ser fijo, (definido
a través del disefio estandarizado del SAR), todos los médulos DCX
se conectan en paralelo en sus salidas, derivando al final en una
combinacion de conexiones en ISOP o IPOP entre varios de estos
maodulos.

La topologia seleccionada para la implementacion de los distintos
modulos DCX estéd basada en una topologia resonante cuya ganancia
estatica es fija y depende Unicamente de la ratio de vueltas en el
transformador magnético. Esto permite un reparto adecuado de la
tension y potencia de entrada, entre todos los mddulos, sin la
necesidad de emplear un sistema de control complejo, Unicamente a
través de la presencia de una sefial de reloj comun a todos los mddulos
(sefal de sincronizacion). En este caso cabe destacar que el disefio del
transformador magnético es fundamental para conseguir un reparto
adecuado de las corrientes en cada modulo.

Como el condensador resonante es, al mismo tiempo, el
condensador de salida de la topologia, todos los mddulos DCX
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cuentan con los convertidores resonantes conectados en paralelo.
Como consecuencia, el reparto de la tension de entrada no se ve
afectado por las tolerancias en los componentes resonantes. En el caso
del reparto en el nivel de potencia de entrada, éste solo se ve afectado
por las tolerancias en las inductancias resonantes (inductancias de
dispersién), La principal desventaja de esta propuesta es que el rizado
de alta frecuencia en la tension de salida del mddulo DCX no es
despreciable. Sin embargo, este rizado puede filtrarse facilmente a
través del filtro EMI a la entrada del bloque SAR, cuyo disefio puede
mantenerse inalterado, ya que no se ve afectado por la presencia del
transformador electronico.

La estructura matricial que forma el transformador electrénico, la
topologia escogida para la implementacion de los distintos modulos
DCX, y el hecho de que la ganancia estatica de cada médulo solo
dependa de la ratio de vueltas en el transformador magnético hace que
el sistema sea muy robusto frente a fallos (de acuerdo con lo
establecido en la ECSS-Q-ST-30-02C).

Finalmente, destacar que el rendimiento obtenido por cada médulo
DCX es muy alto a plena carga (alrededor del 96 %). Este es un
aspecto relevante ya que la evacuacion de calor supone un reto muy
importante en el disefio de satélites. De esta manera, teniendo en
cuenta los altos rendimientos que se consiguen con la topologia
seleccionada, el subsistema térmico de los satélites no se veria
afectado. Ademas, el transformador electronico se veria como una
etapa conectada en cascada con el SAR. Por lo tanto, las pérdidas
adicionales, derivadas de emplear esta nueva etapa adaptadora, han de
ponerse en el contexto de ser capaces de tener un disefio fijo y
optimizado del blogue SAR, reutilizable en diferentes misiones
espaciales. De la misma manera, es fundamental tener un rendimiento
elevado en un rango amplio de potencias y tensiones de entrada para
asegurar que, en cualquier adaptacion, el rendimiento global del
sistema TE va a ser elevado.
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Anexo 1: Ajuste fino del nivel de tension
en los modulos DCX mediante el uso de
transformadores magneticos

Hasta ahora, la adaptacion en el nivel de tensién a la entrada del
TE solo se podia realizar mediante la concatenacion de un ndmero
entero de modulos DCX conectados en serie a sus entradas. Esta
forma de proceder supone una limitacion, ya que de esta forma
siempre habra rangos de tension de entrada del TE (i.e. panel solar)
(Vsa) gue no se adapten al rango de tension de salida (V,) deseado
(i.e. tension de entrada del SAR). De esta forma, se hace necesaria
una forma eficaz de llevar a cabo un “ajuste fino” del nivel de
tensién, por parte de cada médulo DCX, sin que ello suponga un
redisefio desde cero que pueda comprometer la modularidad y el
tiempo desarrollo ante cada nueva mision espacial.

Este anexo pretende aportar un método para llevar a cabo este
“ajuste fino” del nivel de tension en los distintos nodulos DCX
mediante la utilizacion de un determinado ndmero de transformadores
magnéticos. En este sentido se busca emplear la menor ratio de
vueltas en el transformador (n) asi como también el menor nimero de
modulos DCX en serie. Se estudiard también las condiciones en las
que resulte mas ventajoso afiadir un nuevo médulo en serie, en lugar
de cambiar el disefio del transformador magnético.

125



CAPITULO 3: EL TRANSFORMADOR ELECTRONICO

El papel del SAR se basa en controlar la tension de salida del panel
solar, proporcionando la potencia demandada en cada caso en funcion
de su curva I-V. Esto significa que el rango de tensiones de entrada
del SAR debe incluir la tension de circuito abierto (Vsaoc) del panel
solar, asi como también el nivel de tensién a la cual el panel solar
proporciona su maxima potencia (Maximum Power Point Voltage,
Vsammp). Ambas tensiones cambian con las condiciones de
temperatura, iluminacién, envejecimiento, y otros factores, por lo que
el SAR debe basarse en el valor Vsaoc maximo y el valor Vsamme
minimo.

Por disefio y caracteristicas de sus componentes, EI SAR tiene una
tension de entrada minima a la cual puede entregar su potencia
nominal (Pnom), definida a través de la maxima corriente media de
entrada en operacion continua (Isarmax). ESta tension debe ser igual o
menor a la minima tension Vsawee de cualquier panel solar conectado
al SAR (de manera directa 0 a través de la etapa TE), y se denotara
como Vsarmee. De esta forma, se asegura que el SAR es capaz de
alcanzar el MPP del panel solar.

A partir de la ecuacién (3. 1) se puede relacionar los niveles de
tension Vsamer Y Vsarmee, cOnsiderando que existe un TE entre ambos
realizando la adaptacién de tensiones:

Ve P,
SAMPP Gy > Vearmpp = nom (A1)
ms Isarmax

De la misma manera, el SAR tendrd una tension de entrada
méaxima definida a través de sus caracteristicas constructivas y su
disefio optimizado. Esta tension ha de ajustarse en relacion con la
méxima tension de circuito abierto que pueda llegar a tener el panel
solar (a través del TE). De esta forma, este nivel de tension se
denotard como Vsar oc_méx:
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VSAOC

" Gy < Vsar_oc_max (A.2)

S

Los paneles solares tienen una ratio comprendida entre Vsawmep Y
Vsaoc, la cual puede experimentar pequefias variaciones entre
diferentes configuraciones de paneles o entre celdas solares que
presenten caracteristicas distintas. Esta ratio suele estar alrededor del
80 % [3.15]. De esta forma, siempre se ha de asegurar que el intervalo
[Vsarmer, Vsar oc_mix] €S siempre mayor que el intervalo [Vsamer -
Gvims, Vsaoc - Gv/ms] dentro las condiciones establecidas en el
disefio. Es posible adaptar los limites inferiores de ambos intervalos
de acuerdo con la expresion (A.1):

Vsampp
—— Gy < Vsarmpp (A.3)

S

De esta forma, se tendrd& un valor Vsar oc min Menor que
Vsar oc_max, que satisface la expresion (A. 4):

VsaRocymin="m. " 00 < VsaRocpa (A.4)

Empleando (A. 3) y (A. 4), se puede llegar a obtener la expresion
(A. 5) que relaciona Vsar_oc_min, €ON Vsaoc, Vsamep Y Vsarmpe.

Vsaoc
VSARocmm: m' Vsarmpp (A. 5)

El aspecto clave en el procedimiento de disefio del TE, es que el
nivel de tension (Vsaoc - Gv/ms) estd situado dentro del rango
[Vsar oc_min, Vsar oc max], 10 cual asegura que el nivel Vsamer puede
alcanzarse sin comprometer el area de operacion segura (Secure
Operation Area, SOA) del SAR. Por lo tanto, el proceso de disefio del
TE puede basarse en situar la tensién de circuito abierto del panel
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solar, adaptada a través del propio TE, dentro del rango [Vsar oc_min,
Vsar oc_max], de tal manera que el panel solar estard correctamente
controlado a través del SAR.

Teniendo en cuenta esta adaptacion de niveles entre el panel solar
y el SAR, los distintos médulos que forman el TE, estaran disefiados y
optimizados en funcion de una tension de entada maxima (Vinma).
Esta tension Vinmax Se selecciona en funcion de la maxima tension de
ruptura soportada por los MOSFET que forman el puente completo en
la topologia de DCX seleccionada. Con el objetivo de minimizar el
ndmero de mddulos conectados en serie, el nivel de tension maxima a
la entrada del SAR (Vsar oc_max) debe establecerse acorde al valor
méaxima de tension nominal de los bloques DCX.

De esta manera, en base a la expresion (3. 1) se puede establecer la
ecuacion (A. 6), que relacionarad el nivel de tension maxima en la
entrada de los blogues DCX (Vinmax) con el nivel maximo de tension
en la entrada del bloque SAR (Vsar_oc_max).

Vsar_oc_max

Nyer = (A 6)

Vinméx

El rango valido para el nivel de tension Vsaoc cuando se emplea un
solo modulo en el DCX (Vsaet 1) con la relacidon ner descrita en la
ecuacion (A. 6), se puede obtener en base a las expresiones (3. 1) y
(A. 4).

VSAR_O C_min VSAR_O C_méx]

Vsarer1 = [ ’
ref- Nyef Nyef

(A7)

iNmax
VSAR,OC,min : V. s Vinmax
SAROCm:ix

Este rango de tensiones Vsaer1 €sta representado de manera
esquematica en la Fig. A.1. El eje ‘X’ representa la tension de circuito
abierto del panel solar, mientras que el eje ‘y’ representa el nivel de
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tension de entrada del SAR. De esta forma, cada una de las lineas
trazadas en la Fig. A. 1 representa la adaptacion de tension llevada a
cabo por la etapa TE entre el panel solar y el SAR. Las pendientes en
las distintas gréficas dependen del ndmero de modulos DCX
conectados en serie con su respectiva ganancia estatica. Como se
puede ver, la linea roja, relacionada con ner, permite relacionar el
rango Vsarer 1 CON el rango de operacion de la tension de entrada del
SAR., de acuerdo con lo establecido en la expresion (A. 7).

El hecho de incrementar el nimero de médulos conectados en serie
permitira dividir equitativamente la tensién de salida del panel solar
entre los distintos modulos. Esto trae consigo una reduccion de la
ganancia total de la etapa TE (como se puede ver si se comparan las
lineas en rojo nre/2 y nei/ms de la Fig. A.1), creando de esta manera,
nuevos rangos en la tension de salida del panel solar que a su vez
tendran que asociarse con los correspondientes rangos validos de
tension del SAR. Como se puede ver en la Fig. A.l, Vsaefr2 Y
Vsaret ms tienen su correspondencia en el rango [Vsar oc_min,
Vsar oc_max]. Como se ha explicado anteriormente, si la tension de
circuito abierto del panel solar esta situada dentro de este rango de
tensiones, el SAR puede seguir el nivel de tensién en el panel solar,
desde circuito abierto hasta el punto de méaxima potencia (MPP).

Estos nuevos rangos pueden expresarse en funcion de ms de
acuerdo con la establecido en la expresion (A. 8):

iNmax

Vsar_oc_min * Mg, Vinmax * Ms (A.8)

SAROC s

Estos nuevos rangos de tension representan la forma bésica de
adaptacion de tensiones llevada a cabo por el TE, sin embargo, no
estan cubiertos todos los posibles niveles de tension del panel solar.
Como se puede ver en la Fig. A.1, los rangos Vsaoc cubiertos por el
TE, cuyos mddulos DCX presentan una ratio de vueltas en el
transformador magnético igual a ner (lineas rojas nre/2 y Nees/ms),
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presentan huecos, cuando el nimero de médulos conectados en serie
cambia (VSAref_l, VSAref_Z, VSAref_ms)-

De esta manera, se hace necesario analizar cuantas ratios de vueltas
distintas (transformadores magnéticos) son necesarios para asegurar
que cualquier posible valor de tensidn en el panel solar (tension de
entrada) puede ser adaptado al rango valido de tension de entrada del
SAR.

VsaR
Vinimax

" n; ref ni/2 ny/2
1
VSAR OC max| === A== === === === S T ————— T = T == === =7 N2

Vsar o min F——F1-——————f—— M-

Nret/M_S

I
14

Vsa 12 VSA ref 2 Vsa_oc

VsA_ref m_s

Fig. A.1. Adaptacion del rango de tensiones del panel solar mediante la conexion
en serie de varios médulos DCX en el TE, y mediante cambios en la ratio de vueltas
del transformador magnético

Considerando un Unico mdédulo DCX con ratio de vueltas “nre”
(Fig. A.1), es posible calcular la ratio “ni” requerida para cubrir el
rango de tensiones (Vsa1 1) del panel solar, siendo inmediatamente
menor que el rango Vsarer 1. Para obtener esta ratio de vueltas, es
necesario imponer la condicion de que el limite inferior de Vsarer 1 €S
menor (igual) que el limite superior del rango Vsai 1 creado por el
nuevo transformador. De esta forma, se puede establecer a través de la
expresion (A. 9) el valor de la ratio ‘ni” para el nuevo transformador
magnético del bloque DCX.

VSAR,O C_min < VSAR,O C_méax

VSAR,O C,méx)

=Ny S Nyep (
VSAR_OC_min

Nyef N ny (A.9)
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Desde un punto de vista mas general, si se quieren afadir nuevos
rangos de tension, se puede llegar a obtener una expresion general de
la ratio de vueltas “n;” del transformador i-adicional (ver (A. 10)).

i
VSAR_O C_méx)

A. 10
VSAR,O C_min ( )

Ny < Nyeg - (
Como se puede observar analizando la expresién (A. 10), cada
nuevo transformador magnético es una version escalada del
transformador magnético original (“nrf’), siendo el factor de escala
dependiente del rango de tensiones de cortocircuito del panel solar.
Por lo tanto, en caso de querer alcanzar tensiones mayores del panel
solar, los cambios en el transformador magnético y en la ratio de
vueltas no serian la solucion mas adecuada, puesto que ello llevaria a
trabajar con niveles de tension de entrada por encima de Vinmax, Y €S0
acabaria provocando el redisefio en el primario de la topologia DCX.
El alcanzar mayores tensiones de panel solar pasa por la conexion de
varios modulos DCX en serie a la entrada, de forma que la tension del
panel solar se reparta equitativamente entre ellos, tal y como se
plante6 en la seccion 3.3.2.- Logicamente, el nimero de mddulos
vendrd marcado por la tensibn méxima que estos son capaces de
soportar.

En la Fig. A.2 se puede encontrar un ejemplo de disefio modular
para la adaptacion de rangos de tension mayores. Se trata de una
representacion simplificada de la Fig. A.1. En este caso, las lineas que
representan la ganancia estatica han sido omitidas; sin embargo, el
cddigo de colores empleado en la Fig.A.2 permite diferenciar los
distintos transformadores magnéticos con las distintas ratios de vueltas
(2, 1,6 y 1,25), la cuales se muestran dentro de los bloques
representados en dicha figura. El eje “x” sigue representando la
tension de circuito abierto del panel solar, mientras que el eje “y”
representa el nimero de mddulos conectados en serie, y no la tension
de entrada del SAR como ocurria en la Fig.A.1.
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VSAR_min=2415 V; VSAR_max=3115 V; VSAR_nom= 28V; Vin_max=25 \

Mddulos en

sede
m_s 1,25

3 | 2 | 16 [ 125 |

2 | 2 | 16|12 | 1 1
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Fig. A.2. Ejemplo del nimero minimo de transformadores magnéticos predisefiados
para cubrir cualquier posible tension de circuito abierto en el panel solar

En todos los casos, el objetivo es lograr que el rango de tension de
panel solar cubierto por cada configuracion sea adapte, a la salida del
TE, al rango de tensiones de entrada del SAR [Vsar oc_min,
Vsar oc_max], COMO ya se habia explicado en la Fig. A.1. Por lo tanto,
la longitud de cada uno de los bloques mostrados en el eje “x”
representa un rango valido de tensiones de circuito-abierto para el

panel solar.

La Fig.A.2 permite entender mejor el proceso de calculo del
maximo numero de transformadores magnéticos adicionales. Como se
puede comprobar, siempre se ha de asegurar que el méaximo valor de
la tension de circuito abierto del panel solar, cubierta por un nimero
determinado de modulos DCX en serie (my), debe solaparse con el
valor minimo de la tension de circuito abierto, en dicho panel solar,
con un modulo més (mx+1). Es decir, ha de cumplirse la condicion:
Voc max " Mx < Voc min* (Mx +1) A modo de ejemplo, en la
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Fig.A.2 se puede ver como el rango Vsa . (obtenido con dos
modulos DCX conectados en serie con transformadores magnéticos de
ganancia 2) es el de tensién méas baja dentro de las configuraciones
con dos mddulos serializados. Dicho rango se solapa con Vsa ref 1
(rango obtenido con un solo médulo DCX con transformador de ratio
1,25), que es el mas alto que se puede obtener con sélo un médulo y
los transformadores magnéticos considerados. Este aspecto se puede
expresar matematicamente, a partir de la ecuacion (A. 11).

VSAR oC_min
Vinmax - My 2 ;1 - “(my +1)

i (A. 11)

Considerando (A. 6) y (A. 10), se pueden obtener las expresiones
(A.12) y (A. 13):

Vsar oc_max Vsar_oc_min
s . > e .
Nyef = ) <VSAR_0C_méx>i (e + 1) (A.-12)
nref VSAR_OC_min
V. it 1
< SAR_OC_max) > (m, ) (A. 13)
Vsar_oc_min my

Analizando la expresion (A. 13), el peor caso se dara cuando my es
igual a 1, dando lugar a la expresion (A. 14).

. In(2)
i2—-1
In (VSAR,oc,méx) (A.14)

Vsar_oc_min
La ecuacion (A. 14) representa el numero adicional de
transformadores magnéticos (i) requeridos para asegurar que cualquier
tensidn de panel solar puede ser adaptada al rango valido aceptado por
la entrada del SAR escogiendo adecuadamente el nimero de modulos
serializados y el transformador magnético montado.
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Considerando el ejemplo de la Fig.A.2, ante un nivel Vinmax para un
solo mddulo DCX de 25 V, el transformador magnético de referencia
necesitaria una ratio de vueltas (nws) de 1,25 (mostrado en rojo en la
Fig.A.2), obtenido a partir de la expresion (A. 6). A partir de la
ecuacién (A. 14) se obtiene que serian necesarios dos transformadores
magnéticos adicionales para cubrir todo el rango de tensiones de
circuito abierto del panel solar (se asumen como valor minimo de
tensién de circuito abierto 12,25 V). Mediante la expresion (A. 10) se
puede obtener que el valor de las ratios (ni) para cada uno de estos
transformadores magnéticos es 1,6 y 2,0 (mostradas en azul y verde en
la Fig.A.2, respectivamente).

El valor méximo de tension de circuito abierto en el panel solar que
puede ser adaptado dentro del rango de tensiones de entrada del SAR
no estd limitado, ya que se trataria Unicamente de ir afiadiendo
modulos conectados en serie (con tres mdédulos conectados en serie, la
maxima tensién seria de 75 V).

Como se ha comentado, existe un solapamiento entre los niveles de
tensidn de circuito abierto en el panel solar que se pueden adaptar una
vez que se afiaden varios médulos conectados en serie, siendo el peor
caso (es decir, el solapamiento més estrecho), el que se produce entre
usar un solo médulo, y dos mddulos DCX conectados en serie. A
medida que el nimero de mddulos aumenta, el solapamiento lo hace
de igual forma. Este aspecto se puede visualizar mejor en la Fig.A.2,
donde el nivel de tension Vsaz » se solapa ligeramente con el nivel
Vsarer 1 (desde 24,5 V hasta 25 V), mientras que el solapamiento entre
el rango de tensiones cubierto por dos médulos, y el cubierto por tres
modulos es claramente mayor (desde 36,75 V hasta 50 V).

De hecho, hay ciertos transformadores magnéticos que no seria
necesario utilizar ante cierto nimero de médulos DCX conectados en
serie, debido al solapamiento que se produce entre los niveles de
tension. En este ejemplo, el transformador magnético con n = 2, no
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tiene porqué usarse en configuraciones donde el nimero de médulos
serializados sea mayor de dos.

A medida que el nimero de mddulos conectados en serie se
incrementa, el nivel de tension de circuito abierto cubierto por la etapa
del transformador electrénico también se hace méas grande. En el
ejemplo descrito en la Fig.A.2, cuando se emplea un solo moédulo
DCX el rango de tension de circuito abierto cubierto por la etapa TE
es de 12,75 V (desde 12,25 V hasta 25 V), mientras que, si el sistema
TE est4 formado por tres mddulos DCX conectados en serie, el rango
de tension de circuito abierta es de 38,25 V (desde 36,75 V hasta 75
V). De esta forma, el nimero de médulos DCX conectados en serie ha
de ser un numero razonable, dentro de las configuraciones realistas de
paneles solares existentes, sin necesidad de llegar a tener un nimero
demasiado elevado de moédulos conectados en serie, que Unicamente
implicaria el tener una etapa de TE demasiado voluminosa.

En relacion con este Ultimo aspecto, resulta interesante evaluar cual
seria el ndmero de transformadores magnéticos necesarios para
conseguir un sistema completamente modular y capaz de adaptar la
tension de cualquier panel solar al rango aceptado por la entrada del
SAR. Este numero de transformadores magnéticos depende de cémo
de grande sea este rango, de tal manera que, cuanto mayor sea, menor
sera el nimero de transformadores magnéticos adicionales. Si este
naimero es demasiado grande, la implementacién puede derivar en un
sistema muy voluminoso y complejo desde el punto de vista de su
implementacion practica.

Definiendo el parametro ‘r’ como aparece en (A. 15) - (A. 16), es
posible representar la expresion (A. 14) independiente de los niveles
de tensiobn y dependiente Gnicamente de dicho parametro.
Obviamente, el resultado ha de ser redondeado al alza a un valor
entero. Como se puede ver en la Fig.A.3, el numero de
transformadores magnéticos adicionales pasa a ser muy elevado para
un nivel de ‘r’ inferior al 5%. Sin embargo, para valores de ‘r’

135



CAPITULO 3: EL TRANSFORMADOR ELECTRONICO

comprendidos entre el 5% y el 15% el ndmero de trasformadores
magnéticos adicionales se mantiene razonable (entre cinco y dos).
Esto significa que el alcanzar un ajuste fino de la tension de salida del
panel solar es posible con un catalogo de transformadores magnéticos
predisefiados reducido, siempre y cuando el SAR tenga un rango de
tensiones de entrada razonable.

_ Vsar ocmax + Vsar_oc_min (A. 15)
VSAR_Oc_nom - 2

_ VSAR_OC_méx - VSAR_OC_nom

VSAR,OC,nam (A 16)
i i 1
1 | | i (valor real)
— i (redondeado)
08 P ] I i
3 R U S — S -
| — i
i i
3 5 10 15 r (%)

Fig.A.3. Representacion del nimero de transformadores magnéticos necesarios (i)
para cubrir el rango de tensiones del panel solar, en funcién del rango de tensién de
entrada nominal del SAR

Otro aspecto importante en el disefio de los transformadores
magnéticos es su implementacion. Como la potencia nominal de todos
ellos es la misma (ya que se trata de la propia potencia nominal del
moédulo DCX), pueden implementarse usando el mismo nucleo
magnético, independiente de la ratio de vueltas que pueda tener cada
uno de ellos. De esta manera, el proceso de disefio para cada mddulo
DCX es relativamente sencillo. Dadas las condiciones de disefio y los
requisitos impuestos, la mejor opcion es emplear nlcleos planares, de
tal manera que sus parametros caracteristicos, incluyendo el propio
valor de la inductancia de dispersion, presentan una gran
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reproducibilidad. Ademas, los devanados se basan en PCBs, lo que
facilita enormemente su construccion y redunda en su
reproducibilidad. La ganancia estatica de los distintos médulos DCX
puede ser facilmente ajustable durante el proceso de construccion,
mediante la adiccion de diferentes devanados con la ratio de vueltas
seleccionada. A modo de ejemplo, en base a los transformadores
magnéticos que se han disefiado, con una ratio de vueltas 2:4 es
posible obtener un n; de 2, con una ratio 5:8, es posible obtener un n;
de 1,6, y finalmente, con una ratio 4:5, se puede obtener un n; de 1,25.

La influencia de las tolerancias en el valor de las inductancias de
dispersién (inductancias resonantes) sera analizada en la seccion
3.3.4.- Sin embargo, el tener diferentes ratios de vueltas implica tener
distintas disposiciones en los devanados del transformador magnético,
y presumiblemente, diferentes valores de las inductancias de
dispersion en dicho transformador. Esto significa que, o bien el valor
del condensador de salida en los distintos médulos DCX, o bien el
valor de la frecuencia de conmutacién, tendran que ser ajustados
dependiendo del transformador magnético seleccionado para cada
mision (ver (3. 4)). Asumiendo que estos ajustes se realizan durante el
proceso de implementacion de los médulos DCX, y que todos los
modulos del TE presentan la misma ratio de vueltas, el ajuste de la
frecuencia de conmutacion se puede realizar de una manera muy
sencilla, sin comprometer la modularidad y evitando el redisefio de los
distintos médulos.

A todo esto, habria que afiadir que, en un transformador magnético
normal, el hecho de cambiar la ratio de vueltas supone, en muchas
ocasiones, cambios en los valores de las inductancias de dispersion.
Sin embargo, la tecnologia planar es més flexible y permite ajustar
distancias entre devanados de una forma mas sencilla (al emplear
PCBs en el propio proceso de construccién). De esta forma, en
muchas ocasiones serd posible cambiar el numero de vueltas,
manteniendo el valor de la inductancia de dispersion, lo que permite a
su vez mantener los valores de la frecuencia de conmutacion de la de
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capacidad de salida. No obstante, si esto no fuera posible, conviene
recordar que los transformadores se seleccionan durante la fase de
construccién del médulo. Por ello, si la inductancia de dispersién del
transformador magnético empleado no es la misma, siempre es posible
cambiar, bien la frecuencia de conmutacion, bien la capacidad de
salida para mantener el funcionamiento resonante deseado.
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CAPITULO 4: DISENO DE UN LIMITADOR DE CORRIENTE

Capitulo 4:
Disefio de un limitador de
corriente de enclavamiento
basado en N-MOS de SiIC

El sistema de distribucién es el encargado de conectar las cargas,
de forma segura, al bus de potencia. Dentro de este sistema se
incluyen los limitadores de corriente de enclavamiento (LCLs). Estos
circuitos se emplean habitualmente en el control de cargas de
satélites, con el objetivo de proteger al bus de potencia principal
frente a sobrecargas. De esta forma, si la corriente demandada por
una carga estd dentro un rango de operacién normal, el LCL
permitird el paso de dicha corriente. Si por el contrario se detecta
una sobrecorriente, el LCL se abre y aisla el fallo del resto del
sistema, a modo de fusible. Entre la deteccion del fallo y la apertura,
hay un tiempo durante el cual el LCL limita la corriente suministrada
a la carga, lo que permite afrontar sobrecargas puntuales sin
provocar el aislamiento del equipo.

Los esquemas clasicos de los LCLs estan basados en el uso de
transistores P-MOS como dispositivos limitadores de la corriente. Sin
embargo, el desarrollo de nuevos materiales semiconductores de
banda prohibida ancha (WBG) abre la posibilidad de poder llegar a
operar, presumiblemente, a temperaturas mas altas, permitiendo
reducir el nimero de semiconductores conectados en paralelo, ante
una determinada corriente nominal.

De esta forma, este capitulo presente el analisis y disefio de una
arquitectura de LCL basada en el uso de transistores N-MOS de SiC
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como dispositivo limitador de corriente. Se presentaran las distintas
partes que forman la arquitectura del LCL propuesta, junto con las
lineas bésicas de disefio para su implementacion. Finalmente, se
mostrarédn una serie de resultados experimentales que validan el
correcto funcionamiento, como LCL, de la arquitectura planteada.

4.1.- Introduccidén

Como mostro en el Capitulo 2 a la hora de detallar el esquema del
bus de potencia regulado en los satélites, entre el bus de potencia
principal y el bus de potencia secundario, se encuentra el sistema de
distribucién, formado por los limitadores de corriente de
enclavamiento (Latching Current Limiters, LCLs). En un contexto
mas general, los interruptores limitadores de corriente de estado sélido
(Solid-state Current Limiting Switches) se utilizan en satélites con el
objetivo de distribuir la potencia eléctrica de una manera segura. Es en
el contexto europeo donde estos interruptores reciben la denominacion
de limitadores de corriente de enclavamiento (LCLs), cuya funcion se
basa en proteger al bus de potencia, en los satélites, frente a
sobrecorrientes.

La Fig.4.1 muestra de manera esquematica la localizacion de los
LCLs en el bus de potencia de un satélite. El disefio de dichos
limitadores de corriente estd determinado por las guias y los
pardmetros establecidos en los documentos ECCS [4.1]-[4.3]. La
estructura tradicional de un LCL es la mostrada en la Fig.4.2. Dicha
estructura esta basada en un MOSFET canal P (P-MOS) [4.4]-[4.6],
como dispositivo limitador de corriente, conectado en serie con la
carga. De esta forma, si la corriente demanda por la carga a través del
P-MOS es menor que una corriente fijada como referencia, dentro de
una banda de corriente, (i.e. corriente de limitacion), el P-MOS
permitira el paso de dicha corriente a la carga (i.e. P-MOS trabajando
en zona 6hmica). Sin embargo, si la corriente demanda por la carga es
mayor que la corriente de referencia, establecida dentro de la banda de
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limitacion, el P-MOS pasard a trabajar en saturacion, regulando el
valor de la corriente al valor fijado en la referencia. En este punto de
operacion, el P-MOS estard soportando, en el peor caso (i.e.
cortocircuito), el valor de la tension de bus, aumentando el valor de su
potencia disipada. De esta manera, el valor de su temperatura de unién
también se vera incrementado. Este funcionamiento del LLC descrito
se muestra de manera esquematica en la Fig.4.3.

Esta situacion de limitacién de corriente por parte del P-MOS no se
puede prolongar indefinidamente en el tiempo; por lo tanto, cuando el
P-MOS entra en la zona de saturacion se activa un circuito de
temporizacion. De esta forma, si la corriente medida por el LCL sigue
siendo mayor que el valor de referencia tras un determinado tiempo
predefinido (tiempo de trip-off), el LCL desconecta la carga del bus de
potencia principal del satélite. Dicha carga puede reconectarse al bus
nuevamente a través de telecomando. Finalmente, la estructura del
LCL cuenta con una proteccion de infratensién (undervoltage) que se
encarga de evitar la activacion del LCL para niveles de tension de bus
por debajo de un determinado valor.

Sistema de Bus de potencia
distribucion secundario

[cc/ec}—{aocs]
| cc/cc }— bHs |
| cc/cc f— Therm |
[ccrcc}—{Propu]
[nstr |

Bus de potencia
principal

Panel
solar

LCL

LCL

LCL

LCL

LCL

Fig.4.1. Esquema del bus de potencia regulado de un satélite
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Fig.4.2. Arquitectura tradicional de un LCL basado en P-MOS

Ademas del funcionamiento y la estructura tradicional de los LCLs
descritamente anteriormente, existen otros tipos de limitadores de
corriente presentes en los sistemas de distribucion de los satélites
[4.1], tales como los limitadores de corriente reactivables
(Retriggerable Latching Current Limiter, RLCL) y aquellos LCLs que
se encargan de controlar cargas puramente resistivas (Heater Latching
Current Limiter, HLCL).

Los RLCLs presentan una estructura muy similar a los LCLs
clasicos, pero con ciertas particularidades en su funcionamiento. Al
igual que los LCLs clasicos, una vez que transcurre el tiempo de trip-
off, el RLCL se apaga. Sin embargo, transcurrido un cierto tiempo, los
RLCLs se reconectan solos. En el caso de que la sobrecorriente haya
desaparecido, la carga se alimenta de manera normal. Sin embargo, si
el fallo que ha derivado en la sobrecorriente se mantiene, el RLCL
vuelve a limitar la corriente, vuele a desconectarse transcurrido el
tiempo de trip-off y vuelve a reconectarse. Si, tras un ndmero de
intentos de reconexién predefinidos, la situacion de sobrecorriente se
mantiene, los RLCLs desconectan la carga de forma permanente. Este
tipo de proteccion se emplean en equipos criticos, dentro de los
satélites, como pueden ser los sistemas de comunicaciones.
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Los HLCLs, por su parte, serian aquellos limitadores de corriente
encargados de controlar la alimentacion y proteccion de cargas
puramente resistivas (i.e. calentadores). Su funcionamiento es el
mismo que el explicado en el caso de los LCLs genéricos, pero con
unas especificaciones mas relajadas en cuanto a disefio [4.1] debido a
la naturaleza, resistiva, de las cargas a controlar.

Volviendo al caso de los LCLs genéricos, sus corrientes estan
definidas vy clasificadas solo para tensiones de bus de 28 V a 50 V, en
funcidén de la méxima corriente que pueden llegar a limitar (Tabla 3.1
en [4.1]). En el caso de los buses de tensién de 100 V — 120 V,
también emplean LCLs como elementos de proteccion. En este caso,
al estar trabajando con niveles de potencia por encima de 8 kW, las
pérdidas en conduccidn, asociadas a los altos valores de resistencia en
conduccion (Rps) en los dispositivos P-MOS, se incrementan
notablemente.

Con el objetivo de solventar estos problemas y de mejorar el
rendimiento del sistema, se plantea la posibilidad de sustituir los
dispositivos P-MOS tradicionales por MOSFETS de canal N (N-
MOS), los cuales, para los mismos niveles de tensién y corriente,
presentan valores mas pequefios de Rps. EI empleo de dispositivos N-
MOS fuerza a un redisefio desde cero de la etapa de control del LCL
(incluyendo la alimentacion de dicha etapa de control), siendo
necesario el poder contar con una sefial de control analégica y aislada
para el control del dispositivo de canal N, en comparacion con la
arquitectura clasica del LCL basado en P-MOS.

El uso de materiales de banda prohibida ancha (Wide Bandgap
Materials, WBG), tales como el carburo de silicio (SiC) o el nitruro de
galio (GaN), proporcionan la posibilidad de trabajar con tensiones méas
altas y, presumiblemente, a temperaturas mas altas. Ya se han
presentado algunos trabajos previos [4.7],[4.8], donde se plantea el
uso de dispositivos N-MOS basados en SiC como limitadores de
corriente en LCLs. En estos trabajos se plantean aspectos importantes
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en relacion con la etapa de control del dispositivo N-MOS, la
seleccion del semiconductor, etc. De esta forma, lo que se plantea en
este capitulo de tesis es el presentar una arquitectura completa de LCL
empleando como dispositivo limitador de corriente un N-MOS de SiC,
pensado para rangos de tensiones de bus de 100 V a 120 V. Esta
arquitectura incluye una fuente de alimentacién auxiliar, una
implementacion del lazo de control de corriente en el LCL, una etapa
llamada aislador analdgico (DCX), que serd la encargada de
proporcionar el nivel de tension puerta-fuente al N-MOS, una seccién
de temporizacién encargada de apagar el LCL una vez que se alcance
el tiempo de trip-off establecido, y finalmente, una etapa de
undervoltage, encargada de evitar la activacion del LCL cuando la
tensién de bus se encuentra por debajo de un valor fijado.

4.2.- Seleccion de semiconductores

En este apartado se detalla el proceso de seleccion de los
dispositivos de SiC (i.e. JFET o MOSFET), bajo los requisitos para
espacio fijados en [4.1] y [4.2], con el objetivo de ser empleados en los
LCLs. Se han seleccionado varios dispositivos semiconductores de los
principales fabricantes (i.e. Wolfspeed, ROHM, ST, United SiC, etc.)
con el objetivo de evaluar, mediante modelo tedrico, la variacion de la
temperatura de la unién durante la fase de limitacion de corriente. De
esta manera, es posible evaluar si la temperatura en la unién
permanece dentro de los limites del dispositivo, en relacion con los
maérgenes establecidos en [4.2], para las distintas clases de LCLs
establecidas en [4.1].

En este sentido, cabe destacar que los LCLs para tensiones de bus
de 28 V y 50 V se dividen en clases. Estas clases se establecen en
funcion de la maxima corriente que el LCL puede limitar y de la
corriente nominal que pueden llegar a conducir en condiciones de
funcionamiento normal. A modo de ejemplo, un LCL clase 10 puede
conducir 10 A siendo su maxima corriente de limitacion de 14 A. Este
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limite de corriente se establece entre 110% y 140% de la corriente
nominal, de acuerdo con lo establecido en [4.1]. La Tabla 4. 1
proporcionada por [4.1] muestra las principales caracteristicas de las
distintas clases de LCLs en relacion con los niveles de corriente, y con
los tiempos méaximo y minimo (trip-off max, trip-off min) que el LCL
puede estar limitando la corriente.

La Fig.4.3 muestra el perfil de la corriente en un LCL cuando se
produce una sobrecarga debida a cortocircuito. Este tipo de perfiles se
pueden emplear para obtener las pérdidas disipadas en el
semiconductor. Inicialmente, el LCL conduce la corriente de clase (i.e.
corriente nominal). Cuando se produce el cortocircuito aparece una
sobrecorriente debida al tiempo de reaccion de la circuiteria que forma
el LCL. Esta sobrecorriente no debe superar los 50 A,
independientemente de la corriente de clase, tal y como viene recogido
en [4.1]. Finalmente, el LCL limitara la corriente durante el tiempo
méaximo establecido por el tiempo de trip-off. Este tiempo de trip-off
depende de la clase, siendo de 20 ms para un LCL clase 1y de 3 ms
para un LCL clase 10. Como se ha mencionado anteriormente, los
niveles de tensién de bus para el disefio del LCL propuesto estan
fijados entre 100 VV y 120 V. Como ocurre en el caso de los buses de
tension de 28 V y 50 V (Tabla 4. 1), se han mantenido los valores de
tiempo de trip-off maximo y minimo para los buses de 100 V — 120 V.

En el proceso de seleccion de los distintos semiconductores se ha
considerado la disponibilidad de estos por parte de los principales
fabricantes, asi como también la potencia que son capaces de disipar.
Los dispositivos de SiC més comunes en el mercado estan pensados
para tensiones de 1200 V y para corrientes nominales de decenas de
amperios. Estos rangos de tensiones y corrientes son mucho mayores
que los usados habitualmente en aplicaciones espaciales. Sin embargo,
los dispositivos MOS seleccionados tendran que operar en modo de
saturacion (altas pérdidas en conduccidn) durante varios milisegundos
(trip-off). Por lo tanto, se han seleccionados aquellos transistores que
permiten la mayor disipacion de potencia.
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Tabla 4. 1. Clases de LCLs con sus principales caracteristicas para tension de bus de:

a) 28 Vyb) 50V [4.1]
Clase LCL
Caracteristicas 1 | 2 | 3 | 4 | 5 | 5 | 8 | 10
Tensién de bus regulado (V) 28
Tension de bus no regulado (V) 22 - 38
Corriente de clase (A) 1 2 3 4 5 6 8 10
Minima corriente limitante (A) 1122 |33|44|55] 6,6 8,8 11
Maxima corriente limitante (A) 1412842156 7 |84 112 | 14
Trip-off minimo (ms) 10 |10 ] 6 6 4 2 2 15
Trip-off maximo (ms) 20 1 20 | 12 | 12 8 4 4 3
a)
Clase LCL
Caracteristicas 1 | 2 | 3 | 4A | 4B | 5 | 6 | 8 | 10
Tensién de bus regulado (V) 50
Tensién de bus no regulado (V) 32-52
Corriente de clase (A) 1 2 3 4 1415 6 8 10
Minima corriente limitante (A) 111223314444 ]155(|6,6]| 88 | 11
Maxima corriente limitante (A) 141284215656 7 (84] 112 |14
Trip-off minimo (ms) 10| 6 4 2 4 2 2 2 15
Trip-off maximo (ms) 20 [ 12| 8 4 8 4 4 4 3
b)

Desde el punto de vista de la méxima temperatura en la unién, la
gran mayoria de los dispositivos seleccionados presentan una
temperatura méxima de 150°C, con algunas excepciones de algunos
semiconductores que llegan hasta los 175°C o los 200°C. En lo que
respecta a los JFETS, podria pensarse en que representan la mejor
opcion para trabajar como dispositivos limitadores de corriente en los
LCLs frente a los MOSFETs [4.9], debido sobre todo a su gran
capacidad para trabajar como fuente de corriente. Sin embargo, los
JFETSs son dispositivos normalmente cerrados, lo que significa que,
sin ningun nivel de tension en puerta, son capaces de conducir

148




CAPITULO 4: DISENO DE UN LIMITADOR DE CORRIENTE

corriente. Este aspecto resulta ser una desventaja dentro del &mbito de
los LCLs, ya que durante el encendido todas las cargas protegidas por
los LCLs estarian demandando potencia del bus. Este aspecto
compromete la puesta en marcha del sistema, y no es eficaz en
términos de fiabilidad y robustez ante fallos.

Para seleccionar entre los distintos semiconductores, se han
utilizado dos criterios diferentes. En primer lugar, se analiza la
evolucion de la temperatura en la union del dispositivo en funcion de
tiempo de trip-off para cada clase. Este aspecto depende de la potencia
disipada, en la zona de saturacion, por parte del semiconductor, asi
como también de la impedancia térmica transitoria. El segundo
criterio estd basado en la disipacion del dispositivo en operacion
nominal (dispositivo conduciendo la corriente nominal, en modo
6hmico). Por lo tanto, en base a estos dos criterios, el mejor
dispositivo sera aquel que presente las menores pérdidas en operacion
normal y que, al mismo tiempo, no alcance su limite maximo de
temperatura cuando se encuentre limitando la corriente.

En este sentido, el peor caso serd aquel en el que se produce un
cortocircuito a la salida del LCL, haciendo que el dispositivo limitador
de corriente tenga que soportar la tension de bus. A partir del perfil de
corriente descrito en la Fig.4.3, se puede llegar a obtener el perfil de la
potencia disipada en el semiconductor a través del siguiente
procedimiento:

1. Antes de que se produzca el cortocircuito y la sobrecorriente, el
semiconductor estara trabajando en modo 6hmico, permitiendo la
circulacion de la corriente de clase (i.e. corriente nominal). En
este punto, el transistor estara disipando un nivel de potencia
determinado por la expresion (4.1), donde Rps representa el valor
de la resistencia de canal del semiconductor, y donde Iy
representa el valor de la corriente nominal. Este nivel de
disipacion, junto con el valor de la impedancia térmica del
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dispositivo, serdn empleadas para estimar el valor de la
temperatura inicial en la union T sar.
Pdis,nom = Rps - II%I (41)

2. Durante el tiempo en el que se produce el cortocircuito, el
dispositivo estara soportando el maximo nivel de sobrecorriente,
[4.1], y se asume que dicho dispositivo continla en modo
6hmico. De esta forma la potencia disipada sera la determinada
por la expresién (4.2).

Pyis overshoot = Rps 502 (4.2)

3. Durante el mé&ximo tiempo de trip-off el transistor estard
trabajando en saturacion soportando la tension de bus (al ver un
cortocircuito puro a su salida). De esta forma, la potencia
disipada por el semiconductor en este punto se podra obtener en
base a la expresion (4.3), donde lim es la méxima corriente de
limitacion.

Pdis_linear = Vpus * lum (4.3)
A través de este proceso, descrito por las expresiones (4.1) - (4.3),
se puede obtener el perfil de la potencia disipada por parte del

semiconductor ante un cortocircuito a la salida del LCL. La Fig.4.4
muestra dicho perfil de potencia (no representado a escala).
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Fig.4.3. Perfil de corriente en el LCL ante cortocircuito a la salida

>
L

P_dis_linear

P_dis_overshoot

Potencia disipada (W)

P dis nom

| tiempo
i Tiempo max sobrecorriente |
| |

|

| ¢——Trip-off max———

Fig.4.4. Perfil de la potencia disipada por el semiconductor ante cortocircuito a la
salida del LCL
Para todos los transistores de SiC seleccionados se ha analizado la
evolucién de la respuesta térmica transitoria. Para la obtencion de
estos graficos, se ha aproximado la impedancia térmica transitoria de
los distintos semiconductores a través de una red de Foster de cuarto
orden. Esta red de Foster se transforma posteriormente en una red de
Cauer (ver Fig.4.7) mediante métodos de sintesis de impedancias
[4.10]. Este modelo de Cauer emplea un conjunto de redes RC, cada
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una de ellas equivalente a filtro paso bajo, siendo este el modelo mas
proximo a la realidad. De esta forma, la tension en el primero de los
condensadores representa la temperatura en la union, y la tension en
los siguientes representaria la tension en puntos intermedios del
encapsulado. Las resistencias representarian las resistencias térmicas
presentes entre las distintas secciones del encapsulado. En
contraposicion con el modelo Foster, el modelo de Cauer permite
obtener el gradiente de temperaturas internas del semiconductor,
analizando la tension en cada uno de los condensadores presentes en
el modelo térmico. Esto no seria posible a través de un modelo de
Foster, ya que, en este tipo de redes, las tensiones intermedias carecen
de sentido fisico alguno.

De la misma manera, una vez obtenidos los parametros (Rii Y Cini)
presentes en el modelo de Cauer, es posible afiadir mas elementos al
modelo, como una resistencia (Rup) 0 una capacidad térmica extra, sin
necesidad de modificar el valor de los parametros ya obtenidos. Eso
no seria posible empleando un modelo de Foster, ya que llevaria a
recalcular el valor de todos los pardametros desde cero.

Sin embargo, el procedimiento de disefio parte en el empleo de un
modelo de Foster, ya que el calculo de sus parametros es
extremadamente sencillo [4.11]. La respuesta transitoria del modelo
de Foster se puede expresar como:

n -t
T(t) - Rep = Z Rep - <1 — eRrh,i'Crh,i>
i=1

donde ‘n’ es el niimero de redes RC empleadas.

(4.4)

A partir de la expresion (4.4) es posible determinar los pardmetros
para que el modelo de ajuste a la respuesta térmica transitoria aportada
en las hojas de caracteristicas del MOSFET seleccionado.

Para la obtencion del modelo de Foster es recomendable emplear
no menos de cuatro rede RC, tomando como minimo trece puntos de
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la respuesta térmica transitoria al escalén (Ru-r(t)) de la hoja de
caracteristicas del MOSFET seleccionado [4.11]. De esta forma a
través de software matematico y haciendo uso de la expresion (4.4) es
posible obtener el valor de los condensadores y resistencias que
forman la red de Foster. La Tabla 4. 2 muestra los coeficientes del
modelo de Foster para el MOSFET SCT3022AL de SiC.

Tabla 4. 2. Coeficientes del modelo de Foster para el MOSFET SCT3022AL

Rt Cith1 Rth2 Cth2 Rth3 Cith3 Rtha Ctha

0,106 | 0,083 | 0,106 | 0,083 | 0,083 | 0,012 | 0,106 | 0,082

En la Fig.4. 5 se ha representado la respuesta térmica transitoria del
modelo de Foster con los valores calculados, junto con los datos
suministrados por las hojas de caracteristicas del SCT3022AL. Como
se puede comprobar, el grado de aproximacion entre los datos
obtenidos y el modelo de Foster presenta una gran similitud. De esta
manera, se puede comprobar como a través de este tipo de
simulaciones, se puede conocer la evolucién de la temperatura de la
unién de un semiconductor ante cualquier tipo de forma de onda.

Rth*r(t) (2C/W)

0,4
Plin
o
0,3 ///
ZFoster N
Datos 0,2 /
0,1 A
LA
0 L iiheT
1*10° 1*10° 1*10° 0,01 0,1 1 10 100 1000
Tiempo (s)

Fig.4. 5. Respuesta térmica transitoria del modelo de Foster para el MOSFET
SCT3022AL, junto con la respuesta térmica transitoria real segin sus hojas de
caracteristicas

Como se comentado anteriormente, el problema de este modelo de
Foster viene cuando se quiere afiadir un elemento nuevo a la red, lo
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cual obliga a recalcular todos los pardmetros desde cero. En este caso,
se quiere conocer la respuesta térmica transitoria considerando una
resistencia extra, denotada por Rgp en la Fig.4.7. Esta resistencia se
sitia entre el punto de referencia de temperatura y el propio
dispositivo. En este andlisis térmico se ha considerado una
temperatura inicial de 40°C. Esta nueva resistencia obligaria a
redisefiar la red de Foster desde cero, ya que los coeficientes
calculados dejarian de tener validez.

En este punto es donde se hace necesario emplear una red de
Cauer, la cual permite afiadir elementos adicionales sin alterar el valor
de los ya calculados. EI modelo Cauer en el tiempo resulta muy
complicado de obtener [4.11], sin embargo, en el dominio de la
frecuencia resulta bastante sencillo. La expresién que lo define es:

1 (4.5)

N Cthl + 1
Reps + 1

s-C 4o =
th2 Rthn

R(s) " Ren =

En este caso, las hojas de caracteristicas de los semiconductores no
proporcionan informacion sobre la respuesta térmica transitoria en el
dominio de la frecuencia. No obstante, el modelo de Foster (ya
calculado) si puede pasarse facilmente al dominio de la frecuencia sin
necesidad de recalcular sus coeficientes a través de la expresion (4.6):

- Reni (4.6)

R “R., = . tm
() Ren &1+ 5 Repi* Ceni
i=

De este modo, es posible obtener la respuesta en frecuencia de la
impedancia térmica del MOSFET que se esté analizando (mediante el
modelo de Foster), obtener una serie de puntos a distintas frecuencias,
y mediante el uso de herramientas matematicas, obtener los
coeficientes del modelo de Cauer [4.11]. Una vez calculados estos
coeficientes es posible simular el modelo en el dominio del tiempo
mediante herramientas de simulacion (PSIM, LTSpice), con el
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objetivo de obtener la respuesta a escalon por parte de los
semiconductores de SiC seleccionados.

Mediante el uso de la expresion (4.6) es posible obtener una serie
de valores de la impedancia térmica transitoria a diferentes frecuencias
de acuerdo con el modelo de Foster. Con estos valores y haciendo uso
de la expresion (4.5) se puede estimar los parametros del modelo de
Cauer. La Tabla 4.3 muestra los coeficientes del modelo de Cauer para
el MOSFET SCT3022AL.

Tabla 4.3. Coeficientes del modelo de Cauer para el MOSFET SCT3022AL

Rt Cin1 Rth2 Cith2 Rth3 Cith3 Rtha Ctha

0,068 | 0,008565 | 0,104 | 0,022 | 0,093 | 0,0001067 | 0,086 0

Finalmente, la Fig.4.6 muestra una comparativa de la respuesta en
frecuencia entre el modelo de Foster y el modelo de Cauer para el
SCT3022AL, donde se puede analizar la gran similitud entre ellas.

|Rth*r(s)|
1
==
0,1 -
Foster \
— 0,01
Cauer
0,001
0,0001
0,01 0,1 1 10 100 1000 10000 100000
Frecuencia (Hz)
arg(Rth*r(s))
0 =S -
-20
Foster 40 B .\;_\;, _*\\
Cauer _gg ‘\'—'h‘\\\
-80 \\\‘_
-100
0,01 0,1 1 10 100 1000 10000 100000

Frecuencia (Hz)

Fig.4.6. Respuesta en frecuencia de los modelos de Foster y Cauer para el
SCT3022AL

155




CAPITULO 4: DISENO DE UN LIMITADOR DE CORRIENTE

Mediante la red de Cauer y el perfil de potencia disipada por el
semiconductor, mostrado en la Fig.4.4, se puede estimar el valor del
incremento de temperatura (Tjrise) que se produce en la union del
dispositivo cuando se encuentra limitando la corriente durante el
tiempo de trip-off. Finalmente, los valores T sart Y Tjrise, permiten
obtener el valor final de la maxima temperatura alcanzada en el
semiconductor (Tj ma), tras el tiempo de limitacion de corriente, de
acuerdo con la expresion (4.7).

Tj_max = Tj_start + Tj_rise 4.7

De acuerdo con las distintas clases de LCLs definidas en [4.1], el
peor caso serd el que se tiene en las clases 8 y 10, ya que son aquellas
que presentan los mayores niveles de corriente nominal (8 Ay 10 A,
respectivamente) y de corriente de limitacion (11,2 A y 14 A,
respectivamente). La méxima temperatura permitida en un
semiconductor en aplicaciones espaciales es de 110°C [4.2], o la
méaxima temperatura alcanzable por el semiconductor menos 40°C. De
entre estas dos posibilidades se elegiria aquella que sea menor [4.2].
Sin embargo, para poder explorar las ventajas que aporta el SiC, se va
a considerar que se permite llegar a la temperatura maxima permitida.
Esto permite explotar las ventajas de los dispositivos de 175°C vy
200°C de temperatura maxima de la unién. Como margen de
seguridad se usara dicha temperatura de uniéon maxima menos 40°C.

Para establecer cudl serd el mejor dispositivo, se ha analizado la
disipacion, trabajando en condiciones nominales, de todos los
dispositivos seleccionados. Este analisis muestra que los dispositivos
que presentan las menores pérdidas son el SCT3022AL [4.12], el
SCTWOI0N65G2V  [4.13], el C2M0040120D [4.14] vy el
C2M00455170P [4.15]. Estos dispositivos presentan unas pérdidas en
conduccion de 22 W, 24 W, 4 W y 45 W, respectivamente, al
conducir los 10 A de la corriente nominal en un LCL clase 10. La
Fig.4. 8 a) muestra la representacion de la respuesta térmica transitoria
para los dispositivos que presentan una temperatura maxima de la
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unién de 150°C, cuando se produce un fallo. La Fig.4. 8 b) muestra la
misma representacion para aquellos dispositivos de 175°C de
temperatura maxima en la union, y finalmente, en la Fig.4. 8 c¢) se
muestra dicha representacion para los dispositivos de 200°C. El limite
de seguridad establecido en la temperatura [i.e. (Tjunction_max — 40°C)] se
muestra representado en todos los casos.

En lo que respecta a este andlisis, es importante destacar que no
debe sobrepasarse el limite de temperatura de seguridad establecido
durante el tiempo de trip-off especificado en cada clase. Para una clase
10 el tiempo de trip-off minimo es de 1,5 ms y el de trip-off maximo
es de 3 ms. De esta manera, solo el SCTW90N65G2V cumple con el
limite de seguridad en los 3 ms. Sin embargo, el SCT3022AL cumple
con el limite de temperatura en el tiempo de trip-off minimo, siendo
ademas el que presenta las menores pérdidas en conduccion (i.e.
2,2W).

Por estas razones, los resultados experimentales que se presentaran
al final de este capitulo se han obtenido usando dos prototipos
implementados con la misma arquitectura, pero usando como
dispositivo limitador de corriente los semiconductores que presentan
el mejor comportamiento térmico. La validacion de la evolucion de la
temperatura de la unién no se ha realizado de forma experimental ya
que requeriria del empleo de técnicas, como las citadas en [4.16] y
[4.17], donde se hace necesario desencapsular el semiconductor.

Tj Tease

Rina Rihz Rinz Ry
L ANA——AAA——ARA-L AR

Pais [1] - _cth 1 _cth2 _c“'3 Tref: 409(:@

Fig.4.7. Red de Cauer con resistencia Rip extra
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Fig.4. 8. Respuesta térmica a) 150°C, b) 175°C y c¢) 200°C
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4.3.- Arquitectura del LCL basado
en N-MOS de SiC

La Fig.4.9 muestra la arquitectura del LCL propuesta, basada en el
uso de un N-MOS de SiC como dispositivo limitador de corriente. Al
tratarse de una aplicacion de espacio, todos los bloques que forman
dicha arquitectura estan implementados de manera analégica usando
elementos discretos, equivalentes a aquellos calificados para espacio.
Toda la circuiteria que compone el LCL (sensor de corriente, lazo de
control de corriente, etapa DCX, seccién de temporizacion y de
undervoltage) esta alimentada con un nivel de tension auxiliar (Vsupply)
obtenido a partir de la propia tension de bus. La razén de llevar a cabo
esta implementacion tiene que ver con el funcionamiento del sensor de
corriente [4.18]. Esta alimentacion (Vsuppy) permite cumplir con la
méaxima tension permitida entre los terminales de alimentacion vy
medida de la corriente, en relacion con la tensién de bus. Con un nivel
de tension de bus de 100 V y midiendo respecto a la masa del bus, este
aspecto no se cumpliria en el sensor de corriente. De esta forma, con
el esquema propuesto en esta seccion, basada en el uso de un nivel de
tension Vsuply, €5 posible cumplir con este requisito De esta forma, el
disefio del LCL se ha fijado para tensiones de bus comprendidas entre
100 Vy 150 V.

El disefio estd basado en [4.8] y [4.19]. La principal desventaja,
desde el punto de vista de la alimentacion de la circuiteria auxiliar, y
de las distintas etapas que forman el LCL, es que la referencia de
tension no es la propia del bus de potencia del satélite, sino el terminal
de fuente de un P-MOS que forma la fuente auxiliar, y que de aqui en
delante se hara referencia a él como “masa del control”. De esta
forma, se ha tener especial cuidado con aquellas etapas que
interaccionan directamente con el bus de potencia, como las secciones
de temporizacién y de undervoltage, las cuales estan referidas
directamente a la referencia del bus principal.
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Seguidamente, se irdn detallando las distintas etapas que forman la
arquitectura del LCL presentada.

Sensor de
corriente

| N-mOSs

lsense
—

Carga (Ry)

]
al (uvio]
UvLO
| R
| Vius Biestable
Vbus s

)]

| Referencia

Lazo de control |
de corriente |

0
|
Vpri

j |
| H
]

DCX

Fig.4.9. Arquitectura del LCL basada en dispositivo N-MOS

4.3.1.- Fuente de alimentacion auxiliar

La alimentacidn de la circuiteria encargada del control del N-MOS
se realiza a través de una fuente auxiliar formada por un dispositivo P-
MOS, un integrado TL431 (i.e. diodo Zéner programable) [4.20], y
una resistencia. El nivel de tension proporcionado por esta fuente (i.e.
Vsupply), S€ selecciona a traves del TL431 que fija la tension puerta-
fuente del P-MOS. Este MOSFET permite la circulacion de la
corriente demandada por toda la circuiteria del LCL, disipando la
potencia derivada de la diferencia de tension entre la tension de bus
(Vbus) Y Vsuppiy ¥ la corriente demandada por la circuiteria de control.
La seleccién de este P-MOS debe llevarse a cabo con especial
cuidado, ya que a medida que la tension de bus aumenta, la potencia
disipada en este transistor se incrementa de igual forma. De esta
manera, con el dispositivo seleccionado en este trabajo, para una Vius
de 100 V y un nivel Vsyppy de 15 V, la tension drenador-fuente del
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dispositivo P-MOS ser4 de 85 V, y la potencia disipada en dicho
transistor estard alrededor de 0,5 W.

4.3.2.- Aislador analogico (DCX)

El concepto de aislador analégico se muestra en la Fig.4.10. De
modo genérico, la idea se basa en trasladar la sefial Vi, al secundario
del aislador proporcionando aislamiento galvanico. De esta forma, el
primario del aislador estard formado por un modulador de amplitud
encargado de generar una sefial con la amplitud proporcionada por Vin.
Esta sefial modulada en amplitud sera transferida al secundario del
aislador a través de un transformador magnético. Una vez en el
secundario, dicha sefial modulada en amplitud sera demodulada través
de un rectificador, obteniendo la sefial Vo, la cual serd una version
escalada de Vi, conservando, por tanto, la informacién de la amplitud.

Este mismo concepto de aislador analdgico se presenta en [4.21] y
en [4.22]. En ambos casos, la etapa de modulacion se implementa a
través de un convertidor CC/CC. En [4.22], el aislador esta basado en
un convertidor directo (Forward) operando a frecuencia de
conmutacion y ciclo de trabajo fijos. En [4.21], se emplea el concepto
de modulador de amplitud, pero su implementacién es distinta. El
aislamiento se consigue a través de un convertidor de retroceso
(Flyback) controlado a través de una fuente de corriente pulsada.

I
—|-| Modulador de amplitud
I
Vin

Aislador analdgico

Rectificador

Vuut

Fig.4.10. Concepto de aislador anal6gico
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Este concepto de aislamiento magnético también ha sido
incorporado a circuitos integrados como el UC1901 [4.23], el cual
emplea un transformador externo, o el ADUMS3190S [4.24], el cual
cuenta con el propio transformador magnético ya integrado. Ambos
integrados estan disponibles a nivel comercial y cuentan con la
calificaciébn de espacio, sin embargo, para algunas aplicaciones
presentan ciertas limitaciones desde el punto de vista de la
implementacion. Por ejemplo, el ADUM3190S necesita una fuente de
alimentacion aislada en el secundario del transformador.

Por estas razones se ha optado por implementar esta etapa DCX
empleando componentes discretos, y pensando en una implementacion
gue pueda ser adaptable a distintos rangos de tensiones de entrada y
salida. Desde el punto de vista de su uso dentro de la arquitectura del
LCL propuesta, esta etapa DCX es la encargada de traslada la sefial de
control desde la salida del lazo de control de corriente hasta los
terminales puerta-fuente del dispositivo N-MOS. Es necesario
destacar que esta etapa es la que se encarga de fijar el punto de trabajo
del N-MQS, no solo dentro de las zonas 6hmica y de corte, sino
también en la zona de saturacién. Este aislador anal6gico esta
implementado a través de un convertidor CC/CC aislado, trabajando
en lazo abierto. El disefio de esta etapa se realiza de manera que su
dindmica interfiera lo menos posible con la dindmica del lazo de
control de corriente. Esta es la razén por la que la frecuencia de
conmutacion del convertidor que forma la etapa DCX esté en el orden
de los MHz (i.e. 4 MHz). De la misma manera, con el objetivo de
minimizar la resistencia en conduccion del MOSFET, el DCX debe
proporcionar a su salida un nivel de tensién cercano a la maxima
tension puerta-fuente requerida por parte del dispositivo limitador,
junto con la potencia necesaria para el control del terminal de puerta.
De esta forma, el nivel de tension a la salida del DCX sera cercano a
los 15 V.
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La implementacién de la etapa DCX se ha realizado empleando
una topologia LLC. La Fig.4. 11 muestra la implementacion del
oscilador empleado en la topologia DCX, mientras que la Fig.4.12
muestra la topologia DCX completa formada por un inversor en
medio-puente y un rectificador de onda completa. El disefio detallado
de esta topologia se puede ver en [4.26]. A continuacién, se indicaran
los elementos y aspectos mas importantes en el disefio de esta
arquitectura LLC-DCX. Se trata de una topologia resonante donde es
posible conseguir integracién magnética, de tal manera que la propia
inductancia de dispersion del transformador (Li) serd, al mismo
tiempo, la inductancia resonante del convertidor LLC.

El disefio del oscilador se muestra en la Fig.4. 11. La forma de
onda cuadrada con frecuencia del orden de 4 MHz se genera a través
de una puerta légica tipo NAND con entradas en Schimidt-Trigger, y
una red de realimentacion formada por Rosc y Cosc. La otra entrada de
la puerta NAND puede estar siempre a nivel 16gico alto (i.e. Vsupply) O
a una sefial de control para encender y apagar el oscilador
dependiendo del funcionamiento del LCL. Cuando esta entrada esta a
nivel alto la puerta NAND se comporta como un inversor, de tal
manera que cuando el nivel de tensién en Cos estd a nivel alto, su
salida pasa a nivel bajo descargando Cos, y cuando esta a nivel bajo,
la salida pasa a nivel alto, cargando el mismo condensador. Por lo
tanto, los pardmetros Rosc Y Cosc SON 10s que controlan la frecuencia del
oscilador.

En este disefio, se han conectado varias puertas NAND
configuradas como inversores con el objetivo de proporcionar méas
corriente a la etapa del modular de amplitud (implementado con un
medio puente). Para ello, se ha empleado un Unico integrado
(CD4093B [4.25]) el cual cuenta con cuatro puertas NAND con las
que se llevara a cabo el montaje de este oscilador.
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Fig.4. 11. Implementacidn del oscilador en la etapa DCX

El disefio del modulador de amplitud se basa en el uso de la
aproximacién del primer arménico (First Harmonic Approximation-
FHA) [4.27]. En la topologia LLC utilizada, la tension de salida del
puente completo (Vpuente) presenta una forma de onda cuadrada con un
ciclo de trabajo D cercano al 50%, un nivel minimo de tension de 0 V
y un nivel méximo igual a Vi». De esta forma, el desarrollo en serie de
Fourier para la tension Vpuente €S la mostrada en (4.8):

Voyents = Vin* D + i i “Vin - sin(kmD) - cos (kDwgt) “8)
in Liicw s

Por lo tanto, a partir de la expresion (4.8) se puede obtener que la
amplitud del primer arménico (Ar4) sera la descrita en la expresion
(4.9), siendo el valor méximo, para un D de 0,5, planteado en la
expresion (4.10).

2
App = ;Vin *sin(nD) 4.9

2 (4.10)
Apy ==V,
FH TTVL
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La Fig.4.13 muestra el circuito equivalente de la topologia LLC-
DCX bajo el analisis del primer armdnico, con el objetivo de analizar
en comportamiento de la red resonante (Zwnk) ante una sefial de
entrada sinusoidal. Las resistencias Rp: Y Rp2 se emplean para modelar
las resistencias de pérdidas en ambos devanados del transformador.
Como ademds se puede conseguir integracion magnética, la
inductancia resonante del inversor clase D sera la propia inductancia
de dispersion del transformador (i.e. Li). De esta forma, el proceso de
disefio estara basado en escoger el valor de la frecuencia de resonancia
de la red formada por Ciank Y Lik1.

Rpl sz :
IFA|_> ‘.""
IR
L iLLC V
Via m ViLLCT: oA
< >l a—>
Inversor I Rectificador

Fig.4.13. Circuito equivalente para la topologia LLC-DCX usando la FHA
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La expresion (4.11) determina el valor de la impedancia
equivalente (Ztwnk) de la red resonante:

1 ) (4.11)

Zeank =J* <w5 Ly ————
ws * Crank

Donde wg = 21 - F,, €S la pulsacion asociada a la frecuencia de
conmutacion (Fsw). En relacion con el rectificador de onda completa,
su impedancia de entrada equivalente esta descrita en [4.28], Y Su USO
aparece de forma abundante en la literatura (e.g.[4.28], [4.29]). De
manera resumida, teniendo un condensador de salida (Co) lo
suficientemente grande como para eliminar el rizado de la frecuencia
de conmutacion, el comportamiento de este rectificador se puede
modelar como una resistencia (Ri..c), cuyo valor estd descrito en
(4.12).

Ritic = F "Ry (4.12)

Donde Ry es el valor de la resistencia de carga de la topologia
LLC-DCX. La ganancia en tension de este aislador analdgico esta
definida a través de la ganancia de la red resonante (GeankLic). A través
de la resistencia Ri..c se puede determinar el valor del factor de
calidad (Qunk) de la red resonante a la frecuencia de conmutacion. La
expresion (4.13) determina el valor de dicho factor Qan.

(£ Ly (4.13)

FSW
Q =
tank Re

Re = Ryyc + Rp2 + Rpy

Donde Fr/Fsw es la ratio entre la frecuencia de resonancia (de Ciank
y Lii), Y la frecuencia de conmutacion. La expresion de la Geankic S€
puede obtener a partir del circuito equivalente de la Fig.4.13 y a través
de las expresiones (4.14)-(4.16):

Z1 = Ryc + Rpz + (- ws - Likz) (4.14)
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_jrws Llm-Z; (4.15)
Tjrws lm+Z;
ViLLe _ Zeq Riric (4.16)

Vea  |RP1+ Zegni + Zeq 4y

eq

GtankLLC =

De esta manera, conociendo el valor de la Geankiic, €S posible llegar
a obtener la expresion final que determina la ganancia de la etapa
LLC-DCX (ver (4.17)), la cual dependera de la ganancia del circuito
resonante (Gunkirc) Y de la amplitud del primer arménico (Arn):
GaisolatorLic = % = % -sin(m - D) - Gtank¢ (“.17)
Ademas de la amplitud, el ancho de banda de la etapa DCX es otro
factor clave a considerar en el proceso de disefio de la etapa LLC-
DCX. El valor del ancho de banda debe cumplir con los requisitos
establecidos en el documento ECSS [4.1], en relacion con la velocidad
que ha de tener el lazo de control a la hora de regular el valor de la
corriente. El ancho de banda obtenido esté en el orden de las centenas
de kHz, dando lugar a un nivel de ganancia lo suficientemente grande
como para cumplir con dichos requisitos. Desde el punto de vista del
disefio de la etapa LLC-DCX, es posible establecer una relacion entre
el ancho de banda, el factor Qunk y l1a ratio Fr/Fsw.

De esta manera, se puede plantear un analisis de la variacion del
ancho de banda para un valor fijo de Qwunk O para un valor fijo en la
ratio Fr/Fsw. Este anélisis se ha llevado a cabo a través de
simulaciones del circuito LLC-DCX, considerando los interruptores
como transistores MOSFET ideales.

El primer andlisis se basa en considerar un valor de Qunk fijo,
modificando la ratio Fr/Fsw. De esta manera, es posible obtener una
serie de diagramas de Bode que relacionan la tension de salida del
LLC-DCX (VoLcc) con su tension de entrada (Vin).

Los pasos principales para este primer analisis son los que se
detallan a continuacion:
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1. Para un valor fijo del factor Q:unk, €S posible establecer un rango
de valores de la inductancia resonante (Lik1).

2. Para cada uno de esos valores de L, se puede obtener el valor
de la ratio Fr/Fsw, usando la expresion (4.13), como se muestra

en (4.18):
Fr _ Qank " Re

= 4.18
Fsw Ws * Ly ( )

3. Con el rango de valores de Ly y con las ratios Fr/Fsw, se puede
obtener el rango de valores correspondientes a los condensadores
resonantes (Cwnk), a través de la expresion (4.19), junto con
(4.18):

1 Ly

[(é_ﬁz) ' “’S]z "Ly -+ Quane R’

(4.19)

Ceank =

Por lo tanto, para cada ratio Fr/Fsw hay una pareja de valores que
forman la red resonante (Lik: y Crunk). De esta manera, es posible
obtener un diagrama de Bode para cada ganancia del circuito
resonante (Gunkic). La Fig.4.14 muestra los diferentes diagramas de
Bode, sin la ganancia de continua, para un Qunk fijo de 0,1818 y para
una variacion de la ratio Fr/Fsw comprendida entre 0,63 y 2,53. El
trazo de la linea discontinua de la Fig.4.14 representa la caida de
ganancia a -3dB. De esta manera, el mayor ancho de banda se
consigue a medida que la ratio Fr/Fsw se mueve en el entorno de la
unidad. Sin embargo, si esa ratio se acaba haciendo mucho mayor, el
ancho de banda empieza a caer. En este ejemplo en concreto, el mayor
ancho de banda conseguido es de 224,57 kHz ante una ratio Fr/Fsw de
1,27, mientras que el valor el menor valor de ancho de banda
conseguido es de 73,26 kHz para una ratio Fr/Fsw de 2,53. Para estos
resultados se han tomado como valores fijos el de la Fsw entorno a 4
MHz, las resistencias de pérdidas de ambos devanados Rp1 y Rp2 en
1.5 Q, el valor de R_ en 2,2 kQ y, por lo tanto, el valor de Re en 1,8
kQ.
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El segundo andlisis consiste en tener un valor fijo de la ratio
Fr/Fsw modificando el valor del Quw. De nuevo, la idea principal es
tratar de analizar el ancho de banda, en este caso, debido a una
variacion del factor Qunk. EI procedimiento a seguir para este segundo
analisis es muy similar a los detallados en el andlisis previo:

4. Para un valor fijo de la ratio Fr/Fsw, es posible establecer un
rango de valores de la inductancia resonante (Lik1).

5. Para cada valor de L, y usando el valor fijo de la ratio Fr/Fsw,
se puede obtener el valor del Cun correspondiente mediante el
uso de la expresion (4.19). A través de la expresion (4.13),
también el posible obtener el rango de valores del pardmetro

Qtank-

6. Finalmente, para cada Q:ank €s posible obtener la pareja de valores
(Liki, ¥ Cuank) que forman la red resonante. De esta manera, se
puede representar un diagrama de Bode para cada nueva Gank.

La Fig.4.15 muestra los distintos diagramas de Bode, sin el nivel
de continua, para un valor fijo en la ratio Fr/Fsw de 1,27 y ante una
variacién del parametro Qun comprendida entre 0,0912 y 0,3650. La
linea discontinua que se muestra en la Fig.4.15 representa la caida de
ganancia a 3-dB. Por lo tanto, el mayor ancho de banda aparece ante el
menor valor del pardmetro Qxank.

En este ejemplo, el mayor ancho de banda es de 224,57 kHz para
un Qunk de 0,0912, mientras que el valor més pequefio de ancho de
banda es de 186,32 kHz para un Qnk de 0,3650.

A través de estos dos analisis realizados, es posible establecer una
conexion entre la ratio Fr/Fsw, el parametro Qunk, 1a Gunk y €l ancho
de banda de la etapa LLC-DCX. Al final, cuanto mayor es el
pardmetro Qunk, menor serd el valor del ancho de banda a 3dB y de la
ganancia de le etapa DCX (Gunk). Por lo tanto, con el objetivo de tener
un ancho de banda alto, combinado con una alta ganancia, se hace
necesario disefiar la etapa LLC-DCX con una ratio Fr/Fsw en el
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entorno de la unidad, y con un valor de Qunk bajo. En el caso del LLC-
DCX implementado en este trabajo, el parametro Qunk €s de 0,092
mientras que la ratio Fr/Fsw es de 0,896. De esta manera, se consigue
tener una ganancia Gunk de 1,53. Este valor de ganancia en el circuito
resonante es suficiente para tener el nivel de tension puerta-fuente
méximo permitido cuando el nivel de control esta a nivel alto. De la
misma manera que para el primero de andlisis basado en mantener
constante el valor de Qunk, €n este caso, se han mantenido como
valores fijos el de la Fsw entorno a 4 MHz, las resistencias de pérdidas
de ambos devanados Rp: Y Rp2 en 1.5 Q, el valor de R en 2,2 kQ y el
valor de Re en 1,8 kQ.
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B —wMe28)--

- it = 127

T 10 frits = 1.00
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- —frifs = 0.63

£ 20 J3d8

<
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©

“ 100 —

3 a 5 6

10 10 Frecuencia (Hz) 10 10

Fig.4.14. Diagramas de Bode para un valor de Qunk fijo de 0,1818 variando la
ratio Fr/Fsw
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Fig.4.15. Diagramas de Bode para un valor de la ratio Fr/Fsw fijo de 1,27
variando el pardmetro Qtank

4.3.3.- Lazo de control de corriente

Este apartado explica el disefio del lazo de control de corriente, que
sera el encargado de regular dicho valor cuando el LCL esté limitando
la corriente. Este lazo de control esta basado en un regulador tipo Il
[4.30], cuya implementacion es la representada en la Fig.4.16. Usando
el integrador que forma parte del regulador, cuando el nivel de
corriente medida en el LCL es menor que la corriente de limitacion
(i.e. valor de la corriente de referencia en el lazo de corriente), la sefial
de control se saturaria a positivo, forzando al valor maximo en el nivel
de tension puerta-fuente en el dispositivo N-MOS, teniendo de esta
manera el menor valor de la resistencia de canal (Rps). Si, por el
contrario, la corriente medida esta por encima de la corriente de
referencia, el lazo de corriente disminuird el valor de la tension puerta-
fuente en el dispositivo N-MOS. Esto hace que dicho semiconductor
trabaje en saturacion, limitando el valor de la corriente al valor de la
corriente de referencia fijado en el lazo.

Para el correcto ajuste de este regulador se han de tener en cuenta
la dindmica del sensor de corriente empleado, el comportamiento
como fuente de corriente del dispositivo N-MOS, y finalmente las
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variaciones de tension entre la tension de entrada y la tensién de salida
en la etapa DCX, conocido como audio-susceptibilidad (Gvin vo_pcx).

La dinamica del sensor de corriente empleado se ha obtenido
mediante simulacion SPICE, junto con el modelo proporcionado por
el fabricante, empleando para ello un andlisis de AC para frecuencias
de hasta 1 MHz. A continuacion, se ha realizado una aproximacion
matematica de los datos obtenidos con el objetivo de obtener una
funcién de transferencia que modele su comportamiento dinamico
(Gsensor). Dicha funcion de transferencia esta formada por tres polos y
dos ceros. La audio-susceptibilidad de la etapa DCX (Guin_vo_pcx) Se ha
obtenido directamente de manera experimental, tomando medidas
sobre los prototipos LLC-DCX realizados mediante un analizador de
respuesta en frecuencia [4.31]. A continuacion, se ha llevado a cabo
una aproximacion matematica de los datos obtenidos con el objetivo
de implementar una funcién de transferencia que modele su dinamica.

R; G
MWA—]|

R:

Vmedido Vlazo

Vref o—1 +

Fig.4.16. Implementacion practica de un regulador tipo Il con un amplificador
operacional
La Fig.4.17 muestra los resultados obtenidos para frecuencias por
encima de 100 kHz, con una tension de entrada (Vin) en la etapa DCX
de 10 V. Se puede ver como el ancho de banda a -3 dB esta alrededor
de los 145 kHz. El salto que se produce en la fase medida es debido a
la representacion de esta entre -180° y 180°. Este resultado estd en
linea con el ancho de banda predicho en simulacidon, a través de la
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Fig.4.14, en relacion con el trazo verde, para una Fr/Fsw de 0,84. En el
disefio presentado en este trabajo, para la etapa LLC-DCX, la ratio
Fr/Fsw es de 0,896.

Finalmente, también se ha de analizar el comportamiento del N-
MOS como fuente de corriente cuando esta trabajando en saturacion,
y las impedancias vistas por el LCL. De esta manera, se puede
modelar la funcidn de transferencia que relaciona la corriente medida
por el sensor de corriente (i), con la tensién de salida de la etapa DCX.
(uc). La Fig.4.18 muestra el circuito equivalente del modelo de
pequefia sefial para el LCL, y la Fig.4.19 muestra el modelo de
pequefia sefial entre la etapa DCX y el dispositivo N-MOS. El
transistor se modela a través de sus capacidades parasitas, su
transconductancia (gm) Y la influencia que la tensién drenador-fuente
(ugs) puede tener en la corriente medida.

De esta manera, la corriente medida se puede obtener a partir de la
expresion (4.20). El valor de la transconductancia ha sido tomado
directamente de simulaciones SPICE con el N-MOS conduciendo en
modo de saturacion la corriente de limitacion. Las capacidades
parasitas se han tomado directamente de las curvas mostradas en la
hoja de caracteristicas del N-MOS seleccionado.

{= gm-ugs+uds-(1/Rys+5-Cys) (4.20)

Como la Vs en el modelo de pequeria sefial se puede considerar
un cortocircuito, la tension uds se puede definir a partir de la
expresion (4.21).

uds = —i- (Rsense * Zioaa) (4.21)

Donde Zioa.s modela la impedancia que el LCL ve como carga. Por
ello, se han seleccionado diferencias impedancias con el objetivo de
establecer cudl sera el peor caso. Este parametro Zj,q Sera cero cuando
modele un comportamiento de cortocircuito. EI nivel de tensién
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puerta-fuente del dispositivo N-MOS (ugs) se puede expresar como se
muestra en (4.22), donde Cin = Cgg + Cgs.

—_

ugs =

R [ 1 ] (4.22)
uc -
(ZODCX + Rgate) . Cin s+1

Zo *Caq S
+ uds - __DCX -dg -
ZODCX'Cdg s+1

Usando las expresiones (4.20) - (4.22), y dividiendo por ‘uc’, es
posible obtener la expresion de la funcion de transferencia Gi_uc (4.23),
la cual relaciona el nivel de tension de salida (uc) de la etapa DCX,
con la corriente medida (i).

Gi_uc (4-23)
_ Im
(Zopex + Ryate) " Cin-s + 1
+ 1
1 _gm-ZoDCX-Cdg-s Rys "Cgq-s+1
(Rsense + Zi0aa) ZOpcx Cdg s+1 Ry

De esta manera, con la dinamica del sensor de corriente (Gsensor), 12
audio-susceptibilidad (Gvinvopcx) y la dindmica de la fuente de
corriente del N-MOS (Gi_uc), es posible definir el regulador del lazo de
control de corriente del LCL. La planta del lazo de control de corriente
se puede expresar a partir de la expresion (4.24).

Grer = Gsensor * Gvin,vo,DCX : Gi,uc (4.24)
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Fig.4.17. Audio-susceptibilidad de la etapa LLC-DCX para una Vin de 10 V
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Fig.4.18. Circuito equivalente del LCL en el modelo de pequefia sefial
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Fig.4.19. Circuito de pequefia sefial entre la salida de la etapa DCXy el
dispositivo N-MOS

De acuerdo con la expresion (4.23) la funcion de transferencia Gi uc
depende de la impedancia vista por el LCL como carga (i.e. Ziad). Un
valor elevado de Ziad Va en detrimento de la respuesta dindmica del
LCL. De esta forma, se han planteado diferentes Zoq, representando
situaciones realistas, con el objetivo de determinar cuél es el peor
caso:

1. Un cortocircuito puro.

2. Una resistencia, haciendo que, a la tension de bus, el LCL lleve la
corriente de limitacion.

Una inductancia pura, en este caso de 30 pH.

Una inductancia en serie con la resistencia antes mencionada.

Un filtro LC con un cortocircuito a la salida.

El mismo filtro LC con la resistencia antes mencionada.

o g~ w

El filtro LC representaria el filtro de entrada de un convertidor
CC/CC conectado a la salida del LLC. El proceso de disefio del filtro
se ha tomado de [4.32], y ha sido implementado siguiendo el esquema
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de la Fig.4.20, con valores Ls= 150 pH, Cs = 150 pF, C, = 300 pF y R¢
=12Q.

Los diagramas de Bode para la funcién de transferencia Gi . se
muestran en la Fig.4.21. Se puede ver como el caso més desfavorable
ocurre en la combinacidn “filtro LC + resistencia”, fundamentalmente
porgue es el caso que presenta el maximo valor de carga a la salida del
LCL. La Fig.4.22 muestra los diagramas de Bode de la planta
completa del LCL (i.e. GLcL) definida en la expresion (4.24).
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Fig.4.21. Diagramas de Bode la funcién de transferencia Gi_uc para diferentes
configuraciones de Zioad
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Fig.4.22. Diagramas de Bode la funcion de transferencia GLcL para diferentes
configuraciones de Zioad

Con el objetivo de controlar el lazo se implementa un regulador
tipo 1l [4.30], denotado como C(s) en la Fig.4. 23. De acuerdo con
[4.1] y [4.3] se busca tener un margen de fase de 50°, un margen de
ganancia de 10 dB y una frecuencia de corte de 30 kHz, estableciendo
como peor caso a controlar la combinacion “filtro LC + resistencia”.
De esta forma, conociendo la expresion que modela la planta del lazo
de control de corriente, vista en (4.24), y los valores fijados para el
margen de fase, margen de ganancia y la frecuencia de corte, es
posible obtener una funcién de transferencia (i.e. C(s)) del regulador a
implementar. Una vez obtenida la expresion de C(s), se plantea su
implementacion de manera analdgica empleando un amplificador
operacional tal y como se muestra en la Fig.4.16. La expresion (4.25)
determina la funcion de transferencia del regulador C(s) en funcion de
los componentes que forman la implementacion préctica basada en
amplificador operacional.
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! Gsensor (5) C(S) I__| Gvin_vo_DCX (S) |_| Gi_uc (5) L

iref

Fig.4. 23. Diagrama de bloques del lazo de control implementado

Se vuelve a mostrar, a continuacion, la Fig.4.16, para facilitar la
lectura de la implementacion del regulador tipo Il.

R, C
AM—|
IIC2
1]
R:
Vmedido - VD lazo
Vref o— +

Fig.4.16. Implementacion practica de un regulador tipo Il con un amplificador

operacional
c _ (1 +s- RZ ’ Cl) (425)
(S) T C1 ) Cz
s-Rl(C1+C2)-[1+s-RZ-(m)]

La Fig.4.24 muestra el diagrama de Bode del regulador tipo Il
implementado (C(s)) tanto a nivel tedrico, como a través de la
implementacion préctica a través de amplificador operacional. De esta
forma, se puede ver como la implementacion practica es idéntica al
modelo tedrico del regulador buscado.
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Fig.4.24. Comparativa de los diagramas de Bode del regulador implementado a
nivel tedrico y practico

4.3.4.- Seccion de proteccion contra
infratension (UVLO)

La seccion de undervoltage es la encargada de evitar la activacion
del LCL cuando la tension de bus esta por debajo de un determinado
nivel. Siguiendo las recomendaciones descritas en [4.1], dicha seccion
se ha de implementar a través de un sistema de histéresis. El principal
problema a la hora de implementar dicha seccion en la arquitectura de
LCL presentada viene como consecuencia de que la medida se toma
directamente sobre la tension de bus. Sin embargo, dicha informacion
ha de pasarse referenciada a la masa de control.

La solucion implementada es la que se puede ver en la Fig.4.25, y
se basa en el uso de un espejo de corriente. De esta forma, el transistor
PNP I esta conectado entre la tension de bus y la referencia del mismo
bus a través de la resistencia Rmiror uvio, dando lugar a la corriente
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et mirror uvLo. ESta corriente, proporcional a la tension de bus, serd
reflejada a la corriente de colector del transistor PNP I, dando lugar a
la corriente | yvio. Como se muestra en la Fig.4.25, tanto la seccion de
UVLO como la seccién de temporizacion estdn conectadas a las
entradas de RESET y SET de un biestable. De esta forma, en funcion
del estado del transistor NPNs, la corriente | yvio circulara a través
de la resistencia R, 0 del paralelo entre R; y R llegando a un
comparador implementado a través del integrado TL431 [4.20].

Esta implementacion permite realizar la histéresis deseada, ya que,
cuando la tensidon a la entrada del TL431 es mayor que su tension de
referencia interna (2,5V), su tensién de salida satura a nivel bajo
apagando el transistor NPNse: conectado al terminal SET del biestable.
Si, por el contrario, la tension es menor que la tension de referencia,
dicho transistor se activa conectado el terminal SET del biestable con
la masa de control. Esta sefial de SET es la encargada de activar el
funcionamiento de la etapa LLC-DCX. De esta forma, cuando esta
sefial esté a nivel bajo, la etapa DCX estara apagada haciendo que el
nivel de tension puerta-fuente del dispositivo N-MOS sea cero. Esto
implica que, si la etapa DCX esta apagada, el dispositivo N-MOS
estara abierto y por lo tanto el LCL estara desactivado.

Viupsl
supply
Vbus
Re
PNP 1
'ref_mim)r_uvl[) RmirmrﬁUVLO
LLC-DCX
Ri
Rs
NPN,

Fig.4.25. Implementacidn del circuito de undervoltage
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4.3.5.- Seccion de temporizacion

Una de las principales caracteristicas que determinan el
funcionamiento de un LCL es que, cuando se produce el paso de zona
o6hmica (i.e. conduciendo la corriente de clase) a zona activa para
limitar corriente, debe empezar una temporizacién. De esta forma,
cuando se alcanza un tiempo prefijado (tiempo de trip-off) el LCL
debe apagarse. Mientras que el dispositivo N-MOS esta en modo de
limitacion de corriente, esta disipando una gran cantidad de potencia
(i.e. esta soportando la tension de bus), de tal forma que este tiempo
de trip-off se encarga de evitar que la temperatura del dispositivo
alcance su limite mé&ximo permitido. Los LCLs tradicionales cuentan
con tiempos fijos de temporizacion, independientes del nivel de
tension drenador-fuente (Vaitr) en el dispositivo limitador, y, por tanto,
de la potencia disipada en el mismo.

En esta ocasion se ha optado por implementar una seccion de
temporizacion dependiente de la tensién drenador-fuente del
dispositivo N-MOS. La Fig.4.26 muestra el esquema del temporizador
implementado. Su funcionamiento se basa en el uso de espejos de
corriente. De esta manera, el transistor PNPmpi €std conectado al bus
a través de la resistencia Rq1 y a la fuente del N-MOS a través de la
resistencia Rminor. Cuando Vgirr €5 mayor que la caida de tension base-
emisor, el transistor conduce la corriente denotada como lref mirror, qUE
sera proporcional a la tension Vit

La corriente ler minor Serd reflejada en el transistor PNPempn
generando la corriente limer. ESta corriente serd integrada a través de la
red RC formada por Ciimer, Y €l divisor resistivo compuesto por las
resistencias R: y R». Este divisor resistivo estd conectado al terminal
de referencia del integrado TL431, configurado como comparador.
Una vez que el valor de la tension en este divisor resistivo sea mayor
que la tension de referencia del TL431 (2,5 V) este integrado saturara
a nivel bajo activando el transistor PNPse;, que llevara la sefial de SET

182



CAPITULO 4: DISENO DE UN LIMITADOR DE CORRIENTE

del biestable a la masa de control. La puesta a nivel bajo de esta sefial
de SET hara que se apague la etapa LLC-DCX, y por lo tanto haré que
se apague el LCL.

Mientras el LCL esta apagado, la tension Vi serd igual a l1a Vis.
Esto hace que la corriente limer tienda a cargar el condensador Ciimer, 10
gue evitaria que el LCL pudiera reconectar la carga. Para asegurarse
de que esto no ocurre, y que la tensién en Ciimer Permanece a cero
voltios, se conecta un transistor (NPNyeset) en paralelo con Ciimer que se
activa cuando el LCL se apaga, y se encarga de cortocircuitar dicho
condensador hasta que el LCL vuelva a encenderse. COmo lref mirror €S
proporcional a Vi, €l tiempo de carga del condensador Ciimer (i.€.
tiempo trip-off) también sera proporcional a Vit (€S decir, a la tension
drenador-fuente del N-MOS). El peor caso se dard cuando el LCL
presente un cortocircuito puro en su salida, y por lo tanto, la tension
Vitr sea igual a la tension de bus. El condensador Ciimer Se dimensiona
para que el LCL se abra dentro del rango de tiempos especificado en
[4.1], que garantiza que el dispositivo N-MOS no llega a su limite
méaximo de temperatura.

Rsense A
MWA— §T ]
Vbus 1 N_M(FI RL ] >°
VSUPPW
Rg1

i

SET R, 3

PN Ptempl

Iref mirror R

mirror

LLC-DCX

PPwt 4 Rs RESET

J7 NPNIESEt

Fig.4.26. Implementacion del circuito de temporizacion
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4.3.6.- Seccion de arranque suave

Durante el proceso en el que el dispositivo N-MOS esté limitando
corriente, especialmente, cuando el LCL trata de limitar la corriente al
activarse directamente desde cortocircuito, hay una primera etapa en
la que se produce una gran sobrecorriente en la corriente medida
(lsense). Con el objetivo de evitar esta etapa de sobrecorriente se ha
implementado, dentro de la arquitectura de LCL propuesta, una etapa
de arranque sueve (Soft-Start, SS). Este circuito se conecta
directamente en la referencia de corriente fijada en el lazo de control.
La Fig.4.27 muestra el circuito empleado para fijar la referencia de
corriente, en negro, y la circuiteria adicional para el arranque suave,
en rojo.

Para la implementacion se emplea un integrado TL431, quien sera
el encargado de fijar el nivel de corriente de referencia dentro del lazo
de control de corriente. Usando el transistor PNPss es posible
controlar el valor de dicha referencia de corriente, a través del
terminal de SET del biestable. De esta manera, cuando el terminal de
SET esté a nivel bajo el condensador Css estara cortocircuitado,
haciendo que la referencia de corriente esté fijada a cero. Sin embargo,
cuando el terminal de SET esté a nivel alto (i.e. cuando esta
funcionando la etapa LLC-DCX)), la referencia de corriente, dentro del
lazo de control, ira incrementado su valor de manera progresiva, en
funcion de la dinamica de la red RC, formada por el condensador Css
y la resistencia Ruias (i.€. resistencia de polarizacion del integrado
TL431). De esta manera, es posible reducir el valor de la
sobrecorriente que se produce cuando el LCL arranque directamente
desde cortocircuito.
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Rbias
AN ° Vsupply
éRup ° Vref
9 PNPgg
— - SET
TL431 Rset
§ Rdown

Fig.4.27. Implementacion del circuito de arranque suave (en rojo) en la referencia
de corriente del lazo de control

4.4.- Resultados experimentales

Para llevar a cabo la obtencidon de los resultados experimentales en
relacién con los LCLs, se han elaborado dos prototipos siguiendo la
arquitectura descrita en la Secci6n 4.3.- En uno de ellos se usaba
como dispositivo limitador de corriente el SCT3022AL (ROHM)
mientras que en el otro se empleaba el SCTW90N65G2V (ST).
Ambos prototipos son idénticos en cuanto a su implementacion, salvo
por los componentes pasivos empleados para implementar el
regulador del lazo de control de corriente. Estos componentes se
ajustan en relacion con los modelos de pequefia sefial, diferentes para
cada dispositivo N-MOS empleado. Para las distintas pruebas
detalladas a continuacion, el valor de la resistencia de medida (Rsense)
se ha mantenido en 0,02 Q La Fig.4.28 muestra las capas top y bottom
de los prototipos implementados.
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b)

Fig.4.28. Prototipo del LCL disefiado, a) capa top, b) capa bottom

4.4.1.- Funcionamiento del LCL con
cortocircuito a su salida

La Fig.4.29 muestra las principales formas de onda de un LCL
clase 10 limitando la corriente, ante un cortocircuito a la salida, y para
una Vuys de 100 V. Se puede ver como el LCL conduce una corriente
nominal (In) de 10 A. En este punto, el nivel de la tensién de control
del lazo de corriente (Viazo) €sté saturado a positivo. La etapa DCX se
encarga de trasladar este nivel de tension a la puerta del dispositivo N-
MOS. En la Fig.4.29, el nivel de tension a la salida del medio-puente
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que forma la topologia LLC-DCX, se presenta como Vpuente. S€ puede
ver como el comportamiento de este nivel de tension, Vpuente,
reacciona al nivel Viso. De esta forma, después de que se produzca el
cortocircuito, se produce una sobrecorriente de 37 A, vy
posteriormente, el LCL reacciona, limitando la corriente medida al
méximo valor de corriente de limitacion (lim) fijado en la referencia
del lazo (i.e. 12 A). Esto se consigue a través del control del lazo de
corriente mediante el ajuste de su nivel de tension.

Tras producirse el cortocircuito, se iniciard la etapa de
temporizacion, apagando el LCL transcurridos 1,5 ms (i.e. tiempo de
trip-off minimo para un LCL clase 10). Esto se consigue apagando la
etapa DCX a través de la puesta a nivel bajo de la sefial de SET del
biestable. En la Fig.4.29 se muestra el nivel de tensién sobre el
condensador del circuito de temporizacion (Vcimer). De esta manera,
se puede ver como el nivel de tension Vpuente, y por lo tanto la tension
puerta-fuente del N-MOS se hacen cero, apagando el dispositivo
limitador de corriente. Consecuentemente, la corriente medida (Imedida)
se hace cero y, por lo tanto, el lazo de control se satura de nuevo a
nivel alto.

Detener

500 ps/div

Viazo SV/div

O\ Viwente SV/diV /7|
(Y

Fig.4.29. Principales formas de onda del funcionamiento del LCL clase 10 ante
cortocircuito a su salida, para una Vuus de 100 V
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4.4.2.- Funcionamiento del LCL
activandose desde cortocircuito

La segunda prueba se basa en verificar el funcionamiento del LCL
trabajando en un punto mas desfavorable. La Fig.4.30 muestra el
funcionamiento del LCL clase 10 disefiado, activandose directamente
desde cortocircuito. Se puede ver cdmo, tras la sobrecorriente, la etapa
DCX se activa, y como el lazo de control regula el valor de la
corriente, haciendo que el nivel de tension a la salida del lazo
disminuya, de la misma manera que el nivel de tensidn puerta-fuente
del N-MOS. De esta manera, el valor de la corriente se regula al valor
de referencia establecido en el lazo de control (i.e. 12 A). Tras la
activacion de la etapa DCX, se inicia el funcionamiento de la etapa de
temporizacion, apagando el LCL transcurridos los 1,5 ms
correspondiente al tiempo de trip-off minimo para un LCL clase 10.

Este proceso de limitacién de corriente, activando el LCL
directamente desde cortocircuito, mostrado en la Fig.4.30, se ha
llevado a cabo sin el uso de ningln circuito de arranque suave. Esto
explica el elevado valor del pico inicial de corriente, cercano a los 70
A, que se observa en la Fig.4.30 en el momento de su activacion. Esta
situacion se puede corregir mediante el uso de dicha etapa de arranque
suave, explicada en la seccion 4.3.6.- De esta manera, la Fig.4.31
muestra el proceso de activacion del LCL, arrancando directamente
desde cortocircuito, empleando la circuiteria de arranque suave
descrita en la seccion 4.3.6.- Comparando la Fig.4.30 con la Fig.4.31
es posible verificar cémo el nivel de sobrecorriente es menor cuando
se emplea la etapa de arranque suave, y como la corriente medida va
incrementando su valor hasta alcanzar el valor de referencia,
establecido en el lazo de control de corriente.
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/lazo J V/div

—— L

Fig.4.30. Activacion del LCL directamente desde cortocircuito para una Vus de
100V

ns Detener
1

1 ms/div

Viaze SV/div

e e

V

p

uente O V/ A1V

Fig.4.31. Activacion del LCL directamente desde cortocircuito para una Vous de
100 V, usando el circuito de arranque suave
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4.4.3.- Funcionamiento del LCL
variando su impedancia de salida

Esta tercera prueba se basa en analizar el funcionamiento del LCL
ante la variacion de su impedancia de salida. Como se mencionaba en
la seccion 4.3.3.-, una impedancia alta conectada a la salida del LCL
puede ir en detrimento de su respuesta dinamica, debido a la
dependencia del parametro Zi.q por parte de la funcion de
transferencia Gi «. La Fig.4.32 muestra el comportamiento del LCL
tras producirse un cortocircuito, cuando se conecta el filtro LC
representado en la Fig.4.20, entre el LCL y la carga. Este caso era el
gue presentaba la mayor impedancia a la salida del LCL, en base al
analisis realizado en la seccion 4.3.3.-

Esta prueba se ha realizado tanto para el N-MOS de ROHM (i.e.
SCT3022AL) como para el de ST (i.e. SCTW90N65G2V), ante un
Vbus de 100 V, una corriente Iy de 2,3 Ay para una lim de 12 A. Como
se puede ver en la Fig.4.32, el LCL permite la conduccién de la
corriente nominal de tal manera que, tras producirse el cortocircuito el
LCL reacciona limitando la corriente al valor fijado en la referencia,
de manera adecuada, a pesar de la presencia de una pequefia
oscilacion justo cuando va a limitar la corriente. Esta oscilacion queda
completamente mitigada, tan pronto como, el LCL regula la corriente
al valor preestablecido.

En el caso de emplear el N-MOS de ST, se puede ver en la
Fig.4.33 que el comportamiento es muy similar. De hecho, en este
caso no se aprecia esa oscilacion a la hora de limitar la corriente,
como si ocurria en la Fig.4.32 con el N-MOS de ROHM. De esta
manera, es posible verificar el correcto funcionamiento del LCL para
el peor caso de Zjoad.
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10.0A/ 500.0us/ 1.100ms  Detener

S00 ps/div

Viazo SV/div

Fig.4.32. Funcionamiento del LCL, ante cortocircuito a su saluda, usando un filtro
LC entre el LCL y la carga, para una Vs de 100 V y empleado el N-MOS de ROHM

500 0us/  1.000ms  Detener

500 ps/div

Vpuente 3V/div

Fig.4.33. Funcionamiento del LCL, ante cortocircuito a su saluda, usando un filtro
LC entre el LCL y la carga, para una Vhusde 100 V' y empleado el N-MOS de ST
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4.4.4.-Proceso de carga de un
condensador a través del LCL

La dltima prueba realizada se basa en conectar un condensador
entre el LCL y la carga. El objetivo de esta prueba es el de verificar el
proceso de carga de un condensador a través de la corriente Iy del
LCL. Este proceso emularia el encendido de un equipo, alimentado
directamente a través del LCL. La Fig.4.34 muestra el nivel de tension
de carga (Vc) de un condensador de 470 pF, usando una carga de 44
Q, simulando la potencia demanda, y empleando una Vys de 100 V.
En este caso, tanto cuando se emplea el N-MOS de ROHM como el de
ST, el proceso de carga del condensador tiene una duracion
aproximada de 5 ms.

10,044 2.000m ns  Detener

2 ms/div
100V
Ve 20V/div

Fig.4.34. Proceso de carga de un condensador conectado entre el LCL y la carga,
para una Vpus de 100 V
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4.4.5.- Analisis de las pérdidas en el
LCL basado en N-MOS de SiC

La potencia disipada es un factor muy importante en las
aplicaciones espaciales. La Fig.4.35 muestra un desglose de las
pérdidas obtenidas en la arquitectura LCL basada en N-MOS de SiC,
en comparacion con las arquitecturas tradicionales basadas en
dispositivos P-MOS. El anlisis se ha realizado para un LCL clase 10
con una tensién de bus de 100 V. De acuerdo con lo representado en
la Fig.4.35, la suma de todas las pérdidas, debidas a la fuente de
alimentacion auxiliar, conduccion del N-MOS, la etapa DCX, el
sensor de corriente junto con el lazo de control y aquellas asociadas a
la resistencia Rsense, estaria alrededor de los 5 W. Por otro lado, en una
arquitectura de LCL basada en dispositivo P-MOS, solo la potencia
disipada, usando el dispositivo IRHNA5S97260 [4.33], (i.e. MOSFET
de canal P calificado para espacio) se sitda alrededor de los 10 W.

Para la misma tension de bus, una arquitectura de LCL clésica,
basada en dispositivo P-MOS, contara practicamente con la misma
circuiteria, con la excepcion de la etapa DCX, que en este caso no
seria necesaria. De esta forma, la potencia consumida por el sensor de
corriente, la fuente auxiliar, etc, seran similares en ambos casos. Lo
cual implica que, a pesar de tener una etapa mas en el disefio, el LCL
basado en N-MOS de SiC, presenta una reduccion muy significativa
de potencia disipada frente a un LCL tradicional basado en
dispositivos P-MOS.

En esta ocasion, las pérdidas debidas a la conduccion del
dispositivo N-MOS (i.e. 2,2W) se han representado para el
semiconductor de ROHM. En el caso de emplear el dispositivo de ST,
este valor estaria alrededor de 2,4 W, manteniéndose idénticas el resto
de las pérdidas debidas a las otras etapas que forman la arquitectura
propuesta.
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Pérdidas (W)

12
10

8

6 0,075

4 1,93

2 I

0 0,43

LCL N-MOS de SiC LCL P-MOS

B Fuente aux = N-MOS Sensor +lazo+DCX =  P-MOS

Rsense

Fig.4.35. Desglose de pérdidas para la arquitectura propuesta de LCL basada en
N-MOS de SiC, en comparacion con un P-MOS calificado para espacio, para un LCL
clase 10 y con una Vpus de 100 V

4.5.- Conclusiones

En este capitulo se ha presentado una arquitectura de limitador de
corriente de enclavamiento (LCL), para aplicaciones de espacio,
basada en utilizar como dispositivo limitador un N-MOS de SiC. El
proceso de disefio ha sido verificado mediante simulacion y a través
de resultados experimentales.

Se ha desarrollado un prototipo de LCL clase 10, siguiendo la
arquitectura propuesta, para tensiones de bus de 100 V. Se ha
verificado de manera experimental que el LCL propuesto limita la
corriente en caso de fallo, apagandose en el tiempo fijado por el
temporizador. La implementacion del LCL se ha llevado a cabo
mediante componentes discretos, equivalentes a los calificados para
espacio.

Teniendo en cuenta la implementacion y las distintas etapas que
forman la arquitectura, junto con el disefio del lazo de control de
control, este disefio es lo suficientemente flexible como para ser
adaptado a mayores niveles de tension de bus, pensando, por ejemplo,
entre 120 V — 150 V. Cabe destacar la relacion obtenida entre el ancho
de banda, el factor Qunk y la ratio Fr/Fsw en la etapa DCX. De esta
manera, se pueden plantear disefios de esta etapa con altas ganancias y
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anchos de banda considerables para valores de Qunk pequefios, y para
ratios Fr/Fsw en el entorno de la unidad. Estan interdependencia hace
gue a medida que Qunk aumenta, el ancho de banda disminuya. De esta
forma, con el objetico de conseguir etapas DCX con alta ganancia se
debe de trabajar con ratios Fr/Fsw alrededor de la unidad, y con
parametros Qwunk menores de 0,3.

En comparacion con las arquitecturas clésicas de LCLs basados en
dispositivos P-MOS, el disefio propuesto presenta una menor
disipacion, de toda la arquitectura frente a la disipacion presentada
Unica por el propio P-MOS. Esto supone un aspecto muy importante,
ya que los satélites pueden llegar a tener alrededor de 100 LCLs, de
modo que el disefio propuesto en este capitulo puede suponer una
disminucién, muy significativa, de las pérdidas en el sistema de
distribucion del satélite.
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Capitulo 5: Conclusiones y
trabajo futuro

En este capitulo se resumen las conclusiones obtenidas durante
este trabajo de tesis doctoral. Se presentaran, nuevamente, las
conclusiones mas relevantes, descritas en los capitulos anteriores,
junto con las principales contribuciones derivadas de este trabajo.
Finalmente, se detalla la financiacion obtenida para la realizacion de
este proyecto, y se proponen lineas futuras de trabajo

199



CAPITULO 5: CONCLUSIONES Y TRABAJO FUTURO

5.1.- Conclusiones

Este trabajo plantea la adaptacidén de disefios aeroespaciales del
subsistema de potencia de los satélites a la tendencia actual del mundo
aeroespacial, englobada en el concepto “new space”, donde se busca
la modularidad, el empleo de nuevas tecnologias, mas fiabilidad,
menor coste y tiempo de desarrollo del producto. Dada la
proliferacion y el uso masivo de satélites hoy en dia, se hace necesario
contar con implementaciones que permitan reutilizar ciertos bloques
funcionales presentes en los mismos, entre las distintas misiones
espaciales. De esta forma, se podrian reducir costes y tiempos de
desarrollo.

El Capitulo 2 se centra en el bus de potencia regulado de los
satélites. Se aborda la posibilidad de replantear dicho subsistema a
nivel de convertidor, con el objetivo de desarrollar una Unica
topologia valida para implementar los distintos blogues que lo forman:
el regulador de panel solar (SAR) encargado de extraer energia del
panel solar, el regulador de carga de bateria (BCR) y el regulador de
descarga de bateria (BDR), encargados, respectivamente, de extraer e
inyectar energia de las baterias, en funcion del balance neto de
potencia en el bus de potencia principal del satélite. En base a lo
comentado en este capitulo, se pueden hacer las siguientes
consideraciones:

e En lo que respecta a las topologias béasicas, desde el punto de vista
del rendimiento alcanzado, se destacarian el LLC resonante en
puente completo con rectificacion sincrona, asi como también el
DAB, el cual, al tratarse de una topologia bidireccional, podria
actuar como BCR y BDR al mismo tiempo.

e Se puede plantar una solucion modular, basada en tener un
convertidor CC/CC, trabajando como transformador de continua,
que se encargue de independizar el disefio del SAR del panel solar
empleado. En este caso la adaptabilidad entre los distintos puntos
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de trabajo pasaria por la interconexion de varios de estos
convertidores en serie/paralelo.

En el Capitulo 3 se aborda el disefio de la etapa del transformador
electronico a nivel de convertidor. Dicha etapa estar4 formada por
varios convertidores CC/CC que, a través de la conexion en
serie/paralelo de sus entradas, y fijando la conexion en paralelo de sus
respectivas salidas, serdn los encargados de adaptar los distintos
niveles de tensién y potencia en funcién de panel solar empleado. De
las pruebas realizadas se extraen los siguientes aspectos a destacar:

e La topologia seleccionada para la implementacion de los distintos
modulos DCX, esta basada en una topologia resonante, cuya
ganancia estatica es fija y depende Unicamente de la ratio de
vueltas en el transformador magnético. Esto, unido al hecho de que
los distintos modulos comparten el circuito resonante, permite un
reparto adecuado de la tensién y potencia de entrada, entre todos
los mddulos, sin la necesidad de emplear un sistema de control
complejo.

e El condensador de salida de los médulos DCX es el propio
condensador resonante. Esto hace que el rizado de alta frecuencia
en la tension de salida del médulo DCX no sea despreciable. Sin
embargo, este rizado puede filtrarse mediante el propio filtro EMI
situado a la entrada del SAR Esto hace que el disefio del SAR
pueda seguir manteniéndose inalterado, ya que no se veria afectado
por la presencia del transformador electronico.

e El hecho de que la ganancia estatica de cada modulo solo dependa
de la ratio de vueltas del transformador magnético, unido a la
estructura matricial escogida, facilita una correcta ecualizacién de
las tensiones y corrientes entre los distintos médulos.

e EIl rendimiento obtenido para cada modulo DCX es muy alto a
plena carga (alrededor del 98 %). Este es un aspecto relevante ya
que la evacuacion de calor supone un hito muy importante en el
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disefio de satélites. De esta manera, teniendo en cuenta los altos
rendimientos que se consiguen con la topologia seleccionada, el
subsistema térmico de los satélites no se veria afectado.

El Capitulo 4 se centra en el disefio de un limitador de corriente de

enclavamiento (LCL) basado en un dispositivo N-MOS de SiC, en
contraposicion con las topologias clasicas basadas en el uso de
semiconductores P-MOS como dispositivos limitadores de corriente.
Estos dispositivos de canal P presentan mayores pérdidas en
conduccion debido sobre todo a que sus resistencias de canal
presentan valores mas altos. Del analisis e implementacion de esta
nueva arquitectura del LCL basada en N-MOS, se obtienen las
siguientes conclusiones:

El prototipo desarrollado para un LCL clase 10, y una tension de
bus de 100 V, ha sido verificado de manera experimental, y cumple
con el funcionamiento esperado. Dicho prototipo conduce la
corriente de clase, ante una sobrecorriente el LCL limita el valor de
la corriente, en funcion de la referencia, y finalmente se apaga en el
tiempo establecido.

Teniendo en cuenta la implementacion y las distintas etapas que
forman la arquitectura, junto con el disefio del lazo de control de
control, este disefio es lo suficientemente flexible como para ser
adaptado a mayores niveles de tension de bus, pensando, por
ejemplo, entre 120 V — 150 V.

Cabe destacar la relacion obtenida entre el factor Qunk, €l ancho de
banda, y la ratio Fr/Fsw en la etapa DCX. Al final, cuando mayor
es el parametro Qunk, menor serd el valor del ancho de banda a 3dB
y de la ganancia de le etapa DCX (Gunk). De esta manera, se
pueden plantear disefios de esta etapa con altas ganancias y anchos
de banda considerables para valores de Qunk pequefios, y para
ratios Fr/Fsw cercanas a la unidad.
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e En comparacion con las arquitecturas clasicas de LCLs basados en
dispositivos P-MOS, el disefio propuesto presenta una menor
disipacion, de toda la arquitectura frente a la disipacion presentada
Unica por el propio P-MOS.

5.2.- Trabajo futuro

A raiz de las tareas realizadas en este trabajo, se identifican las
siguientes lineas para continuar con la investigacion:

Desde el punto de vista del sistema de potencia principal del
satélite, cabe la posibilidad de plantear otras topologias que puedan
usarse para adaptar los distintos niveles de tensién y potencia desde un
punto de vista modular. En este sentido, cabe plantear una
comparativa entre las distintas topologias seleccionadas, incluyendo la
descrita en este trabajo, para establecer ventajas e inconvenientes
desde el punto de vista de la modularidad, control, reparto de
tensiones y potencias, analisis de fallos, emulacion de panel solar, etc.

Considerando la topologia DCX seleccionada, y al tratarse de una
prueba de concepto, las sefiales de gobierno de los transistores se han
implementado de manera digital, programados en una misma FPGA,
ya que eso permitia cambios agiles en los parametros de control.
Siguiendo con esta linea, cabe la posibilidad de plantear un control
analégico de dichos transistores. En este sentido, la circuiteria
analégica a desarrollar debera incluir aspectos habituales como la
deteccion y aislamiento de fallos, la generacion de tiempos muertos y,
sobre todo, un sistema para implementar el desfaso Optimo entre
ramas.

Desde el punto de vista del sistema de distribucién, se plantea la
posibilidad de implementar un limitador de corriente de
enclavamiento conmutado. En este caso, cuando el LCL tenga que
estar trabajan en modo lineal, el dispositivo N-MOS no estaria en zona
lineal disipando una gran cantidad de potencia, sino que estaria
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trabajando en conmutacion. De esta manera, se conseguiria reducir el
estrés térmico del semiconductor cuando esté trabajando en zona
lineal. La topologia pensada para su implementacién podria estar
basada en un convertidor reductor (buck), donde la sefial de gobierno
del N-MOS se generaria a través de un control por histéresis. De este
modo, se podria medir la corriente en la bobina del convertidor,
compararla con los niveles de corriente maximo y minimo para cada
clase de LCL, y en funcidon de dicha comparacion, generar la sefial de
gobierno de N-MOS, que haria que dicho semiconductor estuviese
trabajando en conmutacion durante el periodo de limitacion de
corriente correspondiente. Esta aplicacion plantea a su vez un disefio
muy particular de la bobina presente en la topologia de convertidor
reductor, ya que para su disefio habra que considerar, por un lado, una
zona de funcionamiento nominal en la cual el nivel de corriente en el
convertidor serd la corriente nominal de cada clase de LCL, y por otro
lado, una zona de funcionamiento, muy limitada en el tiempo,
derivada de una sobrecorriente, en la que el convertidor trabajard con
unos valores méaximos y minimos de corriente, por encima del
nominal.

5.3.- Contribuciones

Las principales contribuciones de este trabajo de tesis se pueden
resumir de la siguiente forma:

e Anédlisis de topologias para la simplificacion del bus de
potencia en satélites. El objetivo de este estudio se basa en poder
presentar una serie de topologias, robustas y que puedan ser
utilizadas para la implementacion de los bloques SAR, BCR y
BDR en el bus de potencia principal de los satélites. De la misma
manera, se plantea una solucion modular, basada en convertidores
CC/CC, que permite la independencia del SAR del panel solar
empleado.

v Véase la publicacion |
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e Propuesta e implementacion de etapa modular para
independizar el SAR del panel solar empleado. En este caso se
desarrollan prototipos, siguiendo la topologia seleccionada, que
permite verificar de manera experimental el que se puede tener una
etapa intermedia entre el panel solar y el SAR. El hecho de
presentar conexiones serie/paralelo de la topologia seleccionada,
verificando que la ecualizacion y el reparto de tensiones y
potencias es el adecuado, se considera una contribucion nueva de
este trabajo. De la misma manera, todo lo que tiene que ver con el
andlisis de las tolerancias, el ajuste fino del nivel de tension,
dependiente del numero de transformador magnéticos, y su
utilizacion como emulador de panel solar, se consideran
aportaciones novedosas por parte de este trabajo de tesis.

v' Véanse las publicaciones Cy F

o Propuesta e implementacion de una arquitectura de LCL
basada en dispositivo limitador de corriente N-MOS de SiC. La
arquitectura de LCL desarrollada, basada en N-MOQOS de SiC, ha
sido probada para un LCL clase 10, verificando su correcto
funcionamiento, tanto en modo de operacién normal como en
limitacion. Dicha arquitectura, junto con la guia de disefio de sus
principales etapas, se consideran una contribucion de este trabajo.

Véanse las publicaciones A, B, D, Gy H

5.4.- Publicaciones

El trabajo desarrollado en este documento de tesis ha dado lugar a
las siguientes publicaciones en revista internacional, congreso
internacional y congreso nacional.
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5.4.1.- Publicaciones en revista
internacional:

A. Titulo: Circuit proposal of a latching current limiter for space
applications based on a SiC N-MOSFET. Revista: IEEE
Journal of Emerging and Selected Topics in Power Electronics
(JESTPE), pp. 1-1, 2022. Autores: Abraham Lépez, Pablo F.
Miaja, Manuel Arias y Arturo Fernandez. DOI:
10.1109/JESTPE.2022.3163585.

B. Titulo: An analog magnetic isolator for space power
applications. Revista: MDPI Energies, pp 13-17. 2020.
Autores: Pablo F. Miaja, Abraham Lépez, y Manuel Arias.
DOI: 10.3390/en13174504.

5.4.2.- Publicaciones en congreso
internacional:

C. Titulo: Analysis and design of a resonant DC/DC converter in
modular operation. Congreso: European Conference on Power
Electronics and Applications (EPE), 2022. Autores: Abraham
Lépez, Pablo F. Miaja, Manuel Arias y Arturo Fernandez.
DOI: Aceptado pero no indexado.
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D. Titulo: Analysis and design of a latching current limiter based
on a SiC N-MOSFET. Congreso: Energy Conversion Congress
and Exposition (ECCE), 2021. Autores: Abraham Lopez,
Pablo F. Miaja, Manuel Arias y Arturo Fernandez. DOI:
10.1109/ECCE47101.2021.9595074.

E. Titulo: High efficiency bus provider for VLC applications
based on an asymmetrical half bridge converter with a
resonant DCX auxiliary output. Congreso: 47th Annual
Conference of the IEEE Industrial Electronics Society
(IECON), 2021. Autores: Theyllor H. Oliveira, Manuel Arias,
Diego G. Lamar, Daniel G. Aller y Abraham Lépez. DOI:
10.1109/IECON48115.2021.9589418.

5.4.3.- Publicaciones en congreso
nacional:

F. Titulo: Andlisis y disefio de convertidores modulares para la
estandarizacion del bus de potencia en satélites. Congreso:
Seminario Anual de Automatica, Electrénica Industrial e
Instrumentacion (SAAEI), 2022. Autores: Abraham Ldpez,
Manuel Arias, Pablo F. Miaja y Arturo Fernandez.

G. Titulo: Andlisis y disefio de un limitador de corriente de
enclavamiento basado en un MOSFET tipo N de SiC.
Congreso: Seminario Anual de Automética, Electronica
Industrial e Instrumentacion (SAAEI), 2021. Autores:
Abraham Lépez, Pablo F. Miaja, Manuel Arias y Arturo
Ferndndez.
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H. Titulo: Analisis y disefio de un aislador analdgico para el
control de un MOSFET de canal N en un limitador de
corriente de enclavamiento. Congreso: Seminario Anual de
Automatica, Electrénica Industrial e Instrumentacion (SAAEI),
2020. Autores: Abraham Lépez, Pablo F. Miaja, Manuel Arias
y Arturo Fernandez.

I. Titulo: Andlisis de topologias para simplificacion del bus de
potencia en satélites. Congreso: Seminario Anual de
Automatica, Electronica Industrial e Instrumentacion (SAAEI),
2019. Autores: Abraham Lo6pez, Manuel Arias, Pablo F. Miaja
y Arturo Fernandez.

5.5.- Financiacién

Este trabajo de tesis ha sido financiado por el gobierno espafiol a
través del proyecto RTI12018-099682-A-100, y a través de la beca
predoctoral PRE2019-088425. De la misma manera, también se ha
obtenido financiacion de la Agencia Espacial Europea (ESA), a través
del contrato “SiC Latching Current Limiter Study”. Otras fuentes de
financiacion han sido el gobierno de Espafia a través del proyecto
P1D2021-1277070B-C21 vy el gobierno del Principado de Asturias y
la FICYT a través del proyecto SV-PA-21-AYUD/2021/51931.
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LISTA DE SIMBOLOS

Lista de simbolos

Capitulo 2:

Apiera_central Avrea de la seccion transversal del nicleo magnético

Aw Area de ventana del niicleo magnético

Ae Avrea efectiva del nicleo empleado

A Area del nucleo

Bsat Nivel de saturacion del campo magnético en el ndcleo
Ci(V) Valor de la capacidad parésita para un valor de tensiéon ‘V’
c Valor obtenido del material magnético empleado

D Porcentaje de tiempo durante el que se aplica Vi en Lm
Dnicleo Profundidad del nicleo magnético

Fsw Frecuencia de conmutacion

fw Factor de ventana

g Valor del entrehierro empleado en el disefio magnético
Hcobre Altura del cobre devanada sobre el nicleo

Hricleo Altura del ntcleo

lims Valor eficaz de corriente

las Valor de la corriente drenador-fuente en MOSFET

lar Valor de la corriente proporcionada por el driver

lavg Valor medio de la corriente

lac Valor pico-pico de la corriente en la inductancia

IMgc Valor de pico de la corriente magnetizante

Kw Factor de aprovechamiento del nicleo magnético
Lventana Longitud de la ventana del nicleo magnético
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LISTA DE SIMBOLOS

N min
Pcond
Pcobre
Pnucleo
Psw

Pgate

Pcap

Prr

Rdson

Rq

R thcobre
R th_nucleo
Tref

Tj

Tcobre

TnL’JcIeo

Vs
Ve

Var
Vy

Valor de la inductancia

Valor de la inductancia magnetizante del transformador
Longitud media del cobre

Longitud equivalente del nicleo magnético

Carga de puerta de un MOSFET

Carga de recuperacion inversa en el diodo

Numero de vueltas en componente magnético

NUmero minimo de vueltas en la bobina

Pérdidas en conduccién

Pérdidas en el cobre

Pérdidas en el nlcleo

Pérdidas en conmutacion

Pérdidas de puertaen MOSFET

Pérdidas debidas a la capacidad parasita en un semiconductor
Pérdidas asociadas el efecto de recuperacion inversa en diodo
Valor de la resistencia de canal del MOSFET

Resistencia dindmica de un diodo

Resistencia térmica de la capa de solithane en el cobre
Resistencia térmica de la capa de solithane en el nicleo
Temperatura de referencia en el disefio de los magnéticos
Temperatura de la unién de un semiconductor
Temperatura en el cobre

Temperatura del ndcleo magnético

Tension drenador-fuente en MOSFET

Volumen efectivo del nicleo magnético

Tension proporcionada por el driver

Tension de codo del diodo
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Vr Tension inversa soportada por el diodo

Vol Volumen del nicleo magnético seleccionado

Vi Tension aplicada en la inductancia magnetizante

X Valor obtenido del material magnético empleado
y Valor obtenido del material magnético empleado
a Coeficiente de temperatura

aVy Coeficiente de temperatura para la variacion de Vy
ORRd Coeficiente de temperatura para la variacion de Rqg
p Valor de la resistividad del cobre

Acobre Valor de la conductividad del cobre

Asolithane Valor de la conductividad de la capa de solithane
n Rendimiento

Mo Valor de la permeabilidad absoluta

M Valor de la permeabilidad relativa del material magnético

Capitulo 3:

A Parametro empleado en la simplificacion de funciones

Co Condensador de salida del modulo DCX

Ceq Condensador equivalente en la asociacion de médulos DCX
d Ciclo de trabajo del modulo

D;-D; Diodos rectificadores del médulo DCX

drL Deriva en el valor de las inductancias de dispersion

drC Deriva en el valor del condensador de salida

+dr, -dr Valor positivo y negativo de la deriva

fow Frecuencia de conmutacion del modulo DCX

f: Frecuencia de resonancia
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LISTA DE SIMBOLOS

Gv
Gvte
-V

i

Isa
Isc

Ik

<l k>

IsArRmax

IsARmin

Po

Pnom

SNi,j

Ganancia estatica de los modulos DCX

Ganancia de la etapa ‘transformador electronico’

Curva corriente (1)- tension (V) de un panel solar
NUmero adicional de transformadores magnéticos
Corriente a la salida del panel solar

Corriente de cortocircuito

Corriente instantanea a través de los diodos rectificadores

Valor medio de la corriente instantanea a través de los diodos
rectificadores

Corriente maxima en el bloque SAR

Corriente minima en el bloque SAR

Corriente de salida del médulo DCX

Corriente de salida del médulo DCX equivalente

Corriente en el punto de maxima potencia del panel solar

Valor de las inductancias de dispersion del médulo DCX i-esimo

Valor de la inductancia equivalente de asociar los i médulos
DCX

Valor nominal de las inductancias de dispersion
NUmero de médulos DCX conectados en serie
Nimero de médulos DCX conectados en paralelo
MOSFETSs del primario de los modulos DCX
Ratio de vueltas del transformador magnético

Ratio de referencia en el transformador magnético, para el
calculo del nimero de transformadores magnéticos necesarios

Potencia nominal procesada por cada médulo DCX
Potencia nominal del SAR

Ratio para definir el rango de tensiones de entrada, normalizado,
en el SAR

Nodos de conmutacion de los circuitos equivalentes de los
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maédulos DCX

Twait Tiempo de espera para el inicio de la nueva resonancia

Twait_max Tiempo de espera maximo para el inicio de la nueva resonancia

Tres Periodo de resonancia

Tsw Periodo de conmutacién

t Intervalo de tiempo de la resonancia en el diodo D1

Ton_max Intervalo de tiempo en el que la tensién en el secundario del
transformador es positiva

Vo Tension de salida del médulo DCX

Vin Tension de entrada del mddulo DCX

Vsa Tension de salida del panel solar

Visec Tension en el secundario del transformador magnético

Vinmax Tension de entrada méxima en la etapa TE

Vsaref_i Tension de referencia en el panel solar cuando se emplean i
modulos

Vsaoc Tension de circuito abierto a la salida del panel solar

Vsar oc min ~ T€NSION minima de circuito abierto a la salida del SAR

Vsar oc max  T€nsion méxima de circuitos abierto a la salida del SAR

Vsammp Tension en el punto de maxima potencia a la salida del panel
solar

VsarRMMP Tension en el punto de maxima potencia a la salida del SAR

Vo(Tres) Tension de salida al final del periodo de resonancia

Vo(0) Tension de salida en el punto inicial de la resonancia

Veo Tension en el condensador de salida C,

Ve Tension en el punto de méxima potencia del panel solar

Vs Tension puerta-fuente en los MOSFETS del primario

Vbs Tension drenador-fuente en los MOSFETS del primario

Vini Tension de entrada en los mddulos DCX i,j

o) Valor de la pulsacion asociada a la resonancia entre Co Y Liki
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o Pulsacién equivalente para la asociacién de varios médulos DCX

Z Impedancia caracteristica del circuito resonante

6 Angulo de conduccion

Aoy Maximo desviacion de corriente respecto de la distribucion de
corriente ideal

Al, Incremente de corriente

(AL,) Diferencia de corriente media entre diodos

Alg Corriente inicial conducida por los diodos

d Tolerancias en componentes del circuito resonante

Capitulo 4-:

Crank Condensador del circuito resonante en el DCX

Ci Condensador del regulador tipo Il

C Condensador del regulador tipo Il

Cin Capacidad parésita equivalente de entrada del N-MOS
Cug Capacidad paréasita drenador-puerta del N-MOS

Cyd Capacidad parésita puerta-drenador del N-MOS

Cos Capacidad parésita drenador-fuente del N-MOS

Climer Condensador del circuito de temporizacion

Css Condensador del circuito de arranque suave

C(s) Funcion de transferencia del regulador tipo Il implementado
Co Condensador del filtro entre la salida del LCL y la carga
Cs Condensador del filtro entre la salida del LCL y la carga
Cin Valor de capacidad empleado en los modelos térmicos
Cosc Condensador para la implementacion el oscilador

d Drenador del N-MOS
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Fr

Fsw
GtankLLC
GSenSOr
Gvin_vo_DCX

Om
Gi_uc

GrcL

g

i

In
liim
luvio

| ref_mirror

| ref_mirror_UVLO

|timer

|sense

Lik

Lm

L¢

N PNreset
N PNset

Frecuencia de resonancia de la topologia LLC-DCX
Frecuencia de conmutacion de la topologia LLC-DCX
Ganancia del circuito resonante en la topologia LLC-DCX
Ganancia del sensor de corriente

Audiosusceptibilidad de la etapa LLC-DCX
Transconductancia del N-MOS

Funcion de transferencia entre la corriente medida, y la
tension de salida de la etapa LLC-DCX

Funcion de transferencia que caracteriza la planta del lazo de
control de corriente en el LCL

Terminal de puerta del N-MOS

Corriente medida, en el modelo de pequefia sefial

Valor de la corriente de clase (nominal) en el LCL

Valor de la corriente de limitacién en el LCL

Corriente en la seccion de proteccion frente a infratension

Corriente de referencia en el espejo de corriente en la seccién
de temporizacion

Corriente de referencia en el espejo de corriente en la seccién
de proteccion frente a infratension

Corriente reflejada en el espejo de corriente de la seccion de
temporizacion

Corriente medida en el LCL en los resultados experimentales

Inductancia de dispersion de transformador magnética de la
etapa LLC-DCX

Inductancia magnetizante del transformador magnético de la
etapa LLC-DCX

Valor de la inductancia del filtro entre la salida del LCL y la
carga

Transistor bipolar en la seccion de temporizacion

Transistor bipolar de la seccidn de proteccion frente a
infratension
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NPNref

P_dis_nom
P_dis_overshoot
P_dis_l inear
PNP 1

PNP 11

PNP templ
PNP templl
PNPss

Qtank
Robs
Rpl

Rp2

RiLLe

Rc
Re

R1

R.

Rsense

R¢

RmirrorﬁUVLO

Transistor bipolar de la seccion de proteccion frente a
infratension

Potencia disipada por el N-MOS en modo 6hmico
Potencia disipada por el N-MOS en la sobrecorriente
Potencia disipada por el N-MOS en modo lineal

Transistor bipolar de la seccion de proteccion frente a
infratension

Transistor bipolar de la seccion de proteccion frente a
infratension

Transistor bipolar de la seccion de temporizacion
Transistor bipolar de la seccion de temporizacion
Transistor bipolar de la seccion de arranque suave
Factor Q del circuito resonante en la etapa LLC-DCX
Resistencia de canal del N-MOS

Resistencia de pérdidas del primario de transformador
magnético de la etapa LLC-DCX

Resistencia de pérdidas del secundario de transformador
magnético de la etapa LLC-DCX

Resistencia equivalente del rectificador de onda completa de
la etapa LLC-DCX

Resistencia de carga de la etapa LLC-DCX

Resistencia equivalente, a partir de la asociacion en serie
entre RiLLc, Rpl Yy sz

Resistencia empleada en el divisor resistivo de la seccion de
temporizacion

Resistencia empleada en el divisor resistivo de la seccion de
temporizacion

Resistencia empleada para la medida de la corriente en el
LCL

Resistencia del filtro entre la salida del LCL y la carga

Resistencia empleada en el espejo de corriente de la seccion
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Rgl

Rgz

Rmirror

Rbias
R
Rtrp

Rin-r(t)
Rosc

S
Ti_start
Tj_rise
Ti_max

Uc

Uds

UQS

Vbus
Vsupply

Vpuente
Vin

Vpri
Voe

de proteccion contra infratension

Resistencia empleada en el espejo de corriente de la seccion
de temporizacién

Resistencia empleada en el espejo de corriente de la seccion
de temporizacién

Resistencia empleada en el espejo de corriente de la seccién
de temporizacion

Resistencia de polarizacién del integrado TL431
Valor de resistencia empleado en los modelos térmicos

Resistencia térmica entre el punto de referencia de
temperatura y el dispositivo

Respuesta térmica transitoria del dispositivo N-MQOS
Resistencia para la implementacion del oscilador
Terminal de fuente del N-MOS

Temperatura inicial en la unién del N-MOS

Incremento de temperatura en la unién del N-MOS
Temperatura maxima alcanzada en la unién del N-MOS

Tension de salida de la etapa LLC-DCX, en el modelo de
pequefia sefial

Tension drenador-fuente del N-MOS en el modelo de
pequefia sefial

Tension puerta-fuente del N-MOS en el modelo de pequefia
sefial

Tension del bus principal en el LCL
Tension de alimentacién auxiliar en el LCL

Tension a la salida de la etapa diferencial del primario en el
LLC-DCX

Tension de entrada de la etapa LLC-DCX
Tension en el primario de la etapa LLC-DCX
Tension a la salida del LLC-DCX
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Voac

ViLLe

Vmedido
Vref
Viazo
Vit

VCtimer

Zload

Zopex

Tension de salida del rectificador de onda completa, en la
etapa LLC-DCX bajo el analisis del primer arménico

Tension en la carga equivalente Ri_.c del analisis del primer
armonico

Tension de entrada del regulador tipo 11

Tension de referencia del regulador tipo 11

Tension de salida del regulador tipo 11

Tension drenador-fuente en la etapa de temporizacion
Tension en el condensador de la etapa de temporizacién

Tension de carga del condensador situado entre la salida del
LCL y lacarga

Tension genérica de salida del aislador analégico
Pulsacion asociada a la frecuencia de conmutacién
Impedancia del circuito resonante de la etapa LLC-DCX

Impedancia equivalente de la asociacion en serie entre Riv.c,
Rp2 ¥ Lik

Impedancia equivalente de la asociacion en paralelo entre Z;
yLm

Impedancia de carga vista por el LCL

Impedancia de salida de la etapa LLC-DCX
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Lista de acronimos

Capitulo 1:

AOCS

BCR

BDR

CcC
CDHS

DCX
LCL

LEO
MEA
MOSFET

SiC
SAR

Sistema de control de inclinacion en 6rbita, del inglés Attitude
Orbital Control System

Regulador de carga de bateria, del inglés Battery Charge
Regulator

Regulador de descarga de bateria, del inglés Battery Discharge
Regulator

Corriente Continua

Sistema de tratamiento de datos, del inglés Command Data
Handling System

Transformador de continua

Limitador de corriente de enclavamiento, del inglés Latching
Current Limiter

Orbita terrestre baja, del inglés Low Earth Orbit
Amplificador principal de error, del inglés Mean Error Amplifier

Transistor de efecto de campo metal-6xido-semiconductor, del
inglés Metal-oxide-Semiconductor field effect transistor

Carburo de Silicio

Regulador de panel solar, del inglés Solar Array Regulator
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Capitulo 2:

DAB
FMECA
FCC
FCA
LLC
0]

RS

SC

TE

Dual active bridge

Failure modes, effects and criticality analysis

Fallo por cortocircuito

Fallo por circuito abierto

Convertidor bobina (L), bobina (L), condensador (C)
Circuito abierto, del inglés Open-circuit
Rectificacién sincrona

Cortocircuito, del inglés short-circuit

Transformador electrénico

Capitulo 3:

EMI

ISOP
IPOP

MPPT

PCB
SOA
ZCS
ZNVS

Interferencia electromagnética, del inglés Electromagnetic
Interference

Entrada-serie, salida paralelo, del inglés Input series, output parallel

Entrada-paralelo, salida paralelo, del inglés Input parallel, output
parallel

Seguidor del maximo punto de potencia, del inglés Maximum power
point tracker

Placa de circuito impreso, del inglés Printed Circuit Board
Area de operacion segura, del inglés Safe oparating area
Conmutacidn a corriente cero, del inglés Zero current switching

Conmutacidn a tension cero, del inglés Zero voltage switching
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Capitulo 4:

AFH
ECCS

FHA

GaN

HLCL

JFET

NMOS

PMOS

RLCL

SS
UVLO

WBG

Amplitud del primer arménico, del inglés First harmonic amplitude

Cooperacién Europea para la estandarizacién espacial, del inglés
European cooparation for Space standardization

Analisis del primer armonico, del inglés First harmonic analysis
Nitruro de galio

Limitador de corriente de enclavamiento encargado de controlar
cargas puramente resistivas, del inglés Heater latching current
limiter

Transistor de efecto de campo de union, del inglés Junction field
effect transistor

Transistor de efecto de campo metal-6xido-semiconductor de canal
N, del inglés Channel N, Metal-oxide-Semiconductor field effect
transistor

Transistor de efecto de campo metal-6xido-semiconductor de canal
P, del inglés Channel P Metal-oxide-Semiconductor field effect
transistor

Limitador de corriente de enclavamiento reactivable, del inglés
Retriggerable latching current limiter

Arranque suave, del inglés Soft start

Seccion de proteccion frente a infratension, del inglés
Undervoltage lockout section

Materiales de banda prohibida ancha, del inglés Wide bandgap
materials
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