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Vorwort der Recom Geschaftsleitung

Als wir vor 25 Jahren unsere ersten DC/DC-Wandler entwickelten, gab es kaum
Fachliteratur zum Thema, ebenso wenig wie internationale Standards.
Wir mussten unseren Kunden jedoch dringend in irgendeiner Weise praktische
Anwendungsinformationen zugéanglich machen, was uns dazu veranlasste,
unseren ersten Produktkatalog durch einen Anhang mit praktischen
Anwendungshinweisen zu erganzen. Im Laufe der Jahre und mit wachsender
Erfahrung ist der Inhalt dieses Anhangs immer umfangreicher geworden.
Obwohl die Hinweise noch immer in eher rudimentarer Form vorliegen, wird das
mittlerweile 70 Seiten umfassende Hinweispaket, das zum Download auf
unserer Webseite bereitsteht, von unserer Kundenbasis gerne angenommen.

Durch den Fortschritt der Halbleitertechnologie und die Verschiebung hin zur
hochintegrierten, digitalen Elektronik ist das Wissen liber analoge Technologien
in vielen Entwicklungslaboren, Universitaten und technischen Hochschulen
immer weiter auf dem Rickzug. Oft stellen wir fest, dass es an praktischem
Know-how Uber die analoge Schaltkreisentwicklung fehlt, gerade im Hinblick
auf angewandte Techniken, Uberprifungs- und Messmethoden sowie im
Hinblick auf Stoérimpuls-Filterung und Rauschunterdrickung. Darum sahen wir,
als Experten auf diesem Gebiet, die Notwendigkeit ein umfassendes
technisches Handbuch zu erstellen, das von Hardware-Designern und
Studenten als Referenzquelle genutzt werden kann.

Anfang 2014 begann unser Technischer Direktor Steve Roberts in seiner
Freizeit damit, das umfangreiche Wissen der RECOM Gruppe im Bereich
Entwicklung, Prifung und Anwendung von DC/DC-Wandlern schriftlich
niederzulegen. Trotz seiner anspruchsvollen Aufgabe bei RECOM und neben
der Entwicklung neuer Produkte sowie der technischen Planung fur unsere
neuen Forschungs- und Testlabore hat er es geschafft, das Werk punktlich zur
Electronica 2014 fertigzustellen.

Steve hat ein Handbuch vorgelegt, das unserer Uberzeugung nach der
Engineering-Community und allen an DC/DC-Wandlern wund ihren
Einsatzmaoglichkeiten Interessierten erheblichen Nutzen bringen wird.
Das Handbuch ist in der Erstausgabe als gedrucktes Buch und PDF-Dokument
in englischer, deutscher und chinesischer Sprache erhaltlich.

Die Geschaftsfihrung Gmunden, 2014

RECOM Group



Vorwort des Autors

Ein AC/DC- oder DC/DC-Wandlermodul erfillt eine oder mehrere der folgenden
Aufgaben:

i. Anpassung der sekundaren Stromversorgung an die Primarstromversorgung

ii. Trennung von Primar- und Sekundarkreisen

iii. Schutz vor Fehlfunktionen, Kurzschliissen und Uberhitzung

iv. Vereinfachung der Einhaltung von Sicherheits- und Leistungsstandards
sowie der Vorgaben der EMV-Gesetzgebung

Um das zu erreichen, stehen mehrere Technologien zur Verfuigung, beginnend
beim einfachen Linearregler bis hin zur mehrstufigen, digital gesteuerten
Stromversorgung. Dieses Buch erklart die verschiedenen verfugbaren
DC/DC-Schaltkreise und Topologien, sodass Nutzer die Vorteile,
Einschrankungen und operativen Grenzen solcher L&ésungen besser
einschatzen koénnen. Die Sprache dieses Handbuchs ist zwangslaufig
technischer Natur, wobei versucht wurde, die Sachverhalte so einfach wie
moglich darzustellen, ohne die zugrunde-liegenden Technologien zu
trivialisieren.

Der Autor verfigt Uber viele Jahre Erfahrung in der Beantwortung typischer
Kundenfragen, hat an vielen Design-Ins mitgearbeitet, Seminarvortrage
gehalten, Fachartikel verfasst und sogar an der Erstellung von YouTube-Videos
mitgewirkt. Trotz seines geballten Wissens ist er der Meinung, dass es jeden
Tag wieder etwas Neues zu diesem vielfaltigen und weitreichenden Thema zu
lernen gibt. Dieses Buch tragt den Untertitel ,Praktische Tipps fur Anwender®,
denn seine Intention ist es, das Thema Energieumwandlung zu ,entmystifizie-
ren“, obwohl es ebenso viele Lodsungen wie Anwendungen gibt. Wenn es
gelingt, Ihnen ein wenig von unserem Wissen zu vermitteln, hat es sein Ziel
erfullt.

Die Informationen in diesem Buch wurden nach bestem Wissen zusammen-
gestellt und auf Richtigkeit Uberpruft. Sollten Sie als Leser dennoch Fehler,

Auslassungen oder Ungenauigkeiten entdecken, dirfen Sie es mich gerne
wissen lassen.

Steve Roberts Gmunden, 2014

Technischer Direktor
s.roberts@recom-power.com

RECOM
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1. Einfuhrung

Moderne AC/DC- und DC/DC-Wandler sind so ausgerichtet, dass sie eine effiziente
Spannungsumsetzung gewahrleisten und eine geregelte, sichere und konstante
Gleichstromspeisung fur verschiedene elektronische Instrumente, Gerate und Systeme
bereitstellen. Vor nicht allzu langer Zeit waren Transformatoren, Gleichrichter und lineare
Spannungsregler die Haupttechnologie in der Spannungsumsetzung; aber so wie LEDs
langsam die Glihlampe ersetzen, verdrangt auch der DC/DC-Wandler allmahlich den
Linearspannungsregler, und primargetaktete Netzteile ersetzen den einfachen
50-Hz-Netztransformator. Im letzten Jahrzehnt war die Entwicklung der Schaltregler
durch einen enormen technischen Fortschritt gekennzeichnet, was die Nutzung der
Vorteile neuer Schaltkreise, Komponenten und Materialien, die friher einfach nicht
vorhanden waren, moéglich machte. Dieser Fortschritt fiihrte zu erhéhter Leistung und
verbessertem Temperaturverhalten sowie zu einer wesentlichen Verringerung der GroRe,
des Gewichts und der Kosten der Stromversorgungsgerate. Infolgedessen werden
Schaltnetzteile heute in grolRen Mengen verwendet und sind Standardtechnologie
sowohl in der DC/DC- als auch in der AC/DC-Leistungsumsetzung.

1.1 Lineare Spannungsregler

Lineare Spannungsregler liefern eine stabile Ausgangsspannung von einer mehr oder
weniger stabilen Eingangsspannungsquelle. Selbst wenn die Eingangsspannung schnell
schwankt, bleibt die Ausgangsspannung im Normalbetrieb stabil. Das bedeutet, dass
sie die Eingangsspannungswelligkeit nicht nur bei der Grundfrequenz, sondern auch bis
zur funften oder zehnten Oberwelle sehr wirksam ausfiltern kdnnen. Die Beschrankung
liegt nur in der Reaktionsgeschwindigkeit des Feedback-Kreises des Fehlerverstarkers.

Vorwartstransistor

VN © o Vour 7805 PINOUT

Ubertemperatur- R .
schutz 1 1
+ 1
1 1
1 1
Feedback- | :

Schleife L --F\; b . 1 3

2 Eingang Ausgang
. VRer 2
Ausregelungsgleichung, GND Masse

R2 _
Vout (R1+R2) ™ VREF

Abb. 1.1 Blockdiagramm des Linearspannungsreglers mit 3 Pins und Pinout

Die meisten Linearregler stellen einen geschlossenen Regelkreis dar. Abb. 1.1
veranschaulicht diesen Typus der Spannungsregelung. Der Vorwartstransistor ist das
Regelelement, faktisch ein Varistor, der den vom Eingang zum Ausgang flieRenden
Strom beschrankt. Der Spannungsteiler R4/R, ist so gewahlt, dass an der gewiinschten
Ausgangsspannung die nach unten geteilte Spannung am invertierten Eingang des
Fehlerverstarkers dieselbe ist wie die Spannung Vggr am nichtinvertierten Eingang.
Der Fehlerverstarker steuert den Ausgang so, dass die Potentialdifferenz zwischen den
Eingangen von selbigen stets gleich Null ist.



Wenn die Ausgangsspannung infolge von Lastabnahme oder erhdhter Eingangsspan-
nung steigt, wird die Spannung am invertierten Eingang des Fehlerverstarkers hoher als
die Vgee-Spannung, und der Ausgang des Fehlerverstarkers senkt den Basistrom vom
Transistor und in Folge die Ausgangsspannung des Linearreglers bis der Sollwert wieder
erreicht ist. Im umgekehrten Fall, wenn die Last zunimmt oder die Eingangsspannung
abfallt, sinkt die Spannung am invertierten Eingang unterhalb der Vgge-Spannung, und
der Basisstrom zum Transistor steigt, um die Ausgangsspannung zum Ausgleich zu
erhohen. So regelt dieselbe Feedback-Schleife sowohl Schwankungen der Eingangs-
spannung (line regulation) als auch der Lastwechsel (load regulation). Es versteht sich
von selbst, dass die Vergleichsspannung sehr stabil sein und einen ausgezeichneten
Temperaturkoeffizienten haben sollte, damit eine stabile und genaue Ausgangsspannung
erzielt wird. Mit einem guten PCB-Layout ist jedoch eine Ausgangswelligkeit kleiner als
50uVp-p leicht zu erreichen.

Das vereinfachte Blockschaltbild des Reglers mit 3 Pins in Abb. 1.1 zeigt keinen
Kurzschlussschutz. Ist der Ausgang kurzgeschlossen wirde Uber den Transistor ein sehr
hoher Strom flieRen, was eine Uberlastung und Zerstérung zur Folge haben kénnte,
sodass eine interne Zusatzbeschaltung notwendig ist, um den Ausgangsstrom zu
beschranken (Abb. 1.2). Der Strombegrenzer verwendet den Spannungsabfall Giber den
Messwiderstand Rg, um den Ausgangsstrom zu berwachen. Wenn der Strom so hoch
ist, dass die Spannung 0,7 V Uberschreitet, beginnt Q, zu leiten und den Strom von Q;
abzuziehen, sodass der Basisstrom verringert und der Ausgangsstrom beschrankt wird.
Daraus folgt: I, it = 0,7V/Rs.

Die Strombegrenzung muss erheblich Gber dem maximalen Strom, der wahrend des
Normalbetriebs flieRen wirde, liegen. Typischerweise ist dieser um 150 % bis 200 %
hoéher als der Nennstrom. Da der Regler im Kurzschlussfall nicht abgeschalten wird, ist
er bei kurzgeschlossenem Ausgang konstant Uiberlastet.

Einige preiswerte Linearregler vertrauen einfach auf den Ubertemperaturschutz und
schalten den Transistor ab, bevor er als "Kurzschlussschutz" durchgebrannt ist. Dies
kann zwar als Schutz des Linearspannungsreglers fungieren, jedoch kann sich die
primare Stromversorgung Uberhitzen und ausfallen, wenn diese nicht entsprechend
dimensioniert ist, um dem Kurzschlussstrom so lange standzuhalten, bis sich der Regler

abschaltet.
- | — fo—
T J’\ ) |
[Jre

Uberhitzungs-
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Abb. 1.2: Linearregler mit Strombegrenzung ("Kurzschlussschutz")



Praktischer
Hinweis
Die Differenz zwischen der Eingangs- und Ausgangsspannung fallt am Transistor ab.
Wenn die Eingangsspannung beispielsweise 12V (z. B. Akku) und die geregelte
Ausgangsspannung 5V betragt, soll der Transistor 7V abfangen. Dies bedeutet, dass
mehr Leistung im Regler in Warme umgesetzt werden muss, als zur Last Uibergeben
wird (siehe auch die Erdrterung der Berechnungen des Wirkungsgrades im nachsten
Abschnitt). Daher benétigen die meisten Linearregler einen Kiihlkérper. Logischerweise
kann der Linearregler nicht kompensieren, wenn die Eingangsspannung unter die
Ausgangsspannung absinkt, weshalb die Ausgangsspannung der Eingangsspannung
abwarts folgt. Wenn die Eingangsspannung jedoch zu stark abfallt, ist die interne
Stromversorgung zum Fehlerverstarker und Vger geféhrdet, und der Ausgang kann

instabil werden oder anfangen zu schwingen.

Linearregler liefern auch im Bereitschaftsbetrieb (Stand-by) schlechte Ergebnisse. Selbst
wenn keine Last anliegt, bendtigt ein typischer Regler der 78xx-Serie immer noch ca.
5mA, um den Fehlerverstarker sowie die Referenzspannungsquelle zu versorgen. Bei
einer Eingangsspannung von 24V verursacht dieser Ruhestrom eine Leerlaufleistung
von 120mW.

Praktischer
Hinweis
Vorteile von Linearreglern: preiswert, gute Regelcharakteristik, niedriges Rauschen,
geringes Storverhalten und ausgezeichnetes Lastwechselverhalten. Nachteile: hoher
Verbrauch im Ruhezustand, nur einfache Ausgange und extrem niedriger Wirkungsgrad.

1.1.1 Wirkungsgrad des Linearspannungsreglers

Der Wirkungsgrad n eines Linearreglers ist durch das Verhaltnis der Ubergebenen
Ausgangsleistung Pyt zum Leistungsverbrauch Py bestimmt.

Pour= Vour lour

P
= Pn=Vinlin
Py

In=lour *1q

Gleichung 1.1: Wirkungsgrad eines Linearspannungsreglers

I ist der Ruhestrom durch den Regler im linearen Leerlaufbetrieb. Die Gleichung kann
wie folgt umgeformt werden:
(Vour lour)

Vin (lour + o)

Gleichung 1.2: Erweiterte Gleichung fiir den Wirkungsgrad des Linearspan-
nungsreglers

Das folgende Beispiel gilt fir einen typischen 5V 3-Pin-Spannungsregler mit einer
Eingangsspannung von 10VDC, einem Ausgangsstrom von 1A und einem Ruhestrom
von 5mA.



Der Wirkungsgrad wird wie folgt berechnet:

5V x1A

= ov.t005a 0¥

So betragt der Gesamtwirkungsgrad 49 %, und die Verlustleistung im Wandler
Uberschreitet sogar die zur Last Gbergeben 5W. Wenn die Eingangsspannung bis zum
Minimum von 7VDC sinkt, erhéht sich der Wirkungsgrad auf 70 %; dies stellt jedoch den
praktisch maximalen Wirkungsgrad dar, da fiir eine ordnungsgemafie Regelung ca. 2V
~opielraum® notwendig sind. Es ist sofort erkennbar, dass der Wirkungsgrad eines
Reglers dieses Typs stark von der Eingangsspannung und der Last abhangt und nicht
konstant ist. Dies bedeutet auch, dass der Spannungsregler mit einem ausreichend
grofen Kihlkorper ausgestattet sein sollte, um einen sicheren Betrieb auch im
ungunstigsten Fall, bei maximaler Eingangsspannung und maximalem Ausgangsstrom,
zu ermoglichen.

1.1.2 Sonstige Eigenschaften des Linearspannungs-

reglers

Einerseits haben Linearregler viele Vorteile, andererseits aber auch einige gravierende
Nachteile, die besondere Sorgfalt bei Anwendung und Einsatz des Reglers erfordern.

/ Eingangsspannung zum Linearspannungsregler
Y Y Y
L
}H == 100pF LOAD \ ! ! i
N | Ausgangsspannung zum Linearspannungsregler

\'A \2

Abb. 1.3: Drop-Out-Problem beim Linearspannungsregler

Praktischer]
Hinweis
Wenn die Potentialdifferenz zwischen Eingang und Ausgang, wie oben erwahnt,
unterhalb des erforderlichen ,Spielraums* (Ublicherweise 2 V) liegt, kann der Regelkreis
nicht mehr korrekt funktionieren. Ein verbreitetes Anwendungsproblem besteht, wenn
der gleichgerichtete Wechselstromeingang eine hohe Spannungswelligkeit besitzt, weil
der Glattungskondensator viel zu klein ist (Abb. 1.3). Wenn die Eingangsspannung bei
jeder Halbperiode unter die Abfallspannung (engl.: drop out voltage) abfallt, zeigt der
geregelte Ausgang periodische Abfalle mit doppelter Netzfrequenz. Diese kurzzeitigen
Abfalle werden nicht vom Multimeter angezeigt, das nur die Durchschnitts-Ausgangs-
spannung misst, kdnnen aber doch ,nicht erklarbare* Schaltkreis-Probleme in der zu
versorgenden Schaltung hervorrufen. Dieser Effekt kann beseitigt werden, indem man
entweder grofRere Glattungskondensatoren verwendet oder das Windungsverhaltnis des

Transformators erhoht — beides teure Optionen.




1.1.3 LDO-Regler

Der im Standard-Linearspannungsregler verwendete bipolare Durchlasstransistor wird
als Stromverstarker verwendet. Der Erregungsstrom vom Ausgang des
Fehlerverstarkers wird mit der geringen Signalstromverstarkung des Transistors (Hgg)
multipliziert, um den Laststrom zu versorgen. Die Hez des Leistungstransistors ist sehr
niedrig, typischerweise 20-50, weshalb haufig eine Darlingtonschaltung mit mehreren
Transistoren verwendet wird, um die effektive Stromverstarkung zu erhéhen und den
vom Ausgangsstrom des Fehlerverstarkers geringer halten zu kénnen. Der Nachteil des
Darlington-Transistors besteht darin, dass die Riicksetzspannung durch Vg fur jede
Stufe zunimmt; so wird die typische Abfallspannung fir einen Standard-
Linearspannungsregler, der einen PNP-Transistor verwendet, um einen NPN-
Darlington-Transistor zu erregen, zu:

Voropout = 2 Vge + Vg = 2V (bei Zimmertemperatur)

Bei niedrigen Umgebungstemperaturen sinkt Hgg, weshalb fiir eine zuverlassige
Regelung aller Betriebsbedingungen ein ,Spielraum® von 2,5 bis 3V erforderlich werden
kann.

Durch Ersetzen des bipolaren Transistors durch einen P-Kanal-FET arbeiten Low-
Drop-Out- (LDO- = Niedrigabfallspannung-)Linearregler mit einer Ricksetzspannung
von nur wenigen hundert Millivolt. Die Abfallspannung betragt dann einfach die
Durchlassspannung am FET. Diese ergibt sich aus dem Widerstand RDS multipliziert
mit dem Laststrom I 55p. Da Rpg typischerweise sehr niedrig ist, ist die Abfall-
spannung ebenfalls niedrig.

FETs werden selten in ihrem ohmschen Bereich verwendet, da die Stromverstarkung
einer komplizierten Relation folgt und sowohl von der Temperatur als auch der Last
abhangig ist (siehe Abb. 1.4). In jedem Fall kompensiert der Fehlerverstarker jedoch
jegliche Drift und Nichtlinearitat in der Vgs-Viy-Kurve, da er lediglich die
Ausgangsspannung mit der Vergleichsspannung vergleicht und seinen Ausgang
entsprechend abstimmt.

Der Nachteil von LDO-Reglern besteht darin, dass die Vgg-Vy-Kurve bei hohen
Gate-Spannungen sehr steil und bei niedrigen Gate-Erregungsspannungen sehr flach
ist, sodass der Fehlerverstarker einerseits eine sehr niedrige Ausgangs-Dampfung
haben sollte und dennoch schnell auf Last- oder Eingangsspannungsanderungen
reagieren konnen muss (leicht gedampft sein sollte). Das Ergebnis ist ein notwendiger
Kompromiss zwischen den beiden Betriebsextremen, was entweder bei hochinduktiven
oder bei hochkapazitiven Belastungen zu Problemen fihren kann.
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Abb. 1.4: FET-Charakteristik



LDO-Linearregler sind deshalb anfalliger fiir Uberspannungsschiden und erfordern
bessere Filterung und umfangreicherer Malinahmen zur Transientenvermeidung. Auch
haben sie einen starker eingeschrankten Eingangsspannungsbereich (Input Voltage
Range).

Sowohl Standard- wie LDO-Linearregler sind fur Ausfalle anfallig. Falls der Vorwarts-
transistor ausfallt, ist die Ursache in der Regel ein Kurzschlussfehler zwischen Kollektor
und Emitter. Dies bedeutet, dass der Ausgang ohne jegliche Regelung direkt an den
Eingang durchgeschalten wird, was zur Zerstérung des Anwendungsschaltkreises fiihren
kann. Abb. 1.5 zeigt eine mdgliche Schutzbeschaltung, in der eine leistungsstarke
Zener-Klemmdiode verwendet wird, die im Falle eines Regelungsfehlers die Sicherung
verschmort.

F1 Linear-
spannungs- *

regler
ungeregelt

+
CD R ZS Zenerdiode

Abb. 1.5: Einfacher Ausgangs-Uberspannungsschutz

1.2 Schaltregler

Im Unterschied zu Linearreglern, die die Verlustleistung in Warme umsetzen, um die
Ausgangsspannung zu beschranken, verwenden Schaltregler Energiespeicherungs-
eigenschaften von induktiven und kapazitiven Komponenten, um Leistung in diskreten
Energiepaketen zu Ubertragen. Diese Energiepakete sind entweder im Magnetfeld einer
Induktivitat oder im elektrischen Feld eines Kondensators gespeichert. Der Schaltregler
stellt sicher, dass nur die Energie, die fur die Last aktuell erforderlich ist, in jedes Paket
Ubertragen wird, weshalb diese Topologie sehr effizient ist. Abb. 1.6 zeigt die vereinfachte
Struktur eines Schaltreglers.

Eingangs- _ Induktivitat oder | Gleichrichter O,UT
g filter > Schalter Transformator “| und Filter :
1 :
: PWM- Isolati :
— Strom 7T Regler ""'(fanggrfgrcggr?ch)‘ """"""
------ Ruckkopplungsregelkreis

Abb. 1.6: Blockdiagramm eines Schaltregler



Um Energie in kontrollierten Mengen vom Eingang zum Ausgang zu Ubertragen, ist ein
komplizierteres Regelungsverfahren notwendig als beim Linearspannungsregler.
Der meistverbreitete Typ der Regelung ist PWM (Pulse Width Modulation = Pulsweiten-
modulation), bei der die vom Eingang zum Ausgang Ubertragene Energiemenge durch
einen in seiner Breite variablen Impuls in einem fixen Zeitintervall moduliert wird. Die
relative Einschaltdauer der PWM, 8, ist das Verhaltnis von toy (Zeitraum, in dem
Energie aus der Quelle fliel3t) zur Periode T (UmkehrgréRe der Schaltfrequenz fogc).

5:tO—N wobei T =
T’ fosc

Gleichung 1.3: Definition der relativen Einschaltdauer

Bei Schaltreglern ist die geregelte Ausgangsspannung direkt proportional zur relativen
Einschaltdauer der PWM. Der Regelkreis verwendet das ,Grof3signal“-Impuls-Pausen-
Verhaltnis, um das Leistungsschaltbauelement zu steuern. Hingegen verwendet der
Linearspannungsregler die ,Kleinsignal“-Regelschleife, um den Strom durch den
Vorwartstransistor zu beschranken. Die PWM-Regelung ist mit wesentlich besseren
Wirkungsgraden mdglich als die lineare Regelung, da Hauptverluste nur wahrend jeder
Anderung der Schalterstellung anfallen und nicht dauerhaft Verlustleistung ,verbraten®
werden muss. Anders gesagt: Da die FETs, entweder komplett an- oder abgeschaltet
sind, fallt eine ungleich geringere Verlustleistung an.

1.2.1 Schaltfrequenz und GroRe der Induktivitat

Die GrofRe der Schalt- und Speicherelemente des Schaltreglers sind umgekehrt propor-
tional zur verwendeten Schaltfrequenz. Die Energie, die in einer Induktivitat gespeichert
werden kann, betragt: Lr g

2
Gleichung 1.4: Gespeicherte Energie in einer Induktivitat

P(L) =

Die in einer Induktivitdt gespeicherte Energiemenge ist proportional zur Frequenz. Um
eine konstante Energiemenge zu speichern, kann z. B. die Induktivitat L halbiert werden,
wenn die Frequenz verdoppelt wird.

Fir kapazitive Elemente lautet die Gleichung fur die gespeicherte Leistung:

C Vv?
P(C) = —2f

Gleichung 1.5: Gespeicherte Energie in einem Kondensator

Hier wiederum, kann die GroRe des Kondensators durch Erhéhung der Frequenz
verringert werden, ohne Kompromisse bei der gespeicherten Energiemenge eingehen
zu mussen. Diese Verkleinerungen der materiellen Grof3e sind sowohl fir den Hersteller,
als auch fur den Kunden, ausschlaggebend, weil so geringeres Gewicht erzielt werden
kann und mitunter weniger Verpackungsaufwand erforderlich wird. Jedoch sind mit
héherer Schaltfrequenz auch EMV-Probleme zu erwarten.



Daher existiert ein EMV-Kompromiss, der die hdchste praktische Schaltfrequenz auf ca.
500kHz beschrankt (einige sehr kleine Konstruktionen kénnen bei 1MHz oder héher
takten, erfordern jedoch sehr sorgfaltiges PCB-Layout und beste EMV-Abschirmung).

1.2.2 Schaltregler-Topologien

Der Begriff Topologie verweist auf verschiedene Arten von Schaltvorgdngen
und Kombinationen von Energiespeicherelementen, die firr die Ubertragung, Steuerung
und Regelung der Ausgangsspannung oder des Ausgangsstroms aus einer
Eingangs-spannungsquelle moglich sind.

Die verschiedenen Topologien fiir Schaltregler kénnen in zwei Hauptgruppen unterteilt
werden:

a) Nichtisolierte Wandler, in welchen die Eingangsquelle und die Ausgangslast
wahrend des Betriebs einen gemeinsamen Stromweg nutzen.

b) lIsolierte Wandler, in welchen Energie durch transformatorgekoppelte
magnetische Bauelemente (Transformatoren) Gbertragen wird, wobei die
Kopplung zwischen der Versorgung und der Last ausschlief3lich durch ein
Magnetfeld erreicht wird, was eine galvanische Trennung zwischen dem
Eingang und Ausgang erlaubt.

1.2.2.1 Nichtisolierter DC/DC-Wandler

Die Auswahl aus der Vielfalt der verfiigbaren Topologien basiert auf Uberlegungen wie
Kosten, Performance und Regelcharakteristik, die durch die Hauptbetriebscharakteris-
tiken bestimmt werden. Keine Topologie ist besser oder schlechter als die andere. Jede
Topologie hat sowohl Vorteile als auch Nachteile, und so ist die Wahl eine Frage der
Bedurfnisse des Nutzers und der Bedarfsanforderungen an die Spannungsversorgung.

Fur nichtisolierte DC/DC-Wandler gibt es funf transformatorlose Grundtopologien:

i. Buck- oder Abwartswandler

ii. Boost- oder Aufwartswandler

iii. Buck-Boost- oder Auf-Abwartswandler

iv. Zweistufiger invertierender Buck-Boost-Wandler (Cuk-Wandler)

v. Zweistufiger nicht-invertierender Buck-Boost-Wandler (Sepic-Wandler,
ZETA-Wandler)

Die nachfolgenden Erklarungen setzen voraus, dass das PWM-Regelschema einen
Regelkreis (nicht dargestellt) hat und fur die gewlnschte Ausgangsspannung das
korrekte Impuls-Pausen-Verhaltnis gewahlt wurde. Angenommen sind aul3erdem ideale
Schalter (Schalttransistoren oder -dioden) sowie ideale Kondensatoren und
Induktivitdten, um die Eigenschaften der Ubertragung jeder Topologie besser zu
demonstrieren. Bevor wir uns jedoch die Topologien anschauen, erscheint es opportun,
einige Worte Uber die Ansteuerung von Schalttransistoren zu sagen.



1.2.2.1.1 Schalttransistoren

FETs werden bei Verwendung als Schalttransistoren ublicherweise Ubersteuert
betrieben, wo der Drain-Quellen-Widerstand am Minimum ist und Leistungsverluste im
Schalter minimal sind. Solange die Gate-Spannung Vg wesentlich gréRer ist als die
Schwellenspannung Vqy, befindet sich der FET Uber den ganzen Lastbereich in
Ubersteuerung (Sattigung) (siehe Abb. 1.7).

Beim Betrachten des vereinfachten asynchronen Buck-Wandlerkreises in Abb. 1.7 ist
erkennbar, dass zwei FETs vorhanden sind, wobei der eine auf Masse (Niederspan-
nungsseite) und der andere auf V+ (Hochspannungsseite) schaltet.

Vin+

]
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Abb. 1.7: Vereinfachter asynchroner Impuls-Abwartsregler

Der niederspannungsseitige FET (N-Kanal) schaltet durch, wenn Vg >> V1, und
schaltet ab, wenn Vg < Vqu.

Der hochspannungsseitige FET (P-Kanal)schaltet durch, wenn Vpg << (V| - V1), und
schaltet ab, wenn Vpg > (V| - V). P-Kanal-FETs weisen jedoch typischerweise die
dreifache Verlustleistung eines gleichgrofen N-Kanal-FETs auf und sind zudem teurer.
In vielen Leistungsanwendungen ist dies nicht zuldssig, weshalb als hochspannungs-
seitiges Schaltelement ein N-Kanal-FET bevorzugt wird. Dies bedeutet jedoch, dass der
hochspannungsseitige Treiber imstande sein soll, eine Ausgangsspannung zu
generieren, die hoher als die Eingangsspannung V) ist.

Eine allgemein gebrauchliche Lésung fir einen hochspannungsseitigen N-Kanal-Treiber
besteht darin, das Rechtecksignal bei Vy zu verwenden, um die Versorgungsspannung
des hochspannungsseitigen Treibers durch einen Bootstrapkondensator und Diode D,
zu erhdhen.

bl

Vint _—|_|:| _ Vit

2V, 3 T Ceoor

CDRIVE__

Hochspannungsseite —
N-FET <

L
PWMM ov Vx
Vit Vin*
Vg — [— j - - ov—| |—|
ov I

Niederspannungsseite
N-FET

ov

vGND
Abb. 1.8: Bootstrapschaltkreis fiir hochspannungsseitigen Treiber
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Der Kondensator Cgqr ist immer dann auf V+ durch D1 geladen, wenn Vy = GND ist,
und entladt immer dann 2 x V,y+ in den hochspannungsseitigen Treiberkondensator
Coriver: Wenn Vy =Vt ist. So kann der hochspannungsseitige Treiber das Gate des
hochspannungsseitigen N-FETs lber die Eingangsspannung hinaus treiben.

Der Nachteil dieses einfachen Bootstrapschaltkreises besteht darin, dass der Boots-
trapkondensator in PWM-Betriebszyklen mit entsprechendem Impuls-Pausen-Verhaltnis
nicht ausreichend Zeit hat, um den Kondensator Cp,;,. aufzuladen. So ist ein Betrieb bei
einem Impuls-Pausen-Verhaltnis in der Nahe von 100 % nicht méglich. Das schrankt
die Eingangsspannung und den Lastbereich des Wandlers ein.

Eine LOsung dieses Problems besteht darin, eine separate Ladungspumpe
(engl.: charge pump oscillator) zu verwenden, um Cp,,. Uber den gesamten Impuls-
Pausen-Verhaltnisbereich oberhalb von V+ aufgeladen zu halten. Solche Ladungs-
pumpschaltungen sind oft in den Regler oder hochspannungsseitigen Treiber IC
integriert (siehe unten stehendes Beispiel des hochspannungsseitigen Treibers
MAX1614mit integrierter Ladungspumpe).
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Abb. 1.9: Blockschaltbild des hochspannungsseitigen Treibers MAX1614

1.2.2.1.2 Buck-Wandler

Wie der Name sagt, wandelt der Abwarts- oder Buck-Wandler eine hohe Eingangs-
spannung in eine stabilisierte niedrigere Ausgangsspannung um. Ein
vereinfachtes Schaltbild und die Hauptstrom- und -spannungswellenformen sind der
Abb. 1.10 zu entnehmen.

Am leichtesten zu verstehen ist dieser Schaltkreis, wenn man sich vorstellt, dass L, und C,
einen Tiefpassfilter bilden. Wenn der Schalter S; geschlossen ist, erhoht sich die Spannung
an der Last langsam linear, wahrend der Kondensator C, durch L, aufgeladen wird.



Wenn S; dann gedffnet wird, wird die im Magnetfeld der Induktivitdt gespeicherte
Energie am Schalterende der Induktivitét durch die Diode D, bei OV fixiert. Somit hat
diese Energie keine andere Wahl, als sich Uber den Kondensator und die Last zu
entladen und in Folge wird die Spannung an der Last langsam absinken. Die
Durchschnittsausgangsspannung ist dann das Impuls-Pausen-Verhaltnis des
PWM-Regel-signals multipliziert mit der Eingangsspannung.
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Fig. 1.10: Buck Regulator Simplified Schematic and Characteristics
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tDie Ubertragungsfunktion kann abgeleitet werden, indem man die Spannung-Zeit-
Produkte der Induktivitat in den Zustanden ,AUS" und ,AN“ gleichsetzt. Aufgrund des
Energieerhaltungsprinzips missen die beiden Produkte gleich grof} sein.

Fir den AN-Zustand: Energie;y = (Vin - Vour) ton

Fir den AUS-Zustand: Energiegyr = Vour tors WO topr = T-tonund & =toy / T

Das Ersetzen ergibt: (Vin - Vour) ton = Vour (T - ton)
Vinton = Vour T
Vour = Vin (ton / T)
Vour/ Vin =9

Gleichung 1.6: Ubertragungsfunktion des Buck-Wandlers

1.2.2.1.3 Anwendungen des Buck-Wandlers

Die Vorteile des Buck-Wandlers bestehen darin, dass die Verluste sehr niedrig sind (da
Wirkungsgrade von > 97% leicht erreichbar sind, besonders als synchrone Ausflihrung
[siehe Abschnitt 1.2.2.1.8]); die Ausgangsspannung kann beliebig im Bereich von Vger
bis VIN gewahlt werden, und die Differenz zwischen V,y und Vg darf sehr grof3 sein.
AuRlerdem darf die Schaltfrequenz einige hundert kHz betragen, um eine sehr kompakte
Konstruktion mit kleinen Induktivitdten und einem dynamischen Ubergangsverhalten zu
erzielen. Wenn der Schalt-FET ganzlich ausgeschaltet ist, ist die Leerlaufstromaufnahme
der gesamten Schaltung vernachlassigbar klein. Aus diesen Grinden stellt der
Abwartsregler in vielen Anwendungen eine sehr attraktive Alternative zum Linearspan-
nungsregler dar.

Praktischer
Hinweis
Die Serie RECOM R-78xx ist eine pin-kompatible Alternative zur 78xx-Serie. R-78xx ist
ein komplettes Buck-Wandler-Abwartsreglermodul, fir dessen Normalbetrieb keine
externe Beschaltung erforderlich ist. Er bietet ein Wirkungsgrad von 97%, eine
Eingangsspannung von bis zu 72VDC und Leerlaufstromaufnahme (engl.: quiescent

current) von lediglich 20nA.
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Abb. 1.11: Schaltregler Buck-Wandler und Pinout




Praktischer
Hinweis
Ein Nachteil des Buck-Wandlers liegt darin, dass der Feedbackkreis des PWM-Reglers,
um korrekt zu regeln, eine minimale Spannungswelligkeit am Ausgang erfordert, da die
Regelung typischerweise Zyklus fir Zyklus erfolgt. Die Spannungswelligkeit am Ausgang
hangt vom Impuls-Pausen-Verhaltnis ab und erreicht ihr Maximum bei 50% Tastverhaltnis.
Deshalb ist es nicht moglich diese Welligkeit (engl.: rippel/noise), auf den durch
Linearregler erreichbaren pV-Pegel herabzusetzen. Wenn eine sehr ,saubere”
Versorgung notwendig ist, kann nach dem Abwartsregler ein Linearspannungsregler
eingesetzt werden, um von den Vorteilen beider Technologien zu profitieren. Im unten
stehenden Beispiel werden die ungeregelten 24VDC durch den Schaltregler mit einem
Wirkungsgrad von 95% auf 15V gesenkt. Der Linearspannungsregler liefert dann einen
.sauberen® 12-V-Ausgang mit < 5uV Restwelligkeit und Rauschen. Der gesamte
Wirkungsgrad des Systems betragt ca. 76%, im Vergleich zu weniger als 50%, ware nur

der Linearspannungsregler eingesetzt.

Linear-
Schaltregler spannungsregler

24V 15V rausch-

, o
ungeregelt R-7815 7812 l arme
10uF ——=1uF 1uF ==100nF 12V

ov GT T o

Abb. 1.12: Kombination von Impuls-Abwaértsregler und Linearregler

1.2.2.1.4 Boost-Wandler

Wie der Name schon sagt, wandeln Aufwarts- oder Boost-Wandler eine niedrige
Eingangsspannung, in eine stabilisierte, hdhere Ausgangsspannung. Ein vereinfachtes
Schaltbild, sowie die Hauptstrom- und Spannungswellenformen sind in Abb. 1.13
gezeigt.
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Abb. 1.13: Vereinfachtes Schema und Charakteristik des Boost-Wandlers

Wenn S, geschlossen ist, flieRt der Strom durch die Induktivitat L,, der linear im
Verhaltnis V /L, steigt. Wahrend dieser Periode, wird der Laststrom von der in C,
gespeicherten Energie versorgt. Wird nun der Schalter wieder geoffnet, fuhrt die
gespeicherte Energie in der Induktivitat dazu, dass die Ausgangsspannung der
Eingangsspannung Uberlagert wird. Der resultierende Strom flieBt durch die
Freilaufdiode D,, versorgt die Last und ladt C, wieder auf. Der Strom durch die
Induktivitdt nimmt linear und proportional zu (Voyur - Vin)/Ly ab. Die Ableitung der
Ubertragungsfunktion dhnelt der im vorherigen Abschnitt, nur sind die Grundgleichungen
umgeordnet:

Fir den AN-Zustand: Energy;y = Vin ton

Fir den AUS-Zustand: Energyour = (Vour - Vin) torr

Vour = 1

Viy ~ 1-6

Gleichung 1.7: Ubertragungsfunktion des Boost-Wandlers



1.2.2.1.5 Anwendungen des Boost-Wandlers

Der Vorteil des Boost-Wandlers besteht darin, dass die Ausgangsspannung, abhangig
vom Impuls-Pausen-Verhaltnis des PWM-Signals, gleich oder grof3er als V,y ist. Daher
eignet er sich z.B. besonders gut fir akkubetriebene Anwendungen, bei denen die
bendtigte Versorgungsspannung, der zu versorgenden Anwendung, um den sogenann-
ten Boost-Faktor hoher sein soll, als die Batteriespannung. In der Praxis jedoch sind
Boost-Faktoren von x2, x3 oder mehr nur schwer zu realisieren, da die Hohe der
Eingangsstromimpulse zum Boost-Faktor proportional zunimmt. D.h., es zieht ein
Wandler, der die Eingangsspannung verdreifachen soll, den dreifachen Eingangsstrom.
Dieser pulsierende Eingangsstrom kann hohe EMV- und auch Spannungsabfallprobleme
in den Eingangszuleitungen hervorrufen, die, wenn tberhaupt, nur mit sehr hohem
Aufwand in Griff zu bekommen sind.

Ein Nachteil besteht beim Boost-Wandler auch darin, dass der Ausgang ohne einen
zweiten Schalter in Serie zum Eingang nicht ausgeschaltet werden kann, da ein
Abschalten des PWM-Reglers die Last nicht vom Eingang trennt.

Praktischer
Hinweis

Es muss unbedingt darauf geachtet werden, dass die Eingangsspannung nicht Giber die
gewlnschte Ausgangsspannung ansteigen kann. Der PWM-Regler wiirde dann g1 stets
geoffnet halten, und Eingang und Ausgang wirden ohne Regelung durch L, und D,
direkt verbunden werden. So kénnten hohe Strome flielRen, die sowohl den Wandler als
auch die Last sehr schnell zerstoren wiirden. Um dieses Problem zu vermeiden, ist eine
Topologie erforderlich, die sowohl den Buck- als auch den Boost-Betrieb zulasst.

1.2.2.1.6 Buck-Boost- (invertierender) Wandler

Der invertierende Flyback-Wandler, auch Buck-Boost-Wandler genannt, wandelt eine
Eingangsspannung in eine geregelte negative Ausgangsspannung um, die héher oder
niedriger als der absolute Wert der Eingangsspannung sein kann. Das vereinfachte
Schema in Abb. 1.14 zeigt den Hauptschaltplan und die damit verbundenen Wellen-
formen.

Wenn S, geschlossen ist, flie3t der Strom |4, der direkt proportional zu V /L, ansteigt,
in diesem Schaltkreis durch L,. Diode D, blockiert wahrenddessen den Strom in die Last.
Wahrend dieser Zeit wird der Laststrom vom Ausgangskondensator C; gespeist. Wenn
der Schalter S, gedffnet ist, bewirkt die in L, gespeicherte Energie, dass das dem
Schalter zugewandte Ende der Induktivitat negativ wird (das andere Ende der Induktivitat
ist geerdet). Der daraus resultierende negative Strom flieR3t jetzt durch D, in die Last,
bestehend aus C, und R, . Dieser Strom nimmt proportional zu V/L; ab. Aufgrund der
Stromflussrichtung ist die Ausgangsspannung in Bezug auf das Massepotential negativ.
Deshalb eignet sich diese Topologie nur zur Erzeugung negativer Spannungen.
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Abb. 1.14: Vereinfachtes Schema und Charakteristik des Buck-Boost-Wandlers

Die Ableitung der Ubertragungsfunktion @hnelt der in den vorhergehenden Kapiteln,
jedoch mit folgenden Grundgleichungen:

Fir den AN-Zustand: Energyy = Vin ton Vour -6

Vin 1-6

Fir den AUS-Zustand:  Energyour = -Vour torr

Gleichung 1.8: Ubertragungsfunktion des invertierenden Buck-Boost-Wandlers



Praktischer
Hinweis

Der Vorteil des Buck-Boost-Wandlers besteht darin, dass die Eingangsspannung héher
oder niedriger sein kann, als die gewlinschte geregelte Ausgangsspannung. Das kann
z. B. besonders in solchen Anwendungen nitzlich sein, die stabilisierte 12V am Ausgang
aus einer 12-V-Blei-Saure-Batterie erfordern, die eine Klemmenspannung zwischen 9V
—wenn entladen — und 14V — wenn voll aufgeladen — haben kann.

Praktischer
Hinweis
Buck-Boost-Wandler sind auch zur Stabilisierung von Solarzellenversorgungen hilfreich.
Eine Solarzelle liefert relativ hohe Spannung und Strom bei hellem Sonnenschein,
jedoch niedrige Spannung und Strom, wenn die Sonne durch Wolken tberschattet wird.
Da sich das Spannung-Strom-Verhaltnis andert, kann der Buck-Boost fiir das Maximum
Power Point Tracking (MPPT) (engl.: Tracking des Punktes maximaler Leistung)
verwendet werden, da das Ubersetzungsverhaltnis durch eine entsprechende Regelung

kontinuierlich angeglichen werden kann.

Der grof3te Nachteil ist die invertierte Ausgangsspannung. Bei Verwendung von Akkus
ist die Inversion der Ausgangsspannung jedoch irrelevant, weil die Batterie in Bezug auf
Masse schwebend belassen und -V, dann mit Masse verbunden werden kann, um
eine positive Ausgangsspannung zu erzeugen. Ein anderer Nachteil ist, dass der
Schalter S, keine Verbindung mit Masse hat. Dies bedeutet, dass ein Pegelumsetzer im
PWM-Schaltkreis notwendig ist, was weitere Kosten und zu einer héheren Komplexitat
des Schaltungsdesigns fihrt.

1.2.2.1.7 Buck-Boost - diskontinuierlicher (DCM -
discontinuous mode) und kontinuierlicher Betrieb
(CM - continuous mode)

Mit den Abwarts-(Buck-,step-down-) oder Aufwarts-(Boost-, step-up-)Topologien wird die
wahrend jedes EIN-Impulses des PWM-Signals Ubertragene Energie teilweise durch die
Last bestimmt. Wenn die Last verringert wird, wird das Impuls-Pausen-Verhaltnis zum
Ausgleich verkirzt. Bei der Buck-Boost-Topologie wird das Impuls-Pausen-Verhaltnis
verwendet, um die Eingangs-Ausgangsspannungsubersetzung zu verandern; dies steht
nicht unmittelbar mit der Last in Verbindung. Was passiert nun bei Lastanderungen?

Wenn die Last am Wandler hoch ist, verlauft der Strom in der Induktivitat I, ; wie in Abb.
1.14 dargestellt, in einer dreieckigen Wellenform, die niemals auf null fallt. Der Stromfluss
ist ununterbrochen (kontinuierlich). Wenn die Last am Buck-Boost-Wandler jedoch sehr
niedrig ist, reicht die Energie in jedem EIN-Impuls aus, um die gewlinschte Spannung
am Ausgangskondensator schon vor dem Schaltvorgang vollstandig zu erreichen.
Der Strom | 4 fallt dann fir den Rest der EIN-Zeit des PWM-Signals auf null. In diesem
Fall wird der Strom durch die Speicherinduktivitat intermittierend oder diskontinuierlich
genannt.
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Abb. 1.15: CM- und DCM-Ubergang

Der Betrieb im diskontinuierlichen Modus ist mit zusatzlichen Einflissen auf die
Ubertragungsfunktion, wie z. B. der Induktivitdt, der Eingangsspannung und des
Ausgangsstroms, verbunden. Daher wird die in Gleichung 1.7 angegebene einfache
Ubertragungsfunktion komplexer:

V Vin 62T
our = IN— y WObei T = tON + tOFF
Viv  2Lqloyr

Gleichung 1.9: Ubertragungsfunktion fiir den Boost-Wandler im
diskontinuierlichen Betrieb

Der Effekt des Ubergangs vom kontinuierlichen zum diskontinuierlichen Betrieb ist eine
Anderung im Eingangs-Ausgangsspannungsiibersetzungsverhaltnis bei niedrigen
Lasten (Abb. 1.15). Die meisten Buck-Boost-Regler erhdhen deshalb ihre Taktfrequenz
bei niedrigen Lasten, um innerhalb der Grenzen des kontinuierlichen Betriebs zu bleiben.
Dies erhalt das einfache Ubertragungsfunktionsverhaltnis auf Kosten einer
komplizierteren EMV-Filterung, um einen breiteren Bereich von Taktfrequenzen
abzudecken. Leider sind Induktivitaten, Kondensatoren und Widerstande im realen
Leben nicht ideal, weshalb eine Anderung der Taktfrequenz wegen Nichtlinearitat,
parasitarer Effekte und unerwiinschten Kopplungseffekten haufig auch andere Fehler
verursacht.

1.2.2.1.8 Synchrone und asynchrone Umwandlung

In den zuvor vorgestellten Topologien wird eine Freilaufdiode in allen Konstruktionen
verwendet. Eine Alternative besteht darin, die Diode durch einen FET zu ersetzten, der
mit einem out-of-phase-Signal zum PWM-Signal eingeschaltet wird und die Funktion der
Diode tbernimmt. Ein Schaltkreis, der einen FET verwendet, plus Diode nennt man
asynchron und einen Schaltkreis mit zwei FETs synchron. Abb. 1.16 zeigt zwei
alternative Schaltkreise fur den Buck-Wandler.



Abb. 1.16: Asynchroner (a) und synchroner (b) Buck-Wandler

Das Ersetzen der Freilaufdiode durch einen FET hat mehrere Vorteile. Der Rpg o €ines
FETs ist sehr niedrig und verursacht — im Gegensatz zur Diode — keinen so hohen
Spannungsabfall, sodass die synchrone Ausfiihrung, sowohl bei hohen
Eingangsstromen, als auch bei niedrigen Ausgangsspannungen, geringere Verluste und
somit besseren Wirkungsgrad zeigt. Die Effizienzerh6hung kann im Volllastbetrieb
sehr signifikant sein, da die Verlustleistung der Freilaufdiode ca. das 4-fache der
Verlustleistung eines typischen synchronen Wandler mit mittlerer Leistung von
15W betragen kann. Ein anderer Vorteil besteht darin, dass ein Hochstrom-FET
von der Bauform her normalerweise viel kleiner ist als eine Leistungsdiode und man so
erheblich Platz auf dem PCB sparen kann.

Der Nachteil des synchronen, gegentuiber dem asynchronen, Schaltkreis besteht darin,
dass die Komponentenkosten nicht nur fiir den zusatzlichen FET und dessen
Ansteuerung hoher sind, sondern auch fur die Schaltung, die eine gleichzeitige
Ansteuerung der beiden FETs verhindert. Ein anderer Nachteil ist, dass die synchrone
Ausfuhrung bei sehr niedrigen Lasten (< 10% der Volllast) in Wirklichkeit weniger
effizient sein kann als die asynchrone. Ein Grund dafiir sind die zusatzlichen Verluste
im zweiten FET-Schaltkreis, der durch Auf- und Entladung der niederspannungsseitigen
FET-Gate-Kapazitat ebenfalls Verluste produziert. Ein anderer Faktor ist, dass der Strom
durch die Induktivitat in der asynchronen Ausfiihrung durch die Diode daran gehindert
wird, in die entgegengesetzte Richtung zu flieRen, in der synchronen Ausfihrung aber
sowohl positive als auch negative Strome flieien kdnnen. Jeder negativer Strom stellt
einen zusatzlichen Leistungsverlust dar, den die asynchrone Ausfiihrung vom Prinzip
her schon vermeidet.

Controller-ICs, die alle fur den synchronen Betrieb notwendigen Signalpegel und
das entsprechende Timing generieren, sind leicht erhaltlich und haben haufig
entweder sowohl hochspannungs- als auch niederspannungsseitige FETs oder
nur nieder-spannungsseitige FETs bereits integriert. Zusatzliche Timing-Schaltungen
sind oft in den Regel-ICs integriert, um den Wirkungsgrad im Niedriglastbetrieb
durch Puls-Skipping (weniger haufiges Einschalten der FETs zur Verringerung
von Schaltverlusten) oder durch Reduzierung der Taktfrequenz abhangig von der
Last zu erhéhen.
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1.2.2.1.9 Zweistufen-Boost-Buck (Cuk-Wandler)

Auch der Cuk-Boost-Buck-Regler (ausgesprochen: Tschuk) wandelt eine Eingangs-
spannung in eine geregelte, invertierte Ausgangsspannung — hoher oder niedriger als
die Eingangsspannung, je nach Impuls-Pausen-Verhaltnis — um. Das vereinfachte
Schema in Abb. 1.17 zeigt das Aufbauprinzip und die damit verbundenen Wellenformen.
Meistens ist es ein Boost-Wandler, der kapazitiv mit einem invertierenden Buck-Wandler
gekoppelt wird.

C
oy
+ i E i D1 i i i
VINCD: S1 i A4 i CZT | RLHVOUT
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Abb. 1.17: Vereinfachtes Schema und Charakteristik des Cuk-Wandlers




Im Vergleich zu den oben vorgestellten Topologien ist leicht erkennbar, dass diese
Topologie zwei Induktivitaten (welche aufgrund des gemeinsamen Stromflusses auch
einen gemeinsamen Kern nutzen kénnen) und zwei Kondensatoren beinhaltet. Wenn
Schalter S, geschlossen ist, flie3t der Strom I, ; durch L, mit der Anstiegsgeschwindigkeit
V\\/L4. Gleichzeitig wird die positive Klemme von C, auf Masse gezogen, was C,
veranlasst, mittels eines negativen Stroms durch L, den Kondensator C, aufzuladen und
einen negativen Strom durch die Last R zu treiben. Der Strom durch L, steigt gemaf
dem Verhaltnis von (V¢4 + Vour)/Ly. Wenn S, gedffnet ist, 16st die Energie — gespeichert
im Magnetfeld von L, — eine Spannungsiuiberhéhung aus, die dann in Folge C, durch D,
wiederaufladt. Der Strom durch L, fallt gemal dem Verhaltnis (V¢4-Vy)/L4. Gleichzeitig
entladt sich der Kondensator C, durch L, und Diode D4, was einen kontinuierlich
abnehmenden Strom L, entsprechend Vg 1/L, bewirkt. Der Kondensator C, spielt hier
eine besondere Rolle, da er fir den gesamten Energiefluss, vom Eingang bis zum
Ausgang, verantwortlich ist. Der Wert von C; wird so gewahlt, dass die Spannung im
stabilen Zustand unbedingt konstant bleibt.

Aufgrund der sich wie oben beschrieben einstellenden Stromflussrichtung ist die
Ausgangsspannung beziglich des Massepotentials negativ. Deshalb eignet sich diese
Topologie nur fur die Erzeugung von negativen Spannungen. Fir die Prifung der
Ubertragungsfunktion fiir diese Topologie muss der Einfluss der beiden Induktivitaten
geprift werden.

Auf L, anwendbare Gleichungen:

Fur den AN-Zustand: Energy (L1) = Vin ton

Fir den AUS-Zustand:  Energyoyr (L1) = (Ver - Vin) tore

Auf L, anwendbare Gleichungen:

Fir den AN-Zustand: ~ Energyy (L) = (Vo1 + Vour) ton
Far den AUS-Zustand:  Energyour (L) = - Vour torr
Substitution ergibt zwei Gleichungen fiir die C1-Kondensatorspannung:

- Vour
1

1
Vc1 = V/N 1_ und Vc1 =

wobei die Lésungen dasselbe Ergebnis haben wie fur den einstufigen Buck-Boost-

Wandler:
Vour _ -8

Vw 1-6
Gleichung 1.10: Ubertragungsfunktion des Cuk-Wandlers
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Praktischer
Hinweis
Der Vorteil des Cuk-Wandlers gegeniiber dem einstufigen Buck-Boost-Wandler besteht
darin, dass die Strdme, die in L, und L, flieRen, dieselben und ununterbrochen sind. Die
Eingangs- und Ausgangsstrome sind beide effizient LC-gefiltert, was eine Optimierung
der EMV-Performance deutlich einfacher macht, da nur sehr geringe Hochfrequenz-
stoérungen entstehen. Da die Strome in beiden Induktivitaten gleich sind, kdnnen sie
einen gemeinsamen Kern teilen, was den gesamten Aufbau deutlich vereinfacht und

auch dazu beitragt die Restwelligkeit am Ausgang zu verringern.

Die Konstruktion ist auch deshalb sehr effizient, weil durch das Auf- und Entladen der
Kondensatoren uber Induktivitadten hohe Stromspitzen mit den dazugehérigen ohmschen
Verlusten vermieden werden. AulRerdem ermdglicht der auf Masse bezogene Schalter
S, den Einsatz von FETs mit niedrigen Verlusten und einfacher Ansteuerungschaltung.

Der groRte Nachteil des Cuk-Wandlers besteht in der starken Abhangigkeit von C;.
Alle vom Eingang zum Ausgang flieRenden Strdme gehen durch diesen Kondensator,
der unipolar sein muss, da die Spannungsrichtung beim Durchgang mit jeder Halb-
periode wechselt. Die starke Welligkeit des Stroms fuhrt intern zu Warmeentwicklung,
die den Temperaturbereich fur sicheren Betrieb einschrankt. In der Praxis heift das,
dass relativ sperrige und meist teure Polypropylen-Kondensatoren zur Anwendung
kommen mussen. Dartber hinaus muss der PWM-Regelkreis sehr sorgfaltig entwickelt
werden, um einen stabilen Betrieb zu gewahrleisten. Bei vier reaktiven Komponenten
(zwei Induktivitaten und zwei Kondensatoren) muss aufRerdem die Applikation mit groRer
Sorgfalt dimensioniert werden um Resonanzen im Steuerstromkreis tunlichst zu vermeiden.

1.2.2.1.10 Zweistufiger Boost-Buck-SEPIC-Wandler

Einer der Nachteile von Buck-Boost-Wandlern ist die invertierte Ausgangsspannung.
Dieses Problem kann durch eine zweistufige Konstruktion beseitigt werden, genannt
Single Ended Primary Inductor Converter (SEPIC).

Im Wesentlichen ahnelt die Konstruktion der des Cuk (zwei Stufen: Boost-Wandler
gefolgt vom Buck-Wandler), mit Ausnahme der SEPIC-Topologie, bei der die Induktivitat
L, und Diode D, die Anordnung tauschen. Dies fuhrt im Endeffekt zur selben Polaritat
von Ausgangs- und Eingangsspannung.

L4 C1 D1

7
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77777 Strom, S1 gedffnet

Abb. 1.18: Vereinfachtes Schema der SEPIC-Topologie



Die Energielibertragung ist ahnlich wie im Cuk-Wandler, weshalb sich folgende
Ubertragungsfunktion ergibt:
ouTt 0

Viv 1-68
Gleichung 1.11: Ubertragungsfunktion des SEPEC-Wandlers
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Abb. 1.19: Charakteristik des SEPIC-Wandlers

Die Tatsache, dass die Polaritat der Ausgangsspannung der Eingangsspannung gleicht,
macht den SEPIC-Schaltkreis fiir batteriegespeiste Anwendungen, mit wiederauf-
ladbaren Zellen einsetzen, sehr nitzlich. Das Batterieladegerat kann dann sowohl zum
Wiederaufladen des Akkus, als auch zur gleichzeitigen Versorgung der Anwendung
dienen, weil beide eine gemeinsame Masse teilen. Ahnlich wie der Cuk-Wandler hat
SEPIC eine kontinuierliche Eingangsstromwellenform, die die EMV-Filterung erheblich
erleichtert.

Praktischer
Hinweis

SEPICs werden auch fur LED-Beleuchtungsanwendungen eingesetzt, da der Konden-
sator C, einen inharenten Ausgangskurzschlussschutz darstellt, die Feedbackschleife
leicht auf die Konstantstrom- anstelle der Konstantspannungsregelung modifiziert
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werden kann und die gemeinsame V-Schiene die EMV-Filterung erleichtert (LED-
Beleuchtungsanwendungen, missen strenge Normvorgaben erfillen was harmonische
Oberwellenstérungen an der Eingangsseite angeht).

Die Nachteile sind, dass der SEPIC-Wandler eine pulsférmige Wellenform des
Ausgangsstroms, die der des konventionellen Einstufen-Buck-Boost-Wandlers ahnelt.
Ebenso besitzt der SEPIC-Wandler, ahnlich wie der Cuk-Wandler, eine komplexe
vierpolige Ruckfuhrungsfunktion, was leicht zu Resonanzen flihren kann.

1.2.2.1.11 Zweistufen-Boost-Buck-ZETA-Wandler

Eine weitere Variante der SEPIC-Topologie ist der ZETA- oder SEPIC-Gegenwandler.
Anstelle einer Boost-Stufe gefolgt von einem Buck-Regler verwendet der ZETA-Wandler
einen Buck-Wandler gefolgt von einer Boost-Stufe. Die umgeordnete Topologie besitzt
den Vorteil einer SEPIC-Konstruktion, bei der sowohl Ausgangs- als auch Eingangs-
polaritat positiv sind.

Sq C4 Lo
oo H—qb—fw‘“
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Abb. 1.20: Vereinfachtes Schema und Charakteristik des ZETA-Wandlers



Die Energietbertragung ahnelt der SEPIC-Topologie und ergibt somit dieselbe
Ubertragungsfunktion: Vour s

Vn  1-5
Gleichung 1.12: Ubertragungsfunktion des ZETA-Wandlers

Der Vorteil der ZETA-Topologie gegenlber dem SEPIC-Wandler besteht darin, dass die
Feedbackschleife stabiler ist, sodass sie einen weiteren Eingangsspannungsbereich
(Input Voltage Range) abdecken kann und héhere Lastschwankungen zulésst, ohne
Gefahr zu laufen in Resonanz zu gehen. Die Welligkeit der Ausgangsspannung ist
ebenfalls wesentlich niedriger als bei einer vergleichbaren SEPIC-Konstruktion.

Der Nachteil besteht darin, dass die ZETA-Topologie eine hohere Welligkeit des
Eingangsstroms aufweist, einen vergleichsweise grofieren Kondensator C, fir dieselbe
Energielbertragung bendtigt (die Zwischenspannung ist niedriger) und Schalter S nicht
massebezogen ist, also ein Pegelwandler erforderlich ist, um den P-Kanal-FET
anzutreiben.

1.2.2.1.12 Mehrphasige DC/DC-Wandler

Mehrphasige DC/DC-Wandler sind ein gutes Beispiel fir das Gleichgewichtsprinzip in
der Elektronik. Dies bedeutet, dass flir einen beliebigen erwlinschten Vorteil ein Preis in
Form eines ausgleichenden Nachteils bezahlt werden muss. Die Forderung nach immer
schnelleren Schaltgeschwindigkeiten zur Erhéhung der Verarbeitungsleistung hat eine
Herabsetzung der typischen Basisversorgungsspannung des Mikroprozessors von 5V
auf 3,3V und weiter auf weniger als 1V verursacht, wahrend die zunehmende
Schaltkreiskomplexitat zu einem Bedarf an immer héheren Versorgungsstromen gefiihrt
hat. Derartige Niederspannungs-/Hochstromversorgungen zu bauen, sto3t mitunter auf
teils untberwindbare Schwierigkeiten.

Der Grund, dass mehrphasige DC/DC-Wandler immer mehr nachgefragt werden, liegt
zum Teil in den Beschrankungen der Ausgangsfilterkomponenten. Um die Spannungs-
welligkeit am Ausgang bei héheren Laststromen bis auf das gewlinschte Niveau zu
verringern, kdnnen die Werte sowohl aus technischen, als auch aus wirtschaftlichen
Griinden, nicht beliebig gro® gewahlt werden. Aulerdem bedeutet die Forderung nach
immer kleineren Formfaktoren, dass Ausgangsinduktivitaten und -kondensatoren friher
oder spater durch Bauform und BaugréReneinschrankungen limitiert sind. Daher ist eine
neue Technologie notwendig. Um die Vorteile der mehrphasigen Technologie zu
veranschaulichen, wird zuerst ein kurzer Blick auf die einphasige Form geworfen.

-+

Abb. 1.21: Einphasiges DC/DC-Ausgangsmodel
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Wahrend der wiederholten Lade- und Entladungszyklen andert sich die Ausgangs-
spannung um den Spitze-zu-Spitze-Wert der Restwelligkeit Vgppe. Wenn der
Laststrom steigt, steigt auch der Entladungsstrom, und der Ladestrom nimmt ebenso
automatisch zu. Dies bedeutet, dass der Strom durch die FETs, Induktivitat L und
Kondensator C zunimmt. Um Vgpp e klein zu halten, mussen die Schaltfrequenz
und/oder die Werte von L und C vergroRert werden. Um den Wirkungsgrad jedoch hoch
zu halten, mussen FETs, Induktivitdt und Kondensator einen niedrigen Serienwiderstand
haben, der zu sperrigeren Komponenten fihrt. EMV-Belange setzen der maximalen
Schaltfrequenz eine Grenze.

Mehrphasige Wandler 16sen dieses Problem, indem sie den Laststrom durch mehrere

Komponenten gemeimsam nutzen. Abb. 1.22 zeigt das Prinzip unter Verwendung einer
zweiphasigen Anordnung.

d
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Abb. 1.22: Zweiphasiges DC/DC Ausgangsmodel

Ein Nachteil des mehrphasigen Ausgangs besteht in den hoéheren Kosten der
Komponenten, da fir jede zusatzliche Phase zwei zusatzliche FETs und eine weitere
Induktivitat notwendig sind. Auflerdem muss der Ansteuerungsschaltkreis entsprechend
konstruiert sein um phasenverschobene Mehrfachausgangssignale zu erzeugen. Wie
jedoch zuvor erwahnt, kdnnen die Induktivitdtswerte um einiges kleiner ausfallen, was
zu einer wesentlich kompakteren Konstruktion fuhrt. Der Kondensatorwert kann
ebenfalls verringert werden. Die Vorteile gehen aber noch weiter. Vorausgesetzt, dass
individuelle Ausgange auf3er Phase angeschaltet werden, wird die maximale Amplitude
der kombinierten Ausgangsspannung reduziert, der Strom flief3t gleichmaRiger, und
elektromagnetische Stérungen werden somit deutlich reduziert. Das bedeutet, dass der
Grad der Filterung am Eingang ebenfalls um einiges verringert werden kann. Schlief3lich
wird die Reaktionszeit bei Lastanderungen beschleunigt und die Einstellzeit verringert,
da auch die Ausgangskondensatoren verkleinert werden konnen.

Bei zweiphasigen Ausgangen betragt die Phasenverschiebung typischerweise 180°; bei
dreiphasigen Ausgange 120°. Vierphasige Ausgange werden jedoch typischerweise als
zwei Paare, die in Gegenphase laufen, angeordnet. Der Grund liegt darin, dass die
Entwicklung der Eingangs-EMV-Filter einfacher ist, wenn im Schaltkreis nicht zu viele
phasenverschobene Eingangsrickstrome flief3en.

-—
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Kombinierte mehrphasige Ansteuer-ICs stehen zur Verfligung, die als Buck-, Boost- oder
SEPIC-Konfigurationen konfiguriert werden kénnen und beinhalten Schaltkreise zum
Kurzschlussschutz, sowie auch zur Absicherung gegenlber unzulassig niedrigen
Eingangsspannungen (under-voltage lockout).

1.2.2.2 Isolierter DC/DC-Wandler

In der Familie der isolierten DC/DC-Wandler gibt es eine Vielfalt von Topologien, aber
nur drei davon kommen fur moderne DC/DC-Wandler in Betracht. Dieser Abschnitt
beschrankt sich auf die Behandlung von Flyback-, Vorwarts- sowie Push-Pull-Topologien
des Wandlers. Bei diesen Typen isolierter Wandler wird die Energietibertragung vom
Eingang zum Ausgang durch einen Transformator ausgefihrt. Wie bei den nicht
isolierten Wandlern wird die Regelung vom PWM-Controller ausgefiihrt, wobei die
Kontrolle der Ausgangsspannung wiederum in der Feedbackschleife erfolgt. Wir gehen
wiederum von Idealkomponenten aus.

Der weitere Unterschied zwischen transformatorbasierten isolierten Wandler-Topologien
und den zuvor besprochenen nicht isolierten Topologien besteht darin, dass die Buck-,
Boost- oder Buck-Boost-Funktion mit dem Wicklungsverhaltnis des Transformators
erreicht werden kann und der PWM-Treiber somit nur als einfacher Energiepaket-
Controller fungieren muss, der, je nach Anforderung an die Eingangsspannung und die
Last am Wandler, mehr oder weniger Energie vom Eingang zum Ausgang ubertragt.

Der Nachteil beim Einsatz eines Transformators liegt darin, dass die Energietbertragung
von der Primarwicklung zur Sekundarwicklung zusatzliche Verluste nach sich zieht.
Wahrend der nichtisolierte Buck-Wandler eine Energieumwandlungseffizienz von 97%
erreichen kann, gelingt es isolierten, transformatorbasierten Wandlern kaum, 90% zu
Uberschreiten.

1.2.2.2.1 Flyback-DC/DC-Wandler

Der Flyback-Wandler wandelt eine Eingangsspannung in eine geregelte Ausgangs-
spannung um, indem er Energie wahrend der EIN-Zeit des PWM-Signals im
Transformatorkern speichert und sie wahrend der AUS-Zeit in die Sekundarwicklung
Ubertragt. Abb. 1.23 zeigt den vereinfachten Schaltkreis und Abb. 1.24 die damit
verbundenen Spannungs- und Stromwellenformen.
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77777 Strom, Sq gedffnet
1 o

Vour = Vin N m
Abb. 1.23: Vereinfachtes Schema des Isolierten Flyback-Wandlers

Vin> Vour or Viy < Vour
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Wenn Schalter S; geschlossen ist, flieRt der Strom lg; durch die Transformatorprimar-
wicklung T, mit einer Induktivitat LP und steigt mit einer Anstiegsgeschwindigkeit V \/Lp
an. Wahrend dieser Zeit flieRt kein Strom durch die Sekundarwicklung Lg zur Last.
Der Laststrom wird in dieser Zeit von Kondensator C, versorgt.

Wenn sich S, 6ffnet, bewirkt der Abbau des Magnetfelds im Transformator, dass sich
die Polaritat der Spannung an den Primar- und Sekundarwicklungen andert. Die in der
Primarwicklung gespeicherte Energie wird jetzt zur Sekundarwicklung tbertragen. Die
Spannung der Sekundarwicklung erhoéht sich steil und ein sich mit der Geschwindigkeit
Vout/Ls verringernder Stromimpuls flieBt in die Last und C,. Diode D, fungiert als
Spitzengleichrichter.
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Abb. 1.24: Charakteristik des isolierten Flyback-Wandlers

Die entsprechenden Energiegleichungen sind:

VIN tON

Fir den AN-Zustand: Energy,y = , wobei N = Windungsverhéltnis

Fir den AUS-Zustand:  Energyour= Vour tore

Vin ton
T = Vour (T - ton)

V 1 1)
nach Umordnung: \;JUT =V T s
IN -

Substitution ergibt:

Gleichung 1.13: Ubertragungsfunktion des isolierten Flyback-Wandlers



Praktischer
Hinweis

Die Ubertragungsfunktionen des Buck-Boost-Wandlers und des isolierten Flyback-
Wandlers unterscheiden sich also nur durch den Transformator-Windungsverhaltnis-
faktor 1/N. Der Vorteil der Konstruktion des Flyback-Wandlers besteht darin, dass eine
sehr hohe Vervielfachung der Ausgangsspannung bei kurzen Impuls-Pausen-
Verhaltnissen zuldssig ist, weshalb sich diese Topologie gut fiir hohe Ausgangs-
spannungen eignet. Ein weiterer Vorteil besteht darin, dass Mehrfachausgange (ggf. mit
verschiedenen Polaritaten) durch Hinzufligen von mehreren Sekundarwicklungen leicht
realisiert werden kénnen. Die Anzahl der Komponenten ist ebenfalls sehr niedrig, was
diese Topologie fir preiswerte Konstruktionen pradestiniert.

Durch Uberwachung der Ausgangsspannung bzw. des Ausgangsstroms und einen
isolierten Ruckfuhrkreis (typischerweise durch einen Optokoppler) lasst sich ein sehr
stabiler geregelter Ausgang erzeugen. Flyback-Wandler kénnen durch Uberwachung
der primarseitigen Signalform und Verwendung des Knickpunktes zur Ermittlung des
Nulldurchgangs des Sekundarstroms auch primarseitig geregelt werden. Dies macht
den Optokoppler Uberflissig und verringert die Komponentenanzahl noch weiter.

Der Nachteil besteht darin, dass der Transformatorkern sorgfaltig ausgewahlt werden
muss. Der Luftspalt-Kern soll nicht gesattigt werden, obwohl ein positiver
DC-Durchschnittsstrom durch den Transformator flie3t; der Wirkungsgrad kann drastisch
sinken, wenn die magnetische Hysterese zu grof3 wird. Auch Wirbelstromverluste in den
Wicklungen kdnnen wegen den hohen Spitzenstromen zu einem Problem werden. Diese
beiden Effekte beschranken den praktischen Taktfrequenzbereich dieser Topologie. Und
schlieBlich fuhrt die grolRe induktive Spitze an der Primarwicklung, die sich ergibt, wenn
S1 ausgeschaltet ist, zu einer starken Belastung des Schalt-FET.

1.2.2.2.2 Vorwarts-DC/DC-Wandler

Obwohl der Vorwartswandler der Flyback-Topologie zu ahneln scheint, funktioniert er
auf vollkommen andere Weise. Die Eingangsspannung wird als Funktion des
Windungsverhaltnisses des Transformators in eine geregelte Ausgangsspannung
umgewandelt. Abb. 1.25 zeigt den vereinfachten Schaltkreis und die damit verbundenen
Spannungs- und Stromwellenformen.

Wie in der Flyback-Topologie, wenn Schalter S, geschlossen ist, flieRt der Strom Ig;,
durch die Transformatorprimarwicklung T, mit der Induktivitdt L, und der Strom-
anstiegsgeschwindigkeit V/Lp. Der steigende Primarstrom induziert den
Sekundarstrom im Transformator T, infolge der magnetischen Kopplung zwischen
Primar- und Sekundarwicklungen mit einem Spannungswert V\/N. Der Sekundarstrom
flieRt durch die Gleichrichterdiode D, und die Ausgangsinduktivitat L, und wachst mit
der Geschwindigkeit V,\/(L; N). Dieser Strom flie3t auch in die Last R, und den
Ausgangskondensator C,. So steigt die Spannung am Kondensator C,, bis die obere
Regelgrenze Uberschritten ist und das 'Stop'-Signal gegeben wird (die Rickmeldung
erfolgt normalerweise durch einen Optokoppler). Der Controller der primaren Seite
bewirkt dann, dass sich S, o6ffnet, der Strom von der Spannungsquelle wird
unterbrochen.
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Die Ricksetzwicklung bei Diode D; verhindert den Abbau des Magnetfelds des
Transformators und lasst den Strom stattdessen mit der gleichen Geschwindigkeit
absinken, mit der er zuvor angestiegen ist, als S; noch geschlossen war. Wenn sich S,
offnet, setzt ein Polaritadtswechsel in der Sekundarwicklung ein, der negative Strom
verringert sich mit der Geschwindigkeit Vq1/ Ly und flieRt durch die Fangdiode D, und
Induktivitat L, und schlieB3lich in die Last und C,. Die Spannung an C; verringert sich,
bis die untere Regelgrenze erreicht ist. Ein 'Start'-Signal wird gesendet, S; schlief3t sich
wieder, und ein neuer Zyklus beginnt.
D, Ly
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fffff Strom, Sq gedffnet
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Abb. 1.25: Vereinfachtes Schema und Charakteristik des Vorwartswandlers



Die entsprechenden Energiegleichungen sind:

Fir den AN-Zustand: Energy,y = <ﬂ - Vour) ton » wobei N = Transformations-
N verhéltnis

Fir den AUS-Zustand:  Energyour = Vour tore

Nach Umordnung: (% - Vour) ton= Vour (T -ton)
VOUT = 5_

Gleichung 1.14: Ubertragungsfunktion des isolierten Vorwirtswandlers

Im Unterschied zum Flyback-Wandler tbertragt ein Vorwartswandler die Energie von
der Primar- zur Sekundarwicklung fortlaufend Uber den Transformator, statt Energie-
Pakete im Transformatorkernspalt zu speichern; daher kann der Kern auf einen Luftspalt
und die damit verbundenen Verluste und die abgestrahlte EMI verzichten. Der Kern kann
auch eine hohere Induktivitat aufweisen, da Hystereseverluste nicht so kritisch sind. Die
geringeren Spitzenstrome reduzieren Wicklungs- und Diodenverluste und fiihren zu
einer niedrigeren Welligkeit von Eingangs- und Ausgangsstrom. Bei gleicher Ausgangs-
leistung ist der Vorwartswandler deshalb effizienter.

Der Nachteil ist in den hoheren Kosten der Komponenten und der Notwendigkeit einer
gewissen Mindestlast zu sehen, die erforderlich ist, um zu verhindern, dass der Wandler
bei einer entsprechend dramatischen Anderung in der Ubertragungsfunktion in den dis-
kontinuierlichen Betrieb Ubergeht.

1.2.2.2.3 Aktive Klemmvorwartswandler
Eine Variation des Vorwartswandlers besteht in der Verwendung einer aktiven Klemme

(FET) zur Ricksetzung des Transformators anstelle einer einzelnen Wicklung. Der
vereinfachte Schaltkreis ist unten erkennbar:

=
01% NP. i i

Abb. 1.26: Aktiver Klemmvorwartswandler
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S, wird mit einem phasenverschobenen PWM-Signal mit ausreichender Phasen-
verschiebung angesteuert, wodurch die beiden Transistoren nicht gleichzeitig
eingeschaltet werden. Die Wellenformen ahneln denen des Vorwartswandlers, mit
Ausnahme dessen, dass die Spannung an S, eine Rechteckwelle darstellt. Die im
Ausgang flieRenden Strome sind gleich. Der Grund daftir, dass die Ausgangswellen-
formen gleich sind, liegt darin, dass das Magnetfeld nicht abgebaut wird, wenn sich S,
offnet, sondern allmahlich gedampft wird, da der Strom in den Primarwicklungen immer
noch durch C, und S,. flieRen kann. Deshalb ist die Ubertragungsfunktion dieselbe.

Das Hinzufligen einer aktiven Klemme hat verschiedene Vorteile. Eine Ricksetzwicklung
des Transformators ist nicht erforderlich, und die Spannung an S, erreicht ihren
Spitzenwert bei V| und nicht bei 2 x V| wie bei der Standard-Topologie. Der
Gesamtwirkungsgrad ist hoher, da Diodenverluste vermieden werden und nur der
Entmagnetisierungsstrom durch S, flieRt. Und was noch wichtiger ist: Die aktive Klemme
lasst einen Betrieb Uber 50% des Impuls-Pausen-Verhaltnisses mit hoheren
Windungsverhaltnissen zu, ohne Verluste bei hohen Impulsspannungen an S,
hinnehmen zu missen.

Der Nachteil der aktiven Klemme liegt darin, dass ein zweites PWM-Signal erzeugt
werden muss und S, einen hochspannungsseitigen Treiber bendtigt. Es gibt jedoch viele
Controller-ICs, die die notwendigen Zeitschaltungen und hochspannungsseitigen Treiber
bereits integriert haben. Der Klemmkondensator C, hat einen hohen Wellenstrom und
es muss sichergestellt sein, dass er nicht Gberhitzt. Der Strom im Klemmkondensator
kann wie folgt angenahert dargestellt werden:

V/N5 1'5

/ =~
C,Clamp(rms) fSW LMAG ,\j 2

wobei Lyag = Magnetisierungsinduktivitat des Transformators.

Gleichung 1.15: Annaherung fiir Klemmkondensatorstrom

1.2.2.2.4 Push-Pull-Wandler

Der Push-Pull-Wandler wandelt eine Eingangsspannung in eine niedrigere geregelte
Ausgangsspannung um und benétigt zum Betrieb einen Transformator mit geteilter
Wicklung. Abb. 1.27 zeigt den vereinfachten Schaltkreis und die damit verbundenen
Spannungs- und Stromwellenformen.

D, L4
— 1YY\

T1ap H T1as T |

I I

I I

I I

I Ci—— |

Slle | | R H Vour

T1bp T1bs } }

| I I

PINT L ! '}

¥ v A --
D, °
o
Vin SN S, S,
Strom, S4 geschlossen, Sy gedffnet

***** Strom, Sq gedffnet, S, geschlossen



Vour=2Viy % Vin > Vour

ton T —
2V
Vin -] ]
ov
2Vin I
Vsz
Vin

A I R e

— ls1

== ls2

— Ip1
== Ip2

Abb. 1.27: Vereinfachtes Schema und Charakteristik des Push-Pull-Wandlers

Wenn der Schalter S; geschlossen ist, erhoht sich der Strom durch die Transformator-
primarwicklung mit der approximierten linearen Anstiegsgeschwindigkeit V /L1 ap.
Gleichzeitig wird eine Spannung V\/N in der Sekundarwicklung T, s infolge der
Kopplung der Primar- und Sekundarwicklung des Transformators aufgebaut. Der
Sekundarstrom, der durch die Gleichrichterdiode D, und die Induktivitat L, fliel3t, steigt
linear mit der Geschwindigkeit (V\\/N - Voyr)/L; an. Dieser Strom flief3t auch in die Last
R_ und Iadt den Ausgangskondensator C; auf. Wenn S, geéffnet ist, vollzieht sich ein
Polaritatswechsel, wobei Diode D, die negative Spannung an der Sekundarwicklung
T, as blockiert. Der Strom setzt jedoch seinen Fluss durch L, mittels Diode D, von der
invertierten Sekundarwicklung T,gs fort. Der Strom verringert sich nun linear
proportional zu Vqyr/L4. S, wird dann geschlossen, und der Zyklus beginnt von vorne,
jedoch Gber Sekundéarwicklung T, g5 die den Strom versorgt, wéhrend S, geschlossen
ist. Um die Ubertragungsfunktion zu erhalten, werden folgende Energiegleichungen
verwendet:

Vv
Fur den AN-Zustand: Energy = (i - VOUT> ton, wobei N = Transformations-
N verhéltniss

FUF den AUS-ZUStand. EnergyOUT = VOUT tOFF’ WObeI toFF = T/2 - tON
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Der Wert T/2 wird verwendet, da wahrend der PWM-Zykluszeit zwei Schalter im Einsatz
sind, weshalb die Energie, die wahrend der EIN-Zeit jedes Transistors in der Zeit T
erzeugt wird, halbiert wird.

Nach Umordnung: <% - Vour) ton =Vour (T/2 - ton)
oder
Vour _ 26
Vin N

Gleichung 1.16: Ubertragungsfunktion des Push-Pull-Wandlers

Da das Impuls-Pausen-Verhaltnis sowohl fur S, als auch fur S, nahezu 50% betragt, ist
es unbedingt erforderlich sicherzustellen, dass die beiden Schalter nicht gleichzeitig
eingeschaltet werden koénnen, sonst wirden sehr hohe Kurzschlussstrome
(Shoot-through) flieRen. Deshalb ist die entsprechende Totzeit zwischen der
Ausschaltung eines Schalters und der SchlieBung des anderen erforderlich.

Ein anderes Problem, das im Push-Pull-Wandler vorkommen kann, ist eine
Verschiebung des magnetischen Flusses (Flux Walking). Da der Push-Pull-Wandler den
gesamten Bereich der BH-Kennlinie des Transformators verwendet, konnte der kleinste
Unterschied in den Arbeitscharakteristiken der Schalter (Ubersteuerungsspannungen,
Schaltzeiten usw.) zu einer Unausgeglichenheit im magnetischen Fluss fihren.
Der Versatz dieser Flussverschiebung ist leider kumulativ, da diese im Transformator
am Ende jedes Schaltzyklus nicht vollstandig auf null gesetzt werden kann. Der Offset
vom Vorzyklus wird somit zum Ausgangspunkt des folgenden Zyklus. Das Kernmaterial
des Transformators kann schlieRlich gesattigt werden und die Energielibertragung noch
weiter aus dem Gleichgewicht bringen. Da ein gesattigter Kern kein induktives Verhalten
mehr zeigt, kdnnen einer oder beide Schalter durch hohe Stréme in der Primarwicklung
zerstort werden. Dieses Problem kann vermieden werden, indem der Strom von Zyklus
zu Zyklus gemessen und beschrankt wird.

Andererseits kann die Push-Pull-Topologie durch einen Transformator gleicher GroRRe
die doppelte Leistung uUbertragen, da der Push-Pull-Wandler im Gegensatz zum
Vorwartswandler, der nur den ersten Quadrant verwendet, beide Quadranten der
BH-Kurve des Transformators nutzt. Das tragt zur Kosteneffizienz dieser Topologie bei,
die fur hohere Ausgangsleistungen oder zur Herstellung deutlich kleinerer
DC/DC-Wandler geeignet ist.

Da das Impuls-Pausen-Verhaltnis fur den maximalen Wirkungsgrad typischerweise auf
etwa 50% festgelegt wird, ist das Eingangs-Ausgangsspannungsubersetzungsverhaltnis
durch das Windungsverhaltnis des Transformators bestimmt. Deshalb wird der geregelte
Push-Pull-Wandler mit geregelter Eingangsspannung optimalerweise als Bus-Wandler
verwendet.



1.2.2.2.5 Halb- und Vollbriickenwandler

Eine Topologie, die dem Push-Pull-Wandler ahnelt, weisen die Halb- und Vollbricken-
wandler auf, die zwei oder mehrere Schalter verwenden, um den Strom durch die
Transformatorprimarwicklung zu steuern, welche — im Gegensatz zum Push-Pull-
Wandler — keinen mittigen Primarwicklungsanschluss mehr benétigt (aber immer noch
den mittigen Sekundarwicklungsanschluss verwendet).
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Abb. 1.28: Halb- und Vollbriickenwandler
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Die Halbbriicke verwendet die beiden Kondensatoren C, und C,, um eine Spannungs-
teilung zu erzielen, sodass ein Ende der Primarwicklung bei V,\/2 verbleibt. Die beiden
Schalter S; und S, schlieRen dann abwechselnd das andere Ende der Wicklung an V y+
oder an die priméarseitige Masse. Da die Spannung durch Primarwicklung |V /2| nicht
iiberschreitet, wird das Ubertragungsverhéltnis im Vergleich zum Push-Pull-Wandler
halbiert: Y

our _ O

Ve N
Gleichung 1.17: Ubertragungsfunktion des Halbbriickenwandlers

Die Vorteile der Halbbriicken- gegeniber der Push-Pull-Topologie bestehen darin, dass
die Schalter V,y statt 2 x V| standhalten missen und dass das Problem des Flux-Wal-
king beseitigt ist, da die Primarwicklung eine einzelne Wicklung ist. Der Gesamtwirkungs-
grad ist in den meisten Fallen héher, weshalb sich die Halbbriickentopologie fir
Hochleistungssysteme eignet, wahrend die vereinfachte Transformatorkonstruktion
diese Topologie ideal fur die Anwendung von Planartransformatoren macht. Der Nachteil
ist der hohe, pulsierende Strom durch C, und C,, die deshalb sorgféaltig dimensioniert
werden mussen, damit sie nicht Uberhitzen. Das Impuls-Pausen-Verhaltnis ist ebenfalls
in den meisten Fallen auf 45% begrenzt, um Shoot-through zu vermeiden (S; und S,
sind zu gleicher Zeit angeschaltet). Schliellich ist ein hochspannungsseitiger Treiber flr
S, notwendig, was die Komponentenkosten erhéht.

Die Nachteile der Halbbriicke kdnnen mit der Vollbriickentopologie, die vier Schalter,
aktiviert in der Folge S; + S;: EIN, S, + S,: AUS und dann S, + S;: EIN, S; + S;: AUS
verwendet, beseitigt werden, sodass die Primarwicklung in jedem Schaltzyklus immer
die gesamte Eingangsspannung sieht.

Die Vollbrickentopologie besitzt alle Vorteile der Halbbriickentopologie, jedoch keinen
ihrer Nachteile. Das Timing der Schalteransteuerung ist komplizierter und zwei
pimarseitige Treiber sind notwendig, weshalb Vollbriickenkonstruktionen typischerweise
fur Hochleistungsanwendungen verwendet werden, bei denen zusatzliche
Komponentenkosten weniger bedeutsam sind. Die Ubertragungsfunktion der Vollbriicke
ist somit identisch mit der des Push-Pull-Wandlers.
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1.2.2.2.6 Bus- oder ratiometrischer Wandler

Der Bus-Wandler, auch ratiometrischer Wandler genannt, nimmt eine Sonderposition
unter den isolierten DC/DC-Wandlern ein. Der Bedarf an solchen Wandlern stammt aus
komplizierten Telekommunikations-Stromversorgungssystemen, die viele verschiedene
Versorgungsspannungen enthalten. Statt eine separate Stromversorgung fir jede
Spannung zu bauen, wurde das Konzept einer Zwischenkreisarchitektur (IBA, engl.
Intermediate Bus Architecture oder DBA, engl. Distributed Power Architecture) erfunden.
Hierbei wird die Primarversorgung zuerst in eine isolierte DC-Zwischenversorgung
umgewandelt, die dann zur Speisung anderer, nicht isolierter DC/DC-Wandler verwendet
werden kann, welche nahe an der zu versorgenden Last sitzen kénnen (POL, engl. Point
of Load).

Der Bus-Wandler hat ein fixes Wandlungsverhaltnis, normalerweise 4:1; daher der
alternative Name ratiometrischer Wandler (aus dem Englischen, ratiometer = Verhalt-
nismesser). Dies bedeutet, dass sich die Ausgangsspannung proportional zur
Eingangsspannung andert, was aber nicht ins Gewicht fallt, da die darauffolgenden
POL-Abwartswandler einen weiten Eingangsspannungsbereich besitzen. Sie sind
stattdessen fur den maximalen Wirkungsgrad optimiert und liefern sogar bei sehr hohen
Laststromen 97% oder mehr.

Bus-Wandler kénnen mit Vorwarts- oder Push-Pull-Topologien unter Verwendung der
Halbbriicken- oder der Vollbriickenschaltung hergestellt werden, jedoch mit fixen, auf
den maximalen Wirkungsgrad abgestimmten Impuls-Pausen-Verhaltnissen. Dartber
hinaus wird haufig Synchrongleichrichtung verwendet, um die Ausgangsdioden zu
ersetzen und weitere Verluste zu verringern.

In der Praxis werden haufig zwei Zwischenkreisspannungen verwendet. Der AC-Eingang
des Speisenetzes wird zuerst in 48VDC umgewandelt, was durch Akkus
abgesichert wird, um auch bei Netzausfall eine Stromversorgung zu gewahrleisten.
Die 48-V-Spannung wird dann im Verhaltnis 4:1 ratiometrisch abwarts umgewandelt,
um eine 12-V-Schiene fir POL-Wandler sicherzustellen, die wiederum 5-V- und
3,3-V-Versorgungen auf der Leiterplattenebene zur Verfligung stellt (Abb. 1.29).

4:1 BUSWANDLER

48VDC
Batterie

12vDC

POL | swoc

POL | avec
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Abb. 1.29: Vereinfachte IBA-Regelung



1.2.2.2.7 Ungeregelter Push-Pull-Wandler

Die Push-Pull-Topologie findet auch in den isolierten ungeregelten DC/DC-Wandlern
eine breite Verwendung. Wenn die Eingangsspannung geregelt ist, ist die Push-Pull-
Topologie ein kostenglinstiges Verfahren der Erzeugung hoher, niedriger, invertierter
oder bipolarer Spannungen, da allein das Transformatorwindungsverhaltnis
das Ubersetzungsverhaltnis bestimmt. Abb. 1.30 zeigt den Schaltkreis eines
ungeregelten Push-Pull-Wandlers, mit induktiver Ruckkopplung eines Freischwing-
oszillators (Royer-Topologie).
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Abb. 1.30: Ungeregelter Push-Pull Wandler

Wie man dem Schema entnehmen kann, ist der Schaltkreis symmetrisch. Das Anlegen
der Eingangsspannung legt die Basiselektroden beider Transistoren Uber die strom-
begrenzenden Widerstande R,; und R, an V|y+ an, wobei sich der Transistor zuerst mit
dem niedrigsten Vge-Wert anschaltet. Obwohl Tr; und Tg, zum Beispiel Transistoren
gleichen Typs sind, reagiert Tg, aufgrund technologischer Toleranzen etwas schneller.
Der Strom flie3t durch T,,ap und speist den Transformator , wobei er positive Strdme in
T, as Und T, und negative Strome in T, ,c und T, ,c erzeugt. Der in T, ; erzeugte negative
Strom schaltet Tr4 aus, wobei der Strom in T, ,, unterbrochen wird, wéhrend der positive
Strom in T, ¢ Tr, einschaltet. Wenn sich Tg, einschaltet, flieBt der Strom nun durch T,
und speist den Transformator wieder, erzeugt jetzt aber positive Stréme in T4, und T, 4
und negative Strome in T, ,c und T, . Der in T, , erzeugte negative Strom schaltet Tg,
aus, wobei der Strom in T, ,, unterbrochen wird, wéhrend der positive Strom in T ;¢ T,
wieder einschaltet. Der Wandler ist somit ein Freilaufoszillator mit Transformatoren-
kopplung, der sich schnell auf ein 50% Impuls-Pausen-Verhaltnis, der effizientesten
Arbeitscharakteristik, einschwingt.

Das oben gezeigte Schema ist fast vollstdndig, es fehlen nur einige passive
Komponenten, um einen vollstandig funktionierenden DC/DC-Wandler zu ergeben.
Somit ist dieser Typus eines Wandlers der kostengunstigste, da er nur mit ca. 10
Bauteilen realisiert werden kann. Die Bauform des Wandlers kann sehr klein sein.
RECOM bietet den RNM-Wandler mit einer GehausegréfRe von nur 8,3 x 8,3 x 6,8mm
an, der ungeachtet seiner geringen GroRe immer noch 1W Ausgangsleistung und
2000VDC Isolation zwischen Eingang und Ausgang bietet.

47



48

Es gibt bei dieser Ausfiihrung keinen Ruckflihrkreis vom Ausgang zum Eingang. Daher
schwingt der Wandler mit 50% Impuls-Pausen-Verhéltnis, ungeachtet dessen, ob am
Ausgang eine Last anliegt oder nicht, er ist ungeregelt. Im Lastbetrieb werden die
Schaltspitzen, die am Ausgang wegen parasitarer Effekte eintreten, stark gedampft und
wirken nicht wesentlich auf die Ausgangsspannung ein. Im lastfreien Betrieb werden die
Spitzen jedoch von den Ausgangsdioden gleichgerichtet, und wesentlich héhere
Ausgangsspannungen, als die Berechnung des Transformator-Windungsverhaltnis
bestimmen wurde, kénnen auftreten. Eine typische Abweichungskurve der Ausgangs-
spannung vs. Last ist in Abb. 1.31 dargestellt:
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Abb. 1.31: Typische Ausgangsspannungsabweichungskurve eines ungeregelten
Wandlers

Wie der Ausgangsspannungsabweichungskurve zu entnehmen ist, sollen Lasten kleiner
als 10% mit ungeregelten Wandlern vermieden werden. Wenn Null-Last-Betrieb eine
Konstruktionsanforderung ist, kann entweder ein Blindlastwiderstand am Ausgang
gesetzt werden, um ein Ansteigen der Ausgangsspannung zu vermeiden, wenn sich die
Last im Leerlauf oder Niedriglastbetrieb befindet, oder eine Zener-Diode verwendet
werden, um die Ausgangsspannung innerhalb sicherer Grenzen zu halten.

AuBer unter 10% Lastbereich ist die Ausgangsspannungsabweichung tUberraschend
flach. Im Beispiel oben liegt die Lastregelung innerhalb von +2% flr Lasten zwischen
10% und 100%. Das ist eine sehr beachtliche Ziffer, die mit einigen geregelten
Wandlern vergleichbar ist. Fir viele kostensensitive Anwendungen, bei denen Eingangs-
spannung und Last relativ konstant sind, ist ein ungeregelter Wandler eine sehr
wirtschaftliche Lésung, die typischerweise 30% glnstiger ist als eine vergleichbare
geregelte Alternative.

Andere Nachteile des ungeregelten Wandlers sind die komplexere Transformator-
konstruktion (sechs Wicklungen anstelle von vier) und die Tatsache, dass sich der
Freischwingoszillator nicht ohne weiteres abschalten Iasst. Dies bedeutet, dass
StandardschutzmaRnahmen, wie z. B. Uberhitzungs-, Uberlastungs- oder Kurzschluss-
schutz, in dieser Topologie meistens fehlen.



Das in Abb. 1.30 gezeigte Schema gilt fir einen einfachen Ausgang. Durch Umkehren
von D2 und Hinzufligen eines zweiten Ausgangskondensators kann daraus jedoch leicht
ein DC/DC-Wandler mit Bipolarausgang konstruiert werden. Solche Wandler dienen der
Versorgung bipolarer Spannungsschienen, die von manchen Analogschaltkreisen
bendtigt werden. Ein +5V auf £12V-Wandler kénnte zum Beispiel fiir die Generierung
der positiven und negativen Versorgungsspannungen von Operationsverstarkerschalt-
kreisen aus einer einfachen Standard-5V-Schiene dienen. Die Tatsache, dass der
Ausgang ungeregelt ist und sich abhangig von der Last andert, ist aufgrund des weiten
Versorgungsspannungsbereichs vieler Operationsverstarker (z. B. arbeitet der
klassische Operationsverstarker 741 mit einem Versorgungsbereich von +5V bis £18V)
unerheblich. Die galvanische Trennung des Wandlers stellt dabei sicher, dass das
digitale Rauschen an der 5V-Schiene nicht auf die analogen Versorgungsspannungen
Ubertragen wird.

Asymmetrische bipolare Spannungen kénnen durch eine unterschiedliche Anzahl der
Windungen beider Sekundarwicklungen erzeugt werden. Der Wandler RECOM
RH-121509DH erzeugt zum Beispiel +15/-9 V aus 12 V-Nenneingangsspannung mit 4
kVDC lIsolationsspannung. Solche Wandler werden in IGBT-Anwendungen bendtigt, da
die Treiber-ICs typischerweise eine isolierte asymmetrische bipolare Versorgung
verlangen; und da die IGBT-Treiber an der Hochspannungs-IGBT-Versorgung
direkt angeschlossen sind, muss der DC/DC-Wandler einer dauerhaft anliegenden
Hochspannung an der Isolierbarriere standhalten. Das néachste Blockschaltbild
zeigt einen typischen Anwendungsfall fir solche Wandler. Da die Spannungen an
jedem IGBT verschieden sind, ist eine separate isolierte Versorgung fur jeden einzelnen
Treiber notwendig.
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Abb. 1.32: Beispiel eines IGBT-3-Ebenen-Inverters, der 12 isolierte
asymmetrische DC/DC-Wandler verwendet
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1.2.3 Parasitare Elemente und deren Effekte

Wie in diesem Kapitel oben erwahnt, setzen die vorhergehenden Beschreibungen von
DC/DC-Wandlern ideale Komponenten voraus und ignorieren samtliche parasitaren
Effekte. In der Realitat haben Spulen auch kapazitive und resistive Anteile.

Die Wahl der im Wandler verwendeten Komponenten hat deshalb eine grofRRe
Auswirkung auf dessen Arbeitscharakteristik. Kritische Komponenten wie z. B. Schalter
und Gleichrichtungen, magnetische Komponenten sowie Filterkondensatoren
beeinflussen sowohl die Schaltfrequenz als auch den Gesamtwirkungsgrad des
Wandlers. In den vorausgehenden Kapiteln wurden Leistungsschalter, Gleichrichter-
dioden, Transformatoren, Induktivitaten und Kapazitaten alle als ideale Komponenten
betrachtet. Materielle Komponenten sind jedoch nicht ideal und haben parasitare
Eigenschaften, mit denen Entwickler von Wandlern vertraut sein missen, um
entsprechende Vorkehrungen treffen zu kénnen.
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Abb. 1.33: Wandlerkomponenten mit typischen parasitiren Elementen

Insbesondere Halbleiterschalter weisen viele nicht ideale Eigenschaften auf. FETs
erfordern vom Treiberschaltkreis hohe Spitzenstrome, insbesondere um die parasitare
Miller-Kapazitat zwischen Gate and Drain aufzuladen und zu entladen. Dioden haben
eine parallele aquivalente Kapazitat, die ihre Schaltgeschwindigkeit sowie naturlich den
internen Fluss-Spannungsabfall verzdgert. Spulenverluste hangen sehr von der Wahl
des Kernmaterials ab. lhre DC-Widerstande (DCR) fiihren zu I?R-Verlusten in den
Wicklungen und haben interne Kupplungskapazitaten. Kondensatoren haben
wesentliche parasitare Effekte wie z. B. aquivalenten Serienwiderstand (equivalent
series resistance, ESR) und aquivalente Serieninduktivitat (equivalent series inductance,
ESL). Alle diese Effekte sind frequenzabhangig, weshalb sich eine Spule bei hohen
Frequenzen als Kondensator verhalten und sich ein Kondensator als Spule verhalten
kann.



! G
Abb. 1.34: Parasitidre Elemente des Transformators

Abb. 1.34 zeigt parasitare Elemente, die bei einem Transformator auftreten konnen. Cya
und Cyyg sind Koppelkapazitaten, Cs und C,, sind Primar- und Sekundarwicklungskapa-
zitaten (Ublicherweise unbedeutend, aufler bei hochfrequenten Ausfiihrungen), L, ist
die Magnetisierungsinduktivitat des Kerns, und L, und L g sind Streuinduktivitaten.
Diese parasitaren Effekte haben grof3en Einfluss auf die Wandlerkonstruktion. Die
Koppelkapazitat verursacht Gleichtakt-EMC-Probleme, Séattigungseffekte infolge von Ly,
beschranken den Transformatorstrom und die Betriebstemperatur, und Streuinduktivi-
taten sind besonders problematisch, da sie den Wirkungsgrad reduzieren und
EMI-Strahlung verursachen.

Streuinduktivitdten sind auch verantwortlich fir die Spannungsspitzen, die jedes Mal
auftreten, wenn sich der Strom in den Wicklungen rasch @ndert. Solche Uberspannun-
gen belasten den Primarschalter und die Sekundéardioden. Daher miissen sie entweder
so dimensioniert sein, dass sie dieser Spitzenspannung standhalten, oder mit parallelen
Snubber-Schaltkreisen ausgestattet werden, um diese Energiespitzen abzufangen. Die
Energie in den Spitzen und die Leistung, die der Snubber absorbieren muss, kann mit
Hilfe folgenden Formeln berechnet werden:

1
E= > Ly eak 1P eak P= ? Lieak Preac f

Gleichung 1.18: Energie- und Leistungsverluste in Schaltspitzen infolge von
Streuinduktivitat

Abb. 1.35 zeigt die Spannung an einem Schalt-FET in Flyback-Ausfiihrung ohne
Snubberschaltkreis zum Absorbieren der Schaltspitzen. Das Signal oben zeigt die
Spannung am Schalt-FET. In diesem Beispiel ware ein FET mit 600V Nennspannung
erforderlich, auch wenn die Versorgungsspannung nur 160VDC betragt.

Das andere Signal darunter zeigt den Strom durch die Ausgangsgleichrichterdiode. Es
ist erkennbar, dass die Diode einer zusatzlichen Belastung ausgesetzt ist, da der
Spitzenstrom infolge der parasitaren Induktivitdt gegentber der Spitze, hervorgerufen
durch die Transformatoreninduktivitat, um 50% hoher ist. Die Diode wird sich aufgrund
dieses parasitaren Effektes also deutlich starker erhitzen als im Idealfall.
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Abb. 1.35: Reale Schaltwellenformen in einem 160 VDC-zu-12
VDC-Flyback-Wandler. Oberer Leiter: Spannung am Schalter.
Unterer Leiter: Gleichrichterdiodenstrom.

Durch den Einsatz von Snubber-Schaltkreisen wird ein Teil der Energie in den Spitzen
absorbiert und dadurch die Uberspannung an Schaltern und Dioden verringert. Ebenso
werden die Selbsterwdrmung und sowohl leitungsgebundene Stérungen, als auch
Strahlungsemissionen verringert. Der Snubber-Schaltkreis kann jedoch den Leistungs-
verlust, der durch die Spitzen verursacht wird, nicht beseitigen. Die Leistung, die sonst
im Schalter oder der Gleichrichterdiode in Warme umgesetzt wirde, wird nun
stattdessen von den Snubber-Schaltkreiswiderstanden in Warme umgesetzt.
Da Widerstande jedoch passive Elemente sind und eine hohe Nennarbeitstemperatur
haben, hat der Einsatz von Snubber-Schaltkreisen normalerweise ein
positives Kosten-Nutzen-Verhaltnis zur Folge. Abb. 1.36 zeigt die Verteilung der
Snubber-Komponenten zum Absorbieren von Schaltspitzen im Flyback-Wandler.

Rsp Csp
Rs D
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Jq FET

Abb. 1.36: Snubber-Komponenten im Flyback-Wandler

Auler den durch parasitare Streuinduktivitat verursachten Spitzen, zeigt jedes
gekoppelte Reaktivsystem auch Resonanzfrequenzen. In den meisten transformator-
basierten Konstruktionen wird versucht, diese parasitaren Elemente zu minimieren oder
Taktfrequenzen auszuwahlen, in denen Resonanz kein Problem darstellt.

Eine Quasiresonanz- oder Resonanz-Wandlerkonstruktion férdert die Resonanz jedoch
bewusst durch Erhdéhen der Wicklungsinduktivitdt oder den Einsatz zusatzlicher
Induktivitaten. Lasst sich diese Resonanz steuern, kann eine sehr effiziente
Wandlerkonstruktion realisiert werden.



1.2.3.1 Quasiresonanz-Wandler

Ein Quasiresonanz-(QR) Wandler kann mit jeder DC/DC-Topologie konstruiert werden.
Da er aber Ublicherweise mit einem Flyback-Schaltkreis verwendet wird, soll der
Einfachheit halber nur der Flyback betrachtet werden.

Der Hauptunterschied liegt darin, dass das PWM-Timing beim QR-Wandler nicht allein
von der Ausgangsspannung abhangt sondern ebenfalls vom Minimum des
Schaltstromes. Der Flyback-Controller hat eine fixe PWM-Frequenz, die festlegt, wann
der nachste Zyklus anfangt, der QR verwendet jedoch einen Freischwingoszillator.

Wie in der Standard-Flyback-Topologie schaltet der PWM-Controller in der QR-Topologie
zum Speichern der Energie im Transformatorkern den Schalter auf EIN, und nachdem
der Schalter auf AUS geht erfolgt die Energielibertragung zur Sekundarwicklung. In dem
Moment, in dem der Strom in der Ausgangsgleichrichterdiode auf null gefallen ist, sind
sowohl die Eingangs- als auch die Ausgangswicklung spannungsfrei. Jegliche Rest-
energie im Kern wird in die Primarwicklung zurtckreflektiert und beginnt mit einer
Frequenz, die abhangig ist von der Primarwicklungsinduktivitat L, und der Kapazitat Cp
(bestehend aus der Summe der Schalterkapazitat, der Koppelkapazitat zwischen den
Wicklungen und weiteren parasitaren Kapazitaten) zu schwingen.

1

f RESONANCE = m

Gleichung 1.19: Resonanzfrequenz des Transformators im QR-Betrieb

Bei einer Induktivitat der Primarwicklung von 500pH und einem CD-Wert von 1nF betragt
die Resonanzfrequenz ca. 225kHz. Die Spannung am (offenen) Schalter ist die
Versorgungsspannung der sich diese Resonanzschwingung Uberlagert. Wird nun der
PWM-Zyklus genau in dem Moment rlickgesetzt, in dem diese Spannung auf dem
Minimum ist (engl.: valley switching), bedeutet das, dass die Wirkspannung am Schalter
niedriger ist als die Versorgungsspannung. Dies fiihrt dazu, dass der Schalter jetzt eine
viel niedrigere Gesamtbelastung erfahrt, aufgrund geringerer Einschaltspannung und
niedrigerem Einschaltstrom, was einen messbaren Anstieg des Wirkungsgrades bewirkt.
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Abb. 1.37: Flyback-Topologie mit fixer PWM- und QR-Synchronisation

TVAR

Ein anderer Vorteil des QR-Betriebs besteht darin, dass sich die PWM-Signal-
Synchronisation mit jedem Zyklus je nach Genauigkeit des Minimum-Erkennungskreises
leicht andert. Dieser Jitter flacht das Spektrum der EMI ab und verringert die EMI-
Spitzen. Eine Reduzierung um 10dB in den Pegeln der leitungsgebundenen Stérung
kann im Vergleich zu traditionellen Flyback-Schaltkreisen leicht erreicht werden.
Ein Nachteil des QR-Betriebs liegt darin, dass die PWM-Frequenz lastabhangig ist und
frequenzbeschrankende MalRnahmen oder eine Minimumabsicherung (sog. Valley-
lockout circuits) notwendig sind, um den Wandler fur den lastfreien Betrieb abzusichern.
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1.2.3.2 Resonanzmoduswandler

Eine Weiterentwicklung des QR-Wandlers ist die Vollresonanzmoduswandlerkonstruk-
tion. Der Resonanzmoduswandler (Resonant Mode, RM) kann mit Serienresonanz-,
Parallelresonanz- oder Serienparallelresonanz-Topologien (auch bekannt als LCC-
Topologie) realisiert werden. Da der Halbbriicken-LCC-Schaltkreis besondere Vorteile
im Resonanzmodus bietet, wird der Einfachheit halber nur diese Topologie betrachtet.

Der Zweck des Resonanzmoduswandlers besteht darin, ausreichend zusatzliche
Kapazitat und Induktivitat bereitzustellen, sodass der Resonator eine Null-Spannung-
Schaltung (ZVS = Zero Voltage Switching) ermdglicht. Die Vorteile der ZVS bestehen in
aufierordentlich niedrigen Verlusten.

Abb. 1.38: Halbbriicken-LLC-Resonanzmodus

Diese Topologie hat zwei Resonanz-Frequenzen: Die erste ergibt sich aus dem aus Cg
und Lg gebildete Serienresonanzkreis und die zweite aus dem Parallelresonanzkreis,
gebildet von Cg und Ly, + L. In der Regel werden Ly, und Lg nebeneinanderliegend auf
den Transformator gewickelt, um Streuinduktivitatseffekte zu verringern.

1 1
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Gleichung 1.20: Doppelresonanzfrequenzen des LCC-Wandlers

Der Vorteil der Doppelresonanzen besteht darin, dass entsprechend der Last die eine
oder die andere Prioritat hat. Wahrend der Serienresonanzkreis eine Frequenz aufweist,
die mit fallender Last zunimmt, und der Parallelresonanzkreis eine Frequenz, die mit
steigender Last zunimmt, hat ein gut konstruierter Serien-Parallelresonanzkreis eine
stabile Frequenz Gber den gesamten Lastbereich. Die Schaltfrequenz und die Parameter
Lr und Cg sind so gewahlt, dass sich die Primarwicklung in Dauerresonanz befindet und
eine fast perfekte sinusformige Wellenform aufweist. Die zwei Halbbriickenschalter Q,
und Q, werden in Gegenphase betrieben. Wenn die FETs aktiviert sind, ist die
Spannung daran faktisch negativ. Die Gate-Drain-Spannung entspricht nur dem
Spannungsabfall an der internen Diode, der Gate-Strom ist somit extrem niedrig. Wenn
die Spannungen an den FETs positiv werden, sind diese schon angeschaltet und
beginnen zu leiten, wahrend die sinusformige Spannung Null durchlauft.

In Kombination mit niedrigen Schaltverlusten und den aufgrund der sinusférmigen
Erregungswellenform niedrigen Verlusten im Transformator sind Konversionswirkungs-
grade uber 95% erreichbar. Ein weiterer Vorteil besteht darin, dass EMI-Emissionen
extrem niedrig sind, da der gesamte Leistungskreis sinusférmig ist.
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Abb. 1.39: Resonanzmodus-LCC-Charakteristik

Die Nachteile der LCC-Wandler-Topologie liegen darin, dass die erforderlichen
Induktivitdten hoch sein kdnnen, um eine stabile Resonanzfrequenz mit gutem Q-Faktor
zu erhalten (d. h. niedrige Cg). Der Wandler muss auch auf einen Betrieb unter dem
maximal moglichen Verstarkungsfaktor abgestimmt sein, um einen Start ohne Probleme
zu ermdglichen. Normalerweise stellt ein Arbeitsverstarkungsfaktor von 80 bis 90% des
Maximums eine sichere Reserve dar.

Zusatzliche MalRnahmen zur Signalformung kénnen fir einen lastfreien Betrieb
notwendig sein. Obwohl ein LLC-Lastbereich theoretisch Null-Last einschlieft, kdnnen
die Komponententoleranzen den Wandler ohne Last in der Praxis instabil machen.
SchlieRlich erfordert die ,nebeneinanderliegende” Transformatorkonstruktion sorgfaltige
Ausfuhrung, wenn Sicherheitsabstidnde (creepage- / clearance-distances) der
Isolationsbarriere zu erfullen sind.

55



56

1.2.4 Wirkungsgrad von DC/DC-Wandlern

Im Vergleich zu Linearreglern ist die Ermittlung des Wirkungsgrades von Sperrwandlern
um einiges komplizierter. Der Linearspannungsregler hat leicht vorhersagbare DC-
Verluste, wobei die groRten Verluste im Vorwarts- bzw. Durchlasstransistor auftreten. Ein
Sperrwandler hat jedoch nicht nur DC-, sondern auch AC-Verluste, die in den Schaltern
und Komponenten fiir die Energiespeicherung auftreten. Zum Beispiel setzen sich die
Gesamtverluste eines Schalters nicht nur aus den Verlusten in den EIN- und AUS-
Zusténden, sondern auch aus den Verlusten im Ubergang von EIN- in den AUS-Zustand
und vice versa zusammen. Im Falle eines Transformators werden die Gesamtverluste aus
der Summe von AC- (Kern), AC- (Wicklung) und DC- (Wicklung) Verlusten berechnet.

Die Verluste im Transformatorkern werden hauptséachlich durch die Wechselwirkung
zwischen dem magnetischen Fluss und dem Kernmaterial (Hystereseverluste,
Wirbelstromverluste) verursacht. Die Wicklungsverluste ergeben sich hauptsachlich aus
dem Material der Transformatorwicklung (ohmsche Verluste, Skin-Effekte). Der Gesamt-
effekt ist eine Erhéhung der Temperatur im Transformator. Um den Wirkungsgrad des
DC/DC-Wandlers zu berechnen, missen die Verluste jedes Teils des Umwandlungs-
zyklus durch Mitteln der Verluste Uber den ganzen PWM-Arbeitszyklus ermittelt werden.

Sperrwandler weisen hohe Wirkungsgrade auf, da der Schalter nur fir kurze Zeit
innerhalb des ganzen Schaltzyklus angeschaltet wird. Verluste in magnetischen,
induktiven und kapazitiven Komponenten kdnnen durch sorgfaltige Projektierung und
durch geeignete Dimensionierung minimiert werden, sodass ein Umwandlungsfaktor
von > 96% realisiert werden kann. Das bedeutet, dass nur 4% der aufgenommenen
Leistung verloren gehen und in Warme umgewandelt werden. Nicht isolierte Wandler
sind in der Regel effektiver als ihre isolierten Pendants, da weniger Komponenten an
der Leistungsumsetzung beteiligt sind und keine Transformatorenverluste auftreten.
Ungeachtet eines hoheren Integrationsgrades, kdnnen isolierte DC/DC-Wandler — je
nach der Nennleistung — Wirkungsgrade von Uber 85% erreichen.

Eine der Hauptursachen fur Verluste sind Ausgangsdioden. Wenn der Ausgangsstrom 1A
und der Fluss-Spannungsabfall an der Diode 0,6 V betragt, gehen allein in der Diode 600mW
verloren. So verwenden DC/DC-Wandler fir hohe Ausgangsstrome haufig FETs mit
synchroner Schaltung (Synchrongleichrichtung), um Gleichrichtungsverluste zu verringern.

Es mag Uberraschend erscheinen, dass Niedrigleistungswandler generell niedrigere Wir-
kungsgrade haben als Hochleistungswandler. Insbesondere in Anbetracht dessen, dass
hohere 12R-Verluste bei hoheren Ausgangsstromen eintreten. Der interne Leistungs-
verbrauch der Schalt-Controller, Shuntregler und Optokoppler ("Systemverwaltungs"-
Verbrauch) spielt jedoch eine wesentliche Rolle. Wenn der Gesamtsystemverwaltung-
sbedarf 1W betragt, kann ein 10-W-Wandler keinen Wirkungsgrad von mehr als 90%
haben, der maximal mégliche Wirkungsgrad eines 100-W-Wandlers wiirde jedoch 99%
betragen. Die ,Systemverwaltungs“verluste erklaren auch, warum alle DC/DC-Wandler
in lastfreiem Betrieb einen Wirkungsgradvon 0% haben, wahrend die Wandler immer
noch Leistung verbrauchen, aber keine Ausgangsleistung erzeugen.

FETs verbrauchen mehr Leistung beim Schalten als im stabilen EIN- oder AUS-Zustand.
Dies geschieht, weil die interne Gate-Kapazitat auf- und entladen werden muss, um den
Ausgang zu schalten. Gate-Impulsstrome von 2A sind nicht untypisch. Auch in lastfreiem
Betrieb schaltet der DC/DC-Wandler die FETs immer noch hunderttausend Mal pro
Sekunde, weshalb ein DC/DC-Wandler auch ohne Last warm lauft.



1.2.5 PWM-Regelungsverfahren

Es gibt zwei Haupttypen der PWM-Regelung. Sie unterscheiden sich darin, wie die
Ruckflhrung in der Feedbackschleife ausgefuhrt wird oder was als StellgroRe dient.
Eines der Regelungsverfahren ist die Spannungsregelung (Spannungsmodus), bei der
das Impuls-Pausen-Verhaltnis & proportional zur Fehlerdifferenz zwischen der Ist- und
der Vergleichsspannung ist. Bei der Stromregelung (Strommodus) ist das Impuls-
Pausen-Verhaltnis & proportional zur Abweichung von einer Vergleichsspannung und
einer mit einem Strom verbundenen Spannung, wobei der Strom in nicht isolierten
Topologien der Strom durch den Leistungsschalter und in isolierten Wandlern der Strom
in der Primarwicklung sein kann.

Der Konstantspannungsregler reagiert nur auf Anderungen der Ausgangsspannung und
stellt das Impuls-Pausen-Verhaltnis entsprechend ein. Da er den Laststrom oder die
Eingangsspannung nicht direkt misst, muss er mit Spriingen im Laststrom oder der
Eingangsspannung auf die entsprechende Auswirkung in der Lastspannung warten.
Diese Verzugszeit beeinflusst die Regelcharakteristik des Wandlers in der Form, dass
fur die Ausregelung immer ein oder mehrere Taktintervalle erforderlich sind. Um
Instabilitaten oder Uberschwingen der Ausgangsspannung zu vermeiden, muss der
Regelkreis kompensiert werden.

tosc = 1/fosc

— L

Ségezahn

/ \ o Regel-
ausgang

Ausgangs-
PWM- g
Komparator treiber

Referenz-
spannung | \/gg

Vour

Ruckfuhrung verstérker

Abb. 1.40: Blockdiagramm eines Spannungsmodus-PWM-Kontrollers

Abb. 1.40 zeigt einen typischen Spannungsmodus-PWM-Controller. In diesem
Schaltkreis ist A1 der Fehlerverstarker, A2 der PWM-Komparator, und A3 ist ein
optionaler Ausgangstreiber, der als Schnittstelle zur Steuerung des Leistungsschalters
verwendet wird. Der Sagezahngenerator erzeugt eine periodische Rampenspannung
Vosc, die linear von Null am Anfang des Taktes bis zu einer bestimmten GroRe ansteigt,
die dem maximalen Impuls-Pausen-Verhaltnis am Ende entspricht. Der Abweichungs-
verstarker A1 misst die Differenz zwischen der hdchstgenauen temperatur-
ausgeglichenen Referenzspannung und einer abwarts geteilten Menge der
Ausgangsspannung des DC/DC-Wandlers Vg gleich Vot Ry/(Ry + R,).

Die Ausgangsspannung Vi des Abweichungsverstarkers A1 ist eine Grof3e proportional
zur Differenz zwischen der Vergleichsspannung Vggr und der abwarts geteilten
Ausgangsspannung Vgg. Wenn am Anfang jedes Taktes Vg niedriger ist als Vggg, ist die
Ausgangsspannung des Abweichungsverstarkers hoch. Wenn die Ausgangsspannung
ansteigt, verringert sich Vg, bis sie die Anstiegsspannung Vogc Ubersteigt, wonach A2
fur den Rest des Zyklus unten bleibt.
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Also existiert eine umgekehrte Abhangigkeit zwischen der Ausgangsspannung des
DC/DC-Wandlers und dem Impuls-Pausen-Verhaltnis. Negative Ruckkopplung im
Regelkreis ist ein stabiler Zustand.

Ein Spannungsmodus-PWM-Controller kann tberschwingen, tberkorrigieren und dann
negativ Uberschwingen (unterschwingen), sodass die Ausgangsspannung standig tber
und unter dem Sollpegel oszilliert. Deshalb wird die Ruckflhrungsreaktion oft absichtlich
verzogert, um dieses "Jagd"-Verhalten zu stoppen. Der Nachteil ist, dass der Wandler
dann auf plétzliche Anderungen von Last oder Eingangsspannung langsamer reagiert.

Wenn zur Verringerung der Reaktionszeit fiir die Ubergangscharakteristik (engl.:
transient response) jedoch eine schnelle Reaktion der PWM-Regelung erforderlich ist,
kann die alternative Stromregelung (Strommodusregelung) verwendet werden, um
diesen Nachteil zu beseitigen.

tosc = 1/fosc
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Abb. 1.41: Blockschaltbild eines Strommodus-PWM-Kontrollers

In einem stromgeregelten DC/DC-Wandler wird der Regelkreis auf zwei Rickkopplung-
Schleifen, den Innenregelkreis fir Stromregelung und den AuRenregelkreis flr
Spannungsregelung, aufgeteilt. Das Ergebnis ist, dass fiir jeden einzelnen Impuls nicht
nur der Spannungswechsel am Ausgang, sondern auch der durch den Laststrom
verursachte Wechsel ausgeglichen werden kann. Ein typischer stromgeregelter
PWM-Controller ist in Abb. 1.41 gezeigt. Wie im vorherigen Schaltkreis, ist A1 der
Fehlerverstarker, A, der PWM-Komparator und A; ein optionaler Ausgangstreiber,
jedoch ist zusatzlich ein Flip-Flop G, vorhanden. Ein Oszillator erzeugt
Synchronisationsimpulse mit der Frequenz f, die normalerweise viel hoher ist als die
Frequenz fosc. Am Beginn jedes Zyklus gibt dieser Impuls dem Flip-Flop ein Set-Signal.
Wie im Spannungsmodus-PWM-Controller erzeugt der Fehlerverstarker A, eine
Ausgangsspannung, abhangig von der Differenz zwischen der Vergleichsspannung Vggr
und der laut Verhaltnis R,/(R; + R,) geteilten Ausgangsspannung.

Am Beginn jedes Zyklus ist also das Flip-Flop gesetzt, und der PWM-Ausgang steigt
an. Der Strom durch den Schalter ist AN, der Strom flieRt also durch den
Sensewiderstand oder Shunt Rg, wobei die Spannung Vg = Rg I erzeugt wird.



Die Wandlerausgangsspannung beginnt anzusteigen, der Ausgangsstrom erhoht sich,
bis die Sensespannung Vg dem Ausgang des Fehlerverstarkers A1 gleicht. Der
PWM-Komparator schaltet ein, wobei er das Flip-Flop zuriicksetzt und den
PWM-Ausgang bis zum nachsten EIN-Impuls ausschaltet.

Die Strommodusregelung hat die gleiche inverse Abhangigkeit zwischen Ausgangs-
spannung und Impuls-Pausen-Verhaltnis wie bei der Spannungsmodusregelung, ist also
ein stabiles System. Sie besitzt jedoch den zusatzlichen Vorteil, dass der AuRen-
regelkreis (Spannung) die Schwelle, bei der der Innenkreis den Primarspitzenstrom
regelt, einstellt. Da der Eingangsstrom zum Ausgangsstrom proportional ist, bedeutet
dies, wenn sich der Ausgangsstrom plotzlich andert, andert sich auch der Strom in der
Primarwicklung, und die PWM beginnt innerhalb desselben Zyklus zu reagieren. So kann
der spannungsbasierte Regelkreis zur Vermeidung des Einpendelns immer noch mit
einer langsameren Reaktion realisiert werden, aber der Wandler reagiert immer noch
fast sofort auf den Wechsel des Ausgangsstroms.

Ein Nachteil der Strommodusregelung ist der durch den zusatzlichen Sensewiderstand
verursachte Verlust im Wirkungsgrad. Der Widerstand muss mdglichst klein gehalten
werden, um diesen Verlust zu minimieren, jedoch gro genug sein, um ausreichende
Spannung zu entwickeln, sodass der PWM-Komparator reibungslos schalten kann.
Der Strommodus-PWM-Komparator muss von hoéherer Qualitdt mit niedrigerer
Eingangs-Offset-Drift und besserer thermischer Stabilitdt sein als ein Spannungsmo-
dus-PWM-Komparator.

1.2.6 Regelung durch DC/DC-Wandler

1.2.6.1 Regelung von Mehrfachausgangen

Die meisten im Einsatz befindlichen DC/DC-Wandler sind vom unipolaren Typ, der nur
eine einfache Ausgangsspannung versorgt. Wie zuvor gezeigt, ist die Regelung der
Ausgangsspannung einfach und bendtigt nur eine Ruickkopplungsschaltung fir den
Fehlerverstarker.

In bipolaren DC/DC-Wandlern mit zwei symmetrischen Ausgangsspannungen von
gegensinniger Polaritat muss man einen Kompromiss eingehen, da nur eine Feedback-
schleife realisiert werden kann. Wenn davon auszugehen ist, dass der positive Ausgang
und negative Lasten ausgeglichen sind, kann das Regelproblem einfach durch Regelung
der kombinierten Ausgangsspannung auf die Ebene des Unipolartransformators
reduziert werden. Abb. 1.42 zeigt das Prinzip.
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Abb. 1.42: Regelung eines bipolaren DC/DC-Wandlers
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Ein Wandler mit 12V Ausgang regelt beispielweise tatsachlich nur den kombinierten
24-V-Ausgang mit einer gemeinsamen, schwebenden Mittelanzapfung. Das bedeutet,
dass sich, obwohl die Summe der beiden Ausgdnge immer konstant bleibt, bei
unsymmetrischer Last am DC/DC-Wandler aufgrund der unterschiedlichen Spannungs-
abfalle in jedem Zweig sich Augangsspannungen einstellen, die ihrerseits von den
einzelnen Strombelastungen abhangen. Das kann zu unterschiedlichen V-
Spannungen bezuglich der gemeinsamen Referenz fiihren. So kdnnte zum Beispiel ein
am positiven Ausgang mit Volllast und 25% Last am negativen Ausgang belasteter
1+12-V-Ausgangswandler Ausgangsspannungen von +13V und -11V bezuglich des
gemeinsamen Common-Anschlusses haben, da nur die Summe beider Spannungen
auf 24V ausgeregelt wird.

Der Anwender sollte deshalb prifen, wie viel Asymmetrie oder Ungenauigkeit die zu
versorgende Applikation vertragen kann. Die meisten bipolaren Anwendungen werden
in Analogschaltkreisen verwendet, weshalb eine Schaltungsausfihrung mit guter PSSR
(Power Supply Suppression Ratio) empfohlen wird. In manchen Anwendungen mit sehr
asymmetrischen Lasten kann es notwendig sein, eine Dummy-Last oder Nachregelung
zur Kompensation dieser Effekte einzusetzen.

Bei Zweifachausgangs-DC/DC-Wandlern, die mit zwei Ausgangsspannungen gleicher
Polaritét ausgestattet sind, funktioniert der einfache Trick der Regelung nach der Summe
der Ausgange nicht.

Eine Option besteht darin, nur einen Ausgang zu regeln (Hauptausgang) und den
zweiten Ausgang (Hilfs- oder Auxiliaryausgang) ungeregelt auszufiihren. In der Nahe
der Nennbelastung kann das immer noch gut funktionieren, da beide Ausgénge bei
wechselnder Eingangsspannung stabil bleiben. Abb. 1.43 zeigt das Schaltbild eines
Zweifachausgangswandlers. Nur der Hauptausgang ist geregelt. Obwohl der
Hilfsausgang ungeregelt ist, bleibt er noch immer proportional zur Hauptausgangs-
spannung, weil derselbe Primar-PWM-Controller gemeinsam genutzt wird.

Fir manche Anwendungen, die eine niedrigere Spannungsgenauigkeit an der Hilfs- oder
Auxiliaryspannungsversorgung als an der Hauptspannungsversorgung erfordern, stellt
dies kein Problem dar. Ein Beispiel ist ein Hilfsstromversorgungsschaltkreis, der einen
geregelten +5V Hauptausgang flr Logikbaugruppen und einen +12V Hilfsausgang zur
Versorgung eines Relais erfordert.



Gewisse Vorsicht ist allerdings bei der Entwicklung von Wandler-Kurzschlussschutz-
Schaltkreisen geboten, um sicherzustellen, dass der Wandler sicher funktioniert, wenn
der Hilfsausgang, nicht aber der Hauptausgang, kurzgeschlossen wird.
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Abb. 1.43: Regelung mit zweifachen Ausgangen (Haupt- + Hilfsstromkreis)

Eine andere Option besteht darin, einen separaten Regelschaltkreis zum Nachregeln
des Hilfsausgangs auf der Sekundarseite einzuschalten. Fir Kleinleistungswandler, bei
denen der Betriebswirkungsgrad nicht kritisch ist, besteht die einfachste Lésung darin,
einen Linearspannungsregler zur Nachregelung des Hilfsausgangs einzusetzen und fir
einen gewissen Kurzschlussschutz zu sorgen (siehe Abb. 1.7). Das Transformatortber-
setzungsverhaltnis der Hilfswicklung muss sorgfaltig gewahlt werden, damit der Linear-
spannungsregler ausreichend ,Spielraum® hat, um korrekt Gber den vollen Lastbereich
des Hauptausgangs zu regulieren. Flr hdhere Ausgangsstrome oder Anwendungen, bei
denen der Wirkungsgrad mehr Bedeutung hat als die Kosten, kann ein separater
DC/DC-Wandler verwendet werden, um den Linearspannungsregler zu ersetzen.
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Abb. 1.44: Regelung mit zweifachen Ausgangen (Haupt- + nachgeregelter
Hilfsstromkreis)
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Die dritte Option besteht darin, die Ausgange zu koppeln (engl.: stacked). Dies ist
nutzlich, wenn die Hilfsausgangsspannung in der Nahe der Hauptausgangsspannung
liegt, z. B. Vayx = 5V, Vyan = 3,3V. Abb. 1.45 zeigt einen Wandler mit gekoppelten
Ausgéangen. Der Vorteil dieser Anordnung besteht darin, dass der Strom, der in den
Hilfsausgang flie3t, vom Hauptausgang gemeinsam benutzt und so ebenfalls teilweise
geregelt wird. Der Nachteil ist, dass die Wicklung und die Diode des Hauptkreises die
Strombelastung beider Ausgange erfahren.
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Abb. 1.45: Regelung mit zweifachen Ausgangen (gekoppelte Ausgénge)

1.2.6.2 Remote Current Sense Regulation

Gewodhnlich sorgt ein strom- oder spannungsbasierter Feedback-Kreis fiir eine
ausgezeichnete Regelung der Ausgangspannung. Bei hohen Ausgangstromen kann sich
die Performance der Regelung, aufgrund der Spannungsabfélle in Zuleitungen,
Steckverbindern oder PCB-Leitungen, in der Praxis jedoch verschlechtern. Gerade bei
Wandlern mit niedriger Ausgangsspannung kann sich dies dramatisch auswirken.
Ein leitungsbedingter Spannungsabfall von z.B. 200mV kann bei einem Wandler mit 12V
Ausgang durchaus noch zuldssig sein, wahrend dies bei einem 3,3V Ausgang weit
auBerhalb des Tole)ranzbereichs liegt.
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Abb. 1.46: Einfluss des parasitaren Serienwiderstandes



Diese Spannungsabfalle kénnen einen groRen Einfluss auf die Lastregelung haben. Wie
Abb. 1.46 zeigt, ist die Spannung an der Last um den Betrag 1?1 Rg gegenlber der
Ausgangsspannung an den Anschlissen des Wandlerausgangs verringert. Bei niedrigen
Lasten ist der Wert Rq nicht so signifikant. Bei hohen Stromen steht der Spannungsabfall
jedoch zum Serienwiderstand in quadratischem Verhaltnis. So ist der Regelfehler
quadratisch vom Ausgangsstrom abhangig. Deshalb reicht es nicht aus, nur die
Ausgangsspannung anzupassen, um Verluste bei der Volllast auszugleichen, ohne bei
niedrigen Lasten eine Uberspannung an der Last zu riskieren.

Auch sind die Auswirkungen dieses Regelfehlers von mehreren anwendungs-
spezifischen Parametern abhangig, was eine Voraussage erschwert. Beispielsweise
koénnen sich die Kontaktwiderstande jeglicher Verbinder durch Oberflachenoxidierung,
Verunreinigung, physischen Verschleil® oder thermischen Abbau, andern. Folglich
verandert sich mit der Zeit auch der Wert Rg. Dartiber hinaus ist das Problem nicht blo3
auf statische, ohmsche Verluste beschrankt. Besonders bei der hochdynamischen
Strommodusregelung, kann eine mit einigem Abstand vom Wandler angeordnete
dynamische Last, aufgrund reaktiver Komponenten der Zuleitung andere Lastregelungs-
fehler verursachen. Im ungunstigsten Fall konnten parasitare Induktivitaten oder
Kapazitaten Wandlerausgangsschwingungen und -instabilitat hervorrufen, die dann zum
Uberschwingen und zu Uberspannungsschéden in der zu versorgenden Applikation
fihren kénnen.
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Abb. 1.47: Ableseausgdnge zum Ausgleich von Ausgangsspannungsverlusten

Abb. 1.47 zeigt eine Lésung dieses Problems. Zwei zusatzliche Eingangspins werden
zum Wandler hinzugefigt, um eine Kontrolle der Spannung am Punkt der Last zu
ermoglichen. Diese Art des Anschlusses wird haufig als Kelvin-Briicke oder
Sense-Eingang bezeichnet. Der Ausgang des Wandlers ist wie oben an der Last
angeschlossen, zwei zusatzliche Anschlisse wurden jedoch zwischen Feedbackkreis
und Last gesetzt. Da der einzige Strom, der durch diese zusatzlichen Sense-Anschlisse
flieRt, V /(R + R,) betragt und R; + R, normalerweise einige kQ betragt, ist der
Sense-Strom sehr klein, und der Spannungsabfall entlang des Anschlusses ist ebenfalls
entsprechend klein. So regelt der Wandler entsprechend der Istwertspannung, welche
an der Last anliegt. Samtliche lastabhangigen Effekte werden aufgrund des Serien-
widerstands Rg ausgeregelt. Die niedrigen Sense-Strome sind auch weniger empfang-
lich fir dynamische parasitare Effekte, weshalb die gesamte Lastregelung bei schnell
veranderlichen Lasten stabiler ist. Die Dioden D, und D, erméglichen es dem Wandler
auch dann zu funktionieren, wenn die Sense-Pins nicht angeschlossen werden.
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Der Aspekt der zulassigen Gesamtleistung darf jedoch nicht auRer Acht gelassen
werden. Dies trifft besonders auf Wandler mit niedrigen Ausgangsspannungen und
hohen Ausgangsstromen zu. In solchen Fallen muss die Ist-Ausgangsspannung Voyr
fur die Berechnung der Leistung verwendet werden und nicht die Nutzspannung V, an
der Last. Das folgende Verhaltnis fur V| halt fest:

Vi =Voyr-Vs.- Vs,
Gleichung 1.21: Verhiltnis zwischen der Last- und Ausgangsspannung

Diese Gleichung hat weitreichende Konsequenzen. Man kann sofort erkennen, dass der
Ausgleich der I2R-Verluste seine Grenzen hat. Die Ausgangsspannung kann nicht
beliebig vergroRert werden, da diese nicht den Ausgangs-Uberspannungsschutz des
Wandlers ausldsen darf. Die Verlustleistung muss ebenfalls innerhalb der Grenzen des
Wandlers bleiben, was die Ausgangsspannung bei Volllast ebenso einschrankt.

Wie in diesem Kapitel bereits besprochen, werden enorme Bemuhungen von Herstellern
von DC/DC-Wandlern unternommen, um den Wirkungsgrad so weit wie moglich in
Richtung 100% zu erhdhen. Die Fahigkeit des DC/DC-Wandlers, die I2R-Verluste
auszugleichen, bedeutet jedoch, dass Systementwickler den Ausgangsanschluss-
widerstand nicht mehr beachten miussen. Hier wird allerdings ein neuer Leistungsverlust
im System geschaffen, der die mihsam erzielte hohe Effizienz durch die Hintertur
Lverdinnt®. Um diesen zusatzlichen Leistungsverlust, der durch den Spannungsabfall
des Ausgangsanschlusses verursacht wird, zu berechnen, kdnnen wir Gleichung 1.22
nutzen:

v = (Rs+ + Rs) Pour
Gleichung 1.22: Zusatzliche Leistungsverluste aufgrund der Sense-Riickfiihrung

Wir kbnnen den RP60-4805S verwenden, um die Folgerungen dieser Gleichung zu ver-
anschaulichen. Vg+ und Vg stellen die jeweilige Potentialdifferenz zwischen den
Ausgangspins VOUT + und VOUT (direkt an den Pins gemessen) und V + und V- (an
den Lastklemmen gemessen) dar. Dieser Wandler liefert bis zu 12A bei 5V
Ausgangsspannung (60W). Wenn die Last durch kupferne PCB-Leiter mit einer Lange
von 10cm, einer Breite von 10mm und einer groRzligigen Kupferstarke von 70 Mikron
angeschlossen wird, wirde der ohmsche Widerstand jedes Leiters 2,5mQ betragen,
was einen Gesamtwiderstand des Ausgangsanschlusses von 5mQ ergibt. Der
Leistungsverlust PVD ware dann:

Pyp = 0.005 x 12 x 12 = 0.72W

Dieser zusatzliche Leistungsverlust hat einen Effekt auf den Gesamtwirkungsgrad. Der
RP60 hat einen Wirkungsgrad von 90%, was bedeutet, dass 6W bei Volllast intern
gestreut werden. Der zusatzliche PVD-Verlust von 0,72W stellt somit eine Erhéhung der
Verluste des Gesamtsystems um 8,3% dar.

Einen Ausweg aus diesem Dilemma bietet das Point-of-load (POL)-Konzept. POL ist
eine Strategie zum Minimieren der I2R-Verluste. In diesem Fall wird der DC/DC-Wandler
so nah wie mdglich in die Nahe der Last positioniert, um Zuleitungen kurz und Verluste
klein zu halten. Es werden mehrere Wandler verwendet, einer pro Last, statt eine zen-
tralisierte Versorgung, die alle Lasten speist.



1.2.7 Beschrankungen im Hinblick auf den Eingangs-
Spannungsbereich

Der Eingangsspannungsbereich (Input Voltage Range) eines DC/DC-Wandlers ist durch
die Schaltkreistopologie sowie die verwendeten Komponenten bestimmt. Die Eingangs-
spannung und das Impuls-Pausen-Verhaltnis des Wandlers sind umgekehrt proportional
zueinander, weshalb eine VergroRerung der Eingangsspannung eine Reduzierung des
Impuls-Pausen-Verhaltnisses hervorruft. Das minimale Impuls-Pausen-Verhaltnis hangt
wiederum vom maximalen Spitzenstrom des Leistungsschalters und dessen maximaler
Nennsperrspannung ab. Wenn das Impuls-Pausen-Verhaltnis klein ist, ist der
Spitzenstrom im Vergleich zum Durchschnittseingangsstrom hoch, und in den meisten
Topologien tritt die hochste Schaltspannung ein, wenn der Strom dann schnell
unterbrochen wird. Theoretisch kann der DC/DC-Wandler abwarts bis zum Impuls-
Pausen-Verhaltnis von 0% arbeiten; in der Praxis aber ist ein Wert von 5% bis 10% die
Untergrenze aufgrund der Limitierungen durch die Anstiegsgeschwindigkeit der
Ausgangsspannung (slew rate), Stabilitat der Feedback-Kompensation und um alle
negativen parasitaren Effekte zu vermeiden. Dies begrenzt die maximale Eingangs-
spannung, des Wandlers.

Auch am oberen Ende des Impuls-Pausen-Verhaltnisbereichs gibt es eine solche
Beschrankung. Der Grenzwert des Impuls-Pausen-Verhaltnisses ist durch die maximal
zulassige Verlustleistung des Schalters und die Sattigung des Transformators oder
andere Induktivitaten, sowie des Materials des Kerns beschrankt. Bei grolen Werten
des Impuls-Pausen-Verhaltnisses ist der durchschnittliche Stromfluss am Maximum und
die Verlustleistung im Schalter ist hoch. Um Sattigungseffekte zu vermeiden, brauchen
Leistungsinduktivitdten und -transformatoren ebenfalls eine gewisse Abfallzeit, um das
Magnetfeld im Kern wiederherzustellen. Theoretisch kénnten alle DC/DC-Wandler bis
zum 100%igen Impuls-Pausen-Verhaltnis arbeiten, tatsachlich empfehlenswert ist jedoch
eine Grenze von 85% bis 90%, die die Untergrenze der Eingangsspannung des
Wandlers beschrankt.

Die Beschrankung des Impuls-Pausen-Verhaltnisbereichs begrenzt somit den Eingangs-
spannungsbereich. Der DC/DC-Wandler-Eingangsbereich wird normalerweise durch das
Verhaltnis von Maximum-zu-Minimum der zulassigen Eingangsspannung beschrieben.
Daher koénnen isolierte Vorwartswandler in der Regel innerhalb eines Eingangs-
spannungsbereichs von 2:1 oder 4:1 arbeiten.

Die Nenneingangsspannung orientiert sich an den Standardspannungen von Blei-Saure-
Batterien von 12V, 24V und 48V, die in der Telekommunikationsindustrie, dem ersten
groRRen Einsatzgebiet fur DC/DC-Wandler, verwendet wurden.

2:1 Eingangsbereich

Nennspannung Eingangsspannungsbereich
12V 9-18VDC
24V 18 - 36VDC
48V 36 - 72VDC
4:1 Eingangsbereich
Nennspannung Eingangsspannungsbereich
24V 9-36VDC
48V 18 - 72VDC

11V 40 - 160VDC
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Naturlich hangt die Wahl der Nennspannung vom Transformationsverhaltnis und/oder
der Wahl der Komponenten ab. Die oben genannten Bereiche haben sich in der heutigen
Praxis jedoch etabliert. Einige Militarstandard-Wandler verwenden eine logischere
Definition der 28V-Eingangsspannung, um den flr den Einsatz mit Militér-Blei-Saure-
Batterien mit zwei zusatzlichen Zellen fur die 28V- statt 24V-Versorgung entwickelten
18V- bis 75V-Wandler zu beschreiben.

1.2.8 Synchrongleichrichtung

Wie oben erwahnt, liegt einer der Hauptgriinde fir den nach oben limitierten
Wirkungsgrad eines Wandlers in der Verlustleistung, die in den Ausgangsdioden auftritt.
Eine Leistungsdiode hat normalerweise einen Vorwartsspannungsabfall von 500mV, was
einem Leistungsverlust von 0,5W bei 1A entspricht. Spezielle Dioden — low-forward-
voltage drop-Schottky-Dioden - kdnnen manchmal als Alternative fur Kleinleistungs-
wandler verwendet werden, sind aber relativ teurere Komponenten, wenn sie so dimen-
sioniert sind, dass sie fir hohe Strome geeignet sind. Dennoch betragt der
Spannungsabfall an ihnen noch immer ca. 200mV, weshalb der Leistungsverlust immer
noch signifikant sein kann. Ein Quantensprung in der Erhéhung des Wirkungsgrades
war die Entwicklung der synchronen Gleichrichtung.

D1 L L
1y Lt :
D2 C T C
il A
Abb. 1.48: Vergleich von Dioden- und Synchrongleichrichtung

Das Bild links zeigt ein typisches Schema mit Diodengleichrichtung. Darin fungiert
Schaltkreis D, als Gleichrichter und D, als Freilaufdiode. Beide Dioden werden
abwechselnd mit anndherungsweise gleichem Strom |, geladen. Die Verluste infolge
des Vorwartsspannungsabfalls Vi in den Dioden sind gleich: Pyp = Vi I.. Bei einer
typischen Durchlassspannung Vg von 0,5V kann eine relative Verlustleistung von 0,5W
pro A angenommen werden. Ein 3,3V/10A-Ausgangswandler hatte also einen
Umsetzungsverlust von 15%, ohne andere Transformationsverluste in Betracht zu
ziehen. Die in der Diode in Warme umgewandelte Verlustleistung ware 5W, sodass die
Diode wahrscheinlich mit einem Kuhlkérper montiert werden misste, um einen halbwegs
sinnvoll nutzbaren Arbeitstemperaturbereich zu erreichen.

Glucklicherweise konnen FETs als Stromgleichrichter verwendet werden, indem sie
wahrend des Vorwartsteils des Zyklus eingeschaltet und wahrend des Rickwartsteils
des Zyklus ausgeschaltet werden. Die Vorteile als schnellwirkende Schalter mit sehr
niedrigem EIN-Widerstand Rps oy macht sie als Gleichrichter ideal. Der Nachteil liegt
darin, dass sie aktiv angesteuert werden mussen, sodass zusatzliche Synchroni
sierungs- und Treiberschaltungen erforderlich sind. Diese Schaltkreise muissen interne
Spannungen auswerten, um die beiden FETs synchron mit der Ausgangswellenform
an- und auszuschalten, daher der Name dieser Topologie. Im Vergleich dazu sind Dioden
passive Bauteile, die fir korrekten Betrieb keine weiteren Schaltungen bendtigen.
Jedoch macht der sehr niedrige Rpsony von ca. 10mQ den Nachteil komplizierter
Schaltungen fur Wandler mit hohem Ausgangsstrom mehr als wett.



In einigen Konstruktionen wird eine zusatzliche Sekundarwicklung verwendet, um ein
sauberes Erregungssignal zu erzeugen.

Dioden haben normalerweise eine hohere maximal zuldssige Durchbruchssperr-
spannung als FETs. Weshalb man beim Redesign von existierenden Diodengleich-
richtungsschaltungen zu Synchrongleichrichtung sicherstellen muss, dass die
auftretenden Ubergangsspannungen die Vps-Grenzwerte der FETs nicht iiberschreiten.

1.2.9 Planartransformatoren

Planarmagnetika sind etwa seit den 80er Jahren bekannt. Da ihre Herstellung in der
Vergangenheit jedoch sehr kostspielig war, gab es am Markt keine grof3e Nachfrage
nach diesem Typ, der nur fur spezielle Anwendungsfalle zum Einsatz kam. Da mit der
Zeit Mehrlagenleiterplatten kostenglinstiger wurden und mittlerweile aufgrund
ausgefeilterer Herstellmethoden weiter verbreitet sind, riickte diese Technologie wieder
ins Licht der Offentlichkeit.

Der Planartransformator nutzt mehrfache Kupferlagen als Wicklung fur Transformatoren
oder Induktivitaten. Um die erforderliche Anzahl von Windungen zu realisieren, werden
zur Herstellung der Verbindung zwischen den Lagen verborgene Kontaktlécher
verwendet.

Es gibt eine praktische, sowie eine Kostengrenze fur die Anzahl verwendbarer Lagen,
weshalb Planarmagnetika hochfrequente PWM-Modulatoren und ebenso hochfrequente
Treiberschaltkreise nutzen, um die Anzahl der Windungen gering zu halten und
insgesamt weniger Lagen notwendig zu machen. Das durch die zum Einsatz
kommenden hdheren Frequenzen verursachte Hauptproblem besteht in dem sog.
Skin-Effekt, der durch eine flache Konstruktion der Wicklung ausgeglichen werden kann.
Bei Erhéhung der Frequenz bewegen sich die Ladungstrdger immer mehr zur
Oberflache des Leiters, sodass dessen wirksamer Querschnitt reduziert wird, was die
I2R-Verluste erhdht. Dieser Effekt ist als Skin-Effekt bekannt.

Der Vorteil dieser Technologie besteht hauptsachlich in der auRerordentlich flachen
Konstruktion des Transformators, der aber dennoch in der Lage ist, groRe
Energiemengen zu ubertragen. Der DC/DC-Wandler kann also ein sehr niedriges Profil
haben. Die Ubrigen Vorteile von Planarkonstruktionen, wie z. B. verbesserte
Warmeabfuhr in  Wicklungen, reproduktionsfahige und mechanisch stabile
Wicklungsstruktur, hochintegrierte Ausflihrung, niedrige Streuinduktivitat und hohe
Leistungsdichte, machen den Planartransformator zu einer notwendigen Komponente
in der Technologie von Hochleistungs-DC/DC-Wandlern. AuRerdem bedeuten
Fortschritte in der Mehrlagenleiterplattenfertigung, dass die Epoxidharzisolation
zwischen den Wicklungen hohen Isolationsspannungen zwischen Primar- und
Sekundarkreisen standhalten kann, was den technischen Anforderungen an eine
Hauptisolierung von 2250VDC entspricht.

Fir den Benutzer hat diese Technologie offenbar keine Nachteile, fiir den Hersteller sind
Konstruktion und Fertigung aber ganz und gar nicht einfach zu bewerkstelligen.
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Die mehrlagige Konstruktion besitzt eine hohe Koppelkapazitat, die die hochfrequente
PWM-Regelung komplizierter macht, die Kopplung zwischen Planartransformator und
die damit verbundenen traditionellen Schaltkreise missen sorgfaltig gesteuert werden,
um Abschlussverluste zu vermeiden, die unmittelbare Nahe von Kernzwischenraum und
Lagenwicklung kann wesentliche Wirbelstromverluste hervorrufen, und infolge der
unterschiedlichen Windungsanzahlverhaltnisse muss ein spezieller Schaltkreis fur jede
Eingang-Ausgang-Kombination entwickelt und geprift werden.

Eight-Layer PCB

<)
ZO
£
>
Ferrit-Kern
Ferritkern Mehrlagige
] Leiterplatte

Abb. 1.49: Konstruktion eines transformatorbasierten Planarwandlers

Die Wicklungen in einem Planartransformator entsprechen den PCB-Leitern auf einer
mehrlagigen Leiterplatte. Primar- und Sekundarwicklungen folgen typischerweise
aufeinander, um die Streuinduktivitat zu verringern. Eine Schwierigkeit bei Nutzung der
PCB-Leiter ist der elektrische Anschluss am Ende der dem Kern am nachsten liegenden
Wicklung. Eine verbreitete Losung besteht darin, ein versenktes Kontaktloch — wie in
Abb. 1.50 unten gezeigt — zu verwenden. Das Diagramm zeigt eine Wicklung mit sechs
Windungen, die durch einen Oberleiter mit drei Windungen und einen Unterleiter mit
drei Windungen gebildet wird, die durch ein Kontaktloch verbunden sind. Die zwei Enden
der Wicklung kénnen auf diese Weise bequem aufierhalb des Kerns platziert werden.

0 @1@

Oberer Leiter mit Unterer Leiter mit Wicklung mit 6
3 Windungend 3 Windungen Windungen

—

Abb. 1.50: Aufeinanderfolgende mehrlagige Planarleiter



1.2.10 Gehausetypen von DC/DC-Wandlern

Der folgende Abschnitt beinhaltet eine Ubersicht iiber einige standardisierte Gehéuse-
typen von DC/DC-Wandlern. Weitere Informationen zur Pin-Anordnung, zu
Pin-Durchmessern und -Toleranzen bieten die Datenblatter des Herstellers.

Ein Kennwert, der normalerweise fir den Gehausetyp verwendet wird, ist die Art und
Weise, wie die Anschlusspins angeordnet sind, somit besitzt ein SIL- (Single In Line)
oder SIP- (Single In-line Pins) Gehause eine einzige Reihe von Pins und ein DIL- (Dual
In Line) oder DIP- (Dual In-line Pins) Gehause zwei Reihen Kontakte. Das SIP-Gehause
wird allgemein fir isolierte Kleinleistungswandler (< 2W) und nicht isolierte
DC/DC-Wandlern  verwendet, wahrend das DIP-Gehduse haufiger fir
Kleinleistungswandler < 10W verwendet wird. Der Hauptgrund fiir den Unterschied von
Gehausetypen ist das Gewicht des Wandlers. Ein Wandler fir besonders kleine
Leistungen < 2W wiegt nur ca. 3g, weshalb durch Schwingungen verursachte Pinbriiche
selten sind. Kleinleistungswandler > 2W sind etwas schwerer. Sie wiegen ca. 30g und
bendtigen zwei Reihen von Pins, um die mechanische Festigkeit zu gewahrleisten.

Hochleistungswandler (> 10W) kénnen signifikante Ausgangsstrome mit niedrigen
Ausgangsspannungen haben und werden normalerweise mit Metallgehdusen
ausgestattet, um eine zusatzliche Warmeabfuhr zu ermdglichen. Daher benétigen sie
dickere Anschlusspins, um hoheren Strom leiten und zusatzliches Gewicht tragen zu
kénnen. Die Kennwerte, die Ublicherweise fir hohere Leistungswandler verwendet
werden, sind die GehausegroRen in Zoll. Verbreitete Grofien sind z. B. 1" x 1", 2" x 1",
1,6" x 2" und 2" x 2"

In den USA sowie in der Telekommunikationsbranche ist eine GehausegroRRe verbreitet,
die auf dem "Ziegel"format basiert. Ein ,Ziegel“ (engl. brick) entspricht den MaRen
2,4" x 6" x 0,5" bzw. 61mm x 116,5mm x 12mm und wird u. a. als Bezugsmal} fur
DC/DC-Wandler verwendet. Verschiedene Modelle im Ziegelformat werden in binaren
Briichen von Ziegeln, wie z. B. Halb- (hafl-brick), Viertel- (quarter-brick),
Achtel- (eight-brick) oder Sechszehntel“ziegel* (sixteenth-brick), angegeben.

Um eine Austauschbarkeit von Wandlern zwischen Herstellern zu ermdglichen, wurden
verschiedene Versuche unternommen, die Wandlergrolen und Pin-outs zu
standardisieren, insbesondere durch die DOSA (Distributed-power Open Standards
Alliance) und die Konkurrenz POLA (Point Of Load Alliance), die sich beide auf digitale
Point-Of-Load- und ratiometrische Wandler konzentrieren. Doch die meisten Hersteller
bieten einfach ein Sortiment von Standard-Pinout-Optionen fur jede der Wandlerserien
an, um die Produkte ihrer Konkurrenz abzudecken und einen 1:1-Ersatz flr
Sublieferanten zu ermdglichen.

Da jedoch kein vereinbarter Standard fiir die Nummerierung der Pins existiert (manche
beginnen in der oberen linken Ecke von oben gesehen, manche wahlen den PCB-
Standpunkt, manche schlieRen optionale Pins in die Nummerierungsfolge ein, die
anderen machen es nicht), ist oft ein sorgfaltiger Vergleich zwischen Datenblattern
erforderlich, um Pin-Kompatibilitat zu gewahrleisten.
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Im Folgenden stellen wir eine kleine Auswahl von Gehausetypen aus dem Portfolio von
RECOM vor, um einen Eindruck der Vielfalt verfiigbarer Ausfiihrungsoptionen zu geben.

SIP3

SIP4 (Micro)

SIP7

Sy

DIP6

DIP24

SIP3 (B case)

SIP4

SIP8

SMD

DIP24 SMD

gehauselose SMD
Ausfiihrung

gehauselose
Ausfiihrung mit Pins

N

= e

1" x 1" Metallgehause

DIP24 Metallgehause



2. Feedbackschleifen
2.1 Einleitung

Einige der wichtigsten Entwicklungskriterien in der Konstruktion von DC/DC-Wandlern
sind Berechnungen und Methodiken, die zur Auslegung der Rickkopplungsschleifen der
Regelung eingesetzt werden. Werden Schleifenparameter nicht korrekt berechnet, kann
der Wandler Instabilitat und Regelungsfehler aufweisen.

Die Funktion einer Riickkopplungsschleife in einem DC/DC-Wandler besteht darin, den
Ausgang bei einer fixen GroRe, die nur vom Referenzwert abhangt, zu halten, d. h. sie
ist unabhangig von Last-, Eingangsspannungs- oder Umweltabweichungen. Das klingt
einfach und ist unter statischen oder sich langsam @andernden Bedingungen tatsachlich
auch relativ einfach zu erfiillen. Um jedoch dynamische oder stufenweise Anderungen
zu bewaltigen, wird die Rickkopplungsschleifenkonstruktion sehr kompliziert. Einer der
wichtigsten Kompromisse, der gemacht werden muss, ist die Bilanz zwischen einem
ausbalancierten Ausgang wahrend des stationdren Betriebs (niedrige periodische
Ausregelungsabweichungen, kleine Totzone und hohe Regelgenauigkeit) und adaquater
Reaktion auf dynamische Betriebsbedingungen (schnelle Reaktion auf Anderungen,
kurze Ausregelzeit und niedriges Uberschwingen). AuBerdem muss der Regelkreis unter
allen Betriebsbedingungen, einschlief3lich des Niedriglast- oder sogar des lastfreien
Betriebs, stabil sein. Die Rickkopplungsschleifenkonstruktion ist deshalb einer der
Hauptfaktoren, die die Gesamtarbeitscharakteristik des Wandlers bestimmen.

2.2 Konstruktion mit offener Schleife

Nicht alle DC/DC-Wandler verwenden eine Rickkopplung. Der ungeregelte Push-Pull-
Wandler (Royer Topology) aus dem Beispiel in Abb. 1.30 hat keinen Ruickfiihrungsschalt-
kreis. Der freilaufende Oszillator [auft bei einer Frequenz, die nur durch physikalische
Eigenschaften des Transformators und die Eingangsspannung bestimmt ist, geman
folgendem Verhaltnis:

Viy=4NsBAcS

Gleichung 2.1: Transformatorgleichung

wobei Ny die Anzahl der Primarwindungen ist, B ist der magnetische Fluss und A¢ der
Transformatorquerschnitt. Die Formel kann wie folgt zur Frequenz f umgeformt werden:

f _ VIN
4 NBAe
Gleichung 2.2: Umgeformte Transformatorgleichung

Der Faktor ,4“ unterscheidet sich von der Standard-Transformatorgleichung, die ,4,44"
verwendet, weil der Royer-Oszillator eine Rechteckwelle und kein sinusformiges Signal
erzeugt. Die Ausgangsspannung hangt vom Windungsverhaltnis der Windungsanzahl
auf der Primarwicklung Np zur Windungsanzahl auf der Sekundarwicklung Ng ab:

Ne Vi

Ns ~ Vour

Gleichung 2.3: Transformationsverhaltnis
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Aus diesen Abhangigkeiten ist ersichtlich, dass weder die Ausgangsspannung noch die
Arbeitsfrequenz fixiert ist und dass beide von der Eingangsspannung abhangen. Deshalb
sollen ungeregelte DC/DC-Wandler idealerweise nur mit geregelten Eingangsspannungen
verwendet werden.

In der Praxis gibt es ,verborgene” Rickkopplungs-Mechanismen, die die Arbeitsleistung des
Royer-Oszillators gegenlber der theoretisch vorausgesagten verbessern. Alle
Primar-, Sekundar- und Riickkopplungswicklungen weisen infolge von Streuinduktivitat und
Kopplungskapazitaten eine Wechselwirkung miteinander auf. Wicklungen kénnen auch am
Kern angeordnet werden, um diese Wechselwirkungen zu erhéhen oder zu verringern oder
sogar um eine Wicklung von der anderen abzuschirmen. Ungeregelte Wandler kénnen z.
B. durch Wickeln der Sekundarwicklung zwischen die Primar- und die
Ruckkopplungwicklungen kurzschlusssicher realisiert werden, sodass kurzgeschlossene
Ausgangswindungen eine Art Schirm gegen die Kopplung der Primar- zur Sekundarwicklung
bilden. Der Wandler setzt seine Schwingungen fort, wenn der Ausgang kurzgeschlossen
wird, jedoch erfolgt dies unter einer stark reduzierten Leistung, welcher die
Schalttransistoren standhalten kénnen. Die Temperatur des ungeregelten Wandlers erhoht
sich beim Vollkurzschluss zwar, er bleibt jedoch funktionstiichtig. Ist der Kurzschluss
beseitigt, setzt der Wandler seinen Normalbetrieb mit voller Leistung fort.

2.3 Geschlossene Schleifen

Die Abhangigkeit der Ausgangs- von der Eingangsspannung kann durch die Verwendung
einer Rickkopplungsschleife eliminiert werden. Wichtig ist, dass ein Rickflihrkreis an einem
Fehlerverstarker eingespeist wird, der den Ist-Ausgang mit dem gewlinschten Wert
vergleicht und zum Abgleich entsprechend korrigiert. Da die Korrektur immer in
Gegenrichtung zum Fehler erfolgt (ist der Ausgang zu hoch, verringert sie ihn; ist der
Ausgang zu niedrig, vergrofiert sie ihn), wird die Ruckfuhrung als ,negativ* bezeichnet ist.
Wenn die Rickfuhrungsschleife ,positiv* ist, werden samtliche Fehler verstarkt, und der
Ausgang oszilliert oder stellt sich schnell auf den kleinsten oder grof3ten Pegel ein. Eine der
groRten Herausforderungen bei der Entwicklung von Regelkreisen besteht darin,
sicherzustellen, dass im transienten Betrieb keine positiven Ruickkopplungsbedingungen
auftreten kénnen.

Der Vorzug der Rickkopplung besteht darin, dass nicht nur der Eingangsspannungs-
wechsel, sondern auch alle Anderungen in der Ausgangsspannung infolge eines
Lastwechsels ausgeglichen werden. Eine einzige Rickkopplungsschleife korrigiert beide
Situationen. Der andere Vorteil von geschlossenen Rickkopplungsschleifen besteht darin,
dass Eingang und Ausgang nicht dieselben Einheiten haben missen. Eine Rickflihrungs-
schleife kann verwendet werden, um aus einer variablen Eingangsspannungsversorgung
einen konstanten Stromausgang zu erzielen. Der Fehlerverstarker korrigiert den Ausgang
in Abhangigkeit des Stromes und nicht des Stromes (damit arbeitet er als Transkonduktanz-
verstarker).

Zur Veranschaulichung eines Feedback-Designs verwenden wir einen einfachen, nicht
isolierten Buck-Wandler. Ein typisches Schaltbild kénnte wie folgt aussehen:
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Abb. 2.1: Vereinfachtes Schaltbild des Buck-Wandlers

Was die Funktionsbaugruppen betrifft, kann Abb. 2.1 wie folgt reduziert werden zu:
V\N

— Kewr
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Abb. 2.2: Blockdiagramm der Feedbackschleife

Jede Funktionsbaugruppe besitzt einen Verstarkungsfaktor K. Die Leistungsschaltbau-
elemente (power switching elements, FETs) besitzen einen Verstarkungsfaktor von Kpyg,
einen Ausgangsfilter gebildet aus L, und C; mit K 1), und das Feedback-Element
(Widerstandsteiler, gebildet aus R, und R,) hat einen Verstarkungsfaktor Kgg. Das Ge-
samtriickmeldungssignal wird im Summierungspunkt mit der Vergleichsspannung Vggr
verglichen und der Fehler, durch den die Abweichung ermittelnden Fehlerverstarker A,
mit dem Verstarkungsfaktor Kgas) verstérkt, um den PWM-Modulator, der den
Verstarkungsfaktor Ky,op besitzt, zu regeln. Manche dieser Verstarkerbaugruppen haben
eine hohe Verstarkung, und manche schwachen das Signal ab, der Gesamt-
verstarkungsfaktor des offenen Kreises (Summe aller Verstarkungen) ist jedoch positiv
und betragt tblicherweise etwa 1.000.

GoL=Keur * Keirs) + Keg + Keas) + Kuop

Gleichung 2.4: Verstarkungsfaktor der offenen Schleife

Der einfache Schaltkreis (Abb. 2.1) besitzt durch den LC-Ausgangsfilter verursachte
Resonanzen (Pole) bei folgender Frequenz:

1
f = @@
2" 2n(ESR) C,
Gleichung 2.5: Winkelfrequenz des LC-Filters
1

fro= ——
" oL,
Gleichung 2.6: ESR-C-Winkelfrequenz
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Bei Frequenzen Uber fpo verringert sich der Verstarkungsfaktor mit einer
Geschwindigkeit von -40dB/Dekade aufgrund der LC-Charakteristik zweiter
Ordnung des Ausgangsfilters. Der Punkt, in dem er die 0dB-Linie erreicht
(Verstarkungsfaktor = 1 = 0dB), ist die Transitfrequenz (engl. crossover frequency) f.
Bei der Frequenz f,5 andert der Effekt des RC-Filters erster Ordnung infolge
der ESR des Filterkondensators die Steilheit der Verstarkungskurve zu -20 dB/Dekade.
Das Diagramm t ,Verstarkungsfaktor vs. Frequenz® zeigt, dass sich Steilheit und Phase
mit der Frequenz andern:

Gain —,

0dB ! Us i

0° > f

Phase -90°

-180°

Abb. 2.3: Normalisiertes Amplituden- und Phasendiagramm der Abb. 2.1

Das Phasendiagramm ist die Phasenveranderung zusatzlich zu den durch den
invertierten Eingang des Fehlerverstarkers A1 verursachten 180°.

Wie sich anhand des Phasendiagramms erkennen lasst, ist der Schaltkreis bei der
Uberschneidungsfrequenz instabil, da die Phasendrehung insgesamt -180° oder -360°
betragt. Dies bewirkt, dass der Wandler in den positiven Rickkopplungsbereich wechselt
und der Ausgang zu schwingen beginnt.

Durch Erhdéhung des Verstarkungsfaktors in der Fehlerverstarkerstufe kann die
Frequenz, bei der der Gesamtverstarkungsfaktor gleich Null ist, in einen sichereren
Bereich verschoben werden. Die Phasenreserve (die Differenz zwischen der vollen
Phase und -180° bei der System-f;) und die Amplitudenreserve (Verstarkung des
Systems bei -180° Phase) bestimmen, wie stabil die Feedbackschleife ist (Abb. 2.4).
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Abb. 2.4: Amplituden- and Phasenreserven

2.4 Kompensation von Riickkopplungsschleifen

Je weiter die ausgewahlte Systemtransitfrequenz (engl.: system crossover frequency)
von der Transitfrequenz der Leistungsstufe (engl: powerstage crossover frequency)
entfernt ist, desto stabiler ist der Ausgang (er weist bessere Amplituden- und Phasen-
reserven auf), desto langsamer ist jedoch das Ubergangsverhalten. Eine Phasenreserve
von ca. 45° gewahrleistet eine gute Reaktion mit geringem Uberschwingen, aber ohne
Oszillation.

Nun gibt es 2 Moglichkeiten um einen sicheren Betrieb zu gewahrleisten: Man kann
einerseits den Verstarkungsfaktor des Fehlerverstarkers fiir alle relevanten Frequenzen
ausreichend hoch wahlen — die System-Transitfrequenz liegt dann in einem sicheren
Bereich. Eine andere Moglichkeit ist eine frequenzabhangige Phasenverschiebung des
Fehlerverstarkers anzustreben, was mittels Kompensation im Rickkopplungszweig des
Fehlerverstarkers, welcher meist ein Operationsverstarker ist, erreicht wird.
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Abb. 2.5: unkompensierter (links) und kompensierter Fehlerverstarker (rechts)

Die Kompensationskomponenten kénnen so gewahlt werden, dass sich die Phase
umkehrt und bei der kritischen Transitfrequenz zur Phasenreserve addiert, um so die
Stabilitat zu erhohen. Dabei muss der Ausgangsfilter nicht so stark gedampft sein,
wodurch die Reaktion des DC/DC-Wandlers auf die Transiente beschleunigt wird, ohne
tibermaRiges Uberschwingen oder Oszillation zu riskieren.
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Abb. 2.6: Amplituden- und Phasenverhiltnisse des kompensierten
Fehlerverstarkerschaltkreises aus Abb. 2.5
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Abb. 2.7: Kompensierte (durchgezogene Linie) im Vergleich zur
einpoligen (gestrichelte Linie) Feedbackschleifencharakteristik fiir
den Schaltkreis aus Abb. 2.5



2.4.1 Instabilitat der rechten Halbebene

In Topologien, die die Ausgangsinduktivitat mit einem Dauerstrom durch eine Diode
antreiben, wie z. B. Boost-, Buck-Boost-, Flyback- und Eintaktflusswandler, bewirkt die
Leitungszeit der Diode einen Verzug in der Feedbackschleife. Nimmt die Last plotzlich
zu, muss das Impuls-Pausen-Verhaltnis voriibergehend vergroRRert werden, um mehr
Energie in die Spule zu Ubertragen. Ein hohes Impuls-Pausen-Verhaltnis gibt der Diode
jedoch weniger Zeit (tore) zum Leiten, sodass sich der Diodendurchschnittsstrom
wahrend torr faktisch verringert (Abb. 2.8, links). Da der Ausgangsstrom durch die Diode
versorgt wird, verringert sich auch der Ausgangsstrom. Dieser Zustand bleibt erhalten,
bis der durchschnittliche Spulenstrom langsam ansteigt und der Diodenstrom seinen
richtigen Wert erreicht hat.

In(t) Io(t)

4 A

3 3 ‘\\
Leitungs- Leiqm
lout lout

~ zeitder | zeit der
Diode ! Diode
I Y B
ton’ r
ton torr — ton | -
T | T

Abb. 2.8: RHP-Phanomen

Dieses Phanomen, bei dem sich der Diodenstrom zuerst verringern muss, bevor er
zunehmen kann, ist als Instabilitat der rechten Halbebene (RHP= Right Half Plane)
bekannt, da der Ausgangsstrom mit dem Impuls-Pausen-Verhaltnis voriibergehend 180°
auller Phase ist. Zum Beispiel tritt eine voriibergehende zusatzliche Null in einem
einfachen Boost-Wandler (Abb. 1.13) wie folgt ein:

fRHPZERO = orL. L (1-9)
Gleichung 2.7: Nullberechnung fiir die rechte Halbebene (RHP)

Es ist fast unmdglich, RHP-Instabilitat auszugleichen, insbesondere weil sich die Null
mit dem Laststrom andert. Die Lésung besteht in einer Feedbackschleife mit einer
Transitfrequenz, die deutlich unter der niedrigsten Frequenz liegt, bei der RHP-Nullen
entstehen (dies hat den Nachteil, dass die Reaktionszeit des DC/DC-Wandlers auf
Stufenlastwechsel verringert wird), oder darin, im Buck-Boost-Wandler diskontinuier-
lichen Betrieb (DCM = discontinuous mode) zu verwenden, um das Gesamtproblem zu
beseitigen.

2.5 Anstiegsausgleich oder slope compensation

Ein weiterer potentieller Grund fir die Instabilitdt der Feedbackschleife ist die
subharmonische oder Bifurkationsinstabilitat. Die Grundursache ist der PWM-
Komparator, der die Pegel des Feedbacksignals mit der Timing-Sagezahnspannung
vergleicht (siehe Blockschaltbild 1.40).
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Das Problem kann eintreten, weil die Energie in den Induktivitdten nicht mit jedem
Schaltzyklus vollstandig entladen wird, sodass der Strom zur falschen Zeit in den
Feedbackkreis zuriickfliet, oder einfach infolge von Schaltstérungen an den Eingangen
der Komparatoren. Der Effekt ist der gleiche: Der PWM-Modulator erzeugt
Bifurkations- oder Doppelschwebungen.

A ANA AA - AA
\/VAN/YN/TN I\ [/
v v V \/ \v/

Abb. 2.9: Subharmonische Instabilitatswellenform

Die Losung des Problems der subharmonischen Instabilitdt heil3t Anstiegsausgleich.
(engl.: slope compensation). Eine kiinstliche Rampenwellenform (Ublicherweise aus dem
Anstieg des Stroms in der Induktivitat oder manchmal direkt aus der Spannung des
Timing-Kondensators abgeleitet) wird der Riickkopplungsspannung hinzugefiigt, um
eine Fehltriggerung oder Retriggerung des PWM-Komparators zu vermeiden.

Abb. 2.10: Anstiegsausgleich (gestrichelte Linie) und Feedback-Signal
(durchgezogene Linie)

2.6 Analyse der Schleifenstabilitat in analogen
und digitalen Feedbacksystemen

2.6.1 Experimentelle Ermittlung der analogen
Schleifenstabilitat

Die Stabilitat von Ruckkopplungsschleifen Iasst sich unter Verwendung eines Bode-
Plotters experimentell bestimmen. Um ein Stérsignal in den Regelkreis zu senden, kann
ein Sinusgenerator mit einem Ubertrager verwendet werden. Die Frequenz der Sinus-
welle wird dabei so lange erhoht, bis die Stérung am Ausgang genauso hoch ist wie das
Storsignal. Die Verstarkung betragt dann 0dB, und somit muss die Storfrequenz — die
Transitfrequenz der Rlckkopplungsschleife — f. sein.Die Phasenverschiebung
zwischen dem Stor- und dem Ausgangssignal ist die Phasenreserve. Durch weitere
Erhéhung der Frequenz, bis die Phasenverschiebung -180° betragt, lasst sich die
Amplitudenreserve ermitteln.
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Abb. 2.11: Konfiguration fiir experimentelle Ermittlung des Bodediagramms

2.6.2 Ermittlung der analogen Schleifenstabilitat

unter Verwendung der Laplace-Transformation

Eine Alternative zur Versuchsmethode ist die mathematische Ermittlung der Pole und
Nullen. Dazu muss die Ubertragungsfunktion des Wandlers bekannt sein.

Fir einen einfachen Buck-Wandler (Abb. 2.1) betragt die Ubertragungsfunktion:
1+ResrCy s

1+ (Ly/Rioap * ResrCy) s + L, Cy 82

Gleichung 2.8: Ubertragungsfunktion fiir Abb. 2.1

Gs =

l?er Buchstabe ,s* weist darauf hin, dass die Variable frequenzabhangig ist. Die
Ubertragungsfunktion kann durch Verwendung der Laplace-Transformation (LT) gelost
werden, zuerst muss jedoch die Fourier-Transformation behandelt werden.

Die Fourier-Transformation (FT) ist eine spezielle Form der LT. Fourier legte fest, dass
jedes periodische Signal die Summe sinusférmiger Signale unterschiedliche Frequenz,
Phase und Amplitude ist. Die Transformation verschiebt sich von der Zeitebene zum
Frequenzbereich (und umgekehrt). Das Ergebnis einer Fourier-Transformation an einem
periodischen Signal ist dessen Spektrum. Abb. 2.12 ist die grafische Darstellung der
Fourier-Reihe einer Rechteckwelle:

Abb. 2.12: Grafische Darstellung der Fourier-Reihe einer Rechteckwelle
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Die Fourier-Transformation ist eine integrierte Funktion von der negativen bis zur
positiven Unendlichkeit, die wie folgt beschrieben werden kann:
© .
Flw = [ j e dt
-00

Gleichung 2.9: Fourier-Transformation

Abgebildet auf die S-Domane, ist die Variable von FT s = j w. Die Ergebnisse sind nur
imaginare Variablen.

Die Laplace-Transformation ist eine erweiterte Menge von FT. Die Variable von LT
befindet sich in der komplexen Ebene. Die Integration fangt bei Null anstatt -~ an. Sie
kann ebenfalls zur Analyse stufenformiger oder halbunendlicher (semi-infiniter) Signale
wie Pulse oder exponential abklingende Reihen verwendet werden. Die Laplace-
Transformation kann wie folgt beschrieben werden:

o0
Fo) = [ e ot
0
Abb. 2.13: Pol-Null-Diagramm in der S-Doméane mit typischen Wellenformen
Abgebildet auf die S-Domane, ist die Variable von LT s = ¢ + jw.
Durch Verwendung der LT lasst sich die Feedbackschleife mathematisch simulieren und
in der S-Ebene ein Pol-Null-Diagramm erzeugen. Die vertikale Achse ist mathematisch
imaginar, die horizontale real. Je héher man sich entlang der imaginaren Achse nach
oben oder unten bewegt, desto schneller vollziehen sich die Schwingungen. Je weiter

man sich entlang der negativen realen Achse bewegt, desto schneller ist das Abklingen,
und je weiter entlang der positiven realen Achse, desto schneller die Zunahme.

e
PU“V%Q ‘_WWAUL
— ] | =

X

<— stabiler Bereich instabiler Bereich——

Abb. 2.13: Pol-Null-Diagramm in der S-Doméane mit typischen Wellenformen

Nullen liegen immer auf der realen Achse. Komplex konjugierte Polpaare in der linken
Halfte der s-Ebene werden kombiniert, um eine Reaktion zu erzeugen, die eine
abklingende sinusférmige Schwingung der Form ist.



Ein Polpaar, das auf der imaginaren Achse tjw liegt (das heif3t, ohne reale Komponente),
erzeugt Schwingungen mit konstanter Amplitude.

Der Abstand eines Pols vom Referenzpunkt 0 zeigt an, wie gedampft die Reaktion ist:
je naher zum Referenzpunkt, desto langsamer die Geschwindigkeit der Dampfung.
Wenn ein Pol am Referenzpunkt liegt, bedeutet dies, dass das System als DC
funktioniert.

Wenn der Pol auf der rechten Ebene (right hand plane) liegt, ist das System instabil
(daher kommt der Begriff RHP-Instabilitat, wie in Abschnitt 2.4.1 beschrieben).

2.6.3 Ermittlung der digitalen Schleifenstabilitat mit

Hilfe bilinearer Transformation

Wird ein digitaler Signalprozessor zur Kompensation der Feedbackschleife verwendet,
kann die Stabilitat der digitalen Schleife aus der Laplace-Transformation unter
Verwendung einer weiteren Transformation zur Korrektur der Abtastfrequenz ermittelt
werden.

Da das Eingangssignal in einem digitalen System nicht mehr zeitlich kontinuierlich ist,
mussen die Werte der S-Ebene mit Hilfe der bilinearen Transformation (Tustin-Verfahren)
in die zeitdiskreten Werte der z-Ebene umgewandelt werden.

Das Ergebnis dieser Funktion ist, dass der stabile Bereich der z-Ebene ein Kreis mit
dem Radius = 1 (Einheitskreis) wird.
3(2)

A

An diesem Punkt,
o z= el®

=0

An diesem Punkt,
O=T=-T \

Einheitskreis

(wobei |z|= 1)

Abb. 2.14: Einheitskreis in der z-Ebene

Der aulerste rechte Rand des Kreises (w = 0) stellt DC dar. Der auf3erste linke Rand
des Kreises stellt die Faltungsfrequenz (engl.: aliasing frequency) dar. Alle Pole, die
aulRerhalb des Kreises liegen, sind instabil. Die Pole der Feedbackschleife kdnnen jetzt
in der z-Ebene punktweise aufgezeichnet werden, die Positionen der Pole reprasentieren
die Reaktion normalisiert auf die Samplingrate, und nicht auf die kontinuierlichen Zeit
wie in der s-Ebene.
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Digitale Kompensation setzt erstens voraus, dass die DSP-Samplingfrequenz wesentlich
groRer ist als die Transitfrequenz des Systems, sodass samtliche Simulationen akkurat
sind. Es gibt zwei verbreitete Herangehensweisen zur Ermittlung der Ausgleichswerte:
Umgestaltung (re-design) und direkte Gestaltung (direct-design). Bei der digitalen
Umgestaltung wird ein lineares Modell eines Schaltwandlers eingerichtet, wobei der
Ausgleich der Feedbackschleife auf konventionelle Weise in der S-Domane erfolgt. Die
Ergebnisse der analogen Kompensation werden in der Z-Doméane abgebildet, um die
Darstellung der digitalen Kompensation zu vervollstandigen. Im Falle der direkten
Gestaltung wird das diskrete Modell eines Schaltwandlers vollstéandig simuliert und die
Kompensation direkt in der Z-Domane berechnet. Dies erfordert exakte Modelle der
Analogteile unter Verwendung von Programmen wie Spice™ oder Matlab™.

Das Ergebnis beider Methoden ist dasselbe: eine in der Informationstabelle gespeicherte
Matrix von Werten. DSP oder uC nehmen dann das digital umgesetzte Eingangssignal,
fugen es in die Rechenmatrix ein und geben den resultierenden Wert entweder als
analoges Signal oder, haufiger, als direkten PWM-Signal aus. In letzterem Fall werden
der Komparatorund PWM-Schaltkreis ebenfalls in digitaler Form umgesetzt. Dies
beseitigt analoge Regelkreisfehler, die aus dem Anstiegsausgleich und der RHP-
Instabilitat entstehen. Wenn eine andere Reaktion der Kompensation der Rickkopplung
erforderlich ist, um eine andersartige Funktionsweise hervorzubringen, kann der digitale
Controller reibungslos zwischen den Informationstabellen umschalten, ohne einen der
Ausgangswerte zuriickzusetzen — eine Eigenschaft, mit der analoge Controller nicht
mithalten konnen. Auf diese Weise mussen bei der Wahl der Ausgleichs-Charakteristik
weniger Kompromisse gemacht werden.

Gerade diese Kompromisslosigkeit und Fahigkeit, schnell zwischen schnellwirkender
Ubergangsfunktion und stabilem Ausgang umzuschalten, machen die digitale Feedback-
Schleife so attraktiv. Da der Preis der Mikrocontroller laufend fallt, verwenden immer
mehr DC/DC-Wandler volldigitale oder hybride Feedback-Schleifen-Regler.



2.6.4 Digitale Feedback-Schleife
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Abb. 2.15: Mikroreglergestiitzter DC/DC-Wandler

Der Schaltkreis oben (Abb. 2.15) zeigt einen vereinfachten mikrocontrollergestitzten
DC/DC-Wandler. Die komplette Steuerung, d. h. sowohl die der Vollweggleichrichter-
briicken-Leistungsstufe als auch die Synchrongleichrichtung am Ausgang, erfolgt digital.

Der Mikrocontroller besitzt on-board integrierte Elemente des Operationsverstarkers.
Das bedeutet, dass Messeingange direkt am Mikrocontroller angeschlossen werden
kénnen. Da der Mikrocontroller Informationen beziiglich der Eingangsspannung, der
Ausgangsspannung und des Ausgangsstroms erhalt, ist es nicht erforderlich,
Kurzschliisse oder den Uberlastbetrieb extern zu tiberwachen. Die Uberwachung der
Eingangsspannung ermdglicht sowohl ein kontrolliertes Anlaufen des Wandlers als auch
einen programmierten Schutz vor Unterspannung mit adaptiver Hysterese. Der vierte
Operationsverstérkereingang wird verwendet, um Uberhitzung entweder innerhalb des
DC/DC-Wandlers oder an der Last zu (iberwachen. Die Folgen einer Uberhitzung sind
laut vorgegebener Arbeitscharakteristiken in der Anwendung programmierbar, zum
Beispiel Abschaltung und Neustart nach Abkuhlung oder Leistungsbegrenzung zur
Verringerung der Abwarme.

Der Aufiendatenanschluss ermdglicht es, den Betriebsmodus operativ (on-the-fly) zu
aktualisieren oder verschiedene vorprogrammierte Performance-Varianten auszuwahlen.
Daruber hinaus ermoglicht der bidirektionale Bus Fehlermeldungen und Zustands-
aktualisierungen.
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Abb. 2.16: Software-Flussdiagramm

Abbildung 2.16 stellt den internen Ablauf schematisch dar. Um die korrekte Ansprechzeit
in Echtzeit zu berechnen, werden in verschiedenen Regler-Unterprogrammen
Matrix-Nachschlagetabellen verwendet.

Vour _ [(Kp Ra) + (Ki/'s Rp)]
Vour®  S2LC + (SC R,) + (Kp Ry) + (Ki/s) R,

wobei, Vot = Innenschleife
Vour® = AuRenschleife
P = Proportionalverstarkung Stromkompensator

und Ki und KP kénnen aus folgender Matrix abgeleitet werden:

42 ®q 1 CRa ®?LC
0)22 (02 1 X Kp RA = 0)13 LC
(032 O3 1 Ki RA (013 LC

Gleichung 2.11: Charakteristische Gleichung fiir Strombetriebsteuerung (CMC)

Laut Betriebszustand kann das Systemreglerprogramm unterschiedliche Matrixtabellen
ein- oder ausschalten. Der Vorteil eines digitalen Reglers besteht auch in einer sehr
verringerten Stlckliste (BOM) sowie in der intelligenten Regelung von Ausgangs-
spannung und -strom.



3. Datenblatt-Parameter richtig verstehen

Jeder seridse Hersteller liefert mit seinem Produkt ein technisches Datenblatt, das
wenigstens wesentliche Performanceparameter, Abmessungen und die Pinbelegung
detailliert aufzeigt. Jedoch ist fir den Vergleich zweier verschiedener DC/DC-Wandler
anhand der Datenblatt-Informationen haufig mehr Interpretation gefragt, als ein einfacher
Vergleich von Zahlenwerten.

Das Problem besteht darin, dass viele Spezifikationen miteinander zusammenhangen,
sodass eine Festlegung bestimmter Kenndaten erforderlich ist. Das heil3t, dass
spezifische Werte wie die Umgebungstemperatur oder Eingangsspannung wahrend der
Messung der betrachteten Performance-Werte konstant sein miissen. Zum Beispiel wird
eine Lastkennlinie mit Nenneingangsspannung und einer Umgebungstemperatur von
25°C erstellt und ist Uber einen spezifizierten Lastbereich gultig. Aber unter Herstellern
gibt es keine vereinbarten Normen Uber die Festlegung der Parameter, sodass einige
von ihnen z.B. Regelparameter fiir den ganzen Lastbereich von 0% bis 100%, andere
fur den Lastbereich von 10% bis 100% und noch andere fur den Lastbereich von 20%
bis 80% der Last bestimmen. Dies bedeutet, dass eine Lastregelungs-Spezifikation von
5% fir den Lastbereich von 10% bis 100% nicht unbedingt schlechter sein muss als
die des Konkurrenzwandlers mit einer Lastregelungs-Spezifikation von +3% flr den
Lastbereich von 20% bis 100%. Ebenso ist ein Wandler mit Zuverlassigkeitsan-
forderungen von 1 Million Stunden nach MIL-HDBK-217E nicht obligatorisch
zuverlassiger als ein Wandler mit nur 800 Tausend Stunden nach MIL-HDBK-217F oder
ein anderer Wandler mit ,nur 400 Tausend Stunden nach Bellcore/Telcordia.

Ist der Hersteller etwas ,kreativ* in der Anwendung dieser fehlenden Standardisierung,
so kann er sein Produkt bestmaoglich darzustellen. Ein klassisches Beispiel ist die
Spezifikation der Ausgangsrestwelligkeit(output ripple and noise specification), die
normalerweise in Millivolt Spitze zu Spitze (mVp-p) angegeben wird. Ist ein Wandler mit
50 mVp-p besser als einer mit 100mVp-p? Wohl nicht, wenn das Kleingedruckte auf der
Rickseite des Datenblatts festlegt, dass die Messung des ersten Wandlers — um den
Ausgang zusatzlich zu filtrieren — mit einem 47-pF-Elektrolytkondensator parallel mit
einem 0,1-uyF-MLCC an den Ausgangspins ausgefuhrt wurde, die Spezifikation des
zweiten Wandlers aber ohne jegliche externe Beschaltung durchgefiihrt wurde. Um eine
zuverlassige, reproduzierbare Messung zu erhalten, kénnen in einigen Fallen zusatzliche
Filterkomponenten erforderlich sein. Der Kunde sollte aber wissen, dass die Art und
Weise, wie die Messung durchgefuhrt wird, den Messwert beeinflusst und der Vergleich
zwischen zwei Wandler-Spezifikationen nur dann vollzogen werden kann, wenn beide
bekannt sind. In vielen Fallen muss der Kunde die kritische Spezifikation, um die es
geht, unter Verwendung des tatsachlichen oder erwarteten Betriebsmodus der
Anwendung selbst messen. Zum Beispiel beinhalten Datenblatter normalerweise keine
~Wirkungsgrad vs. Arbeitstemperatur‘-Kurven (RECOM kann solche ausfihrlichen
Informationen auf Anfrage liefern).

3.1 Messverfahren — DC-Charakteristik

Wie schon erwahnt, wird das elektrische Verhalten eines DC/DC-Wandlers durch viele
unterschiedliche Kenndaten bestimmt, die im Datenblatt spezifiziert sind. Um einen
Wandler schnell und wirksam zu charakterisieren und die Gultigkeit des Datenblattes zu
prufen, ist es haufig sinnvoll, eine Messmatrix zu verwenden, anhand derer verschiedene
Last- und Eingangsspannungs-Kombinationen verglichen werden kénnen.
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Test Vi lour Vour VN NOM Nenneingangsspannung

—_

VIN,NOM IOU'I',NOM VO‘I

VIN MIN | Minimale Eingangsspannung

VIN,NOM IOUT,MIN VOZ
Vinnow | lourmax | Vos VIN,MAX Maximale Eingangsspannung
Vinmin | loutnom | Vou louT NOM Nennausgangsstrom

VIN,MIN IOUT,MIN VOS

IOUTMIN Minimaler Ausgangsstrom
VIN,MIN IOUT,MAX VOG .

Viowax | loutnom | Vor IOUT,MAX Maximaler Ausgangsstrom

VIN,MAX IOUT,MIN V08
Voo wobei ,loyrmn, = 0% sein kann

O|lo|N[]|O| || DN

VIN,MAX IOUT,MAX

Table 3.1: Messmatrix

I lou
- S - -
\_/ 5 N
Oz
VIN %
Vin DMM U = DMM Vour Vour
Ll 8
a
- O
Einstellbare II a Einstellbare
Stromversorgnung Last

Abb. 3.1: Messanordnung

Um gute und zuverldssige Messwerte ermitteln zu kdnnen, sollte der Benutzer einige
grundlegende Sicherheitsvorkehrungen zur Durchfiihrung der Messungen treffen.
Beim Vorbereiten des Prifaufbaus vergewissern Sie sich, dass die Kontakte zum
DC/DC-Wandler entsprechend niederohmig sind. Haufig haben Messklemmen variable
Kontaktwiderstande. Daher ist die beste Prifanordnung ein "Kelvin"-Kontakt — wie in
Abb. 3.1 oben gezeigt, in der die Strom- und Spannungskreise separat an die Pins
angeschlossen sind. Haufig ist es beim Einsatz der Multimeter, um zwei oder mehr
Messgerate anzuschlielen, verlockend, die 4mm langen Steckverbinder in
Messbuchsen aufeinanderzustapeln, was aber zu wesentlichen Messfehlern flihren
kann. Jedes Messgerat soll — wie oben gezeigt — separat an den Wandlerpins
angeschlossen werden.

Um den DC/DC-Wandler zu belasten, kdnnen Hochlastwiderstdnde oder Hochlast-
regelwiderstande verwendet werden. Eine elegantere LOsung besteht aber darin,
elektronische Lasten zu verwenden. Um den Strom korrekt zu regulieren, bedurfen
manche Elektroniklasten jedoch einer Mindesteingangsspannung, sodass fir Wandler-
Ausgangsspannungen unter 4V Hochlastwiderstande haufig die einzige Alternative sind.
Eine Laborstromversorgung liefert eine gut einstellbare Stromversorgung. Vergewissern
Sie sich jedoch, dass sie die notwendige Spannung und Strom liefern kann, um alle
Eingangsprufungsanforderungen abzudecken. Um Vyax zu liefern, kdénnte es
notwendig sein, mehrere Stromversorgungen zusammenzuschalten. Die Strom-
begrenzung soll so bestimmt werden, dass ausreichend Spannung verfugbar ist, um
den DC/DC-Wandler zu versorgen, auch bei de