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Vorwort zur siebten Auflage

Liebe Leserin, lieber Leser,

Vor Thnen liegt ein Fachbuch, das meine berufliche Autobiographie enthédlt. In meinen vielen
Berufsjahren habe ich zahlreiche Erfahrungen in der Elektronik gesammelt, die ich zumindest
teilweise dokumentieren und, falls Sie daran interessiert sind, auch weitergeben méochte. Uber
ein Jahrzehnt habe ich bei einem Automobilzulieferer entwickelt. Eine sehr lange Zeit war ich
an der Hochschule, wo ich neben der Lehre an viele Industriethemen gearbeitet habe. Und jetzt
bin ich im Ruhestand und blicke gelassen auf mein Berufseben zuriick...Nein! Ich mache als
Ingenieur-Biiro weiter. Und das deshalb, weil leistungselektronischen Losungen dringend
gefragt sind und fiir die Zukunft der Firmen von existentieller Bedeutung sind. Gerade Mittel-
standler haben grofle Not, geeignete Entwickler zu bekommen. Sie benétigen neue Produkte
und zwar substanziell neue Produkte, nicht nur eine neue Bedienoberflache.

Ein Entwicklungsingenieur in der Leistungselektronik bendtigt neben der fachlichen Qualifika-
tion eine ganz wichtige Charaktereigenschaft: Er muss sich trauen! Er muss den Mut haben, an
hohen Spannungen zu messen und mit grolen Stromen zu hantieren. Und Mut sei hier bitte
nicht als Leichtsinn verstanden. Ein mutiger Ingenieur, eine mutige Ingenieurin kann nur
jemand sein, der genau weil3, was er tut. Und das zu jedem Zeitpunkt und bei jedem Handgriff.
Und genau das macht die Leistungselektronik so anspruchsvoll. Um zu wissen, was wir tun,
brauchen wir Kenntnisse iiber die Physik, die Lehre der Natur. Niemals kénnen wir uns iiber
die Natur hinwegsetzen. Wir kdnnen sie fiir unsere Technik nutzen, voll ausschopfen, aber wir
diirfen sie niemals iiberreizen. Dann benétigen wir die Mathematik, um unsere Schaltungen
und magnetischen Kreise zu berechnen. Dazu miissen wir allerdings in die Mathematik ,,ein-
steigen®. Wir miissen unsere technische Fragestellung erstmal in die Mathematik hineinbrin-
gen. Genau diesen Schritt zelebriert das vorliegende Buch in fast jedem Kapitel. Mit der Ma-
thematik konnen wir das Verhalten unserer Schaltung vorausberechnen und erkennen wie sich
die unterschiedlichen Parameter auf die Ausgangsgroflen und die Belastung der Bauelemente
auswirken.

Wir benétigen aber auch die Grundlagen der Elektrotechnik und da fiihrt kein googeln daran
vorbei. Wir brauchen sie wirklich! Und wer da anderer Meinung ist, sollte die Finger von der
Leistungselektronik lassen.

Des Weiteren brauchen wir die Schaltungstechnik. Wer da noch unbedarft ist, dem empfehle
ich die Bibel (fiir Schaltungstechniker) Tietze/Schenk und die Application Notes der IC-
Hersteller, die bisweilen komplette Bauanleitungen enthalten.

Wir brauchen auch Kenntnisse iiber die Aufbautechnik, denn am Ende unserer Arbeit soll ein
Produkt stehen. Welche Moglichkeiten gibt es iiberhaupt? Was ist fertigungstechnisch mach-
bar? Was kostet es? Wie kriege ich da die Warmeabfuhr hin? Wie mache ich mein Layout?

In praktisch jeder Leistungselektronik steckt heute ein kleiner Micro-Controller. Den miissen
wir auswéhlen und programmieren kdnnen. Aber jetzt kommen Sie, verehrter Leser bitte nicht
auf die Idee, dass Micro-Controller-Kenntnisse alleine ausreichend wéren. Das ist nur das
Scharnier des Deckels.

Und dann benétigen wir EMV-Kenntnisse. Einige Grundlagen dazu finden Sie in den Kapiteln
25 bis 28 und Sie werden erkennen, dass wir nicht immer gleich Maxwell und die Vektorana-
lysis bemiihen miissen. Fast alle Phdnomene kénnen wir mit Feldlinienbildern und einfachen
Berechnungen erkldren. Die Schwierigkeiten liegen eher im Finden der Storvorgédnge und
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deren Abschétzung im Vorfeld der Prototyperstellung. Wer stért wann wen? Hier hilft nur ein
sehr diszipliniertes Messen und Analysieren der Spannungs- und Stromverldufe, die wir immer
wieder kriminalistisch und akribisch auf Plausibilitit {iberpriifen! Hierbei tun sich die Ingeni-
eurinnen und Ingenieure erfahrungsgeméal besonders schwer. Wenn ich vor meinem Oszi sitze
und nicht verstehe, warum die Spannung so verlduft, — und das geht mir personlich heute
immer noch so — dann kann ich doch nicht einfach weitermachen. Ich muss die Ursache finden!
Und dazu muss ich bisweilen sehr hartnickig sein. Nur, wenn ich die Ursache finde, habe ich
die Chance auf eine Behebung. Und erst dann kann ich weitermachen. Das meine ich auch mit
mutig. SchlieBlich fragte der Projektleiter heute schon zum dritten Mal, wann die Schaltung
endlich fertig sei....

Mutig, entschlossen, zielstrebig, hartnackig, selbstkritisch, fleiig und dennoch konsequent und
exakt muss der Entwickler/die Entwicklerin in der Leistungselektronik sein. Alles Eigenschaf-
ten, die ich mit dem Beruf Ingenieurin/Ingenieur zusammenfasse.

Liebe Leserin, wenn Sie so eine Ingenieurin sind oder werden mdchten, dann soll Thnen das
Buch ein paar Hilfestellungen geben. Und Sie suchen sich die Themen raus, die Sie gerade
brauchen und bitte nur die! Und wenn Sie trotzdem nicht weiterkommen, dann diirfen Sie mich
gerne kontaktieren. Vielleicht kann ich ja einen Tipp geben.

Im November 2019

Ulrich Schlienz E-Mail: Ulrich.Schlienz@gmx.de
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1 Die Ladungspumpe

1.1 Zwei Schaltungsbeispiele

In Datenbléttern wird dieser Wandler auch ,,Switched-Capacitor Voltage Converter genannt.
Gemeint ist ein Wandler, der als Energiezwischenspeicher einen Kondensator verwendet. Auf
diesen Kondensator wird periodisch elektrische Ladung ,,gepumpt®, d. h. er wird auf die Eingangs-
spannung aufgeladen und anschlieBend wird er auf die Ausgangsspannung entladen.

Mit einer einstufigen Ladungspumpe kann die Eingangsspannung verdoppelt werden oder sie kann
invertiert werden. Dafiir stehen auch kédufliche ICs zur Verfiigung, die die Schalter, die Fre-
quenzerzeugung und bisweilen auch die Kondensatoren integriert haben

Typischerweise arbeiten solche Schaltungen im Bereich von einigen 10 kHz und mit symmetri-
schem Tastverhiltnis. In der ersten Halbperiode sind die Schalter S, und S5 geschlossen. Der Kon-
densator C, wird auf U, aufgeladen. In der zweiten Halbperiode werden Sy und S geschlossen und
C, entlédt sich (teilweise) in den Ausgangskondensator C,. Da C, dabei mit seiner negativ gelade-
nen Elektrode auf U, aufgesetzt wird, ist U, um die Kondensatorspannung héher als U,. Bei
niedrigem Ausgangsstrom fiihrt dies maximal zur doppelten Eingangsspannung.

[og

L L
( S, { S; s Abb. 1.1: Schaltung zur Span-
=C, it N o nungsverdopplung. U, =2 - U.
C

Lc, lua

y S
2 p
ot [
Die erreichbare Ausgangsspannung ist natiirlich von der Last abhingig. Typische Daten sind etwa:
U.=5V,f=10kHz, I, =10 mA, C, = C, = 10 pF. Dann erhélt man fiir U, = 9 V.

Pumpschaltungen kénnen auch zur Erzeugung von negativen Hilfsspannungen verwendet werden:

oO—

S S Abb. 1.2: Schaltung zur Erzeugung
U =C Il ) o einer negativen Spannung. U, =-U,

¢ L L :
{SZ Co {83 %Ca lua

O

(o

Mit geschlossenen S} und S5 wird Cp auf U, aufgeladen. Danach werden S, und S; geschlossen
und Cp entlddt sich in den Ausgangskondensator C,,.

Die Schaltungen in Abb. 1.1 und Abb. 1.2 sind fiir kleine Ausgangsstrome geeignet. Sie sind
extrem platzsparend und preiswert realisierbar. Der Vollstdndigkeit wegen muss aber darauf hin-
gewiesen werden, dass auch sie nicht ganz ohne Stérungen arbeiten, denn immerhin werden sie im
kHz-Bereich hart geschaltet. Bei Messschaltungen oder dergleichen kann es deshalb vorkommen,
dass noch eine weitere RC-Beschaltung ausgangsseitig oder sogar eingangsseitig notig wird.
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2 1 Die Ladungspumpe

1.2 Wirkungsgrad und Ausgangsleistung einer Ladungspumpe

Gegeben sei die Pumpschaltung zur Spannungsverdopplung in Abb. 1.1. Unter der Voraussetzung
idealer Bauteile sollen folgende Grofien in Abhéngigkeit von U,, U,, Cp und der Schaltfrequenz f
berechnet werden:

a) die Ladungsmenge AQ, die bei einer Schaltperiode transportiert wird,

b) die Ausgangsleistung P, ,

c) den Ausgangsstrom /,,,

d) den Wirkungsgrad 7.

Zahlenwerte: U, =5V, C, = 10 uF, /=10 kHz.

Zu a: Sy und S3 geschlossen:

C, nimmt vom Eingang die Ladung AQ =[U, -(U, -U,)]-Cp =(2-U, U, )-Cp auf.

Zu b: S; und Sy geschlossen:

C, gibt an den Ausgang die Ladung AQ ab.

=P, =W, [=U,-AQ-f=U,-(2U,~U,)-C, - f
Zuc: 1,=0Q-f=(2U,~U,)-C,-f
Zud: 77:&: AQ-U,-f _ Ua

P, 2:A0-U,-f 2-U,

e

Fiir die angegebenen Zahlenwerte erhalten wir das Ergebnis:

1%  la/A Pa/w

100 1
50 4 0,5 Abb. 1.3: Wirkungsgrad
und Ausgangsleistung einer
0 0 Ladungspumpe

Die Schaltung hat einen hohen Wirkungsgrad fiir U, ungefahr gleich 2U,. Gleichzeitig werden in
diesem Arbeitspunkt der Ausgangsstrom und die Ausgangsleistung klein. Fiir die Herleitung hatten
wir ideale Bauelemente vorausgesetzt. Unter realen Verhiltnissen wird der Wirkungsgrad noch
schlechter sein. Wollen wir eine grofe Ausgangsleistung haben, bekommen wir diese nur fiir
U, ~U,, was allerdings durch eine leitende Verbindung zwischen Eingang und Ausgang auch zu
erreichen wire. Damit eignet sich die Ladungspumpe (die Ergebnisse sind auf andere Schaltungs-
topologien mit geschalteten Kapazitdten iibertragbar) nur fiir sehr kleine Ausgangsleistungen wie
etwa Hilfsstromversorgungen mit wenigen mA Stromaufnahme. Aus diesem Grund beschéftigen
wir uns nur in diesem Kapitel mit kapazitiven Speichern. Fiir den Rest des Buches werden wir uns
ausschlieBlich magnetischen Speichern widmen. Hier noch zwei Anwendungen, wo die Ladungs-
pumpe sinnvoll eingesetzt werden kann.
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1.3 Anwendungen der Ladungspumpe

1.3.1 Versorgung vom High Side Treiber

Abb. 1.4 zeigt einen Half Bridge Driver, der sowohl den Low Side MOSFET T ansteuert, als
auch den High Side MOSFET 7. Die Eingéinge BO und RT sind noch nicht beschaltet. Das
Schaltbild. soll lediglich die Funktion der Ladungspumpe zeigen.

Der Blockkondensator fiir den High Side Treiber ist C,. Er wird immer dann auf Vc¢c nachge-
laden, wenn die Briickenspannung auf GND liegt (7> leitet). Dies geschieht iiber Ri4 und D;.
Wenn T leitet, wird die Spannung an HB gleich Power+. Die Ladung auf C, bleibt erhalten
und somit ist Voo = Power+ + Vec.

Der Widerstand R4 hat zwei Funktionen: Ersten begrenzt er den Strom beim ersten Mal aufla-
den von C; und zweitens begrenzt er den Impulsstrom, der bei jedem Nachladen von C; flief3t.
Das ist eine wichtige EMV-MafBnahme. Die Dimensionierung erfolgt so, dass die Zeitkonstan-
te R14/C, deutlich kleiner ist, als die halbe Periodendauer von der Arbeitsfrequenz der Halb-
briicke. Die Diode D; muss die volle Power+-Spannung + V¢ sperren konnen und sollte
einigermaf3en schnell sein. Die Strombelastung von D; ist iiblicherweise duflerst gering, da nur
ein kurzer Stromimpuls flieBt, gefolgt von einer groBen Pause. Der arithmetische Mittelwert
des Stromes durch D liegt deutlich unter 100mA. So kdnnen wir fiir D, eine Diode einsetzen,
die zwar die hohe Spannung kénnen muss, aber vom Strom her die kleinste sein darf, die es
gibt.

POWER+
MWW
or < POWER+
2 D1
| NI o
—
MURS140 ch
10n —
vCce 1 8 =
S VCC VBOOT STD9N4OM2
o |F
2 7 — S
—— RT MUP I o
e Ui R6 3.5 TRAFO
- 31 so HB |2 Il
100n o i o o
41 6ND MLO 2 "
—‘ 0RO IE STD9N4OM2
NCP1392D —
R7
GND GND

Abb. 1.4: High Side Versorgung. Der NCP1392 ist nur ein Beispiel.

Fiir C; reichen oft schon 10nF aus, kdnnte aber auch grofer sein, z.B. 100nF. Er muss nur fiir
die Spannung Ve ausgelegt werden und ist deshalb in einem kleinen SMD-Gehéuse, bei-
spielsweise 0805 erhéltlich. C; muss auf jeden Fall eingebaut werden. Beide Kondensatoren
sind bevorzugt Keramikkondensatoren und miissen dicht an die Pins vom IC platziert werden.
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1.3.2 Vcc-Versorgung aus der Briickenspannung

POWER+
Lo Ty ’
R1
470k s
- | S
vce 2
o z2
0RO |E a
21 Rt | MuP L —1 e S
s U1 o R6 o,
31 B0 HB |
s o
41 6v0 Mo |2 2
0RO |E 3
—1 =z
—J [
NCP1392D R7 E
L4148 o TRAFO1
TRAFO-RMS8
| a E«:‘— o o
o -~
§ "
GND
S

Abb. 1.5: Einfache Vcc-Erzeugung.

In Abb. 1.5 dient die Pump-Schaltung aus Rii, Cs, Ds und Dg zur Vec-Erzeugung fiir den
NCP1392. Beim Einschalten wird der Treiber-Baustein iiber R; von der Hochvoltseite ver-
sorgt. Sobald die Briicke loslduft, wird {iber die Pumpschaltung die Eigenversorgung fiir den
Treiber-IC erzeugt. Da setzt natiirlich einen IC voraus, der wahrend dem Hochlaufen von Ve
bis zum Erreichen der Under Voltage Logout Schwelle eine geringe Stromaufnahme hat, z.B.
100uA. Sobald er regulér arbeitet, die Gates also ansteuert, nimmt er deutlich mehr Strom auf.
Er wird dann {iber die Pumpschaltung ergidnzend versorgt.

Cs wird so dimensioniert, dass er bei einer Arbeitsfrequenz die Vc-Versorgung gut iiber-
nimmt. Wird dann die Frequenz erhdht, bendtigt die Ansteuerung mehr Strom, die Pumpschal-
tung liefert aber auch mehr Strom. Beide Effekte sind frequenzproportional und so gleichen sie
sich aus. Wir werden Cs etwas grofer, als unbedingt notig wéahlen, um Reserve zu haben. Der
zu viel gelieferte Strom wird dann in der eingebauten Zenerdiode zwischen Ve und Masse
verbraten, sollte also nur wenige mA betragen. Bei ICs ohne interne Diode muss sie extern
dazu gebaut werden.

1.3.3 Ansteuerung von Wechselstromschaltern

o

IN
RV Abb. 1.6: Zwei antiserielle
L N MOSFETs als Wechselstrom-
If 1%
c schalter.

PN R Jq T, Die Body-Dioden werden

Uy mitverwendet. Ebenso die
—IIJ T Eingangskapazititen.
2
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Die Schaltungen in Abb. 1.6 benétigt eine potentialfreie Ansteuerung. Die Potentialtrennung
erfolgt mit Cp. Zur Dimensionierung der Ansteuerschaltung wollen wir ihre Ersatzspannungs-
quelle bilden:

] P——o —{ o~ Abb. 1.7:
Cp | R ! Ersatzspannungs-
N R — (O l U +Ci, quelle der Pump-
ov i schaltung.
- o s A

Die Rechteckspannung schalte zwischen 0V und Up hin und her. An den gezeichneten Klem-
men erhalten wir den Kurzschlussstrom zu

Ix=AQ-f=Up-Cp-f (L.1)

Und die Leerlaufspannung berechnen wir iiber den Spannungsabfall an R. Durch R flieBe der
Strom i. Dann gilt:
i=i(U0)=AQ'f=(UP—U0)'CP'f und Uozi'R
:>U0 =(UP—U0)‘Cp'f'R
Uy = e Ce SR (12)
1+ CP . f ‘R

Aus der Leerlaufspannung und dem Kurzschlussstrom lésst sich der Innenwiderstand R; be-
rechnen:

_% R

S 1.3

"Iy 1+Cp-f-R 1.3
Wir haben folgende Wiinsche an die Schaltung:
1) UO=§UP (1.4)
Mit GI. (1.2) folgt daraus: 2+2-Cp-f-R=3-Cp-f-R =Cp-f-R=2 (1.5)
Und mit (1.3) folgt &, :§ (1.6)
2) Die Entladezeitkonstante soll 10 us betragen. Tz =R-C;,, =10us
3) Die Eingangskapazititen der beiden MOSFETsS sollen in Summe C;, = 1nF haben.
4) Der Gateableitwiderstand soll R = 10kQ betragen.
Aus (1.5) folgt:

2
Cpf=—— mit =2Mhz = Cp=100pF 1.7

Pl =Tog ™M/ z P P (1.7)

Die Ladezeitkonstante betrdgt T; = C;, - R; =1nF"-3,3kQ =3,3us (1.8)

Und welchen Innenwiderstand muss die Pumpschaltung haben?
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Der Kondensator (Cp) sollte moglichst vollstindig umgeladen werden. Das geschieht, wenn
die Zeitkonstante von Ausgangswiderstand und Pumpkondensator deutlich kleiner als die
halbe Periodendauer der Pumpfrequenz ist. = Tpe < 0,25us = Rjp < 2,5kQ

Der Ausgangswiderstand der Pumpschaltung an die Cp angeschlossen ist, muss also deutlich
kleiner als 2,5k€) sein. Ich denke, das lasst sich machen!

Anstelle einer Pumpschaltung kann natiirlich auch ein Impulsiibertrager eingesetzt werden.
Darauf soll an dieser Stelle jedoch nicht weiter eingegangen werden, da dazu in Kap. 21
ausfiihrlichere Ausfiihrungen erfolgen.

1.3.4 Halbleiterrelais

Halbleiterrelais sind Transistoren oder Thyristoren, die zusammen mit ihrer Ansteuerung in
einem Gehduse integriert sind. Der Anwender kann so ein elektromechanisches Relais einfach
ersetzen. Grundsétzlich kdnnen wir zwischen zwei Ausfiihrungen unterscheiden: Zum einen
mit Kiihlkorper. Dort werden IGBT’s, Thyristoren oder Triacs verwendet. Und zum anderen
Ausfiihrungen ohne Kiihlkérper. Da werden MOSFET’s als Leistungsschalter verwendet. Ein
Ausfiihrungsbeispiel sei hier gezeigt:

Lo

R,
100p
Abb. 1.8: Ausfiih-
~ rungsbeispiel eines
105 viermal g Halbleiterrelais.
LL 4148
offfon 40106 oder

=i
. il

Der HC14 (5V-Ausfiihrung) oder der 40106 (12V-Ausfiihrung) hat 6 Schmitt-Trigger-Inverter
in einem 14 poligen Gehéuse. Das erste Gatter ist mit 1k/2,2n beschaltet und erzeugt den Takt.
Die beiden anderen liefern das Gegentaktsignal iiber die beiden 100pF Kondensatoren an den
Briickengleichrichter. Die an seinem Ausgang anstehende Gleichspannung ist die Gate-
Source-Spannung fiir beide Leistungstransistoren. Wird die Takterzeugung blockiert, entladt
der 470k-Widerstand die beiden Eingangskapazitdten und beide Leistungstransistoren sperren.

Das Ausschalten geschieht hier also wesentlich langsamer, als im vorangegangenen Berech-
nungsbeispiel. Das ist bei einem ,,Relais* eher erwiinscht und spielt fiir die Erwdrmung von T
und 7> keine groBe Rolle, da der Schaltvorgang so selten vorkommt, dass die Erwdrmung tiber
die Warmekapazitdt der Transistoren abgefangen wird.

Die Masse der Schaltung ist frei wéahlbar. Die Entkopplung mit den beiden 100pF-
Kondensatoren ist quasi eine Potentialtrennung. Fiir die S0Hz haben sie eine Impedanz von
14MQ! Héufig konnen sie noch kleiner gewéhlt werden, da die Taktfrequenz problemlos auf
10MHz und dariiber eingestellt werden kann. Sie miissen aber die Netzspannung sicher isolie-
ren, was durchschlagsfeste Kondensatoren erfordert. Es kommen X- oder Y-Kondensatoren
zum Einsatz mit einer Priifspannung von z.B. 3kV. Der Werte héngt natiirlich von der Anwen-
dung und den dafiir geltenden Normen ab.
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2 Der Abwirtswandler

2.1 Der Abwirtswandler mit nicht liickendem Strom

T i i L L,
o % -
iCe ﬁk ICa
Ue T Ce uS D Ca T Ua D RV
Us
Ue
Ua
0 N tein e taus I t
T
i | Abb. 2.1: Schaltung und
| max Strom- und Spannungsver-
I, laufe des Abwirtswand-
| .
Fai Lmin lers.
0 t
iD
| l ILmax
a
TAI ILmin
t
Ir
l ILmax
Ia
TAI ILmin
0 t

Der Abwirtswandler ist der einfachste Wandler von allen Schaltreglern und soll deshalb als erste
Schaltung behandelt werden. Wie aus dem Namen hervorgeht, wandelt er eine Eingangsspannung
in eine kleinere Ausgangsspannung um. Er hat die gleiche Funktion wie ein Langsregler, jedoch
einen hoéheren Wirkungsgrad und damit niedrigere Warmeverluste. Rein physikalisch kann sein
Wirkungsgrad nahezu 100 % erreichen. Die Grenzen sind lediglich in den nicht idealen Bauele-
menten gesetzt. So sorgen beispielsweise Schaltverluste des Leistungsschalters, ohmsche Wider-
stinde der Induktivitdt, der Leiterbahnen oder des leitenden Leistungstransistors und etwa die
Erwarmung der Blockkondensatoren fiir eine Abweichung von 100 % Wirkungsgrad. In der Praxis
erfolgt immer eine Kompromissdimensionierung der Schaltung zwischen Aufwand und Wirkungs-
grad. Extremfille fiir die Wandlerdimensionierung finden wir bei Photovoltaik-Anwendungen, wo
Wirkungsgrade bis 96 %, in Ausnahmefillen bis 98 % erreicht werden miissen. In anderen Berei-
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8 2 Der Abwartswandler

chen, wo die Kosten im Vordergrund stehen, gentigen oft 80 % Wirkungsgrad oder sogar deutlich
weniger.

Wir setzen fiir die Behandlung des Wandlers ideale Bauelemente voraus und beschranken uns auf
den Leistungsteil der Schaltung. Die Regelung und die Ansteuerung werden in den Kapitel 21 und
22 beschrieben.

Das Verhalten des Wandlers wird vollstdndig durch die Zeiten z,;, (Transistor leitet) und 7,
(Transistor sperrt) bestimmt. Beide Zeiten werden sinnvoller Weise nicht willkiirlich verédndert.
Vielmehr werden zur Steuerung der Leistungs-Hardware Verhiltnisse von #,;, verwendet. Man
Lein
+t

Lein oder

taus !
die andere verdndert wird. Das hat jeweils unterschiedliche Kennlinien zur Folge. Eine wichti-
ge und hiufig verwendete Definition ist das Tastverhéltnis in Bezug auf ¢,;,. Wir definieren

variiert z. B. . Dabei kann eine Grofie konstant gehalten werden, wihrend

ein aus

tein tein
vV = = ———— 2.11
r T t,,+t ( )

ein aus

Darin ist 7 die Periodendauer und es gilt

1
f=z (2.1.2)

fist die Arbeitsfrequenz des Wandlers. Haufig werden die Wandler mit konstanter Frequenz
betrieben. Dann ist in GI. (2.1.1) die Periodendauer T konstant und die Zeit ¢,;, verdnderlich.

Schaltungen zur Generierung solcher Tastverhdltnisse werden in Kapitel 22 beschrieben.

Fir die quantitative Behandlung des Abwirtswandlers miissen wir zwei grundsitzlich ver-
schiedene Arbeitsweisen der Schaltung unterscheiden: Zum einen den Fall, dass der Strom i;,
niemals zu Null wird. Dieser Fall liegt bei einem groBlen Ausgangsstrom vor und wird als
,nicht liickender oder kontinuierlicher Betrieb bezeichnet. Er ist in Abb. 2.1 dargestellt und
wird in Kapitel 2.1 behandelt.

Zum anderen gibt es den Fall, dass der Strom i; zeitweilig zu Null wird. Wir nennen diesen
Fall den , liickenden* oder diskontinuierlichen Betrieb. Er wird in Kapitel 2.2 ndher untersucht.

Abb. 2.1 zeigt oben die prinzipielle Schaltung des Abwértswandlers. Die Eingangsspannung
U, wird tiber den Transistor T periodisch an die Induktivitdt L gelegt und treibt den Strom if
durch die Induktivitdt. Wird T ausgeschaltet, flieBt der Strom i; {iber die Diode D weiter. Der
Ubergang des Stromes i; von T auf D, also der Ubergang von einem Leistungsschalter auf
einen anderen wird allgemein als Kommutierung bezeichnet.

Der Verlauf von iy ist in Abb. 2.1 dargestellt. Sein Mittelwert ist der Ausgangsstrom /,. Der Aus-
gangsstrom /, ist in Abb. 2.1 so grof} angenommen, dass i; niemals zu Null wird. Die Schaltung
arbeitet also im nicht liickendem Betrieb.

Fiir die Verldufe in Abb. 2.1 wurde weiter vorausgesetzt, dass sowohl die Eingangsspannung U,
als auch die Ausgangsspannung U, konstant sind. Dies wird mit den Kondensatoren C, und C,
erreicht.
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2.1.1 Berechnung der Ausgangsspannung

Wir betrachten den eingeschwungenen oder stationdren Zustand. Der Wandler arbeite mit konstan-
ter Last und mit konstanter Eingangsspannung und wir haben damit eine strenge Periodizitét aller
Grofen mit der Wandlerfrequenz f- Damit ist das in Abb. 2.1 definierte A/ wiahrend ¢,;, und wéh-
rend ¢,,; betragsméBig gleich groB. Ware es nicht so, wiirde der Ausgangsstrom /, fortlaufend zu-
oder abnehmen und das wiirde dem stationdren Zustand widersprechen.

Die eingezeichneten schraffierten Bereiche im Verlauf von Uy sind flachengleich, bezogen auf die
Ausgangsspannung U,,. Dies folgt aus der Grundgleichung fiir die Induktivitit:

Al
UL:L'A— oder At'ULZL'A[ (213)
t
. Al . —Al
Fiir t., gilt: U, —U, = L-— und fiir #,,, gilt: -U, =L-
Lein Laus

Der Betrag von Al muss fiir die Energieaufnahme und die Energieabgabe, bedingt durch den
stationdren Zustand gleich grof} sein. Damit muss auch das Produkt L-A/ fiir beide Fille gleich
grof} sein. Daraus folgt:

(Ue -U, )'tein =Uq tays (2.1.4)
Des Weiteren wurde in Abb. 2.1 definiert:
Al =17 max =1L min (2.1.5)
Aus GI. (2.1.4) erhélt man:
U, t,
Za _ldn (2.1.6)
u, T
vrist das Tastverhiltnis des PWM-Signals mit dem 7; angesteuert wird.
Ua
T A
1,0
] Abb. 2.2: Normierte Ausgangs-
] U
0,5 spannung —% in Abhingigkeit von
] U,
] vr
0 I o >

0 0,5 1,0 Vr

2.1.2 Berechnung der Induktivitit L
Die GroBe der Induktivitit L und der Stromrippel Al = Iy ;4 — I1.min hingen wiederum tiber das
Grundgesetz der Induktivitit zusammen: Uy =L % . Da A[ fiir die Einschaltdauer ¢,;, und die

Ausschaltdauer 7, betragsmiBlig gleich grofB ist, reicht die Betrachtung von einem der beiden
Vorginge aus. Wir betrachten den Entladevorgang der Spule (¢,,,). Fiir ihn gilt:
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Us=L-2L wobei tyy = Tty = T+ (1 - V. 2.1.7)

faus

Mit Gl. (2.1.6) folgt daraus:

taus =T (1= ) (2.18)

e

Mit Gl. (2.1.7) ergibt sich:

Ua (1= )
L=———°¢ 2.19
v (2.1.9)
Damit haben wir eine erste Dimensionierungsgleichung fiir die Induktivitdt L. Der Stromrippel Al
lasst sich fiir den minimalen nicht liickenden Strom angeben. In diesem Fall liegt der dreieck-
formige Stromverlauf in Abb. 2.1 so tief, dass die untere Kante gerade die Zeitachse beriihrt.
Ljyin 1st gerade Null. Fiir den Fall gilt:

Al =21, (2.1.10)
Aus Gl. (2.1.9) und GL. (2.1.10) erhalten wir die Dimensionierungsvorschrift fiir die Grof3e L:
v f1-be) oy (1l
Ue Ue
L= = (2.1.11)
2144 2dyg f

2.1.3 Die Grenze fiir den nicht liickenden Betrieb

Bei dimensionierter Induktivitdt L kann aus (2.1.11) in umgekehrter Weise die Grenze des
nicht liickenden Betriebs ermittelt werden:

:Ua'(]_VT)'T
2-L
Unterschreitet der Ausgangsstrom den Grenzwert /4, beginnt der Strom i, zu liicken, wird also

zeitweise Null. Dann gelten die in Kapitel 2.1 abgeleiteten Beziehungen nicht mehr und wir
miissen uns neue iberlegen und erarbeiten. Die Grenze, bei welcher der Ausgangsstrom zu
liicken beginnt, kann aus GI. (2.1.11) tibersichtlicher angegeben werden, wenn wir eine Nor-
mierung durchfiithren, deren Sinn erst in Kapitel 2.2 erkennbar wird. Dort wird die normierte

g (2.1.12)

U . I,-L .
Ausgangsspannung Uy = U—“ und der normierte Ausgangsstrom [, =2 definiert. Fiih-

e e’

ren wir die Normierung in GI. (2.1.12) ein und bezeichnen den normierten Ausgangsgrenz-
strom mit /py,,, so erhalten wir:

1
INag :E'UN “(I-vp).

Im Grenzfall gilt noch: Uy = % =vr.
e
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Daraus ergibt sich:

1

In

0,1 )
N N .
1@@

0,05 .

ﬁé\r\ @s % Abb. 2.3: Nicht liickender und

0 liickender Betrieb

0 02 04 06 08 1T

2.1.4 Die Grofie des Ausgangskondensators

Die Anforderungen an die Leistungsschalter (7 und D) gehen aus Abb. 2.1 hervor, wenn wir die
Verléaufe fiir den konkreten Fall quantitativ richtig zeichnen. Als Beispiel fiir die Dimensionierung
von weiteren Leistungsbauteilen sei hier der notwendige Kapazitdtswert fiir den Ausgangskonden-
sator C, bestimmt. Der Eingangskondensator C, kann nach dem selben Verfahren dimensioniert

werden. Ein Beispiel findet sich in Kapitel 14.

Die Dimensionierung des Ausgangskondensators erfolgt hier zunéchst fiir den idealen Kondensa-
tor. Fiir ihn gilt allgemein: i =C TC , wobel i = i — i, ist. Der Kondensator C, sei so dimen-
t

sioniert, dass die Ausgangsspannung als eine Gleichspannung mit einem kleinen iiberlagerten
Wechselspannungsanteil betrachtet werden kann. Wenn nun die Ausgangsspannung nahezu eine
Gleichspannung darstellt, flieit auch ein nahezu reiner Gleichstrom /, in den Verbraucher. Damit

wird der Gleichanteil von i;, gleich /, und der Wechselanteil von i; wird gleich ic.
ic

0 /.\ Al Abb. 2.4: Verlauf des Kon-

~ densatorstromes ic

t
tein"L— taus —™
Fiir die Rechnung gehen wir von der minimalen Kondensatorspannung aus und berechnen die

maximale Kondensatorspannung. Die minimale Kondensatorspannung liegt bei ¢; vor, die
maximale bei #3. Das Ergebnis liefert dann den Spitze-Spitze-Wert Uy gs. Es gilt:

;3.
Upss = j%dt (2.1.14)
bl

. . Al . t,
Von # bis #, gilt: i =— n
Lein
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. . Al Al t
Von# bis 3 gilt: ic =——-——-¢ fir 0<¢s<-25,
taus 2

Damit konnen wir Gl. (2.1.14) ausrechnen:

Lein Laus.
2 2
Upss =1 [ AL ra L | [g_g.t] dt =
c 0 Lein c 0 2 Laus (2.1.15)
A (ton st )AL (AT T
C 8 4 8 8-C 8-C 8-Upyss

Die Upss definierende Gl. (2.1.15) gilt nur fiir den idealen Kondensator. In Wirklichkeit hat der

Kondensator nicht nur eine Kapazitit, sondern zusitzlich eine parasitire Induktivitit und einen
ESR (Ersatz-Serien-Widerstand). In dem ESR sind alle Verluste des Kondensators zusammenge-
fasst und in der Induktivitit L alle induktiven Komponenten, also auch die Induktivitiat der An-

schlussdrahte und eventuell die Induktivitit der Leiterbahnen.

l R.=ESR
Elko —
-J: Le Abb. 2.5: Ersatzschaltbild eines Elkos
C
T

Uber die Reihenschaltung R, L¢, C flieBt der Kondensatorstrom ic, der den Wechselanteil des

Drosselstroms darstellt. Er ist in Abb. 2.6 oben dargestellt. Im gleichen Abb. sind noch die prin-
zipiellen Spannungsverldufe an L, Rc und C eingezeichnet.

Ic

Abb. 2.6: Die Spannungsabfille
an den Ersatzelementen

An R fillt die Spannung Uy = R i ab. An L fillt die Spannung u; = Lo d;—c ab. Da i¢
t

stiickweise linear ist, wird Uy stiickweise konstant. Sie hat die Werte L-—und —L-——,

Lein Laus
die in Abb. 2.6 eingezeichnet sind. An C fillt die Spannung U ab, die in Abb. 2.6 skizziert ist
und deren Spitze-Spitze-Wert aus der Gl. (2.1.15) zu entnehmen ist. U ist das Integral {iber
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dem Kondensatorstrom: u- = jicdt +Ucp , wenn Ugg die Gleichspannung auf dem Konden-

sator ist. Die gesamte Ausgangsspannung U, ergibt sich durch phasenrichtige Addition der
einzelnen Anteile. Eine andere Moglichkeit besteht darin, dass man den dreieckférmigen Ver-
lauf des Drosselwechselstroms durch seine Grundwelle anndhert (also eine reine Sinusspan-
nung annimmt). Diese Anndherung ist sehr grob. Eine genauere Analyse erreicht man, wenn
man weitere Harmonische dazu nimmt. Der dreieckférmige Stromverlauf wird dazu nach Fou-
rier in seine Grundwelle (erste Harmonische) und die hdheren Harmonischen zerlegt. Fiir jede
Harmonische kénnen die Spannungsabfille an den parasitdren Bauelementen und dem eigentli-
chen Kondensator berechnet und phasenrichtig addiert werden. Da dieses Verfahren aufwindig
ist, beschriankt man sich haufig auf die Berechnung der Grundwelle und iiberpriift das Ergebnis
durch Messung der verbleibenden Welligkeit der Kondensatorspannung. Bei beiden Verfahren
wird mit dem komplexen Scheinwiderstand Z des Kondensators und dem Kondensatorstrom
der Spannungsabfall berechnet. Fiir den Betrag von Z gilt:

Z—\/ESR2+(w—IC—a)-Lc)2 (2.1.16)

Ist der Wert fiir ESR bei der betreffenden Arbeitsfrequenz unbekannt, kann er aus dem Ver-
lustwinkel berechnet werden:

tan o
w-C

ESR=

2.1.17)

Zum ESR von Elektrolytkondensatoren und von Folienkondensatoren sind in Kapitel 13 weitere
Angaben zu finden.

2.1.5 Analytische Berechnung des Effektivwertes

Fiir die Erwarmung des Eingangs- und Ausgangskondensators ist der Effektivwert des Kon-
densatorstromes verantwortlich. Es gilt: P =1 2. ESR . Den ESR entnehmen wir fiir die zutref-
fenden Bedingungen aus dem Datenblatt des Herstellers. / hingegen miissen wir aus dem Zeit-
verlauf berechnen.

T
Es gilt fiir den Effektivwert eines Stromes: [ = %J.izdt . (2.1.18)
0

Darin ist 7 der zeitliche Verlauf i(#), den wir aus Abb. 2.1 entnehmen: Wir wollen den Strom /,
also den Strom durch den Eingangskondensator berechnen. /¢, ist der Wechselanteil von /7.

| it iCe -------------------- * ------
e N i
|$ . I

i o La e L. jle Abb. 2.7: Der Strom

Ce 1 i ]

c f t ICe= 1T~ e

e
I = tein taus
T

. . U,
Den Eingangsstrom /, bekommen wir aus U, -1, =U,-1, =1,=1, -U—a:la Vp .
e
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Aus GI. (2.1.18) geht hervor, dass wir iiber eine volle Periode T integrieren miissen. Wo wir mit
der Integration beginnen, spielt dabei keine Rolle. Deshalb verschieben wir den Stromverlauf so
weit nach links, dass der Beginn von ¢,;, im Koordinatenursprung liegt. Dann konnen wir den

Verlauf mathematisch einfach beschreiben:

i(1)=1,-1, —£+£t:1a (l—vT)—£+ﬂt fiir 0 < ¢ <t

tein tein
it)=-I, vr fiir t,;, <t<T
T Lein 2 2 r
2 Al Al Al Al 2 2
J.l dt = .[ {[Ia(l—VT)—T:I +|:Ia(1—VT)—7:| Z_.t+t2_t dt + J. (—Ia'VT) dt
0 0 em ein lein

T 2 2

. Al Al Al
Ilzdt :|:[a (I—VT)—7j| tein +|:[a (I_VT)_7:|AI.tein "rTlel-n "r(la 'VT)2 (T_tein)
0

Nach Umformung und Vereinfachung erhalten wir:

T 2
Iizdt =vr -T{Ig(l—vT)+All—2}
0

1 . AI?
. 3 2. 201
und damit /., = _Tz';l dt = |vp {]a (1 vT)+—12 }

Die Berechnung von /¢, kann entsprechend erfolgen.

2.1.6 Numerische Bestimmung des Effektivwertes

Manchmal muss der Effektivwert des Stromes aus dem Oszillogramm nummerisch bestimmt
werden. Bei manchen Digital-Oszilloskopen ist die hier beschriebene Rechenoperation bereits
implementiert. Andernfalls ldsst sich der Effektivwert auch leicht mit einigen Stiitzstellen né-
herungsweise bestimmen, was fiir die Dimensionierung des Kondensators meist ausreicht.

Es gilt allgemein:

(2.1.19)

(2.1.20)

In GI. (2.1.20) ist N die Anzahl der diskreten Stromwerte und # der laufende Index der Strom-
werte. Die Anwendung von GI. (2.1.20) soll an einem konkreten Stromverlauf in Abb. 2.8
gezeigt werden.
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Fir die Berechnung des Effektivwerts des Stromverlaufs wird die Kurve durch diskrete
Stromwerte angendhert. Die Nédherung ist in Abb. 2.8 gestrichelt eingezeichnet. Hier ist N = 8
und 1 <n < 8. Mit Gl. (2.1.20) folgt:

I= \/%(1 82+3,27 + 1,17 +(=L1)’ +(=1,2)" + (=L 1)* +(-0,9)" +(-0,4)’) A=1,562 A

Wird eine hohere Genauigkeit gefordert, muss N vergroBert werden.

1A/Div
1us/Div

\ o

|

Abb. 2.8: Beispiel fiir einen ge-
Periodendauer.T messenen Stromverlauf

Die Uberpriifung kann mit einer Temperaturmessung erfolgen. Die Verlustleistung wird mit
B, =1%-ESR (2.1.21)
berechnet. Die Verlustleistung fiihrt zu einer Erwédrmung des Elkos von AT = B, - Ry, , wenn

K. . . . S
[R]= W ist. Der thermische Widerstand des Elkos ist meist nicht genau bekannt, da er neben

der Gehéduseform auch vom Layout auf der Platine abhéngt. Insofern ist die Rechnung recht
ungenau und sollte durch eine Temperaturmessung im endgiiltigen Aufbau iiberpriift werden.
Sie muss sowieso unabhéngig davon erfolgen, da einerseits die Temperaturbelastung des Elkos
beziiglich der maximal zuldssigen Temperatur iiberpriift werden muss und andererseits iiber die
Elko-Temperatur auf dessen zu erwartende Lebensdauer hochgerechnet wird.

Die Hersteller geben die Lebensdauer in Abhéngigkeit der Bauteiltemperatur an. Und so kann
man tiber die auftretenden Temperaturen und die Belastungsdauer die Lebensdauer vorausbe-
rechnen. In vielen Geriten ist der Elko das Bauelement, das die Lebensdauer begrenzt. Deshalb
ist die Uberpriifung durch Messung und Rechnung besonders wichtig. Man kann mit dem Er-
gebnis leichter Garantiezusagen machen bzw. die Garantiekosten abschétzen.

Der Alterungsprozess des Elkos ist iibrigens physikalisch einfach zu erkldren. Die eine Elek-
trode ist ein fliissiger Elektrolyt, der im Laufe der Zeit verdampft. Dadurch nimmt die Kapazi-
tit des Elkos ab und erreicht zum Ausfallzeitpunkt ihr unteres Design-Limit. Wie stark der
Verdampfungsprozess stattfindet, hdngt in erster Linie von der Temperatur und dem Gehéuse
ab. Die Temperatur kdnnen wir aus Kostengriinden nur in gewissen Grenzen senken. Hingegen
kann mit einem Gehiuse hoher Dichtheit die Lebensdauer deutlich vergroBert werden. Eine
Moglichkeit ist die Verschweilung des Gehéuses. Diese Losung ist sehr teuer, wurde aber
beispielsweise fiir den Finsatz in Kampfflugzeugen erfolgreich eingesetzt.
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2.2 Der Abwirtswandler mit liickendem Strom

Wenn der Ausgangsstrom durch eine verringerte Ausgangslast klein wird, tritt ein verdndertes
Verhalten des Wandlers auf. Der Spulenstrom i; wird zeitweise Null. Dadurch gelten die Bezie-
hungen von Kapitel 2.1 nicht mehr. Wir wollen uns jetzt iiberlegen, wie sich die Leistungs-
Hardware in diesem Fall verhalt.

T ir i L lo
o % T
I ic
Ue T Ce Ug Ca== Ua H RV
AND
[
Us
U3 R |_
Ua
0 < tein t
taus
T
i g
Al
la 4 \ N
0 t
in
Al
Ia : \ N\
0 t
[
Al
I, 74
0 t

Abb. 2.9: Stromverldufe im liickenden Betrieb des Abwértswandlers

Aus Abb. 2.9 ergeben sich folgende Zusammenhénge:
Wihrend der Zeit 7., steigt der Strom in der Induktivitét i; auf A/ an.

Al
=U,-U,=L— 2.1

tein
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Waihrend der Zeit ¢y, fallt er wieder auf Null ab.

Al
U, =L- (22.2)
Fluss
Aus Gl. (2.2.1) folgt:
U,-U,)t, U,-U,
AI:( e~Ua) e’":( ¢ “)~vT~T (2.2.3)
L L
2.2.1 Der Eingangsstrom
Aus Abb. 2.9 lisst sich der zeitliche Mittelwert des Eingangsstromes /, berechnen:
Al ty, (U.~Ug)vi-T*  (U,~U,)vi-T
[, = = (2.2.4)
2 T L-2-T 2-L

2.2.2 Die Ausgangsspannung

Im Idealfall (77 = 100 %) ist die Eingangsleistung gleich der Ausgangsleistung: U, -1, =U, -1, .
Wir 16sen die Gleichung nach U, auf und setzen den Eingangsstrom nach Gl. (2.2.4) ein:

I, U, (U,~U,)vi T

U,=U, &=
R 2-L-1,
Ue2 -v% T _ Ue2 .v% T (2.2.5)
2 2
T ) 2-L-1,+U,v3-T
201, 1+U,- T a eV
2-L-1,

Zur besseren Ubersicht fithren wir die normierte Eingangsspannung Uy und den normierten Aus-
gangsstrom [y ein:

U 1,-L
Uy =—2 I\ =2 2.2.6
N NEUT (2.2.6)
2
Aus Gl. (2.2.5) wird Ya =T pormiert:
Ue 2'L'1a 2
—+vr
U,-T
2
Uy :V—Tz (2.2.7)
ZIN "rVT

2.2.3 Grenze zum nicht liickenden Betrieb

Wir fiihren den normierten Ausgangsgrenzstrom /y,, ein. Das ist der Strom, bei dem der Spulen-
strom gerade noch nicht liickt. Wir erhalten ihn zu
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2
U,-U,)v&-T
Iagzﬂjyzw;
2 L'VT

Nee =5 u,T T 2U,T-L

. U -U,.)- T-L
Al-L ( e a) vr :l.[l_ﬂj.vT:l.(l_UN).vT (2.2.8)
2 U, 2

. U, . U
Fiir Iy = Iy,g ist szU—“zUN und damit INangN-(l—UN).
e

Der Vergleich mit GI. (2.1.13) zeigt, dass die Anndherung an die Grenze von beiden Betriebs-
modi aus dieselbe Grenzkurve liefert. Auf der Grenzkurve gilt noch

U

a _
__VT’

U

e

deshalb konnen wir auch schreiben:
vr
[Nag :7'(1—\/7‘) (229)

Die Ergebnisse der Gln. (2.2.8) bis (2.2.9) sind in Abb. 2.10 berechnet und dargestellt.

Abb. 2.10 stellt somit das Ausgangskennlinienfeld des Wandlers mit dem Parameter vy dar. Fiir
grofle Ausgangsstrome wird die Ausgangsspannung unabhéngig vom Ausgangsstrom. Der Wand-
ler ist eine Spannungsquelle. Dieser Fall ist im rechten Teil von Abb. 2.10 zu sehen. Dort arbeitet
der Wandler im nicht liickenden Betrieb.

Reduzieren wir den Ausgangsstrom, so erreichen wir die Grenzkurve Iy,. Links von dieser Kurve
Lickt der Wandler und die Ausgangsspannung wird vom Ausgangsstrom abhingig. Wie die Kur-
venschar zeigt, wird die Abhéngigkeit umso stirker, je kleiner der Ausgangsstrom wird.

1.0
N A Vi =0.9
- T -_— o
UN \ \\iS\\ /\lag
Vr = 0.8
NN N T
\ N, \\\\\\
N N < VT = 0.7
\ N N N
™ N ™~ Vr = 0.6
\ \\ \\\ T
0.5 N Vi =05 Abb. 2.10: Uyin
N N Abhingigkeit von
NG ™~ g1g
N Vr =04 Ivbei konstantem vr
AN S~ Vr =03
N T=0
N
Vi = 0.2
S Vr = 01
| —1
0.0
0.00 0.05 0.10 0.15 0.20
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2.2.4 Tastverhiltnis in Abhingigkeit des Ausgangsstroms

Es stellt sich hier die Frage: Wie muss vy verdndert werden, damit die Ausgangsspannung bei
verdnderlichem Ausgangsstrom konstant gehalten werden kann?

Wir 16sen Gl. (2.2.7) nach vy auf:

2.Uy 1
yp = [2YUNIN (2.2.10)
1-Uy

Damit kénnen wir vy in Abhéngigkeit von /)y angeben, flir den Fall, dass Uy konstant gehalten
werden soll:

1.0

\\\
vt Thg
/|
/]
/,
/// //
7
0.5 / ,// '// Abb. 2.11: Tastverhéltnis vy in
yap =P Abhéingigkeit von Iy fiir kons-
/ LA L7 L tante Ausgangsspannungen Uy
LA 1
1
/, /, |
/ / / :///
g
I
= |
0.0 —
0.00 0.05 0.10 0.15 0.20

IN

Bei allen Reglern wollen wir die Ausgangsspannung bei sich dndernder Last konstant halten. Wie
Abb. 2.11 zeigt, ist dies fiir grole Ausgangsstrome sehr leicht moglich, weil der Wandler von sich
aus die Ausgangsspannung konstant hilt. Bei kleinen Ausgangslasten hingegen muss der Regler
das Tastverhdltnis stark reduzieren, um eine konstante Ausgangsspannung zu erreichen. Dies gilt
es bei der Reglerdimensionierung zu berlicksichtigen. Es ist nach Abb. 2.11 nicht verwunderlich,
wenn der Wandler bei grofer Last stabil arbeitet und bei kleiner Last plotzlich zu schwingen an-
fangt oder die Ausgangsspannung unruhig wird. Es hilft dann nur, den Regler auf den kritischen
Fall der Minimallast auszulegen.

Hinweis: Die Unterscheidung in die Betriebsmodi nichtliickender — liickender Strom bzw. konti-
nuierlicher — diskontinuierlicher Betrieb ist daraus entstanden, dass fiir den zweiten Schalter eine
Diode verwendet wird. Sie schaltet sich selbst zum richtigen Zeitpunkt ein und aus, wodurch die
Schaltung des Wandlers vereinfacht wird. Verwendet man fiir den zweiten Schalter ebenfalls einen
Transistor, der wahrend ¢,,,; eingeschaltet wird, so kann der Strom wihrend #,,,; auch negativ wer-
den und es gelten dann die Beziehungen fiir den nichtliickenden Betrieb bis zu beliebig kleinen
Ausgangsstromen herunter. Im Extremfall, wenn die Ausgangslast vollig weggenommen wird,
bleibt die Ausgangsspannung dennoch gemél Gl. (2.1.6) stabil. Es wird dann nur Energie hin- und
hergeschaufelt. In Kapitel 3.3 wird am Beispiel des Aufwirtswandlers auf diesen Sachverhalt
genauer eingegangen.
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2.3 Der Abwirtswandler mit Umschwingkondensator

2.3.1 Vorbemerkung

In der Leistungselektronik kdnnen die Schalter durch Schwingkreise entlastet werden. Bei ge-
schickter Anordnung des Schwingkreises erfolgt der Schaltvorgang ,,weich® und nahezu ohne
Schaltverluste. Fiir jede Wandlerart gibt es eine Vielzahl solcher Entlastungs- oder Umschwing-
netzwerke. Hier seien nur solche vorgestellt, die einen einfachen LC-Schwingkreis beinhalten, der
z. B. durch einen zusitzlichen Kondensator im Zusammenspiel mit der sowieso vorhandenen In-
duktivitdt entsteht. Zur Einfiihrung soll an zwei Beispielen das Prinzip erldutert werden:

Ua iL
= 2 =
t=0 Lo Us <
— 4+~ mm %~ .+ o 2
s Y y a Abb. 2.12
# Beispiel 1: LC-
7 - kreis
o Y
0 T2 t

Die Schaltung sei energielos, wenn zum Zeitpunkt ¢ = 0 der Schalter S geschlossen wird. Im
Schaltmoment ist i; Null, wodurch keine Schaltverluste entstehen. Erst danach steigt i; an, so wie
es im rechten Abb. gezeigt ist. Die Ausgangsspannung U, erreicht maximal den Wert 2-U,und
zwar im Zeitpunkt

tzg,wenngilt T=2-m-NL-C.

Zu diesem Zeitpunkt kann S verlustleistungsfrei geéffnet werden. Somit wurde der Kondensa-
tor C auf die Spannung U, = 2-U, aufgeladen, ohne dass dabei Verlustenergie entstanden ist.

O

)

O
/

c
(@]

O

Abb. 2.13: Beispiel 2: Umschwingkreis mit aufgeladener Drossel
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Hier war der Schalter S eine gewisse Zeit geschlossen, sodass in der Induktivitit der Strom /
flieBt, wenn S zum Zeitpunkt + = 0 6ffnet. Im Offnungsmoment kommutiert der Strom iy
schlagartig auf den Kondensator C. Die Spannung am Kondensator steigt mit endlicher Stei-

T . . . . .
gung an und wiirde fiir tzzlhren Maximalwert erreichen. Oft wird der Umschwingvorgang

aber gar nicht so weit durchlaufen, weil die Schaltung auf eine konstante Ausgangsspannung arbei-
tet:

Ue tic

D lp —r
- P >

Ua

Uel(

u
I
O
%
o
c
(@]
il
e}
()
[V
e

Abb. 2.14: Umschwingen bis zur Ausgangsspannung

In Abb. 2.13 und Abb. 2.14 wurden die Kurvenverldufe vereinfacht dargestellt. Sie gelten so nur
angenédhert fiir den Fall einer gro3en Induktivitit L und eines kleinen Kondensators C. Die Verein-
fachung ist aber zuldssig, wenn L die Leistungsinduktivitit des Wandlers ist und C die Ausgangs-
kapazitdt des Leistungsschalters darstellt, die vielleicht noch um einige nF ergénzt wurde.

Diese zwei Beispiele wurden aus einer grolen Anzahl von Schaltungsmdglichkeiten herausgegrif-
fen, um das Prinzip zu demonstrieren. Richtig angewendet haben die Umschwingkreise alle die
Eigenschaft, dass sie weich schalten und damit Schaltverluste und Storungen vermeiden oder dras-
tisch reduzieren. Wir werden in Kap. 14 ausfiihrlicher darauf eingehen und dort auch die Begriffe
ZVS und ZCS erlautern.

2.3.2 Schaltung beim Abwirtswandler

Der Umschwingkreis kann beim Abwértswandler realisiert werden, wenn die Schaltung um
den Umschwingkondensator C,, ergianzt wird.

c
w
it
O
c
O
o
it
cC
©
—

} R Abb. 2.15: Abwirtswandler
V. mit Umschwingkondensator

ND
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Der zugehdrige Spannungsverlauf ug (¢) sieht wie folgt aus:

Ug + I
tein taus tein
U, u
- i °
T N
U, N
AN Abb. 2.16: Spannungsverlauf beim
\\ ______ Abwirtswandler mit Umschwing-
N v B— kondensator
O ™ tf l-_ L:\__f/ t

—
TLC

. U, .
In Abb. 2.16 wurde der Spezialfall U, =7€ dargestellt und es wurden die Kurvenverldufe

leicht vereinfacht und idealisiert gezeichnet.
Waihrend 7, gilt:

du_iemax 23.1)
i C

fir TLC gﬂt:
Tre=7n-NL-C (23.2)

Das Hochschwingen wihrend 77 ¢ funktioniert natiirlich nur, wenn der Wandler immer an der
Liickgrenze betrieben wird. Genau genommen sogar immer ein bisschen unterhalb der Liickgren-
ze, da ij geringfligig negativ wird. Dies bedeutet insbesondere deshalb eine starke Einschrénkung,
weil damit die Wandlerfrequenz lastabhingig wird und nicht wie bisher konstant gehalten werden
kann.

Des Weiteren sieht man in Abb. 2.16 , dass der Umschwingvorgang nur dann vollstindig mog-
lich ist, wenn gilt %S U,<U,. In der Praxis geht der Bereich noch etwas weiter, weil die

Sperrverzugszeit von D den Strom noch negativer werden lasst. Damit steht mehr Energie fiir

das Umschwingen zur Verfligung und U, darf etwas kleiner als % werden. Trotz dieser gra-
vierenden Einschrinkungen kann der Umschwingbetrieb aus den genannten Griinden sinnvoll
sein. Weniger erzeugte Storungen bedeuten automatisch weniger Filter- oder Schirmungsauf-
wand. So kann es durchaus sein, dass fiir einen hartgeschalteten Wandler ein Metallgehéduse
unumgénglich ist, wihrend fiir einen weich geschalteten Wandler gleicher Ausgangsleistung
ein Kunststoffgehduse verwendet werden kann.
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3.1 Der Aufwartswandler mit nicht liickendem Strom
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Abb. 3.1: Leistungsteil des Aufwértswandlers mit den wichtigsten Strom- und Spannungsverldufen
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Die Induktivitdt L wird wihrend der Zeit ¢.;, bei leitendem Transistor 7" an die Eingangsspannung
U, geschaltet, wodurch i; ansteigt. Energie wird in die Induktivitit geladen. Erst in der zweiten
Phase, wenn T sperrt, (wahrend #,,,¢) flieBt Strom {iber die Diode auf die Ausgangsseite. Die Ener-
gieiibertragung erfolgt in der Sperrphase des Transistors, deshalb heiflt der Wandler Sperrwandler.
Fiir die nachfolgenden Berechnungen wollen wir alle Bauelement als ideal betrachten, so wie wir
es in der Einfiihrung (Kapitel 1.5) vorgesehen haben.

3.1.1 Berechnung der Ausgangsspannung

Ausgehend von der Grundgleichung der Induktivitit u; =L % ergibt sich hier fiir die Dauer

lein:
Ue=L~£ (3.1.1)
Lein
und fiir die Zeit ¢,,:
Ua—Ue=L-£ (3.1.2)

aus
mit Al =17 max =11 min -
Im stationdren Zustand ist A/ in Gl (3.1.1) und Gl. (3.1.2) gleich grof3. Deshalb folgt aus

beiden Gleichungen: U, -t,;, =(U, -U,)t,, . Beide Spannungszeitflichen sind also gleich
grof3. In Abb. 3.1 ist die Flichengleichheit durch die entsprechende Schraffur gekennzeichnet.

Zur Berechnung der Ausgangsspannung dividieren wir Gl. (3.1.2) durch Gl. (3.1.1):

U Ly .
—L 1= mit T =ty + t,, folgt:
Ue taus
Yas g _ten _ Ua__ T _ 1 (3.1.3)
Ue T— Lein Ue T- Lein 1- vr
Ua
T /
5
4 % Abb. 3.2: Normierte
3 /[ Ausgangsspannung des
5 4 Aufwirtswandlers
1 ]
0

0 02 04 06 08 10 V7

In Abb. 3.2 wurde gemiB Gl. (3.1.3) die Ausgangsspannung des Aufwértswandlers dargestellt.
Zwischen Uy und vy besteht kein linearer Zusammenhang wie etwa beim Abwirtswandler. Fiir
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Werte von vy in der Gegend von 1,0 wird die Steigung sehr steil, was den Betrieb der Schal-

tung in diesem Bereich sehr schwierig bis unmoglich macht. Zusétzlich muss beachtet werden,
dass der Transistor mit der vollen Ausgangsspannung belastet wird. Dessen zuléssige Drain-
Source-Spannung erreicht fiir vy = 0,9 bereits die zehnfache Eingangsspannung!

Wenn eine variable Arbeitsfrequenz erlaubt ist, konnen wir den Wandler auch mit einer konstanten
Auszeit t,,,; betreiben. Aus Gl. (3.1.3) folgt:

Ua 1 T — Loin + Laus — 1+tei (3 1 4)

ta us t

Ue 1- vr T- Lein aus

Fir die Arbeitsfrequenz erhalten wir dann:

T
ein " “aus Las .[ezrz+1]
aus
= [ taus = 1t (3.1.5)
1+ -¢in
taus
Ua
Ue
5
4
3
2
1
0

Abb. 3.3: Ausgangs-
spannung im Betrieb mit
variabler Frequenz und
festem 7,

aus

fxt

aus

0.8 1]
0,6 -+
04

—

aus

3.1.2 Der Eingangsstrom

Der Eingangskondensator C, puffert den Drosselstrom i;. Er Abb.et den Mittelwert:

I=i, (3.1.6)
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3.1.3 Berechnung des Ausgangsstromes

Nur wihrend der Dauer ¢,,,, flieft Strom auf die Ausgangsseite. In Abb. 3.1 ist dies der Dioden-
strom ip. Der Ausgangskondensator C, glittet den trapezformigen Stromverlauf. Bei richtiger
Dimensionierung von C, wird /, nahezu ein Gleichstrom. Die Trapezfliche wird auf die Perioden-
dauer T verteilt:

T—t

[a:]e.fa},s :Ie'Temzle'(l—VT) (3.1.7)

Zur Kontrolle berechnen wir die Eingangsleistung: P, =U, - I, und die Ausgangsleistung:

P,=U, -1, und setzen Gl. (3.1.3) und GL. (3.1.7) ein:

P=U, I, =Uy——1,-(1-v;)= P, (3.1.8)
1—VT

Eingangs- und Ausgangsleistung miissen bei einem idealen Wandler gleich sein, da er per
Definition verlustfrei arbeitet. Deshalb ist Gl. (3.1.8) plausibel.

3.1.4 Berechnung der Induktivitiit L

Aus Gl (3.1.1) folgt: ¢,;, = Al-L und aus GL. (3.1.2) folgt: ¢,,,¢ _ AL .
Ue Ua_Ue
Mit T = t,;, + t,,, folgt: T:AI-L+ Al-L
Ue Ua_Ue
T.-U, (U, -U Tru,(U,-U,
I e (Ua=U,) _T-U,-(U, e)zl,Ue, 1_Ye (3.1.9)
M'(Ua_Ue)+A['Ue Al-U, A Ua

Mit Gl. (3.1.9) koénnen wir den Induktivititswert in Abhédngigkeit von Eingangs-, Ausgangsspan-
nung, Arbeitsfrequenz des Wandlers und dem gewiinschten A/ bestimmen. Zusammen mit dem
maximal vorkommenden /j,,,, (in Abb. 3.1 eingezeichnet) kann damit das Bauteil L hinsichtlich
Kerngrofle und Wicklung dimensioniert werden. Wenn der Stromripple A/ nicht feststeht, kann der
Induktivititswert auch fiir einen minimalen Ausgangsstrom festgelegt werden, bei dem noch kein
lickender Betrieb auftritt. Der trapezformige Verlauf von i; in Abb. 3.1 ist an der Liickgrenze
gerade dreieckformig. Die Hohe des Dreiecks ist Al. Wir bezeichnen den Ausgangsstrom fiir die-
sen Grenzfall mit /. Fiir /4 gilt:

T—t. 2-1
. _ AL faus =£'ﬂ=£‘(l_‘7)3 Al =% =2.[ag.ﬂ
2 T 2 T 2 1-vr U,
mit Gl. (3.1.9) folgt fiir die Induktivitit L:
2
L:L.Ue.[l_&j: T 'U_ez‘(Ua_Ue) (3.1.10)
2-1 ~% Ua 2.I“g Ua
U
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3.1.5 Die Grofie der Ausgangskapazitit

Der Ausgangskondensator C, muss eine so grole Kapazitidt haben, dass die Ausgangsspan-
nung einen vorgegebenen Ripple Ugcgs nicht iiberschreitet. Zur Bestimmung des Ripples
betrachten wir die Zeit #,;,, in der die Induktivitdt primérseitig aufgeladen wird. Wahrend ¢,;,
flieB3t kein Strom auf die Sekundirseite heriiber und der Ausgangsstrom muss vom Ausgangs-
kondensator geliefert werden. In dieser Zeit entlddt sich der Kondensator, seine Spannung
sinkt vom Maximalwert auf den Minimalwert ab. AnschlieBend wird er wieder aufgeladen.
Der Ladevorgang und der Entladevorgang miissen im eingeschwungenen Zustand zu der
gleichen Spannungsidnderung auf dem Kondensator fiihren. Somit ist die Spannung am Ende
von t,;, um Ucgg kleiner als zu Beginn von ¢,;,. Es gilt:

[,=c.Yess ooy ten_ G.1.11)

Lein Ucss

Der Kapazititswert des Ausgangskondensators muss also fiir den maximalen Ausgangsstrom und
die maximale Einschaltdauer (maximales #.;,) flir eine vorgegebene Ausgangswelligkeit (Ucss)
dimensioniert werden.

3.1.6 Die Grenze des nicht liickenden Betriebs

Aus Gl. (3.1.10) kann die Grenze flir den nicht liickenden Betrieb (kontinuierlich flieBenden
Strom) angegeben werden:

:—'—‘(Ua—Ue) (3.1.12)

Wir fithren den normierten Ausgangsgrenzstrom

Log L

Ies =7 577
e

und die dazugehdrige normierte Ausgangsspannung
U

Unag = U_a

e

ein und erhalten damit aus Gl. (3.1.12):

1 1 1
Ingoe =——| 1 - (3.1.13)
“ 2 UNag { UNag J
Die Umkehrfunktion lautet:

1+ 1-8-1
N T Nag (3.1.14)

4 Ingg

UNag =

Sie ist in Abb. 3.5 als Grenzkurve eingezeichnet.

Die Normierung auf Ij,e und Upyg,e wird in Kapitel 3.2 genauer begriindet.
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3.2 Der Aufwartswandler mit liickendem Strom

In diesem Kapitel soll noch der Fall besprochen werden, dass der Strom durch die Drossel L nicht
kontinuierlich flief3t, sondern bisweilen zu Null wird. Diesen Betrieb des Wandlers nennen wir den

LJickenden® Betrieb.

3.2.1 Die Stromverliufe

I L i i D |
o e N L D l’>‘| a
iT
Ue T Ce TJ'; Ug T Ca Ua U RV
H
[e;
Ug
U,
Ue
_.tFIuss‘_ t
te\us tein ~
T
iL
| Al
€ \
0 t
iT
I, Al
0 t
iD
I Al
1, A\ AN
0 t

Abb. 3.4: Die Strom- und Spannungsverldufe des Aufwirtswandlers im liickenden Betrieb
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Nach dem Abschalten des Transistors 7 flieit der Strom nur noch fiir die Zeit ¢y, durch die
Induktivitét weiter, dann ist die Energie, die in der Induktivitit gespeichert war, verbraucht und die
Schaltung ,,wartet™ auf den nichsten Einschaltzeitpunkt des Transistors. In der Wartezeit nimmt
dann die Spannung ug den Wert der Eingangsspannung an.

3.2.2 Berechnung der Ausgangsspannung

Aus Abb. 3.4 lassen sich folgende Beziehungen erkennen:

e
—=— (3.2.1)
L Lein
U=l _ AL (3.2.2)
L LFluss
t,; 1
I, :g( ein Fluss) (3.2.3)
2 T
Al tppygs
I == 324
- (3.24)
Durch Zusammentfassung der Gln. (3.2.1) bis (3.2.4) ergeben sich folgende Beziehungen:
2-1
Aus GL. (3.2.4) folgt: tfy,3 =—-T
Al
Ue
Aus GL. (3.2.1) folgt: Al =T-t6m
_ 2 2.2 2
in GI. (3.2.2) eingesetzt: J¢—Ue - A _ te lein_ _ U; V2T
L 2-1,-T [7-2-1,-T 2-1°-I,
2 2 2
- Ua:MJrUe _ Yy _UeviT | (3.2.5)
2-L-1, U, 2-L-1,

Fiir den idealen, d. h. verlustlosen Wandler gilt: U, -1, =U, - I, . Mit dieser Beziehung lassen sich

aus Gl. (3.2.5) die Eingangs- und Ausgangsgrofien ersetzen, so dass Gleichungen entstehen, die
dem jeweiligen Anwendungsfall angepasst sind.

Zum besseren Verstidndnis von Gl. (3.2.5) fiihren wir eine Normierung durch:

3.2.3 Normierung

Wenn wir die Ausgangsspannung und den Ausgangsstrom normieren, werden die Beziehungen
einfacher und iibersichtlicher. Dies ist vor allem fiir den lLiickenden Betrieb wichtig. Wir wollen die
Normierung an dieser Stelle einfiihren und die Grenze zum nicht liickenden Betriebs in normierter
Darstellung angeben.



30 3 Der Aufwirtswandler

Wir flihren die normierte Ausgangsspannung und den normierten Ausgangsstrom wie folgt ein:

U
Uy =—2% 3.2.6
N U, ( )
1L
T-U,
Mit Gl. (3.2.6) und Gl. (3.2.7) wird aus Gl. (3.2.5):

2
vr
Uy= +1 3.2.8
N 20y ( )

Iy (3.2.7)

3.2.4 Die Grenze zum nicht liickenden Betrieb

Der Strom durch die Drossel liickt gerade noch nicht, wenn tzy,,56 = #44-
Dann ist 1, gerade gleich /.
Aus Gl. (3.2.4) folgt fiir diesen Grenzfall:

_ Al . taus

lag =77

(3.2.9)

ein

U,
Aus GL. (3.2.1) kann Al berechnet werden: Al = Te -1
in Gl. (3.2.9) eingesetzt:
U, -t

[ag: n . aus — ] 'VT'(T_tein)_ ;.Zm'(l_vT)

(3.2.10)

Mit GL. (3.2.8) kann auch Uy, ausgerechnet werden:

V2 1
UE— (3.2.11)
VT'(l—VT) l—VT
Gl. (3.2.11) stimmt natiirlich fiir den Grenzfall mit dem nicht liickenden Betrieb {iberein.

1
I—VT

UNag =

Dort gilt: Ya =

e

Aus Gl. (3.2.10) und Gl. (3.2.11) lasst sich die Grenzkurve berechnen:

INag = L 1- ! und darstellen:
UNag 2 UNag
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Abb. 3.5: Ausgangskennlinienfeld im liickenden Betrieb

Durch Verdnderung von vy kann man die Ausgangsspannung auch fiir Strome kleiner als Iy
konstant halten:
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Abb. 3.6: vrin Abhéngigkeit von Iy bei konstanter Ausgangsspannung

1
—
—
—

Wird der Ausgangsstrom klein, muss das Tastverhéltnis {iberproportional zuriickgenommen
werden.

3.3 Bidirektionaler Energiefluss

Wir haben beim Abwirtswandler und beim Aufwértswandler zwischen liickendem und nicht
liickendem Strom unterschieden. Das war nétig, weil die Diode nur in Flussrichtung leitet und
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somit keine negativen Strdme durchldsst. Im Folgenden wird die Diode durch einen Schalter
ersetzt, der den Strom in beide Richtungen durchlésst. Unter der Voraussetzung idealer Schalter
lasst sich die Schaltung dann folgendermalien angeben:

Loip &
o -~ IFL o)
iq
U, +C, S, C,T U, Abb. 3.7: Aufwirtswandler mit
J: Us zwei Schaltern
[og O

Beide Schalter werden gegensinnig betétigt. Wenn der eine leitet, sperrt der andere und umgekehrt.
Wihrend der Zeit ¢,;, leitet S; und wéhrend ¢, leitet S,. In Abhéngigkeit vom Ausgangsstrom
ergeben sich folgende Verldufe:

_ l.grof} l Al
I ILmax
ILmin
0 t
, |.klein, Luckgrenze | |
I1 l leax
lAI
T ILmin
0 I t
i2 l . I ILmax
ILmin
0 T t

Abb. 3.8: Verlidufe bei positivem Ausgangsstrom
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Us
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u,
0 — tye T ten
aus T elin t
i l I, = C
0 Al
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iy l
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iy l
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i

Abb. 3.9: Verldufe bei Ausgangsstrom null und bei negativem Ausgangsstrom

Wie Abb. 3.8 und Abb. 3.9 zeigen, findet bei der Schalterfunktion kein liickender Betrieb
mehr statt. In Abb. 3.9 werden die Strome negativ, d. h. von der Spannung U, wird Energie
zur Spannung U {ibertragen.

Beim Aufwértswandler gilt nach Gl. (3.1.3): Y = !
Ul 1- vr
Die Gleichung lésst sich umformen:
U
—=1-v 3.3.1
U, T (3.3.1)
t,; T—t t
Mit vy =22 =5 |45 f4]ot hieraus:
T T T gt
U _laws (3.3.2)
u, T
wenn wir
7
T

definieren. Gl. (3.3.2) liefert die Bezichung fiir die Ausgangsspannung des Abwértswandlers,
wenn wir sowohl Eingangs- und Ausgangsspannung, als auch 7,;, und ¢,,, vertauschen. Beide
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Wandler sind also bei der Verwendung von Schaltern anstelle von Dioden mit der gleichen

Schaltungstopologie realisierbar.

Mit einem vorgegebenen Tastverhiltnis stellen wir Y ein, wobei U, immer grofer als U
1

sein muss. Der Energiefluss ist dabei in beide Richtungen moglich und ergibt sich in der realen

Schaltung automatisch aufgrund der genauen Hohe von U; und U,. Jeweils eine Seite arbeitet

als Spannungsquelle, wahrend die andere als Spannungssenke funktioniert. Sobald die Span-

nungssenke eine minimal hdhere Spannung als die Spannungsquelle liefert, dreht sich der

Energiefluss um und die Quelle und die Senke tauschen ihre Funktion.

Der Aufwirts-/Abwéartswandler verhilt sich genau wie ein Transformator, mit dem einzigen Unter-

schied, dass er Gleichspannung transformiert. Wir konnten ihn somit als ,,Gleichspannungstrans-

formator* bezeichnen.

Abb. 3.10: Aufwirts- oder
U1l C) J <> l U, Abwairtswandler. Der

Energiefluss bestimmt die
Funktion.

Aufwarts-/
Quelle/ A Quelle/
Senke Abwartswanlder Senke

Eine Anwendung von diesem Verhalten konnte z. B. die Pufferung einer Kraftfahrzeugbatterie mit
einem Kondensator sein. Ein solcher Kondensator konnte beim Startvorgang einen groflen Strom
zur Entlastung der Batterie liefern. Nach dem Startvorgang wird er iiber die Lichtmaschine wieder
aufgeladen. Als Glied zwischen Batterie und Starter konnte ein Gleichspannungstransformator wie
in Abb. 3.10 verwendet werden, der beide Energieflussrichtungen ermdglicht.

Wir haben das hier Beschriebene unter den Begriff ,,Bidirektionaler Energiefluss® gestellt. Eine
andere, weit verbreitete Bezeichnung ist ,,Synchronwandler. Mit dieser Bezeichnung wird auf die
Ansteuerung der Leistungsschalter hingewiesen. Sie arbeiten nach Abb. 3.7 streng gegensinnig.
Dies ist im Moment eine rein theoretische Arbeitsweise, da es in der Praxis wohl nie gelingen wird,
den zweiten Schalter genau zu dem Zeitpunkt einzuschalten, wo der erste Schalter ausgeschaltet
wird. Eine kleine Totzeit muss immer bleiben, wo der Strom auf die Body-Diode des gegeniiber
liegenden MOSFETs kommutieren kann. Danach wird die Diode jedoch kurzgeschlossen,
wodurch der Reverse Recovery Effekt vermieden wird.

Mit MOSFETs realisiert sicht die Schaltung so aus:
|52

O

]

[o}

Abb. 3.11: Synchronwandler
mit MOSFETs.

U,| <+ C,1 U,

%

C, SJJ—Z
1]

e, O

Fiir die Ansteuerung der MOSFETs in Synchronwandlern und in Synchrongleichrichtern gibt
es zahlreiche ICs, in deren Application Notes wir weitere Informationen finden kénnen. Zu
Synchronwandlern und deren Parallelschaltung sind auch in Kap. 4 tiefergehende Ausfiihrun-
gen vorhanden.
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4 Der Multi-Parallel-Wandler

In Kapitel 3 wurde der Synchronwandler vorgestellt. Er hat fiir Niederspannungsanwendungen
entscheidende Vorteile und wird deshalb in der Industrie und in der Automobiltechnik ver-
starkt eingesetzt. Dort lduft er in groBen Stiickzahlen in Serie und unterliegt natiirlich einem
immensen Kostendruck. Dabei entfallt ein recht groBer Anteil der Kosten auf die eingangs-
und ausgangseitigen Elkos. Sie miissen wegen der grolen Strome entsprechend grof3 dimensi-
oniert werden und sind damit teuer und platzfressend. Ein neuer Ansatz verspricht hier deutli-
che Verbesserungen: Anstelle eines groBen Wandlers werden mehrere kleine Wandler parallel
betrieben und so synchronisiert, dass sich die Strome auf den gemeinsamen Eingangs- und
Ausgangselkos iiberlagern und in der Summe deutlich verringern. Dieser Betrieb wird auch als
Linterleaved bezeichnet.

Im Folgenden sollen die Strombelastungen der Bauteile fiir einen Einfach-, Zweifach- und
einen Vierfachwandler berechnet und gegeniibergestellt werden. Zur Vereinfachung der Rech-
nung wird die Grenze zum liickenden Betrieb betrachtet, jedoch vy als variabel angenommen.
Dies ist insofern einigermalien legitim, da die Strombelastung nur fiir Volllast des Wandlers
bestimmt werden muss. Bei Teillast sind die Stréme sowieso kleiner. Da man auch die Induk-
tivitdten moglichst klein halten will, wird man den Wandler so auslegen, dass er — zumindest
bei Volllast — an der Grenze zum liickenden Betrieb arbeitet.

4.1 Der Einfach-Synchronwandler

4.1.1 Das Schaltbild

° . T & . °
L it L ¢S iy b Abb. 4.1: Einfach-
U, Icy 15 1 U, Synchromyandler mit den
01 :|_C1 Jj_sl ICZ -EQ Strombezeichnungen.

Der Einfach-Synchronwandler entspricht dem Aufwérts- oder Abwértswandler, je nach dem
von welcher Seite man ihn betrachtet. Wenn wir in Abb. 4.1 U; als die Eingangsspannung
interpretieren, handelt es sich um einen Aufwértswandler. Wir konnten aber genauso gut U,
als die Eingangsseite verstehen, dann hitten wir einen Abwértswandler. Der Synchronwandler
verkorpert beides, da er die Energie in beiden Richtungen flielen lassen kann.

Da wir gewohnlich links im Leistungsschaltbild. den Eingang eines Wandlers zeichnen und
rechts den Ausgang, verstehen wir automatisch die Seite mit dem Index 1 als die Eingangsseite
und die Seite mit dem Index 2 als Ausgang, wohl wissend, dass es genauso gut umgekehrt sein
kann.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_4
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4.1.2 Die Stromverliufe

Die Stromverldufe sind in Abb. 4.2 gezeichnet und zwar fiir vz = 0,75 und an der Grenze zum
liickenden Betrieb.

| T T | T T | T T | T | T T T T T
0: : ] t
-— tein —i taus -
T .
i1 Abb. 4.2: Die Stromverliufe
4 AT des Einfachsynchronwandlers.
12N
O T T T | T T | TN I T T T I T T
1 U t
iC2
] Al
O’__ T ! T ! T T T \! T T ! T ! T T
|2"’ 7 t

4.1.3 Berechnung der Stromeffektivwerte

Wie aus Abb. 4.1 und Abb. 4.2 ersichtlich ist, flieBt der Spulenstrom immer von der Eingangs-
seite. Deshalb ist der mittlere Spulenstrom gleich dem Eingangsstrom (hier /;):

L =A @.1.1)

Al Laus Al T_tein
=— = — = (]-v 4.1.2
2 T2 g ) *-12)
Aus Gl. (4.1.1) und (4.1.2) folgt auch I, =1, (1 —vT) . Mit der normierten Ausgangsspannung
des Aufwértswandlers
L/ N

I

Ul 1- vr
ergibt sich auch hier wieder Leistungsgleichheit auf beiden Seiten:
Yy

—vr

U2']2: 1 'II(I—VT):UI'[I.
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Beide Strome sind mit den GIn. (4.1.1) und (4.1.2) in Abhédngigkeit von Al gegeben. Das
wollen wir auch fiir die weiteren Rechnungen so halten. Der Hintergrund ist der, dass mit
Gl. (4.1.1) ein direkter, fester Zusammenhang mit /; gegeben ist. Wir konnen auch Al als
konstant ansehen. Dann ist /; ebenfalls konstant. Stellen wir uns jetzt noch eine konstante,
lastunabhdngige Spannung U; vor, haben wir eine konstante Leistung auf der Eingangsseite
(Seite mit Index 1). Der Wandler arbeitet mit konstanter Leistung. Damit sind die im Folgen-
den zu berechnenden Strome auf eine konstante Wandlerleistung bezogen und trotz ihrer
Abhingigkeit von vy vergleichbar. In den Formeln bedeutet dies eine Normierung auf A/, d. h.
wir stellen beispielsweise nicht /¢ dar, sondern

Ier
Al
Fiir den einfachen Dreieckverlauf von /) kann dessen Effektivwert sofort angegeben werden:
Al 1

Iop == —.
C1 B \/5

Fiir die Berechnung von /¢, beschreiben wir den Stromverlauf mathematisch so:

i(t):—lzz—%(l—vT) fir0<t<t,, oder O0=Z¢<vpT

it=Al-1 —ﬂ-t flir 0 <t<taus oder flir0<t<T(I-vy
2

aus

i(t)=AI—%(l—vT)—ﬁ.t
. Al Al
:>l(t)=7(1+VT)—m'f

Damit konnen wir den Effektivwert berechnen:

T T A=), Al ?
[Par= [ 2oy | [_(HVT)_—.I} dr
0 o 4 0 2 T(1-vr)
A]2
=T(1_VT)2 vr T
AI? 2 AI? I+vy 2 2 AI? T3 3
—(1 T(l-vp)—————=T"(1- —(1-
+ 4 (+VT) ( VT) 7 T(l—VT) ( VT) +T2(1—VT)2 3( VT)
2
:AIZT(I—VT){U_VT)VT MG ML, +l}
4 4 2 3

2 2
- 1+2 -2-2 -1 1
=N2T(1—VT)|:VT i ‘Z+VT r +%:|:A]2T(1_VT)(VT4 +§j
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T
1 .2 VT—I 1
twird Loo = [— | i°dtl, = Al [(1-v +—
Damit wird {c2 T;[ 2 \/( T)( 2 3)

Al
Der Strom durch die Induktivitit ist 17 = E .

Der Strom durch S ist wihrend ¢,;, gleich dem Strom durch die Induktivitdt. Wahrend ¢, ist
er Null.

L AI?
Damltgllt: 1§1 :VT'T 2]5'] =Al VTT
Der Strom durch S, ist wéhrend ¢,,,; gleich dem Strom durch die Induktivitit. Wéhrend ¢,;, ist
er Null:

2
s Al -y
1S2:(1—VT)'T :>ls2=A1 3T

Die Ergebnisse zusammengestellt:

L | I Iy | Ica I, | Is1 | Iso Tabelle 4.1:

Al Al Al Al Al | AT Al Gegeniiberstellung
der Stromeffektiv-

1 l-vp | 1 vp=1 1 1 v 1-vp werte beim Einfach-

2 2 23 (1 -Vr )( + 5] B 3 3 Synchronwandler.

Die graphische Darstellung sieht folgendermalien aus:

0,7

: | I, /AI

0,6 -L--.-;--.-./,E..- Isy/Al
0,5 | | |

0,4 - | - |
0,3 Jummm— L

Pzl Abb. 4.3: Strome
02 i S in Abhangigkeit
Lo L - PR S A . .
0.1 / ‘ I,/AL N vom Tastverhaltnis.
, ‘ ‘
0 T ! T T T ! T T ! 1

o 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1

Abb. 4.4:

Wie Abb. 4.3,
jedoch nummerisch
ermittelt.
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Abb. 4.3 ist aus Tabelle 4.1 entstanden durch Berechnung der dort angegebenen Formeln mit
Excel. Abb. 4.4 ist entstanden durch formelmiBige Berechnung des Spulenstromes, aber an-
schlieBender numerischer Integration tiber die Quadrate der Strome. Fiir die numerische Be-
rechnung der Effektivwerte wird die Formel

1Y,
I=1y = NZZ'H (4.1.3)
n=1

Darin sind die i, die Stromwerte an den Abtaststellen der jeweiligen Stromkurve. Die Kurven
werden der Einfachheit wegen an dquidistanten Stellen abgetastet bzw. die Stromkurven auch
nur fiir diese Stellen berechnet. Die dquidistante Abtastung ist in Gl. (4.1.3) bereits zugrunde
gelegt. Mit Abb. 4.3 und Abb. 4.4 ist ein direkter Vergleich beider Berechnungsverfahren
moglich. Es hat sich dabei herausgestellt, dass die erreichte Genauigkeit bei der numerischen
Rechnung eine hohe Anzahl von Stiitzstellen erfordert. Ganz grob kann man sagen, dass die
Genauigkeit mit 10 Stiitzstellen bei ungefahr 10 % liegt und bei 100 Stiitzstellen bei ungefahr
1 %. Abb. 4.4 wurde mit 1000 Stiitzstellen erzeugt und die Abweichungen liegen unter 0,1 %.

Fiir die Gegeniiberstellung des Einfach-, Zweifach- und Vierfachflusswandlers miissen zwei
bzw. vier Spulenstrome zeitlich verschoben iiberlagert und daraus die Effektivwerte berechnet
werden. Die formelméBige Berechnung wére umfangreich und uniibersichtlich. Deshalb wer-
den die weiteren Berechnungen ausschlieBlich numerisch erfolgen.

4.2 Der Zweifach-Synchronwandler
4.2.1 Das Schaltbild

i
T2 . °

s1 Lyl
'c2 Abb. 4.5: Schaltung des
C, Zweifach-Synchronwandlers.
s [5r

i Ji

Es werden beim Zweifach-Synchronwandler zwei Synchronwandler parallelgeschaltet. Sie
arbeiten auf die gleichen Blockkondensatoren am Eingang und Ausgang, jedoch zeitlich
versetzt.

I, lfcill iLl-in
L T _fL

U, U,

4.2.2 Die Stromverliufe

Die beiden Wandler werden durch ihre PWM-Ansteuerungen so synchronisiert, dass sie genau
T . . . L

um B verschoben arbeiten. Die Ansteuerschaltungen verdndern zwar betriebsabhingig die

Pulsweite, nicht aber die Frequenz, mit der die Wandler arbeiten, und auch nicht die Phasenla-
ge der beiden PWM-Signale zueinander.
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4.2.3 Berechnung der Effektivwerte
Fir 1, gilt: I, = %taus =AI-(1-vr)

Fur 77 gilt: I :2%:A1

Abb. 4.6: Stromverldufe
des Zweifach-
Synchronwandlers, ge-
zeichnet fiir v =0,75.

4.2.1)

(4.2.2)

Abb. 4.6 zeigt uns, dass sich die Verldufe bereits nach g wiederholen. Somit wire eine

. T . . . .
Berechnung nur von ¢ = 0 bis ¢t = 7 nétig. Beide Spulenstrome verlaufen jeweils stiickweise

linear. Ihre Addition iy +i;, =i ergibt nach Abb. 4.6 einen dreieckformigen Verlauf.

Wir beschreiben die Spulenstrome wie folgt:

g =—:-1
ein

fir0<¢<t,;

fiir ¢

ein =
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Mit t,;, =vpT und t,,, =T (1-vy ) folgt:

ileﬂ't ﬁ:lI'OStﬁVTT
VTT
" (4.2.3)
=Al————(t—v;T) firvyT <t<T
T(1-vr)
iLzzﬁ‘(t'Fz) ﬁirOS(t+Zj£tein
ein 2 2
= —ﬁ(t—tem +Zj fiir ¢, S(t+Z]ST
Laus 2 2
Mit t,;, =vpT und 1,,, =T (1-vy ) folgt:
iLzzﬁ.[HZj ﬁiros[t+zj£vTT
veT U 2 2
Al T T 4.2.4)
=A1__(1_VTT+_j furvTTg(H_jg
T(1-vp) 2 2

2
Fiir I gilt: 152~1 =vr AIT =Ig=Al T (pro Schalter)

3
{1 _
Entsprechend gilt fiir Igy: Igp, = Al 3VT (pro Schalter)

035+ _ L __________ [

Abb. 4.7: Strome in Abhédngigkeit von vy beim Dual-Synchronwandler.

Abb. 4.7 gilt fiir beliebige vy im Bereich 0 bis 1. Ergénzend zu Abb. 4.6 sei hier noch der Fall
fiir vp < 0,5 gezeichnet:
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4.2.4 Die Stromverlaufe fiir vy < 0,5

i1 4y i
i A 1max
L2] /1 N\ L XT3N\
/ 4 AN VN4 . AN
Al Iy ) Mmin
R
7 7 L2
T T LI T T T T
0: t
- tein 1:aus
= T

[ |
0 . )
VARV VAR gwbgif:ﬁ;-Ssytrrl(():rlﬁ‘é?wlagglgfss,

gezeichnet fiir v = 0,25.

0 II|II|II|II|II|II|II

ENTNIN
NG TN N

Der kurze Vergleich mit dem Einfachwandler zeigt zunéchst eine Halbierung der Strome durch
die Schalter S| und S, wobei jedoch die Anzahl der Schalter verdoppelt wurde. Dies erscheint
auf den ersten Blick bedeutungslos. Bedenkt man jedoch, dass die Leitendverluste der Schalter
und alle Verluste auf der Leiterplatte mit / 2R zu Buche schlagen, wirkt sich die Halbierung
der Strome stark liberproportional aus. Wir kdnnen davon ausgehen, dass sich die Verluste pro
Schalter vierteln, sich in der Summe also halbieren!

Bei den Stromen /- und I, kommt es bei phasenrichtiger Uberlagerung — je nach vy — zu
einer weiteren Verringerung um mehr als die Hilfte, was die Sache hochst erfreulich macht.

Auch die Spulenstrome werden halbiert und wenn wir beriicksichtigen, dass fiir die Kerngrof3e
das Produkt i°L ausschlaggebend ist, erkennen wir schnell, dass wir beim Zweifachwandler in
der Summe weniger Kernmaterial bendtigen, als beim Einfachwandler.
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4.3 Vierfach-Synchronwandler

4.3.1 Das SchaltAbb.

L
o » - —dFTL > . )
L 14 hy I
U, Icy o) U,
119 4 | Ior
L
j —
o
o
o
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4.3.2 Die Stromverliufe fiir vy > 0,75
iLn iL2
% - I3
, i | Al
T ’I\ T "I" T I’ I T T IL1
0 T t
ip
Al
0 T t
iCZ
N O A B A A Al
l““l | |\"| l |“'.| | I“‘,I I IV“‘I | |\\| T |2

Abb. 4.9: Schaltung des Vierfach-
Synchronwandlers.

Abb. 4.10: Die Stromverldufe
des Vierfach-Synchronwandlers,
gezeichnet fiir vy=0,75.
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Der Strom /; ist der Mittelwert der vier Spulenstrome:

I =4~%=2AI 43.1)
. . Al ¢ T—t,
Der Strom /; ist der Mittelwert von ip: I, =4'7- "T”S =4'7'%=2N-(1—VT).

Der Strom iy ist fiir vy = 0,75 ein reiner Gleichstrom. /- ist damit genau Null. Fiir andere vy
kann man aus Abb. 4.10 entnehmen, dass er einen Strom-Rippel von maximal Al hat. Was die
Rechnung vereinfachen wiirde. Wir haben jedoch nur eine numerische Berechnung der Strome
mit Excel durchgefiihrt:

0,16
0,14
0,12
0,1 +
0,08
0,06
0,04 4
0,02
0 \ \ \ \ \ \ \ \ \

0 0,1 0,2 03 04 05 06 07 08 09 1

Abb. 4.11: Stréme des Vierfach-Synchronwandlers in Abhingigkeit von vy

Die Darstellung erfolgt auch hier wieder mit normierten Stromen. Alle Strome sind auf Al be-
zogen, was in Abb. 4.11 bedeutet, dass die 1,0 dem halben Wert von /; entsprechen wiirde.

Siche Gl. (4.3.1).

4.4 Gegeniiberstellung der Ergebnisse

Die Rechenergebnisse vom Einfach-, Zweifach- und Vierfach-Synchronwandler sollen hier
zusammenfassend gegentiibergestellt werden, damit bei einer Festlegung eines Wandlerkon-
zepts nicht jedes Mal wieder aufwindige Berechnungen durchgefiihrt werden miissen. Die
Strome sind tendenziell beim Zweifachwandler halb so grof3 wie beim Einfachwandler. Und
beim Vierfachwandler sind sie nur ein Viertel so grof. Dies wire aber eine unzuléssig grobe
Niherung, da durch die Uberlagerung weitere Verringerungen einzelner Stréme entstehen. Das
kann im konkreten Fall zu einer iiberproportionalen Reduzierung der Bauteileanforderungen
fiihren, weshalb die Mehrfach-Synchronwandler besonders vorteilhaft sind.
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Abb. 4.12: Gegeniiberstellung aller Stromverldufe der drei betrachteten Wandler.

Einfach-
wandler

Zweifach-
wandler

Vierfach-
wandler
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I,/Al (Einfachwandler)
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Wir sehen an manchen Stellen durchaus eine leicht {iberproportionale Verringerung des Stro-
mes bei Verwendung eines Mehrfachwandlers. Hier, beim Strom auf /¢, ist der Effekt prak-
tisch von untergeordneter Bedeutung. Beim Strom /-, der fiir bestimmte vy ganz verschwin-
det, kann der Effekt auch praktisch von grofler Bedeutung sein, da in so einem Fall auf C;
ganz verzichtet werden kann oder ein deutlich kleineres Bauteil eingesetzt werden kann.

4.5 Synchronisation von Mehrfachwandlern

In den vorangegangenen Kapiteln haben wir die Stromiiberlagerungen bei Mehrfachwandlern
untersucht. Dabei haben wir vorausgesetzt, dass die Wandler zeitlich versetzt arbeiten. Denn
nur dann kommt es zu einer Stromentlastung der Elkos. Voruntersuchungen haben gezeigt,
dass eine gleichmdBige Verteilung in den meisten Féllen optimal ist. Beim Zweifachwandler
beispielsweise muss der zweite Wandler auf 7/2 vom ersten Wandler synchronisiert werden.
Abb. 4.14 zeigt die Synchronisation auf die positive Flanke. Angedeutet sind verschiedene
Tastverhéltnisse.

PWMI1
1
0
L — L — L — T Abb. 4.14: Syn-
0 T T ¢ chronisation auf die
2 positive Flanke der
PWM-Signale
PWM2
1 (Dualwandler).
0
T T T T T T T T T T
0 T T

Beide Signale (beim Vierfachwandler vier Signale) miissen von der Ansteuerschaltung gelie-
fert werden. Wie Abb. 4.14 erkennen ldsst, kann die negative Flanke von PWMI1 vor oder nach
der positiven Flanke von PWM2 kommen.
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4.5.1 I-I-Messung

[-I-Messung steht als Abkiirzung fiir Strom-Strom-Messung.

Eine Moglichkeit zur Synchronisation ist die Messung der Spulenstrome i;; und i;, (siche
Abb. 4.5). Zur PWM-Erzeugung werden die Spulenstrome mit einer oberen Schwelle (/,) und
einer unteren Schwelle (/,,) verglichen und die Halbbriicke (S und S3) entsprechend umge-
schaltet:

iLl
IO
T T
2
O T T T T T T T T
| | . Abb. 4.15: Syn-
t L .
u \ chronisation mit
\% Stromschwellen
i Triggerimpuls Triggerimpuls plus Triggerimpuls.
Ll ggerimp ggerimp

Ein zusitzlicher Triggerimpuls, der von ij; erzeugt wird, verdndert die Schwellen von ij,
geringfligig, so dass dieser phasenrichtig synchronisiert.

4.5.2 I-T-Control

I-T-Control steht fiir Strom-Zeit-Steuerung. Es wird nur eine Stromschwelle verwendet. Die
zweite Umschaltung geschieht zeitgesteuert. Sie kommt einer Strommessung gleich, wenn wir
die an der Spule anliegenden Spannung messen und die Zeit proportional zu dieser Spannung
verdndern. Dadurch wird sozusagen die Strommessung durch eine Stromberechnung ersetzt.
Zur Veranderung des Tastverhéltnisses kann sowohl die Stromschwelle verdndert werden, als
auch die Zeit bis zur zweiten Umschaltung. Kleine Fehler in der Zeitsteuerung werden durch
die Stromschwelle kompensiert.

Auch hier ist ein Triggerimpuls zur Synchronisation erforderlich. Ein Ausfithrungsbeispiel ist
in Abb. 4.16 gezeigt. Die Schaltung ist fiir jeden Teilwandler separat notig.



48 4 Der Multi-Parallel-Wandler

us$s
U-DRU
LM514 EA
S uooOro B +
0,2 =]
C20 4 w8 uss F—PG
[m}
1aen Huw mE
Hus a1 B
ochD

10
&oes

DGND

I§F3285S

)

/\ ZUM_ELKO

>_IE 1632055

DEND

LL4148

DELTAU e N s
ol ol1ceo
| N (|\:1

Abb. 4.16: Ausfiihrung einer I-T-kontrollierten PWM-Erzeugung.

Die Strommessung erfolgt massebezogen am Low-Side-Schalter iiber dessen Rpg,,. Die
Schaltung mit 73 unterdriickt die Ausgangsspannung, wenn 7Tg sperrt. /C1B vergleicht den
Strom mit der einstellbaren unteren Stromschwelle /. Die obere Stromschwelle I, wird an
IC1D vorgegeben. DeltaU ist die Spannung, die an der Spule anliegt, wenn T5 leitet. Sie
verdndert die berechnete Zeit, die mit /C8D erzeugt wird.
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Der Wandler 1 gibt iiber die Leitung ,,Wandlerl* (in Abb. 4.17 ein digitaler Eingang) die
Arbeitsfrequenz vor. Sie wird iiber die PLL 4046 auf die vierfache Frequenz hochgesetzt, aus
der mit dem Schieberegister 'HC195 die phasenrichtigen Ansteuersignale fiir die Wandler 2
bis 4 erzeugt werden. Die Ansteuersignale beeinflussen iiber den Sync-Eingang die Schwelle
1,. Es ist nur eine schwache Beeinflussung, die aber ausreicht, dass der Wandler synchroni-

siert.

4.5.3 PWM-gesteuert

Wie alle Wandler konnen auch die Mehrfachwandler mit einem PWM-Signal angesteuert
werden, das mit einem PWM-Generator erzeugt wird und iiber einen Spannungsregler so
verdndert wird, dass beispielsweise die Ausgangsspannung konstant geregelt wird. Siehe
hierzu Kapitel 11.

4.5.3.1 Analoge PWM-Erzeugung

Fiir Wandler, die in einem eingeschrénkten Spannungsbereich arbeiten, kann die phasenrichti-
ge PWM-Erzeugung analog erfolgen. Dazu wird ein internes PWM-Signal auf zwei Ausgénge
aufgeteilt. In Abb. 4.18 sind das die Ausginge PWMI1 und PWM2. Durch die Aufteilung ist
das Tastverhéltnis auf vy < 0,5 eingeschrankt.
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Abb. 4.18: Analoge PWM-Erzeugung.

Der Schaltungsteil mit dem Komparator /C34 erzeugt ein Dreiecksignal. /C3B vergleicht die
Reglerausgangsspannung mit dem Dreiecksignal und hat somit an seinem Ausgang bereits das
interne PWM-Signal. Mit dem D-Flipflop /C1B und den beiden Gattern wird das PWM-Signal
schlieBlich auf die Signale PWMI1 und PWM2 aufgeteilt. Der Regler ist als PI-Regler ausge-
fithrt und mit dem Operationsverstiarker /C44 realisiert. Die Ausgangsspannung des Wandlers
wird mit Rg, R und R|1/Cg heruntergeteilt und mit 2,5 V verglichen. Die Abweichung ist die
Eingangsspannung des Reglers.

Die Aufteilung des PWM-Signals mit /C1 und /C2 sieht folgendermallen aus:

PWM
Of— ' — ' — ' Abb. 4.19: Erzeu-
t gung der phasenver-
o schobenen PWM-
PWMI1 |r } Signale.
PWM2 I I | i j
H | | i H
1 l I_ : '
— ..|1|.|| — T
0 T T t

Durch die nachtriagliche Aufteilung wird sichergestellt, dass die beiden phasenverschobenen
PWM-Signale das gleiche Tastverhiltnis haben.
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4.5.3.2 PWM-Erzeugung mit Mikro-Controller

In Anlehnung an Abb. 4.19 kann die PWM-Erzeugung rein digital erfolgen unter Verwendung
der in Mikrocontrollern integrierten Timer. Bei niedrigen Arbeitsfrequenzen des Wandlers ist
dies problemlos moglich. Dies gilt beispielsweise fiir Frequenzumformer. Bei hoheren Arbeits-
frequenzen, z. B. bei 100 kHz, gelingt es mit Interrupt-Funktionen des Timers nicht, die beiden
phasenverschobene PWM-Signale mit genau gleichen Tastverhiltnis zu erzeugen. Vielmehr
brauchen wir dann einen oder mehrere Mikrocontroller, die fiir jeden Teilwandler einen sepa-
raten Timer mit PWM-Generator haben. Beim Vierfachwandler also 4 Timer. Sie werden
einmalig auf 7/4 (7/3 beim Dreifachwandler oder 7/2 beim Zweifachwandler) synchronisiert
und dann mit dem gleichen Komparatorwert fiir das Tastverhédltnis geladen. Der Komparator-
wert wird dann reglerabhingig immer wieder verdndert, aber eben so, dass alle Register immer
mit dem gleichen Wert geladen werden.

4.5.3.3 PWM-Erzeugung mit FPGA

Hier gilt im Prinzip dasselbe wie in 4.5.3.2, nur dass die Einschrinkung beziiglich der Taktfre-
quenz weit weniger bedeutsam ist, da sie grundsétzlich mit einer héheren Taktfrequenz arbei-
ten konnen. Auch der Bedarf von n PWM-Generatoren stellt bei der heute verfiigbaren Kom-
plexitit kein Thema dar. Praktische Erfahrungen liegen uns allerdings im Moment (Anfang
2007) noch nicht vor.

4.6 Vergleich der Synchronisationsverfahren

Das mit Abstand beste Verfahren ist die I-I-Messung, dass es eine absolut gleichméaBige Belas-
tung der Wandler bewirkt. Zusétzlich ist durch die Strommessung automatisch ein Kurz-
schlussschutz vorhanden, der auch noch sehr schnell wirkt. Da die ganze Funktion der Schal-
tung aus dem Spulenstrom abgeleitet wird, fiihrt schon ein Stromanstieg iiber den Normalwert
zu einer hardwaremidfBigen Begrenzung. Die I-I-Messung bietet von daher unschlagbare Vor-
teile. Sie hat allerdings den entscheidenden Nachteil, dass der Spulenstrom auch hinreichend
genau und ungestort gemessen werden muss. Hier zeigen sich in der Praxis grofe Probleme.
Ein Zukaufbauelement ist fiir den geforderten Frequenzbereich nicht zu kriegen. Eine Messung
iiber einen Strommessshunt und einen nachgeschalteten Verstérker ist nur schwierig realisier-
bar. Die Messung muss schnell sein, sie muss genau sein und sie muss potentialgetrennt erfol-
gen, da der Spulenstrom nicht massebezogen zur Verfiigung steht. Wir haben entsprechende
Schaltungen entworfen und aufgebaut. Sie arbeiteten aber allesamt nicht robust genug, um sie
in GroBserien einsetzen zu konnen.

Das [-T-Control-Verfahren hat dieselben Probleme, da auch dort auf einer Strommessung
aufgebaut wird, deren Storung zu Fehlfunktionen der ganzen Schaltung fiihrt. Die Strommes-
sung kann aber massebezogen erfolgen und ist damit grundsitzlich storsicherer.

Die analoge PWM-Erzeugung wurde bei uns erfolgreich eingesetzt. Ahnliches ist uns von
anderen Stellen beziiglich der digitalen PWM-Steuerungen bekannt. Sie arbeiten prinzipiell
robust und zuverldssig. Sie haben nur einen gravierenden Nachteil: Sie bieten keinen ,,natiirli-
chen® Kurzschlussschutz. Ein Kurzschluss muss iiber den Regler oder iiber eine Zusatzfunk-
tion abgefangen werden. Normalerweise stort das aber nicht, da selbst bei einem schlagartigen
Kurzschluss der Stromanstieg wegen den Speicherdrosseln begrenzt ist und im 10us-Bereich
abgefangen werden kann. Nachfolgend ein Abb. eines Vierfach-Synchronwandlers. Es handelt
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sich um einen ersten Aufbau zur Funktionsdarstellung. Die Speicherdrosseln sind hier mit
Ringkernen realisiert. An der linken, oberen Drossel ist noch ein Stiick der Drahtschleife fiir
die Strommessung (mittels Stromzange) zu sehen.

Abb. 4.20 Erster Laboraufbau eines Vierfach-Synchronwandlers

Der Wandler ist fiir 600 W ausgelegt, wobei er kurzzeitig deutlich iiberlastbar ist. Eine Seite ist
fir die Bordnetzspannung im 12V-Kfz-Netz ausgelegt, die andere Seite hat eine variable
Spannung bis 40 V.

Die Anschliisse sind im Abb. unten zu sehen: Links der 40V-Plusanschluss, in der Mitte die
gemeinsame Masse und rechts die +12 V. Da Stréme von etwa 50 A im Dauerbetrieb flieBen,
wurden Kupferstege zur Stromfiihrung verwendet. Strome in dieser Grofle konnen nicht mehr
sinnvoll {iber Leiterbahnen auf der Platine gefiihrt werden.

Die Elkos sind bei diesem ersten Aufbau noch relativ iippig ausgefiihrt. Dennoch sieht man
relativ kleine Blockkondensatoren fiir den Leistungsbereich von 600 W.

Die Ansteuerelektronik — hier noch mit diskreten Logikbausteinen ausgefiihrt — befindet sich
auf der Unterseite der Platine. Die Platine selbst ist eine Vierlagen-Multilayer-Platine mit der
standardméBigen Kupferauflage von 35 pm bei den beiden Innenlagen und 70 pm fiir die
Ober- und Unterseite.
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5 Der Inverswandler

5.1 Der Inverswandler mit nicht liickendem Strom

| i i D
e T D a
O—— 1+t N
T i
el 1C,  uljjL +C, |U.[]Ry

Abb. 5.1: Schaltbild des Leistungsteils.

Er trégt seinen Namen von der Eigenschaft, dass er die positive Eingangsspannung in eine negati-
ve Ausgangsspannung wandelt. Die Pfeilung in Abb. 5.1 beriicksichtigt bereits die negative
Ausgangsspannung und den negativen Ausgangsstrom.

Wir unterscheiden wieder zwei Fille:
Fall 1: Der Transistor T leitet. Die Dauer, in der er leitet, nennen wir z,;,.

Fall 2: Der Transistor T sperrt. Die Dauer ist 7.

Wihrend ¢,;, liegt an L die volle Eingangsspannung. Die Diode D sperrt. Uy ist gleich U, und
der Strom i steigt linear an. Wird nun der Transistor 7 gesperrt, dann erzwingt die in der Spule
gespeicherte Energie, dass i; weiter fliet. Im ersten Moment ist i; genau gleich grof3 und hat
die gleiche Richtung wie vor dem Schaltvorgang. Er findet nur einen Weg, ndmlich den iiber
die Diode D. Diese leitet und an der Induktivitét L liegt die Ausgangspannung. Sie ist negativ
und durch den Ausgangskondensator C, konstant. Damit nimmt i; linear ab. Am Ende von ¢,,¢
wird T wieder eingeschaltet. Der Strom i; kommutiert von Diode zuriick auf den Transistor
und das Spiel beginnt von Neuem.

Im eingeschwungenen Zustand wiederholen sich die beschriebenen Vorgédnge streng perio-
disch, d. h. ¢,;, ist iiber viele Taktperioden konstant. Dasselbe gilt fiir ¢,,, und die jeweilige
Stroménderung. Der Spulenstrom nimmt zwar in jeder Periode zu und wieder ab. Im Mittel
bleibt er jedoch gleich groB. Der eingeschwungene oder stationdre Zustand ermdglicht eine
einfache Betrachtung des Wandlers, die wir nachfolgend durchfiihren wollen.

Wir gehen zunéchst von einem hinreichend groflen Ausgangsstrom aus, der dafiir sorgt, dass iy,
niemals zu Null wird. Fiir diesen Fall und unter der Annahme von idealen Bauelementen
zeichnen wir die wichtigsten Strom- und Spannungsverldufe des Wandlers.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_5
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Abb. 5.2: Die Strom- und Spannungsverldufe im nicht liickenden Betrieb.

Aus Abb. 5.2 lassen sich folgende Beziehungen angeben:

U, _.AL (5.1.1)
tein
U, =Ltﬂ (5.12)

aus

Im eingeschwungenen Zustand ist A/ in beiden Gleichungen gleich grofl und wir erhalten die
gleichen Spannungszeitflichen an der Induktivitit L fiir #,;, und #,,,. Sie sind in Abb. 5.2 oben
markiert.
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5.1.1 Die Ausgangsspannung
Aus beiden Gleichungen ldsst sich L-Al eliminieren, so dass die Beziehung entsteht:

Zein _ _tein _ T (5.13)

Laus T- ein 1_VT

Ua

Ue
10,0

/ Abb. 5.3: Ausgangsspan-
/ nung des Inverswandlers.

5,0

2,0 %
1,0

0,0 ==
0,0 05 10 v,

In Abb. 5.3 ist das Verhiltnis von Ausgangsspannung zu Eingangsspannung iiber dem Tastver-
héltnis v7 dargestellt. Ahnlich wie beim Aufwirtswandler erhiilt man auch hier eine nichtlineare
Beziehung zwischen Ausgangsspannung und Tastverhéltnis.

tein

Will man eine lineare Beziehung erreichen, muss das Verhéltnis zur Ansteuerung verwendet

aus

werden. Aus Gl. (5.1.3) folgt:
Ya _ _tein _ Lein (5.14)
U, r —lein Laus

e

Darin kdnnen wir z,,,; festhalten und ¢,;, verandern. Dann wird U, ~ t,;,,.
Wir erkaufen die Proportionalitdt mit einer Variation der Arbeitsfrequenz:

Aus f = L = . folgt:

r Lein T qus

! (5.1.5)

S otgus =
1+ tein
t

aus
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Die Gl. (5.1.4) und die Gl. (5.1.5) sind nachfolgend gezeichnet:

0 1 2 3 A 5 tain Abb. 5.4: Ausgangsspannung
— und Arbeitsfrequenz bei
taus konstantem ;5.

fxt

aus

0.8 \

0.4
0,2 ———

Obwohl die Betriebsweise in Abb. 5.4 wegen der linearen Beziechung zwischen Steuergrofe
und Ausgangsspannung auf den ersten Blick verlockend erscheint, wird der Wandler meistens
doch mit dem Tastverhéltnis gesteuert, um eine konstanter Arbeitsfrequenz zu erreichen. Man
nimmt die gekrimmte Kennlinie in Abb. 5.3 in Kauf und regelt die Ausgangsspannung mit
einem geniigend langsamen Regler auf den gewiinschten Wert.

5.1.2 Berechnung der Induktivitit L

Aus (5.1.1) folgt: ¢,;, = LU—M und aus (5.1.2) folgt: ¢,,, = LU—M .

e a

1 1
Mit 7' = t,;, + tgys folgt: T=L-Al -| —+—
ein T laus 1018 (Ue Ua}

(5.1.6)
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Al lasst sich fiir den minimalen Ausgangsstrom angeben, bei dem der Strom durch die Induk-
tivitdt noch nicht liickt:

:ﬂ’ta_us :;A[:z.[a—g.T
® 2T Laus

Damit ergibt sich fiir die Induktivitt:
_ T tays . U Uy,

- (5.1.7)
21T U, +U,
Im Grenzfall gilt (5.1.3) gerade noch. Daraus lésst sich vy berechnen:
(1_VT)'&:VT = VT:&' T
U@ Ue 1+% Ue +UL1
Ue
und mit
U U
tys =T —t, =T-(1—vT)=T(1— 4 J: . £
“ o U, +U, U, +U,
in Gl. (5.1.7) einsetzen:
2
ot pUeUsU _ TU;U, (5.1.8)

21ag  (Ug+U, ) 2-14y-(Uo+U,)

Damit kann die notwendige Induktivitit aus den Wandlerdaten errechnet werden.

5.1.3 Die Grenze fiir den nicht liickenden Betrieb

Ist die Induktivitit L bereits dimensioniert, kann mit Gl. (5.1.8) der Ausgangsgrenzstrom angege-
ben werden:

T-U?.U,

L —
2-L-(U, +U,)

ag (5.1.9)
Ist der Ausgangsstrom groBer als der Ausgangssgrenzstrom /e in Gl. (5.1.9), arbeitet der
Wandler im nicht lickenden Betrieb und es gelten die Beziehungen in diesem Teilkapitel. Ist
der Ausgangsstrom kleiner, arbeitet der Wandler liickend und es gelten die bisherigen Bezie-
hungen nicht mehr. Im folgenden Kapitel 5.2 wird der Fall quantitativ untersucht und es wer-
den die wichtigsten Beziehungen hergeleitet, die fiir die Dimensionierung des Wandlers nétig
sind.
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5.2 Der Inverswandler mit liickendem Strom
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Abb. 5.5: Die Strom- und Spannungsverldufe im liickenden Betrieb.

In Abb. 5.5 wurde der Fall dargestellt, dass der Strom in der Induktivitdt zu Null wird, bevor der
Transistor wieder einschaltet. #zy,4¢ < #4,s. Der Strom liickt. Fiir diesen Fall sollen im Folgenden
die Beziehungen fiir Ausgangsspannung und Ausgangsstrom hergeleitet werden.

Aus Abb. 5.5 folgt:

Al
U,=L—
tein
Al
U,=L-
L Fluss
I, zﬂteﬂ
2 T
I _ﬂ' !Fluss
.=
2 T

(5.2.1)

(5.2.2)

(5.2.3)

(5.2.4)
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Aus Gl. (5.2.2) folgt: tpy,5 = LU—AI .

a

In Gl. (5.2.4) eingesetzt:
Al L-AI_ L-AI?

Il =—. = 525
“ 2 U, T 2U,T (>2.3)
U, .
Aus Gl. (5.2.1) folgt: Al :T'tein' In Gl. (5.2.5) eingesetzt:
2 2 2 .2 2
I Uyt L U;vp-T N Uy, Ugvp: T (5.2.6)
a— - - - L.
r2u, T L-2U, u, 1,-2-L
1, L
Die Normierung U y _Ya und 7y =—4— liefert:
Ue e’
2
Uy =L (5.2.7)

Die Grenze fiir den nicht liickenden Strom erkennt man in Abb. 5.2 genau dort, wo der Strom
durch die Induktivitit gerade nicht mehr liickt. Dann ist ¢z, gerade gleich #,,,. Wir nennen
den Ausgangsgrenzstrom, fir den dieser Fall eintritt, /,, und konnen aus Gl. (5.2.4) bestim-
men:

Iy =

AL faus
2 T
und setzen ihn ein:

ein

o . U,
Al konnen wir wieder aus Gl. (5.1.1) bestimmen: Al = Te -t

I = Ue Lein taus
“® 2-L-T
Mit Gl. (5.1.7) folgt:
Uu,-T
log = W -vT-(l—vT) (5.2.8)
I, normiert auf /jy,, ergibt dann also:
l,,-L

Ty =28~ (1_, 52.9
Nag =3 = (1) (5.2.9)

Daraus und aus Gl. (5.2.7) kann die normierte Ausgangsgrenzspannung angegeben werden:

2 2
vr vr vr
U = = = 5.2.10
Nag INag'2 VT'(I—VT) I—VT ( )




60 5 Der Inverswandler

10.0
A
AN
IRRARN
5.0 \ \ \\ \\\‘\\\‘
RN
\\\ NN
L ~ VT=0.7
\ ~l T~ T[] VT=0.6
o | 8
" 000 0.05 0.10 0.15

Abb. 5.6: Ausgangskennlinie im liickenden Betrieb.

In Abb. 5.6 ist der Zusammenhang von Uy iiber /)y dargestellt, wobei als Parameter der Kur-
venschar vy dient.
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Abb. 5.7: vrin Abhédngigkeit von Iy fiir konstante Ausgangsspannung.

In Abb. 5.7 ist das Tastverhéltnis iiber dem normierten Ausgangsstrom dargestellt fiir den Fall,
dass Uy konstant gehalten werden soll.
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6 Der Sepic-Wandler

6.1 Der Sepic-Wandler mit nicht liickendem Strom

Ie L1 iL1 iCs CS iD D Ia
o - : i : B Abb. 6.1: Leis-
I Ucs I tungsteil des Sepic-
iR 4 Wandlers.
U, = C, TJ»; Ug I L, TC, U, D Ry Siehe auch /42/.
2
[og

Der Single Ended Primary Inductance Converter (SEPIC) kann eine Ausgangsspannung
liefern, die grofer oder kleiner als die Eingangsspannung ist.

6.1.1 Berechnung der Ausgangsspannung

Die Grundgleichung der Induktivitét (betragsméBig) angewendet auf L, liefert:

Al Al tos o 1-
Uy=Ly =12 und Upg =L, =2 5 Upg =U, s =y, =T (6.1.1)

aus ein ein vr

Die Grundgleichung der Induktivitiat angewendet auf L; liefert:

Al Al
U=L—tlund U, +Uqs-U,=1,—L
ein aus
= Y, Ues | _ten _ Ya Ucs_ T _ 1
e Ue Laus Ue Ue T- Lein 1- vr
mit (6.1.1) folgt:
u, U, 1- 1 U, 1- 1 U,
ey Za 7T _ oder —a[l+ij=— = 2 T (6.1.2)
u, U, vr I-vp U, vr 1-vp e l-vp
10 T T T T T
—_— N N N .
Y ) I )
5 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ Abb. 6.2: Aus-
L STl gangsspannung in
i St el st B b S Ml B il nbt Abhingigkeit vom
N ) o = e )
0 1 1 1 1
0 0,1 0,2 0,3 04 05 0,6 07 08 0,9
—_—
VT
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6.1.2 Die wichtigsten Strom- und Spannungsverliufe
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Abb. 6.3: Strom- und Spannungsverldufe des Sepic-Wandlers. Gezeichnet fiir vr = 0,6.

Die in Abb. 6.3 gezeichneten Verldufe beruhen auf drei Erkenntnissen:
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1) Der Ausgangsgleichstrom wird ausschlieBlich von L, geliefert, da ein Kondensator,
also hier Cs, bekanntlich keinen Gleichstrom fiithren kann. Der arithmetische Mittel-
wert von iz ist also gleich dem Ausgangsgleichstrom Z,.

2) Der Eingangsgleichstrom /. flieit vollstindig iiber Z;. Somit ist der arithmetische Mit-
telwert von ir; gleich dem Eingangsstrom /.

3) Aus Gl. (6.1.1) und GI. (6.1.2) folgt auch: upg =U,

Sowohl bei der Spannung us als auch beim Strom ics wurden die Flichengleichheiten fiir den
stationdren Fall in Abb. 6.3 angedeutet.

6.1.3 Die Stromrippel

Die Stromrippel der Spulenstrome ergeben sich

AIL1=U6'I‘”'”ZI_VT~U“'tem:(1—VT)-T~& und AIL2=U“.t‘”’S=U”'T'(1_VT)
L vr L L L L
. . . U,
Wihlen wir Ly = L, = L, wird Al;; = Al}, :M:(I_VT)'T'T
6.1.4 Die Belastung der Bauelemente
Aus Abb. 6.3 und entnehmen wir:
Al + Al
Urmax =Upmax =Ua+Ue  ITmax =Ipmax =14+ 1. +%
Und mit den Formeln fiir die Effektivwertberechnung (Kap 8.4.2):
2 2
2 (Al +Al, 2 (Al +Al,
PO N YU 20 L CL/A BT/ B (O [ S CU R U )
12 12
2 A} 2 AI}
Icg = |vp| I2 + 152 +(1-vp) ze+7“ fiir Al = Al = Al folgt:
2 2 AI? . v
Ics =q|vrls +(1=vp) 15 +— mit I,=—T—1, folgt:
12 I—VT

2 2 2

Al Al

Ieg = w2+ —L 1242 = | T2, =
(1-vp) 12 \(1-vp) @ 12

Die Belastungen von Eingangs- und Ausgangskondensator sind genauso grof} wie beim
Sperrwandler.

Wie aus Abb. 6.3 weiter ersichtlich ist, verlaufen die Stréme i, und i;» gleichformig. L, und L,
konnen also auf demselben Kern gewickelt werden.



64 6 Der Sepic-Wandler

6.1.5 Die Grenze zum liickenden Betrieb

Der Spulenstrom iz; liickt bei dem Ausgangsgrenzstrom /.1, den wir aus Abb. 6.3 ersehen
konnen:

Al U
ang%:(l_vT)'T' .

2-1

1

Entsprechend erhalten wir fiir den Ausgangsgrenzstrom /g

Al U,
ag2 = LZZ(I_VT)'T .

2L,

1

Wihlen wir wie in Kapitel 6.1.3 die beiden Stromrippel gleich groB, dann sind beide Induktivi-
titen gleich groB und es werden auch die beiden Ausgangsgrenzstrome gleich grof3:

U

a

2-L

]ag :(1_VT)'T'

Der liickende Betrieb wird hier nicht néher betrachtet. Er kann in Anlehnung an die vorherge-
henden Wandler in dhnlicher Weise betrachtet werden.
6.2 Der Sepic-Wandler mit Potentialtrennung

Falls eine Potentialtrennung erforderlich wird, kann der Wandler um einen Trafo ergénzt
werden, der an die Stelle von L, eingesetzt wird.

Trafo
g L Cs 1:0 D I, Abb. 6.4: Der
o ] i B Sepic-Wandler mit
Transformator zur
Potentialtrennung.

Ue T Ce TJ'; .I I. TC, U, [] Ry

[»

Alle Beziehungen aus Kapitel 6.1 gelten entsprechend, wenn wir U, durch #U, und /, durch
1,/ii ersetzen.

Der Sepic-Wandler mit Trafo arbeitet dann ganz dhnlich wie der Sperrwandler, nur halt mit der
verdnderten Ausgangsspannung wie in Abb. 6.2 dargestellt. Auch er bietet einen grundsitzli-
chen Kurzschlussschutz, was in manchen Anwendungen absolut gefordert ist.

Allerdings kommt es auch hier beim Abschalten von T zu Spannungsiiberschwinger wegen der
Streuinduktivitit des Trafos. Und auch hier stort die Sperrverzugszeit von der Diode D. Der
groBere Ausgangsspannungsbereich, den der Sepic-Wandler ohne Trafo bietet, ist hier nicht
von Bedeutung. Der Sperrwandler mit Potentialtrennung erlaubt ja auch schon eine Ausgangs-
spannung bis Null herunter Genau genommen hat der Sepic-Wandler mit Potentialtrennung
beziiglich des Sperrwandlers keinen erkennbaren Vorteil, weswegen hier keine weiteren
Ausfiihrungen gemacht werde.
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7 Der Cuk-Wandler

Herr Cuk hat mehrere Topologien in seinen Veroffentlichungen vorgestellt. Wir wollen hier
eine herausgreifen und ndher betrachten. Sie ist dem Aufwértswandler sehr dhnlich aufgebaut
und funktioniert prinzipiell auch als solcher.

7.1 Der Cuk-Wandler mit positiver Ausgangsspannung

Ie L1 iL'l CS iCS iDZ D2 Ia
o L _ if ; %! Abb. 7.1:
I Ucs IL2 Leistungsteil
= I—z L des Cuk-
Ue T Ce Tﬂ'; Ug T Ca U, |:| Rv  Wandlers.
H D, Siehe auch /14/.
O

In Abhéngigkeit der Dimensionierung der Leistungsbauelemente L;, Cs und L, in Bezug auf
die Wandlerfrequenz kann der Cuk-Wandler in zwei unterschiedlichen Betriebsmodi arbeiten.

7.1.1 Dimensionierung auf kleine Anderungen der energietragenden Grofen

Die Energiespeicher des Wandlers (L1, Cs und L) werden so grof3 dimensioniert, dass die
Anderungen ihrer energietragenden GroBen iiber eine Wandlerperiode klein gegeniiber dem
absoluten Wert sind. Das bedeutet Aly; ist klein gegeniiber /11, AUcs ist klein gegeniiber Ucs
und Al}; ist klein gegeniiber /;,. Damit wird die Diode D wirkungslos, da sie immer leitet und
der Cuk-Wandler wird zum Sepic-Wandler, der im Buch bereits behandelt worden ist. Fiir ihn
gilt:

Za__T (7.1)

7.1.2  Dimensionierung auf Resonanz von Cy/L;

Auch mit der Dimensionierung nach Kap. 7.1.1 bilden natiirlich Csund L, einen Schwingkreis.
Dessen Resonanzfrequenz liegt allerdings so niedrig, dass nur die Anfangstangenten der
Sinusfunktionen wirksam werden.

Nachfolgend soll eine Dimensionierung zugrunde gelegt werden, bei der der Resonanzeffekt
gezielt genutzt wird. Der Resonanzkreis besteht aus Csund L.

7.1.2.1 Betrachtung der Kondensatorspannung ucs

Wihrend t,,s (T1 gesperrt) flie8t iz; Giber Cs in Richtung Ausgang. Die Diode D; sperrt, ir» ist
Null. Durch den Stromfluss iiber Cs wird dieser umgeladen. Mit der in Abb. 7.1 eingezeichne-
ten Pfeilung steigt ucs linear an.
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In der nun folgenden ¢.;, — Zeit schwingt die Spannung ucs auf den betragsméfig gleichen, aber
negativen Wert um. Der negative Wert ist bei entsprechender Betriebsweise -U,, so wie in

Abb. 7.2 gezeigt. Folglich ist der Mittelwert der Kondensatorspannung Null: % =0.

T1
1 i Bl Abb. 7.2: Verlauf der
T, sperrt T, leitet Kondensatorspannung
0 t ucs , wenn der Um-
— b ——— t, ——— schwingvorgang gerade
T von Ucs= +U, nach
Ucs \ Ucs = -U, erfolgt.
0 \ _Ua’ -UCS t

Der Fall, wo das Umschwingen gerade vollstandig erfolgt ist, wenn 7} wieder ausgeschaltet
wird, ist in Abb. 7.2 gezeigt. Wenn ., ldnger ist, als in Abb. 7.2 gezeichnet, bleibt ucs auf —U,
stehen bis 77 wieder ausgeschaltet wird, weil die Diode D, sperrt, wenn iz, negativ zu werden
droht.

Ty
T, sperrt T, leitet
0 -t t t Abb. 7.3: Fall, wenn
aus T " ohne D, toin > 7y LoCs .
y / mit D,
cs
A t
0 A(

Insbesondere in Abb. 7.2 sehen wir die angedeutete Fliachengleichheit, die erzwingt, dass auch
im Mittel iber die Zeitdauer #,,s die Kondensatorspannung Ucs = 0 ist. Wenn wir jetzt mal
davon ausgehen, dass der Umschwingvorgang vollstindig erfolge, d.h. ug lauft von Null bis
2-U,, dann arbeitet der Cuk-Wandler genauso wie der uns bekannte Aufwirtswandler, fiir den
gilt:

Ya _ (7.2)
Ue 1- vr

7.1.2.2 Betrachtung des Ausgangsstromes
Der Ausgangsgleichstrom 7, kann nur von der Induktivitdt L, geliefert werden, da Cs keinen
Gleichstrom fiihren kann. 7, = E .

Wenn wir den Stromverlauf iz»(¢) kennen, konnen wir daraus den Ausgangsstrom ausrechnen.

Wir setzen jetzt mal voraus, dass die Schwingkreisresonanzfrequenz so grof3 sei, dass die
Kondensatorspannung wéhrend #.;, vollstindig umschwingt.
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tein — I:ein

Abb. 7.4: Stromhalbwelle von i1, links allgemeiner Fall und rechts Grenzfall.

Fiir izp gilt: i, =ir2 -sinayt fir 0<opt <7

Darin ist @y = die Resonanzkreisfrequenz von L,/Cs.

1
VL2 Cs
Der Gleichanteil und damit der arithmetische Mittelwert von i;» Abb.et den Ausgangsstrom Z,.
Fiir ihn gilt somit:

oﬂ

lL2

0[ cos a)ot)]o '”sz Z&ELZ

1, :——J-sz sin ( a)Ot)d(p— o

0

Darin ist T = 1 Die Periodendauer der Arbeitsfrequenz des Cuk-Wandlers

1 .. . . .
und 7;) = — die Periodendauer der Resonanzfrequenz des L,/Cs - Schwingkreises.
0

Fiir 7o gilt die Thomson’sche Schwingungsgleichung: Ty =27.,/L,Cg (7.3)

27 L, Cq ~ 2L, Cq ~
= I, = T_iSiLz ; iL2 (7.4

1

Aus dem Energieerhaltungssatz %C U? = EU 2 folgt:

sz = /%ﬁcs, mit acs =U, (7.5)
2

Der Eingangsstrom /. flie3t wéhrend #,,, im Mittel {iber den Kondensator Cs:

AU 2.0 ~ ]t
I —CS—:CS—CS = Ucgs=-¢"45
! Laus 2"CS

aus
Mit Gl. (7.4) und Gl. (7.5) folgt nun:

2\/L2CS CS e Laus _ Laus [e :(l—v )[
2 ). CS T)1e
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a _ ‘e _ 1
U, 1, (1-vr) (7.6)

e
Wir erhalten also dasselbe Ergebnis wie in Kap. 7.1.2.1 mit der Gl. (7.2). Fiir die Herleitung
hatten wir vorausgesetzt, dass der Umschwingvorgang vollstindig erfolge. Wenn wir aber die

Flachengleichheit aus Abb. 7.2 genauer betrachten, kénnen wir ihn auf den linearen Anstieg
wihrend #,,s erweitern. D.h. Gl. (7.2) gilt allgemein, solange der Strom i nicht liickt.

7.1.3 Strombelastung von L,

Fiir die Dimensionierung von L, bendtigen wir noch den Strom 7> und den Effektivwert /;».
Aus Gl. (7.4) folgt:

; 1,-T
L2 =—F—=

Den Effektivwert I;» entnehmen wir aus Abb. 7.4. Fiir die sinusformige Halbwelle gilt der

fo-md, T (7.7)

Effektlvwert —= . Er dauert 1 =7.JL,Cg und wiederholt sich mit der Periodendauer T.

[ Az
Iy = LC —le"— L,C
L2 = 2-S T T 2-S

7.1.4 Strombelastung von Cs

Aus Abb. 7.4 und der Uberlegung, dass I, wihrend #, iiber Cs flieBt, erhalten wir folgenden
Stromverlauf:

ics T
tein ts —= Abb. 7.5:
«— 1{L.Ca —= I Stromverlauf
27s [} ics (1).

0 ‘ t

gleiche Flachen

T
Fiir den Effektivwert gilt allgemein: 7/ = %jizdt

2
Mit Abb. 7.5 erhalten wir: g = % l;z 7Ly Cg +I2

2 2
Lo |22 7L, Cg o2 taus ir2 TNLCs o Tty
cs = — == +1g - 7

2 T T 2 T
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~2
12 T Ly C . 1 A 1,T
Ics = ££+I§~(I—VT) und mit [,=—4— und i =—F

2 T 1—VT 2”L2CS

2 2
[CS: ﬂ_i_[—a :]a L-ﬁ-;
8L Cs  1-vr 8L Cy  1-vr

7.1.5 Dimensionierung von Cs und L,

folgt:

Cs _ 112 04 mit GL. (7.7) erhalten wir

Aus Gl. (7.5) folgt:
Ly, Ucs

\/C:g = ]“—TA Eine sinnvolle Dimensionierung kdnnte (7 cs =U, sein.
L, 2L,Cs-Ucs

Damit kann Cs dimensioniert werden:
_I,-T

2.0,

S (7.8)

Mit Gl. (7.3) kann nun L, dimensioniert werden:

2 2
L= (&) L (&j 2:U, (7.9)
or) ¢ \2x) 1,-T

oinmin U erhalten damit

2 2
L2:[temminj 2'Ua :[VTminj Z'Ua'T (710)
x ) I, T \ x I

In Anlehnung an den Grenzfall in Abb. 7.4 wihlen wir % =t

a

Mit Gl. (7.8) haben wir die Moglichkeit den Kapazitidtswert von Cs festzulegen und mit GI.
(7.10) konnen wir den notwendigen Induktivititswert von L, bestimmen. Zusammen mit den
Strombelastungen in Kap. 7.1.3 und Kap. 7.1.4 und der Resonanzfrequenz f, lassen sich die
Schwingkreisbauteile dimensionieren und auch von ihrer Bauart, BaugroBe und den Kosten
aus lieferbaren Bauteilen aussuchen. So konnen die Kosten fiir den Wandler friihzeitig kalku-
liert werden.

7.1.6 Dimensionierung der Dioden und 7}

Der Strom durch die Diode D; ist iz, und aus Abb. 7.4 zu entnehmen. Die Sperrspannung, die
auftritt ist U,.

Der Strom durch die Diode D, ist ipy. Er ist wihrend #.,s gleich dem Strom iz; und damit bis
auf den Stromrippel gleich /.. Die notwendige Spannungsfestigkeit von D, ist die doppelte
Ausgangsspannung (2U,).
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7.1.7 Zusammenfassung der Eigenschaften des Cuk-Wandlers

Wie eingangs bereits erwihnt, haben wir nur eine Ausfiihrung des Cuk-Wandlers untersucht
und reden folglich nur iiber die Topologie in Abb. 7.1. Es liegt nahe, dass wir die Eigenschaf-
ten des Cuk-Wandlers mit denen des klassischen Aufwirtswandlers vergleichen, weil beide
Wandler die Spannung erhdhen und sogar die Abhdngigkeit der Spannungstransformation vom
Tastverhéltnis bei beiden Wandlern gleich ist. Folgende Punkte erscheinen unter diesem
Aspekt bemerkenswert:

Die Ausschaltverluste von T} werden reduziert, da der Strom i7 beim Sperren von T
schlagartig auf Cs kommutiert und dort als ics weiterflieit. Bei diesem Schaltvorgang
arbeitet 7 also im ZVS (Zero-Voltage-Switching).

Im Uberlastfall ist der Ausgangsstrom begrenzt, da Cs nur einen maximalen Strom zu-
lasst. Ohne weitere Uberwachungselektronik wiirden allerdings 77 und D, span-
nungsmafig tiberlastet.

Bei Anlegen der Eingangsspannung gibt es keinen ,,Shoot Through®, also keinen un-
definiert hohen Strom, wenn die Ausgangsspannung noch Null ist.

Im liickenden Betrieb (und die Aussage bezieht sich auf i;;) oder im so genannten
Idle-Modus kann der Wandler auch abwirts wandeln. Aber diese Betriebsweise &h-
nelt eher einem Notlauf. Da empfiehlt sich dann schon eher die Dimensionierung als
Sepic-Wandler. Der Begriff ,,Notlauf soll andeuten, dass wir unverhiltnismiBig gro-
Be Effektivstrome bekommen, bezogen auf den Ausgangsstrom.

Die Schwingkreisbauelemente Cs/L, miissen auf ihre Resonanzfrequenz ausgelegt
werden (fy). Eine sinnvolle Frequenz kann 1 MHz sein (oder dariiber). Die hohe Fre-
quenz stellt ganz ordentliche Anforderungen an die Bauteile. Hochfrequenz geeigne-
tes Ferritmaterial, kleine magnetische Aussteuerung der Spule, Verwendung von Lit-
ze fir die Wicklung und qualitativ sehr hochwertiges Dielektrikum im Kondensator
(Polystyrol) sind notwendig.

Falls D, keine Schottky-Diode sein kann, spielt ihre Sperrverzugszeit eine entschei-
dende Rolle. Sieche hierzu auch Kap. 14.9. Sie verursacht hohe Schaltverluste beim
Einschalten von 7 und zwar in ihm und in der Diode D,. In diesem Punkt bietet die
Cuk-Wandler-Topologie keine Vorteile beziiglich des klassischen Aufwirtswandlers.

Herr Cuk hat in vielen Veroffentlichungen weitere Schaltungen vorgestellt, die sich aus den
hier erfolgten Ausfiihrungen ableiten lassen. Wir wollen sie hier nicht behandeln, sondern
mochten an der Stelle auf die Literatur, auf seine Literatur verweisen.
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7.2 Cuk-Wandler mit Potentialtrennung

7.2.1 Schaltbild

magn. Abb. 7.6:

Uit i Ucs Ucz i U2 .gekoppelt  Leistungsteil
: L T L2 des Cuk-
° e SR S e I s S S— e N °
S T S e Vo
iurl [l D4 up C, |U, Definit
U TC H u-uq, = efinition
u
) ) U: Ur r el 2 2 der wich-
tigsten
¢ ° GroBen.
Trafo
a:1

Wir bauen die Schaltung symmetrisch auf, d.h. wir wihlen C, = i -C;=C und

L . . ‘ .
L, :% = L. Alle Bauteile werden als ideal betrachtet und C sei so grof3, dass seine Span-
ii

nungsinderung wihrend einer Periode vernachlissigbar klein ist. Des Weiteren gehen wir vom
stationdren Fall aus. Alle Zeitverldufe wiederholen sich periodisch mit der Periodendauer 7.

7.2.2 Beziehungen

7.2.2.1 Die Spannungen Uc; und Uc;

An allen induktiven Bauelementen miissen die an ihnen anliegenden Spannungen und Span-
nungsverldufe im zeitlichen Mittel (arithmetischer Mittelwert) Null sein. Fiir Abb. 7.6 gilt also:

ug; =0,ii-ugp =0,ugp, =0,u;, =0 . Mit dieser Erkenntnis kénnen wir die Spannungen an
den Kondensatoren Uci und Uc; sofort angeben: Uy =U,und Uy =U,, .

7.2.2.2 Maschengleichungen fiir die beiden Schaltzustdnde

Wihrend #.;» gilt:
A
U, =i?L=LL (7.11)
tein
Yoy, -v, =22 - Ye_;Bi1 (7.12)
u ein u tein
Wihrend #4 gilt:
i Upy 4 Uy U, =22 2L oy, =g Al (7.13)
ZLllLtS taus
Ai Ai
U, =-L212 y, =12 (7.14)

ta us aus
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7.2.2.3 Berechnung der Ausgangsspannung

Gleichung (7.14) dividiert durch Gleichung (7.12) liefert: iUq _lein _ V1 (7.15)
Ue Laus 1_VT

Wenn wir Gleichung (7.13) durch die Gleichung (7.11) dividieren, erhalten wir dasselbe

Ergebnis. Dies liegt an der vorab getroffenen Vereinfachung, dass wir L, =% gewihlt

haben.

7.2.2.4 Die Stromrippel Air; und Air»

Wir dividieren Gl. (7.12) durch (7.11) oder auch Gl. (7.14) durch GI. (7.13) und erhalten das

Verhéltnis der Sromrippel: il_Lz =i (7.16)
UAl

Damit und mit L, = —; = L konnen wir die beiden Spulen auf einen Kern wickeln, wobei der
i

Wicklungssinn so gewahlt werden muss wie er in Abb. 7.6 bereits eingetragen ist.
7.2.2.5 Der Ausgangsstrom

Bei idealen Bauelementen gilt: P, =P, = U,-I,=U,-I, Ersetzen wir darin nach GI.
(7.15) die Ausgangsspannung durch die Eingangsspannung, dann erhalten wir:
%ﬂla =U,- 1, = ]%zv_T[

i vr i 1-vp

7.2.2.6 Die Spannungszeitfliche am Trafo

Primérseitig gilt: Ju -dt =U t,;, , sekundirseitig gilt: J.u~dt =U,t,,, Der Trafo wird hier in

seiner magnetischen Aussteuerung symmetrisch betrieben. Wir kdnnen also AB = 2B wihlen.

U,-t,
Damit gilt: N, = —&¢—¢ 7.17
g 1= 55 (7.17)

-
Hierin ist A, die Querschnittsfliche des verwendeten Kerns.

7.2.2.7 Dimensionierung der magnetisch gekoppelten Spule L/L,

Beide Strome erzeugen einen magnetischen Fluss, der sich im Kern addiert. Es gilt also:

2 o .2 o o 2 2 2
dolivin  Lpipy WLy Leipy Leipy Leipy  2-Lhip
N N, N Ny, N, N, N,

(7.18)
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Abb. 7.7: Die wichtigsten Strom- und Spannungsverldufe, gezeichnet fiir den speziellen Betrieb an der
primérseitigen Liickgrenze.
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7.3 Dimensionierung als PFC-Wandler

7.3.1 Vorbemerkung

Ublicherweise verwendet man bei einem PFC-Netzteil zwei hintereinandergeschaltete Wand-
ler. Eingangsseitig wird ein Aufwértswandler verwendet, der den sinusformigen Eingangs-
strom aufnimmt und auf die Zwischenkreisspannung hoch setzt. Die Zwischenkreisspannung
liegt bei 350 bis 400/ und dort wird auch der Speicherkondensator verbaut. Danach folgt ein
Abwartswandler, der einerseits die Zwischenkreisspannung auf die gewiinschte Ausgangs-
spannung heruntersetzt und fein regelt und der andererseits die Potentialtrennung iibernimmt.

Im vorliegenden Fall soll nun versucht werden, beide Funktionen mit einem Wandler zu
erfiillen. Die Energiespeicherung der 100Hz-Schwankungen erfolgt im Ausgangskondensator
C..

7.3.2 Daten des Wandlers

Der Wandler muss eine Ausgangsleistung von 280 W liefern. Die Ausgangsspannung ist 28 V.
Damit ist der Ausgangsstrom 10 A. Zu beachten ist allerdings, dass die Eingangsleistung
zwischen Null und dem doppelten Wert schwankt. Wir miissen den Wandler deshalb fiir eine
Leistung von 560 W auslegen, zumindest was die Auslegung auf die maximalen Daten angeht.
Der maximale Eingangsstrom tritt beim Scheitelwert der Netzspannung auf und ist 1,8 A. Die
thermische Belastung bezieht sich dann wieder auf die 280 W.

Des Weiteren legen wir die Arbeitsfrequenz vorab auf 80 kHz fest.

7.3.3 Festlegung von ii

Die maximale Leistung tritt bei U, = 325 V auf. Dort sollte das Tastverhiltnis nicht zu weit
von 0,5 entfernt liegen. Mit GI. (7.15) konnen wir zwischen dem Ubersetzungsverhiltnis i und
dem Tastverhéltnis vy hin und her spielen. Wir wéhlen # = 6, was dazu fiihrt, dass wir ein
minimales vy (beim Scheitelwert der Netzspannung) von 0,34 bekommen und ein maximales vr
bei der Netzspannung von 32,5 V von 0,84. Unterhalb von 32,5 V schalten wir den Wandler
einfach ganz ab, da der Leistungsbeitrag so kurz vor dem Nulldurchgang der Netzspannung
praktisch null ist.

au,
U, /

5,0 ; Abb. 7.8: Graphische Darstellung
der normierten Ausgangsspan-
nung, Arbeitsbereich des PFC-

p / Wandlers.

20 -/

1,0

00 Y

0,0 0,5 10 v,
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7.3.4 Dimensionierung des Trafos

Die Spannungszeitfliche ist U, -t,;, =325V -4,25us =1,38mVs . Wir wihlen B=0,15T und
verwenden einen ETD34-Kern mit 4. = 97,1 mm?.
Aus Gl (7.17) erhalten wir: N = Ue—zte’%) =47. Wir wihlen N, =48, N, = 8.

L2

Fir die Wicklungen steht uns ein Wicklungsfenster mit folgenden Abmessungen zur Verfii-

gung:
\‘!7 Abb. 7.9: Abmessun-
5.8 mm gen des Wicklungsfens-

— 209 mm —& 7§ fers:

Fiir die Primdrwicklung nehmen wir einen Kupferlackdraht, @ = 0,44 mm und wickeln 6 mal
eine Lage. Alle 6 Lagen werden parallelgeschaltet. Das hat den Vorteil, dass wir keinen nen-
nenswerten Einfluss durch den Skin-Effekt bekommen. Den Kupferwiderstand erhalten wir

mit R :p7~l zu 81 mQ.

Fiir die Sekundarwicklung nehmen wir Litze mit einem Gesamtdurchmesser von 2,6 mm und
wickeln eine Lage. Der Kupferwiderstand wird ungefahr (doppelter Wert wegen Litze) 3,8
mQ.

7.3.5 Verluste des Trafos

Die Kernverluste liegen laut Datenblatt vom Kern bei ca. 2 W. Der Primédrstrom wird hier nur
mit Abb. 7.7 abgeschitzt und wir erhalten I,q» = 2,1 A und damit Pcuprim = 0,36 W. Fiir die
Sekundarseite bekommen wir entsprechend: Peyser = 0,55 W. Das sind die Werte bei Maximal-
leistung, also im Scheitelwert der Netzspannung. Da die Leistung bei jeder Netzhalbwelle bis
auf null absinkt, sind die Kupferverluste im zeitlichen Mittel nur halb so gro8.

Wenn wir die Kupferverluste mit den Kernverlusten vergleichen, dann sehen wir, dass wir die
Kupferverluste wohl noch etwas vergrofern sollten und die Kernverluste dadurch etwas ver-
ringern. Das bedeutet, dass wir groBere Windungszahlen nehmen konnten. Oder aber, dass wir
einen kleineren Kern versuchen konnen, etwa den ETD29-Kern.

7.3.6 Dimensionierung der Spulen

Die Induktivitat von L, lasst sich aus dem Stromanstieg wahrend ¢, bestimmen:
U, tyy 325V -4,25us
Aigy 3,64

Und damit wird L, = 10,7uH.

Auch hier wollen wir einen ETD34-Kern verwenden. Zwei gleiche Kerne in einem Produkt
sind kostengiinstiger, da wir die doppelte Stiickzahl haben im Vergleich zu zwei unterschiedli-
chen Kernen.

L= =384 uH
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2-Ly-ir2  2-10,7uH-204

Mit GL. (7.18) wird N, = ~— = >
A,-B 97, 1mm~ -0,2T

22 Und damit N, = 132

Die Wicklungen kdnnen wir beispielsweise so aufbauen:

- Sekundédrwicklung: 3 Lagen parallel geschaltet mit jeweils 22 Windungen, @ = 0,95
mm. Den Kupferwiderstand erhalten wir zu Reyser = 14 mQ. Und mit einem
=12 204 =11,64 die Sekundirverlustleistung zu

=55

2
Feusek = ]LZRCusek =L87W .

- Primérwicklung: 4 Lagen a 33 Windungen, @ = 0,63 mm, Rciprim
2
3,64
=0,56Q, PCuprim = (Tj 'RCuprim =2,4W

Auch hier gilt wieder, dass wir fiir die Maximalleistung im Scheitelwert der Netzspannung
gerechnet haben. Wir miissen also fiir das zeitliche Mittel die Kupferverlustleistungen noch
halbieren.

7.3.7 Verluste

Kern: 3,2 W (4 W laut Datenblatt bei 100 kHz, hier 80 kHz)
Primér: 1,2W
Sekundar: 0,9W
Summe: 53 W

Der ETD34-Kern hat einen thermischen Widerstand von 20% . D.h. wir bekommen eine

Erwéarmung von 106 K. Das ist zunéchst erstmal harmlos. Allerdings erhoht sich der ohmsche
Widerstand von Kupfer iiber der Temperatur. So ganz grob kdnnen wir sagen, dass sich bei
einer Temperaturerhdhung von 130 K der Widerstand verdoppelt. Dann haben wir 7,4 W, was
zu einer Temperaturerhdhung von 148 K fiihrt.

Wenn die Spulen also auf einer Platine in einem Gehéuse verbaut sind, wo die Temperatur z.
B. auf 40°C ansteigt, dann wird unser Bauteil 188°C heif3. Das geht aber noch, denn die Curie-
Temperatur des Kernmaterials liegt hoher, den Spulenkorper kdnnen wir aus einem Duroplast
bauen und die Lackisolierung von unserem Kupferlackdraht gibt es bis zu einer Temperaturbe-
standigkeit von 240°C.

7.3.8 Dimensionierung weiterer Bauteile

Aus Abb. 7.7 entnehmen wir weiterer Anforderungen an die Bauelemente:

Die Diode D kann als Schottky-Diode ausgefiihrt werden mit Up = 100 V, Ippeak = 50 A
Der Leistungsschalter muss mindestens 800 V konnen (Uberschwinger) und 4 Apez.
Die Kondensatoren: C; = 330nF/400V, C, = 47uF/30V.
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8.1 Der Sperrwandler mit nicht liickendem Strom
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Abb. 8.1: Schaltung des Sperrwandlers und Strom- und Spannungsverldufe.

Zur Potentialtrennung und zur Spannungsumsetzung wird hier ein Transformator eingesetzt. In
Kapitel 13 wird auf den Transformator gesondert eingegangen. Es werden dort die Grundlagen
fiir die Trafoberechnung, Hinweise zur Dimensionierung und zum Autbau von Transformato-
ren fir Schaltnetzteile gegeben. Im Moment ist nur die Konvention wichtig, dass wir sowohl
Al als auch die Hauptinduktivitit auf die Sekundérseite beziehen. Um die Funktion des Wand-
lers verstehen zu konnen, reicht es vorab aus, wenn wir den Trafo idealisiert betrachten, d. h. er
arbeitet verlustfrei und habe keine Streuinduktivititen. Die realen Eigenschaften des Trafos
konnen nachtréglich ergénzt und die Rechnungen entsprechend korrigiert werden.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_8
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Wenn der Transistor leitet (¢,;,), wird der Strom durch die Hauptinduktivitdt des Trafos erhoht.
Der Trafo speichert Energie in seiner Hauptinduktivitét, genauso, wie es die Induktivitit L
beim Aufwértswandler tut. Priméir- und Sekundarwicklung sind auf dem gleichen Kern aufge-
bracht und werden deshalb beide vom gleichen magnetischen Fluss durchsetzt. Dabei spielt es
fiir den magnetischen Kreis keine Rolle, ob der notwendige Strom zur Aufrechterhaltung des
magnetischen Flusses durch die Primérwicklung — oder, mit dem Ubersetzungsverhiltnis
gewichtet, liber die Sekundéarwicklung flieft.

Wenn der Transistor sperrt, kann der Strom primérseitig nicht weiter flieBen. Der magnetische
Kreis fordert aber einen Stromfluss. Es muss zwangsldufig ein sekundérseitiger Strom flieen.
Die Richtung ist in beiden Féllen dieselbe, ndmlich vom Wicklungsende mit Punkt zum Wick-
lungsende ohne Punkt. Wie in Abb. 8.1 ersichtlich, wird die Diode D leitend, iibernimmt also
den Stromfluss. Man sagt auch, der Strom ,.kommutiert” von 7 auf D.

Der Stromfluss iiber die Diode D erfolgt zum Ausgang hin. Es wird in dieser Phase (z,,)
Energie auf die Ausgangsseite geliefert. Die Energietlibertragung erfolgt also in der Sperrphase
des Transistors. Deshalb heifit der Wandler Sperrwandler.

Die Kondensatoren C, und C, sind Blockkondensatoren. Sie sind bei diesem Wandler zwin-
gend notwendig, da sowohl eingangs- wie auch ausgangsseitig impulsférmige Strome einge-
préagt sind. Die Kondensatoren miissen so dimensioniert sein, dass auf beiden Seiten so gut
gepuffert wird, dass Eingangs- und Ausgangsspannung als Gleichspannung betrachtet werden
konnen. Dies ist Voraussetzung fiir die Giiltigkeit der Strom- und Spannungsverldufe in Abb.
8.1.

Die Gleichheit der Spannungszeitflachen wurde wieder durch Schraffur verdeutlicht. Damit lassen
sich die folgenden Gleichungen aufstellen.

8.1.1 Die Ausgangsspannung

Wir beziehen alle GroBen des Trafos auf die Sekundirseite und definieren das Ubersetzungs-
verhiltnis ¢ wie in Abb. 8.1 angegeben.

Aus Abb. 8.1 entnehmen wir:

12~U6=L'£ (8.1.1)
Lein
und
Ua:L~£ (8.1.2)
taus
Gl. (8.1.2) dividiert durch GI. (8.1.1) ergibt:
Ya__ Lein __lein Vr (8.1.3)

- Ue Laus T- ein 1- VT

Gl. (8.1.3) ist identisch mit der entsprechenden Beziehung fiir den Inverswandler, wenn wir hier
die Eingangsspannung mit dem Ubersetzungsverhéltnis i multiplizieren.
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Ya

iU,
10,0

/ Abb. 8.2: Ausgangsspannung
des Sperrwandlers.
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1,0

0,0 —
0,0 075 110 VT

Wir kénnen auch den Sperrwandler mit konstantem ¢,,,; und variablem ¢,;, steuern. Dann wird
die Ausgangskennlinie in Abb. 8.2 zur Geraden. Bis auf das Ubersetzungsverhiltnis ¢ erhalten
wir die gleichen Ergebnisse wie beim Inverswandler. Deshalb verzichten wir hier auf eine
erneute Herleitung.

Im Prinzip kann man jede beliebig grofle Ausgangsspannung mit dem Sperrwandler erzeugen,
wenn man das Tastverhéltnis entsprechend grof3 wiahlt. Man beachte jedoch die Spannungsbelas-
tung des Schalttransistors, die flir ein groBes vy drastisch zunimmt. Sinnvollerweise erfolgt zu-

sammen mit dem Ubersetzungsverhiltnis des Trafos eine Kompromissdimensionierung.

8.1.2 Berechnung der Induktivitiit L

Aus Gl. (8.1.1) folgt: te,-n:?M und aus GL. (8.1.2) folgt: faus:L.AI .
iU, U,
Mit T =ty + tg folgt:  T=L-Al-(— +L)
u'Ue Ua
- Yol (8.1.4)

Al (Ua+ii'Ue)

Al lasst sich fiir den minimalen Ausgangsstrom angeben, bei dem der Strom durch die Induk-
tivitdt noch nicht liickt:

AI taus
[ go = — - 2048, 8.1.5
=5 Tp (8.1.5)
2 J,0T
S A=""% (8.1.6)

tLIMS
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und damit wird

— Tt qus . Ugi-Ue
2-04g'T 1i-UetUy

wobei gilt: 7, =T —ty;, =T-(1-vr)

Im Grenzfall gilt Gl. (8.1.3) gerade noch. Daraus ldsst sich vy berechnen:

U, 1 U,

U
(I_VT)-M.;] =vVr = Vvr=

. iU |, Ua ii-U+U,
i-U,

Mit dieser Beziehung kann vy in U, und U, ausgedriickt werden:

to =T 1= Vs =T. iU,
s iU, +U, i-U,+U,

Jetzt kann L endgiiltig berechnet werden:

2 2
Lol iU Uy iU, r-a-u, -U,

2-Dag (U iU, 214y -(Ug +iU,)

L ist hier die sekundrseitige Induktivitét.

8.1.3 Die Grenze fiir den nicht liickenden Betrieb

(8.1.7)

(8.1.8)

(8.1.9)

(8.1.10)

Aus Gl. (8.1.10) kann fiir eine dimensionierte Induktivitit L der Ausgangsgrenzstrom angegeben

werden:
Ti?-U2-U,

I, = 5
2-L-(U, +ii-U,)

ag

(8.1.11)
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8.2 Der Sperrwandler mit liickendem Strom
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Abb. 8.3: Strom- und Spannungsverldufe im liickenden Betrieb.

1
Fiir die Stréme gilt auch folgender Zusammenhang: ~14% — j.

Der Strom durch den Trafo wird zu Null bevor der Transistor wieder einschaltet. Kein Strom im
Trafo heifit kein magnetischer Fluss und keine gespeicherte Energie. In der Zeit #,,,; — ¢z, ruht
der Trafo energielos, als wire er nicht eingeschaltet. Fiir diesen Fall werden im Folgenden die
Beziehungen flir Ausgangsstrom und -spannung hergeleitet.

Die Hauptinduktivitit des Trafos (auf die Sekundérseite bezogen) wird L genannt.
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8.2.1 Berechnung der Ausgangskennlinien

Aus Abb. 8.3 konnen wir folgende Beziehungen entnehmen:

Al

i-U,=L-— (8.2.1)
Lein
U,=L- Al (8.2.2)
[ Fluss
I .
le AL Lein (8.2.3)
i 2 T
Al [ Fluss
[, =— = 8.2.4
a=5 T (8.24)
L-AI . .
Aus Gl. (8.2.2) folgt: ?gy,4s :U_ in GI. (8.2.4) eingesetzt:
a
2
1, _A L-ATAITL (8.2.5)
2 U,-T 2U,-T
iU, . .
Aus Gl. (8.2.1) folgt: Al :T'tein in Gl (8.2.5) eingesetzt:
i? U212, L i -Ur V2T U, iU, v&-T
[a = ) = - " = (8.26)
F-2.U,-T L-2-U, i-u, 2-1,-L
. . U, e .
Die Normierung Uy, = — und [ =— liefert:
U, i-U,-
2
vr
Uy = (8.2.7)
N0y

Die Grenze fiir den nicht liickenden Strom erkennt man in Abb. 8.3 genau dort, wo der Strom
durch die Induktivitdt gerade nicht mehr liickt. Dann ist ¢z, s gerade gleich #,,,. Wir nennen
den Ausgangsgrenzstrom, fiir den dieser Fall eintritt, /,, und kdnnen aus (8.2.4) bestimmen:

_ Al taus
log = S (8.2.8)
Al kdénnen wir wieder aus GI. (8.2.1) bestimmen:
Ar="Ue “tein und setzen ihn ein:
iU -t 1 iU -T
_ U-Ueloin "Laus — u-Ue v ‘(I—VT) (8.2.9)

a8 2-L-T 2-L
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1o normiert auf Iy, ergibt dann also:
Vv
I Nug =7T~(1—vr) (8.2.10)

Daraus und aus Gl. (8.2.7) kann die normierte Ausgangsgrenzspannung angegeben werden:

2 2

r r r

U — = = 8.2.11
N(lg ]Nag-Z VT'(I—VT) I—VT ( )

UN | \\\\ \ \ g VT=0.9
\\ \\

so AN
AN

LY A
/|
/N

\ VT=0.8
NE
\\ \\ ~__ | VT=0.7
AN — — _
\ e S e o S Ry VT=0.6
AN 1 T T VT=0.4
0o ~| I et N VT=0.2
0.00 0.05 0.10 0.15

IN

Abb. 8.4: Ausgangskennlinienfeld des Sperrwandlers mit liickendem Strom.

In Abb. 8.4 ist der Zusammenhang von Uy iiber I dargestellt. Parameter ist vy.

Fiir grofle Ausgangsstrome ist die Ausgangsspannung beim idealen Wandler lastunabhéngig. Fiir
Strome kleiner dem Ausgangsgrenzstrom wird die Ausgangsspannung lastabhéngig. Die Grenz-
kurve zwischen beiden Féllen ist in Abb. 8.4 diinn eingezeichnet. Je kleiner der Ausgangsstrom
wird, desto stirker hingt die Ausgangsspannung von der Last ab. Bei sehr kleinen Lasten steigen
die Kennlinien steil an. Eine kleine Lastidnderung bewirkt eine grofle Spannungsénderung.

Soll die Ausgangsspannung Ul trotz verdandertem Ausgangsstrom / konstant gehalten werden,
so muss vy in Abhéngigkeit von I folgendermaB3en nachgefiihrt werden:
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Abb. 8.5: Tastverhdltnis iiber dem Ausgangsstrom fiir konstante Ausgangsspannung.

Wir sehen, dass bei grolen Ausgangsstromen, also im nicht liickenden Betrieb, vy bei einer
Lastdnderung praktisch nicht nachgefiihrt werden muss. Ganz anders sieht es bei kleinen Aus-
gangsstromen aus: Dort muss vy bei einer Lastinderung stark verdndert werden, damit die Aus-
gangsspannung konstant gehalten werden kann. Ein Regler muss also fiir die grofite vorkommende
Steigung der Kurvenschar in Abb. 8.5 ausgelegt werden und der Regelkreis muss fiir diesen Fall
noch stabil bleiben. Wollte man den Wandler bis zum Strom Null herunter betreiben, so miisste
der Regler eine unendlich grofle Steigung beherrschen, was ihn entweder unendlich langsam oder
unendlich ungenau machen wiirde!

In der Praxis gibt es zwei Losungen des Problems:
1) Forderung einer Minimallast oder
2) Vollstdndiges Abschalten des Wandlers bei zu kleiner Last.

Das Abschalten bei zu kleiner Last flihrt zum so genannten ,,Idle-Modus*. Fillt der Wandler bzw.
dessen Ansteuerschaltung in diesen Betrieb, dann arbeitet der Wandler hiufig mit Impulspaketen,
da die Entscheidung, ob der Wandler nun lduft oder abgeschaltet wird, deutlich langsamer erfolgt
als die Wandlerfrequenz selbst. Das heiflt der Wandler bleibt eine gewisse Zeit aus, schaltet dann
wieder ein und beharrt im eingeschalteten Zustand tiber mehrere Wandlerperioden. Dabei arbeitet
er mit der kiirzesten Einschaltzeit, die er kann. Beobachtet man dies mit dem Oszilloskop, dann
sind die #,;,-Zeiten nur noch als Nadeln zu sehen. Die Nadel-Pakete und die Arbeitspausen wech-

seln sich ab. Dafiir entstand der Begriff ,,Idle-Modus®.
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8.3 Beispiel: Sperrwandler mit zwei Ausgangsspannungen

Der Sperrwandler eignet sich gut zur Erzeugung mehrerer Ausgangsspannungen, wobei eine
Ausgangsspannung geregelt werden kann. Die anderen sind ungeregelt oder es wird jeweils ein
zusétzlicher Langsregler nachgeschaltet.
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Abb. 8.6: Komplette Schaltung eines kleinen Sperrwandlers.

Die Schaltung stammt aus einem Leistungswechselrichter und dient zur internen Stromversor-
gung. Sie erzeugt 5V geregelt und 12 V grob stabilisiert. Die Eingangsspannung darf im
Bereich von 10 V bis 50 V liegen. Fiir die Ubertragung von 1 W reicht bereits ein Trafo mit
dem Kern E8,8 (SMD) aus.

Der 5V-Ausgang ist auf 1 % geregelt. Der 12V-Ausgang ist ungeregelt und bewegt sich bei der
vorliegenden Schaltung maximal zwischen 11,5 Vund 12,5 V.

IC5 tibernimmt die PWM-Erzeugung, die Regelung und alle anderen notwendigen Funktionen.
Lediglich der Leistungsschalter und ein paar passive Bauteile sind extern dazu zubauen. Am
Pin 4 steht ein digitaler Ausgang einer Unterspannungserkennung zur Verfiigung. Pin 4 kann
direkt mit dem Reset-Eingang eines Prozessors verbunden werden.
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8.4 Dimensionierungsbeispiel

Es soll ein Wandler mit folgenden Daten dimensioniert werden:
Eingangsspannung: U, =30 V, Ausgangsspannung U, = 350 V, Ausgangsleistung P, = 100 W.
Die Arbeitsfrequenz soll f'= 33,3 kHz betragen.

Da keine Potentialtrennung gefordert ist, konnten wir einen einfachen Aufwértswandler ohne
Trafo einsetzen. Das Tastverhaltnis wére mit GI. (3.1.3):

U 350V

v, sov !
- e - =0,914.
Ty T a0y
U, 30V

Fiir die Zeit ¢,,; blieben nur noch 2,9 ps. Das heifit in nur 2,9 ps — mit einer Wiederholrate von
30 us — miisste so viel Energie {ibertragen werden, dass es im Mittel 100 W sind. Das hitte einen
unverhdltnisméfBig groBen Strom zur Folge. Deshalb sehen wir einen Trafo vor und verwenden den
Sperrwandler.

8.4.1 Die quantitativen Strom- und Spannungsverliufe

ug/V
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Das Tastverhiltnis legen wir fiir den Nennbetrieb auf 50 % fest. Dann gilt mit G1. (6.1.3)

350V
30V

Der Ausgangsstrom ist

=11L7~=12.

P
I,=—%=0,285A~0,3A.
Ua
Da nichts weiter gefordert ist und wir im nicht liickenden Betrieb bleiben wollen, legen wir das
auf die Sekundirseite bezogene A/ (mehr oder weniger willkiirlich) auf die Grofe des Aus-
gangsstromes fest: A/ = 0,3 A. In Abb. 8.7 sind die Strom- und Spannungsverldufe gezeichnet
(die Bezeichnungen sind in Abb. 8.1 bereits festgelegt worden).
Aus den Diagrammen kénnen wir die Anforderungen an die Bauteile weitgehend ablesen:
Isax =075 A, Usiar = Uy, — (=i U,) =700 V (in der Realitdt + Uberschwinger)
Imae =9 A, Uppax = Up + U /ii = 60 V (+ Uberschwinger)

8.4.2 Berechnung der Effektivwerte

Jetzt brauchen wir noch die Effektivstrome durch die Bauteile. Sie sind fiir die Erwidrmung
verantwortlich. Wir brauchen also die Effektivwerte I7, Ig, I, und I¢,. Die Strome durch den
Transformator brauchen wir nicht mehr zu berechnen, da der Primérstrom gleich /7 ist und der
Sekundarstrom gleich /.

Aus Abb. 8.7 ist ersichtlich, dass die beide Strome ig und iy trapezformig verlaufen. Deshalb
wollen wir den Effektivwert nur einmal berechnen und das Ergebnis dann zweimal anwenden.
Dazu gehen wir von einem allgemeinen Trapezverlauf aus:

1

i l, Al /

f Abb. 8.8: Allgemeiner
Trapezverlauf.

ta —’|‘_tb—’ t
T

Al Al

Es gilt: i(t)=1, P fir0<¢t<z, undi(r)=0 firs, <¢<T
a
T lq 2 2 2
[ai= 122 ] (1,4 o -2 12
0 0 2 ta 2 2 ta 3 t

2 2 2 2
jzdt_t [12 N IaAI—A]—JrAI] ta(I§+NJ
4

mit ¢, =vr -T folgt fiir den Effektivwert: [ = / {VT 1, 24 (8.4.1)
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Fiir den Diodenstrom /g gilt: 7, =0,6 A, AI=0,3 Aund vy=0,5 = Ig=0,43 A.

Fir Ipgilt: I,=72 A, AI=3,6 Aund vy=0,5 = Ip=5,14 A.

Zur Berechnung der Kondensatorstrome gehen wir von iy und ig aus und beriicksichtigen, dass
ein Kondensator nur Wechselstrom fithren kann, den Gleichanteil also ausblendet. Der Strom-
verlauf auf C, und C, sieht verallgemeinert so aus:

i [T
Al /
¥ Abb. 8.9: Verallgemei-

nerter Kondensatorstrom.

<—ta—> I

T B

I stellt sich so ein, dass die grau unterlegten Fldchen gleich groB sind. Somit ldsst sich I5 in [,
und A7 ausdriicken. Dazu driicken wir die Flaichengleichheit mathematisch aus:

(Io=1g)ta=15-(T~1,) odermit t, =vp-T: (I,~Ig)vp =15-(1=vp) =Ig=1I, vy

Zur Berechnung des Effektivwertes ldsst sich fiir die Zeit 0 < ¢ < ¢, Gl. (8.4.1) verwenden und
fuir die restliche Zeit bis T ist der Strom einfach /5. Damit gilt:

2 AI? AI?
12 =VvVr (I(X_Iﬁ) +7+(1—VT)'I% :VT.(](I —VTIa)z"rE"r(l—VT)'V]z‘[é

2 2 2 2.3 12 AI* 5 5 3 2 2 2 AI?
I :VT'la—2VT'1a+VT'1a+VTF+VT'1a—VT'1aZVT'Ia—VT'Ia-‘rVT?
) ) AI? ) AI?
1 =Vvr (I_VT)'IO[ +VT? oder I = vr (I_VT)'I(Z +VTF (842)

Fiir Icp gilt: I, =72 A, AI=3,6 A,vr=0,5 = [, =3,75A.
Fiir I, gilt: [, =0,6 A,AI=03A,vy=0,5 = [, =0,312A.

8.4.3 Dimensionierung des Trafos

Die Dimensionierung des Transformators erfolgt im Vorgriff auf Kapitel 13, wo die Grundla-
gen ausfiihrlich erldutert werden.

Welche Kerngréfle brauchen wir? Es gibt zwar von den Kernherstellern Hinweise, welche
KerngroBe bei geforderter Leistung, Frequenz und Wandlerart ausreichend sind. Mit etwas
Erfahrung kann die Grofe auch abgeschitzt werden und gegebenenfalls iterativ abgepasst
werden. Wir wihlen fiir unsere erste Dimensionierung den ETD44-Kern aus.

Er hat laut /40/ folgende Daten:
Eisenquerschnitt: 4, = 173 mm?, Wicklungsfenster: 29,5 mm - 7,1 mm, mitflere Windungs-
lange: Iy = 77,7 mm, Material: N87, die maximale Flussdichte setzen wir mit B =0,2 T an.

Fiir die sekundérseitige Induktivitdt L gilt:

U :Lﬂ :>L=Ua'taux=350V'15}.LS
’ Al 03A

aus

=17,5mH
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Die erforderliche Sekundarwindungszahl bekommen wir aus

u_Li_NAﬁ oy, _Li_17.5mH.0.75A
At At ST AR 173 mm2 02T

Mit dem Ubersetzungsverhiltnis i = 12 ist

=380

N Nsek =31,66.
12

prim
Wir wiéhlen N, = 30. Wir teilen den Wicklungsraum ungeféhr hilftig fiir die Sekundér- und

die Primédrwicklung auf. Fiir die Sekunddrwicklung steht der Querschnitt 29,5 mm - 3,55 mm
= 104,73 mm? zur Verfliigung.

Den Drahtdurchmesser bekommen wir zu

2
B Cusek = 104,73 mm” _ 0,52 mm .
Nier

Wir wihlen einen Kupferlackdraht mit 0,5 mm Kupferdurchmesser und 10 um Lackisolierung.
Pro Lage bringen wir

29,5 mm

0,52 mm
wobei die letzte Lage nicht ganz voll wiirde. Es bietet sich an, die Sekunddrwindungszahl auf
7-56 =392 zu erhdhen. Die Primdrwindungszahl erhoht sich damit auf N, = 32. Die Wick-
lungshohe ist dann 7-0,52 mm = 3,64 mm . Fiir die Primdrwicklung steht damit noch eine Ho-
he von 7,1 mm — 3,64 mm = 3,46 mm zur Verfligung. Der Primérdrahtdurchmesser ergibt sich zu:

e :\/29,5 mm 3,46 mm
uprim 32

Wir miissen die Primirwicklung also auf zwei Lagen unterbringen. Die genaue Windungszahl
ist dabei nicht so entscheidend, da ein leicht geiindertes Ubersetzungsverhiltnis durch entspre-
chende Nachfiihrung von vy ausgeglichen werden kann. Wir legen den Durchmesser auf
1,72 mm fest. Somit haben wir pro Lage

29,5 mm

1,72 mm
Mit 2 Lagen also 34 Windungen. Der Durchmesser des Primédrdrahtes ist so gro3, dass wir auf
jeden Fall Litze brauchen. Siehe hierzu auch Abb. 13.21 und Abb. 13.22. Wir wihlen
135 - 0,1 mm . Diese Litzenbiindel hat einen Aulendurchmesser von 1,7 mm. Die ohmschen
Verluste in den beiden Wicklungen bekommen wir aus Fr,, =/ 2 ‘Rey, -
Pcu N Iy 21:107°Qm-392-77,7 mm

ar? 7(0,25 rnm)2

=56 Windungen unter. Wir bendtigen also % =7 Lagen,

=1,78 mm.

=17 Windungen.

Sekundérseite:  Rg, =330

und damit Py, =(0,43A)-3,3Q=0,61 W

Entsprechend fiir die Primérseite: R, = 52,3 mQ, P, = 1,38 W.

Die Ummagnetisierungsverluste betragen fiir den ETD44 mit dem Material N87 bei 200 mT
und 100 kHz Py = 12,4 W. Wir arbeiten bei 33,3 kHz, erwarten also Kernverluste von 4,1 W.

L 17,5mH

== —114nH.
N2 3922

Den Induktivititswert stellen wir mit dem Luftspalt ein: 4; =
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Im Datenblatt finden wir den Luftspalt zu ungefahr 2,5 mm.

Die Ergebnisse zeigen, dass wohl ein kleinerer Kern ausreichen wiirde. Wir haben nach dem
gleichen Schema einen ETD39-Kern durchgerechnet und folgende Ergebnisse erhalten:
Primérwicklung: 3 Lagen a 16 Wdgn. mit Litze 105 - 0,1 mm, R, = 84 mQ, P, =2,2 W.
Sek.-wicklung: 8 Lagen a 72 Wdgn. mit Cu = 0,32 mm (+Isol.), R, = 10,4 Q, P, = 1,92 W.
Die Aussteuerung des magnetischen Kreises ist etwas geringer als 0,2 T, da die Windungszah-
len nach oben korrigiert wurden, um volle Wicklungslagen zu erhalten.

Luftspalt: Ungefdhr 3 mm. Das ergibt natiirlich starke Streufelder und eventuell zusétzliche
Verluste. Abhilfe konnte ein anders Kernmaterial schaffen.

Beim ETD39-Kern wurde auch der Wickelraum zugunsten der Primirwicklung ungleich
geteilt, weil die Litzenwicklung eine geringere Kupferdichte hat. Die Ummagnetisierungsver-
lust liegen laut Datenblatt des Kerns bei knapp 2 W.

8.4.4 Gegeniiberstellung der Verluste

Fiir den ETD39-Kern seien die Verluste gegeniibergestellt:

Trafo, Trafo, Kern InT InD InC, |InC, |InD,Tdurch
primér sekundar statisch | statisch Schalten
22 W 1L92W |2W 027W |0,75W 0,56 W 0,04 W |4,8W

Tabelle 8.1: Verluste des 100W-Sperrwandlers mit ETD39-Kern.

Leitendverluste in 7, wenn fiir 7 einen 10mQ-Typ verwenden: / Z.R DSon = 270 mW
Leitendverluste in D bei einer Flussspannung von 2,5 V: 0,6 A - 2,5V - 0,5=0,75 W
Verluste in C, bei einem angenommenen £SR =40 mQ: (3,75 A)* - 40 mQ =0,56 W
Verluste in C, bei einem angenommenen ESR = 500 mQ: (0,31 A)? - 400 mQ = 0,04 W

Ausschaltverluste von D, wenn eine pn-Diode verwendet wird bei einer angenommenen
Sperrverzugszeit von 100 ns und einem angenommenen Reverse-current von 20 A:

100 ns

25 us
Hier wurde lediglich ein typischer Wert angesetzt. Er kann noch deutlich schlechter sein.

P=60V-20A- =4,8 W . Dieser Wert hingt sehr stark von der verwendeten Diode ab.

OTrafo, primar
M Trafo sekundéar

OKern .

. Abb. 8.10: Die Verluste
M In T statisch des 100W-Sperrwandlers
OIn D statisch im Vergleich.
HinCe
HIinCa

EIn D, T durch Schalten

Die Gesamtverluste sind 12,54 W. Der Wirkungsgrad also 7 = _100wW =88,8%.

112,54 W
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9.1 Der Eintaktflusswandler mit nicht liickendem Strom

1:1:0 Ip2 Elz i L Iy
o - -
Trafo Dy /N |Us TC, |Ya [|Ry
Ue | T e Ir ip1
Uﬂ D,
Us
TR0 ——
Ua
t
. t
Ip2 4 it/
S0 e b
\ .. Al
ITmin/u """"""""""""""" ? """""""""""""""""""
t

Abb. 9.1: Schaltung des Eintaktflusswandlers und Strom- und Spannungsverldufe

(ohne Magnetisierungsstrom).

®

Check for
updates

Der Eintaktflusswandler arbeitet dhnlich wie der Abwirtswandler. Zur Potentialtrennung und
gegebenenfalls zur SpannungserhShung oder -erniedrigung wird der Transformator verwendet.
Der Schalttransistor 7 steuert den Trafo magnetisch nur in einer Richtung aus. Zur Entmagnetisie-
rung dient die zweite Primarwicklung und die Diode D;.
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Zur Erklarung der Grundfunktion der Schaltung sollen wieder alle Bauteile als ideal betrachtet
werden und der Magnetisierungsstrom des Transformators soll vernachléssigt werden. Der Strom-
ripple A/ wird auf die Sekundirseite bezogen.

Wie immer in der Leistungselektronik gibt es zwei Zustinde: Der Transistor T leitet. Dies ist
wihrend #,;,, der Fall. Oder T sperrt. Dieser Fall liegt wihrend #,,,; vor.

Wenn T leitet, liegt die mit dem Ubersetzungsverhiltnis i transformierte Eingangsspannung an der
Sekundirseite des Transformators an. Die erste Primédrwicklung und die Sekundirwicklung sind
mit gleichem Wicklungssinn gewickelt. Deshalb ist die Sekundérspannung positiv und die Diode
D, leitet. Somit wird wéhrend ¢,;,: wug =i-U,. An der Induktivitit liegt die Spannung
uy =ii-U, —U,an. Legt man die Pfeilungen nach Abb. 9.1 zu Grunde, dann nimmt #; in dieser
Phase zu. Da die Spannung an der Induktivitdt L eine Gleichspannung ist, nimmt i;, linear, also mit
konstanter Steigung zu.

Betrachten wir nun den zweiten Zustand, wo T sperrt. Treibendes Element in der Schaltung ist die
Induktivitét L. Sie verlangt einen Stromfluss, der nun nicht mehr iiber 7 erfolgen kann, da dieser
von unserer Ansteuerschaltung ausgeschaltet worden ist. Wenn bei dem Trafo primérseitig kein
Strom flieBt, dann kann auch sekundérseitig kein Strom flieBen. Folglich wird ug schlagartig klein
und wiirde sofort negative Werte annehmen, wenn da nicht die Diode D3 wire. Sie ldsst keine
negativen Spannungen zu, sondern wird bei null Volt leitend. Jetzt hat der Strom i; seinen Weg
gefunden: Er flieBt Gber D3 weiter. Uy ist also Null und an der Induktivitdt L liegt jetzt die Span-
nung —U,,. Das Minuszeichen braucht uns nicht weiter zu kiimmern. Es besagt lediglich, dass jetzt
der Strom i; abnimmt. Da die Spannung an der Induktivitit wiederum eine Gleichspannung ist,
nimmt der Strom linear ab. Am Ende von ¢, schaltet unsere Ansteuerung 7 wieder ein und die
Vorgénge wiederholen sich, wie in Abb. 9.1 skizziert.

Zusammenfassend koénnen wir erkennen: Der Eintaktflusswandler verhilt sich wie ein Abwiérts-
wandler mit vorgeschalteter Spannungsiibersetzung durch den Transformator.

9.1.1 Die Ausgangsspannung

Wir betrachten den stationdren Zustand. Das Tastverhéltnis, die Eingangsspannung und die Last
werden flir einen Augenblick konstant gehalten. Dann ist auch die Stromzunahme wéhrend ¢,

betragsmaBig gleich grofl wie die Stromabnahme wihrend ¢,,;,. Die Induktivitdt L sorgt dadurch
fiir gleiche Spannungszeitflichen wéhrend der Zeiten #,;, und #,,,. Damit kann man sofort an-
geben:

(-Up =Upy) tejn =Uyq tays ©-1.1)
- i-U,-U, _ Laus _ T ~tgin _ 1-vr = "Ua =vr 9.1.2)
Ua Lein Lein vr u -Ue

Bis auf i erhalten wir die gleiche Beziehung wie beim Abwértswandler. Die Ausgangsspannung
hingt linear vom Tastverhéltnis v ab. Wir hatten fiir die Herleitung von Gl. (9.1.2) eine konstante
Eingangsspannung angenommen. lhre absolute Grofie steckt aber in GI. (9.1.2) mit drin. Folglich
ist es sinnvoll nicht die Ausgangsspannung, sondern das Verhiltnis von Ausgangs- zu Eingangs-
spannung aufzuzeichnen.
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U, /iU,
0,5
Abb. 9.2: Ausgangs-
spannung des Eintakt-
0,1 flusswandlers.
0 0,1 05 VT

9.1.2 Die Primirseite

Dass in Abb. 9.1 vy nur bis 0,5 gezeichnet ist, hat seinen Grund im Transformator, den wir jetzt
noch genauer betrachten miissen.

Wenn T leitet, fliet primérseitig nicht nur der mit dem Ubersetzungsverhéltnis i multiplizierte
Sekundérstrom, sondern zusétzlich ein Magnetisierungsstrom, der wéhrend #,;, linear ansteigt. Im
Abschaltmoment von 7 ist der Magnetisierungsstrom dadurch maximal und muss nun wieder auf
null abgebaut werden. Dafiir steht die Ausschaltzeit #,,,; zur Verfigung. In ihr leitet die Diode Dy,
die liber die zweite Primdrwicklung den Magnetisierungsstrom auf die Eingangsseite zuriickspeist
und ihn dabei bis auf null abbaut. Die Zeit, die dafiir ndtig ist, hiingt vom Ubersetzungsverhiltnis
zwischen erster und zweiter Primédrwicklung ab. Bedingung fiir den Abbau des Magnetisierungs-
stromes im Grenzfall ist, dass die beiden Spannungs-Zeit-Flachen auf der Primérseite fiir #,;, und
t.us gleich grof sind. Wahlt man etwa die Entmagnetisierungswicklung mit halber Windungszahl
wie die erste Primédrwicklung, so kann #,,; minimal 50 % von t,;, sein. Uber die Einhaltung der
gleichen Spannungs-Zeit-Flachen hinaus ist man im Prinzip in der Wahl der Windungszahl der
zweiten Primédrwicklung frei. Allerdings bestimmt sie neben dem Bereich des zuldssigen Tastver-
hiltnisses die Spannungsfestigkeit von 7und D;.

Zu beachten sind auch eventuell vorkommende Uberschwinger beim Einschalten oder bei einem
Lastsprung. Das Tastverhéltnis darf auch nicht kurzzeitig den zuldssigen Maximalwert tiberschrei-
ten. Es empfiehlt sich eine Begrenzerschaltung in der Ansteuerung, um diese Anforderung unter
allen Umsténden sicher zu stellen.

Wihlt man die beiden Primérwicklungen mit gleicher Windungszahl (wie in Abb. 9.1), so darf
das maximale Tastverhéltnis vy = 0,5 sein. Beriicksichtigt man noch Toleranzen, so muss das
Tastverhéltnis entsprechend unter vy = 0,5 liegen.

An T steht dann prinzipiell die doppelte Eingangsspannung an. In der Praxis miissen wir allerdings
einen Transistor mit héherer Spannungsfestigkeit verwenden, da immer zusitzliche Uberschwin-
ger vorhanden sind. Sie haben ihre Ursache hauptséchlich in der nicht idealen Kopplung der
beiden Priméarwicklungen. Daneben spielt aber auch der Aufbau, das Layout eine Rolle.

In Abb. 9.1 hatten wir zur Ubersichtlichkeit den Magnetisierungsstrom vernachlissigt. Wir wollen
ihn jetzt nachtragen:
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Abb. 9.3: Primérstrome mit Magnetisierungsstrom.

Abb. 9.3 wurde fiir ein Ubersetzungsverhiltnis von 1 : 1 zwischen den beiden Primérwicklungen
und fiir ein Tastverhiltnis gezeichnet, das kleiner als 0,5 ist. Man erkennt leicht, dass bei vy = 0,5
(taus = tein) die Grenze erreicht ist, wo der Trafo gerade noch entmagnetisiert wird.

Abb. 9.3 zeigt weiter, dass bei entsprechender Dimensionierung des Trafos der Strom durch die
Entmagnetisierungswicklung deutlich kleiner ist, als der Strom durch die eigentliche Primarwick-
lung. Die Entmagnetisierungswicklung kann also mit diinnerem Draht ausgefiihrt werden.

9.1.3 Die Induktivitit L

Wir betrachten nochmals Abb. 9.1. Aus der Grundgleichung fiir die Induktivitat (u =L %)
t

konnen wir fir die Zeitdauer ¢,;, angeben:

i-U,-U, =L-AL 9.1.3)

Lein

Fiir ¢, gilt:

U,=L (9.1.4)

a

Al
t(l us
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Wir 16sen GI. (9.1.3) nach ¢,;, und Gl. (9.1.4) nach ¢,,,; auf und setzen T = f,;, + #;,s.
=T=L-Al- ;+L :L-A]-#
i-v,-u, U, U, @-u,-0,)
Wir 16sen die Gleichung nach L auf:
_T-U,-@-U,-U,)
Al-i-U,

L 9.1.5)

Mit der GL. (9.1.5) haben wir eine Dimensionierungsvorschrift fiir den Induktivititswert von L.
Fiir die Auslegung von L (Kerngrofle, Wicklung, Luftspalt) brauchen wir noch den Maximalwert
von i;. Wir bekommen ihn aus einem quantitativ richtig gezeichneten Kurvenverlauf nach der

Vorlage in Abb. 9.1. Dazu muss natiirlich der Fall der maximalen Last verwendet werden.

Es empfiehlt sich, das Diagramm peinlich genau zu zeichnen, denn daraus gehen alle Anforde-
rungen, wie Spannungsfestigkeit der Bauelemente und Maximal- oder Effektivstrom durch die
Bauelemente hervor. Eventuell muss das Diagramm mehrmals gezeichnet werden, da wéhrend der
Ausarbeitung neue Fragen auftauchen und geklért werden miissen.

Wir haben GI. (9.1.5) hergeleitet und konnen damit L bestimmen. Die Gleichung soll noch
diskutiert werden: Die Eingangsspannung U, und die Ausgangsspannung U, sind mit allen
Toleranzen im Pflichtenheft festgelegt. Das Ubersetzungsverhiltnis haben wir vielleicht vorab
schon so gewdhlt, das die Spannungsfestigkeit von 7" in einen giinstigen Bereich fallt. Die
Arbeitsfrequenz des Wandlers steht entweder schon fest oder wir nehmen eine sinnvoll er-
scheinende Frequenz an (z. B. 100 kHz) und iiberpriifen spiter, ob eine hdhere oder niedrigere
Arbeitsfrequenz Vorteile bringt. Bleibt also nur noch das A/ . Grundsitzlich wiinschen wir uns
natlirlich ein kleines A/, weil dadurch bei gegebener Wandlerleistung der Maximalwert des
Drosselstroms kleiner wird, wodurch der magnetische Kreis nicht soweit ausgesteuert wird. Ein
kleines Al wiirde aber einen sehr grolen Induktivitdtswert von L verlangen, was uns auch wieder
nicht gefillt. Eine Dimensionierungsvorschrift kann sein, dass wir den Wandler fiir einen minima-
len Ausgangsstrom /,, dimensionieren, bei dem der Wandler gerade noch nicht liickt. Es gilt dann
Al =2-1,, . Und man erhalt fur L:

_T-U, (iU, ~U,)
21y iU,

L

(9.1.6)

9.1.4 Grenze des nicht liickenden Betriebs

Bei einmal dimensionierter Induktivitét L nach Gl. (9.1.6) kann der Ausgangsgrenzstrom /,o
angegeben werden:
Al TWU, (i-U, -U,)

9.1.7
“® 2 2-L-ii-U, ©-L7

Fir 1, > 1, liickt der Wandler also nicht und alle Betrachtungen in diesem Kapitel gelten.

Fir 7, < I, liickt der Wandler und es gelten andere Beziehungen, die wir nachfolgend erarbei-
ten mochten.
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9.2 Der Eintaktflusswandler mit liickendem Strom

9.2.1 Die Strom- und Spannungsverliufe

1:1:0 Iz Dy L L |,
° 1 L
Trafo ‘ Dy 28 |Us TC., |Ya [|Rv
U, | TCe T Ip1
Hj Dy
[og .
Us
UUg -t ————-----
y ] |
a
0 " .
o tFluss
f-— t( us —
T
i
O U N U SO | RN W
L(;“ax Al AN
! t
ip2
iLmax‘ """"""""""""""""""" A % """"""""""""
0
! t
Abb. 9.4: Strom- und Spannungsverldufe im liickenden Betrieb.
Folgende Beziehungen lassen sich aus Abb. 9.4 entnehmen:
ii'Ue—UazL-ﬂ 9.2.1)
Lein

U,=L- Al 9.2.2)
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Lo _ ALty 9.2.3)
] 2 T
Al t,, +t
] =22 lein T Fluss 924
a=> T 924
aus Gl. (9.2.2) folgt:
L-Al
IFIuss =—7— 9.2.5)
a
in Gl. (9.2.4) eingesetzt:
L-Al
BTN L-AlI
[j=— ———4 =" |y ¢ (9.2.6)
2 T 2 U,-T
iU, -U . .
Aus GL. (9.2.1) folgt: Al = MT“'tem ,in GL. (9.2.5) eingesetzt:
iU — L-(i-U,-U.)vr T
f iUy g L Ue=Ug)or
2-L U,-T-L
) ) ) ©.2.7)
_#Ue=Uy T v 1+”‘U€_U‘1 _u-U.-U, Tv%u&
2-L U, 2-L .
9.2.2  Normierte Ausgangsgriéfien
Es wird nun die Normierung
1,-L
[ —_ta 9.2.8
Nouu,T ©-28)
und
U,
Uy =—"H% 9.2.9
NTau 9.2.9)
eingefiihrt.
Aus Gl. (9.2.6) wird dann:
iU ~U. )T v2 L 2 2
[N:(u ¢ “) v :(1_UN).V_T.L: L_l T (9.2.10)
2-L-i-U,-T-Uy 2 Uy Uy 2
Aus Gl. (9.2.7) kann Uy berechnet werden:
2
Uy=—-02— 9.2.11)
Z'IN +vr

Gl. (9.2.8) stimmt mit der Beziehung fiir den Abwértswandler {iberein (siche Kapitel 2).
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9.2.3 Die Grenze des liickenden Betriebs

Wir hatten definiert: /,, = % . Wir fiihren den normierten Ausgangsgrenzstrom /e €in:

AL (ii-Upy=Uy ) tojin L vy

1 = = =1 . (1-U
Neg =oiU, T 2:LiU, T 2( e )

fur den Grenzfall gilt: Uygg = v7. Damit wird

Ingg =V7T-(1—VT)
(9.2.12)

9.2.4  Die Ausgangsdiagramme

In Abb. 9.5 ist Uy iiber Iy sowohl fiir den liickenden als auch fiir den nicht liickenden Betrieb
dargestellt. Als Parameter dient vy.

1.0

UN V7 =09
\ vy =08
\ \\ vr =07
\ N V7 =06
0.5 N Vr =05

\ \\\ ~~ ’
S Vi =04

~
AN ~ Vr =03
\\ T - .
NS
V7 =02
™ vy =01
L—
0.0
0.00 0.05 0.10 0.15 0.20

IN

Abb. 9.5: Ausgangskennlinienfeld des Eintaktflusswandlers.

Aus Gl. (9.2.7) kann vy berechnet werden, wenn man fiir Uy die Grenzspannung Uy einsetzt:

ZIN B 2'1N'UNag
I =

vr =
\/_1 1-Uigg (9.2.13)

Uy

Mit Gl. (9.2.10) kann vz fiir Iy < Iy,e berechnet werden. Dabei setzen wir fur Uy die Spannung
ein, die Uy an der Grenzlinie hatte, also Uy,

Das berechnete vy ist in Abb. 9.6 dargestellt.
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Abb. 9.6: vrin Abhéngigkeit von Iy fiir konstante Ausgangsspannung. Bei i = 1:1 (auf der Primérseite)
ist vr auf 0,5 begrenzt.

Wenn wir die Ausgangsspannung konstant halten wollen, dann miissen wir fiir kleine Aus-
gangsstrome, wenn die Schaltung in den liickenden Modus kommt, das Tastverhéltnis vy
drastisch reduzieren. Das setzt einen schnell arbeitenden Regler voraus, der dann allerdings zu
Schwingungen neigt oder die dynamische Ausreglung der Ausgangsspannung unertréglich
langsam macht.

Auch bei diesem Wandler haben wir die zwei unterschiedlichen Betriecbsweisen ,nicht lii-
ckend” und , liickend” unterschieden. Sie fiihren zu vollig unterschiedlichen Beziehungen fiir
die Ausgangsspannung. An dieser Stelle sei nochmals daran erinnert, dass wir die Wandler fiir
die erste Analyse als vollig verlustfrei betrachten haben. Bereits in den beiden vorhergehenden
Kapiteln hatten wir gesehen, dass diese Betrachtungsweise im nicht liickenden Betrieb zu einer
reinen Spannungsquellencharakteristik der Ausgangsspannung fiihrt. Der Ausgangsstrom
beeinflusst die Ausgangsspannung nicht. Bei Belastung des Ausgangs durch einen Ausgangs-
strom bleibt die Ausgangsspannung konstant. Dieses Ergebnis haben wir auch hier wiederge-
funden und wollen es auf seine Grenzen hin interpretieren:

Die Wandler verhalten sich bei konstanter Eingangsspannung ausgangsseitig als ideale Span-
nungsquelle fiir den Fall, dass der Wandler verlustlos arbeitet und der Strom nicht liickt.

Ist eine der beiden Bedingungen nicht erfiillt, so verhalt sich der Wandler als eine reale Span-
nungsquelle, die bekanntlich einen Innenwiderstand besitzt. Die Ausgangsspannung wird vom
Ausgangsstrom abhéngig. Nun ist aber die Abhdngigkeit der Ausgangsspannung vom Aus-
gangsstrom fiir die beiden physikalisch vollig unterschiedlichen Ursachen auch verschieden
stark. Bei einem verlustbehafteten Wandler mit gutem Wirkungsgrad ist die Ausgangsspan-
nung nur wenig vom Ausgangsstrom abhingig, solange der Strom nicht liickt. Wir kénnen den
Wandler als Spannungsquelle mit einem kleinen Innenwiderstand betrachten.
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Kommt der Wandler hingegen in den Liickbetrieb (und das gilt fiir alle hier vorgestellten
Wandler), dann muss der Wandler ausgangseitig als stark verdnderliche Spannungsquelle
angesehen werden. Wie Abb. 9.5 zeigt, steigt die Ausgangsspannung mit abnehmendem Aus-
gangsstrom stark an.

Die zwei unterschiedlichen Arbeitsbereiche werden durch Gl. (9.2.12) abgegrenzt und sehen
graphisch darstellen so aus:

0,15 ..
gute Spannungsquelle

0,1 INag
reale Spannungsquelle

005 Bl v

0 H H H H
i i i i i v,
0 02 04 06 08 1

Abb. 9.7: Nicht liickender und liickender Betrieb.

9.3 Praktische Ausfiihrung der Primérbriicke

9.3.1 Schaltung

ADy T 4y
_ _ E? i L I,
U, + C, L] [>— -
T 78D, D,&x |Us TG, |Ua [JRy

Abb. 9.8: Eintaktflusswandler mit einer Primarwicklung.

Fiir praktische Anwendungen hat sich die Topologie in Abb. 9.8 bewéhrt. Beide Transistoren
werden gleichzeitig geschaltet. Die Problematik mit der Streuinduktivitdt zwischen beiden
Primédrwicklungen entfillt, da wir nur noch eine Primirwicklung haben. Die Entmagnetisie-
rung erfolgt iiber Dy und D,. Die Energie in der Streuinduktivitit zwischen Primér- und Sekun-
dérwicklung wird auf die Primérseite zuriickgespeist (rekuperiert) und geht somit nicht verlo-
ren. Geringe Laufzeitunterschiede in der Ansteuerung der Transistoren spielen keine Rolle. Die
zusitzlichen Verluste, die durch zwei Leistungsschalter im Strompfad entstehen, sind bei
héheren Spannungen kaum bedeutend. Und wir haben sekundérseitig nur eine Diode im Fluss-
pfad, also auch nur eine Flussspannung, etwa verglichen mit dem Gegentaktwandler.
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Die Schaltung hat sich in der Praxis gut bewéhrt und wird hiufig angewendet. Die Griinde
liegen im Zusammenspiel der Parasiten und dem Schaltverhalten, weswegen wir uns dies
genauer anschauen wollen:

9.3.2 Schaltverhalten

Ausgehend von Abb. 9.1 und Abb. 9.8 konnen wir das T-Ersatzschaltbild des Transformators
(Herleitung siehe Kap. ,,Magnetische Bauteile®) in das Ersatzschaltbild des Eintaktflusswand-
lers einbauen:

[¢) (&)
T 2k 2L D, L
— - -
Abb. 9.9: T-Ersatzschaltbild
ND

<>‘Ue ! (1'%”- 4D, Vs des Trafos in Abb. 9.8 einge-
fiigt.

O|u.

Als Ersatz fiir die H-Briicke wurde eine zweite Spannung Ue eingebaut, die fiir die Primérseite
des Trafos negativ wirkt. Beide Transistoren von Abb. 9.8 schalten gleichzeitig und kénnen
deshalb durch einen Transistor T ersetzt werden. Dasselbe gilt fiir die beiden primérseitigen
Dioden. Sie wurden durch eine Diode D ersetzt.

Am Ende von ¢, flieBt der Maximalstrom {iber T. Wenn er jetzt gesperrt wird, kommutiert der
Strom nicht auf die Body-Diode, sondern bleibt auf dem Kanal. Mit der Ausgangskapazitit von
T oder einem dazu gebauten, kleinen Kondensator kann Zero Voltage Switching erreicht
werden. Details hierzu entnehmen Sie bitte dem Kapitel ,,Schaltvorgdnge“. T kann praktisch
ohne Schaltverluste gesperrt werden.

Der Primérstrom kommutiert auf D1 und wird gegen die negative Eingangsspannung abgebaut.
Sekundarseitig tiber nimmt D3 den Strom und D2 wird (gemiitlich) gesperrt. Alle drei Vorgén-

ge laufen trotz der Sperrverzugszeit von D2 und der Streuinduktivitit % L sanft ab, also ohne

Verluste oder Stress in den Bauelementen. Das ist ein riesiger Vorteil der Schaltung.

Danach baut sich der Strom bis auf null ab. Wir haben ja die Einschaltzeit beim Eintaktfluss-
wandler zu begrenzen, dass der gesamte Magnetisierungsstrom abgebaut werden kann. Also ist
der null, wenn T wieder eingeschaltet wird. Wenn T beim Strom null einschaltet, nennen wir
das Zero Current Switching, was ebenfalls praktisch ohne Schaltverluste geschieht.

Wir haben also bei der Topolgie des Eintaktflusswandlers den Vorteil, dass alle Schaltvorgén-
ge beherrschbar sind. Bei richtiger Dimensionierung aller Bauelemente treten so gut wie keine
Schaltverluste auf. Dariiber hinaus haben wir auf der Sekundirseite nur eine Diodenflussspan-
nung, was den Wirkungsgrad zusétzlich steigert.

Die Pause, die wir beim Eintaktflusswandler zur Entmagnetisierung brauchen, kann genutzt
werden. Zum einen mit dem Gegentaktwandler, der im néchsten Kapitel behandelt wird oder
aber mit dem Doppelflusswandler, den wir nachfolgend noch erwéhnen méchten.
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9.4 Der Doppelflusswandler

Gemeint ist mit dem Begriff ,,Doppelflusswandler, dass zwei Eintaktflusswandler parallel
arbeiten und genau um 180° phasenverschoben. Wir konnen die Arbeitsweise auch interleaved
nennen. Die Motivation fiir den Doppelflusswandler liegt nicht einfach in der Aufteilung der
Leistung auf zwei Wandler, sondern hat zusitzliche Vorteile fiir den Eingangs- und Ausgangs-
kondensator sowie der Induktivitit.

/ND, T o g
3 i
Uo| TC. - —B .
T, AD, D, 7N |ug
ZNDy JqTa 1
: D,
- P
Ja‘rg, ZSDG DSZS

Abb. 9.10: Doppelflusswandler.

Jeder Teilwandler des Doppelflusswandlers arbeitet mit der halben Leistung verglichen mit
einem Eintaktflusswandler. Die Strome an C. sind also nur halb so groB3. Gleichzeitig ist die
Frequenz verdoppelt. Damit kann die Kapazitit von C, geviertelt werden.

Da der zweite Wandler die Liicken fiillt, die der erste Wandler in seiner #,,,-Zeit ausgangsseitig
zwangsldufig hat, steht sekundérseitig die doppelte Frequenz an L an. So kann deren Induktivi-
tét halb so grof3 gewahlt werden wie beim Eintaktflusswandler.

Dasselbe gilt fiir C,. Auch seine Kapazitit kann halbiert werden.

Wir haben also deutliche Vorteile des Doppelflusswandlers verglichen mit dem Eintaktfluss-
wandler. Nur ist dieser Vergleich nicht ganz fair, denn die Anzahl der Bauelemente erlauben
eher einen Vergleich mit dem Gegentaktwandler. Und der hat die dieselben Vorteile wie der
Doppelflusswandler bis auf die sekundirseitigen Dioden. Der Gegentaktwandler bendtigt
entweder einen Briickengleichrichter und der hat zwei Diodenflussspannungen in Serie. Oder
er benoétigt eine zweite Sekundarwicklung (Center tapped), die einen groBeren Trafo erfordern.

Die Auswahl der Topologie ist also schwierig. Ein Punkt kdnnte aus unserer Erfahrung noch
ergidnzt werden: Die Robustheit einer Schaltung. Wir miissen beim Gegentaktwandler auf eine
strenge Symmetrie der Ansteuerimpulse achten und eine Stérung der Symmetrie wiirde die
Schaltung zerstéren. Wenn wir sie digital erzeugen, ist das normalerweise kein Thema. Den-
noch haben wir beim Doppelflusswandler diese harte Anforderung nicht. Wiirden die PWM-
Signale der beiden Teilwandler gestort, wiirde nur die Stromverteilung auf die beiden Teil-
wandler unterschiedlich. Mehr passiert da nicht. Es kommt kein Trafo in die Sattigung!
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10 Gegentaktflusswandler

10.1 Die Standardtopologie

10.1.2 Schaltung und Kurvenverliufe

Il i Trafo D, i L l,
o I o)
) | ﬁ. \US Ca== \Ua
Ue Ce=_ ) °
T ﬂ Tj D,
° : 1%
1:1 u

Abb. 10.1: Schaltung des Gegentaktflusswandlers.

Der Gegentaktflusswandler — oder einfach Gegentaktwandler genannt — eignet sich flir den mittle-
ren und oberen Leistungsbereich und fiir Wandler, bei denen ein hoher Wirkungsgrad gefordert ist.

Er arbeitet so, dass wahrend ¢,;, einer der beiden primérseitigen Transistoren leitet. Die Transisto-
ren T und T, arbeiten dabei alternierend und jeder realisiert die exakt gleiche ¢,;,-Zeit. Dadurch
wird der Transformator symmetrisch ausgesteuert. Wéhrend ¢,,,,; sperren beide Transistoren und es
leiten die Dioden D und D,.

Durch den symmetrischen Betrieb wird der Trafo in beiden Richtungen ausgesteuert. Dadurch
entféllt die Entmagnetisierungswicklung und der magnetische Kreis wird besser ausgenutzt als
beim Eintaktflusswandler oder beim Sperrwandler.

Zur Nomenklatur: Da sich die Transistoren 77 und 7> abwechseln, gibt es zwei Moglichkeiten, die
Periodendauer 7" zu definieren. Von der Primérseite aus betrachtet kann 7 als die Zeit definiert
werden, in der 71 und 7> arbeitet. Dann ist 7" doppelt so groB3, wie in Abb. 10.2 eingetragen. Fiir
die Sekundairseite jedoch spielt es keine Rolle, ob 7' oder 75 gerade arbeitet. Die sekundérseitige
Wirkung ist dieselbe. Deshalb verwenden wir die Definition von 7 wie in Abb. 10.2 angegeben.
Dies hat auch den entscheidenden Vorteil, dass alle Beziechungen vom FEintaktflusswandler aus
Kapitel 6 iibernommen werden konnen. Fine erneute Herleitung an dieser Stelle eriibrigt sich
damit. Auch die Unterscheidung ,,liickender Betrieb* — ,.nicht liickender Betrieb® kann fiir den
Gegentaktwandler genauso vom Eintaktflusswandler iibernommen werden, wenn wir eine Erwei-
terung vorsehen: vy darf hier bis 1,0 gehen.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_10
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Abb. 10.2: Kurvenverldufe beim Gegentaktwandler.

10.1.3 Die Ausgangsspannung

Wir wollen hier noch die normierte Ausgangsspannung fiir den nicht liickenden Betrieb ange-
ben. Die Arbeitsweise des Gegentaktwandlers ist dem Eintaktflusswandler bzw. dem Ab-
wiartswandler dhnlich: Wenn 77 oder 7, leiten, liegt die transformierte Eingangsspannung an
der Induktivitit L an und wenn 7 und 7, sperren, erzwingt L, dass der Strom i; weiter flief3t.
Er kann nur iiber die Dioden D und D; flieBen. Dadurch wird wahrend ¢,,; die Spannung ug
Null. Das ist genau das gleiche Verhalten wie beim Abwirtswandler. Die Ausgangsspannung
kann also wie beim Abwirtswandler angegeben werden, wenn wir fiir die Eingangsspannung

iU, einsetzen:
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I
Ya = =y (10.1.1)
i-U, T
..Ua Ua _tein
U'Ue U'Ue T
1,0
Abb. 10.3: Ausgangsspannung
in Abhédngigkeit vom Tastverhélt-
0,5 nis.

0,5 1,0 tein

T

10.1.4 Ansteuerung des Gegentaktwandlers

Ein besonderes Augenmerk muss auf die streng symmetrische Ansteuerung und den streng sym-
metrischen Aufbau gerichtet werden. Die Einschaltzeiten fiir 7; und 7, miissen genau gleich grof3
sein, damit die Stroménderung A/ in beiden Richtungen exakt gleich ist. Schon kleine Unsymme-
trien wiirden den Trafo in die Sattigung bringen und ohne Schutzmafnahmen sofort den entspre-
chenden Transistor zerstoren. Auf diese Eigenschaft des Gegentaktwandlers muss schon bei der
Schaltungssynthese geachtet werden. Insbesondere muss ein PWM-Generator eingesetzt werden,
der von Natur aus identische Ansteuersignale fiir 7 und 75 erzeugt. Ein Beispiel fiir einen diskret
aufgebauten PWM-Generator sei hier vorgestellt:

B 3
5 1C3A
A D 2
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N q e o P e
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10 k] 3
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Abb. 10.4: PWM-Generator fiir den Gegentaktwandler.

Am Eingang ,,Regler* liegt eine Spannung zwischen 0 V und 5 V an. Sie steuert das Tastverhiltnis
des PWM-Signals, das an den Ausgidngen PWM1 und PWM?2 zur Verfiigung steht.
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Abb. 10.5: Impulsdiagramm des PWM-Generators.

T, arbeitet als Stromquelle, die C| entladt. Die Diode D; ist zur Temperaturkompensation der
Basis-Emitter-Diode von 77 eingebaut. Wenn keine hohe Konstanz der PWM-Frequenz verlangt
wird, kann auf D verzichtet werden.

IC1B kippt bei einer Kondensatorspannung von 1 V um und ladt iiber 7, den Kondensator auf ca.
4V auf. Die Kondensatorspannung verlduft nahezu sdgezahnformig. IC1A vergleicht den Sége-
zahn mit der Eingangsspannung (Regler) und liefert am Komparator-Ausgang von IC1A bereits
das eigentliche PWM-Signal. Dieses wird mit [C2A auf die beiden PWM-Ausgénge verteilt. Bei
einer positiven Taktflanke am Takteingang von IC2A (Pin 3) toggelt das Flip-Flop IC2A. Gleich-
zeitig werden aber mit den NOR-Gattern (IC3) beide PWM-Ausgéinge low. Dadurch werden
Fehlimpulse, verursacht durch das Umkippen vom Flip-Flop, sicher verhindert. Geht das Signal an
Pin 3 vom IC2A wieder auf low, wird in Abhéngigkeit von der Flip-Flop-Stellung einer der beiden
PWM-Ausginge freigegeben. Durch die Toggel-Funktion von IC2A wird das PWM-Signal streng
abwechselnd auf die beiden Ausgénge verteilt. Die Funktion entspricht einem Zeit-Multiplexer.
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Voraussetzung fiir eine einwandfreie Funktion der Schaltung ist ein sauberes PWM-Signal am
Eingang (Pin 3, IC2A). Es darf nie dauerhaft auf low sein (entspricht PWM = 100 %), da dies
einen PWM-Ausgang statisch einschalten wiirde. Es muss deshalb beachtet werden, dass bei
einem vt von 100 % (Eingangsspannung > 4 V) IC2A noch sicher getaktet wird. Dazu dient das
D-Flip-Flop IC2B. Auf die positive Flanke von IC1, Pin 7 wird {iber den D-Eingang das Flip-Flop
gesetzt. Es bleibt mindestens iiber die mit Rjg und Cj eingestellte Totzeit gesetzt. Wéhrend es
gesetzt ist, schaltet IC3 beide PWM-Ausgéinge auf low und IC2A toggelt auf jeden Fall. Der
Grenzfall fiir eine Eingangsspannung (Regler) > 4 V sieht so aus:

UC1 UIC1 ,Pin7 u )
5’0\/ IC1,Pin7

URegIer 4. Uss

2,0v
1,0V

0 t
UIC1,Pin1

5,0V

0 t
UIC2,Pin9

5,0V

UPWM1 UPWM2 UPWM1 UPWMZ

5,0V

Abb. 10.6: Grenzfall fiir die Eingangsspannung >4 V.

Die Schaltung wirkt sicherlich uniibersichtlich. Sie hat aber den Vorteil, dass sie mit wenigen
Standard-Bauelementen aufgebaut werden kann und dennoch eine ganz individuelle Funktion
erfiillt. So wurde fiir die Erzeugung der Sdgezahnspannung eine einfache diskrete Schaltung ge-
wahlt, weil damit Arbeitsfrequenzen von einigen 100 kHz bei guter Linearitdt erreichbar sind und
keine besonderen ICs gebraucht werden.
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10.2 Briicken

Fiir den Gegentaktwandler kommen unterschiedliche Briickenanordnungen zum Einsatz, von
denen hier einige erwidhnt werden:

10.2.1 Primirseite

e I USek Ue ‘ I USek

|

B
|

:
|

Halbbriicke Vollbriicke

Abb. 10.7: Briickenanordnungen.

In Abb. 10.7 ist die Halbbriicke und die Vollbriicke dargestellt. Bei der Halbbriicke wird eine
kiinstliche Mittenspannung mit zwei Elkos hergestellt. Sie eignet sich besonders fiir hohe Ein-
gangsspannungen, wo eine Halbierung der Spannungsfestigkeit von 7' und 7, einen zusétzlichen
Vorteil bedeutet.

Durch die Kondensatoren erreicht man eine automatische Symmetrierung. Selbst fiir den Fall der
unsymmetrischen Ansteuerung der Transistoren 7 und 7, verschiebt sich die kiinstliche Mitten-
spannung so, dass der Transformator gleichméBig in beiden Richtungen ausgesteuert wird. In der
praktischen Ausfiihrung reicht ein Kondensator aus, wenn U, bereits einen Blockkondensator hat.
Oder aber die beiden in Abb. 10.7 gezeigten Elkos dienen gleichzeitig als Eingangselko.

Die Vollbriicke funktioniert so, dass 77 und Ty oder 7, und 73 gleichzeitig leiten. Wenn alle vier
Transistoren gesperrt sind (z. B. fiir eine kurze Zeit beim Umschalten oder wéhrend ¢,,,¢), flieit der
Trafostrom iiber die Inversdioden von zwei diagonalen Transistoren weiter. Dabei spielt es keine
Rolle, welche Richtung der Strom hat. Die Vollbriicke erlaubt in jedem Falle, dass der Strom auf
die Eingangsspannung flieBt. Sie hat dadurch den Vorteil, dass sie die Energie in den Streu-
induktivititen des Trafos bei jeder Umschaltung automatisch auf die Primérseite zuriickspeist und
nicht — wie etwa bei einem Sperrwandler — verloren geht. Das ergibt einen besseren Wirkungsgrad
des Wandlers und weniger Aufwand fiir die Kiihlung der Transistoren oder der Entlastungsnetz-
werke. Oft konnen die Briickentransistoren ganz ohne Kiihlkdrper betrieben werden.
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10.2.2 Sekundairseite

10.2.2.1 Briickengleichrichter

In Abweichung zu Abb. 10.1 kann die Sekundérseite auch folgendermafen ausgefiihrt werden:

Lo
&' L
5 = I Abb. 10.8: Sekundirseite
=z 8 o .
ol mit einer Sekundiarwicklung.
n n T c

O

Bei nur einer Sekundirwicklung bendtigt man vier Dioden zur Gleichrichtung. Sie werden als
Briickengleichrichter oder Graetz-Gleichrichter bezeichnet. Der Strom flieit immer iiber 2
Dioden und wir erhalten zweimal die Flussspannung und damit zweimal die Verlustleistung.
Es kann vorteilhaft sein, eine fiinfte Diode zu verwenden:

L
s o Abb. 10.9: Briickengleichrichter
VN D, % mit zusétzlicher Diode.

Sekundar-
seite Trafo
L

Cc

Im Fall des Freilaufs (iiblicherweise wahrend ¢,,) flieBt der Spulenstrom iiber D5 und wir
haben nur den Spannungsabfall von einer Diode. In beiden Fallen sorgt der Magnetisierungs-
strom des Trafos fiir eine Kommutierung auf dasjenige Dioden-Paar, das als nichstes leiten
wird. Dadurch haben wir zumindest fiir einen gewissen Lastbereich keine Ausschaltverluste in
den Briickendioden D bis D4. Beim Wiedereinschalten gibt es nur Schaltverluste in Ds5. Wir
miissen also nur Ds kiihlen oder nur fiir D5 eine besonders schnelle Diode verwenden.

10.2.2.2 Center Tapped

Mit zwei Sekundédrwicklungen lassen sich die zwei Flussspannungen auf eine reduzieren.

% L J__' o
1 O o D1 L
T 5 C
T = Abb. 10.10: Zwei Sekun-
c .
ER ¢ o darwicklungen.
05 | me Auch geléufig ist der Begriff
0 o Center Tapped.
D,

Da immer nur eine Diode in Flussrichtung betrieben wird, also nur eine Flussspannung wirkt,
werden die Verluste besonders bei grolen Stromen kleiner. Nachteilig ist natiirlich der zusétz-
liche Wickelraum im Trafo fiir zwei Sekunddrwicklungen.
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10.3 Dimensionierungsbeispiel fiir die Standardtopologie

Es soll ein Gegentaktwandler mit folgenden Daten dimensioniert werden:
Eingangsspannung: U, = 30 V, Ausgangsspannung U, = 350 V, Ausgangsleistung P, = 100 W.
Die Arbeitsfrequenz soll /= 33 kHz betragen.

Zunéchst legen wir die Schaltungstopologie fest. Da keine Einschriankungen gemacht sind,
verwenden wir eine Vollbriicke auf der Eingangs- und Ausgangsseite.

Abb. 10.11: Leistungsteil des Gegentaktwandlers fiir das Dimensionierungsbeispiel.

Wir legen das Tastverhiltnis auf vy = 0,8 fest. Dann bleibt auch nach oben noch geniigend
Reserve um die Ausgangsspannung aus zu regeln. Nach Gl. (10.1.1) folgt & = 14,58 = 15. Der
Ausgangsstrom ist

_100W 9854 ~0.3A.
350V

a

Den Stromrippel legen wir auf A/ =0,3 A fest. Damit lassen sich i; und u; zeichnen:
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Abb. 10.12: Spulenstrom und Spannung am Gleichrichterausgang des 100 W-Gegentaktwandlers.
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Aus Abb. 10.

UGLmax =45

11 entnehmen wir:
0V, iGimax = ismax = iLmax = 0,45 A
to .
und aus der Stromédnderung Al wahrend ¢,,;: L= U"Mam = 35(:)\3/:” =7mH .

Der Strom i teilt sich auf iy und ig auf:

T

iL/A

t

0,4 1
0,3
0,2
0,1

ein

T1 und T, Ielten

T2 und T3 Ielten

10 15 20

30 35 40 45 50

ig/A

15 20

10

35 40 45 50

0,4
0,3 1

0,2
0,11

T2 und T, Ielten

0
-0,1

35 40 45 50

t/us

-0,2

03
0,4

Abb. 10.13: Die Strome ig; und ig

Den Effektivwert /g bekommen wir aus Gl. (6.4.1) mit /,,

Ig=0,28 A.

Den Effektivwert /; bekommen wir entsprechend: /=

Fiir [ gilt: 1; =13 +1%, =0,313A.

—0,3 A, Al=

0,14 A.

0,3 A,vy=0,8:
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iL/A T

e

Ll leitet

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55  t/us

240 5 10 15 20 5 30 35 40 45 50 5 ts

Abb. 10.14: Der Primérstrom /p,

Wir sehen: Ip,0x = ITmax = 6,75 A. Die Effektivwerte berechnen wir wieder mit Gl. (6.4.1):

Ip=4,2 A, Ir=13 A (pro Halbbriicke).

Den Kondensatorstrom /¢, erhalten wir mit Gl. (6.4.2): [c,=2,2 Aund [, = % . % =90mA .

Die Ausschaltverluste der Transistoren: Bei einer angenommenen Schaltzeit von 100 ns ergibt
sich nach Gl. (10.5.10):

%z‘v f =W100m-33m2 =0,33W

Beim Einschalten kommt der Reverse-recovery-Effekt der Dioden G/ zum Tragen. Die Schalt-

verluste kdnnen hier nur abgeschdtzt werden, da sie direkt von den Dioden abhidngen. Wir

nehmen eine Sperrverzugszeit von 100 ns und einen Sperrstrom von 10 A (auf die Primérseite
100ns W

30us
Fiir die Dimensionierung der magnetischen Bauteile wollen wir versuchen, den Trafo und die

Drossel mit demselben Kern zu realisieren. Wir wihlen den £7D29-Kern aus und beginnen mit
dem Trafo:

P=

bezogen) an. P,;, =30V -10A-

Aus U =N- Agfolgt pnm_Ue.tem_ 30V-24us

= 5 =23,68 ~ 24
Lein A,-AB  76mm~“-0,4T

und damit Ngef = 360.
Wicklungsfenster: 19,4 mm - 2,45 mm fiir jede Wicklung.
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Primérwicklung: 2 Lagen a 13 Windungen, Litze 105 - 0,1 mm (@ = 1,4 mm), N, = 26. Mit
i wird die Sekundarwindungszahl Ny, = 390.

Sekundérwicklung: 6 Lagen a 65 Windungen Cu ¢ = 0,28 mm + Isolation.

RCuprim = 35 mQ, Peyprim = 0,62 W, Reyser = 7,02, Peyser = 0,55 W

Kernverluste: Im Datenblatt sind fiir das Material N87 bei 200 mT und 100 kHz 2,8 W angege-

ben. Wir arbeiten bei 33 kHz, dadurch werden die Kernverluste auf ein Drittel reduziert: Die
Kernverluste sind 0,9 W.

Dimensionierung der Drossel: Die Windungszahl berechnen wir aus

u=1--n.aB Ly L N= 7mH'0’245A =207
At At A-B 76-10°m?.0,2T
L 7mH

Damit ist der A;-Wert A4, = =163nH . Der Luftspalt ist dann knapp 0,5 mm.

N2, 2072

Der Drahtdurchmesser konnte maximal den Durchmesser

@:szwm

207
haben. Wir wéhlen einen Kupferdraht mit 0,6 mm Durchmesser + 10 um Isolation. Das ergibt
7 Lagen a 31 Windungen, also N =217.

-9
Der Kupferwiderstand ist dann R, = 211077 Qm 21752, 8mm _ 85ImQ .

7z~(0,3~10*3 m)2

Die Kupferverlustleistung in der Spule ist damit P =/%-R = (0,313/1)2 -851mQ =84mW (!)

Zur Abschitzung der Kernverluste beriicksichtigen wir, dass wir zwar den Kern auf 0,2 T
aussteuern, aber nicht bis auf null zuriick fahren. Deshalb setzen wir hier nur 100 mT an. Mit
der Arbeitsfrequenz von 33 kHz ergeben sich damit Kernverluste von ca. 0,5 W.

Bauteil Leitendverluste | Schaltverluste | Summe
Speicherdrossel 0,1 W 0,5W 0,6 W
Transformator 1,2 W 09W 2,1 W
Tabelle 10.1: Verluste
MOSFETs 0,36 W 1,33 W L7W des Gegentaktwandlers.
(Rpson =10 mQ
C,(ESR=40mQ) | — 02W 0,2W
Summe 4,6 W
. o 100W .
Der Wirkungsgrad ergibt sich zu 77 = T01.6W =95,6 % . Er hingt stark von der Sperrverzugs-

zeit der Dioden in G/ ab und kann ohne die genauen Daten der Dioden nur grob angegeben
werden. Die Drahtstarke der Drosselspule ist fiir die Arbeitsfrequenz von 33 kHz (plus Ober-
wellen der Dreieckfunktion) zu groB3. Hier sollte Litze verwendet werden oder es sollten meh-
rere Wicklungen mit diinnerem Draht parallel geschaltet werden.
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10.4 Transformierender Gegentaktwandler

10.4.1 Grundschaltung

Wir gehen von einem Gegentaktwandler aus, der eingangsseitig eine Vollbriicke hat und
ausgangsseitig einen Briickengleichrichter. Im Unterschied zum normalen Gegentaktwandler
lassen wir die Ausgangsdrossel einfach weg. Er arbeitet damit rein transformatorisch, so wie es
jeder Netztrafo auch tut, nur eben bei hoherer Frequenz. Fiir diese Betriebsweise miissen wir
allerdings die Streuinduktivitit des Trafos beriicksichtigen. Sie verursacht lastabhiingig einen
Spannungsabfall. Die Ausgangsspannung wird also nicht konstant sein, sondern mit zuneh-
mendem Strom abnehmen.

Abb. 10.15: Gegentaktwandler
‘ I Y ohne Ausgangsdrossel.

Zur genauen Betrachtung und Berechnung vereinfachen wir die Schaltung zu folgendem
Ersatzschaltbild:

. -
L | & Abb. 10.16: ESB des
J Ug Gegentaktwandlers
e ohne Ausgangsdrossel.
=C, [U,

o

Die Eingangsspannung ist ein symmetrisches Rechtecksignal. Das zwischen U und —U hin und
her springt.
u

U e —————— .
T - t
1 -
I
' Abb. 10.17: Strom-
Al la
und Spannungsver-
f liufe.
t
Us
Uy e
ety |
t
70 N (D L
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10.4.2 Ausgangsspannung in Abhéingigkeit der Schaltzeiten

In Abb. 10.16 und Abb. 10.17 sehen wir, dass sich i; in der zweiten Periodenhéilfte identisch
wiederholt, nur eben mit negativem Vorzeichen. Deshalb reicht fiir die Berechnung der Aus-
gangsspannung die Zeit von 0 < ¢ < T aus.

BetragsmaBig gilt fiir 0 <7 <¢:

U+Ua=L~i£ = (U+U, )t =L-Al (10.4.1)
1

Undfiryy <t<T:

= (U—Ua)[g—tlj:L-AI (10.4.2)
5_ 1
Wir setzen Gl. (10.4.1) gleich Gl. (10.4.2):

T T T T
Uiy =U| ==t |-U, ~ = Uloan-L|=—v, =
: (2 1) “2 (1 2) ay

. . U
Mit der normierten Ausgangsspannung u,, = 7" folgt daraus:

!
uy, 21_4F (10.4.3)
u
1 ! t1
0.8 u=12 7, .
0,6 - Abb. 10.18: Normierte
0.4 Ausgangsspannung iiber der
’ relativen Entladezeit #1.
0,2
0

0 01 02 03 0405 4
T2

Die Schaltung wird selten so betrieben, dass #; gesteuert wird, wie Abb. 10.18 impliziert. Haufig
wird einfach ein Rechtecksignal mit einer vorgegebenen Frequenz angelegt und der Ausgangs-
strom stellt sich abhéngig von der Ausgangsspannung ein.

10.4.3 Ausgangskennlinie

Zur Berechnung der Ausgangskennlinie eliminieren wir in Gl. (10.4.1) und GI. (10.4.2) die
Zeit ti:

(U—Ua)g—L-AI

LA _
"“u+u, U-u,
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:L~A1(U—Ua):(U—Ua)(U+Ua)§—L~AI(U+Ua)
T 2 N\ T
=2UAU=(U-U,)(UU,)5 = 2L-AIU =(U —UQ)E
. U
Mit u,, =7“ folgt:
T AL-AL (1
2L~A1—U(1 un)2 oder = _(1 u,,) (10.4.4)
. Al .
Nach Abb. 10.17 ist [, = EY und damit wird aus Gl. (10.4.4):
8L [ o
ﬁza_(l un) (10.4.5)

normieren und damit

Es ist naheliegend, dass wir den Ausgangsstrom auf den Wert [, =

. .
den normierten Ausgangsstrom i, = - erhalten:

1y
i :(1_1,5) (10.4.6)
1
i [09 E— ~_
0,8 ~
™.
g; N Abb.10.19:

’ \ Ausgangskennlinie
0,5 \ des transformieren-
0,4 N den Gegentakt-

0,3 AN wandlers.
0,2 \
0,1 \

0

0 0,1 0,2 0,3 04 05 0,6 0,7 0,8 0,9 1

u,

Aus Abb. 10.19 konnen wir ablesen wie sich der Ausgangsstrom (normiert auf i, iiber der
Ausgangsspannung (normiert u,) dndert.
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10.4.4 Frequenzbereich bei konstantem Ausgangsstrom

Eine andere naheliegende Betriebsweise der Schaltung ist, dass Al konstant gehalten wird.
Dann bleibt nach der Beziehung /, = % auch der Ausgangsstrom /, konstant. Die Schaltung

arbeitet somit als Stromquelle. Zur Erfiillung dieser Bedingung muss allerdings eine schnelle
Strommessschaltung verwendet werden, damit A/ tatséchlich fiir alle vorkommenden Betriebs-
bedingungen konstant gehalten werden kann.

Aus Gl. (10.4.5) erhalten wir:

f= SZa (l—uﬁ) (10.4.7)

Wir kénnen z.B. fauf den Extremfall u, = 0 normieren. Wir wéhlen f, = 8% und bilden
a

I =i=(l—uﬁ) (10.4.8)
Jo
1
f 0,9 \\ ‘ ‘
"l o8 I~ =1
) ~ a a0
07 f——t——t =15l \\<
0,6 il S N
05 N — - — N
o - Sl AN
’ .\‘\ \\\ \\
03 Ia=2|aO ‘\'\‘\'~ \
0,2 TN \
~§ N
0,1 AN
0

Abb. 10.20: Frequenzbereich zur Regelung der Ausgangsspannung. Parameter 7, = 8]’_L
JO

Obwohl der Wandler prinzipiell zur Regelung der Ausgangsspannung ungeeignet ist konnen

wir die sie dennoch regeln, wenn der Ausgangsstrom nicht allzu sehr schwankt. Fiir Abb. 10.20

wurde lediglich eine Anderung um den Faktor 2 zugrunde gelegt.
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10.5 Der asymmetrische Halbbriickenwandler

Wie der Name schon vermuten ldsst, nehmen wir bei dieser Schaltung eine unsymmetrische
Betriebsweise der beiden Briickentransistoren in Kauf, obwohl die Schaltung vom Prinzip her
eine symmetrische Schaltung ist. 71 und 7> werden abwechslungsweise, aber ungleich lange
eingeschaltet. Wir bezeichnen die Zeit in der 7 leitet mit z,;, und die Zeit in der 7> leitet mit
tas. WIr betrachten den nicht liickenden Fall.

10.5.1 Schaltung und Kurvenverliufe

(o] Ie J
T =
ﬂ:_ Cg Trafo
I 1:0
==C
© - -
iy ° ) ip L I,
Ue T J_ O
T2 - —
J: s Cg \US —‘VCa \Ua
O ¢ O

Abb. 10.21: Die Schaltung des asymmetrischen Halbbriickenwandlers.

Im stationdren Fall miissen die positive und die negative Spannungszeitfliche an der Pri-
miarwicklung des Trafos betragsméBig gleich groB3 sein. Damit erhalten wir

Ugp=vr-U, (10.5.1)
Ug
uu,
—(1-vy)iU,
iU F-F-thr-t--f-1-1-1-1-- U,
uts — v-iU
| e Abb. 10.22: Span-
0 : nungs- und Stromver-
1 I 5 1p t/us laufe fiir vr= 0,25 und
' ! | nicht liickendem
{"tei" : taus i Betrieb.
] i T '
'L : :
|
|
I
|
I
. ! |
: |
T T : T T I T T T T T T T
0" 4 5 10 t/us
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10.5.2 Die Ausgangsspannung
Wihrend #;, gilt:
(Ue—UB)-u'—Ua:L'M (10.5.2)
Lein
Wihrend 7, gilt:
-Up-ii+U, _L-A (10.5.3)
aus
Aus (10.5.2) folgt mit (10.5.1):
ii~Ue-(1—vT)—Ua:ﬂ (10.5.4)
Lein
Und aus (10.5.3 folgt mit (10.5.1):
—i-U, vy +U, _L-Al (10.5.5)
aus
Wir dividieren (10.5.4) durch (10.5.5) und erhalten:
i-U,-(1-vr)-U, _laus _1-vr
Ug=ii-Ug-vr Lein vr
= (1—VT)VTZ:I.U6—VTU”Z(I—VT)Ua—(l—VT)VTZ:iUe
= Y =2vr (1-vr) (10.5.6)
i-u, VT
0,5 7 | | | |
o | T TN
TU, | 04— ‘ : : :
2t /N
02— i i i i
011 / : : l l
o/ ] o | |

Abb. 10.23: Normierte Ausgangsspannung in Abhéngigkeit von vr. Siehe GI. (10.5.6).

Es ist also gleichwertig, ob wir 0 <vy <0,5 oder 0,5<vy <1,0 wihlen.
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10.5.3 Der Trafostrom

Wie in Abb. 10.22 zu erkennen ist, flieBt im zeitlichen Mittel der Ausgangsstrom durch die
Sekundirwicklung des Transformators und mit # multipliziert auch auf der Primérseite. Dabei
ist sein arithmetischer Mittelwert fiir £, und #, gleich gro. Wenn jetzt beispielsweise .,
kleiner ist als #,,, dann wiirde Cp wahrend jedem ¢.;, weniger aufgeladen, als im darauffolgen-
den ¢4, entladen. Die Spannung Uy wiirde weglaufen und G1.(10.5.1) wiirde nicht mehr gelten.
Wenn aber die Spannung Up weglaufen wiirde, dann wiirde sich ein Gleichstrom im Trafo
einstellen, weil die Spannungszeitflachen in Abb. 10.22 nicht mehr gleich gro3 wéren. Wenn
wir uns die Richtung dieses Stromes iiberlegen, dann sehen wir, dass er dem Weglaufen von
Usp entgegenwirkt. Somit wird er sich tatséchlich einstellen und solange &ndern bis sich die
Ladungsbilanz fiir Cp wiedereinstellt.

Den Gleichstrom in Trafo wollen wir /., nennen, weil er im Trafo als Magnetisierungsstrom
flieBBt und der Trafo auch dafiir ausgelegt werden muss. Es muss dann gelten:

Wahrend fein: i) =1i- 1, + a0 (10.5.7)
Wahrend fau: iy =1i- Iy = Ipaq (10.5.8)
Cperzwingt: i -t,;, =iy -ty (10.5.9)

GL. (10.5.8) und GI. ) in Gl. (10.5.9) eingesetzt:
(i Ty + Lnag V7T = (i Ty = Lygg ) (1=v7) T
= Lygg =11, (1-2v7)

mag

[

—
O c:

IIIII

o
o
I

Abb. 10.24:
Trafogleichstrom.

o
N
111

1
o
,No
|

o
o

-1,0

Der Transformator muss fiir den Gleichstrom /,.,; dimensioniert werden, was auf jeden Fall
einen Luftspalt im Kern bedeutet.

Es erscheint naheliegend, dass wir die auf die Sekundirseite bezogene Hauptinduktivitit des
Trafos dhnlich grol wéhlen wie die Induktivitit von L. Die Sekundérwindungszahl kénnen wir

L-1
dann mit N, = —— == bestimmen.

A,-B

(4
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11 Der Gegentaktwandler mit Current Doubler am
Ausgang

11.1  Schaltung und Kurvenverlaufe

e e J J UL1 Ia
T T - . °
ﬂ: ﬂ: Traf Ip1 Ly lu
rafo & Abb. 11.1:
D, TCa |Us Schaltung
C.= : I' A des Current
Ug Doublers.
U J
° Tofy Tafy : YD,
H H iD2 uL2
o .
L, '

Die Primérseite kdnnte wie in Abb. 11.1 gezeichnet eine Vollbriicke sein. Es konnte wie bei jedem
Gegentaktwandler auch jede andere Briicke verwendet werden. Neu ist hingegen die Sekundérsei-
te, die nur eine Wicklung hat und dennoch nur zwei Gleichrichterdioden braucht. Sie beinhaltet
zwar zwei Induktivititen (Lyund L,), die aber verglichen mit der klassischen Ausgangsdrossel nur
mit dem halben Strom belastet werden. Der Ausgangsstrom wird durch Addition der beiden
Spulenstrome geAbb.et. Daher auch der Name Current Doubler.

Fiir die Spule L, gilt wahrend z;,:
Al
Uy,~U, =1 —L
ein
und wahrend tas:
Al

Ya=h +2-t

Lein aus

~Za T (11.1.1)

. 2, 1 e .
mit vp =42 und T = 7 , wobei f'die Wandlerfrequenz ist.

Die gleiche Rechnung auf L, angewendet liefert dasselbe Ergebnis.

Die Spannung U ist die transformierte Eingangsspannung Us = #iU..

Damit kdnnen wir in Gl. (11.1.1) die Eingangsspannung einsetzen und erhalten:
U, vr

iU, 2

Die CD-Topologie liefert also die halbe Ausgangsspannung verglichen mit der Standardtopologie.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_11
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t
L2 §
— Al — T —eeee |2
i+ t
ip1 4|L1 [/ i q f
t

Abb. 11.2: Kurvenverldufe beim Gegentaktwandler.

Der Stromverlauf ip; wurde fiir den Fall gezeichnet, dass im Freilauffalle iz, vollstdndig {iber
Dy und iz, vollstindig liber D, und nicht iiber die Sekunddrwicklung flieit. Das ist so bei
offener Primérseite der Fall. Wird hingegen die Primérseite des Trafos wahrend #.., kurzge-
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schlossen, verteilt sich der Strom im Freilauffall auf die Dioden und den Trafo. Dabei hingt die
Verteilung von den Flussspannungen der Dioden oder dem Rps,, der Synchrongleichrichter ab,
sowie dem Rps,, der primérseitigen MOSFETs und den Wicklungswiderstinden Rcuser, Rcuprim
des Trafos.

11.2 Berechnung der Strombelastungen der Leistungsbauteile

11.2.1 Strome durch D; und D,

Die Mittelwerte der Strome ip; und ip; sind bei symmetrischem Betrieb gleich groB3. Deshalb
reicht die Berechnung von ip; aus.

Zur Berechnung diene der nachfolgend nochmals dargestellte Stromverlauf ip;. Es wurden die
Zeiten ¢, bis ts erginzt.

}L1 +ipp
. iLq K— .
i1 i \I/ Abb. 11.3:
Q L1 | | Stromverlauf
A] | durch Du.

~taus tein taus - I t
T
2T
Der Strom ip, lasst sich wie folgt beschreiben:
iD1=0ﬁir Oﬁlgtel'n
I, Al Al
iDlzia:_a Bl fiir 0<t=<t,,
202 2t
iy =iy =ta A Al t AL,
2 2 t,,+2-t +2-t,
emn aus em fﬁr OS t S l‘em
Lo AL AL
22ty
1, A Al Al
ip] =i =—+———~t- tly )-———-t fiir 0<t<t
Pl 7 2 2 em +2 taus ( o auS) tem +2 taus “

mit f,, =vp-T und t,, =T —ty, =T (1-vr) folgt fiir die Strome:

_ I AL Al 1+A1 Al ¢
“ 2 vp - T+2T(1— VT) 2 2-v T
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, AI-T(1-vp) N A
ig=1,- - : :
VT'T+2T(1—VT) VT'T+2T(1—VT) VT'T

Af(l—ve) 1 AL AL
VT+2—2VT VT+2(1—VT) T VTT

Al (1-vr) LTV +2-vp AL
VT+2—2VT VT(2 VT) T
. M(I—VT) AIZ(I VT) t
lﬂZIa— + —

(2-vr)  vp(2-vp) T

I A A Al t I, vp-Al At
22 2-vp 2-vp T 2 2(2-vp) 2-vp T

11.2.2 Arithmetischer Mittelwert ip;

Bei dem vorliegenden Wandler ist ip; immer positiv. Deshalb gilt: m = E der Gleichricht-

wert ist gleich dem arithmetischen Mittelwert. Wir erhalten ihn iiber die von ip; aufgespannte
Flache in Abb. 11.3. Und die Flidche eines Trapezes bekommen wir durch ein Rechteck mit der
mittleren Hohe. Damit erhalten wir die Stromzeit-Flachen:

1

I I — 111 1
Von I;: 7"( ein + 2145 ) und von /.2 E“tel-n ip :—{ L (toin + 2 gy ) + ; tem} :7“

2T 2

11.2.3 Effektivwert Ip;

Bei der Verwendung von Synchrongleichrichtern benétigen wir auch den Effektivwert. Allgemein gilt:

172
IDl_ FJ‘IDIdl‘

Hier kann er in drei Abschnitten berechnet werden: Ip; = J Lat + J i ﬁdt + I i2dt

Wie aus Abb. 11.3 zu erkennen ist, hat der Strom ip1 die Periodendauer 27, was bei der Berechnung des
Effektivwertes zu beriicksichtigen ist.
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taus 2 2
lajpiédtZIZ l_v_T LT A 4—2VT—4VT+2VT—1+2VT—VT
T 4 4 2(2—VT)

AL 3(2-vp)* =3vp (2=vr)* =6(2—vr)(1-vp ) +4(1-vp )’
12(2-v)

tam 2
I lédt—]z I v +1,AI 3-dvp+vp
4 4 2(2-vr)

LA (1-vp) 3(2=vp ) =6(2—=vp)(1=vp) +4(1-vp )
12(2—VT)2

lays 3—dvy + 13
- di =12 __V_Tj LA 22T T
I fat = ( 4 ) “ 2(2-vr)

2 2 5
FAT2 (1o )| 221200 30 124180y —6v + 4—8up + o]

2
12(2-vr)

Laus 2 2
- J' i2dt = ]z(l_V_T] ny M{mj+A}2(l—vT) 4_ZV—T+V§
4 4 2(2—VT) 12(2_VT)
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126
4 2 2
ltTnizdt— ; _A(-vr) g, - A=y ) | A2 (1), AL-2(1-vr) | vr
,B - a VT a VT+
T 0 (2—VT) (2—VT) (2—VT) (Z—VT) 3
2 2 2
Lein 1— 2(1- . 4(1—- .
—Ilﬂdt—IZVT+AI2 (1-vr) ‘2’T_ (1-vr) 2VTJr (1-vr) 2VT
(2—VT) (2—VT) 3(2—VT)
em — 2.
— I lﬂdt—l v + Al w
3(2-vr)
2
llafusizdz: la@ovr) v ALy JaQovr) v AL AL
T’ 2(2-vr) ! 2(2-vp)  2-vp
2
Al 1 3
—(1
+(2_VTJ 3( VT)
1taus 2 1— - _VT(I_VT) (1_VT)2 ) ijw(l—VT) VT(I—VT)2
[ iyar +1 - +Al +
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AL (1-vr)
3(2—VT)
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_j i2dt =1 +1,AI + 5
4 2(2-vr) 12(2-vr)
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2
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2(2-vr) 12(2-vy)
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2
:[2(1+VT)+]QAI A (1-vr) +2—5vT+3v%
4 2(2—VT) 2(2—VT)

24 2(2-vp) 32-v ) 3(2-vp ) 12(2-vy)?

_12(1+VT)+]QAI 4—4vp —2vp +VF +1-2vp +v} +2-5vp + 37
U4 2 2(2-vy)
2 1- 1=y, )? 1— (4—2v 12
A [ 2- ) | VT)2+( VT)V];Jr - Z)
2 4 2(2-vr) 3(2-vp ) 3(2-vp )t 12(2-vp)

4 2 | 2(2-vp)

+AI2 (1=vy) 12—12vp +3v2 —6+6vy +4—8vp +4vE +dvp —4vF +4—2vp + v
2 12(2-vp )

2
=]5(1+VTJ+10A[|:7—13VT+5VT:|

I

2 2 2
[%1=1§(1+VTJ+IHA1 7-13vp +5v7 |, Al (1-v7) 14—12vp +4v7
2(2—VT)

4 2

12(2-vp )

Abb. 11.4: Ip als Funktion vom Tastverhiltnis vrund dem Stromrippel AL
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11.2.4 Verlustleistung in D,

Rp
D = Abb. 11.5: Ersatzschaltung einer Diode in Flussrichtung.
Ur

Die Verlustleistung berechnet sich damit: B, = a Up+1 %1 ‘Rp

Oder beim Synchrongleichrichter: B, =1 él ‘Rpson» Wenn Rpso, der Leitendwiderstand des
MOSFETs ist.

11.2.5 Strom durch die Sekundiarwicklung I
Es ist der Stromanteil /3 von den Diodenstromen. Er fliefit in jeder Periode T. Deshalb gilt:

2
1-
Ig = |4 12y a2 020n) o T
r 3(2-vr)

11.2.6 Strom durch die Primirwicklung /p

Den Primérstrom erhalten wir mit dem Ubersetzungsverhiltnis des Trafos i multipliziert:

2
1_
1p—it-Ig —ii |1 2oy a2 02000 T
T 3(2—VT)
11.2.7 Strom durch 7; und 7T,

Wenn der Freilauf iiber 7; und 7> erfolgt, sind die beiden Strome durch 73 und T, genau gleich
dem Primérstrom /p.

11.2.8 Strom durch 7; und 73

Die Strome durch 7; und 7> sind gleich dem Primérstrom. Allerdings kommt der Magnetisie-
rungsstrom des Trafos noch dazu. Er kann erst nach der Dimensionierung des Trafos angege-
ben werden.

11.2.9 Strom durch die Ausgangsdrosseln
Wie aus Abb. 11.2 zu erkennen, ist der arithmetischen Mittelwert des Stromes durch eine
- 1
Spulei, = ?" . Den Effektivwert erhalten wir mit den allgemeinen Formeln in Kapitel 8.4.2 zu
2
L2, Ar

I, == |1
L=\ 3
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11.3 Die CD-Topologie mit Synchrongleichrichter am Ausgang

Bei groBen Ausgangsstromen ersetzen wir die Dioden D; und D durch geschaltete MOSFETS,
die deutlich weniger Durchlassverluste haben.

o e e J ’J U 4 Ia
T, T - °
ﬂ: ﬂ: Trafo b1 Ly J__I
N C, |U, Abb. 11.6: CD-
c . . J,’: Ts -‘7 Wandler mit
eT I ‘ u . o Synchrongleich-
* § richter.
Ve Tl TJF 1| FTo
2 |4 4 |4 .
H H |D2 uL2
o .
L, 2

So kénnen Ausgangsstrome bis 200 A mit einfachen MOSFETS in SMD-Ausfiihrung erreicht
werden. 75 wird immer dann eingeschaltet, wenn die Diode D; in Abb. 11.1 leiten wiirde. Fiir
Ts und D, gilt dasselbe. Nun muss aber der jeweilige Synchrongleichrichter rechtzeitig ausge-
schaltet werden, bevor an ihm die Spannung wieder ansteigt. In der Praxis geht das nur so, dass
wir den Transistor ein bisschen friiher sperren, als nétig, um Kurzschlussstrome auf der Sekun-
dérseite sicher zu vermeiden. Dann kommutiert der Drainstrom des jeweiligen Synchrongleich-
richters aus dessen Body-Diode. Wenn nun kurze Zeit darauf die Spannung iiber dem Syn-
chrongleichrichter ansteigen will, verhindert die Sperrverzugszeit der Body-Diode dies und
zieht einen groflen Sperrverzugsstrom. Irgendwann (so nach 30ns oder so) reifit der Sperrver-
zugsstrom ab und die Spannung am Synchrongleichrichter steigt steil an. Der entstehende
Spannungsspike kann leicht die zuldssige Drain-Source-Spannung des Synchrongleichrichters
iibersteigen und muss deshalb unterdriickt werden.

Ein geeignetes passives Snubber-Network, sei hier noch vorgestellt, das exemplarisch an 7T’
gezeigt wird:

J:‘ TP L

Jedes Mal wenn T sperrt und seine Body-Diode durch ihre Sperrverzugszeit einen Spannungs-
spike erzeugen will, fangt der Kondensator C diesen ab. Die Spannung uc steigt dann auf einen
Wert Ucmar an und klingt exponentiell auf den Wert Ucyin ab. Dabei wird Ucgpin durch die
VDR-Spannung und U, bestimmt. Der Entladestrom flieBt auf die Ausgangsspannung,
wodurch ein Teil der Energie wiederverwertet wird.

Abb. 11.7: VDR als Spike-Catcher.

Der Kondensator gibt die Energie AW = %C (UIZnaX - Urznin) ab. Dabei flieit die Ladung

AQ = C+(Upax —Unin ) iber den VDR. An U, kommt also die Energie AW, =AQ-U, an.
Folglich wird im VDR die Differenz in Warme umgesetzt:

1
PVDR :f'(AW_AWa):EC(Ur%qax _Urznin)_C(Umax _Umin)Ua
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11.4 Zero Voltage Switching

Wie in Kapitel 24 erldutert, hat jeder Trafo eine Streuinduktivitit. Sie kann im Zusammenspiel
mit den Transistorkapazititen zum weichen Schalten der Primérbriicke genutzt werden.
Exemplarisch wollen wir dies beim Schalten von 7' und 7> betrachten. Die Schaltvorgénge von
T5 und T4 erfolgen analog.

e e
(o2
TR oo, T

) "L 7 Trafo Abb. 11.8: Aus

Gp . 0 . -
c i L : . gangskapazititen Ci
e F P und C> und Streuin-

U | dukthltat La'p.

TﬂE = C, TﬂE u:1

11.4.1 Ausschalten von T;

Wenn 7 gesperrt wird, dann flief3t i, in der eingezeichneten Richtung und ladt die Ausgangs-
kondensatoren in endlicher Zeit um, was zu einem ertriaglichen Spannungsgradienten fiihrt. Der
Strom durch 77 kommutiert dabei sofort nach seinem Ausschaltvorgang auf C;,. Dadurch
schaltet 77 bei nahezu der Spannung null ab, hat also keine Schaltverluste und erzeugt so gut
wie keine Stérungen. Nach dem die Spannung iiber C, auf null abgesunken ist, kann 7 verlust-
frei eingeschaltet werden.

11.4.2 Ausschalten von 7>

Beim Sperren von 7> fliefit i, in umgekehrter Richtung und zwar getrieben durch die Streuin-
duktivitét Lgy. Der Strom durch 7> kommutiert fast schlagartig auf dessen Ausgangskapazitit
C,. T, schaltet also bei Spannung null aus. Die Spannung an C, steigt mit endlicher Steigung an
und wenn die Drain-Source-Spannung von 7; zu null geworden ist, kann dieser ohne Schaltver-
luste eingeschaltet werden.

Voraussetzung fiir den zweiten Vorgang ist, dass noch geniigend Energie in der Streuinduktivi-
tat vorhanden ist, wenn der Schaltvorgang erfolgt. Dazu werden wéhrend 7., (beispielsweise)
die beiden Low Side Transistoren leitend geschaltet und der Strom sozusagen eingefroren.
Damit ist sowohl die Sekundirseite als auch die Primérseite wahrend 7., kurzgeschlossen. Die
Stromverteilung kann mit folgendem Ersatzschaltbild berechnet werden:

R Lo Lo
prim  L'sy 2 2 sek ISp LSp Abb. 11.9: Ersatzschalt-
L L L 1 Il —  bild zur Stromverteilung

, ' auf Primér- und Sekun-
R'vos L'y Rpsonsync  diirseite.
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12 Blindleistungskonverter

12.1 Vorbemerkung

Hier wird ein Wandler vorgestellt, der parallel am Netz betrieben Blindleistung aufnehmen
kann. Mit ihm ist es moglich, stufenlos die Blindleistung einzustellen und damit den cosg frei
zu verschieben, um beispielsweise einen cosp = 1,0 einzustellen. Diese Forderung wird von
den Netzbetreibern bei Energieerzeugungsanlagen gefordert und dariiber hinaus miissen So-
larwechselrichter als Blindleistungserzeuger iiber Rundsteuersignale konfigurierbar sein.

Die klassische Methode mittels parallel zum Netz geschalteter Kondensatoren hat die Ein-
schrankungen, dass die Blindleistungskompensation nur in festen Stufen erfolgen kann und
dass keine induktive Blindleistung erzeugt werden kann. Stand der Technik bei Solarwechsel-
richtern ist, dass iiber den Polwender, der Ausgangsbriicke des Wechselrichters in Zusammen-
spiel mit dem Zwischenkreiskondensator diese Funktion realisiert wird. Zum einen setzt dies
aber Wechselrichter groflerer Leistung voraus und zum anderen koénnen dezentrale Modul-
wechselrichter, die naturgemifl eine kleinere Leistung haben, technisch nicht sinnvoll zur
Blindleistungserzeugung herangezogen werden. Hier empfiehlt sich eher eine zentrale Losung
und hierfiir und fiir weitere Anwendungen kann der hier beschriebene Blindleistungskonverter
eingesetzt werden. Die Ausfithrungen sind angelehnt an /15/.

12.2 Funktionsprinzip

Es wird zusdtzlich zum Netz eine zweite Wechselspannungsquelle Ux verwendet, die die
gleiche Frequenz und die gleiche Phasenlage wie die Netzspannung Uy hat, aber in ihrer Span-
nungshdhe verdnderbar ist. Zwischen beide Spannungsquellen wird eine Induktivitdt geschal-
tet.

Uy

/R
N\
=
z

/AR

\ Abb. 12.1: Prinzipschaltung

Fir |Q K| = |Q N|» ist Uy = 0 und damit auch Iy = 0. Die Schaltung verhélt so, als ob sie nicht
vorhanden wire.
Machen wir nun |Q K| < |Q N| , dann flief3t ein Strom Iy und zwar positiv in der eingezeichneten

Richtung. Fiir |Q K| > |Q N| wird er hingegen negativ. Dabei hat er eine Phasenverschiebung

von 90° nacheilend bezogen auf U;. An Hand eines Zeigerdiagramms wollen wir uns iiber
dessen Phasenlage Klarheit verschaffen:

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
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Ug Y.
F » o) . .
Uy > |QK| < |QN| fiihrt zu einem nachei-
lenden (induktiven) Strom Zy.
IN
IN
Uy U, |QK| > |QN| fiihrt zu einem voraus-
> - eilenden (kapazitiven) Strom_Jy.
Uy

Abb. 12.2: Zeigerdiagramm des Blindleistungskonverters.

12.3 Schaltung zur Realisierung

Die zweite Spannungsquelle kann mit einer H-Briicke und einem Zwischenkreiskondensator
Czx aufgebaut werden.

T ot

IN —»
. )
L Abb. 12.3: Leistungs-
Tc U teil des Blindleis-
C) Uy ZK ZK tungskonverters.

T, kT,

Die H-Briicke wird so betrieben, dass im zeitlichen Mittel die Spannung Ug entsteht. Bei-
spielsweise kann fiir die positive Halbwelle von Uy T} leitend geschaltet werden und 7' und 7>
werden mit einem sinusférmig modulierten PWM-Signal angesteuert. Bei der negativen Halb-
welle bleibt 7> leitend und 73 und 74 werden getaktet. Die PWM-Frequenz kann z.B. bei 80kHz
liegen, also deutlich hoher als die Netzfrequenz.

12.3.2 Strommessung

Da die Induktivitit zwar die Hochfrequenz (80kHz) glttet, beziiglich der Netzfrequenz aber
als Blindwiderstand wirken soll, miisste sie recht grofl gebaut werden. Um dies zu vermeiden,
kann die Schaltung durch eine Strommessung und — regelung erweitert werden, die den Strom
Iy auch bei kleiner Induktivitdt L 50Hz-sinusformig regelt. Gemessen werden muss also der
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Strom Iy. Die direkte Messung wire aufwéndig und bedingt durch die hohen Spannungsspriin-
ge an der Induktivitdt schwierig zu realisieren und stéranfillig. Deshalb soll hier eine robuste
Strommessung vorgestellt werden.

L
W 1l soft-
U, JE T, nT, start

L 1 Abb. 12.4: Strom-
() QN __CZK UZK messpfade.

i i

T,k

In jeden Strommesspfad i; bis i4s wird ein Stromwandler eingebaut, der folgende Schaltung
aufweist:

1:40
o . .
1.4 Is
. . ET
2
:)|I D Rent H o Abb. 12.5: Jeweilige Stromwandlerschaltung fiir
i1 bis ia. Siehe hierzu auch Kap. 30.
(o
] R |us
T
+—o

T1 und T, werden gleichzeitig, synchron eingeschaltet und zwar immer dann, wenn der jeweili-
ge Pfad den Strom Iy fiihrt. Die Schaltung kann positive und negative Strome gleichermal3en
erfassen und als stromproportionale Spannung u, ausgeben. Fiir jeweils eine Halbbriicke, also
beispielsweise /; und i; kann R gemeinsam gewihlt werden, wodurch die Ausgangsgrofie us bis
auf kurze Spannungseinbriiche im Umschaltzeitpunkt kontinuierlich den Stromwert liefert. Die
Auswertung mittels eines pC*‘s wird damit recht einfach.

Insgesamt wirkt die Strommessung recht aufwindig, da wir 4 Stromwandler bendtigen. Fiir
einen Prototyp spielt das aber eine untergeordnete Rolle. Da der Strom Iy immer iiber beide
Halbbriicken flieBit, reicht die Strommessung an einer Halbbriicke aus, also etwa durch Messen
von i und 7. Damit wird auch nur ein AD-Kanal am pC benétigt. Die Stromwandlertrafos
konnen sehr klein und damit billig ausgefiihrt werden, da sie nur fiir eine kleine Spannungszeit-
flache ausgelegt werden miissen. Siehe Kap. 24

12.3.3 Nachregeln der Spannung Uz

Wir sind bisher davon ausgegangen, dass Uz konstant sei. Prinzipiell wird sie nur mit Blind-
leistung belastet, was bedeutet, dass Energie von ihr geholt wird und in der ndchsten Netzvier-
telwelle in gleicher Hohe wieder aufgebracht wird. Somit bleibt sie im Mittel konstant. Bei
endlichen Wirkungsgrad jedoch wird sie sich langsam erniedrigen oder erhdhen. Dann ist eine
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Nachregelung nétig. Der Zwischenkreiskondensator muss nachgeladen oder eventuell auch
entladen werden.

Wir wollen hier noch zeigen wie das direkt vom Netz erfolgen kann, also ohne ein zusétzliches
Netzteil. Wir lassen neben dem reinen Blindstrom wie wir es bisher getan haben zusitzlich
einen Wirkstrom zu. Den Wirkstrom kénnen wir erreichen, wenn wir der Spannung Uk eine
kleine Phasenabweichung zur Netzspannung geben. Zur Erkldrung bemiihen wir wieder ein
Zeigerdiagramm.

Abb. 12.6: Uk ceilt
Uy voraus. Czx

wird entladen bei
gleichzeitig
kapazitiver Blind-
leistung.

Wie in Abb. 12.6 gezeigt liegt Iy nicht mehr senkrecht nach oben, sondern schrig nach links
geneigt. Er enthélt den Blindanteil /3 und den Wirkanteil 7, welcher negativ ist. Czx wird also
entladen.

Fiir den Fall, dass wir Cz aufladen wollen, lassen wir der Netzspannung nacheilen. Und
machen sie z.B. betragsméBig kleiner. Wir erhalten folgendes Zeigerdiagramm:

Im

u Abb. 12.7: Der Wirkanteil von Iv
=N Re ist positiv Czx wird aufladen bei
gleichzeitig induktiver Blindleis-
tung.

l

Die beiden anderen Félle: Uk eilt vor und ist kleiner als Uy, und Uk eilt nach und ist groBer als
Un lassen sich leicht aus den obigen Zeigerdiagrammen herleiten.

12.3.4 Stromverliufe

Bisher sind wir von einem sinusformigen Netzstrom ausgegangen. Meistens ist dies ge-
wiinscht. Es sind jedoch Félle denkbar, wo wir gezielt Verzerrungen auf dem Netz ausgleichen
mochten. Das konnen wir mit dem vorliegenden Blindleistungskonverter auch tun, in dem wir
dem Stromregler einen anderen, nichtsinusformigen Stromverlauf als Sollwert vorgeben.
Dieser Stromverlauf kann prinzipiell beliebig sein. Er muss nur dem Mikrocontroller bekannt
sein und von dem generiert werden.

Damit sind wir in der Lage, das Netz gezielt zu korrigieren und zwar auch dynamisch. Und wir
konnen dies an einer zentralen Stelle tun. So kdnnten wir eine Blindstromkompensation fiir ein
ganzes Wohnviertel auf der Niederspannungsebene vornehmen, etwa direkt an der Trafostation
und wiirden uns so die PFC-Schaltungen in jedem Gerit einsparen.
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13 PFC Power-Factor-Corrector

13.1 Problemstellung

N
Abb. 13.1: Schaltung
N i Klassischen*
Léngs- cines ,klassischen
) =Cg regler R v Netzgerites.

Briicken- Speicher-

gleich- elko

richter
In Abb. 13.1 ist die Schaltung eines konventionellen Netzgerites gezeichnet. Die Netzspan-
nung wird mit einem 50Hz-Transformator heruntertransformiert. Der nachfolgende Briicken-
gleichrichter 1adt den Speicherelko Cg. Der Speicherelko iibernimmt die Stromlieferung fiir
den Verbraucher, wenn die herunter transformierte Netzspannung betragsméBig kleiner als die
Kondensatorspannung ist. Er muss fast 10 ms lang den Strom fiir den Verbraucher liefern, bis
er von der Netzseite wieder nachgeladen wird. Wird er dann nachgeladen, fliet kurzzeitig ein
hoher Strom, der vom Netz geliefert wird. Dadurch verlduft der Netzstrom iy impulsformig,
etwa so, wie er in Abb. 13.2 dargestellt ist.

Abb. 13.2: Netzspannung uy und
Netzstrom iy beim ,,klassischen
Netzgerit.

Man spricht auch von einem Netzstrom, der stark oberwellenbehaftet ist. (Die Oberwellen
werden in Kapitel 16.5 fiir diesen Fall berechnet.) Die Oberwellen verursachen unnétige
Verluste auf dem Netz und ,,verbiegen* die sinusformige Netzspannung zu einer Delle im
Bereich des Scheitelwertes der Netzspannung, weil dort der hohe Strom ohmsche und indukti-
ve Spannungsabfille auf den Zuleitungen verursacht.

13.2 Definition des Leistungsfaktors

Zur quantitativen Beschreibung der Netzbelastung will man nun nicht jedes Mal eine Liste der
Oberwellenamplituden aufstellen, sondern die Netzbelastung durch einen simplen Faktor
angeben. In Anlehnung an die elektrischen Maschinen wird auch fiir die Schaltnetzteile das
Verhéltnis von Wirkleistung zur Scheinleistung verwendet:
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P
cosQp =— 13.1
?=7 (13.1)

Darin ist ¢ die Phasenverschiebung zwischen Netzspannung und aufgenommenem Strom, P ist
die Wirkleistung der Maschine oder des Wandlers mit der Einheit [W] und S ist die Scheinleis-
tung, meist in der Einheit [VA] angegeben.

cos@ heilit auch Leistungsfaktor, Wirkfaktor oder Verschiebungsfaktor und ,,power factor*
oder ,,performance factor.

Netzteile ohne PFC haben im Gegensatz zu den Maschinen eine impulsférmige Stromaufnah-
me (Abb. 13.2). Dieser Stromimpuls, der eventuell nur eine vernachlédssigbare Phasenver-
schiebung zur Spannung hat, enthélt nach Fourier zahlreiche Oberwellen. Wir wollen hier
zeigen, dass die Definition nach Gl. (13.1) auch diesen Fall abdeckt. Die folgenden Ausfiih-
rungen sind mit Hilfe von /1/ entstanden.

Fiir einen beliebigen periodischen Strom- oder Spannungsverlauf gilt:
i = LN2sin(@t +yy )+ N2 sin (201 +y, )+ 332 sin (3ot +y3 ) +..
u=UN2sin(@t + @)+ UyN2 sin (201 + @, )+ U2 sin ( 3a)t+¢3)

mit den Gleichungen / = /—I 2dt und U = / I 2dr fir die Berechnung der Effektivwerte

folgt daraus: 1:\l11 +12 +I3 +... und U:\/Ul +U2 +U3 +

Die im Mittel von einem Verbraucher bei der Spannung # und dem Strom i aufgenommene
Leistung ist die Wirkleistung

1
P=Fj.uldt

= P=Ul cos(@; —y1 )+ Uyl cos(@y —ya )+ Uslz cos(p3 —y3 )+

Bei einem starren Netz sind die Oberwellen der Spannung nédherungsweise Null:

= P=UlLcos(p—yy) und S =U I =UI{ +13 +13 +

Mit den letzten beiden Gleichungen folgt damit fiir den power factor PF:

ppoP__h cos(p1 —y1)

S \1112 +122 +I32 +...

In anderen Anwendungen wie z. B. der Audiotechnik wird der Klirrfaktor

[2 . 2
15 +15 +...
p=N2 7T T

1

verwendet oder der Grundschwingungsgehalt g :171 und es gilt: K+ g2 =1. Fir ¢ =y, ist

der Grundschwingungsgehalt gleich dem Leistungsfaktor PF.
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13.3 Geltende Norm

Die Netzbetreiber verlangen nun, dass die elektrischen Verbraucher ein ,netzfreundliches
Verhalten™ ausweisen und fordern einen ausreichend hohen Leistungsfaktor. Europaweit gilt
die Norm EN 61000-3-2 und ihre Anhdnge. Sie schreibt fiir Verbraucher iiber 75 W eine
Korrektur des Leistungsfaktors vor. Die zuldssigen Maximalwerte der Stromoberwellen sind in
Tabelle 13.1 angegeben. Netzgerite, welche die Grenzwerte nicht einhalten, diirfen nicht auf
den Markt gebracht werden.

Oberwelle Zulassiger Oberwellen- | Maximal zuldssiger
n strom je Watt [mA/W] | Oberwellenstrom [A]
Ungerade Harmonische
3 3,4 2,3
5 1,9 1,14
7 1,0 0,78
9 0,5 0,4
13 0,3 0,21 len fiir Geréte mit einer
15 und gréﬁer 3,.85/n 15 Leistungsaufnahme von
0,15-; 75 W bis 600 W.
Gerade Harmonische
2 1,8 1,08
4 0,7 0,42
6 0,5 0,30
8 und groBer 3 1,80
n n

13.4 Losung durch PFC

Durch zusitzlichen Schaltungsaufwand wird der Netzstrom so korrigiert, dass er trotz Spei-
cherelko sinusformig verlduft. Die prinzipielle Schaltung sieht folgendermalien aus:

=Cr DC/DC | %CZK Uy DC/DC I Ry
Bricken- Filter- Speicher-
gleich- kondensator elko

richter

Abb. 13.3: PFC-Schaltungsprinzip.
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Der erste DC/DC-Wandler (DC/DC 1) wandelt die gleichgerichtete, pulsierende Netzspannung
auf die Spannung des Speicherelkos Cys. Er arbeitet iiblicherweise als Aufwartswandler wie er
in Kapitel 3 in diesem Buch beschrieben wird. Die Spannung des Speicherelkos liegt bei
350 V bis 400 V.

Der zweite DC/DC-Wandler (DC/DC II) wandelt diese hohe Spannung auf die Verbraucher-
spannung herunter. Dafiir eignen sich praktisch alle Wandler, die in diesem Buch vorgestellt
werden. Besonders beliebt fiir DC/DC 1I ist aktuell der LLC-Wandler. Siehe Kap. 17.

Die PFC-Funktion findet ausschlieBlich durch DC/DC I statt. An dessen Eingang liegt die
gleichgerichtete Netzspannung. Sie verlduft sinusbetragsformig. Cr ist ein reiner Filterkonden-
sator fiir die hohe Schaltfrequenz von DC/DC I und hat fiir die Netzfrequenz praktisch keinen
Einfluss. DC/DC I arbeitet {iber den ganzen Spannungsbereich von nahezu 0 V bis zum Schei-
telwert der Netzspannung (325 V). Er regelt dabei den Netzstrom so, dass er proportional zur
Netzspannung ist. Bei Lastschwankungen am Verbraucher hilt ein iibergeordneter Regler die
Spannung auf Cg in den erlaubten Grenzen, indem er die Proportionalitdtskonstante verdndert.

Die Wirkung zeigt Abb. 13.4.

Abb. 13.4: Netzspannung uy
und Netzstrom iy mit PFC.

Die PFC-Schaltung wirkt zundchst recht kompliziert und ist es in gewisser Weise auch. Er-
leichternd kommt jedoch hinzu, dass es zahlreiche ICs fiir die Ansteuerung der PFC-Schal-
tungen gibt. Die Verdnderung einer Proportionalititskonstanten bedeutet in der Praxis eine
Multiplikation. Deshalb enthalten die ICs einen analogen Multiplizierer. Sie enthalten eben-
falls die notwendigen Reglerstrukturen. Lediglich die Reglerzeitkonstanten werden mit RC-
Glieder extern eingestellt. Eine eventuell notwendige Potentialtrennung (erfolgt meist in
DC/DC II) und die dazu notwendige potentialtrennende Ansteuerung miissen extern des ICs
realisiert werden.

Fiir eine Vertiefung des Themas PFCs empfiehlt sich das Studium der ,,Application notes” der
IC-Hersteller. (Unitrode, SGS u. a., siche hierzu auch die Literaturliste am Ende des Buches.)

13.5 Die GrofBle des Zwischenkreis-Elkos Czx

Die Netzspannung verlduft sinusférmig und die PFC-Schaltung sorgt dafiir, dass der Netz-
strom ebenso sinusformig verlduft. Dann hat die vom Netz gelieferte Leistung einen quadratsi-
nusformigen Verlauf. Die Leistung py ist in Abb. 13.5 zusammen mit der Netzspannung und
dem —Strom eingezeichnet. Sie ist im Nulldurchgang der Spannung null und im Scheitelwert
maximal. Der Verbraucher verlangt {iblicherweise eine konstante Leistung. Sie ist der arithme-

tische Mittelwert von py und ist in Abb. 13.5 als E eingetragen. Die von der PFC-Schaltung

abzugebende Leistung ist also konstant und die vom Netz gelieferte Leistung schwankt zwi-
schen null und dem doppelten Wert. Wir bendtigen also rein physikalisch einen Energiespei-
cher, der eine Drossel oder ein Kondensator sein konnte. Wenn wir die Energiemenge berech-
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nen, die dort gespeichert werden muss, kommt nur ein Elko in Frage. Er muss die in Abb. 13.5
als schraffierte Flache eingezeichnet Energie aufnehmen und danach wieder abgeben.

Un | PN b i
i . . N .
TN (P L1
= / '
N __/.:’_‘;‘\ 1_ J& _3\__ _ ;—:_‘\ TN Abb. 13.5: Leistung
Z N / \ 7 N vom Netz.
ov :
\ y t/ms
0 10\, /20 30

-

Der Elko Czgx wird von 12,5ms bis 17,5ms aufgeladen und danach wieder entladen. Die Span-
nung Uz hat somit bei 12,5ms ihren Minimalwert und bei 17,5ms ihren Maximalwert erreicht.
Die Energie, die der Elko dabei aufnimmt ist

- J—
—_— . PN r —2 —T

AE = sin(wt)d(wt)=—| —cos(wt) |, = py—=py— 13.2

J(;I’N (et)d (er) " [—cos( )]0 PN =PN (13.2)

Darin ist pp die Nominalleistung der PFC-Stufe und 7 = 10ms, da die Leistung mit der

doppelten Netzfrequenz oszilliert.

Die gleiche Energie AE muss der Elko aufnehmen, wenn er sich von U;, auf U, auflddt.
Fiir ihn gilt:

AE = Coxe (U ~Ukin) (13.3)
GL. (13.2) und GI. (13.3) gleichgesetzt liefert:

Cyx = % (13.4)

”(Ur%qax - Ur%lin )

Fiir die Zahlenwerte E = 1kW, Upax = 400V, U,.in = 360V erhalten wir mit Gl. (13.4) Czx =

209uF. Fiir die Praxis ist der Spannungshub schon recht grof3, sodass wir eher 330 uF einset-
zen miissen. Wohlgemerkt 330 xF/400V.

13.6 Betriebsarten zur Leistungsfaktorkorrektur

Auf einen Fachartikel sei besonders hingewiesen /28/: Herr Dalal stellt unterschiedliche
Stromverldufe fiir den Aufwértswandler (DC/DC I) gegeniiber. Dieser Wandlertyp wurde in
Kapitel 3 ausfiihrlicher behandelt und wir mochten darauf verweisen. An dieser Stelle sei nur
kurz auf die moglichen Stromverldufe in der Speicherdrossel hingewiesen, die Herr Dalal
folgendermafBen beschreibt:

Es gibt den CRM (Critical conduction Mode), den Betrieb an der Liickgrenze. Der Strom liickt
gerade noch nicht, geht aber in Dreiecksform bis auf null herunter. Er sitzt mit seiner unteren
Ecke auf der Abszisse auf. Der Betriebsmodus ist in Abb. 13.6 dargestellt.
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Dann gibt es den DCM (Discontinuous Mode), den Betrieb mit liickendem Strom. Er ist in
Abb. 13.7 angegeben. Zeitweilig wird der Strom Null und bleibt eine ganze Weile auf null,
bevor er dann wieder erneut ansteigt.

Und schlieBlich kann der Wandler im nicht liickenden Betrieb arbeiten, im CCM (Continuous
Conduction Mode). Er ist in Abb. 13.8 skizziert. Der Strom wird iiberhaupt nie Null. Er hat
nur noch einen kleine Rippel um den Mittelwert herum. In Abb. 13.6 bis Abb. 13.8 ist der
mittlere Spulenstrom gestrichelt eingezeichnet. Beim CRM und beim DCM hat der Spulen-
strom hohe Spitzenwerte. Die Induktivitdt, der Leistungsschalter, die Diode und die Elkos
miissen fiir einen hohen Effektivstrom ausgelegt werden. Andererseits ist der Induktivitiatswert
klein im Vergleich zum CCM. Beim CCM sind die Strombelastungen der Bauelemente kleiner.
Und mit Strombelastung sind hier die Leitendverluste gemeint. Ganz anders sieht es mit den
Schaltverlusten aus. Diese verhalten sich gerade umgekehrt. Wenn der Leistungsschalter beim
Strom Null einschaltet, wie es beim CRM und beim DCM der Fall ist, hat er keine Einschalt-
verluste. Beim CCM hingegen sind sie betriachtlich. Erschwerend kommt noch der Riickwiérts-
strom der Diode dazu. Er ist hdufig viel gravierender als die anderen Verluste. Insofern ist es
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immer schwierig oder gar unmoglich einen Wandler generell zu favorisieren. Vielmehr muss
im konkreten Fall die Summe aller Verluste iiber das Konzept entscheiden und das kann je
nach Anwendungsfall und Anforderungsprofil unterschiedlich ausfallen.

Betriebsart CRM DCM CCM
Frequenz variabel (hoch konstant konstant
nahe dem Null-
durchgang Tabelle 13.2: Vergleich
- — der PFC-Betriebsarten.
Spitzenstrom hoch hoch niedrig er ctriebsarten
Recovery- keine keine Ja, (Sperrverzugs-
Verluste zeit der Diode)
Typischer 50 W bis 500 W 50 W bis 100 W aufwirts
Leistungsbereich 500 W

AbschlieBend sei zu den PFC-Schaltungen noch angemerkt, dass die eigentliche Energiespei-
cherung zur Uberbriickung der 100Hz-Halbwelle auf dem Speicherelko Cg erfolgt. Sein Kapa-
zitditswert hangt praktisch nur vom Strom ab, da die Netzfrequenz vorgegeben ist. Auch die
Funktionsweise der PFC-Schaltung beeinflusst die Grofe von Cg nicht. Somit ist Cg in dhnli-
cher Grofle ndtig wie bei einem ,klassischen* Netzteil. Die Speicherung erfolgt zwar auf
hohem Spannungsniveau, was fiir die BaugroBe eines Kondensators giinstig ist. Dennoch
diirfen wir uns nicht wundern, wenn Cg das grofite oder eines der groten Bauelemente der
ganzen PFC-Schaltung ist. Eine Energiespeicherung ist rein physikalisch mit einem gewissen
Volumen des Speicherelements verbunden und kann deshalb nicht beliebig verkleinert werden.

13.7 Betrieb im CRM

Die gleichgerichtete Netzspannung ist ein Betragssinus. Fiir die PFC-Stufe (DC/DC I in Abb.
13.3) ist es die Eingangsspannung, die bezogen auf dessen Arbeitsfrequenz eine Gleichspan-
nung ist, die sich langsam &ndert. DC/DC 1 arbeitet als Aufwirtswandler mit der nahezu kon-
stanten Ausgangsspannung an Cs. Sie muss iiber dem Scheitelwert der Netzspannung liegen
und muss unter 400V bleiben, weil es Elkos nur sinnvoll bis 400V gibt.

Von allen in Kap. 13.6 vorgestellten Betriebsarten benotigt der CRM (Betrieb an der Liick-
grenze) keine schnelle Stromregelung. Bisweilen wird der Betrieb auch als ,,natiirliche” PFC
bezeichnet, die wir uns nachfolgend anschauen wollen.

13.7.1 Natiirliche PFC

5 b

Abb. 13.9: Schaltung des Aufwértswandlers. Abb. 13.10: Spulenstrom.

u
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aus
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Beim CRM ist der Eingangsstrom gleich dem arithmetische Mittelwert 1, :a. Und die
Flache eines Dreiecks ist die halbe Hohe vom Dreieck mal der Hypotenusen. Somit gilt:

1, = BN Die Grundgleichung an der Induktivitét liefert |un| = L— und wenn wir noch A/
ein
einsetzen:

2L, (13.5)

ein

|”n|:L

Wenn wir in Gl. (13.5) L als konstant betrachten und dafiir sorgen, dass f.;, konstant gehalten
wird, dann bekommen wir eine strenge Proportionalitit zwischen dem Eingangsstrom und der
Eingangsspannung.

Ie - |un|

P . u 2L ...
Wenn also |un| betragssinusformig verlduft, dann tut es /, auch. M =— ist ein rein ohm-

e tem
scher Widerstand und der Eingangswiderstand der PFC-Schaltung, den das Netz sieht. Damit
ist die PFC-Forderung erfiillt!

Wir miissen also nur dafiir sorgen, dass i; immer dreieckformig verlduft, der Aufwértswandler
also immer an der Liickgrenze arbeitet. Was miissen wir tun?

a) Wir miissen f.;, mindestens iiber eine Netzhalbwelle konstant halten und
b) Wir miissen genau beim Strom null wiedereinschalten.

Fiir a) brauchen wir einen Spannungszeit-Wandler oder ein Mono-Flop mit steuerbarer Mono-
Zeit. Und fiir b) eine Strom-null-Erkennung, die z.B. mit einer Hilfswicklung von L realisiert
werden kann.

13.7.2 Spannungszeitwandler

Fiir die Teilaufgabe a) in Kap. 13.7.1 sei eine einfache Schaltung mit Standard-Bauelementen
angegeben. Ein Auszug einer PFC-Schaltung ist in Abb. 13.11 gezeigt.

Der Micro-Controller ,,S08QD4“ liefert an Pin 8 ein PWM-Signal, das mit R;»/R»4 herunter
geteilt wird und mit Co und R/C;, Tiefpass gefiltert wird. Die Schaltung ist ein einfacher DA-
Wandler. Am Komparator IC2A steht am Pin 3 somit eine Gleichspannung an, die iiber das
Tastverhéltnis vom PWM-Signal eingestellt werden kann. Am invertierenden Eingang von
IC2A steigt die Spannung von null aus beginnend an, weil Cs iiber R, ausgeladen wird. Sobald
die Spannung an Pin 2 die Spannung an Pin 3 erreicht hat, schaltete der Komparator und setzt
das RS-Flipflop IC3A/B. Mit dem ZVN3310 wird der Kondensator Cs wieder entladen und
damit fiir den néchsten Vorgang vorbereitet. Die Zeit zum Laden von Cs ist die t.,-Zeit des
Aufwirtswandlers in Abb. 13.9. Sobald das Flipflop gesetzt ist, beginnt #,,,. Der Zustand bleibt
solange erhalten, bis der Stromnulldetektor das Flipflop wieder zuriicksetzt.

Der uC kann mit jeder Netzhalbwelle synchronisiert werden und kann so programmiert wer-
den, dass er nur im Nulldurchgang der Netzspannung eine Verdnderung von f;, vornimmt.
Dann bleibt #.;, iiber die ganze Halbwelle konstant, was eine sehr saubere sinusférmige Strom-
aufnahme ergibt. Hier wurden zwei Tiefpassfilter 1. Ordnung hintereinandergeschaltet (Cy und
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C,), was ein Tiefpassfilter 2. Ordnung ergibt, das die Frequenz des PWM-Signals sehr gut
unterdriickt und gleichzeitig eine Spannungsanderung an Pin 3 im 100us-Bereich zulasst.

A

. — 4D Gate Duver vonT

>

Silomnulluctcklor

(ch

i
K
==

Abb. 13.11: Spannungs-Zeit-Wandler.

Die PFC-Schaltung arbeitet auf den Zwischenkreiskondensator, dessen Spannung in einem
bestimmten Bereich gehalten werden muss. Dazu wird die Zwischenkreisspannung gemessen
und dem uC zugefiihrt. Er regelt sie mit einem digitalen Regler, dessen Ausgang das Tastver-
haltnis des PWM-Signals an Pin 8 ist. Und iiber die Schaltung wird so die #.;,-Zeit verstellt.

13.7.3 Strom-null-Erkennung

In Abb. 13.12 ist nochmals der Aufwéartswandler und der Verlauf der Spannung u; dargestellt.
Wir sehen am Ende von .., genau dort wo i, null wird, hat u; eine positive Flanke. Sie ent-
steht nicht etwa durch die Ansteuerung von 7, sondern sie entsteht weil die D sperrt und kann
deshalb zur Strom-null-Erkennung herangezogen werden.

Die Spannung u; lésst sich nicht so einfach messen. Deshalb wird hiufig auf L eine zweite
Wicklung aufgebracht, die als Sensorwicklung dient. Sie hat nur 2 oder 3 Windungen aus
diinnem Kupferlackdraht, da wir ja nur ein Logik-Signal bendtigen. Sicherheitshalber wird die
Auswerteschaltung bis zur negativen Flanke von u; verriegelt, also erst nach f., scharf ge-
schaltet. Diese Funktion ist z.B. im UCC28063 bereits integriert. Mit dem Wicklungssinn der
Sensorwicklung kann deren Polaritit natiirlich auch umgekehrt werden.



144 13 PFC Power-Factor-Corrector

SensorW|ckIung

L}
S 1o

—t. It t Abb. 13.12: Aufwirtswandler im CrM.

13.7.4 Frequenzbereich

Beim Aufwirtswandler (siehe Kap. 3) gilt an der Liickgrenze:

21
U, = ¢ und damit fiir die Arbeitsfrequenz:
Loin taus
1 1 1
f=== = (13.6)
Tty + gy 2LI€+ 2L1,
Ue UZK - Ue

Fiir sehr kleine Eingangsspannungen (in der Néhe des Nulldurchgangs der Netzspannung)
wird 2/, sehr klein und damit auch ¢,, sehr klein und ist im Extremfall gegeniiber #.;, vernach-

lassigbar. Dann erhalten wir fiir f = f =%=ﬁ und konnen GI. (13.6) auf dies Be-
ein e
Ué‘
zugsgrofie normieren:
I L Ye (13.7)
fo 7K
fo nutzbarer Bereich

Abb. 13.13: Frequenzbereich
beim CRM, ungeféhr nutzba-
rer Bereich.

Die Frequenzvariation beim CRM ist grof3. In Abb. 13.13 ist der Bereich angedeutet, der in
etwa verwendet werden kann. Bei groen Eingangsspannung, also etwa im Bereich des Schei-
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telwerts der Netzspannung ist die Arbeitsfrequenz niedrig. Bei kleiner Eingangsspannung um
den Faktor 5 bis 9 groBer. Zusitzlich ist die Frequenz nach Gl. (13.6) lastabhéngig. Die maxi-
male Frequenz wird hiufig begrenzt indem wir ihn in einem Skip Mode betreiben. Das stort
nicht weiter, wenn die Skip-Frequenz iiber dem hérbaren Bereich bleibt.

Genau genommen ist das Frequenzverhalten im CRM kontraproduktiv, da wir bei groBen
Strémen eine niedrige Frequenz und bei kleinen Stromen eine hohe Frequenz haben. Schalt-
verluste gehen also bei kleinen Lasten iiberproportional stark ein und verschlechtern dabei den
Wirkungsgrad. Jetzt ist es allerdings so, dass 7 in Abb. 13.9 problemlos im ZVS betrieben
werden kann. Siehe Kap. 14. In der Praxis hat sich gezeigt, dass 7 dann ohne erkennbare
Schaltverluste betrieben werden kann und damit spielt die hohe Schaltfrequenz fiir den
MOSFET T keine Rolle. Bei dessen Treiber allerdings miissen wir auf die Verlustleistung
achten. Er muss ja bei jedem Schaltvorgang die Eingangskapazitat von T auf, bzw. entladen
und das fiihrt zu Verlustleistung im Treiber, die ihn bei hohen Frequenzen zu stark erwérmt.

Die Diode D schaltet ebenfalls problemlos, da sie genau bei Strom null gesperrt wird. Ein
minimal verbleibender Riickwértsstrom stort nicht. Er kommt dem Herunterschwingen von der
DS-Spannung von T entgegen.

Die Einschaltvorginge bei beiden Schaltern sind ebenfalls total problemlos. Die Diode schaltet
sowieso schnell ein (eine Schottky-Diode an dieser Stelle wire also toricht) und 7 schaltet bei
Strom null ein (ZCS).

Das sehr gute Schaltverhalten im CRM ist der Hauptgrund, warum wir ihn hier ausfiihrlicher
beschreiben. Er hat sich bis in den hohen Leistungsbereich bestens bewéhrt.

13.7.5 Zusatzfunktionen

Fiir beide Aufgaben gibt es eine Vielzahl von ICs, die unter dem Begriff ,,PWM-Controller” zu
finden sind. Sie libernehmen noch weitere Aufgaben, die fiir den Betrieb des Wandlers nétig
sind, sodass wir meist eine sehr kostengilinstige Losung erhalten, auch ohne Microcontroller.
Zusatzfunktionen sind etwa:

- Uber- und Unterspannungsabschaltung (in Verbindung mit einem Varistor am Ein-
gang)

- Reglung der Zwischenkreisspannung bei ausgangsseitigen Lastschwankungen

- Treiberschaltung fiir den MOSFET T in Abb. 13.9.

Die Eigenstromversorgung fiir die Schaltung wird nicht unterstiitzt. Um die miissen wir uns
selber kiimmern. Beispielschaltungen dafiir werden in Kap. 23 vorgestellt.

Und noch ein Punkt gilt es zu beachten. Der Aufwirtswandler kann nun mal nur aufwirts
wandeln. Beim Anlegen der Netzspannung ist der Zwischenkreis-Elko Cs noch ungeladen.
Dann kommt es zwangsldufig zu einem ,,Shoot Through®, einem sehr hohen Stromimpuls, der
die Diode D zerstort, sofern sie nicht hoffnungslos tiberdimensioniert ist und der einen Funken
erzeugt, der alleine akustisch und optisch beim Kunde schlecht ankommt.

Die einfachste und kostengiinstigste Losung zur Vermeidung des Shoot Through ist ein Vor-
widerstand (typische Werte 22 Q/5W, bedrahtet, fiir den kW-Bereich), der nach ca. 50ms mit
einem Relaiskontakt oder mit einem MOSFET f{iberbriickt wird. Siehe hierzu auch Kap. 1
,,Halbleiterrelais*.
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Wie jeder Wandler, der am Netz arbeitet, bendtigt der PFC-Wandler ein Netzfilter, das die
Taktfrequenz der PFC-Stufe unterdriickt. Wie wir Abb. 13.10 entnehmen kdnnen, verlduft der
Spulenstrom und damit der Eingangsstrom immerhin dreieckférmig und nicht etwa trapezfor-
mig. Dennoch muss gefiltert werden und ein einzelner Filterkondensator reicht hierfiir nicht
aus. Die Drossel, die nétig wird, erreicht fast die gleiche Bauform wie die Hauptdrossel und
das tut kostenmédfBig weh. Eine Verbesserung wollen wir uns noch kurz anschauen.

13.7.6 Interleaved Technik

13.7.6.1 Zweifach Interleaved

Wir mochten auf Kapitel 4 verweisen, wo wir bereits die Parallelschaltung von zwei und von
vier Wandlern vorgestellt haben. Bei der heute bekannten Interleaved Technik werden 2
Wandler mit halber Leistung parallel verschaltet, aber nicht einfach freilaufend, sondern streng
phasensynchronisiert. Damit erreichen wir eine Uberlappung der Teilstrdme so, dass der
Summenstrom halbiert wird und die Frequenz verdoppelt wird. Das Eingangsfilter wird also
um den Faktor 4 entlastet und baut deutlich kleiner und billiger, als bei einem Einfachwandler.
Die doppelte Anzahl von Leistungsbauelemente ist nicht unbedingt teurer, da sie jeweils nur
die halbe Leistung fiihren und wegen der hoheren Stiickzahl wieder billiger weren. Die gesam-
te PFC-Stufe wird dadurch kostengiinstiger.

Fiir die Phasenregelung, die Ansteuerung der MOSFETs und fiir die komplette Uberwachung
und Regelung gibt es bezahlbare ICs. Z.B. UCC28063 oder FAN9612.

13.7.6.2 Vierfach Interleaved

Auch die Aufteilung auf 4 Wandler ist mdglich und stellt sozusagen die high-end-Losung dar.
Das Eingangsfilter kann bis auf ein kleines HF-Filter entfallen. Die 4 Wandler lassen sich z.B.
so synchronisieren, dass jeweils 2 von kéuflichen ICs gesteuert werden und die beiden Dop-
pelpakete dann noch von einem Phasendetektor synchronisiert werden. Wir haben eine Vier-
fach Interleaved PFC Stufe fiir 6 kW entwickelt und die Ergebnisse sind hervorragend. Details
erteilen wir gerne auf Anfrage. E-Mail: Ulrich.Schlienz@gmx.de.

Dafiir wurden die 4 Drosseln mit einem PQ32/30 realisiert. Bei der Dimensionierung ergibt
sich ein sehr grofer Luftspalt. Dort wird das Magnetfeld in die Wicklung hineingedriickt und
fiihrt zur Stromverdringung. Eine Abhilfemafinahme ist ein verteilter Luftspalt, den wir in
Kap. 24 vorstellen werden.

13.8 Dimensionierungsbeispiel

Wir wollen eine PFC-Stufe dimensionieren, die im CrM arbeitet und als Einfachwandler
ausgefiihrt ist wie in Abb. 13.12 dargestellt. Die geforderte Leistung sei 1kW.

Wenn wir die Leistungsbauteile dimensionieren, miissen wir den Punkt maximaler Leistung
betrachten. Er tritt im Scheitelwert der Netzspannung auf. Dort gilt: i, = 325V, ;n =2kW , iy

= 6A (gerundet) ;L =124 . Wir legen die Zwischenkreisspannung auf 380V fest und die
minimale Arbeitsfrequenz auf 56kHz (einfach so).
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13.8.1 Stromverliufe

Die Stromverldufe im Scheitelwert der Netzspannung sehen dann so aus:

12 e 12A
A 8
A [/ I, = 6A
- tin i I I t
0" 4 8
us
7 i - 12A
A8 / Al /| —en Abb. 13.14: Strom-
4 \ ° verldufe, quantita-
0_. t. L T T T o " tiv.
0™ 4 8 ™2 16 20 —
us
o 12 o - 12A
A8 5
4 \Atl\ l, = 6A
t. | t | | | t
0" 4 8 M2 16 20 —
us

13.8.2 Der Effektivstrom I7

Die Strome haben im Scheitelwert der Netzspannung folgende Effektivwerte:

2
12413 3 124 64
I max = (f] ﬁ =2,834, Ijmax :$= 6,934, Icemax :$=3,5A

Und bei der Diode bendtigen wir den arithmetischen Mittelwert zur Bestimmung der Verlust-
leistung:

iDmax = 6Ai—5= 54

Das sind die Werte beim Maximalwert der Netzspannung. Aber wie sehen die Strome in
anderen Phasen vom Netzsinus aus und wie grof3 sind die Werte im Mittel?

Betrachten wir dazu mal den Strom /7. Fiir ihn gilt:

2
41; t,;
Ip ==& ldn 13.8
T 3 T (13.8)
.. . 21 2L1
Wihrend f.s gilt: U, =L—% =1, =—2F (13.9)
ein e
21 2L1
Und wihrend to: U, U, =L—% = t,,, =—— (13.10)
aus Ua _Ue

Aus Gl. (13.9) und GI.(13.10) kénnen wir T berechnen:
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U
T=t,, +t,, =2L,——%—— 13.11
en aus e Ue (Ua _Ue) ( )
- U (U, -U
Und fein _YelUa=Ue) | Ue (13.12)
T U,U, U,
Und in GI. (13.8) einsetzen:
21
Ir ==—=£ I—Ue (13.13)

3\ U
Darin sind allerdings /. und U. voneinander abhéngig, zumindest, wenn die PFC-Funktion
erfiillt ist. Sie sind zueinander proportional und wir konnen setzen:

. I . . . .
I, =aU, mit @ =—% und bestimmen «a einfach im Scheitelwert der Netzspannung und auf

e
unser Dimensionierungsbeispiel bezogen:

I _ _
g=te ~ 81 1350035185103 L -1
U, 315V Q 54,20
Damit wird aus GI. (13.13)
2 U
Iy =—=aU, [I-—% (13.14)
T \/g e Ua
In Excel kénnen wir /7 zeichnen:
3,5

v | 25 P ™
: | N
N N
1 ’/

05 |+ -

0

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180

Abb. 13.15: Halbwelle der Netzspannung und Effektivwert vom Transistorstrom.

Und wir sehen, dass /r ist nicht im Maximum der Eingangsspannung maximal, sondern ir-
gendwo dazwischen. Jetzt konnten wir natiirlich dariiber integrieren und den Effektivwert
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genau berechnen, doch zu viel Mathematik ist hier nicht nétig. Wir kénnen den Effektivwert
grob abschitzen auf 2,7A.

13.8.3 Der arithmetische Mittelwert g

LT t
Aus Abb. 13.14 entnehmen wir ip =1, %

Und setzen Gl. (13.10) ein:

— 2L12
ip=———"
r(U,-U,)

Und mit Gl. (13.11) folgt:
— 1, U?
ip=—2U,=a—<%
bTu, U

a a

In Zahlenwerten:

2
— 31 U
ip=18,5-107 ——<—
Q3801
(/}2
U 62 ist eine Sinus-Quadrat-Funktion mit dem Mittelwert Te , also

2

— 3251

ip=18,5-107 10257) 2,574
Q 2-380V

13.8.4 Die Strome I; und Ic.

Wegen dem sinusformigen Verlauf miissen die Maxmalwerte noch durch V2 dividiert wer-
den:

I
I, =5 494 Iepmax :ﬂzz,m

2 72

Ics interessiert nicht, weil Cs eh ein groB3er Elko ist, der den Strom auf jeden Fall kann.

13.8.5 Dimensionierung der Induktivitit

Fir die Induktivitit bekommen wir aus 325V = L12—A = L =81,25u4H bei einem Maxi-

3us
malstrom von 12A, siehe Abb. 13.14 und einem Effektivstrom von 4,9A. Versuchen wir die
Dimensionierung von L mit einem RM10-Kern:

Fiir die Aussteuerung des magnetischen Kreises wéhlen wir 0,2T. Das ist eigentlich ein zu
hoher Wert, aber diese Aussteuerung erreicht wir ja nur im Scheitelwert der Netzspannung und
dort ist die Frequenz knapp unter 60kHz. Wir schitzen die Kernverluste mit Hilfe des Daten-
blatts (Material N97) auf < 1,4W ab.
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~

. . . Li
Zur Bestimmung der Windungszahl verwenden wir N = l,\ . Aus dem Datenblatt vom
e
RM10-Kern entnehmen wir 4. = 98mm? Und damit berechnen wir die Windungszahl zu
N 81,25uH 124

98mm? -0,2T

50

Der Wicklungsquerschnitt des RM10-Spulenkérpers ist 10,6mm x 4,35mm = 64mm?. Damit

64mm?>

steht fiir eine Windung die Querschnittsfliche 4, = = 1,28mm? zur Verfiigung. Das

entspricht einem Durchmesser von D = /A4, =1,1mm . Und wie passt die Wicklung in den

Wickelraum? Wir haben ein Wicklungsfenster von 10,6mm Breite und 4,35mm Hohe. Das

10, 6mm =9,6 Windungen. Und in der H6he bekommen wir 4, 35mm
,Imm 1,1mm

Lage unter, also 3 Lagen und viel Luft! Wir wéhlen den Durchmesser neu und zwar so, dass 4
Lagen hinein passen und dass wir pro Lage 12,5 Windungen draufkriegen. Das ergibt dann

einen Drahtdurchmesser von %:O,SSmm und eine Wicklungshdéhe von

ergibt pro Lage =3,95

4.0,88mm =3,52mm . Also immer noch Luft nach oben, aber dafiir konnen wir beide Wick-
lungsenden an der Seite der Anschlussstifte herausfiihren.

211077 Qm-50-52mm

2 90mQ
V4 ( 0, 44mm)

Der Kupferwiderstand ist dann: R, =

Und die Wicklungsverluste Pr, = I3 Rc,, = (4,9/1)2 90mQ = 2,2W
Der RM10-Kern hat einen thermischen Widerstand von 40%. Wir bekommen also eine

K . L
Temperaturerhdhung von A9 =(2,2W +1’4W)40W =144K . Hier muss also schon ein biss-

chen gekiihlt werden oder wir miissen einen gréfleren Kern verwenden.

. L 81,25uH . .
Den A;-Wert erhalten wir zu 4; =——¢:32,5nH . Der Luftspalt liegt also im

N2 507

Bereich von 3mm. Der genaue Wert kann beim Zusammenfiigen der Kernhélften eingestellt
werden. Ein Luftspalt von 3mm ist bei diesem kleinen Kern schon recht viel. Da kann es
ansatzweise zur Stromverdrangung kommen. Siehe hierzu auch Kap. 24. Falls moglich kénn-
ten wir den Luftspalt auf den Innenschenkel und die AuBlenschenkel verteilen. Dann diirfte der
Effekt ertriglich sein. Die Frage ist auch immer wie gut wie die Spule kiihlen konnen. Bei der
berechneten Temperaturerhhung von 144K wiirde ich auch die freien Anschlussstifte des
Spulenkorpers verldten und mit moglichst viel Kupferflache auf der Platine versehen, die auf
Masse gelegt werden konnen, dann haben wir eine bessere Wérmeabfithrung und auch gleich
eine gewisse EMV-Wirkung.
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13.8.6 Anforderungen an den MOSFET

Wir werden die Ansteuerschaltung mit einer Uberspannungsabschaltung versehen, die die
Ausgangsspannung auf 400V begrenzt. Das miissen wir schon wegen dem Speicherkondensa-
tor Cs tun. Dann konnten wir fiir 7 einen 400V-Typ einsetzen. Wenn wir einen Typ aussuchen,
stellen wir fest, dass es keinen signifikanten Preisunterschied zwischen den 400V- und den
600V-Typen gibt. Auch der Rpso, ist vergleichbar. So entscheiden wir uns vorab vielleicht auf
einen 600V-Typ mit einem Rps,, von 280m€2 im TO-263 Gehiuse fiir deutlich unter 1€.

Er hat dann bei dem unter 13.8.2 abgeschétzten Effektivstrom von 2,7A die Leitendverluste
PrpSon = 280mQ-(2.7A)2 =2W und die konnten ohne Kiihlkdrper iiber die Leiterplatte

abgefiihrt werden. Die Schaltverluste sind — wenn wir das ZVS korrekt einstellen — vernach-
lassigbar klein. Jetzt miissen wir allerdings noch beachten, dass wir Einschaltverluste bekom-
men fiir die Félle, wo die Eingangsspannung gréfler, als 200 ist. Dann schwingt die Drain-
Source-Spannung nicht mehr auf null und wir miissen die Drain-Source-Kapazitit entladen.
Die Kapazitit sollte also moglichst klein sein. Andererseits diirfen wir das maximale du/dt der
Drain-Source-Spannung nicht iiberschreiten. Das sind typischerweise 50V//ns. Mit unseren
Zahlenwerten ergibt sich die mindestens erforderliche Drain-Source-Kapazitit zu

124 o . .
Cpsmin :—V:24OpF . Damit wir vom absoluten Grenzwert wegbleiben, wiahlen wir

50—
ns

Cpsmin zu 330pF. Im schlimmsten Fall miissen wir diese Kapazitét plus der parasitidren Kapazi-
tdt des MOSFETs (von z.B. 100pF) von 325V-(400V-325V) = 250V entladen. Dadurch ent-

. 1 1
stehen im MOSFET Verluste von Prpg = f-ECDSULZ)S = 100kH25430pF(250V)2 =13 .

Hier wurde die Arbeitsfrequenz im Scheitelwert der Netzspannung auf 100kHz geschétzt. Sie
liegt dort iiblicherweise deutlich niedriger. Insofern stellen die 1,3/ einen worst case dar, der
auch nur im Scheitelwert der Netzspannung vorkommt. Wenn wir im Mittel 1/ abscgétzen,
dann liegen wir immer noch auf der sicheren Seite. Insgesamt hat also 7" eine Verlustleistung
von 3W. Mit 6¢m? Cu-Flache auf dem PCB hat T typischerweise 45°C/W. Damit bekdmen wir
eine Temperaturerhohung von 135K. Das ist sicherlich zu viel. Dennoch kénnen wir versu-
chen, vollig ohne Kiihlkdrper auszukommen, indem wir die Cu-Flache vergrofern und auf der
Unterseite eine Massefliche vorsehen. Bei entsprechend groBer Fliche dringt auch Warme
durch das Trégermaterial hindurch.

13.8.7 Anforderungen an die Diode

Da die Diode D beim Strom null gesperrt wird, hat sie ein sehr schwaches oder gar kein Re-
verse-Verhalten. Sie kann eine méBig schnelle, sehr kostengiinstige Diode sein.

Wir haben in Kap. 13.8.3 den arithmetische Mittelwert zu 2,64 berechnet. Multipliziert mit der
Flussspannung der Diode ergibt deren Verlustleistung. Sie wird so bei 2,5W liegen. D benoétigt
also dhnlich grole Cu-Flachen wie T oder einen Kiihlkorper.

Und wir sollten uns an der Stelle nochmals vergegenwértigen, dass wir einen Wandler fiir 1k
bauen und in beiden Schalter gerade mal 5 bis 6/ verbraten. Das sind Verluste im Bereich von
0,5%!
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13.8.8 Eingangs- und Ausgangskondensator

Der Eingangskondensator hat eine reine Filterfunktion und kann als Keramikkondensator mit
wenigen uF ausgefithrt werden, wenn wir nur die Funktion des Wandlers betrachten. Wollen
oder miissen wir mit ihm jedoch ein Netzfilter realisieren, dann wird er sehr grof3. Er wird so
grof}, dass alleine seine kapazitive Blindleistung das Netz deutlich belasten wiirde. In der
Praxis wird der Eingangskondensator deshalb oft durch eine C-L-C-n-Schaltung ersetzt:

— - - . - .
U, TC, T Cr ‘UaF lun TC, :I L TC; \UaF ‘Un TC, Z L TC ‘UaF
S o = o

o -.— o [
Abb. 13.16: Eingangsfilter fiir die PFC-Stufe.

Die Induktivitdt L in Abb. 13.16 muss fiir die niedrigste vorkommende Arbeitsfrequenz eine
hinreichend groBles Impedanz darstellen, weswegen sie unerwartet grofl baut. Die Induktivitét
kann so aufgeteilt werden, dass die beiden Teilinduktivititen in Serie geschaltet sind, so wie in
der mittleren Schaltung in Abb. 13.16 gezeichnet. Oder sie kann als stromkompensierte Drossel
zur Unterdriickung von Gleichtaktstorungen ausgefiihrt werden. Dies ist in der echten Schal-
tung zu sehen. Sie ist mit dem gleichem Wicklungssinn gepolt, d.h. die Punkte an den Wick-
lungen sind an derselben Seite. Welche der beiden Varianten wir wéhlen miissen, hdngt nicht
nur von der PFC-Stufe ab, sondern auch von der nachgeschalteten Schaltung und ihrer EMV-
Abstrahlung.

Der Ausgangskondensator Cs ist aus Speichergriinden ein hochkapazitiver Elko mit 400V. Er
kann prinzipiell den Strom ip gut fithren, hat jedoch durch seinen ESR einen groBen, hochfre-
quenten Spannungsrippel, den wir mit einem parallel geschalteten Keramikkondensator abfan-
gen konnen. Es hingt ausschlieBlich von der nachfolgenden Schaltung ab, in wie weit die
Hochfrequenzanteile am 400V-Ausgang unterdriickt werden miissen. Der Spannungsrippel ist
ja nach auBen nicht wirksam.

13.8.9 Ansteuer-IC und Regelung

Es werden zahlreiche Typen angeboten, die sich im Betriebsmodus unterscheiden. Wir wollen
den CrM haben und dafiir gibt es praktisch von allen namhaften Herstellern Controller-ICs.
Die ICs haben folgende Funktionen:

- Die Ansteuerung von T

- Die Stromnullerkennung

- Die Netziiberwachung auf Brown out etc.

- Die Regelung der Ausgangsspannung

- Die Strommessung fiir den Uberstromschutz
- Die Eigenversorgung fiir den Selbstanlauf

Nicht enthalten ist gewohnlich eine Eingangsstrombegrenzung. Sie muss erginzt werden.
Siehe hierzu auch Kap. 13.7.5.
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14 Schaltvorginge

Bei der bisherigen Einfithrung der Wandler haben wir die Schalter weitgehend als ideal betrach-
tet und die Einfliisse von Aufbau und Verbindungsleitungen vollstdndig vernachléssigt. Das war
nétig, um die Grundfunktionen zu verstehen. In der Realitdt hingegen haben wir immer aufbau-
bedingte Parasiten, die keine sprunghaften Stroménderungen zulassen. Versuchen wir sie den-
noch zu erzwingen, reagiert die Physik mit einem extremem Verhalten, etwa so, dass hohe Span-
nungsspikes und Schwingungen auftreten.

Auch die Leistungsbauteile weisen Eigenschaften auf, die uns massiv zu schaffen machen. Wah-
rend MOSFETs nahezu ideale Schalter sind, haben Dioden schon schlechtere Eigenarten. Und
ganz gravierend kdmpfen wir oft mit passiven Bauteilen. Gerade sie priagen die Kosten der heu-
tigen Leistungselektronik.

Um nun die tatsdchliche Belastung der Bauteile zu erkennen und ihr Verhalten zu verstehen,
wollen wir uns mit den Schaltvorgéingen beschiftigen.

14.1 Schaltverluste

Beim Ein- und Ausschalten von Leistungsschaltern treten Schaltverluste auf. Der Leistungsschalter
durchléuft beim Umschalten von einem Schaltzustand in den anderen seinen linearen Bereich in
endlicher Schaltzeit. In den folgenden Abschnitten wird am Beispiel eines Ausschaltvorganges der
Schaltvorgang berechnet. Mit den gleichen Uberlegungen kann der Einschaltvorgang berechnet
werden.

14.1.1 Abschaltvorgang mit ohmscher Last

Yo D R Yo U

IF1T
c
./
/
’I
/
.—"-c

Abb. 14.1: Angeniherte Verldufe von Strom und Spannung bei einem Ausschaltvorgang
mit ohmscher Last.

Die Spannung u(?) steigt in der Zeit ¢, von 0 auf Uy an. Der Strom i#(z) nimmt wahrend ¢;, von I
auf 0 ab.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_14
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Fiir ¢ < ¢ ist u =0 und fiir # > ¢, ist i = 0. In beiden Fillen ist das Produkt p=u-i=0.

Fiir y; £t <t sind beide Groflen ¢ und i ungleich 0. In dieser Zeit, die in Abb. 14.1 mit ¢1, bezeichnet
wurde, tritt im Leistungsschalter Verlustleistung auf.

Die Verlustleistung p kann aus () und i(z) berechnet werden:

Fiir die Spannung u(?) gilt:
u=do, (14.1.1)
h2
Fiir den Strom i(?) gilt:
i:IO—]—O.r (14.1.2)
2

Fiir die Leistung p ergibt sich damit:

p=u-i=Uy-Iy-——(1--1) (14.1.3)
ip) 5p)

. . Uy-1
mit dem Maximalwert Ry = 070

Uns interessiert die in einem Ausschaltvorgang umgesetzte Energie:

2 IR 1 1. Uyl
E= | p-di=Ug-ly- [ [=—=()1-dt=Ug o1y -(5-) = ) (14.1.4)

Arbeitet der Wandler mit der Frequenz f, dann erhalten wir fiir die Ausschaltverluste
_Uo 1y
6

Da Uy, I meist vorgegeben sind und die Arbeitsfrequenz /' des Wandlers durch andere Kriterien
festgelegt ist, versucht man die Schaltverluste durch eine kurze Schaltzeit #1, klein zu halten.

Py

[ty (14.1.5)

14.1.2 Abschaltvorgang mit induktiver Last

ui tp
U I
Yo IRL TN ’
lo A Abb. 14.2: Ab-
i P, L schaltvorgang mit

H T Pl induktiver Last.
" +p
Hiuw |
- ti
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Fiir die Spannung gilt:
U,
u=29 (14.1.6)
2
Fiir den Strom gilt:
i=1 (14.1.7)
Daraus ergibt sich fiir die Leistung:
t
p=Uy-1y-— (14.1.8)
2
Wir berechnen wieder die Energie, die in einem Ausschaltvorgang in Warme umgesetzt wird:

h2 h2
. I
E- Ip.d,:M.jt.dt:M.tlz (14.1.9)

Arbeitet der Wandler mit der Frequenz f, so ergeben sich die Schaltverluste der Ausschaltvor-
ginge zu:

Uy -1y

P= oo f (14.1.10)
Der Vergleich zwischen Gl. (14.1.10) und GI. (14.1.5) zeigt deutlich, dass die Abschaltverluste
bei induktiver Last groBer sind. Hinzu kommt noch, dass die Spannung Uy bei Schaltreglern
héufig hoher ist, als in Abb. 14.2 angenommen. Beim Ausschalten kommt es durch parasitére
Induktivitdten zu einer kurzfristigen Spannungserhéhung von Uy im Ausschaltmoment. Es darf
dann in GI. (14.1.10) nicht der statische Wert von U eingesetzt werden, sondern die tatsdchliche
Spannung wihrend der Ausschaltzeit ¢15.

14.2 Schaltvorginge beim Abwéirtswandler

Hier nochmals das Prinzipschaltbild des Synchronabwirtswandlers.

T .
Ty i a e
L als Beispiel.

C
€ eT H
2: US L =:a \Ua Ijlzv

Wir setzen hier den nicht liickenden Betrieb (Continous Conductance Mode) voraus und erkléren
mit ihm die Schaltvorgidnge. Alle Bauteile seien ideal bis auf die Body-Dioden der MOSFETs
und bis auf die aufbaubedingten parasitiren Induktivitdten. Die Vorgénge sind in Abb. 14.4 in
einzelnen Schritten aufgezeigt.

| Abb. 14.3: Abwirtswandler

a) Ausgangsphase ist al/a2: T leitet, i; flieBt in der gezeichneten Pfeilung positiv.

b) Wenn die #.,-Zeit verstrichen ist, wird 7 gesperrt und der Strom i, kommutiert auf die
Body-Diode von 7>.

¢) nach der Totzeit wird 75 leitend geschaltet. Der Strom kommutiert von der Body-Diode
auf den Kanal.
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Hartes Schalten

Weiches Schalten

f1)

f2)

Abb. 14.4: Vergleich hartes Schalten - weiches Schalten.
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d) Am Ende der t,,-Zeit wird 7> wieder gesperrt und ab hier unterscheiden sich hartes und
weiches Schalten. Beim harten Schalten (d1) kommutiert der Strom wiederum auf die
Bodydiode von 7. Beim weichen Schalten hat sich inzwischen der Strom umgepolt
und es erfolgt sofort e2), der Strom kommutiert auf die Bodydiode von T7.

e) Hartes Schalten (el): 7} wird leitend geschaltet. Er iibernimmt den Laststrom #; und
zusitzlich den Riickwirtsstrom iz von der Bodydiode von 7. Sie ist wihrend ihrer
Sperrverzugszeit auch in Sperrrichtung leitend. Erst wenn die Diode beliebt zu sperren,
reist der Strom ab und es wird der Zustand f1) erreicht, der mit dem Ausgangszustand
a) identisch ist. Die nichste Periode kann beginnen.

f) weiches Schalten (e2): 7 wird leitend geschaltet, der Strom kommutiert problemlos
von dessen Bodydiode auf den Kanal und wir haben f2) erreicht, sind also genau dort
angekommen, wo wir begonnen haben.

g) Wie a), beim weichen Schalten muss sich der Strom noch umpolen.

Fazit: Das weiche Schalten weiBt keine Probleme auf. Das harte Schalten hat genau in el) und
beim Ubergang zu f1) unerwiinschte Vorgénge und die wollen wir noch genauer betrachten.

Beim Einschalten von T leitet die Bodydiode von 7>. Er muss ihr also den Strom entreif3en. Das
lasst diese erstmal nicht zu. Sie hat eine Sperrverzugszeit, was bedeutet, dass sie in Sperrrichtung
leitet. Der Strom, der dabei flief3t ist in der gleichen GréBenordnung von iz oder deutlich groBer.
T1 und die Bodydiode leiten beide, bilden also fiir die Eingangsspannung einen Kurzschluss. Sie
kampfen“ gegeneinander und 7 gewinnt. Somit wird 77 mit einem deutlich héheren Strom
belastet und die Bodydiode wird zur Stromquelle bei voll anliegender Eingangsspannung. In ihr
entsteht eine extrem groBe Verlustleistung. Nach wenigen zig ns entschlief3t sich die Bodydiode
zu sperren und jetzt passiert die physikalische Katastrophe, denn der Uberstrom in 7} ist da und
muss erst abgebaut werden. Kleinste parasitire Induktivititen fithren hier zu hohen Spannungs-
spitzen.

Im Datenblatt der Diode wird die Ladung angegeben, die wéihrend der Sperrverzugszeit flief3t.
Multipliziert mit der Briickenspannung erhalten wir die Energie, die pro Ausschaltvorgang der
Diode in Wérme umgewandelt. Multipliziert mit der Arbeitsfrequenz bekommen wir die Schalt-
verluste in der Diode.

14.3 Spannungsspike

Problematisch ist das Abreifien des Stromes (Ubergang von el nach f1), das je nach Diode heftig
oder sehr heftig erfolgt. Der Strom iz weist dabei ein sehr grof3es di/dt auf. Und dieses verursacht
in der aufbaubedingten Induktivitit eine grofe Spannungsspitze mit nachfolgenden sehr hoch-
frequenten Schwingungen. Sie héingen bei ansonsten gegebenen Groflen von der aufgespannten
Fléache ab, die in Abb. 14.5 schraffiert eingezeichnet ist.

Abb. 14.5: Aufgespannte Flache ist fiir den
Spannungsspike und die Schwingungen ver-
antwortlich.

Die Flache gilt es im Layout und im mechanischen Aufbau so klein als méglich zu halten. Trotz
aller Anstrengungen werden wir aber immer einen Spike haben, den wir eigentlich nur durch
wenige Mafinahmen verringern konnen. Wir konnen deutlich langsamer schalten. Dann wird die
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Ladung in der Bodydiode mit kleinerem Strom abgebaut. Dies erhoht aber insgesamt die Schalt-
verluste deutlich. Die zweite Mdglichkeit ist die, dass wir den Spannungsspike mit einem Snub-
ber-Network verringern.

Der Spannungsspike hat seine Ursache im Sperrverzug der Diode. Wenn wir eine Schottky-Di-
ode einsetzten konnen, etwa anstelle von 72, dann erhalten wir eine drastische Verbesserung,
denn eine Schottky-Diode hat so gut wie keinen Reverse Current. Das geht allerdings tiblicher-
weise nur im Niedervoltbereich. Bei hdheren Spannung wiirden wir SiC-Schottky-Dioden bend-
tigen und die sind nach wie vor zu teuer und haben auch eine hohere Flussspannung.

Eine weitere Moglichkeit ist, vor die Halbbriicke eine Strombegrenzungsdrossel zu bauen. Sie
verhindert den zu grofen Strom und damit auch alle negativen Auswirkungen. Das wurde er-
folgreich praktiziert. Auch sie muss natiirlich wieder entladen werden, aber das geht. Ich denke
aber dass weitere Ausfithrung nur wenige Leser interessieren wiirden und mochte diese bitten,
mir bei Bedarf einfach eine E-Mail zu schreiben. = Vorwort.

Oft bleibt uns nur der Einbau eines Snubber-Networks {ibrig.

14.4 Snubber-Networks

14.4.1 Snubber mit RC-Glied
il

TC, Abb. 14.6: RC-Glied zur Schwingungs-
R L beddmpfung.

Hore 1©

Die Energie des Spannungsspikes wird in R in Wéarme umgesetzt und die Schwingungen weite-
gehend unterdriickt. Damit erhalten wir eine geringere Spannungsbelastung der Bauteile und
eine deutliche Verringerung der Hochfrequenzabstrahlung. Die Erwidrmung von R héngt nicht
von dessen Widerstandswert ab, sondern von der Kapazitit von C. Deshalb wéhlen wir C so
klein wie mdglich, um die Verluste im Snubber klein zu halten. Fiir die Dimensionierung erhal-
ten wir einen ersten Anhaltspunkt aus der Frequenz der Schwingung. Die genaue Dimensionie-
rung erfolgt dann hiufig empirisch.

14.4.2 Snubber mit Diode
T T
rC

::C

wp - wp b

TA% ?[hR TCa TAE‘ =;?_=;Ca

Abb. 14.7: C wird iiber D vom Uberspannungs-  Abb. 14.8: Entladung erfolgt auf die Ausgangs-
impuls geladen und von R entladen. spannung. Ein Teil der Energie rekuperiert.
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Das Snubber-Netzwerk kann auch wie in Abb. 14.7 ausgefiihrt werden. Oder wie in Abb. 14.8, wo
ein Teil der Energie auf die Ausgangsseite transportiert wird.

Bei Wandlern mit grofler Leistung ist auch der Einsatz eines kleinen DC/DC-Wandlers moglich,
der nahezu die ganze Energie rekuperiert.

K

3 — Abb. 14.9: Extra-DC/DC-Wandler
D L zur Entladung vom Snubber-C.
Die Snubber-Energie wird auf den

1 Ausgang iibertragen.
I DC/DC L
2 :1 ::C T Ca

)|

Die Schaltung kann auch so ausgefiihrt werden, dass der DC/DC-Wandler die Energie auf die
Eingangsseite zuriickspeist.

14.5 Voraussetzungen fiir weiches Schalten

Wir hatten am Anfang dieses Kapitels festgestellt, dass beim weichen Schalten keine Spikes
auftreten. Wenn wir nochmals Abb. 14.4 betrachten, sehen wir in der rechten Spalte zu keinem
Zeitpunkt einen Uberstrom. Dort gibt es die oben beschriebenen Probleme iiberhaupt nicht.

Wir sehen aber auch, dass dort eine Stromrichtungsumkehr stattfinden muss. Rein physikalisch
ist das eine Energieriickspeisung und elektrotechnisch ist es Blindstrom. Wir benétigen also Bau-
elemente oder eine Schaltung, die Energie speichern und zuriickspeisen kdnnen. Und wir kennen
in der Elektrotechnik nur zwei Energiespeicher: Den Kondensator und die Spule. Wenn wir eines
oder mehrere von diesen Bauelementen geschickt verschalten, dann kdnnen wir Blindstrom er-
zeugen und wenn der dann noch zum richtigen Zeitpunkt {iber den richtigen Leistungsschalter
flief3t, dann konnen wir weich Schalten. Und das fiihrt uns in die Welt der Resonanzwandler von
denen wir uns in den folgenden Kapiteln vier Spezies genauer ansehen wollen. Wir werden dort
Wandler entdecken, die den hartschaltenden bei Weitem iiberlegen sind. Sie bauen kleiner und
billiger und wir sind mit ihnen wettbewerbsfahig.

Sie haben nur einen kleinen Schonheitsfehler: Sie fithren Blindstrom! Ja, klar, den wollen wir ja
haben, aber es ist ein Blindstrom wie jeder andere Blindstrom in der Elektrotechnik auch, der
zusitzliche Verluste verursacht. Diese Verluste sind aber nach allen Erfahrungen kleiner, als die
Schalverluste beim harten Schalten. Ein Vergleich ,hartes Schalten — weiches Schalten wird
nachfolgend in Kap. 14.8 versucht. Ein Fakt bleibt aber auf jeden Fall: Die Resonanzwandler
erzeugen deutlich weniger EMV-Stérungen. Der Filteraufwand auf der Eingangs- und Aus-
gangsseite ist deutlich kleiner. Bisweilen konnen Filter komplett entfallen, was die Kostensitua-
tion entspannt.

14.6 ZVS Zero Voltage Switching

Der Begriff ZVS steht fiir einen Schaltvorgang ohne Schaltverluste. Es wird bei der Spannung
null geschaltet. Geht das tiberhaupt? Widerspricht das nicht der Funktion eines Schalters?

Es geht nur, wenn der Strom durch den Leistungsschalter oder die Spannung {iber dem Schalter
wihrend des Schaltvorgangs Null sind. Eine Mdglichkeit, dies zu erreichen, besteht nun darin,
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dass der Strom beim Abschalten auf einen Kondensator kommutiert und der Leistungsschalter
spannungslos durch den linearen Bereich lduft. Abb. 14.10 zeigt eine solche Schaltung.
UV

LA D

Abb. 14.10: Abschalten mit Umschwing-
kondensator.

o
|

)
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Der MOSFET kann bis auf den parasitédren Kondensator C| und C, als ideal betrachtet werden.
C, ist dabei die Ausgangskapazitit von 7 und muss eventuell mit einem zusitzlichen Kondensa-
tor vergroBert werden. Die Kapazitét Cy (siehe auch Kap. 20) ist die parasitire Miller-Kapazitét
von T und spielt eine wichtige Rolle fiir den Schaltvorgang. Sie muss als vorgegeben betrachtet
werden und wird normalerweise nicht vergrofert.

Beim Abschalten des MOSFETS flie3t der Drosselstrom I weiter, weil L das erzwingt. Wenn
wir nun 7 so schnell abschalten, dass u gar keine Zeit hat nennenswert anzusteigen, dann flieft
der Strom i als i¢ auf den Kondensator. Dabei wird, wenn die Schaltung richtig dimensioniert
ist, der Strom i nahezu schlagartig Null. Damit durchlduft der MOSFET seinen linearen Bereich
bei Ups = 0 V und die Schaltverluste sind fiir diesen Ausschaltvorgang Null oder zumindest
vernachldssigbar.

Der ZVS-Vorgang funktioniert nur dann sauber, wenn wir alle Bauteile richtig dimensionieren.
Deshalb wollen wir uns die Spannung « und den Strom i/ genau anschauen:

ua
Uyt
du o
at - ?u Abb. 14.11: Strom- und
- Spannungsverlauf beim
0 t Ausschalten des MOS-
o FETs.
I Alg
Iy ;
! ic
i\
! >
0 t

Zur quantitativen Beschreibung erinnern wir uns an Kapitel 20 und zwar an den Bereich #4 bis
t7. Die Gate-Source-Spannung hat dort ihr Plateau und der Schalttransistor arbeitet {iber die
Dauer des Plateaus im linearen Bereich. Beim Durchlaufen des Plateaus bleibt die Gate-Source-
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Spannung konstant und damit ist auch der Treiberstrom i in diesem Zeitbereich konstant und
es gilt:
du

Ig=C— (14.6.1)

C,, sieht die gleiche Spannungsénderung % und in Abhéngigkeit von C,, flie8t der Strom

ic=C, -% (14.6.2)

Wenn der Strom i gleich oder groBer als I ist, wird i Null.
Es folgt also aus Gl. (14.6.1) und Gl. (14.6.2) die Bedingung fiir C,;:

c,>-2¢ (14.6.3)

I ist der Strom, den der Treiber bei der Threshold-Voltage des MOSFETs nach Masse liefert,
bzw. liefern muss, damit das ZVS funktioniert. Wir konnen also nicht einfach den Kurzschluss-
strom des Treibers aus dem Datenblatt ablesen, sondern wir miissen den Strom kennen, den der
Treiber bei der Threshold-Voltage liefert.

Mit einer Dimensionierung von C, nach Gl. (14.6.3) werden die Ausschaltverluste theoretisch
vollstandig zu Null. In der Praxis funktioniert das prinzipiell genauso. Das haben zahlreiche
Aufbauten gezeigt. Die Schaltverluste gehen in den Leitendverlusten unter und sind nicht mess-
bar.

Einen Punkt sollten wir an der Stelle noch erwdhnen. Moderne MOSFETS haben eine stark ver-
anderliche Ausgangskapazitit und zwar so, dass sie bei zunehmender Drain-Source-Spannung
sehr klein wird. Dann miissen wir darauf achten, dass die du/dt-Festigkeit des MOSFETs einge-
halten wird (typischer Wert 50V/ns). Das alleine kann ein Grund dafiir sein, dass wir C,, grofler
wihlen miissen. Das tut dem ZVS keinen Abbruch, denn dann ist die Bedingung nach GI.
(14.6.3) noch besser erfiillt.

C,, muss natiirlich den hohen Strom konnen. Er muss ein Folienkondensatoren sein. Das stellt
aber kein Problem dar, denn selbst bei groen Stromen liegt der Wert im 100pF-Bereich und
stellt damit keinen Kostenfaktor dar.

14.6.5 Beispiel PFC-Stufe

Die PFC-Stufen werden haufig als Aufwértswandler ausgefiihrt, so, wie auch in Kap. 13 behan-
delt. Deshalb wollen wir als Beispiel fiir das ZVS diesen Wandler nehmen. Er ist ein einfacher
Aufwértswandler.
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Es geht jetzt um den Zeitpunkt, wo T gesperrt wird. Der Strom i, = iy ist zu diesem Zeitpunkt
grof} und flieBt als i durch den Kanal von 7. Wenn dieser jetzt gesperrt wird, dann flie3t er als ic
iiber C, und 14dt den ,,geméchlich* auf. Wahrend dem Ladevorgang muss die Gate-Source-Span-
nung unter der Threshold-Voltage bleiben. C, und der Strom /¢ bestimmen das du/dt. Dasselbe
du/dt findet an C; statt und der Strom, der dabei flieBt muss vom Treiber geliefert werden.

14.6.6 Spannungsverliufe bei ZVS

Wie erkennen wir, ob ZVS stattfindet? Die Frage mag trivial klingen, doch bisweilen ist es gar
nicht so einfach zu erkennen, ob der Schaltvorgang hart oder weich stattfindet. Die beiden Mog-
lichkeiten sind auch nicht digital, sondern flieBend. Das kann sowohl zeitlich sein, dass der
Schaltvorgang zunéichst sanft anfangt und dann in einen harten Vorgang iibergeht. Oder es kann
sein, dass der harte Schaltvorgang nur etwas entschérft wird. Wir wiinschen uns natiirlich ein
komplett weiches Schalten iiber den ganzen Lastbereich, wenn es irgendwie realisierbar ist. Dazu
bedarf es einer genauen Messung und Analyse, um die Bauteile aufeinander abzustimmen. Hier
sollen ein paar Tipps gegeben werden, die gemessenen Spannungsverldufe richtig zu interpretie-
ren. Wir gehen von Abb. 14.12 aus und betrachten nur die Spannung ugs und ups.

Abb. 14.13: Schaltung zur
Kontrolle, ob ZVS stattfin-

1L
u A u Abb. 14.14: Gate-Source-
Gs DS und Drain-Source-Spannung
_ beim harten Schalten.
u .
bs Kein ZVS!
Verluste 20W
Ugs
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In Abb. 14.14 ist das Plateau von ugs sichtbar, das durch die Millerkapazitdt und dem Anstieg
von ups entsteht. Dort ist der MOSFET halbleitend. Es entstehen Schaltverluste.

uGS A uDS

Abb. 14.15: Gate-Source-
und Drain-Source-Spannung
beim weichen Schalten.

SALTS SO N S ZVS!

Verluste 2 W

uGS

In Abb. 14.15 steigt die Drain-Source-Spannung erst an, nachdem die Gate-Source-Spannung die
Threshold-Voltage unterschritten hat. Der Kanal des MOSFETs ist vollstindig gesperrt. Die
Gate-Source-Spannung hat kein Plateau. Der MOSFET schaltet ohne Schaltverluste.

Wir erreichen das ZVS einerseits durch schnelles Abschalten und andererseits durch Begrenzung
des Spannungsanstiegs von ups. Letzteres kann bei gegebenen Daten nur durch eine zusétzliche,
externe Kapazitit zwischen Drain und Source erreicht werden. Immer wieder sind wir geneigt,
schnell und noch schneller auszuschalten, was bei einem entsprechenden Treiber durch Verklei-
nerung des Gate-Vorwiderstandes erreicht werden soll. Dabei stofSen wir aber an physikalische
Grenzen des Aufbaus. Die Spannungsverldufe konnten z.B. so aussehen:

uGS A uDS

- Ugs Abb. 14.16: Schwingungen
an Gate und Drain.

Die angedeuteten Schwingungen konnen auch deutlich groBer sein. Wir haben in Abb. 14.16 den
Fall, dass der Gate-Widerstand zu klein ist. Der Schwingkreis bestehend aus Eingangskapazitét
vom MOSFET und der parasitiren Induktivitdt wird nicht geniigend geddmpft. An den Daten
des MOSFETs konnen wir gewohnlich nicht drehen. Und die parasitire Induktivitét ist aufbau-
bedingt. Hier konnen wir uns einen induktivititsdrmeren Aufbau iiberlegen, werden aber schnell
an die Machbarkeitsgrenzen stoen. Letztendlich hilft nur die VergroBerung des Gate-Wider-
standes, die zu einer groferen Dampfung des Schwingkreises fiihrt. Sie fiihrt gleichzeitig zu
einer Erhohung der Schaltzeit und damit zu hdheren Schaltverlusten. Hier miissen wir eine Kom-
promissdimensionierung vornehmen.
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14.6.7 Beispiel Gegentaktwandler

@SE

E

Abb. 14.17-111 Abb. 14.17-VII1
Ty 2
N
up—
N
Abb. 14.17-1V Abb. 14.17-1X

J'jg Schritt Ti T T T4
I N ===
D| = = ' \: Il — [ = | = X
H*ﬂz ° UE& 1 - - X

4 X
N v — X — —
Abb. 14.17-V A% — X X —
VI — X — —
vl — X — X
VIII — — — X
I X — — X
Tabelle 14.1: Schrittfolge beim Gegentaktwand-
;'Zr.Schalter leitet, — Schalter sperrt

Abb. 14.17: Schaltschritte beim Gegentaktwandler.
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Wir betrachten nur die Primérseite des Gegentaktwandlers, weil damit die Vorgénge vollstidndig
erklarbar sind. Der Trafo hat eine Streuinduktivitdt L,, die dafiir sorgt, dass der Primérstrom
stetig ist, unabhéngig davon, was die Sekundéirseite macht. Fiir die Schrittfolge haben wir eine
von mehreren Moglichkeiten herausgegriffen. Die dazu gehdrenden Schalterstellungen, der
Strompfad und die Stromrichtung wurden in Abb. 14.17 eingezeichnet. Beachten wir bitte die
Stromrichtungsumkehr von Schritt VI nach VII und von Schritt IX nach L.

Wenn beispielsweise der Schritt von I nach II stattfindet, dann muss immer eine Totzeit einge-
baut sein, in der beide Schalter 7} und 7> gesperrt sind. Der Strom flieit dann iiber eine Body-
Diode. In I ist das die Body-Diode von 7>. Das ist dann unproblematisch, wenn anschlieSend 7>
eh eingeschaltet wird. Der Strom kommutiert dann von der Body-Diode auf den Kanal. Die Di-
ode wird also bei Spannung null gesperrt. Und der Schalter 7> wird bei Spannung null (nahezu
null bis auf die Flussspannung der Body-Diode) eingeschaltet. Es findet also ein ZVS statt.

Wenn wir alle Schritte durchgehen, dann finden wir immer ZVS. Es gibt keinen Schritt, wo ein
hartes Schalten vorkommt. Die Ausgangskondensatoren sind in Abb. 14.17 aus Ubersichtlich-
keitsgriinden nicht eingezeichnet. Sie sorgen dafiir, dass der Spannungsanstieg kontrolliert ab-
lauft, dass der Spannungsgradient endlich bleibt. Er kann durch zusdtzliche Kapazitdten weiter
verringert werden.

14.6.8 ZVS im Leerlauf

Wir beobachten, dass ein Wandler, beispielsweise ein Gegentaktwandler wie in Abb. 14.17 bei Maximallast
wunderbar 14uft und die Temperaturen aller Bauteile im zulédssigen Bereich bleiben. Im Leerlauf jedoch
erwirmen sich die MOSFETs unzuléssig. Und das, obwohl der Strom praktisch null ist.

Betrachten wir nochmals Abb. 14.12 oder Abb. 14.17. Im Leerlauf ist i praktisch null. Der MOSFET
schaltet zwar bei Spannung null (ZVS) und bei Strom null (ZCS) aus, aber es findet kein Hochschwingen
der Spannung satt. Der nach der Totzeit einschaltende MOSFET lddt die Ausgangskapazititen hart auf.
Zusitzlich miissen eventuell vorhandene Ladungstrager der Body-Diode ausgerdumt werden. Wir haben
hartes Schalten mit all den bekannten Nachteilen. Zur Vermeidung oder Entschirfung gibt es folgende
Moglichkeiten:

- Wir schalten langsamer ein. Eine einfache Schaltung kann so aussehen:

D Roff |J
{ :lR ‘ Abb. 14.18: Unterschiedliche
— ﬁ Schaltzeiten.
. .
T

- Wir sehen eine Grundlast vor, etwa eine Minimallast am Ausgang des Wandlers und stimmen
darauf die Bauteilwerte fiir ZVS ab.

- Wir vergroBern gezielt den Blindstrom. Dazu kdnnen wir primérseitig eine Induktivitét parallel-
schalten oder wir verringern die Hauptinduktivitét des Trafos indem wir einen Luftspalt einfii-

gen.
o . ‘ . o
SL SL
2 2 Abb. 14.19: Luftspalt verringert
(- %L die Hauptinduktivitit.
Luftspalt
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14.7 ZCS Zero Current Switching

Die Begriffe ZVS und ZCS werden in der Literatur unterschiedlich verwendet. Wahrend beim
ZVS weitgehend die Definition wie in 14.6 verwendet wird, treten beim ZCS unterschiedliche
Bedeutungen auf. Bei Resonanzwandlern werden oft beide Begriffe zusammengewtirfelt, weil
dort tatsdchlich bei Strom null und Spannung null geschaltet werden kann. Genau genommen
miissten wir dort von Zero Current and Voltage Switching reden. Das tut aber niemand. Hier, in
diesem Buch verstehen wir ZCS einfach als den Vorgang, wo bei Strom null geschaltet wird.
Die Spannung hingegen darf sich wiahrend dem Schaltvorgang durchaus dndern und sie darf sich
drastisch dndern. Die Schaltverluste sind nach p =u-i trotzdem null, wenn i wihrend dem

Schaltvorgang null bleibt. Mit dieser Festlegung kénnen wir ZCS anhand Abb. 14.12 erkldren.
Diesmal betrachten wir den Einschaltvorgang von 7. Im nicht liickenden Betrieb wird i, > 0 sein,
jedoch im liickenden Betrieb oder an der Liickgrenze ist i, = 0. Wenn wir jetzt T leitend schalten,
dann schaltet er beim Strom i = 0 ein. Und damit ist das Produkt #-i ist null und zwar fiir den
ganzen Spannungsbereich, den die Drain-Source-Spannung durchléuft. Es treten also keine Ein-
schaltverluste auf. Und das war auch schon. Mehr gibt es nicht zu erldutern.

Kombinieren wir das nun mit 14.6.5, dann arbeitet unsere Schaltung komplett ohne Schaltver-
luste. Und das ist der Hauptgrund, warum PFC-Stufen im CRM betrieben werden. Fiir andere
Schaltungen versuchen wir das ebenfalls zu erreichen. Ein wichtiger Wandler ist der Gegentakt-
wandler. Zum einen ist er fiir groBe Leistungen geeignet und zum anderen kdnnen wir dort ZVS
und ZCS erreichen, zumindest, wenn wir uns anstrengen. Das soll néher erléutert werden:

14.7.5 Beispiel Gegentaktwandler

In Abb. 14.17 haben wir die Schaltschritte bereits erldutert. Wir waren davon ausgegangen, dass
immer ein Strom 7, flieBt. Das setzt voraus, dass ausgangsseitig eine signifikante Last vorhanden
ist. Das trifft fast immer zu mit Ausnahme des Leerlaufs. Im Leerlauf fliet nur der Magnetisie-
rungsstrom des Trafos und der kann sehr klein sein. Dann schwingt die Spannung etwa von
Schritt I nach Schritt II nicht mehr um oder nicht mehr vollstdndig um. Die Drain-Source-Span-
nung von 7> wird nicht null und seine Body-Diode leitet nicht. Wenn er nach der Totzeit leitend
geschaltet wird, dann durchlduft seine Drain-Source-Spannung einen gewissen Bereich im Ext-
remfall die volle Eingangsspannung. Wir haben somit kein ZVS mehr. Der Strom aber den 7,
schaltet ist null oder sehr klein und so haben wir unter diesen Bedingungen ZCS. Die Schaltver-
luste werden also sehr klein sein und das, obwohl wir genau genommen hart schalten. Die Schalt-
flanke wird sehr steil sein und damit bekommen wir an dieser Stelle EMV-Abstrahlung. Eine
verriickte Konstellation: Unter Last ist alles gut und im Leerlauf strahlt die Schaltung ab und wir
miissen nur fiir den Fall des Leerlaufs filtern oder gar schirmen.

Eine Abhilfemafnahme ist, dass wir dann langsamer einschalten. Und das kénnen wir auch unter
Last tun. Wir kdnnen grundsétzlich schnell abschalten und langsam einschalten. Das kann mit
einem Treiber passieren, der getrennte Ausgénge fiir push und pull hat oder es kann mit einem
Gate-Vorwiderstand geschehen, der zum Entladen der Gate-Ladung mit einer parallelen Diode
gebriickt wird.
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14.8 Vergleich hartes Schalten — weiches Schalten

14.8.1 Beispielschaltung

In den vorangegangenen Betrachtungen haben wir die Wandler immer so betrieben, dass ein
weiches Schalten der Leistungsschalter ermdglicht wird.

Das weiche Schalten hat beziiglich EMV und Schaltverluste Vorteile gegeniiber dem hart ge-
schalteten Betrieb. Dennoch stellt sich die Frage, ob das weiche Schalten nicht andere, gravie-
rende Nachteil fiir den Leistungsteil hat.

So interessiert der Effektivwert des Stromes, der fiir die Erwdrmung im Leistungsteil maf3geblich
ist, und es ist zu kldren, ob die magnetischen Bauteile bei den unterschiedlichen Betriebsmodi
starker oder schwicher belastet werden.

Der Vergleich soll am Beispiel des Abwirtswandlers durchgefiihrt werden. Wir gehen von fol-
gender vereinfachter Schaltung aus und wihlen zur Vereinfachung ein Tastverhéltnis von 0,5:
L 1 I
c Abb. 14.20: Schaltung
U =C R ‘ Ug zum Vergleich hart —
weich geschaltet.

Abb. 14.21:
Stromverlauf in
der Spule des Ab-
wirtswandlers fiir
unterschiedliche

Al

t

Der Vergleich geschieht fiir unterschiedliche A7 bei sonst unverénderten Parametern wie Kern-
grofe, Ausgangsstrom etc.

In Abb. 14.21 ist Al bei der durchgezogenen Linie ungefahr halb so gro3 wie der Ausgangsstrom
1,. Verkleinern wir L, wird Al groer. Flir Al =2-1, erreichen wir die Grenze zum liickenden

Betrieb. Diese Grenze ist optimal fiir den Umschwingbetrieb, den wir im Folgenden untersuchen
und mit dem nicht liickenden Betrieb vergleichen wollen.

14.8.2 Beziehungen

Die Drossel L muss fiir den maximalen Strom 7 ausgelegt werden. Aus Abb. 14.21 folgt:
2:1a+% (14.8.1)

Da fiir eine allgemeine Aussage das Verhiltnis Vonﬂ maligebend ist, fiihren wir das Strom-
a

verhaltnis €; ein und definieren:
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Al

=— 14.8.2
A (14.8.2)

&

g ist das MaB fiir die Stromwelligkeit und hat den WertebereichO<¢g; <1 (siche auch

Abb. 14.21). g = 1 erhalten wir einen dreieckformigen Stromverlauf (Grenze zum liickenden
Betrieb). Fiir ; = 0 ergibt sich ein reiner Gleichstrom, was eine unendlich gro3e Induktivitit L
bedeuten wiirde. Damit ist der Wert &; = 0 sicherlich nicht sinnvoll. Hingegen kdnnte der Bereich
0,2 < & <1 brauchbar sein. Mit Gl. (14.8.2) folgt fir Gl. (14.8.1):

[Lz 1+e (14.8.3)

a

Fiir die Belastung der Bauteile wirkt in erster Linie der Effektivwert /. Er soll hier kurz berechnet
werden. Allgemein gilt:

1¢7T »
= /Fjo 2dt (14.8.4)
Ausgehend von Abb. 14.21 haben wir folgenden Stromverlauf:
i A T i
/\ Al
I3 — Abb. 14.22:  Stromver-
N / lauf fiir ein AL
N

[}
Y

0 t
Zur Berechnung des Effektivwerts von / kann der dreieckférmige Stromverlauf von i in zwei

L . . T T .. .. .
Trapeze zerlegt werden, die wir stiickweise von 0 bis 7 und von 7 bis T integrieren. Da nur das

Integral i2dt interessiert, kann das zweite Trapez horizontal gespiegelt werden und wir erhalten
zwei gleichwertige Trapeze.

i1 T &
| Al Abb. 14.23: Gleichwerti-
a ger Stromverlauf fiir die
\\ Berechnung des Integrals.
0 t

Die Periodendauer hat sich halbiert. Deshalb definieren wir 7 in Abb. 14.24 neu, damit die Rech-
nung nur einmal erfolgen muss. Fiir den Stromverlauf gilt dann:

i(t)z%t+la —% (14.8.5)
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Oder
i(t) Alt Al t
Q:——+1——:2gl- +1-¢
a 1, T 21,
i4 T
— —-— |+ A_l
a 2
Abb. 14.24: Vereinfachter Strom-
Ia verlauf fir die Effektivwertberech-
Al nung.
l, - 5
0 t
2 2
i(1) 2 2
2 =dei —+4¢, (I-g)+(1-¢)
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ijzz ()t = —52T+25T(1 g)+(1-5 )T
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ao

T 2
1o 4 2 2 &
?‘([l (l)dt = \/gé'l- +2¢5'l- —281- +&; +1—26'l- = ?l'f'l (1486)

Bei sonst gleichen Bedingungen wird Al durch die Induktivitit der Spule bestimmt. Deshalb
muss L fiir den Vergleich variiert werden. Mit dem Spezialfall eines symmetrischen Tastverhalt-
nisses erhdlt man fiir L:

r-viL (14.8.7)
Al

Wir definieren als Bezugsgrof3e die Induktivitét Lo als die Induktivitét beig; =1 oder 1, = —

Damit wird

L= (14.8.8)

Die normierte Induktivitdt wird damit:

Lo _ola 1 (14.8.9)
LO Al &;

1

Die Spule wird bei Schaltreglern mit einem Ferrit-Kern aufgebaut, der eine bestimmte magne-
tische Querschnittsflache 4 hat und der bis zu einer zuldssigen magnetischen Induktion B aus-
gesteuert werden kann. Mit der geforderten Induktivitit und dem Stromspitzenwert 7 wird die

Windungszahl festgelegt zu N = L—IA (14.8.10)
AB
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Wir normieren auf die Bezugsgrofe No, d. h. No=N fiir i =21, (¢, = 1), L = Lo und verwenden
Gl. (14.8.1):

Lol,2 N L i 1
No="022 = 2 -2 ' o (1+g) (14.8.11)
AB Ny Lo2I, 2&

Der ohmsche Widerstand einer Kupferwicklung berechnet sich zu
R= pll (14.8.12)
ACu

p ist der spezifische Widerstand (von Kupfer), A¢, ist der Leiterquerschnitt des Kupferdrahtes, /
ist die mittlere Windungslédnge und N ist die Windungszahl.

A
Jeder einzelnen Windung steht der Leiterquerschnitt Aq, = TW zur Verfiigung, wenn Ay der

gesamte Wicklungsquerschnitt im Spulenkdrper (multipliziert mit dem Kupferfiillfaktor) ist.
Aus Gl. (14.8.12) erhalten wir damit:

2
R:pN—l (14.8.13)
Ay
Den Bezugswiderstand Ry definieren wir fiir die Bezugswindungszahl Nj:
N
Ry =p—N§ (14.8.14)
Ay
Damit wird der normierte Widerstand:
R (NY 1
_=[_j =— (1+&)° (14.8.15)
Ry \ Ny d¢;

14.8.3 Auswirkung auf die ohmschen Verluste in der Drossel

Die bisherigen Herleitungen basieren auf einem gleichbleibenden Spulenkern, mit gleichblei-
bender Geometrie und mit gleicher Aussteuerbarkeit. Zusétzlich wird die Windungszahl in Ab-
hingigkeit von L und dem Maximalstrom optimal gewihlt, also so, dass die maximale Aussteu-
erbarkeit gerade erreicht wird. Unter diesen Voraussetzungen lassen sich nun die ohmschen Ver-
luste in der Spule berechnen:

42

2
P:]2R:{1+%JI§ROL.(1+£Z-)2 (14.8.16)
1

Wie bisher definieren wir die Bezugsgrofie bei g; = 1:

4 5
By==1aRy .

Damit ergibt sich die normierte Leistung:

2
_2_[”‘1]L(1+%)2 (14.8.17)

451‘2



171

Die berechneten normierten Groen in Abhéngigkeit vom Stromverhéltnis ¢; sehen folgender-

14.8 Vergleich hartes Schalten — weiches Schalten
malen aus:

14.8.4 Zusammenfassung

0,9

0,8

0,7

0,6

0,5

0,4

0,3

0,2

Abb. 14.25: Die berechneten Verhéltnisse L/Lo, N/No und R/Ro

iiber dem Stromfaktor ¢; dargestellt.
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Beurteilte GroBe | pyartes Schalten: Weiches Schal- | Bemerkung
ten, Umschwin-
ar=lta (e:=0,25) |gem: Al =21,
2 (&=1)
2
Stromeffektivwert | 1,01 1,15 IL = '9_"+1
a
Kupferverluste in | , o ! P _3 1+i 1 (1+g.)2
der Drossel ’ R 4 3 )4e; !
Schaltverluste im | Vorhanden, z. T. er- Praktisch null Schalter wird deutlich entlas-
Leistungsschalter | heblich tet, weniger Kiithlung nétig.
Maximaler Strom i
i 1,25 2 7o
[a
L 1
Induktivitdt von L |4 1 —=—
Ly &

Eisenoulverkern GroBler Luftspalt, | Zur Drossel kann kein fun-
Drossel de nkbir Luftsoalt siche Kap. 24:|dierter Vergleich gemacht

ertri lic’h p Drosseln mit ver- | werden, ohne den Aufbau mit

& teiltem Luftspalt. | einzubezichen.

Tabelle 14.2: Vergleich mit normierten Groflen.

Wir haben den Vergleich so durchgefiihrt, dass wir die BezugsgroBen fiir €; = 1 gewéhlt haben.
So ist auch Tabelle 14.2 entstanden. Die Zahlenwerte miissen als relative Angaben verstanden
werden, die nur zum Vergleich der beiden Betriebsmodi dienen. So kdnnte beispielsweise beim
maximalen Strom statt 1,25 und 2 auch 0,625 und 1 stehen.

Zusammenfassend konnen wir deutliche Vorteile beim weichen Schalten (g; = 1) erkennen. Die
Kupferverluste sind deutlich niedriger und die Schaltverluste sind praktisch komplett weg. Dem
stehen entgegen ein hoherer Maximalstrom und ein etwas hoherer Effektivstrom. Der Maxi-
malstrom spielt kaum eine Rolle, da die Erwdrmung der Bauteile durch den Effektivstrom er-
folgt.

Unsicherheiten gibt es bei der Beurteilung der Drossel. Sie hat eine deutlich niedrigere Indukti-
vitit, aber der magnetische Kreis wird bei jeder Periode von null bis zum Maximalwert ausge-
steuert. Die Kernverluste sind dann prinzipiell hoher, jedoch wird der Kern weniger weit ausge-
steuert. Hier kommt es auf das Kernmaterial, den Litzenautbau und vor allem auf den Luftspalt
an. Wir haben sehr gute Ergebnisse mit einem verteilten Luftspalt erreicht. Siehe hierzu auch
Kap. 24.

Das weiche Schalten hat iiber die in diesem Kapitel ausgefiihrten Vergleiche hinaus einen deut-
lichen Vorteil in Bezug auf die EMV. Dies alleine ist fiir den Autor Grund genug, wenn immer
es geht, das weiche Schalten zu favorisieren.
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15 Der LC-Wandler

15.1 Vorbemerkungen

In den vorausgegangenen Kapiteln haben wir Wandler besprochen, die vorwiegend ,,hart* schal-
ten. Sie haben Schaltverluste und erzeugen oft starke elektromagnetische Abstrahlungen. Um
diese gravierende Nachteile zu vermeiden, sind unterschiedliche Topologien und Betriebsmodi
entwickelt worden, die ,,weich* schalten. Dazu gibt es das Zero Voltage Switching (ZVS) und
das Zero Current Switching (ZCS). Und die so betriebenen Wandler werden auch als Partialre-
sonanzwandler bezeichnet. Und schlielich gibt es die groBe Gruppe der Resonanzwandler, die
einen oder mehrere Schwingkreise in Leistungspfad haben und die einen abschnittsweisen si-
nusformigen Stromverlauf haben. Bevorzugt werden diejenigen Wandler, die eingangsseitig eine
induktive Last darstellen, denn dann eilt der Strom immer der Spannung nach und wir kénnen
die Schaltvorgidnge nahezu ohne Verluste durchlaufen.

Nachteilig ist bei den Resonanzwandlern, dass der Effektivwert des Stromes grofer wird, ver-
glichen mit hartschaltenden Wandlern. Nach meinen Erfahrungen liberwiegt aber der Vorteil des
weichen Schaltens bis in den hoheren Leistungsbereich und so werden sogar Schweifigerite zu-
nehmend resonant ausgefiihrt.

Aus der Vielzahl der moglichen Schaltungen werden hier nur einige wenige bewahrte Topolo-
gien herausgegriffen. Die Schaltungen werden soweit wie sinnvoll analytisch behandelt und die
Ergebnisse hdufig als Kurvenverldufe dargestellt, sodass die gewiinschten Parameter direkt ab-
gelesen werden konnen. Fiir die Berechnung verwenden wir bisweilen die komplexe Wechsel-
stromrechnung, da bei den Resonanzwandlern die Strom- und Spannungsverldufe ndherungs-
weise sinusformig verlaufen. So wollen wir zunichst vom Ersatzschaltbild des jeweiligen Wand-
lers ausgehen und daraus das Verhalten ableiten und erst danach die komplette Schaltung ergén-
zen (oder so dhnlich).

15.1.1 Ansteuerung mit Rechteckspannung

Wir geben in der Leistungselektronik immer ein Rechtecksignal auf ein induktives Tiefpassfilter.
Bei den hartschaltenden Wandlern verlduft dann der Spulenstrom linear. Bei den Resonanzwand-
lern geben wir die rechteckformige Spannung auf ein LCR-Netzwerk, in das dann einen sinus-
formigen Strom hineinflieft.

o

LC-Netz-
e werk

Abb. 15.1: Das LC-Netzwerk lédsst einen
sinusformigen Strom flieen.

Dabei filtert das LC-Netzwerk die Grundwelle der Rechteckspannung heraus, wéhrend die Ober-
wellen unterdriickt werden. Es wirkt also nur die Grundwelle der Eingangsspannung.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_15
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u
+U,

/T

Nach Fourier enthilt eine symmetrische Rechteckspannung eine sinusférmige Grundwelle
4

Abb. 15.2: Grundwellenanteil
eines Rechtecksignals.

mit dem Scheitelwert U: U =—-U, 0
T
und dem Effektivwert U: U = ——. 0, (15.1)
NGY

15.1.2 Realisierung der Rechteckspannung

Die Rechteckspannung u(?) in Abb. 15.1 kann aus einer Gleichspannung erzeugt werden. Meis-
tens verwenden wir dazu eine Voll- oder Halbbriicke.

o | i | o
O e} O [e} ( (O o
U, u | U, u U, u
| AR [
u=U, u=-U,

Abb. 15.3: H-Briicke erzeugt Rechteckspannung.

Weil sie wie ein gro3es H aussieht, wird sie auch H-Briicke genannt. Sie wird diagonal geschaltet
und fast immer symmetrisch.

Anstelle einer Vollbriicke kann auch eine Halbbriicke verwendet werden:

o l o O

o
o
1}
1r
o
o
1}
1r
o
o
1}
1r

S
1}
S
1}
[}
1}

u=U,/R2 u=-U,2
Abb. 15.4: Rechteckerzeugung mit Halbbriicke und Kondensatoren.

Die Rechteckspannung u(?) ist dann nur halb so grof3 und der Strom doppelt so grof3. Bei kleinen
Leistungen konnen wir vorteilhaft die Halbbriicke verwenden, weil wir uns zwei Leistungsschal-
ter und deren Ansteuerung sparen. Bei grofieren Leistungen dominiert oft der Vorteil des klei-
neren Stromes durch die Leistungsschalter der H-Briicke. Ansonsten sind die beiden Varianten
gleichwertig.
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15.1.3 Berechnung der dritten Oberwelle

Jedes Filter hat natiirlich nur eine begrenzte Filterwirkung und so wollen wir an einem Beispiel
berechnen wie grof3 der Einfluss der ndchsten vorkommenden Harmonischen ist. Beim Rechteck
ist dies die dritte Harmonische. Sie hat nach Fourier und Gl. (15.1) den Effektivwert

Uy =— 15.2
353 (15.2)
Wir wollen diese Spannung an eine Bespielschaltung anlegen und mit deren Ubertragungsfunk-
tion die Ausgangsspannung fiir die 3. Harmonische berechnen. Als Beispiel nehmen wir die
Boucherotschaltung als Vorgriff, denn sie wird erst in Kap. 16 behandelt:

L

IL Ia

c Abb. 15.5: Beispielschaltung zur
U =C R |U Berechnung der 3. Harmonischen.

Fiir den Ausgangsstrom /, gilt nach Kap. 16:

Ip-Xy 1 1

= 15.3
0 o (153)
A=—+j —

Wir nehmen als Spezialfall Q = 1 an. Dann folgt fiir die Grundwelle /,; bei Resonanzfrequenz:

I, = LU oder fiir den Betrag von I1: 1, = v
7 Xo Xo

Fiir die dritte Oberwelle /,3 folgt aus Gl. (15.3) fiir ® = 3ay:

Iy=23 ! A 15.4
X Juope X084 (9
Daraus folgt fiir das Verhiltnis Ts 1 _ 0,039.
I, 2562

Die dritte Oberwelle liefert also nur noch einen Beitrag von 3,9 %. Weitere Oberwellen brauchen
wir nicht zu berechnen, da deren Beitrag noch kleiner wird. Damit kdnnen wir die Gl. (15.1) als
gute und fiir die Praxis taugliche Annidherung nehmen.

Die ist das Ergebnis fiir die Schaltung in Kap. 16. Bei anderen Schaltungen miissen wir gegebe-
nenfalls die Rechnung entsprechend durchfiihren. In der Praxis rechnen wir eigentlich immer
mit dieser Néherung, da die Toleranzen etwa von Kondensatoren im Bereich von 10% liegen,
also dreimal so grof3.
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15.2 Berechnung der LC-Serien-Schaltung
Eine Ausfithrung konnte so aussehen:

Ga:1

R
. C. U, Y Abb. 15.6: LC-Serien-
@ U I schwingkreis mit Trafo.

Und die Ersatzschaltung auf die Eingangsseite bezogen ist dann:
. i | Abb. 15.7: Ersatzschalt-

L C - bild vom LC-Serien-
schwingkreis. Bei diesem

U, U Wandler ist der Aus-

gangsstrom gleich dem
Eingangsstrom.

®
W

15.2.1 Berechnung der Ausgangsspannung

Mit der Ersatzschaltung konnen wir die Ausgangsspannung berechnen:

Lo R JeRC (15.5)
Ue RtjoL+ ' 1-0°LC+joRC
joC
\F
Mit wy = J;,_C und Q=TC wird daraus die eher geldufige Beziehung:
o 1
Ya _ Ty 0
U, o ol
e e e
wy @ 9

Hinweis: Je nach Autor wird O auch reziprok definiert.

und der normierten Ausgangsspannung U, =
[a)) -
wird die Gleichung noch ein bisschen einfacher:

und mit der normierten Frequenz Q

| S ||QQ
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Js
__ "0
Uy, = ; (15.6)
1-0% +jQ
Q
Gl. (15.6) hat den Betrag:
Q
. Q - (15.7)
2
(1-9?) +E
Q

Gl. (15.7) kann mit Excel gezeichnet werden:

// 4 Vi \\/)\' D :
Y » S~
Y ol N NN Seel
= = i = mE
N T -+ ==
= b ==
0,1 1 —_—) 10
Q

Aus Gl. (15.7) wird fiir groBe Frequenzen: u,, O ™ Q_Q .

Die Ausgangspannung nimmt also mit 20dB/Frequenzdekade ab.

15.2.2 Berechnung des Ausgangsstromes

Abb. 15.8: Betrag
der  Ubertragungs-
funktion eines LC-
Wandlers.

Gezeichnet fiir Q =
0,2;0,5;1,0; 2,0; 5,0

Der Ausgangsstrom /, ist gleich dem Eingangsstrom /. und errechnet sich zu

1

(15.8)

o L
I 1 B joC Ty
Ue oL+ 4+r 1-0’LC+joRC |_g2, 0 R
]Q)C XO
Und hat die Phase:
Q
R
(p=90°—arctanw—2=900—arctan 0 5
1-w°LC 1-Q
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Die Phase zeichnen wir ebenfalls, um zu sehen, dass sie oberhalb der Resonanzfrequenz tatséch-
lich negativ ist (induktives Verhalten).

90

N~ T~ N
o I N~ \\\ '\\ Abb. 15.9: Phasenver-
®/ s0 o REE N lauf vom Eingangsstrom
N \\\ A8 bezogen auf die Ein-
30 e N} \\\ gangsspannung in Ab-
10 T _\.‘ . Q héngigkeit der Fre-
e - quenz.
-10 ot RS A
‘ AN R T L Gezeichnet fiir Q = 0,2;
0 T 0,55 1,05 2,0; 5,0
50 \ \ %\ N
0 Q\ \ ~ T - -,
-90 i G N R e

15.2.3 Ausgangsstrom in Abhingigkeit der Arbeitsfrequenz

In der Kurvenschar ist Q als Parameter verwendet, der fiir eine Kurve {iber der Frequenz als
konstant angenommen wird. In der Praxis trifft das meist nicht zu. Der Wandler soll héufig eine
konstante Ausgangsspannung liefern, auch dann, wenn der Ausgangsstrom sich dndert und damit
R verdandert wird und damit auch Q in Gl. (15.6). D.h. bei verdnderlichen Last ,,hiipfen* wir von
einer Kurve auf die andere.

Interessanter ist doch bei konstant gehaltener oder konstant geregelter Ausgangsspannung die
Abhéangigkeit des Ausgangsstromes von der Frequenz. Dazu verwenden wir Gl. (15.7) und set-
L

zen fiir O wieder Q=?C ein und fiir R = Ya :

ola
QR I,
Q \F \F
L0 C _ c
=
) 2 2 252 2
(1—92) JFQ—2 (1—92) LR o2 U;
0 L (1—92)2+ la
¢ L
C
2
Q2% -
u2= [a _ Q Ua
n
2 22 L 2 2,2
(1_92) £+92Uig (1 o ) FURLRt
I(l
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QZ(UeZ —U,?)

o

2
:(1—92) élj QU2 =2 s R =

Wir normieren 7, = — (15.9)

o =2 (1—u,§)= Q (1—u,%) (15.10)

10

0,1

Abb. 15.10: Ausgangsstrom in Anhdngigkeit der Frequenz bei konstant gehaltener Ausgangsspannung.

15.2.4 Die Ausgangskennlinie

Wir kénnen GI. (15.10) verwenden, um die Ausgangskennlinie zu zeichnen, wenn wir Q kon-
stant halten und den Ausgangsstrom i, verdndern. Die Umkehrfunktion von Gl. (15.10) ist:

(15.11)

Und wir sehen, dass wir die Ausgangskennlinie in ihrer Charakteristik mit der Frequenz Q ein-
stellen kénnen. Wir konnen sie auch im laufenden Betrieb des Wandlers verstellen, wenn wir
einen VCO fir die Frequenzerzeugung verwenden. Dazu gibt es ,,Half Bridge Driver-ICs*“, die
einen Oszillator integriert haben. Die Frequenz wird dann iiber einen Widerstand oder einen
Strom eingestellt. Zu finden sind sie auch unter dem Begriff LLC, weil dort die Wandler eben-
falls iiber die Frequenz gesteuert werden. In Abb. 15.11 ist die Gl. (15.11) dargestellt. Es zeigt
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auch, dass der Wandler prinzipiell kurzschlussfest ist, denn fiir u, = 0 bleibt der Ausgangsstrom
auf endlichen Werten.

1,2 ‘

Abb. 15.11: Ausgangs-
0,4 kennlinie des LC-Wandlers.

15.2.5 Der Blindstromanteil des Eingangsstromes

Haufig mochten wir die ansteuernde Halb- oder Vollbriicke weichschaltend betreiben. Dafiir

bendtigen wir einen gewissen Blindstrom, der die Ausgangskapazititen der MOSFETSs umladt.

Er sollte nicht zu grof sein, damit er den Eingangsstrom nicht in die Hohe treibt. Er muss aber

mindestens so grof} sein, dass er die Ausgangskapazititen so schnell umlédt, dass die Drain-

Source-Spannung des einschaltenden MOSFETs bereits null ist, wenn dieser einschaltet. Wir

wollen uns im Folgenden iiberlegen wie grofl der Blindstrom in Abhéngigkeit der Betriebspara-

meter wird. Wir gehen von Gl. (15.8) aus:

X, = JQ - jQ

2 . Ua 2 . u}’l

1-0Q° +jQ 1-Q° + Q7%

I aX 0 Iy

|mq ||NN

I
Und normieren /. in Anlehnung an 1,;: i, = U=eX0 und setzen Gl. (15.11) u, =
e

ein:
Qi

n

. AW - .
—](I—Q )zn+Qun u, +j l_urzz

. ln

=l =

Xo =

|raQ ||‘\N

Wir machen den Nenner rational indem wir mit u,, — jy/1 -2 durchmultiplizieren:
= iy =ty — jy1— 12 -y (15.12)

Darin ist u,i, der Realteil und —/1-u2 -i, der Imaginirteil, also der Blindstromanteil von i,,

Und dieser darf wegen der Umschwingbedingung nicht zu klein werden. u, muss also kleiner 1
bleiben. Wir haben bei der Herleitung von GI.(15.12) die normierte Kreisfrequenz Q zugunsten
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von u, eliminiert. Und so bedeutet also ein u, < 1, dass wir oberhalb der Resonanzfrequenz blei-
ben miissen. Der Wert des notwendigen Blindstroms lésst sich anhand der Ausgangskapazitéten
der verwendeten Transistoren bestimmen und mit der Stromzange am Oszilloskop kontrollieren.

Wir konnen aus Gl. (15.12) auch den Wirkstrom und den Blindstrom ermitteln und zur verein-
fachten Darstellung auf i, normieren:

1

! Le
la

3
)

=u, — j\[l-u> (15.13)

[ “

0,9 I 1ne |/
-ne |
i 0,8 =N

Refine/in}

0,2

1 0,9 0,8 0,7 0,6 0,5 0,4 0,3 0,2

v

Abb. 15.12: Realteil und Imaginérteil vom Eingangsstrom des LC-Schwingkreises.
Die us-Achse ist in Anlehnung an die Frequenz absteigend gezeichnet.

Wenn wir aus Gl. (15.13) den Betrag bilden, erhalten wir:

= Jut +1-u =1

Ausgangs- und Eingangsstrom sind also bei diesem Wandler betragsméfig immer gleich groB3.
Der Betrag ist in Abb. 15.12 mit eingezeichnet.

n

Zur Ergidnzung hier noch das Zeigerdiagramm des Eingangsstromes gezeichnet:

Reliy U,
Abb. 15.13: Zeigerdiagramm vom Eingangs-

I m {l_L} strom.

~
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15.2.6 Zusammenfassung der Eigenschaften

- Wir kénnen den Ausgangsstrom durch eine Frequenzerhdhung reduzieren, allerdings
nur in einem gewissen Bereich. Siehe hierzu Abb. 15.10. Fiir u, = 0,8 beispielsweise
koénnen wir i, von 3 (bei Q = 1,1) auf 0,3 (bei Q = 2,4) reduzieren. Die Frequenz muss
dazu also etwas mehr, als um den Faktor 2 erhoht werden.

- Fiir sehr kleine Ausgangsstrome, im Extremfall fiir den Leerlauf wiirde die Arbeitsfre-
quenz des Wandlers sehr gro8.

- Schwankungen der Eingangsspannung konnen nach Abb. 15.10 ausgeregelt werden, ver-
langen aber eine zusétzliche Frequenzvariation. Nehmen wir beispielsweise i, = 0,5 und
betrachten eine Anderung der Eingangsspannung von 0,9 auf 0,8, dann muss die Fre-
quenz von 1,53 auf 1,76 (mal der Resonanzfrequenz) erhdht werden.

- Der Eingangsstrom ist gleich dem Ausgangsstrom. Das ist eine ganz wesentliche Ei-
genschaft der LC-Serienschaltung. Der fiir das weiche Schalten notwendige Blindstrom
wird nicht durch einen zusétzlichen Stromanteil geliefert, sondern kommt durch die
Phasenverschiebung der Ausgangsspannung zustande. Von allen Resonanzwandlers hat
die LC-Serienschaltung damit die geringste Belastung der Schalter und der Schwing-
kreiselemente L und C.

- Die Leerlauffestigkeit kann erreicht werden mit

o Einem Skip-Mode, d.h. vollige Abschaltung des Wandlers bei Leerlauf.

o Einer Grundlast. Z.B. durch einen niederohmig dimensionierten Spannungs-
teiler fiir die Spannungsmessung.

o Einem Saugkreis, realisiert mit einer LC-Serienschaltung parallel zu R.

Der LC-Wandler ist kurzschlussfest. Der Kurzschlussstrom kann t{iber Q eingestellt werden,
siche hierzu Abb. 15.11.

15.3 Dimensionierungsbeispiel

aCH—y

L = % * {* I Lonie
| i 1 [ —ﬂ* e ki
ol ' | ¥ 1 ‘ VIR

ol | o

it

t

Abb. 15.14: Schaltung fiir 24V/20W.

Vorgaben: Uz = 376V, Uoun = 24V, fy = 120kHz, fynax = 200kHz, Py = 20,
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15.3.5.1 Dimensionierung von L und C

Fiir die Eingangsspannung in Abb. 15.7 ergebt sich damit folgender Wert:
~ 376V 4

Ue=———=240V
2
Um geniigend Reserve fiir Toleranzen zu haben, arbeiten wir mit u, = 0,8.
o . rl . 376V 1 1
Dann ergibt sich das Ubersetzungsverhéltnis des Trafos zu 4t =——————=9,
2 24V 0,8

Da die Ausgangsdioden Ds und D7 zusammen mit C;s den Gleichrichtwert des Sekundéarstromes

P 1
=2a =T 29m4 . Die Flussspannungen der Dioden wurden dabei
14V 9,8 2

bilden, gilt fiir Ee =;a
vernachldssigt.

In Abb. 15.10 wihlen wir #,, =4 und erhalten mit Gl. (15.9):

L 24002
—=42l2=17,6-106§22
¢ 229mA
. 1 121
Und aus der Resonanzfrequenz erhalten wir: LC =—=1,76-10"" —
) s

= L=56mH,C=320pF
Wir konnen z.B. = L =5,6mH, C =330pF wihlen, um Werte aus der Normreihe zu haben. L

muss einen Strom von 230mAp., konnen, wofiir wir sinnvollerweise 250mAp..x verwenden,
denn wir haben bei einem Wandler mit so kleiner Leistung sicherlich einen Wirkungsgrad von
deutlich unter 90%. Wir wollen an dieser Stelle nicht schon wieder eine Drossel dimensionieren.
Dazu gibt es geniigend Beispiele im Buch. Auch kann eine Drossel mit 5,6mH und 250mApear
problemlos als Zukaufteil gefunden werden.

15.3.5.2 Dimensionierung vom Trafo

Wir erwarten bei der kleinen Leistung einen kleinen Trafo. Wir miissen allerdings beriicksichti-
gen, dass er die Potentialtrennung {ibernimmt. Dazu sind entsprechende Kriechstrecken einzu-
halten. Wir gehen deshalb von einem RM6-Kern aus, da es fiir ihn einen Zweikammerspulen-
korper gibt. Dort kdnnen wir Primér- und Sekundirwicklung getrennt und mit Kriechstrecke
unterbringen. Ob die dann ausreicht, hangt von der Anwendung ab. Sollte sie zu klein sein, dann
konnen wir auch mit einer héherwertigen Lackisolierung ergédnzen. Da gibt es ,,dreifach lackiso-
lierter Draht“, , savety-Litze®, ,,hochspannungsfeste Isolierung® und &dhnliche Bezeichnungen der
Hersteller, die solche Isolationslacke anbieten. Wir versuchen es einfach mal mit einem RM6-
Kern und legen die Resonanzfrequenz vorab auf 150kHz fest. Wenn sie dann nachtriglich erhoht
wird, tut das dem Trafo nicht weh. Eine Erhhung kann nétig sein, wenn die Ausgangsleistung
zu kleine ist und wir z.B. L verringern. Die Daten fiir den Trafo sind damit:

f =150kHz = g =3,3us,U, =376V, A,(RM 6— Kern) =36, 6mm2, ;pn'm =230mA
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Und aus den vorherigen Uberlegungen das Ubersetzungsverhiltnis zu 9,8 : 1.

Fiir die Primarwindungszahl erhalten wir damit:

~ [ 188V -3,3us
AAB  36,6mm*0,36T

Die maximale Flussdichte haben wir mit 0,18T eingesetzt, damit die Kernverluste ertrdglich
bleiben. Die Windungszahl von 47 erhéhen wir auf 49, denn dann kdnnen wir das geforderte
Ubersetzungsverhiltnis von 9,8:1 mit 5 Sekundarwindungen geschickt erreichen.

=47

Das einzelne Wicklungsfenster hat bei dem Zweikammerspulenkdrper 3mm x 2,45mm (siehe
Datenblatt). Wir wihlen den Durchmesser des primédren Kupferlackdrahtes zu 0,37mm. Dann
bekommen wir 8 Windungen pro Lage drauf und haben bei 6 Lagen eine Wicklungshéhe von
2,3mm. Da bleibt noch Luft fiir eine Isolierschicht zum Kern hin. Das Ubersetzungsverhiltnis
ist dann 48:5 =9,6.

Fiir die Sekundiarwicklung wéhlen wir einen Drahtdurchmesser (inkl. Lackschicht) von 0,6mm.
Damit bekommen wir 2 x 2 Lagen bifilar (2 Dréhte parallel gewickelt) a 5 Windungen, also
insgesamt 2 x 5 = 10 Windungen, was fiir Center tapped gut passt.

Die Wicklungswiderstinde sind dann
9 -9
21-1077Qm-48-30mm 21-1007Qm-5-30mm
) =0,3Q und Reyser = ) =
7r(0,18mm) ﬁ(0,3mm) -2
Und die ohmschen Verluste mit 2R sind: Pcuprim = 8mW und  Pcyser = 10,3mW

Der Trafo ist also hoffnungslos iiberdimensioniert und bleibt kalt. Wir kénnen einen kleineren
Kern nehmen oder die Lackisolation des Kupferlackdrahtes dicker wéhlen, um eine héhere Iso-
lationsfestigkeit zu erreichen.

6mQ)

RCuprim =

15.3.5.3 Weitere Anmerkung zur Schaltung

Beim Anlauf der Schaltung wird der NCP1392 iiber R;s versorgt. Sobald die Halbbriicke loslauft,
wird er iiber die Ladungspumpe Ci, Ri¢ und die Dioden D4, Ds zusitzlich gespeist. Und tiber die
Ladungspumpe flie3t der Hauptanteil des Stromes. Auf eine externe Zenerdiode kann verzichtet
werden, da der NCP die Versorgungsspannung mit einer internen Zenerdiode klemmt. C; darf
halt nicht zu grof3 gewéhlt werden, damit die Verlustleistung im NCP vernachlissigt werden
kann und zumindest die interne Zenerdiode nicht iiberlastet wird. Das gelingt aber leicht.

Der Wandler ist potentialtrennend. Die Isolationsspannung wird durch den Trafo bestimmt. Falls
hier hohe Anforderungen zu erfiillen sind, empfiehlt es sich Cu-Draht mit erhdhter Isolierung zu
verwenden.

Rig und C3 bestimmen die Regler-Charakteristik fiir die Ausgangsspannung. Da die Wandler-
frequenz oberhalb 100kHz liegt, konnen Lastschwankungen und Anderungen der Eingangsspan-
nung gut ausgeregelt werden.

Die Schaltung enthidlt nur Keramikkondensatoren und C ist ein Folienkondensator. Dadurch
kann die Schaltung bis zu sehr hohen Temperaturen betrieben werden.
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16 Die Boucherot-Schaltung

u ==8 R |U Abb. 16.1: Das Schaltbild
der Boucherot-Schaltung

16.1 Die Ausgangsspannung

Zunichst wollen wir die Ausgangsspannung berechnen:

R
U, 1+ jwRC R
== = 5 (16.1)
Ue oL+ R R(l—a) LC)+ja)L
1+ joRC
. 1
Bei der Resonanzkreisfrequenz @y = —— 16.2
q 0 \/E ( )
gilt:
Za_ R J R oder auch [o{=—] 16.3
— = =-J]—7F7—= oderauch || =—F— )
T e ne
C C

Der Strom durch den Lastwiderstand R wird konstant, unabhingig von der Ausgangsspannung
U,, bzw. dem Lastwiderstand R. Die Schaltung ist bei Resonanz eine Stromquelle!

L
Der Ausdruck \/g hat die Einheit Q, stellt also einen Widerstand dar. Er bestimmt maB3geblich

das Verhalten der Resonanzschaltung und wird deshalb als Kennwiderstand X, bezeichnet:

X, = \% (16.4)

Das Verhiltnis von R und X, nennen wir die Giite Q:

R
= . 16.
0 X, (16.5)

Die Gleichungen (16.2), (16.4) und (16.5) in GI. (16.1) eingesetzt liefert:

=

R 1 1

&_lez .o L_la)2 . @ Ll_la)2 .o X)
" ale @ aVer 72wk
) @ “ @ “
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1

| S ||§

= 2 (16.6)
W Lo 1
1——2 +j——=
@ @ O
Zunichst interessiert uns nur der Betrag der Ausgangsspannung;:
= 1 (16.7)
% U, 22 2 .
w w 1
@ @y ) Q
. . Uq @ .
Wir normieren noch u#,, =|==| und =-— Damit folgt aus G1.(16.7):
U, @
1
Uy, = N (16.8)
2
(1-22) w2
0
A
th OBl
,é" |
AN
E\\\t ot \\
\h:#\l‘:
0,01 0,1 Q=01 1 10 100

v

Abb. 16.2: Normierte Ausgangsspannung der Boucherotschaltung fiir die Giiten 0,1/0,2/0,5/1,0/2,0/5,0/10.

Fiir alle Giiten kann die Boucherot-Schaltung abwirts wandeln und fiir Giiten grofler als 1 kann sie zusétz-

lich aufwirts wandeln.
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Abb. 16.3: Ausgangsspannung fiir die Giiten 0,1/0,2/0,5/1,0, vergrofert dargestellt.

Wir sehen in Abb. 16.2 und noch deutlicher in Abb. 16.3, dass sich die Ausgangsspannung mit
zunehmender Frequenz stark verringert. Aus G1.(16.7) kdnnen wir entnehmen, dass fiir grofe
Frequenzen die Ausgangsspannung mit 40dB/Frequenzdekade abnimmt. Zur Regelung eines
Boucherot-Wandlers bendtigen wir eine vergleichsweise kleine Frequenzdnderung. Wie grof} sie

ist, wollen wir im Folgenden erarbeiten.

16.2 Frequenzbereich zur Regelung des Boucherot-Wandlers.

Die in Abb. 16.2 in Abb. 16.3 gezeichneten Verldufe sind jeweils fiir eine Giite gezeichnet. Diese
ist aber nach Gl.(16.5) lastabhingig. Bei einem Wandler werden wir die Ausgangsspannung
durch eine Frequenzregelung konstant halten, auch dann, wenn sich der Ausgangsstrom und da-
mit R dndert. Deshalb interessiert uns doch die Frequenzabhéngigkeit vom Ausgangsstrom bei
konstant gehaltener Ausgangsspannung.

Wir verwenden die GI. (16.1):
R

1 1

| & ||§

U
Wir bilden das Betragsquadrat und setzen R = I_a :

Ya _ !
2 2
Ue 1-0?%)? +92X§I—"2
U

a

R(l—szc)ﬂa)L=(1_6,,2LC)+J-6,,}Le [1 wz}r.

a

= (1-0*)?U2 +Q* X312 =U?
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Uz -(1-9%)*U;

2
=1, = 53
Q2X;
X U
Wir normieren: i, =1, —* und u, =—%
Ue Ue

1— 1_922 2 1— 1_922 2
:”-3:#:”}1: % (16.9)
0 0

GL. (16.9) lasst sich fiir verschieden Ausgangsspannungen darstellen:

Al s
N
|
Ni{ o9
i
NN,
0,8 ‘\.\\,‘
\\'§\' !
VIR _
o5 NRRNSS . u, = 0,5
\ ANl
N RN
06 \\\_.,‘ Y ~
ARSI :
WARE WA WY
. \ . o
05 \ \ k\\ \
’ A NS
RN
0,4 \ VNN
’ _ . \ \
u,=0,9 \ NEEN
\ o
¥ \
0,3 ) \ Y \‘
\i i\ ‘.‘ “
0,2 F -
\ A \
. ' \
01 U =10 HETEEL SN
¢ | [ \
1
0 l '
1 1,1 1,2 1,3 1,4 1,5 1,6 1,7 1,8

Q

Abb. 16.4: Ausgangsstrom in Abhédngigkeit der Frequenz fiir eine konstante Ausgangsspannung. Parameter
Ux: 0,5 bis 0,9.
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Wir sehen, dass der Frequenzbereich zur Regelung des Ausgangsstromes leicht machbar ist. Wir
lesen fiir U, = 80% von U, ab, dass sich die Arbeitsfrequenz um 50% &ndern muss, wenn wir
den Ausgangsstrom vom Maximalwert auf null reduzieren.

= i A=), 5 “n =i, = A=)y, 5 “n
Q Q

Wir kénnen auch die Frequenz berechnen, bei der i, = 0 wird (Leerlauf der Wandlerschaltung).
Aus G1.(16.9) folgt:

0=1-(1-09*)%u? = Q"2 —20%2 -1+u2 =0

2 4 2 2
5 +2uni\/4un+4un(1—un) 1 1
= O = =1t | = =1+— (16.10)
un

2u,2,

n

Das Minuszeichen kann ausgeschlossen werden, da wir uns oberhalb der Resonanzfrequenz be-
finden.

16.3 Die Ausgangskennlinie

Fiir das Verhalten des Wandlers interessiert uns dessen Ausgangskennlinie i, = f{u,) und zwar
auch bei dynamischer Lastinderung, wo die Reglung noch nicht eingreift. Wir halten deshalb
die Arbeitsfrequenz konstant und ermitteln dafiir die Ausgangskennlinie. Sie kann mit Gl. (16.9)
gezeichnet werden.

1

i Q1,0
,,,,,, § é § ! § Abb. 16.5: Die Aus-
05 I\ : gangskennlinie von

\\ ,,,,,,,,, B der Boucherot-Schal-
\E ,,,,, . ; E ; tung.
\E 0O-= 1I Q I A
l_:/,_— L2 1,0

0 !
0 1 2 3 4 5
u

Bei Resonanz (Q2 = 1) ist der Ausgangsstrom unabhingig von der Ausgangsspannung. Die Schal-
tung ist eine Stromquelle. Dies ist aber ein Grenzfall, da wir verlustlose Bauteile brduchten und
die Schaltung exakt auf Resonanz betreiben miissten. Dies konnte beispielsweise mit einer
Strommessung und einem Phasendetektor geschehen, der den Eingangsstrom in Phase mit der
Eingangsspannung hélt. Siehe hierzu auch Abb. 16.6.

Oberhalb der Resonanzfrequenz nimmt der Strom mit zunehmender Ausgangsspannung ab. Die
Schaltung hat also tendenziell das Verhalten einer realen Spannungsquelle, allerdings mit nicht-
linearem Verhalten. In Abb. 16.5 tritt die starke Kriimmung fiir groe Ausgangsspannungen auf.
Das liegt teilweise am Mal3stab, was durch einen Vergleich mit Abb. 16.4 zu erkennen ist.
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Fiir die Realisierung eines Wandlers kann Abb. 16.5 insofern hilfreich sein, dass wir die Aus-
gangsspannung von u, = 0,5 bis 2,0 variieren und dabei dicht oberhalb der Resonanzfrequenz
bleiben. Dann gilt die orangefarbene Kurve in Abb. 16.5 und wir sehen, dass sich die Schaltung
gut angenihert als Stromquelle verhilt.

16.4 Der Eingangsstrom

Resonanzwandler verwenden wir, um die Schaltverluste in den Leistungsschalter drastisch zu
reduzieren oder ganz zu null zu machen. Dies erreichen wir dadurch, dass der Strom beim Ab-
schalten von jedem Leistungsschalter in Drain-Source-Richtung fliefit. Und das tut er dann, wenn
die Last — hier unser Resonanznetzwerk — induktiv ist. Folglich miissen wir jetzt noch tiberprii-
fen, ob und wo unsere Boucherot- Schaltung diese Bedingung erfiillt. Wir berechnen dazu den
Eingangsstrom, der in Abb. 16.1 mit /; bezeichnet ist. Ausgehend von Abb. 16.1 gilt:

I 1 B 1 B 1+ joRC
U, R e R R(l—a)zLC)+ja)L
. joC 1+ joRC
JoL+——=—
R+——
joC
1+j—
_ T I-Xy 1400
B 2 U, (1-02)+ 0
4] 4] e +
QXO-[1—2]+1XO e 0 J
Oder normiert:
I; - X, 1+ 7O
Iy, = -+ 20 + 20 (16.11)

16.4.1 Phase vom Eingangsstrom I

Fiir die Phase ¢ von /; bezogen auf U, gilt:

@ = arctan(QQ) — arctan e (16.12)
o(1-9?)
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Abb. 16.6: Phasenverlauf von i, fiir unterschiedliche Giiten.

Fiir alle Giiten, sprich fiir jede Ausgangslast haben wir fiir Q = @/@o > 1,0 einen negativen Pha-
senwinkel, also induktives Verhalten. Und damit ist die Bedingung fiir sanftes Schalten erfiillt
(hier ZVS Zero Voltage Switching). Wir werden den Wandler also oberhalb der Resonanzfre-
quenz betreiben und nur fiir sehr groBe Lasten, z.B. kurzzeitige Uberlast leicht unter die Reso-
nanzfrequenz abgleiten lassen. Siehe hierzu auch Abb. 16.3, wo unterhalb der Resonanzfrequenz
fiir kleine Giiten (grofle Last) noch eine Verstirkung zu erkennen ist.

16.4.2 Grofie des Blindstromes

Ein Resonanzwandler fiihrt immer Blindstrom. Hier flieBt der Blindstrom auf dem Pfad Ein-
gangselko — Halbbriicke — Induktivitét L und dem Kondensator C, aber nicht {iber den Trafo (wie
es etwa beim LLC-Wandler der Fall ist). Er vergrofert den Wirkstrom, der fiir die Leistungs-
iibertragung nétig ist. Die VergroBerung bedeutet zusitzliche Verluste, die wir fiir das weiche
Schalten erkaufen. Fiir die Beurteilung des Wandlers und dessen Dimensionierung bendtigen wir
ein MaB fiir diese Eigenschaft, also etwa das Verhéltnis von Blindstrom zu Wirkstrom oder so
dhnlich. Doch bevor wir hier eine vollig neue Definition einfiihren iiberlegen wir, ob nicht was
Bekanntes auch zum Ziel fiihrt. Wir erinnern uns an die Definition des Power Factors. Oder noch
einfacher an den Zusammenhang zwischen dem Phasenwickel und der Blindleistung in einem
Wechselstromkreis. In Anlehnung an den Power Factor bei der PFC fithren wir hier den /-Factor
ein, der ebenfalls das Verhiltnis von Wirkleistung zu Scheinleistung angibt. Er ist sozusagen der
interne Power Factor unseres Resonanzwandlers:
IFactor = P = % =CcosQp = cos((p([L ))
A

Und diesen cos ¢ konnen wir aus Gl. (16.12) berechnen und darstellen:
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0,9 +—
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Abb. 16.7: Wirkfaktor in Abhéngigkeit der Arbeitsfrequenz.

Wir sehen, dass wir fiir Frequenzen deutlich oberhalb der Resonanzfrequenz ein ganz schlechtes
Verhiltnis bekommen. Es flieit ein groBer Blindstrom, ohne dass nennenswerte Wirkleistung
transportiert wird. Die Boucherot-Schaltung wird somit bei Teillast einen schlechten Wirkungs-
grad haben.

Dennoch kénnen wir mit Hilfe von Abb. 16.6 und Abb. 16.7 einstellen, ob wir mehr Energie fiir
das ZVS zur Verfiigung stellen wollen oder eher einen besseren Wirkungsgrad haben wollen.

Abb. 16.7 sieht auf den ersten Blick liberzeugend aus, ist aber fiir die Dimensionierung des Wand-
lers dennoch unkomfortabel, da ja O lastabhingig ist, wir also auf den Kurven hin und her sprin-
gen miissen. Eine andere Darstellung kdnnen wir dhnlich wie in Abb. 16.4 erarbeiten, wenn wir
aus der Ersatzschaltung /; berechnen und ebenfalls normieren.

Ausgehend von Abb. 16.1 erhalten wir:

v 1
I, =U, joC +_Tfl oder in Betragsform 1 % = Ug (a)zcz +_2j
R
Mit dem Ziel der gleichen Normierung wie fiir /, bilden wir

22
12X, 11
L20 _ 2 x3 | Q2 —+—
vz x2 R?
e 0

ir Xo

Und nennen den normierten Spulenstrom i,; = Damit gilt:

e
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2
X
2 i [gz 28 j

. U, . . Xy
Mit R =—% und dem normierten Ausgangsstrom i, =/, U folgt:
a e

2,2 2,2
Xl Xl

g =ty [92 +—[‘; - J =uy [92 +—2°U§ J —u2Q% +2
un e

a

(16.13)

. 2002 , 2
=1, =\ u, Q" +1i,

Der Eingangsstrom i,; besteht also aus zwei Teilen. Ein Teil ist der Ausgangsstrom i, in GI.
(16.13) und der zweite Teil (u,Q) ist der Blindstrom iiber den Resonanzkondensator.

Die Beziehung (16.13) kdnnen wir in Abb. 16.4 mit einzeichnen und erhalten Abb. 16.8:

1,4
i B un=0,9
1,2 & - N I un=0,8
— I ——
I~ T~ T un=0,7
‘\\\ \§§~§
1 ~__] — —— | [
N —~—— —lun=06 |
T =05
0,8
Y
\\ ~
\\\‘ \\
06 N NN
’ Q\\\\\\\\
\ N
AENENN
0,4 A WA \\ N ™
\ \ \\\ \\\
\ NN
ML ERNEN
0,2 \
\ N\
VNN \
\ \ \ \
0 | |
1 1,1 1,2 1,3 1,4 1,5 1,6 1,7 1,8
Q

Abb. 16.8: Spulenstrom 7,z und Ausgangsstrom .
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Oder fiir groBere Ausgangsspannungen:

A 45
4
3,5
3
2,5
2

inL

R | RN RN

Abb. 16.9: Spulenstrom i, und Ausgangsstrom iy. fiir groflere Ausgangsspannungen.

16.4.3 Eingangsstrom und Giite

In Abb. 16.8 und Abb. 16.9 ist die Giite nicht mehr zu erkennen. Sie ist eine Funktion der Last und
damit abhéngig von i,. Sie kann folgendermafen berechnet werden:

Es gilt:
2 2 252 252

uy _ 2 Xy 2 Xoly _ Xoly o

o T e T e

Q R Ua Ue
Daraus kann die Giite Q berechnet werden:

0=

l}’l

Fiir die Ausgangsspannungen u, = 0,9 und u, = 05 ist sie ausgehend von Abb. 16.8 in Abb. 16.10 einge-
zeichnet. Die Glite Q ist genauso wie der Strom i, eine dimensionslose Grof3e. Deshalb kann sie in dasselbe
Diagramm eingezeichnet werden und es gelten auf der Ordinate die angeschriebenen Zahlenwerte fiir ix
gleichermaflen fiir die Giite Q. Die Giiten fiir die restlichen Ausgangsspannungen verlaufen entsprechend.
Sie wurden lediglich aus Ubersichtlichkeitsgriinden weggelassen.

Die Kurven in Abb. 16.8, Abb. 16.9 und Abb. 16.10 sehen anders aus, als die bisher aus der Literatur
bekannten. Das kommt daher, dass dort fiir viele Darstellungen Q als Parameter gewahlt wird. Wir haben
im Gegensatz dazu die Ausgangsspannung als konstant angenommen und als Parameter in den Kurven-
scharen verwendet. Das erschien uns anschaulicher, da wir hiufig einen Wandler fiir eine feste Ausgangs-
spannung bauen. Der Wandler liefert von Natur aus keine lastunabhiingige Ausgangsspannung, aber die
Regelung sorgt durch Nachfiihren der Frequenz dafiir, dass die Ausgangsspannung konstant bleibt.

Auf diesen Sachverhalt wollten wir hier nochmals hinweisen, um den Verwirrungen entgegenzuwirken.
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Abb. 16.10: Wie Abb. 16.8, aber mit eingetragener Giite.

Wir sehen, dass der Spulenstrom immer grofer ist, als der Ausgangsstrom. Das riihrt zum einen
vom Blindstrom her, der zusétzlich fliet. Und zum anderen transformiert die Schaltung. So ist
beispielsweise die Ausgangsspannung fiir u, = 2,0 doppelt so gro3 wie die Eingangsspannung.
Folglich muss schon nach dem Energieerhaltungssatz der Eingangsstrom doppelt so grof3 sein
wie der Ausgangsstrom. Also muss i,; = 2i, oder etwas grofer, da ja noch Blindstrom flief3t.

Aus Abb. 16.9 lesen wir an der Stelle u, = 2,0 und auf der Resonanzfrequenz fiir i,; = 2,25 ab.

Der Blindstromanteil ist damit 1,03 und bezogen auf den Wirkstrom von 2,0 also ungefihr 50%.
Oder anders formuliert: Der tatséchlich flieBende Strom (Scheinstrom) ist um 0,25/2=12,5%
grofer, als der fiir die Energieilibertragung notwendige Wirkstrom. Das diirfte fiir die Anwen-
dung der Boucherot-Schaltung erstmal kein Problem sein. Die Zahlen gelten aber so nur bei
Resonanzfrequenz. Regeln wir die Ausgangsspannung bzw. die Ausgangsleistung, dann fahren
wir aus der Resonanzfrequenz nach oben heraus. Und jetzt helfen uns Abb. 16.8 und Abb. 16.9,
um den Strombedarf abzulesen. So kénnen wir etwa bei u, = 2,0 und Q2 =1,2 den flinffachen
Strom ablesen. Also 500% vom ,,notwendigen“ Strom. Das klingt viel, bezieht sich aber auf
einen deutlich verringerten Ausgangsstrom von ungefihr 40%. Zusammenfassend kénnen wir
festhalten, dass die Boucherotschaltung bei groBBer Ausgangsleistung hervorragen arbeitet und
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bei Teillast viel Blindstrom erzeugt. Er tut jedoch nicht weh, was die Erwdrmung angeht, da die
Kiihlung ja fiir Volllast ausgelegt sein muss und folglich den geringeren Strom immer kann.
Jedoch der Wirkungsgrad geht im Teillastbereich schnell zuriick.

16.4.4 Zeigerdiagramm der Boucherot-Schaltung

Abb. 16.11: Zeigerdiagramm
der Boucherot-Schaltung.

Fiir die Eingangsseite ist der Phasenwinkel ¢ zwischen U, und I; wichtig. I; muss fiir das ZVS
immer nacheilend sein.

16.4.5 Vorgehensweise zur Dimensionierung

Soll der Wandler nur abwérts wandeln, dann wihlen wir z.B. eine Giite von ungeféhr 1. Damit
haben wir bereits den Kennwiderstand Xo. Die Resonanzfrequenz legen wir ebenfalls vorab fest.

Wir verwenden die GI. (16.4) X, = \/% und GL (16.2) @, = 1 . Wenn wir beide Gleichun-

JLC

und wenn wir sie dividieren erhalten wir:

gen multiplizieren bekommen wir C =
X 0@

L= Xo . Die Strombelastung von L kann aus Abb. 16.8 und Abb. 16.9 entnommen werden. Die
@

Spannungsbelastung von C ist mindestens U, und wenn wir einen Trafo verwenden mindestens

tiU,. Der Trafo kann parallel zu C (in Abb. 16.1) geschaltet werden und einen sekundérseitigen

Gleichrichter haben. Dabei muss allerdings der Ausgangsseitige Lastwiderstand mit iz multi-
7

pliziert werden, um ihn als R in Abb. 16.1 eintragen zu kdnnen.

Die Dimensionierung auf die Resonanzfrequenz wie hier beschrieben setzt natiirlich voraus, dass
wir ausreichend Reserve einplanen, da wir nie genau die Resonanzfrequenz anfahren konnen.
Prognostizieren wir dann noch einen Wirkungsgrad, dann sollten wir gut und gern 20% mehr an
Ausgangsstrom- und Spannung einplanen.

Bei groBen Ubersetzungsverhiltnissen des Trafos und groBer Streuinduktivitit des Trafos kann
es zu zusdtzlichen Schwingungen kommen. Dann ist es giinstiger, den Resonanzkondensator C
auf die Sekundirseite zu legen. Sein Wert muss mit 2 multipliziert werden. Die Streuinduktivitét
wird damit zur Resonanzinduktivitdt L in Serie geschaltet und beide zusammen wirken wie eine
Induktivitdt. Die zusétzliche Schwingmdoglichkeit verschwindet und L wird dabei kaum merklich
vergroBert. Der einzige Nachteil ist, dass jetzt auch der Blindstrom iiber den Trafo flieft.
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Fiir die Ansteuerung mit einer Halb- oder Vollbriicke gelten die gleichen Uberlegungen wie beim
LC-Wandler in Kap. 15 und fiir die ausgangsseitige Gleichrichtung wird in diesem Kapitel noch
eine Erginzung kommen, die ebenfalls fiir alle Resonanzwandler relevant ist. Insofern kénnen
wir gleich mit dem Ersatzschaltbild beginnen.

17.1 Ersatzschaltung des LLC-Wandlers

° L - ° Abb. 17.1:
C Lg Ersatzschaltung zur
Berechnung der Aus-
ie I Lp H R % gangsspannung.
O O

Haufig versucht der Entwickler die beiden Induktivitidten mit dem Trafo zu realisieren, um Bau-
teile zu sparen. Dann ist Lp die Hauptinduktivitit des Trafos und Ls die Streuinduktivitit. Grund-
sdtzlich ist dann Lp groBer als Ls. Zum Einstellen der Ausgangsspannung wird die Arbeitsfre-
quenz von U, variiert. Fiir Arbeitsfrequenzen oberhalb der Resonanzfrequenz von C/LS arbeitete
die Schaltung dhnlich wie ein LC-Wandler (Kap. 15). Fiir Frequenzen darunter wird die Serien-
schaltung von C und Lgkapazitiv und es entsteht ein Schwingkreis mit Lp. Dort hat die Schaltung
ein Verhalten dhnlich der Boucherot-Schaltung (Kap. 16, L und C vertauscht). Sie kann in dem
Bereich ,,boosten®, sprich als Aufwirtswandler arbeiten. Somit kann sie — in gewissen Grenzen
— die Eigenschaften beider Wandler-Typen vereinen. Das hat sie zumindest bei Wandler kleine-
rer Leistungen zu einem modernen, hdufig angewandten Schaltungsprinzip gemacht.

Andererseits ist sie etwas schwieriger zu verstehen und mathematisch aufwéndiger zu beschrei-
ben. Erfreulicherweise gibt es in den Application-Notes der Controller-Hersteller Anleitungen,
die das Dimensionieren der Leistungsbauelemente kochrezeptartig beschreiben. Auf sie sei ver-
wiesen. Sie sollen nicht Bestandteil der nachfolgenden Ausfithrungen sein.

Sollen beide Induktivitdten mit dem Trafo realisiert werden, dann wird die Entwicklung lang-
wierig. Die Grofle von Lp kann durch einen Luftspalt im Kern eingestellt werden. Hingegen muss
Ls durch den konstruktiven Aufbau des Trafos und der Wicklungen eingestellt werden. Dazu
verwenden wir gerne eine Zweikammer-Wicklung. Die Wandstirke der Trennwand zwischen
beiden Kammern bestimmt maligeblich die Streuinduktivitit. Und so kann durch Variation der
Wandstérke die Streuinduktivitit eingestellt werden. Siehe hierzu auch Kap. 24.6. Dafiir sind
erfahrungsgemill mehrere Iterationen nétig. Oft bendtigen wir einen unsymmetrischen Spulen-
korper, wo die Trennwand nicht in der Mitte sitzt. Dann kann der Spulenkérper mit einem 3D-
Druck hergestellt werden. Fiir Prototypen geht das, fiir die Serie hingegen entstehen Werkzeug-
kosten, die die Hersteller immer noch schleppend oder nur teilweise iibernehmen.

Die Zweikammerwicklung hat den zusitzlichen Vorteil, dass die Anforderungen an die Uber-
schlagsfestigkeit zwischen Primér- und Sekundarwicklung leichter erreichbar sind.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_17
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17.2 Berechnung der Ubertragungsfunktion

17.2.5 Aufstellen der Spannungsteilergleichung

JCULPR
U R+ joL
Za_ 1 tjw P,wL - (17.1)
Ue 7+JwLS+']7P
J R+ joLp

17.2.6 Normierungen

Folgende Normierungen kdnnen uns - wie wir erst spater erkennen werden — bei der Interpreta-
tion der Gl. (17.1) helfen:

LP +LS /LS 1 1 1
LS C R 1’LSCV (LS +LP)C

Doch die vier Definitionen sind nicht ganz korrekt, da sie implizieren, dass alle 4 GroBen frei
wihlbar seien. Deshalb driicken wir w; in m und w, aus:
1 1 (24

J(Ls +Lp)C " JmLsC  m

Somit erhalten wir aus Gl. (17.1)

ja)LPR
Ua R+ joLp ~ ~@’LpRC
Ue 1 | prg s J@2R R(l—a)zLSC—a)zLPC)+j(a)Lp—a)3LSLPC)
joC R+ joLp
@* LpRC o’
__ Do =S _ )
2 . 2 2 2
R[1-0% (L5 +Lp)C |+ joLp(1-0’LsC) ] L T
@ @\ @y

Bei der letzten Umformung wurde verwendet:
Lp  Lp |Lg
A } LSC LS C

Und jetzt noch w; eingesetzt:

Lg
und ,[— =0R
C 0
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2
w
—(m-1
ﬁ_ wg(’” )
U 2 2
= R4 2 1| (m-1)0
20 @ \ wy
Wir setzen noch Q = @
2
U, _ Q*(m-1)
u

e Q-1+ Q@7 ~1)(m-1)0

Und normieren u,, = —%
e

Und bilden davon das Betragsquadrat von Gl. (17.5):

L @]

2

"u [Q2m—1]2 +a(@?-1)(m-1)0]

6
un \
5 i
11X WL+
[ Q=0,125
4 | I I~ .
[ | P i i |
1 | 1 | |
1 T
11
3 I
| i !
| I
1)
2 1 |¥— .
1 ! N iz,
1 | H H e s—— H
T =t Nt O e —— ===
7 T [ T T T T ! ' {
L | = T X i |
A 1 i i 1 | i |
0 L—= i H | h H 1 | h |
0 0,5 1 1,5 2,5

Abb. 17.2: Betragsverlauf. Gezeichnet fiir m = 4.

Fiir @ = oy ergibt sich fiir alle m und fiir alle O:

(17.4)

(17.5)

(17.6)

(17.7)
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17.2.7 Verhalten bei grofien Frequenzen

Fiir grofle Q gilt:
Yo om0
Ue o m—1+jQ(m—1)Q JjQO

d.h. die Ausgangsspannung nimmt mit 20dB/Frequenzdekade ab. Somit hat die LLC-Schaltung
fiir Frequenzen oberhalb der Resonanzfrequenz fy ein ganz dhnliches Verhalten wie die LC-
Schaltung. Wenn wir sie nur dort betreiben, kdnnten wir sie durch die LC-Schaltung ersetzen.
Der groBie Vorteil der LLC-Schaltung ist aber der zuséitzliche Boost-Bereich f] < f < f;, wo

eine Spannungsiiberhhung auftritt. Und diesen wollen wir nutzen und uns im Folgenden auf
diesen Frequenzbereich konzentrieren.

17.2.8 Uberpriifung der Phasenlage

Fiir den Betriebsmodus der Primérbriicke interessiert uns die Phasenlage zwischen Strom und
Spannung, weil nur bei nacheilendem Strom ZVS moglich ist. Dazu berechnen wir den Ein-
gangsstrom:

1 joRC - w*LpC

Ue 1, jorg+ J@keR R(l—a)zLSC—a)zLPC)+j(a)LP—a)3LSLPC)
joC R+ joLp

jOR[C @ LpC
L, @ \Ls f LsC

2
1 w 1 w 1
|+ j—Lp—=| 15 LsC——
(LS +LP)C:| [ay "LSC[ a)g Lsc

U 2
= R{l—w(LS+LP)C
o

Lol w Q

j—————F=(m-1 20 (m-1
L 7 wé( ) ) io (m—1)
U 5 2 _ 2 . _ 02
Ye R[l—wz]+jw(m—l)QR[l—w2J R(l mQ )+jQ(m I)QR(I Q )

(O 0)0
(17.8)
Fiir die Phase gilt:

o 00(1-02)(m-1)

¢ = arctan————— —arctan > (17.9)
0Q(m—1) 1-mQ
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Abb. 17.3: Phasenverldufe. Kurven gezeichnet fiir m = 4.

Zum vollstindigen Verstédndnis von Abb. 17.3 sollten wir es mit Abb. 17.2 vergleichen, das mit
derselben Abszisse gezeichnet ist. So bekommen wir den Zusammenhang zwischen Betrags-

verlauf und Phase.
Bei der Programmierung des arctan bitte aufpassen. Der arctan ist z-periodisch und muss je

nach verwendetem Programm an der richtigen Stelle manuell korrigiert werden.

Nach dem was wir bisher gesehen haben, erscheinen die Normierungsgleichungen als sinnvoll.

Aus Abb. 17.2 und Abb. 17.3 geht hervor, dass die Phasenlage oberhalb dem Maximalwert der
Verstirkung (Maxima in Abb. 17.2) immer negativ ist, das ZVS also moglich ist. Allerdings ist
die Phase ¢ direkt beim Maximum oder geringfiigig dariiber betragsmiBig sehr klein. Fiir das
ZVS steht dort sehr wenig Energie zur Verfiigung, was zu einem nur teilweise stattfindenden
ZVS fiithren kann. Hier muss der Schaltvorgang im konkreten Fall kritisch {iberpriift werden.

Unkritisch wird die Sache, wenn wir aus anderen Griinden - etwa Bauteiletoleranzen — sowieso
deutlich oberhalb vom Betragsmaximum bleiben. Dann liegen die Phasen in Abb. 17.3 deutlich

im Negativen und es steht geniigend Blindstrom fiir das ZVS zur Verfiigung.

17.3 Ausgangsstrom bei konstanter Ausgangsspannung

In Abb. 17.2 haben wir Q konstant gehalten. Im realen Betrieb des Wandlers wird es aber so sein,
dass wir die Ausgangsspannung konstant halten (miissen) und sich die Giite lastabhingig &ndert.
Deshalb konnen wir den Wandler besser verstehen, wenn wir den Ausgangsstrom in Abhéngig-

keit der Arbeitsfrequenz darstellen und zwar bei konstanter Ausgangsspannung.

InGL (17.7)ist Q=

Lg
C

[Ual

und R =
||

Damit kénnen wir die Gleichung (17.7) folgendermaf3en umformen:
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Wir normieren:

(17.10)

1

m

2

Q

uy

(17.11)

Abb. 17.4: Normierter Ausgangsstrom iiber der normierten Frequenz bei konstant gehaltener Ausgangs-

4 gesetzt und das Verhalten fiir u, <1 gezeigt.

spannung nach Gl. (17.11). Hierzu wurde willkiirlich m

Oder die Stromachse logarithmisch dargestellt:
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0,1

Abb. 17.5: Wie Abb. 17.4, jedoch Ausgangsstrom logarithmisch dargestellt zum direkten Vergleich mit
Kap. 15, Abb. 15.9. (LC-Serien-Serienschaltung) oder zum Vergleich mit der Boucherot-Schaltung Kap.
16, Abb. 16.4.

Wir sehen, dass sich der LLC-Wandler fiir Ausgangsspannungen < 1 ganz dhnlich verhélt wie
die LC-Serienschaltung und kdnnte durch diese ersetzt werden. Wir wollen noch sein Verhalten
bei grofleren Ausgangsspannungen anschauen.

[T T T T i1 11

09 |— : : : : : f
| | | | | | \

in 038 : : : : : : :\

; = e

gj 3 3 /) | E,L%=Mp
o —1

02 ]
01 ]
0 H H |
0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1
—_—
Q

Abb. 17.6: Normierter Ausgangsstrom iiber der normierten Frequenz bei konstant gehaltener Ausgangs-
spannung fiir m =4 und u, > 1.

In Abb. 17.4 bis Abb. 17.6 sehen wir die Verdnderung des Ausgangsstromes, wenn wir die Fre-
quenz verdndern und dabei die Ausgangsspannung konstant halten. Beim realen (funktionieren-
den) Wandler ist es natiirlich umgekehrt, ndmlich so, dass die Last gedndert wird und damit der
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Ausgangsstrom. Und der Regler des Wandlers fiihrt die Frequenz so nach, dass die Ausgangs-
spannung konstant bleibt. Fiir diesen Fall sind die Abb.er gezeichnet und zwar mit Hilfe von GI.
(17.11). Wir sehen, dass wir in einem engen Frequenzbereich den kompletten Leistungsbereich
des Wandlers durchlaufen konnen, also etwa 1,05<Q<1,2.

Wir erkennen aber auch, dass der LLC-Wandler nur fiir groe Ausgangsspannungen (z.B. u, >
0,8) leerlaufsicher ist. Wir konnen dazu auch Abb. 17.1 betrachten. Fiir hohe Frequenzen ist C
niederohmig und die beiden Induktivititen bilden einen induktiven Spannungsteiler mit dem

1 1
Teilerfaktor 1—— . D.h. nur wenn u,, >1—— ist, darf der Ausgangsstrom bis auf null abneh-
m m

men, ohne dass die Ausgangsspannung durchgeht. Je nach Dimensionierung kann dabei die Fre-
quenz recht hoch werden. Wir bendtigen im Normalfall also eine Minimallast oder miissen — wie
beim LC-Wandler - einen Skip-Mode einbauen.

17.3.1 Phase des Eingangsstromes bei konstanter Ausgangsspannung

In Gl. (17.9) haben wir die Phase des Eingangsstromes berechnet, allerdings in Abhéngigkeit
von Q. Aussagekréftiger ist es, wenn wir die Phase in Abhingigkeit vom Ausgangsstrom haben.
Wir ersetzen deshalb Q:

Xo _ oy Mol _ o MallUe| _ ] 1 _ 4,
0="0 - x4l - x, = X i —=1 (17.12)
R ’ Ul ’ Ue| |Ua] ’ Ue| 0w
Die Gl. (17.12) setzen wir in G1. (17.9) ein und erhalten
iiQ(l—Qz)(m—l)
Q= —arctan_;—arctan “n 5 (17.13)
liQ(m—l) 1-mQ
u

n

Wir berechnen i, mit Gl. (17.11), nehmen u, als Parameter zeichnen Gl. (17.13) mit Excel.

90

v

-50

-70

-90

Abb. 17.7: Die Phase des Eingangsstromes.
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Ein Vergleich mit Abb. 17.7 zeigt, dass der Eingangsstrom oberhalb des Maximums induktiv
wird. Somit ist die Bedingung fiir ZVS fiir Frequenzen oberhalb des Maximums immer erfiillt.
Beispielsweise miissen wir fiir #, = 1,2 nach Abb. 17.7 die minimale Arbeitsfrequenz auf Q =
0,68 festlegen.

17.4 Die Ausgangskennlinie

Zur Vollstandigkeit sei noch die Ausgangskennlinie gezeichnet, also u,, = f (i,, ) mit den Nor-
mierungsgleichungen fiir u, Gl. (17.6) und fiir i, Gl. (17.10). Der Parameter ist Q, d.h. wir tun
so, als ob die Arbeitsfrequenz fiir einen Moment konstant gehalten wird, wahrend sich der Aus-

gangsstrom éndert. Fiir Q verwenden wir Gl. (17.12) O = In. und setzen die GroBen in Gl. (17.7)
ul’l

ein:

> _U; o (m-1)

"y 2 2
ve (@2m-1) +Q? (@ -1] (m-1)°

u

= ~.
:N‘si\)

2 (sz—l)z +0? (@7 —1)2 (m=-1)*i2 =Q*(m-1)°
) Q4(m—1)2—92(92—1)2(;71—1)21'3
u, = 3 (17.14)
(@?m-1)
Die Gl. (17.14) wird in den beiden nachfolgenden Abb.ern fiir m = 4 gezeichnet.
0'9 i i i i i i i i i i ;
n 0,8
0,7
0,6
0,5 . - N :
o -+
0/3 ' ' ' ' j j j j ' ' ' 3
0/2 | __i 1 1 1 —
0,1 | 1
0

0 0,5 1 1,5 2
i

n
Abb. 17.8: Ausgangskennlinie bei konstanter Frequenz Q, wobei Q > 1 gewdhlt wurde. Verwendet wird
Gl. (17.7).
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Wir sehen, dass fiir Frequenzen dicht oberhalb der Resonanzfrequenz die Schaltung zu einer
guten Spannungsquelle wird, was zwar eine gute Regelung der Ausgangsspannung ermoglicht,
gleichzeitig aber auch einen groflen Strom im Kurzschlussfall bedeutet.

6

u s

0 0,5 1 1,5 2

Abb. 17.9: Wie Abb. 17.8, jedoch Q < 1.

Abb. 17.8 und Abb. 17.9 zeigen den Fall, dass wir die Arbeitsfrequenz konstant halten und die
Last dndern. Der Fall tritt beispielsweise dann ein, wenn ein Lastsprung erfolgt und der Regler
im ersten Moment noch nicht nachregelt. Umgekehrt lassen sich daraus die Anforderungen an
den Regler ableiten.

Abb. 17.9 zeigt den Fall, dass wir zwischen w; und wo liegen, mit Ausnahme der Kurve von Q =
0,4. Sie liegt unterhalb von @, weswegen sie deutlich niedriger liegt. Sie dient lediglich zum
Verstandnis und hat keine praktische Bedeutung, weil dort die LLC-Schaltung kapazitiv wird
und damit kein ZVS mehr stattfindet.

17.5 Vergleich Eingangsstrom - Ausgangsstrom

Aus Gl.
(17.8) folgt mit GI. (17.12) auch

~Q% (m—1)+ jQ4n

In

Fe o U(1-m@? )+ jo(m-1)(1-97)

ln
Und wir normieren analog zu i,:

[} —l—eX 17.15
ne_U 0 ( . )

e
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2
ot (m-1) Jrsz“i‘f;1
Ine = |— ; - ; (17.16)
Uy (12 20 2 (1_A2
i’%(l m? )+ (m-1)* (1-07)

2

Wir konnen noch den bereits in Gl. (17.11) berechneten i, einsetzen:

Q* (m-1) ~uy (Qm-1
2
(22-)

u? (1 -mQ? )2 +0* (m —1)2 —u? (m§22 - 1)2

)2
0%+ 0%

ne

~.

2
Q* (m-1)* —uy (Q7m-1)
2 2.2
S\ Q7 +Q%u;,
(@)
) a*(m-1)’
2
Q* (m=1)° —uz (@m—1) 2
i, = + f

ne

(02 —1)2(m—1)2 0 @ (m-1)

2 2
o? L(@m=1) (@7 1)
ipe = 5 ~Up 3 ; 17.17)
(@?-1) (@2 -1 (m-1y 0
Zum Vergleich mit i, sei GL (17.11) noch umgeformt:
2
2, (@m-)
iy, = —u (17.18)

(@? —1)2 s (? —1)2(m—1)2

2
GL. (17.17) und GI. (17.18) unterscheiden sich also nur um den Term (Qz - 1) beim Faktor u,%
im Zahler. In Gl. (17.18) wird mehr abgezogen, als in Gl. (17.17).

Beide Strome werden in Abb. 17.10 zusammen eingezeichnet, damit ein direkter Vergleich leicht
fallt. Der Eingangsstrom i, ist immer grofer, als der Ausgangsstrom in. Das liegt aber nicht nur
am Blindstrom, den i,. zusitzlich hat, sondern auch am Spannungsverhéltnis u,. So hat beispiels-
weise bei u, = 2 der Eingangsstrom physikalisch bedingt den doppelten Wert. Das gilt es bei der
Interpretation von Abb. 17.10 zu beachten.



208 17 Der LLC-Wandler

16 --- R
A | \ | | \ \ h
14 f--- A
| o = i O 0 O O O
ne ' : :
%\ : :
o8 {1 NN
: :
in | o4 po-me-totomin A \\\
~u \ \ )
02 | - \\
- U . 1 H 3 1
0 H H .“ N
0,2 0,8 0,9 1
—

Q

Abb. 17.10: Normierter Eingangsstrom i». und normierter Ausgangsstrom i#, fiir verschiedene Ausgangs-
spannungen ux > 1. ixe ist der jeweils grofere Strom von beiden.
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ne : N T : : :
1 b+ -----'r-\-\--'r-\----' ‘ JRREE S TE EE S R SR OSSN SRR A
N\ N\ i u,=0,8 ' : '
0,8 |-iqdmmmrot-Re oo o NG - NG - e - _ decbogododoboeodod
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Abb. 17.11: Normierter Eingangsstrom i, und normierter Ausgangsstrom i, fiir Ausgangsspannungen
un < 1. ine ist der jeweils groBere Strom von beiden. Fiir u, = 0,5 und u, = 0,95 liegen beide Stromkurven
ibereinander.

Interessant ist, dass fiir alle u, die Strome im Maximum der Kurven genau das reziproke Ver-
haltnis der Spannungstransformation haben. Dort gibt es also keinen Blindstrom. Die Schaltung
verhdlt sich dort wie eine ohmsche Last, was wiederum bedeutet, dass dort kein Blindstrom fiir
das ZVS zur Verfiigung steht. Wir sollten das Maximum deshalb nicht anfahren, sondern zu-
gunsten einer induktiven Last oberhalb bleiben. Das gilt es fiir alle Betriebspunkte einzuhalten.
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Wir sehen in Abb. 17.10, dass fiir kleine Ausgangsstrome die Eingangsstrome sehr grofl werden.
Sie enthalten dann viel Blindstrom, mehr Blindstrom, als wir fiir das ZVS brauchten. D.h. auch
dieser Wandler wieder im Teillastbereich einen schlechten Wirkungsgrad haben.

Die Schaltung transformiert, deshalb miissen die Stromkurven noch um das Ubersetzungsver-

1
hiltnis bereinigt werden. Z.B. muss fiir u, = 0,7 der Eingangsstrom um den Faktor — ~1,4

multipliziert werden, um die fiir den Blindanteil relevante Grofle zu bekommen. Nehmen wir
= 1,85, dann haben beide Werte ungefihr denselben Wert von i, = 0,4. Der Eingangsstrom
miisste aber nach dem Energieerhaltungssatz 70% vom Ausgangsstrom haben. Tatsdchlich ist er
nahezu gleich grofl. Wir haben also den Fall, dass der Blindstrom genauso grof3 ist, als der Wirk-
strom, da bekanntlich Wirk- und Blindstrom quadratisch addiert werden.

Wir kénnen den Wert mit der LC-Schaltung (Kap. 15) vergleichen, dann finden wir genau das
gleiche Verhalten. Und wir kdnnen ihn mit der Boucherot-Schaltung (Kap. 16) vergleichen, dann
hat die im vergleichbaren Betriebspunkt einen geringfiigig hheren Blindstrom.

Weitergehende Untersuchungen und Berechnungen haben gezeigt, dass sich an den Verhiltnis-
sen — insbesondere dem Verhéltnis zwischen Ausgangsstrom und Eingangsstrom — nichts We-
sentliches dndert, wenn wir m dndern. Deshalb wollen wir hier auf weitere Abb.er verzichten.
Wer hierzu Interesse hat, moge sich unter ulrich.Schlienz@gmx.de melden.

17.6 Das Zeigerdiagramm

Ausgehend von Abb. 17.1 konnen wir das Zeigerdiagramm der LLC-Schaltung zeichnen und un-
terscheiden die Fille, dass wir unter der Resonanzfrequenz von C und Lgs liegen, also o1 < ® <
o oder oberhalb, also ® > wo:

Ucis
- 2
I—C—LS ) | |
c Ls N Abb. 17.12: Schaltung
Y, Iw [Jr |Y%
O O

Abb. 17.13: Zeigerdiagramm fiir ®; < ® < @y Abb. 17.14: Zeigerdiagramm fiir ® = ®o
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18 Sinus-Puls-Wandler

Wenn man eine lastabhidngige Arbeitsfrequenz des Wandlers in Kauf nimmt, 14sst sich ein Re-
sonanzwandler realisieren, der in einem grolem Leistungsbereich arbeiten kann. Das Konzept
bietet sich beispielsweise fiir Wandler in Wechselrichtern an, wo beim Nulldurchgang der Span-
nung die Ausgangsleistung praktisch null betragt. Somit muss der gesamte Leistungsbereich von
Nulllast bis Maximalleistung durchlaufen werden kdnnen.

18.1 Schaltung

TUJ ] Tﬂé :r;a:;o
(D|Ue TCe : D 08 L,
H ™ - o
TZJq Tﬂ:} T Cu TCa an

Abb. 18.1: Resonanzwandler mit variabler Frequenz, Leistungsteil.

Die Schaltung dhnelt dem klassischen Gegentaktflusswandler. Er wurde jedoch um den Reso-
nanz- oder Umschwingkreis erweitert, der aus L,, und C,, besteht. Fiir eine genauere Betrachtung
lasst sich die Schaltung noch vereinfachen. Dazu wird L,, auf die Sekundérseite des Trafos trans-
formiert und der iiber die Vollbriicke angesteuerte Trafo durch die transformierten Eingangs-
spannungen U, und —-U,’ ersetzt:

18.2 Vereinfachte Schaltung

L Lu bpg
L I L
La ~a
iC Abb. 18.2: Vereinfachte
4 u Schaltung.
/ Cutluc 1% \ °
U, 0, -Usg !

In Abb. 18.2 wurde der Trafo als ideal angenommen und es gilt:

’

.2
=u"-L,

’ . ’ 1
Uy =i-U, I =1 [_] L,
U
Beim Einschalten (Sprung von 0 auf U, oder Sprung von 0 auf —U,") steigt i;' linear an, bis er
den Wert von I;, erreicht hat. In dieser Zeit ist u¢ Null, da der Briickengleichrichter den Strom
Iy, fihrt. Danach beginnt der eigentliche Umschwingvorgang. Die Scheitelwerte von den Stro-
men und Spannungen seien mit dem Index ,,0° bezeichnet. Dann gilt:

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
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Iro =114 +1co (18.1)

1

1 ’ ! C ’
Aus E'CMIUCOZZE'LM 'Icozul’ld UC0=2U€ fOlgtIC(): L—u"4'Ue .
u

18.3 Ersatzschaltung zur Betrachtung von einem Schaltvorgang

Eine analytische Beschreibung des Wandlers fiir einen allgemeinen Betriebszustand ist aufwéan-
dig und liefert uniibersichtliche Beziehungen. Deshalb wird nachfolgend ein spezieller Betriebs-
zustand herausgegriffen und an ihm die grundsétzliche Funktion des Wandlers erldutert. Wenn
wir uns den stationiren Betrieb vorstellen und in ihm nur einen Umschwingvorgang betrachten,
kann die vereinfachte Schaltung in Abb. 18.2 noch weiter reduziert werden. Zusitzlich setzen
wir zur Vereinfachung der Schreibweise L = L,/ und C = C,,.

¢ L %
i Jf
L | Abb. 18.3: Verein-
Ue C> AD 2 C |Uc T a fachte Ersatzschaltung.

Die ausgangsseitige Drossel L,, die einen nahezu konstanten Strom zieht, wurde durch eine
Stromquelle ersetzt. Wenn wir jetzt noch den groBtmoglichen Ausgangsstrom voraussetzen und
annehmen, dass der Strom i; nach dem Umschwingvorgang wieder Null wird, kénnen wir iz, ic
und u¢ angeben.

18.4 Spannungs- und Stromverliufe

Im nachfolgenden Abb. 18.4 sind die wichtigsten Strom- und Spannungsverlaufe des Gegentakt-
Resonanzwandlers dargestellt. Der Wandler arbeitet so, dass der Schalter frithestens nach ¢, ge-
offnet wird, da dann der Strom durch den Schalter Null ist. Bedingt durch die Diode D wird
sowieso am Ende von #, abgeschaltet. Die Ansteuerung der Leistungsschalter muss also nicht
zeitgenau erfolgen. Dadurch dass der Schalter bei Strom Null 6ffnet, erhalten wir prinzipiell
keine Ausschaltverluste. Ab 4 kommutiert der Ausgangsstrom /, auf die Diode D, und kann
damit weiterflieBen.

Beim Wiedereinschalten ist i; Null, wodurch die Einschaltverluste Null oder zumindest minimal
sind. Da die Diode D, den Ausgangsstrom fiihrt, miissen wir an ihr mit einer Sperrverzugszeit
rechnen. Diese stort aber hier praktisch nicht, denn durch die Induktivitét L ist der Stromanstieg
begrenzt und durch die Kapazitiat zudem noch der Spannungsanstieg an D,.

Die Regelung des Wandlers erfolgt iiber Verdnderung von 7 und damit #;.
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ICO /
a
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Abb. 18.4: Strom- und Spannungsverldufe des Sinus-Puls-Wandlers.

18.5 Beziehungen

Wihrend ¢, fiihrt die Diode D, ganz oder teilweise den Ausgangsstrom. D, leitet und u ¢ ist Null.
An der Induktivitdt L fallt die Eingangsspannung U, ab. In der Zeit #; steigt i; von Null auf /,,
an. Daher gilt:

oy =Ll (18.2)
Ue
Wihrend ¢, schwingt der LC-Schwingkreis um. Dabei ist der Ausgangsstrom /, dem Spulen-
strom i; als Konstante iiberlagert. Fiir #,, gilt:

ty=m-L -C (18.3)

Wihrend f, wird der Umschwingvorgang fortgesetzt. Der Kondensatorstrom i wird aber zu-
nehmend negativ und Energie wird vom Kondensator auf den Ausgang geliefert. Fiir #, gilt:

1 I, 1 I, VL

t, =—-arcsin—% = —-arcsin
w ICO w Ue\/E

(18.4)
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15 1
Mit 7o = U, \E (aus Ele :ECuz).

Die Zeit #3 beginnt, wenn i; zu Null geworden ist. Die Diode D, sperrt wihrend #3 und der Leis-
tungsschalter kann stromlos gedffnet werden. C liefert jetzt den gesamten Ausgangsstrom und
es gilt:

C-Ue

(I+coswry ) = CI'U€ (1+cosarcsin Iy ) = C['Ue(1+«/1—112\,j (18.5)
mit [y=——F=und w=—+
2.U,-C JLC

In #4 leitet die Diode D,. Sie wirkt als Freilaufdiode fiir den Ausgangsstrom. Am Ende von #4
wiederholt sich der Vorgang.

In Abb. 18.4 wurde der Fall gezeichnet, dass #; + ¢, + tp = t,;, ist und t3 = #,,,,. Stellt man nun
t.in SO ein, dass die Schaltverluste fiir die maximale Leistung minimiert sind, so wird #;, bei
kleineren Lasten zu grof3. Dieser Umstand ist aber nicht gravierend, da der Briickengleichrichter
nach #, sowieso sperrt. Der Wandler kann durchaus mit konstantem ¢,;, betrieben werden.

t3 =

18.6 Berechnung der Ausgangsspannung

Zur Steuerung der Ausgangsspannung wird die Wandlerfrequenz verdndert. Ausgehend von
Abb. 18.4 und den Gln. (18.2) bis (18.5) kann die Ausgangsspannung U, als arithmetischer Mit-
telwert von u¢ berechnet werden:

sin wt,

1 U
Ua:?'[Ue'tu_'_Ue +Ue't2+7€'l3)

-T
= Ul"] =7r- LC+\/LC'sin( !

2 ]+t B
2
VLC 2 (18.6)
=7 ~JLC+~JLC -1y +LC -arcsinI +i'UZ‘?(1+\/1—1}V)

a

(1+Mj (18.7)

e

U . 1
—a'T-£:7I+1N +arcsin I +
u, 1, 4.1

14
Uy \
10 \\ Abb. 18.5: Normierte Ausgangs-
6 AN spannung U ; = Ya 7-Z in Ab-
U@ tu
2 héngigkeit vom normierten Aus-

angsstrom /|
0 02 04 06 08 1,0 gang N.
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19 Gegentaktwandler mit Streuinduktivitit

19.1 Schaltung mit Streuinduktivitit

Abb. 19.1: Schaltung mit Streuinduktivitét Ls.

Abb. 19.1 zeigt den klassischen Gegentaktwandler aus Kap. 10 mit Vollbriicke auf der Primér-
seite, ergdnzt um die Streuinduktivitdt L,. Zur Vereinfachung ist auf der Sekundarseite ein Brii-
ckengleichrichter eingebaut. Oft wird hingegen die center tapped Anordung bevorzugt, weil sie
bei groBen Stromen weniger Verluste hat. Die Sekundérseite verhélt sich in beiden Féllen wie
ein Abwértswandler, Abb.et also aus der sekundérseitige Rechteckspannung den arithmetischen
Mittelwert.

Die Streuinduktivitit L, ist in jedem Trafo vorhanden, aber je nach Wicklungsaufbau unter-
schiedlich grof3. Meist muss der Trafo der Potentialtrennung garantieren und zwar nach den an-
zuwendenden Sicherheitsnormen. Dann sind wir schnell gezwungen, eine Zweikammerwick-
lung zu verwenden. Und die hat eine groBere Streuinduktivitdt, als ein Trafo mit {iber einander
liegenden Wicklungen. Weitere Ausfiihrungen hierzu finden Sie in Kap. 24. Die Streuinduktivi-
tét sorgt dafiir, dass bei kurzgeschlossener Primérseite der Strom i, weiter fliet. Er wird wih-
rend #,,s ,,eingefroren.

Um eine grobe Vorstellung zugeben: Der Streufaktor o liegt bei Zweikammerwicklungen ganz
grob im Bereich von 2%, ist also nicht vernachléssigbar. Da dem so ist, wollen wir aus der Not
eine Tugend machen und die Streuinduktivitidt bewusst mitverwenden. Das erleichtert das ZVS
und wir koénnen die H-Briicke in einem weiten Lastbereich ohne Schaltverluste betreiben.

Die Streuinduktivitdt L, verdndert das Verhalten des Wandlers verglichen mit dem klassischen
Gegentaktwandler betrachtlich. Sie erzeugt eine Umpolzeit fiir den Strom i;, die wie eine Totzeit
wirkt. Dadurch wird das Tastverhéltnis in seiner Wirkung auf die Sekundairseite verkleinert.

In Abb. 19.2 wurden folgende GréBen neu definiert:

- e ist die t.,-Zeit auf der Sekundirseite
-ty ist die tus-Zeit auf der Sekundarseite
- 1 ist die Zeit, die i;, zum Polaritdtswechsel braucht.

Die signifikante Verldufe sind in Abb. 19.2 gezeichnet. Weitere Verldufe konnen daraus ermittelt
werden. Beispielsweise kann aus i, der Strom durch C, ermittelt werden, wenn wir das Schal-
verhalten der Vollbriicke beriicksichtigen und 7, als Gleichstrom betrachten. Und so kdnnen wir
fiir alle Leistungsbauteile deren Belastung und deren Verluste bestimmen.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
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Abb. 19.2: Strom- und Spannungsverlédufe.
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19.2 Die Ausgangsspannung

19.2.1 Tastverhiltnisverringerung

Um das grundsitzliche Verhalten des Wandlers vorweg zu nehmen, betrachten wir in Abb. 19.2

nur mal die Spannungsverldufe u,.i» und us;. Wir sehen, dass sich das Tastverhéltnis auf der
Sekundérseite verringert hat. Wir miissen also 2 Tastverhéltnisse einfiihren: Das primérseitige

Tastverhltnis geben wir vor und bleiben bei der bisherigen Nomenklatur: vy =-¢% . Fiir das

sekundérseitige Tastverhéltnis definieren wir vyg = ?, worin f,s die sekundirseitige Z.;,-Zeit

ist. Analog definieren wir #, als die sekundérseitige f,.-Zeit wie in Abb. 19.2 beschriftet.

Eine weitere Definition ist die Zeit ;. Sie wurde willkiirlich mit dem Index 1 versehen und ent-
steht durch die Umpolung vom Primérstrom i,.». Bei streufeldfreien Trafo wére sie null. Hier,
wo die Streuinduktivitit bestromt ist, wenn die Primérseite wieder einschaltet, und zwar umge-

polt einschaltet, muss der Strom erstmal geéndert werden. Und das braucht nach u = L% Zeit,
t

namlich genau die Zeit ;. Es gilt fiir die Zeit #1:

21,
R 21 L_21
U,=L, 4= —4¢ = p=""0"4a 19.1
e o tl Gll'ii 1 ZZUe ( )
[Ll

In GI. (19.1) ist die Stroménderung mit eingesetzt, weil wir in Abb. 19.2 sehen, dass am

Ende von t.;, — dazu kommt, zu Beginn aber um den gleichen Wert kleiner ist.
i

Die Zeit ¢, ist vom Ausgangsstrom abhéngig und verringert die Einschaltdauer. Es gilt:
L,21,
iU,

e

t, =t (19.2)

as = lein =0 =lejn —

Und wirkt sich auf vy folgendermalien aus:
L2,

t
o o las _ U, L2,
5= T T au,r

Je groBer der Ausgangsstrom wird, desto kleiner wird das wirksame Tastverhiltnis.

(19.3)

19.2.2 Ausgangskennlinie

Die Ausgangsspannung ist dann:
iU, L;21,

=V = Vpr —
u, T Gu,r

(19.4)
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Wir normieren:
iU 1 . iU, T

u, =24 und i, =—% mit I, =L (19.5)

e a0 2L

GI. (19.5) in GL. (19.4) eingesetzt:
, 20 (19.6)

(e}

u, =vp—i, fur u

1
0,9

U, 1 0,8
0,7

0,6

0,5

0,4

0,3 —

0,2

0,1

0

Abb. 19.3: Ausgangskennlinie, Parameter vr.

Der Wandler verhilt sich ausgangsseitig wie eine reale Spannungsquelle. Aus Gl. (19.4) folgt:
iU, L,21, Ue U, L;21, U, L,21,
=—Cvp -2

=vrs =vr - = U,=—]v vr (19.7)

U, iU, T i ' i aU,T i

..U . L;2 .
Darin ist —£ vy die Leerlaufspannung U, und % der Innenwiderstand R; des Wandlers auf
u T
den Ausgang bezogen. Der Wandler verhélt sich also wie eine reale Spannungsquelle mit ein-
stellbarer Leerlaufspannung. Der Einstellparameter ist vz. Der Innenwiderstand kann mit der
Streuinduktivitit des Trafos L, beeinflusst werden. Sie wird von der Wickeltechnik beeinflusst.
Siehe hierzu Kap. 24.

19.3 Strommessung

Die Strommessung kann bei diesem Wandler leicht mit einem Stromwandler in der Priméirzulei-
tung durchgefiihrt werden, da der Trafo eh gleichstromfrei betrieben werden muss. Schon bei
einem kleinen Gleichstromanteil kime der Trafo in die Sattigung. Der gleichstromfreie Betrieb
des Trafos setzt eine exakt symmetrische Ansteuerung der H-Briicke voraus. Hierzu gibt es im-
mer wieder Irritationen nach dem Motto ,kann es nicht sein, dass Trafo irgendwann mal sét-
tigt?“. Und die Antwort ist nein, solange die digitalen Signale der Treiber symmetrisch sind.
Eine schaltungstechnische Realisierung ist in Kap. 10 angegeben. Auch lassen sich heute sehr
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kleine Mikrocontroller einsetzen, deren Timer-Funktionen fiir diese Aufgabe bestens geeignet
sind.

Wenn nun der Trafo mit einer reinen Wechselspannung angesteuert wird, flieit bei symmetri-
scher Sekundérseite auch ein reiner Wechselstrom auf der Primérseite. Und der kann recht ge-
schickt mit einem Stromwandler erfasst werden. Die Strommessung kann zum Schutz der Schal-
tung dienen, da der Stromwandler praktisch keine Zeitverzogerung hat. Dann reicht ein Kompa-
rator zur Auswertung aus. Die Strommessung kann aber auch zur Regelung dienen, wenn etwa
eine bestimmte Ausgangskennlinie abgefahren werden soll. Leicht zu messen ist der arithmeti-
sche Mittelwert des Stromes, denn er entsteht nach der Gleichrichtung einfach durch Tiefpass-
filterung. Deshalb wollen wir untersuchen, wie wir aus dem arithmetischen Mittelwert der Aus-
gangsstrom berechnen konnen.

19.3.1 Arithmetischer Mittelwert von ipim

Al I Al 7 Al
— 174" ¢ o I,
i = T T a g Ve

+

Lot dah Lot L AN Lfy ) AL
PTG T G T i T oG 2 2 ¢ @\ 2T) 2 !
I, 31,2I,L, Al I, 3[2L, Al
Tprim == T+ —(l—vp ) = L= —Z 4+ —(1-vp ) (19.8)
u o 20TiU, 2 i §4°U,T 2ii
Aus i, wirden wir natiirlich gerne die Ausgangsspannung U, und den Ausgangsstrom /,

berechnen, um auf weitere Messschaltungen verzichten zu kdnnen.
19.3.2 Der Ausgangsstrom

19.3.2.1 Berechnung von Al

Fiir den Abwértswandler auf der Sekundérseite kann der Stromrippel Al in Abhéngigkeit vom
Tastverhéltnis berechnet werden:

U, U
U . Ya U 1-
f.e_Uang = A=~ les = "e 7S VTST
] o5 L i L
Mit vrs =5 = em_tl =vr _t_lsz_ g a f lgt
T T i
2
u,r 2 u,r 2L1 2L,1
Al =—5—(vpg —v ):e vp——Z ||y T4 19.9
L (v15 s L {T iiUeTj (T iiUeT] (159

Bevor es zu uniibersichtlich wird, fithren wir die Abkiirzungen
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u,T 2L
¢ und B =—2- ein. Beide éndern sich wihrend dem Betrieb der Schaltung nicht oder

e
nur langsam. Sie konnen deshalb vorab mit dem Taschenrechner ermittelt werden und dann als
Konstante einprogrammiert werden oder wir messen die Eingangsspannung U, und berechnen
daraus o und f nur ab und zu mal, denn die Eingangsspannung éndert sich wegen dem Eingangs-
kondensator nicht sprunghaft.

GL. (19.9) lésst sich mit a und g iibersichtlicher schreiben:

= N:a[(vT—,Bla)—(vT—ﬁla)z] (19.10)

19.3.2.2 Al eingesetzt

GI. (19.10) muss nun in Gl. (19.8) eingesetzt werden:

p_ol0r=Pla)-Cr A1)’

- I, 3

Lprim = " _513 i 2ii (I_VT)
1 apf affv

Lprim _]a |:;_E(l T)J"TT(I_ T):l

l:_ég—a—ﬂz(l vy ):| N avyp (l—vT )2—"0!\/% (1—v7~)
i

3 aﬂz avy — av% (

:[a[1—%(1—VT)+aﬂvT(l—vT)}+If{—E _T(l_VT)}T 1=vp)

— i _ap 2[ 3 _a,b’2 avT—av%
lpn'm( )—{Ia(l 5 +a,6’vTj+Ia[ 2ﬂ 5 ]+ 5 }

l—VT

Dies ist eine quadratische Gleichung, die nach /, aufgelost werden kann.

19.3.2.3 Lésen der quadratischen Gleichung

.. 2 2
- i off 2 3 af avy —avy
Lppim————=|1,| |l ——+afvy |+1;| —=pF— +
prim (I—VT) {a( ) ﬂ Tj a( Zﬂ 2 J 2

2 e —
R R I
+

3B+ap’ 3B+ap’

GI. (19.11) ist uniibersichtlich. Es miissen zahlreiche Multiplikationen und Additionen durchge-
fithrt werden. Aber sie zeigt, dass der Ausgangsstrom mit der Strommessung auf der Primérseite
gemessen werden kann. Die Groflen o und £ sind nur von der Wandlerdimensionierung abhingig
und konnen einmalig vorab berechnet werden.

(19.11)

Iap =
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19.3.2.4 Kleines Al

Sollte der Stromrippel 47 vernachléssigbar klein sein, kann GI. (19.8) angenéhert werden zu

1, 3121,
1 . =
PRty
1 1 L, —
—t | =122,
ii \/ it atu,r M
1, =
6 Lo
i’U,T
o , Ly . i
oder wenn wir die Abkiirzung S = U T wieder verwenden mdchten:
u e
1+ 1 +6 —
a2 ta Pl 1 L6,
I, = = (19.12)
v 3p
i

Das sieht nun schon besser aus, gilt aber nur fiir kleine Stromrippel in der Induktivitdt L.

Somit haben wir die Ausgangsspannung und den Ausgangsstrom aus den Wandlerparametern
(Us, ii, T, Ly, vr) und der primérseitigen Strommessung bestimmt.

19.4 Die Ausgangsspannung

Die Ausgangsspannung kann natiirlich direkt gemessen werden, bezogen auf die Masse der Aus-
gangsseite. Wenn allerdings die Sekundérseite des Wandlers potentialfrei ist und die ausgangs-
seitige Masse floated, féllt dies schwer. Wir kdnnen fiir den Fall eines kleinen A7 die Ausgangs-
spannung auch berechnen. Wenn wir Gl. (19.12) in GI. (19.4) einsetzen, erhalten wir:

i 1+ /1+6ii i ,,;
ul, L;2 ) prim (19.13)

=Vro =V —
u, 7T uu,r 3B

e

Darin ist

Iprim der gemessene Primérstrom, der z.B. mit einem Stromwandler gemessen wird,

gleichgerichtet und anschlieBend tiefpassgefiltert wird.
- ii das Ubersetzungsverhiltnis des Trafos.

2L,
ﬂ—ﬁ )

die primarseitig gemessen werden kann,

, hingt also nur von konstanten GréB3en und von der Eingangsspannung ab,

Somit kennen wir alle Parameter in Gl. (19.13), messen den Strom und kénnen damit die Aus-
gangsspannung berechnen. Das benétigt ein wenig Rechenleistung, spart aber Geld.



®

Check for
updates

20  Leistungsschalter

20.1 Der MOSFET

Der MOSFET (Metall-Oxid-Semiconductor-Field-Effect-Transistor) ist der wichtigste Leistungs-
schalter im unteren Leistungs- oder Spannungsbereich. Bei Kfz-Anwendungen etwa ist er allen
anderen Leistungsschaltern deutlich tiberlegen, weswegen er dort ausschlieBlich eingesetzt wird.
Bei Anwendungen mit héherer Spannung kommen vermehrt auch IGBTs zum Einsatz, da sie bei
vergleichbaren Daten deutlich weniger Chip-Flache brauchen und daher billiger sind. Die erreich-
bare Arbeitsfrequenz ist aber beim IGBT verglichen mit dem MOSFET immer niedriger. Fiir
groBere Leistungen (ab 100 W bis 1 kW) und nicht zu niedriger Spannung dominieren die IGBTs.
Fiir sehr groBe Leistungen werden noch Thyristoren eingesetzt. Sie werden hier nicht behandelt
werden. Uber sie gibt es geniigend Literatur.

20.1.1 Das Schaltzeichen des MOSFET

Drain
o
Abb. 20.1: Das Schaltbild
H Invers-
P N des N-Kanal Leistungs-
o_‘ diode g
Gate | MOSFETs.
(o)
Source

Der MOSFET hat die Anschliisse Source, Drain und Gate, in funktionellem Sinne vergleichbar
mit den Anschliissen Emitter, Kollektor und Basis beim Bipolartransistor. Grundsétzlich kdnnen
vier unterschiedliche Typen gebaut werden: Selbstleitende oder selbstsperrende in P-Kanal- und
N-Kanal-Ausfiihrung. Aus diesen vier Grundtypen gibt es die Schalttransistoren nur als selbstsper-
rende Typen in beiden Kanalausfiihrungen. Da der N-Kanal-MOSFET bei vergleichbaren Daten
weniger Chip-Flache benétigt als der P-Kanal-Typ, werden Leistungsschalttransistoren vorwie-
gend als selbstsperrende N-Kanal-MOSFETs ausgefiihrt. Wir beschridnken uns deshalb bei den
weiteren Betrachtungen auf diesen Typ.

20.1.2 Die Body-Diode

Alle Leistungs-MOSFETs enthalten aufbaubedingt die sogenannte Body- oder Invers-Diode. Fiir
einen N-Kanal wurde sie in Abb. 20.1 in richtiger Polung eingezeichnet. Bisweilen stort die
Invers-Diode in der Schaltung der Leistungselektronik. Manchmal kann sie aber auch genutzt
werden. Néhere Ausfiihrungen dazu finden sich in Kapitel 20.1.7.

Der MOSFET ist ein spannungsgesteuertes Bauelement. Die angelegte Gate-Source-Spannung be-
stimmt den Widerstand zwischen Drain und Source. Bei groBler positiver Gate-Source-Spannung
wird der Transistor voll leitend. Es verbleibt dann ein Restwiderstand zwischen Drain und Source.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
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Er wird Rps,,, genannt. Das Ausgangskennlinienfeld sieht fiir einen Kleinleistungstransistor fol-
gendermaflen aus:
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Fiir kleine Drain-Source-Spannungen ndhern sich die Kurven in Abb. 20.2 einer Ursprungsgera-
den an. Deren Steigung stellt einen Leitwert dar. Der Reziprokwert von diesem Leitwert ist der
Rpson- Da die Steigung der Geraden von der Gate-Source-Spannung abhéngt, wird der MOSFET
auch als spannungsgesteuerter Widerstand verstanden und kann auch als solcher eingesetzt wer-
den. Mit einem steuerbaren Widerstand kann z. B. ein Multiplizierer realisiert werden.

In der Leistungselektronik wird der MOSFET moglichst ganz ein- oder ganz ausgeschaltet. Zum
Ausschalten muss die Gate-Source-Spannung nach Abb. 20.2 auf kleine Werte in Richtung 0 V
reduziert werden. Es kann aber auch ohne Nachteile fiir den Aus-Zustand eine negative Gate-
Source-Spannung angelegt werden. Im sperrenden Zustand ist der MOSFET ein Isolator. Es flief3t
lediglich ein Leckstrom. Bei Niedervolttypen kann er praktisch immer vernachldssigt werden. Bei
Hochvolt-Typen spielt er meistens ebenfalls keine Rolle und muss nur in speziellen Anwendungen
beriicksichtigt werden.

Zum Einschalten des Transistors wird eine Gate-Source-Spannung im Volt-Bereich angelegt. Im
leitenden Zustand kénnen wir die Drain-Source-Strecke durch einen Widerstand Rpg,,,, ersetzen,

der einen Wert bis hinunter in den mQ-Bereich haben kann.

MOSFETs brauchen fiir die statische Ansteuerung keine Ansteuerleistung. Beim Schaltvorgang
hingegen sind dynamische Gatestrome ndtig, da Kapazititen umgeladen werden miissen. Je kiirzer
die Schaltzeit werden muss, desto grofler werden die Impulsstrome am Gate. Genaueres finden Sie
in Kapitel 20.1.4 und Kapitel 20.1.5. Zum Versténdnis des Schaltvorgangs arbeitet der Schaltungs-
entwickler gerne mit einem Ersatzschaltbild vom Transistor, ohne die physikalischen Details des
inneren Aufbaus zu kennen.
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20.1.3 Das Ersatzschaltbild des MOSFET

Riast MOSFET
e ¢,
I
_ R i Abb. 20.3: Das Ersatzschaltbild
G ‘h- CTlU des MOSFET fiir den Schaltvor-
1 H 3 DS gang

USt\ ? Uesl%cz

Der im Ersatzschaltbild gezeichnete MOSFET wird als ideal betrachtet. Er wird um die parasitéren
Kapazititen ergdnzt. Mit dem so erhaltenen Ersatzschaltbild kénnen die Schaltvorgénge verstan-
den werden. Je nach Typ sind die Kapazititen jedoch nicht konstant. Wenn sich die Kapazititen
wiahrend des Schaltvorgangs wesentlich &ndern, dann kann die Betrachtung der jeweiligen Ladung
helfen. Siehe hierzu Kap. 20.1.6. Fiir die Anderungen der Kapazititen wird in Abb. 20.8

ein Beispiel gegeben. Fiir das grundsétzliche Verstindnis und der Wechselwirkungen ist Abb.
20.3 aber ausreichend.

20.1.4 Einschaltvorgang
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U Y PR
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el Abb. 20.4: Schematisierte Ver-
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Beim Schalten durchliuft er den linearen Bereich. In Abb. 20.4 ist dies fiir Ugg = Ugy, der Fall.
Die Threshold-Voltage Uy ist die Gate-Source-Spannung, bei der der Transistor vom sperren-
den in den leitenden Zustand iibergeht. Die Drain-Source-Spannung &ndert sich von ihrem
maximalen auf ihren minimalen Wert. Die Riickkopplung durch C erzwingt dabei eine nahezu
konstante Gate-Source-Spannung. Damit ldsst sich der Einschaltvorgang des Transistors be-
ziiglich des Eingangskreises in drei Abschnitte aufteilen:

Dy <t<ty: Ci und C, werden parallel umgeladen.
Mo <t<t: Cy wird umgeladen.

)3 <t<ty: C;und Cy werden parallel umgeladen.
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Der eigentliche Schaltvorgang findet statt, wenn die Drain-Source-Spannung von Upgg auf null
absinkt, der Drain-Strom also von null auf seinen Maximalwert ansteigt. Dies ist der Bereich II. In
der Schaltzeit (#; bis #3) wird C; um Upgg umgeladen. Dazu ist die Ladung Q = C; -Upg

ndtig. Liefert der Treiber den Strom /;, dann ist die Schaltzeit

U
ton =2 = :Ubso (20.1.1)
Ig Ig
Umgekehrt 1dsst sich der benétigte Treiberstrom fiir eine gewiinschte Schaltzeit berechnen. Will
man z. B. in 100 ns schalten, dann ist typisch ein Impulsstrom von 200 bis 300 mA nétig.

Im Bereich I und III 14dt der Treiberstrom die Parallelschaltung von C} und C, um, ohne dass sich
im Leistungskreis etwas dndert. (Der Strom durch C; kann gegeniiber dem Laststrom immer
vernachléssigt werden.) In diesen Bereichen treten keine Schaltverluste auf.

C3 wird vom Laststrom umgeladen und kann beziiglich des Schaltvorgangs in guter Naherung
vernachlissigt werden.

20.1.5 Ausschaltvorgang
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. Abb. 20.5: Schematisierte Ver-
. 0
b ldufe von Ugg und Upg beim
N .:" Ausschaltvorgang.
UTh A m———— N
"ol Yes
0 ts ts t; tg t

Der Ausschaltvorgang léuft analog zum Einschaltvorgang ab und liefert prinzipiell die gleiche
Schaltzeit. Unterschiede treten auf, wenn der Treiberstrom bedingt durch einen unsymmetrischen
Treiberausgang fiir beide Richtungen verschieden grof} ist. Auch treten Unterschiede dadurch auf,
dass die Threshold-Voltage nicht in der Mitte des Treiberspannungsbereiches liegt. Der Ladestrom

. Ugso —U . U
der Kondensatoren ist 77,4, = %Th und der Entladestrom ist 7,,40 = —2- .

G

Beide Strome sind im Normalfall unterschiedlich gro3 und damit wird die Einschaltzeit ungleich
der Ausschaltzeit. Diesen Effekt gilt es zu berticksichtigen, wenn ,,gleichzeitig® in einer Schaltung
ein Transistor ausgeschaltet werden muss, wenn ein anderer eingeschaltet wird. Genau gleichzeitig
kann man sie wegen Parameterstreuungen nicht schalten. Notgedrungener Weise ldsst man dann
eine Liicke, in der beide Transistoren sperren, um die fatale Uberlappung zu verhindern. Man muss
sich dann aber genau iiberlegen, wohin der Strom, der vielleicht durch eine Induktivitét eingeprégt
ist, in dieser Liicke flief3t.
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20.1.6 Die Gate-Ladung des MOSFET

Das Schaltverhalten eines MOSFETs kann mit dem Ersatzschaltbild Abb. 20.3 erklért und be-
schrieben werden. Eine andere Mdglichkeit ist die Betrachtung der Gate-Ladung. Die Hersteller
von Leistungs-MOSFETSs geben immer Diagramme iiber die Gate-Ladung in den Datenbléttern an
und sie geben meistens auch die notwendigen Kapazititen fiir das Ersatzschaltbild in Abb. 20.3
an.

Arbeitet man mit der Gate-Ladung, braucht man den Zusammenhang zwischen Gate-Ladung und
Gate-Source-Spannung. Dazu dient die nachfolgende Kennlinie:
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Die auf das Gate geflossene Ladung ergibt sich aus dem Strom und der Stromflussdauer:
0= I i(r)-dt (20.1.2)

Zusammen mit der Gate-Source-Kapazitit C erhilt man fiir die Gate-Source-Spannung Ugsg:

90 _ M (20.1.3)

Ugs(1) = o o

Darin ist C(?) zeitabhéngig, was das Niveau in Abb. 20.6 erklirt. Dort verringert sich C(?) mit
zunehmender Gate-Ladung. Diese Erkldrung mag den physikalischen Vorgingen gerechter wer-
den, als das Ersatzschaltbild in Abb. 20.3. Dennoch erfiillt das Ersatzschaltbild alle Anforderungen
fiir die Schaltungsentwicklung in der Leistungselektronik und wird deshalb héufig bevorzugt.

Setzt man fiir die Ansteuerung des MOSFET eine Stromquelle / ein, so wird aus Gl. (20.1.2):

Q(t) =1[-t. Die Gate-Ladung wird also proportional zur Zeit # und somit kann die Abszisse in
Abb. 20.6 auch mit der Zeit beschriftet werden. Ein Vergleich mit Abschnitt 20.1.4 und 20.1.5
zeigt die Ubereinstimmung beider Betrachtungsweisen.
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20.1.7 Die Avalanchefestigkeit

Ein MaB fiir die Robustheit von MOSFET ist die Uberspannungsfestigkeit. Durch die unvermeid-
lichen parasitéren Induktivititen, die sich auch in einem sehr sorgfiltigen Schaltungsaufbau befin-
den, kommt es beim Abschalten von Transistoren zum Auftreten von Uberspannungen.

Bedingt durch die kurzen Schaltzeiten von MOSFET wird das beim Schalten hoher Stréme beson-
ders kritisch, denn die beim Abschalten auftretenden Spannungsspitzen kdnnen die Durchbruch-
spannung des Transistors erreichen. Diesen Durchbruch bezeichnet man auch als Avalanche-
Durchbruch. Funktionell duflert sich der Avalanche-Effekt wie eine Zenerdiode zwischen Drain
und Source, die ab einer bestimmten Upg leitet. Erfreulicherweise macht das dem MOSFET nichts
aus, solange die Avalanche-Energie nicht zu hoch ist. Die meisten Hersteller spezifizieren die
zuldssige Avalanche-Energie und unterziehen die Transistoren einem 100%-Test.

Fiir die Spezifikation zahlt nur die Energie von einem Impuls. Wiederholen sich die Impulse, so tut
das dem spezifizierten Energiewert keinen Abbruch, sondern es erhoht sich nur die Verlustleistung
am Transistor, die zusétzlich abgefiihrt werden muss.

Diese Eigenschaft ist fiir die Schaltungsentwicklung &uferst wichtig und es hat sich in der Praxis
gezeigt, dass die von den Herstellern garantierte Avalanche-Energie iiblicherweise gut ausreicht.
Damit konnen beim MOSFET jegliche Schutzschaltungen und Entlastungsnetzwerke entfallen.

Diese Aussage darf bitte nicht auf andere Leistungsschalter {ibertragen werden. Dort sind hiufig
Schutzbeschaltungen oder Entlastungsnetzwerke nétig. Oder man braucht eine starke Uberdimen-
sionierung des Transistors in Bezug auf seine Spannungsfestigkeit.

Sollte die Avalanche-Energie bei energiereichen Uberspannungen nicht ausreichen, kann ein
Varistor parallel geschaltet werden:

Abb. 20.7 Paralleler Varistor gegen
J energiereiche Uberspannungsimpulse

20.1.8 Verinderliche Kapazititen des MOSFETs

Im Ersatzschaltbild des MOSFETSs (Abb. 20.3) haben wir die 3 relevanten Kapazititen als
konstant angenommen. Dies trifft fiir moderne MOSFETSs nicht mehr zu. Sie dndern sich stark
in Abhéngigkeit der Drain-Source-Spannung. Ein Beispiel ist in

Abb. 20.8 reinkopiert.

Dort entnehmen wir fiir die Ausgangskapazitit Coss fiir niedrige Gate-Source-Spannungen SnF
und fiir héhere Gate-Source-Spannungen nur noch 36pF. Das ist sehr entscheidend, wenn wir
ZVS realisieren wie in Kap. 14 beschriecben. Nehmen wir nur mal 5A Drain-Strom, dann
bekommen wir filir gréere Drain-Source-Spannungen ein du/dt von 140V/ns. Das ist deutlich
zu viel. Fir den Aufbau (EMV-Abstrahlung) und fiir den MOSFET selbst. Er ist mit 50V7/ns
spezifiziert. Dann bleibt nur die Losung, dass wir einen externen Kondensator zwischen Drain
und Source schalten. Der Kondensator muss die SA — kurzzeitig — fithren konnen. D.H. es
kommt nur ein Folienkondensator mit einem niedrigen ESR in Frage.
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Abb. 20.8: Kapazititen in Abhangigkeit der Drain-Source-Spannung.

20.2 Der SenseFET

Neben den ,klassischen® Feldeffekttransistoren gibt es Ausfilhrungen mit zusétzlichen Pins zur
Strommessung. Man kann sich in dem Bauteil einen Stromsensor vorstellen, deshalb werden sie
SenseFETs genannt.

Drain
Drain

Gate El_
I'DMon

Source Abb. 20.9: Schaltsymbol und

(o2 .
Sense r Ersatzschaltbild des SenseFETs.
Sense |:| DSon
Rs

Rs
Kelvin
o |

Der Widerstand Rg wird von aullen dazu gebaut.

Beim SenseFET handelt es sich um einen fiinfpoligen Leistungs-MOSFET, der neben den {ibli-
chen Gate-, Drain- und Source-Anschliissen auch iiber Stromfiihler-Pins verfiigt. Der Sense-Pin ist
mit einem kleinen Teil der vielen parallel geschalteten Source-Zellen des Leistungs-MOSFET
verbunden. Der Kelvin-Anschluss dient als zusitzliche Signalerde.

Der Fiihlerstrom zwischen Sense- und Kelvin-Pin ist ein kleiner Bruchteil des gesamten Drain-
Stroms. Er hat seine Ursache daher, dass sich die einzelnen parallelen Zellen in einer monolithi-
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schen Struktur angleichen. Die Angleichung fiihrt zu einem fast identischen Ein-Widerstand aller
Zellen. Somit flieBt ein kleiner Teil des Gesamtstroms iiber die Sensorzellen und kann am Sense-
Pin abgegriffen werden. Dabei ergibt sich der Strom iiber die Anzahl der Sensorzellen zur Ge-
samtzellenzahl.

Der Sense-Strom kann nun einfach als Spannungsabfall an dem externen Widerstand Rs gemessen
werden. Dabei zeigt sich ein sehr erfreulicher Umstand: Selbst wenn Rs nicht beliebig klein ist,
bleibt der Spannungsabfall proportional zum Drain-Strom des LeistungsFET. Rs kann bis etwa
100 Q erhoht werden, ohne dass sich an dieser Tatsache etwas dndert. Damit erhdlt man Sensor-
spannungen im 100mV-Bereich, die ohne Verstérker beispielsweise einem Reglerbaustein zuge-
fithrt werden konnen. Fiir einen noch groferen Rg wird die Strommessung allerdings temperatur-
abhéngig. Abb. 20.10 zeigt dies.
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Abb. 20.10 und Abb. 20.11 sind Datenblattkurven. Es empfiehlt sich, die Messschaltung nach
diesen Kurven zu dimensionieren, denn die analytischen Zusammenhénge sind nicht so leicht ver-
stdndlich und uniibersichtlich. Zusammenfassend lassen sich folgende Vorteile fiir den Einsatz des
SenseFETs in Schaltreglern nennen:

mV

%
|

Vsense

W

—  Hoher Wirkungsgrad,

—  wenig Erwdrmung,
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—  kleines Bauvolumen,
—  weniger Bauteile,

— gute Stromregelung.

Die Vorteile sind ganz besonders gravierend, wenn es um den Einsatz im Kraftfahrzeug geht.
Deshalb kommt die Entwicklung des SenseFETs aus diesem Bereich.

20.3 Der TOPFET

In der Automobiltechnik und in manchen industriellen Anwendungen gab es schon immer die
Forderung nach einem Selbstschutz des Leistungsschalters. In den letzten Jahren kamen einige
Ansitze auf den Markt, von denen an dieser Stelle der TOPFET kurz vorgestellt sei. Der Kiirzel
steht fir Temperatur and Overload Protected FET. Je nach Herstellerfirma wird auch der Begriff
TEMPFET (Temperature Protected FET) geprégt, der nahezu die gleiche Funktion beinhaltet.

Fiir die Schutzfunktion wird die Chip-Temperatur iiberwacht. Dazu ist auf dem Chip des MOS-
FETs ein Temperatursensor mit entsprechender Auswerteschaltung integriert. Wie bei einem
Thermostat wird der Leistungstransistor bei Ubertemperatur abgeschaltet. Dies geschieht etwa bei
einer zu grof3en statischen Last.

Die Uberwachung der Temperatur reicht aber fiir eine zuverlissige Schutzfunktion nicht aus.
Wenn etwa im Kfz. ein Kurzschluss auftritt, dann flieen so grofle Strome, dass der Transistor
zerstort ware, bevor die Temperaturiiberwachung anspricht. Deshalb ist eine weitere Schutzfunkti-
on im TOPFET integriert. Sie iiberwacht mittels einer schnellen Messschaltung den Temperatur-
gradienten. Ist die Temperaturdnderung in einer bestimmten Zeit zu groB3, wird dies als Kurz-
schluss interpretiert und der Leistungsschalter wird innerhalb von weniger als 1 Millisekunde ab-
geschaltet.

TOPFETs werden im TO220-Gehduse mit drei und finf Anschliissen geliefert. Die dreipolige
Version kann direkt einen Standard-MOSFET ersetzen. Allerdings ist die Schaltfrequenz auf rund
200 Hz begrenzt, da hochohmige Gate-Vorwiderstdnde die Schalt- und die Schutzfunktion ent-
koppeln. Fiir hohere Schaltfrequenzen steht das fiinfpolige Gehduse zur Verfligung, wo eine
externe Stromversorgung fiir die Schutzelektronik méglich ist. Dieser Pin wird auch zur Riickmel-
dung der eingetretenen Uberlast verwendet.

Der TOPFET bleibt nach einer Uberlastung je nach Ausfithrung entweder solange ausgeschaltet,
bis tiber den letzten zur Verfligung stehenden Pin eine Reset-Funktion ausgeldst wird oder er taktet
mit niedriger Frequenz, wobei er fortlaufend neu einzuschalten versucht.

204 Der IGBT

Der Insulated Gate Bipolar Transistor kann bei hohen Sperrspannungen grofie Strome schalten
und braucht sehr wenig Ansteuerleistung.
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20.4.1 Das Schaltzeichen des IGBTSs
C

/
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E

Abb. 20.12: Das Schaltzeichen des IGBTS.

c

Vereinfachend kann er als ein Transistor betrachtet werden, der die Eingangsstufe eines MOSFETSs
hat und sich ausgangsseitig wie ein Bipolar-Transistor verhélt. Er verbindet also die Vorteile der
leistungslosen Ansteuerung von MOSFETs mit der Fahigkeit von hohen Stromdichten des Bipo-
lar-Transistors. Bei gleichen Daten fiir die Spannungsfestigkeit und die Stromfahigkeit braucht der
IGBT eine deutlich kleinere Chip-Fliche, wodurch er billiger wird.

20.4.2 Das Ersatzschaltbild des IGBTSs

Sein Ersatzschaltbild kann folgendermalien angegeben werden:

T3 Abb. 20.13: Vereinfachtes Ersatz-
G T1 Tz schaltbild des IGBTs.
c [

Bei grofien Stromen hat der IGBT aufgrund des pnp-Transistors 75 deutlich niedrigere Durchlass-
verluste im Vergleich zu einem reinen MOSFET.

Der niederohmige Widerstand Rj; macht den parasitiren npn-Transistor 7, weitgehend wirkungs-
los.

Die dargestellte Thyristorstruktur kann auch bei hochsten Durchlassstromen oder du/dt-Belastun-
gen iiber Ccg nicht einrasten, da die Stromverstirkungen von 75 und 75 entsprechend eingestellt
sind.

IGBTs haben Vorteile gegeniiber MOSFETs vor allem bei Hochvoltanwendungen, bei denen
gleichzeitig grofle Strome gefiihrt werden miissen.

Typische Daten sind: Ucg =800 V, I =25 A, ty= 400 ns, Gehéuse: TO220.



20.5 Weitere Leistungsschalter 233

20.4.3 Schaltverhalten

Der Einschaltvorgang ist nahezu gleich wie beim MOSFET. Der Ausschaltvorgang erfolgt
prinzipiell langsamer. Auffallend ist der noch vorhandene Reststrom nach 7 Verglichen mit

dem MOSFET sorgt er fiir zusétzliche Verluste beim Ausschalten.
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Abb. 20.14: Testschaltung, Strom- und Spannungsverldufe und Definition der Schaltzeiten.

20.5 Weitere Leistungsschalter

Von allen namhaften Hersteller werden aktuell SiC Dioden und Transistoren angeboten. Von
einigen sind auch GaN Transistoren erhéltlich.

20.5.1 Silizium Carbid (SiC)

Typische Werte von Dioden sind:

- Sperrspannung 600 V bis 1200 V
- Flussspannung 1,0 bis 1,9 V

- Kapazititen von wenigen zig pF
- Schaltzeiten 10 bis 20 ns

Die SiC Dioden sind Schottky-Dioden. Beim Schaltvorgang tritt keine Sperrverzugszeit und
damit kein reverse current auf. Sie haben bereits die Leistungselektronik im Photovoltaikbe-
reich und im Automotive Sektor revolutioniert und werden es in weiteren Produktbereichen
tun. Die Schaltzeiten werden in der Praxis meist durch die parasitdren Induktivitdten des Auf-
baus und der Stromfiihrung bestimmt und nicht mehr durch die Leistungsschalter. Hier werden
sehr hohe Anforderungen an die Aufbau- und Verbindungstechnik gestellt.

Typische Werte von Transistoren sind:
- Sperrspannung 600 V bis 1200 V
- Stromfahigkeit 10 A bis 100 A
- Niedrige parasitire Kapazititen und dadurch Schaltzeiten im unteren zig ns-Bereich
- Rpson: Z.B. 450 mQ
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20.5.2 GaN Transistoren

Verglichen mit Standard Si-MOSFETSs haben auch sie deutlich verbesserte Werte wie kleinere
Kapazititen und niedrigeren Rpso,. Sie haben kein isoliertes Gate, weswegen spezielle Treiber-
schaltungen benétigt werden. Sie sind vorteilhaft einsetzbar fiir Sperrspannungen zwischen 600
V und 900 V. An der Hochschule Reutlingen wurden folgende Messungen durchgefiihrt:
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.
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Abb. 20.15: Gate-Strom in Abhéngigkeit der Gate Spannung.

Der Gate-Strom kommt durch die Diode zustande und ist unerwiinscht. Er sollte vermieden
werden oder zumindest auf wenige mA begrenzt werden. Das geht mit konventionellen Trei-
ber-IC nicht. Inzwischen haben Halbleiterhersteller spezielle Treiber-IC fiir GaN entwickelt
und bieten sie an.
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Abb. 20.16: Dioden-Modus.

Ideal wire also eine Gate-Source-Spannung zwischen 2,5 V und 3 V fiir den leitenden Zustand.
Auf jeden Fall darf die Spannung am Gate nicht ohne Strombegrenzung auf héhere Spannungen,
wie etwa 5 V erhoht werden. Eine Strombegrenzung kdme aber nur dann in Frage, wenn sie erst



20.5 Weitere Leistungsschalter 235

oberhalb von 3,5 V wirkt. Der Treiber muss bis zu dieser Spannung einen hohen Strom liefern,
damit der Schaltvorgang entsprechend schnell ablduft. Beide Forderungen zu erfiillen, ist fiir den
Treiber und dessen Ausgangskennlinie nicht trivial.

RDSon/Q

Abb. 20.17: Rpson in Abhdngigkeit von der Gate Source Spannung.

Auf jeden Fall wirken sich zusétzlich zu dem schnellen Schaltvorgang eines GaN-Transistors
parasitire Induktivititen im Aufbau durch die niederohmige Ansteuerung noch stirker aus, als
etwa bei Standard-MOSFETs. Der Fortschritt bei den Leistungsschaltern fiihrt zu {iberproportional
gewachsenen Anspriichen an den Aufbau und die Verdrahtungstechnik.
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Abb. 20.18: Ausgangskennlinienfeld des GaN fiir sehr niedrige Ausgangsspannungen.
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20.6 Verbesserte Freilaufdiode

Eine einfache getaktete Motorsteuerung wie sie im Kfz vorkommt, zeigt Abb. 20.19. Die
Induktivitdt des Motors selbst arbeitet als Induktivitét eines Abwartswandlers.

K D T
U — Abb. 20.19:
Bat - Batt MOSFET als
Freilaufdiode.

A A
Der Motorstrom flieit entweder iiber den Schalter S (iiblicherweise auch ein MOSFET) oder die

Diode D. Selbst wenn die Diode eine Schottky-Diode ist, entsteht an ihr wegen ihrer Durchlass-
verluste mehr Verlustleistung als am Schalter.

Die Verlustleistung kann verkleinert werden, wenn statt der einfachen Diode ein zweiter Schalter
(MOSFET) eingesetzt wird, der immer genau dann leitend gesteuert wird, wenn die Diode leitet.

Das Prinzip gilt natiirlich iiberall dort, wo die Durchlassverluste einer Diode storen. Wenn Up
beispielsweise 12 V betrédgt, dann liegt die Motorspannung bei einem Tastverhaltnis von 50 % bei
6 V. Die Leitendverluste in der Diode sind dann knapp iiber 4 % der Motorleistung. Nehmen wir
ein Tastverhéltnis von 10 % an, dann ist die Motorspannung 1,2 V. Die Leitendverluste in der
Diode bei einer angenommenen Flussspannung von 0,5 V sind dann schon 37,5 %! Bei dieser
Anwendung lohnt sich dann sicherlich die Uberpriifung, ob wir gemiB Abb. 20.19 einen zweiten
MOSFET mit entsprechender Ansteuerung einsetzen. Dieses Schaltungsprinzip wird so auch im
Kraftfahrzeug verwendet.

Die Anordnung in Abb. 20.19 hat zwar eine ganz andere Anwendung, ist aber in Wirklichkeit
ein Synchronabwértswandler wie wir ihn von Kapitel 4 bereits kennen. Der Motor kann nach
Usgan oder nach Masse eingebaut werden. Fiir eine hundertprozentige Einschaltdauer muss er
wegen der Ladungspumpe im Treiber jedoch nach U, eingebaut werden.

1T O—JJT1

U Batt U Batt

JH P =T

Abb. 20.20: Links: Motor nach Upax, rechts Motor nach Masse.

Der Halbbriickentreiber fiir 77 und 75 ist in Abb. 20.20 nicht eingezeichnet.
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20.7 Verpolschutzdiode (Kfz)

Fir EVGs (elektronische Vorschaltgerite) im Kraftfahrzeug wird bis heute grundsétzlich ein
Verpolschutz verlangt. Die Realisierung lésst dafiir nicht viele Moglichkeiten offen, wenn man den
Eingangsspannungsbereich beriicksichtigt. Will man mit einer 12V-Bordversorgung einen Rech-
ner betreiben, so verwendet man beispielsweise einen Léngsregler mit 0,6 V Dropout-Voltage,
d. h. der minimale Spannungsabfall am Langsregler betrdgt 0,6 V. Gefordert ist die Funktion des
EVGs bis 6 V herunter. Dann bleiben fiir den Verpolschutz gerade noch 0,4 V Spannungsabfall
(minus Toleranzen) iibrig. Diese 0,4 V diirfen aber keinesfalls ausgeschopft werden, denn es muss
ein gewisser Sicherheitsabstand fiir Spannungsabfille auf den Zuleitungen mit eingerechnet
werden. Eine Schottky-Diode kommt deshalb in den allermeisten Féllen nicht in Betracht. Dann
bleibt nur noch ein Relais oder ein geschalteter Transistor {ibrig. Nachfolgendes Abb. zeigt eine
Losung des Problems:

Abb. 20.21: Verpolschutz mit FET.

D1
&
N
T 2 N4 Dinvers

Der Transistor 7 wird invers betrieben, damit die Inversdiode Dj;,.,s die richtige Polaritét auf-
weist. Wenn die Batteriespannung mit der gezeichneten Polaritdt angelegt wird, ist die Gate-
Source-Spannung positiv und der FET leitend. Dass der Strom jetzt umgekehrt durch die Drain-
Source-Strecke flief3t, stort den Transistor in keiner Weise. Er ist ein steuerbarer Widerstand und
hat auBer der Body-Diode keine weiteren versteckten pn-Uberginge oder Ahnliches.

Die Inversdiode wird in Durchlassrichtung betrieben. Sie kommt aber gar nicht in den Flussbe-
trieb, da der Transistor leitend ist. Dabei ist er so niederohmig, dass der Spannungsabfall am Rpyg,;,
im Normalbetrieb deutlich niedriger wie die Flussspannung der Body-Diode ist

T g ZS Dinvers

K} Abb. 20.22: Verpolt angeschlosse-
D nes Vorschaltgerit.
)

[‘} Ri (Eve
(o2

Wird die Batteriespannung verpolt angelegt, so ist die Gate-Source-Spannung null (D; leitet
eventuell) und der Transistor sperrt. Die Inversdiode sperrt ebenfalls.

U Batt

Fiir beide Fille (richtige Polung und Verpolung) stort die Inversdiode D, also nicht und der
Transistor 7'in Abb. 20.21 wirkt wie eine Diode mit niedriger Flussspannung.

Ry und Dy sind zum Schutz gegen transiente Uberspannungen fiir 7' eingebaut. Insbesondere im
Kfz konnen hohe Spannungsimpulse auftreten, die von dem Gate ferngehalten werden miissen.
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20.8 Sperrverzugszeit von Dioden

20.8.1 Problemstellung

Wir kénnen zur Erlduterung exemplarisch die Schaltung des Sperrwandlers wéhlen.

. ip 100 g D ,
1 . Abb. 20.23: Beispiel-
. lc schaltung fiir den Sperr-
U, 1 I L |ug | U, [:| R, stom durch die Diode D.
Ce T . Ca
L__

o—t+—TIF

Trafo

Wihrend #,,, fliet der Strom is iiber die Diode D. Beim Wiedereinschalten (Ubergang von 7,
nach ¢,;,) muss der Strom durch die Diode Null werden. Dies kann bei Bipolar-Dioden nicht
beliebig schnell passieren, da zunichst noch Ladungstriiger aus dem pn-Ubergang ausgeriumt
werden miissen. Dabei flieBt ein Strom in Sperrrichtung durch die Diode. Es ist der so genann-
te Sperrstrom oder ,,reverse current”. Die Zeit in der er flieBt, ist die Sperrverzugszeit oder die
,reverse recovery time®. Zur Messung beider GroBen dient die folgende Messschaltung:

20.8.2 Messschaltung

I D.U.T
N
7
10Q 50Q Oszillosk Abb. 20.24: Testschaltung
D 10 szilloskop Impedanz der Quelle: 50 Q,
l 25V Anstiegszeit: 15 ns.
' L

D.U.T steht fiir ,,Device under Test“. Fiir die Messung der Sperrverzugszeit ¢, gibt es ver-

schiedene Vorschriften. Man kann sie vom Stromnulldurchgang bis zum Erreichen einer festen
Schwelle messen (hier 250 mA).

/A 0,5
0 tl'l'
05 \ il
1,0
I/A Abb. 20.25: Eine mogliche
1,5 Definition der Sperrverzugszeit

-10 0 10 20 30 40 50 (reverse recovery time).

t/ns
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Oder man legt die Schwelle relativ zum Strom-Spitzenwert fest:

Iy

T t Abb. 20.26: Definition der
10% 100% Sperrverzugszeit auf 10 % vom
l Strom-Spitzenwert.

r

In Abb. 20.24 und Abb. 20.25 wurden folgende GroBen verwendet:

Iy Vorwirtsstrom, Strom in Durchlassrichtung der Diode,
1. Sperrstrom,

by Sperrverzugszeit,

Og im pn-Ubergang gespeicherte Ladung.

Die Ladung Qg muss beim Ubergang vom leitenden in den sperrenden Zustand aus der Diode
ausgerdumt werden. Das erfordert den Sperrstrom /,, der den prinzipiellen Verlauf in Abb.
20.26 hat. Es héingt nun einfach von der anliegenden Spannung ab, welche Verlustleistung
dabei auftritt. Liegt eine hohe Sperrspannung wéhrend der Sperrverzugszeit an, tritt eine grofie
Verlustleistung in der Diode und dem Leistungsschalter auf und die Bauelemente werden
.gestresst wie es in der Fachliteratur hdufig heifit. Wichtig zur Berechnung, bzw. Abschit-
zung der Schaltverluste ist, dass die tatsdchlich anliegende Spannung wéhrend der Sperrver-
zugszeit genommen wird.

20.8.3 Auswirkung auf den Schaltvorgang

Wir betrachten in Abb. 20.23 den Stromfluss wihrend #,,:

. D
. it 1:0 g o I,
i
[ ¢ Abb. 20.27: Strom-
Ue =C, I L |us ic U, [:| Ry fluss wihrend faus.
T y a
&
o
Trafo
D
. ip 100 iy ) I,
- i Abb. 20.28: Strom-
r e fluss wenn T gerade
U, ic I L |ug lc U, [] Ry einschaltet.
e T . a
L
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Beim Ubergang von f,, nach t.,, also gerade dann, wenn T einschaltet, flieBt der Sperrstrom
wie in Abb. 20.28 eingezeichnet. Dadurch treten zum einen erhohte Schaltverluste in 7' auf,
weil er ja nicht nur den Strom i schaltet, sondern zusitzlich den Sperrstrom der Diode, der auf
die Primérseite transformiert wird. Und zum anderen wird die Diode mit der Verlustleistung
belastet, die das Produkt aus Sperrstrom und Sperrspannung ist. Die Verlustleistung tritt wah-
rend der Sperrverzugszeit auf und der ganze Vorgang wiederholt sich mit der Arbeitsfrequenz

des Wandlers. So kann die mittlere Verlustleistung an der Diode mit Pp = I’F’U 51, berechnet

werden. Die Verlustleistung an 7 kann natiirlich genauso berechnet werden.

Neben den erhdhten Schaltverlusten, gibt es noch einen weiteren Effekt und zwar dann, wenn
die Diode den Strom losldsst. Das ist am Ende von ¢, der Fall. Die Sekundarwicklung ist zu
diesem Zeitpunkt von einem hohen Strom durchflossen. Und der Strom kann nicht so einfach
abreiflen, weil jeder Transformator eine Streuinduktivitit hat. Wir versuchen natiirlich, den
Trafo so zu bauen, dass der Streufaktor moglichst gering wird. Aber das gelingt uns nur bis zu
einem gewissen Grad. Der Strom kann also nicht plétzlich zu Null werden und fliefit einfach
weiter. Da die Diode aber inzwischen sperrt, kommt es zu einem hohen Uberspannungsspike
und zu groflen Schwingungen. Das ist der Grund, warum die Bauelemente spannungsmafig
iiberdimensioniert werden.

Angesichts des groflen Sperrstromes, der beim Schaltvorgang fliefit, macht auch der Versuch
eigentlich keinen Sinn, den Kopplungsfaktor weiter zu erhdhen, um damit die Uberschwinger
zu reduzieren. Es bleibt hier einfach eine Wirkungsgradeinbule bei den hart schaltenden
Wandlern iibrig.

Allenfalls an dem Bauelement Diode und dessen Auswahl kdnnen noch Verbesserungen er-
reicht werden. Eine Leistungsdiode kann beziiglich des Schaltverhaltens optimiert werden.
Dafiir gibt es so genannte ,,soft recovery“-Dioden, die ein sanftes Abnehmen des Sperrstromes
in der Sperrverzugszeit haben. Oft verwendet der Entwickler aber einfach die schnellste Diode,
die er bekommen kann, damit die Sperrverzugszeit moglichst kurz wird und die Schaltverluste
moglichst klein werden.

20.8.4 Abhilfe

Der Sperrverzug der Diode ist eine prinzipielle Eigenschaft des pn-Ubergangs und lésst sich
deshalb nicht vermeiden. Es gibt lediglich einige wenige Malnahmen, um ihn wenigstens in
seiner Auswirkung gering zu halten:

1) Wir konnen den Vorgang nicht so hiufig auftreten lassen, indem wir die Schaltfre-
quenz des Wandlers niedrig wihlen.

2) Wir konnen schnelle Dioden verwenden. Sie haben eine kurze Sperrverzugszeit und
die Ladung Qg ist geringer als bei Standard-Dioden. Dioden werden mit fast, super
fast und hyper fast bezeichnet. Dioden der schnellsten Kategorie haben Sperrverzugs-
zeiten im Bereich 10ns bis 100ns. Das klingt wenig. Rechnet oder misst man die Ver-
lustleistung jedoch nach, dann kommt man bei hoheren Wandlerfrequenzen schnell
auf unzulédssig hohe Werte, da die Verluste bei jedem Schaltvorgang des Wandlers
auftreten und folglich proportional mit der Arbeitsfrequenz des Wandlers ansteigen.

3) Wir konnen die Spannung iiber der Diode beim Abschalten begrenzen, indem wir die
Spannungsanstiegsgeschwindigkeit klein halten. Dazu schaltet man sogenannte Snub-
ber-Netzwerke parallel zur Diode. Sie bestehen meist aus einer RC-Kombination.
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4) Oder wir kdnnen durch die Betriebsweise des Wandlers den Spannungsanstieg klein
halten. Dies trifft fiir Resonanzwandler oder partial resonante Wandler zu.

5) Wir konnen — beim Gegentaktwandler etwa — den primérseitigen Strom begrenzen.
Dadurch wird der sekundirseitige Spannungsanstieg ebenfalls begrenzt und der rever-
se current fliet dadurch bei niedrigerer Diodenspannung, wodurch die Verlustleis-
tung verkleinert wird. Die Strombegrenzung geschieht mittels vorgeschalteter Induk-
tivitat. Nach dem Einschaltvorgang mit Strombegrenzung fiihrt die vorgeschaltete In-
duktivitdt zuviel Strom, der wieder abgebaut werden muss. Im einfachsten Fall wird
die liberschiissige Energie in einem ohmschen Widerstand verheizt. In aufwéndigeren
Fillen wird durch ein zusétzliches, aktives Schaltwerk die Energie auf die Primérseite
zuriickgespeist oder einem Kondensator zur Zwischenspeicherung zugefiihrt. Der
Fantasie des Schaltungsentwicklers sind dabei keine Grenzen gesetzt!

6) Fiir Anwendungen im Niedervolt-Bereich kénnen wir Schottky-Dioden verwenden,
die prinzipiell keine Sperrverzugszeit aufweisen. Bei ihnen muss lediglich eine kleine
parasitire Kapazitdt umgeladen werden.

7) Fir Anwendungen mit héheren Spannungen (bis 600 V) gibt es neuerdings SiC-
Schottky-Dioden (Silizium-Karbid), die einen etwa um den Faktor 10 kleineren rever-
se recovery current haben. Dies ist ein ganz entscheidender Fortschritt fiir die Leis-
tungselektronik, insbesondere im Bereich der Photovoltaikanwendungen. Die Verluste
in den Dioden konnen gesenkt werden, wodurch die Netzteile kleiner gebaut werden
konnen. Nachteilige sind deren hohe Kosten.
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Abb. 20.29: Schaltverhalten bei 150 °C im Vergleich. /p=4 A, diI/dt = 200 A/us, Vi =300.
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20.9 Praxistipp fiir die Montage von Leistungsschaltern

Leistungsschalter miissen gekiihlt werden und oft auch zum Kiihlkdrper isoliert werden. Eine
Moglichkeit ist Folgende:

Abb. 20.30: Kiihlkorper, Leis-
tungsschalter im TO220-Gehéuse,
Isolationsfolie und Klammer.

Die Folie gleicht mechanische
Unebenheiten aus und ist hoch
wiérmeleitend.

Abb. 20.31: Montierter Zustand.

Die Beinchen des Leistungstransistors
konnen in Durchsteckmontage direkt in
die Platine eingeldtet werden.
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21  Treiberschaltungen fiir MOSFETSs und IGBTs

In diesem Kapitel werden Treiberschaltungen filir Leistungsschalter vorgestellt. Die Treiberschal-
tung ist die Schnittstelle zwischen dem logischen PWM-Signal und dem Leistungsschalter.

Logik Treiber J
ic ) | Abb. 21.1: Treiberschaltung zur
l niederohmigen Ansteuerung des
Leistungsschalters.
l l Uc ll Cin g

Am Eingang des Treibers liegt ein Logiksignal an, das einer relativ hochohmigen Quelle ent-
stammt. Ausgangsseitig muss die Eingangskapazitit C;, des Leistungsschalters umgeladen werden.
In C;, sind zur Vereinfachung alle wirksamen Kapazititen zusammengefasst.

Wenn die Treiberschaltung den Strom i liefert gilt:

. duc
ic = Ciy o

Daraus folgt fiir die Umschaltzeit:
Ugso

tum = Cin — >
Ic
wenn Uggo die Spannung ist, auf die Cj,, aufgeladen wird. Um die Schaltverluste zu minimieren,
mochte man moglichst schnell umschalten. Da C;;, und Uggg Eigenschaften des Leistungsschalters

sind, kann nur tiber den Strom i die Umschaltzeit beeinflusst werden und der muss von der Trei-
berschaltung geliefert werden. In Abhéngigkeit von der Eingangskapazitit C;,, und der geforderten
Schaltgeschwindigkeit liegt der benétigte Treiberstrom bei einigen 10 mA bis 2 A. Bei MOSFETs
und IGBTs muss der Strom allerdings nur wahrend dem eigentlichen Umschaltvorgang als kurzer
Peak geliefert werden. Danach, im quasistatischen Ein- oder Auszustand des Leistungsschalters, ist
der Treiberstrom vernachldssigbar klein. Schaltungen, die diesen Anforderungen geniigen, werden
in Kapitel 21.1 vorgestellt.

Haufig bendtigen wir jedoch eine Potentialtrennung zwischen Logik und Leistungsschalter. Ent-
sprechende Schaltungen werden in Kapitel 21.2 vorgestellt.

In Kapitel 21.4 werden einige spezielle Ansteuerschaltungen diskutiert, die zur Ansteuerung von
Gleichstrommotoren verwendet werden. Solche Schaltungen werden beispielsweise im Kraftfahr-
zeug eingesetzt.

21.1 Einfache Treiberschaltungen

In allen drei Teilkapiteln werden bewusst keine kéuflichen ICs beschrieben, weil diese in den tech-
nischen Unterlagen der Hersteller ausreichend beschrieben werden und zum Teil ausfiihrliche Ap-
plication Notes zur Verfiigung stehen. Sie werden lediglich an gegebener Stelle kurz angedeutet.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_21
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Schaltungen mit Optokopplern werden in diesem Buch ebenfalls nicht vorgestellt, da sie in vielen
Anwendungen den Qualititsanspriichen nicht geniigen.

21.1.1 Ansteuerung mit CMOS-Gattern

Fiir langsame Schalter oder Schalter, die (z. B. aus EMV-Griinden) kiinstlich langsam gemacht
werden sollen, kann der Leistungsschalter direkt von CMOS-Gattern angesteuert werden:

(o2
+12V |
40106 14 zum
_5} Trafo
130\ 12
10k ] 2 e Abb. 21.2: Ansteuerschal-

o tung mit CMOS-Gattern:
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Zur Stromerhdhung lassen sich die Gatter parallelschalten. Es ist dann lediglich darauf zu achten,
dass am Eingang der parallel geschalteten Gatter eine steile Impulsflanke anliegt, damit die Gat-
terausgénge nahezu gleichzeitig umkippen. In Abb. 21.2 werden die 4 parallelen Gatter von einem
Gatter derselben Logikfamilie, ja sogar von einem Gatter auf demselben Chip, angesteuert. Somit
,»passt” die ansteuernde Schaltflanke zum Schaltverhalten der Gatter.

Der verwendete Typ (40106) hat Schmitttriggerverhalten. Dies ist fiir das erste Gatter (Pin 1/2)
wichtig, an dessen Eingang eine Schaltflanke mit kleiner Anstiegsgeschwindigkeit liegt. Erreicht
die Eingangsspannung die Umschaltschwelle des Schmitttrigger-Gatters, kippt dieses mit der
vollen Anstiegsgeschwindigkeit um. Es findet sozusagen eine Impulsregeneration statt.

Fiir Standard-MOSFETs muss die Gate-Source-Spannung mindestens bei ca. 8 V liegen. Dafiir
bieten sich Gatter aus der 4000er Familie an.

Fiir Logic-Level-Transistoren, flir deren Ansteuerung ein 5V-Pegel ausreicht, konnen HC-MOS-
Bausteine verwendet werden. Ein Schmitttrigger-Typ ist beispielsweise der "HC14. Sind hohere
Treiberleistungen gefordert, konnen Gatter aus der Fast-Advanced-CMOS-Familie eingesetzt
werden (FACT-Treiber). Es gibt dort Oktal-Bus-Treiber, die pro Gatter 200 mA treiben. Schaltet
man alle 8 Treiber, die sich auf einem IC befinden, parallel, erreicht man bereits Treiber-Strome im
Ampere-Bereich mit einem SO-Gehiuse.

Sind hingegen die Anforderungen an die Schaltgeschwindigkeit nicht so grof3, kann eventuell ein
Logic-Level-MOSFET auch direkt von einem Rechner-Port angesteuert werden. Dies ergibt eine
besonders einfache Lsung, insbesondere dann, wenn der Rechner einen PWM-Generator hat.

21.1.2 Treiber mit Push-Pull-Stufe

Wenn die Treiberleistung von Gattern nicht ausreicht, kann die Treiberleistung durch zusétzliche
Transistoren am Ausgang erhoht werden. Dazu dient die folgende ,,Push-Pull“-Schaltung:
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Bei dieser Schaltung wird die Stromtreiberfahigkeit des Gatters um die Stromverstirkung der Push-
Pull-Transistoren erhoht. Beim Ubergang von low nach high arbeitet 7 als Spannungsfolger,
withrend T sperrt. Beim Ubergang von high nach low ist es gerade umgekehrt.

Die Schaltung hat sich in vielen Anwendungen bewéhrt. Sollte es beim Schaltvorgang zu Schwin-
gungen kommen, muss zwischen Treiberausgang und Gate des MOSFETs der Serienwiderstand
R3 zur Beddmpfung eingefiigt werden. Der Wert des Widerstandes liegt i. A. zwischen 10 QO und

100 Q.

Der maximal mogliche Treiberstrom (peak) liegt ungefahr bei dem doppelten Wert des fiir die
Transistoren 7 bis Ty spezifizierten maximalen Kollektorstroms. Wir kdnnen die Transistoren mit
den Peak-Stromen durchaus tiberlasten, da der Stromfluss extrem kurzzeitig erfolgt. Die Stromver-
starkung der Transistoren geht zwar zurlick, aber das Gatter ist ausreichend niederohmig, um den
notwendigen Basisstrom zu liefern.

Der zusitzliche Spannungsabfall an den Basis-Emitter-Dioden kann normalerweise toleriert wer-
den. Sollte es dennoch zu Schwierigkeiten kommen, so kann der Widerstand R, eingebaut werden.
Er sorgt dafiir, dass nach dem Schaltvorgang, also im quasistatischen Fall, der Spannungsabfall an
den Basis-Emitter-Dioden von 7'} und 7, eliminiert wird.

Hinweis: Bei ZVS (Kap. 14) kann es iiber die Gate-Drain-Kapazitit vom MOSFET zu einer
negativen Gate-Spannung kommen, die die Basis-Emitter-Diode von T2 in Sperrrichtung iiberlas-
tet. Die Spannung kann mit einer kleinen Schottky-Diode zwischen Gate und Source begrenzt
werden.

21.1.3 Aktives Abschaltnetzwerk am Gate
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Das PWM-Signal schaltet den Leistungstransistor 75 iiber die Diode D; direkt ein. Beim Ausschal-
ten unterstiitzt 7; das PWM-Signal um den Faktor seiner Stromverstérkung. Das PWM-Signal liegt
gewohnlich relativ hochohmig an. Beim Einschalten des MOSFET liefert es alleinig den Strom
zum Aufladen von C;,. Beim Ausschalten liefert es nur den geringen Basis-Strom von 7' und wird
noch durch R; unterstiitzt. Damit lassen sich die Ein -und Ausschaltzeiten getrennt einstellen und
an die jeweiligen Anforderungen anpassen. 7, schaltet vergleichsweise langsam ein und schnell
aus. Das kann erwiinscht sein, wenn der liickende Betrieb vorliegt, wo der Laststrom durch 7
beim Einschalten Null ist. Die Zenerdiode D, schiitzt das Gate vor Uberspannungen und kann
entfallen, wenn sichergestellt ist, dass am PWM-Eingang keine Uberspannungen auftreten. Die
Kombination R, T} hat auch noch den Vorteil, dass 7 bei fehlendem PWM-Signal (ausge-
schaltetes Gerét) sicher sperrt. Sollte es bei einem Gerdt vorkommen, dass Up¢ angelegt wird,
ohne dass das PWM-Signal bereits richtig anliegt, kann 7 iiber die Miller-Kapazitit einschal-
ten oder teilweise leitend werden. Der Fall tritt auch beim Einschalten eines Gerédtes auf, wenn
die 5V- oder die 12V-Versorgung langsamer als die Spannung im Leistungskreis ansteigen.
Mit R, T} wird das Gate niederohmig nach Masse gezogen und selbst bei einem sprunghaften
Anstieg von Upc bleibt T sicher gesperrt.

21.1.4 Treiber-ICs

Natiirlich gibt es auch kdufliche Treiber-ICs, die als Treiber eingesetzt werden konnen. Es sei
hier ein Beispiel fiir einen International-Rectifier-Typ angegeben:

g 400U
>
1\ D1
M .
IC3
t IR2151 J 1 En Abb. 21.5: Treiber-
Uoue uws [B “% IC.
2t Ho 2 én
PUMIN o
et us |6 .
I GND  LO 5—\_|E T2 H

Die Stromversorgung des High-Side-Treibers ist mit einer Ladungspumpe realisiert. Thre
Funktion wird in Kapitel 21.4.1 beschrieben. Hier sei nur darauf hingewiesen, dass D; eine

400V-Diode sein muss.

Der IR-IC erhélt ein digitales Eingangssignal (PWMIN), das als 5V-Logik-Signal oder wahl-
weise auch mit hoherer Spannung zur Verfligung gestellt werden kann. Er iibernimmt die
Pegelumsetzung und die Stromverstirkung. Am Ausgang kann er Strome zur Verfliigung
stellen, die je nach Ausfithrung des ICs im Bereich von einigen 100 mA bis wenige A liegen.

Der IC erzeugt eine Totzeit zwischen den Ein-Zustinden, damit eine Uberlappung sicher
vermieden wird. Solche ICs haben iiblicherweise eine Unterspannungsabschaltung und sind
bis zu einer Spannungsfestigkeit von 1200V erhéltlich.
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21.2 Treiberschaltungen mit magnetischer Kopplung

Treiber haben grundsétzlich die Doppelfunktion, dass sie die Versorgungsspannung und das
Logiksignal iibertragen miissen.

21.2.1 Treiberschaltung mit einstellbaren Schaltzeiten

zum
Trafo
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Abb. 21.6: Treiberschaltung mit Trafo.

Der hier verwendete Impulstransformator 7, wird ungefahr mit z = 1 dimensioniert und auf seiner
Primérseite an eine Spannung von ca. 12 V gelegt.

Die am Gate wirksame Spannung muss einerseits grof3 genug sein, dass der MOSFET auch
sicher durchschaltet; andererseits darf die maximal zuldssige Gatespannung (20 V oder
+ 30 V) nicht {iberschritten werden. Mit ¢ = 1 werden beide Forderungen gut erfiillt.

Wenn T, leitet, liegen am Trafo primérseitig 12 V. Bei i = 1 liegen sekundérseitig ebenfalls 12 V
an. Durch die beiden Dioden D3 und D4 wird diese Spannung um ca. 1,5 V erniedrigt, so dass noch
10,5 V iibrigbleiben, was fiir ibliche MOSFETS ausreicht, um sie voll einzuschalten.

Die beim Abschalten des Treibertransistors 7, wirksam werdende Beschaltung mit D und D,
erlaubt die Entmagnetisierung des Impulstrafos und begrenzt die Spannung an 7,,. Wenn D; eine
12V-Zenerdiode ist, liegt die maximale Spannung am Kollektor von 7, knapp iiber 24 V. Der
Widerstand Rj3 (10..100 Q) begrenzt den Ladestrom der Eingangskapazitit von 75 und verhindert
eine Schwingneigung. Beim Abschalten von 7, wird die Eingangskapazitit von 75 iiber den dann
leitenden Transistor 7 rasch entladen. Verwendet man fiir 7' z. B. einen BC858, betrigt der
Entladestrom ca. 200 mA. Fiir die Dioden koénnen Standard-Typen verwendet werden, z. B.
LL4148.

Beim Einschalten von 75 wird der Gate-Strom iiber R3, Dy, D3, dem Trafo und 7,, geliefert. Die
Stromstirke und damit die Zeit fiir den Einschaltvorgang kann mit R3 eingestellt werden. Beim
Ausschalten wird die Gate-Source-Kapazitét von 75 iiber 77 und R, entladen. Die Hohe des Entla-
destroms wird ausschlieBlich durch R, und die Stromverstirkung von 7} bestimmt. Damit lassen
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sich die Schaltzeiten fiir das Einschalten von 75 und das Ausschalten getrennt einstellen und an die
Anforderungen der Leistungs-Hardware anpassen.

Da der Trafo in der Ausschaltzeit vollkommen entmagnetisieren muss, kann die Schaltung bei der
vorliegenden Dimensionierung nur bis zu einem maximalen Tastverhdltnis von vy = 0,5 eingesetzt

werden.

21.2.2 Treiber mit Impulsiibertrager
o @) 5
N1 | 1

A =
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Abb. 21.7: Potentialgetrennte Treiberschaltung mit Impulsiibertrager.

Die Schaltung zeigt eine potentialtrennende Ansteuerung fiir einen MOSFET-Leistungstransistor.
Sie ist fiir jeden Wandler-Typ geeignet und kann ein Tastverhéltnis von 0 bis 100 % tibertragen.

Die Schaltung funktioniert so, dass zur Ansteuerung des Transistors 7 nur kurze Impulse verwen-
det werden. Sie laden die im Transistor parasitdr vorhandene Gate-Source-Kapazitit um. In den
Impulspausen bleibt die Ladung auf der Gate-Source-Kapazitit erhalten und damit auch der
Schaltzustand des Transistors. Sollte die Gate-Source-Kapazitit zu gering sein, so kann sie durch
einen externen Kondensator vergroBert werden. In Abb. 21.7 ist er als Cgg eingezeichnet. Zur

Sicherheit wird der Widerstand R¢g vorgesehen, der bei abgeschalteter Betriebsspannung fiir einen
definierten ,,Aus“-Zustand des Transistors sorgt. R;g hat z. B. einen Wert von 10 kQ oder deutlich
grofler.

Der Impulstrafo wird mit alternierenden Impulspolaritiaten angesteuert, wodurch der magnetische
Kreis streng symmetrisch ausgesteuert wird. Dabei sind die Einzelimpulse recht kurz (z. B. 1 ps).
So kann der Impulstrafo sehr klein ausgefiihrt werden. Die Groe wird nur durch das Handling und
die Zahl der benétigten Anschliisse bestimmt. Der Trafo kann als SMD-Ubertrager ausgefiihrt
werden. Geeignete Kerne sind z. B. E6,3; E8,8 oder RM4 low profile. Damit kann er recht kosten-
giinstig hergestellt oder zugekauft werden.

Die zugehorigen Ansteuersignale der Schaltung sind in Abb. 21.8 angegeben. Die Schaltung dient
zur Ansteuerung von 7. Deshalb sind die Signale in Abhéngigkeit vom Schaltzustand des Tran-
sistors 7 aufgetragen.

Betrachten wir zunichst das Einschalten von T: Die sekundérseitige Treiberspannung Uy 1adt

iiber die antiseriell geschalteten Zenerdioden die Gate-Source-Kapazitit auf. Wahrend der Impuls
ansteht, gilt: Upgg = Ugsp + Uz. Man kann die Zenerspannung Uy z. B. zu Upgy/2 wihlen, dann

wird Uggg ebenfalls Uzgp/2. Nach dem Aufladevorgang der Gate-Source-Kapazitéit geht die Span-
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nung Uzg wieder auf null zuriick (z. B. nach 1 us) und die Gate-Source-Spannung Ugg, bleibt
erhalten, da D, sperrt.

. T1
ein

+Urgo Abb. 21.8: Signalverldufe fiir die
Treiberschaltung mit Impulsiibertrager.

t
Beim Ausschalten von 7 wird Uyg negativ, so dass die Zenerdioden leiten und die Gate-Source-
Kapazitiit entladen wird. Fiir den Fall, dass [Uzgo| = 2-|Ugso| ist, wird Ugs also auf —Uzg/2 gehen.

Auch diese Spannung bleibt wihrend der folgenden Impulspause erhalten, da von antiseriell
geschalteten Zenerdioden D sperrt.
Wihrend der Speicherdauer wird Cgg nur durch Leckstrdome vom Transistor und den Zenderdio-
den und gegebenenfalls von dem Strom durch R entladen. Selbst bei hohen Betriebstemperatu-
ren bleibt die Summe dieser Stréme in der Grofenordnung von 1 pA. Die Gate-Source-Spannung
andert sich dann nach dem Grundgesetz des Kondensators:
du . dU 1
i =C- 2L hier £2GS _ TLeck
t dt Cgs

Bei einem Leckstrom von 1 pA und einer Gate-Source-Kapazitit von 1 nF betragt

dUGS _ 1,LIA: 0,1V

dt  1nF 100us’

d. h. bei einem Wandler, der mit einer Wandlerfrequenz von 10 kHz arbeitet, &ndert sich die Gate-
Source-Spannung maximal um 100 mV wiahrend einer Periode.
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Sollte dieser Effekt bei manchen Anwendungen stéren, so muss die Treiberschaltung ofter als
einmal pro Umschaltvorgang getaktet werden. Soll also beispielsweise eine statische Ansteuerung
des Transistors erfolgen, so muss die Treiberschaltung im 10kHz-Bereich takten. Der Trafo wird
dann mit unipolaren Impulsen angesteuert und wir wiirden vermuten, dass er sittigt. Die Schaltung
lasst sich aber so dimensionieren, dass der Trafo in jeder Impulspause entmagnetisieren kann.
Meist reicht der Spannungsabfall der Treiber aus, um in der relativ langen Pause die Entmagneti-
sierung zu gewéhrleisten.

In Abb. 21.7 sind noch die primérseitigen Treiberspannungen Urp; und Uzp, angegeben, wie sie
von den Treibern geliefert werden miissen. Thre Amplitude unterscheidet sich von Uyg durch das
Ubersetzungsverhiltnis des Treibertrafos. Im angedeuteten Zahlenbeispiel brauchen wir ein Uber-
setzungsverhéltnis von der Sekundirseite zur Primérseite von ungefihr 2, wenn die Treiber an
12 V arbeiten. Man kann beispielsweise auch mit einer Treiber-Versorgung von 5 V arbeiten. Dann
muss das Ubersetzungsverhiltnis auf 5 erhoht werden. Allerdings bleibt zu beachten, dass der
Treiber-IC oder -Transistor den notigen Strom liefern kann.

In Abb. 21.7 wurde vor den primirseitigen Treibern noch eine Differenzier- und Multiplex-
Schaltung angedeutet. Sie muss das ankommende PWM-Signal differenzieren, d. h. pro Flanke
einen kurzen Impuls erzeugen, und sie muss die Impulse phasenrichtig auf die zwei Treiber auftei-
len. In 21.2.4 werden dazu noch zwei Schaltungen vorgestellt.

O
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Abb. 21.9: Ansteuerung einer Vollbriicke.

Als anzusteuerndes Leistungsbauteil wurde noch ein Transformator als Teil eines Schaltreglers
angedeutet. Es konnte sich aber genauso gut um einen Motor handeln, fiir dessen Ansteuerung die
Vollbriicke haufig gebraucht wird.

In Abb. 21.9 sieht man den Vorteil der Impulsansteuerung, ndmlich dass die gleiche Ansteuerung
fiir alle 4 Transistoren verwendet werden kann, obwohl jeder Transistor ein vollig anderes Potential
hat.
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Ein weiterer Vorteil ergibt sich aus dem zeitlichen Ablauf beim Umschalten der Transistoren, wenn
man die Spannungsverldufe im Detail betrachtet. Zur Erkldrung wird nur eine Halbbriicke betrach-
tet, da sich die zweite Hélfte der Vollbriicke gleichermal3en verhélt. Und es reicht nach der Einfiih-
rung des ErsatzschaltAbb.es fiir den MOSFET-Transistor in Kapitel 9 aus, die Gate-Source-Span-
nungen zu betrachten. Sie sind nachfolgend in starker zeitlicher Dehnung gezeichnet:

Ugs1 tg
ty t5 —
IR I
__ t Abb. 21.10: Gate-Source-
Spannungsverliufe fiir die
Briickentransistoren 77 und 75.
Ugsz
R t

Die prinzipiellen Vorgédnge beim Ein- und Ausschalten von einem MOSFET wurden in Kapitel 9
anhand des ErsatzschaltAbb.es fir MOSFETs bereits dargestellt. Hier wird nun exemplarisch der
Schaltvorgang beleuchtet, wo 75 ausgeschaltet und 7' eingeschaltet wird. Dabei nehmen wir einen
Treiber mit Stromquellencharakteristik an. Fiir diesen Fall sind die Kurvenverldufe Geraden-
abschnitte, so wie in Abb. 21.10 dargestellt. Hat der Treiber eine von einer Stromquelle abwei-
chende Ausgangskennlinie, erhalten wir Exponentialfunktionen. An der Aussage der nachfolgen-
den Ausfiihrungen andert sich dadurch aber nichts, weshalb wir der Einfachheit wegen bei den
Geraden bleiben.

Der Vorgang beginnt bei ¢, wo sich die Gate-Source-Spannungen beider Transistoren dndern,
ohne dass der Schaltvorgang beginnt. Von £, bis #3 wird die Millerkapazitit von T, umgeladen. 7,
geht vom leitenden in den sperrenden Zustand iiber. Von #3 bis #; dndert sich die Drain-Source-
Spannung von T, nicht mehr, er sperrt bereits. 7 sperrt noch. Er fangt erst bei #4 an zu leiten und
seine Drain-Source-Spannung dndert sich bis #5, dann ist er vollstéindig leitend.

Von t3 bis #4 sind beide Transistoren gesperrt! Es werden in dieser Zeit die Eingangskapazititen
beider Transistoren umgeladen, ohne dass dabei ein Schaltvorgang stattfindet. Da die Eingangs-
kapazititen nie Null sind, wird auch die Zeit von #3 bis #4 niemals Null sein und damit ist sicherge-
stellt, dass es in keinem Fall zur Uberlappung der Stromfiihrung von beiden Transistoren kommt.
Somit schiitzt sich die Schaltung auf Grund physikalischer Gegebenheiten selbst. Was wir ur-
spriinglich als lastige Einschrinkung empfunden haben, die Miller-Kapazitét ndmlich, die unseren
Schaltvorgang verlangsamt hat, hilft uns hier, die Uberlappung der Briickentransistoren sicher zu
vermeiden. Aus dem parasitiren Laster des MOSFETs ist eine Lebensversicherung geworden!

Die einzige Voraussetzung, die es zu beachten gilt, ist die Kopplung der Sekundarwicklungen
zueinander. Eine nicht ideale Kopplung verdndert die Zeit zwischen #3 und #4. Kritisch wird es aber
erst, wenn diese Zeit zu Null wird, und das kann bei einem normalen Trafo praktisch nicht vor-
kommen. Mehrere Realisierungen dieses Ansteuerprinzips haben die Robustheit des Verfahrens
bewiesen. Die Schaltung kann nur weiterempfohlen werden!
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21.2.3 Primirseitige Treiber fiir den Impulsiibertrager

Besonders einfach gestaltet sich die Ansteuerung, wenn Leitungstreiber-ICs verwendet werden, so
z. B. aus der HC-MOS-Familie oder aus der 4000er-Reihe. Thr Ausgangsstrom ist allerdings be-
grenzt. Einen héheren Strom liefern Gatter- oder Bus-Treiber-ICs aus der Fast-Advanced-CMOS
(FACT) Familie. Sie sind am Markt genauso verfligbar und stellen oft eine giinstige Losung dar.
Alle drei Familien (HC-MOS, 4000er-Reihe, FACT) konnen problemlos am Ausgang parallelge-
schaltet werden, um mehr Treiberstrom zu erhalten. So kann man bei einem Octal-Bus-Treiber acht
Ausgiinge parallelschalten.

Eine andere, sehr billige Moglichkeit zur Stromverstirkung ist die Push Pull Stufe.
21.2.3.1 Gatter und Push-Pull-Stufe

+12V +12V
Primarseite
des Impuls-

T, Ubertragers T,

T, T, Abb. 21.11: Primirseitige
e | Ansteuerung mit Push-
von der | L L Pull-Stufe.

Der Ausgangsstrom der Inverter wird durch die Stromverstirkung der zusétzlichen Transistoren
erhoht. Eine genaue Beschreibung ist in Kapitel 21.1.2 erfolgt.

21.2.3.2 Doppelte Push Pull Stufe

12V
BC846
BC68-25
BC69-25/\ BAT48
BC856
) : Abb. 21.12: Doppelte
| Push Pull Stufe.
12V
BC846
BC68-25

BC69-25/\ BAT48
BC856
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21.2.3.3 Open Kollektor

+12V

i

Primarseite
des Impuls-
Ubertragers

Abb. 21.13: Priméransteuerung mit
Bipolartransistoren.

Die beiden Priméirwicklungen“sind gegensinnig gewickelt. Zwischen den beiden Kollektoren ist
eventuell noch ein Widerstand erforderlich, der den zwar kleinen aber doch vorhandenen Magneti-
sierungsstrom des Trafos weiterflieBen ldsst, wenn beide Transistoren gesperrt sind.

21.2.3.4 Open Drain

Statt der bipolaren Transistoren konnen auch kleine MOSFETSs eingesetzt werden, wie z. B. der

BSS100 oder ein dhnlicher Typ.

+12V

'uj_

IN2

Primarseite
des Impuls-
Ubertragers

Abb. 21.14: Primédransteuerung
mit MOSFETs.

Die Ansteuerung gestaltet sich dann besonders einfach, weil die Kleinsignal-MOSFETSs nur eine
kleine Eingangskapazitit und keinen Gatestrom haben.

21.2.4 Differenzier- und Multiplexlogik

21.2.4.1 Einfache Schaltung

PWM b:“TDi%

Abb. 21.15: Primédransteuerung (Differenzierer und Multiplexer).

Primar-
seite
Treiber-
trafo
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Die Schaltung erzeugt aus dem eingangsseitigen PWM-Signal die beiden Treiberausgénge.
Ihre Funktion entspricht den angedeuteten Spannungsverldufen in Abb. 21.19. Die Impulsbrei-
te wird mit R, C; eingestellt. Die Invertierer miissen zur Regeneration der Impulsflanke
Schmitttrigger-Verhalten haben (40106, "HC14). Dies ist fiir das Eingangssignal wichtig und
fiir die Spannung an C;.

21.2.4.2 Schaltung mit Refresh-Impulsen
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Abb. 21.16: Primérseitige Logik.

Die Schaltung erzeugt bei jeder Flanke einen Impuls, der auf die beiden Ausgéinge verteilt
wird. Bei einer negativen Flanke erscheint der Impuls am oberen Ausgang, bei einer positiven
Flanke erscheint der Impuls am unteren Ausgang.

Liegt am Eingang ein statisches Signal an, dann liefert die Schaltung selbststindig Refresh-
Impulse am richtigen Ausgang. Diese werden von IC4C und dessen Beschaltung kreiert.
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21.2.5 Dimensionierung des Impulsiibertragers

21.2.5.1 Vorgehensweise

1) Festlegung des Ubersetzungsverhiltnisses .
2) Wahl des Kemns, z.B. kleiner E-Kern, RM4, auch als SMD oder ELP-Kern.

3) Festlegung des Magnetisierungsstromes /,,,,, denn der muss vom Treiber zusétzlich geliefert

ago
werden.

Berechnung der minimalen Primdrwindungszahl, so, dass der Kern noch nicht séttigt.
U t

Nuin = b '/\Ein (21.1)
A,-B
Berechnung der primérseitigen Induktivitit mit dem A4;-Wert aus dem Datenblatt des Kerns.
L=N%.4; (21.2)
Berechnung des Magnetisierungsstromes:
U, .. -t U, .. -t
[mag _ Zprim “tein _ * prim "Tein (21.3)
L N%.4;

Wenn der Magnetisierungsstrom zu grof3 wird, dann muss die Windungszahl erhoht werden:
U t

prim "‘ein

Lo - A1

mag ’

N%= (21.4)

4) Berechnung der sekundérseitigen Windungszahl Nej = ti - Npyjp-
5) Berechnung des Drahtdurchmessers aus dem zur Verfiigung stehenden Wickelraum (aus dem
Datenblatt des Spulenkorpers zu entnehmen).

Normalerweise reicht ein diinner Kupferdraht von ca. 0,1 mm Durchmesser aus und es muss keine
Litze verwendet werden. Eine gute Kopplung der einzelnen Windungen erreicht man mit vollen
Wicklungslagen.

21.2.5.2 Dimensionierungsbeispiel fiir einen konventionellen Kern

Es wird eine Schaltung nach Abb. 21.6 eingesetzt. Das Ubersetzungsverhiltnis wird so gewihlt,
dass der typische Spannungsabfall der Dioden beriicksichtigt wird. Wir wéhlen

. 13,2

u=—-s=
12

Als Kern nehmen wir einen E8,8-Kern mit den Daten:

Kernquerschnitt 4, = 5 mm?, B = 0,2 T. Induktivititswert: 4; = 400 nH, Wicklungsquerschnitt
Ay=2,7 mm?,

Elektrische Daten: Uy, = 12V, tejy = 2 B, Iyqe = 10 mA. Zu Beginn von Zy;, ist I,4e = 0.
Er soll wéhrend 7., = 2 ps auf 1,4, = 50 mA ansteigen.

L1.
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Nach (21.1) ist Nyin = 24 Wdgn., mit (21.2) ist L = 230 pH und mit (21.3) ist /54 = 105 mA, also
etwas zu grof3.

Mit (21.4) erhalten wir N = Ny = 35. Mit i multipliziert: Ny = 39.
Wir konnen beide Wicklungen zweilagig ausfiihren, Gprim = 0,17 mm und Qs = 0,15 mm.

21.2.5.3 Realisierung mit Planarkern

Wir verwenden einen ELP18/4/10 Kern (EPCOS) mit den Daten: 4, = 39,3 mm?, 4; = 2,9 uH.
Mit der gleichen Vorgehensweise wie oben erhalten wir:

Npin =3, Nprim =13, Nyor = 15.

Die beiden Wicklungen kdnnen wir im PCB realisieren, z.B. auf Ober- und Unterseite der Leiter-
platte. Die Windungszahlen kdnnen ja noch in einem gewissen Bereich angepasst werden, wenn
wir einen verdnderten Magnetisierungsstrom in Kauf nehmen. Ein Beispiel ist hier noch gezeigt:

i

= ey

Abb. 21.17: Wicklung als Leiterbahn auf der Leiterplatte.

21.2.6 Sekundairseitige Treiberschaltung

In Abb. 21.18 ist die sekundirseitige Schaltung eines Polwenders angegeben. Er wird bei
Wechselrichtern verwendet, die ausgangsseitig direkt am 230V-Netz arbeiten. Neben der
jeweils potentialfreien Ansteuerung der vier Briickentransistoren T21 bis T23 wird eine zuver-
lassige Funktion der Schaltung gefordert. Eine kurzfristige Fehlfunktion wiirde zur sofortigen
Zerstorung der Schaltung fiihren, da aus dem niederohmigen Netz nahezu beliebig grof3e
Strome flieBen konnen. Die Realisierung in diskreter Transistortechnik erlaubt hier mehr
Freiheit, als bei Verwendung von fertigen ICs. Die Schaltung hat alle EMV-Priifungen fiir
netzgekoppelte Wechselrichter bestanden.

Fiir den primérseitigen Schaltungsteil kann die Schaltung in Abb. 21.16 eingesetzt werden. Am
Eingang steht ein netzsynchrones 50Hz-Rechtecksignal an. Der Polwender wird im Nulldurch-
gang der Netzspannung umgeschaltet. Wéhrend einer Netzhalbwelle werden Refresh-Impulse
mit einer Frequenz im 10kHz-Bereich erzeugt. Die Impulsbreite betrdgt etwa 1 ps. Beim
Umschalten des Polwenders miissen alle vier Eingangskapazititen umgeladen werden. Das
wiirde bei der kurzen Impulsdauer zu gro3e Strome erfordern. Deshalb wird die Impulsbreite
iiber D37 oder D38 fiir das Umschalten vergrofBert. Die Takterzeugung erfolgt mit IC4C und
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seiner Beschaltung. Er liefert ein stark asymmetrisches Signal mit kurzer Einschaltdauer und

langer Pause.
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21.2.7 Ansteuerung mit verzogertem Einschalten

Bei Wandlern mit Umschwingverhalten (siehe hierzu auch Kapitel 8) wird eine kurze Ausschalt-
zeit gefordert. Der Einschaltvorgang hingegen darf langsamer erfolgen und muss zeitlich verzogert
sein, damit die Schaltung fiir das Umschwingen Zeit hat. Eine Schaltung, die diese Eigenschaften
hat und gleichzeitig eine Potentialtrennung bewirkt wird nachfolgend vorgestellt.

*positive Briickenspannung J

Impuls- T
former —‘: !
am

Impuls- " T,
former H

Eglily

Differen-
zier- und

Multiplex-
logik

Briickenausgang

Impuls- H
W T
former J.« 3

Impuls- b T,
former H

ay

cnegative Briickenspannung

Abb. 21.19 Blockschaltbild der Ansteuerschaltung mit verzdgertem Einschalten.
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Abb. 21.20: Schaltung des Impulsformers.
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Die Schaltung dient zur Ansteuerung von Q1. Der Impulsiibertrager wird mit dem gleichen Prinzip
betrieben wie in Kapitel 21.2.2. Am Impulsiibertrager liegen wieder Impulse wie in Abb. 21.8 an.
Somit kennt die Sekundirseite des Impulsiibertragers drei Zustinde: +12 V,0V,-12 V.

Wenn —12 V anliegen, wird Q4 liber den Pfad R4, Rg und R5 leitend, wobei der Emitter von Q4 ins
Negative gezogen wird. Uber den Kollektor von O, wird die Basis von O, ,.heruntergezogen®,
wodurch auch der Emitter mitgezogen wird. Hierbei wirkt die Stromverstirkung von O», so dass
die Eingangskapazitit von Q; sehr schnell entladen wird. Damit wird Q; schnell ausgeschaltet.

Liegen +12 V an der Sekundirseite von dem Impulsiibertrager an, wird Q3 leitend. Dabei tritt eine
gewiinschte Verzdgerung durch das RC-Glied R4-C; auf. Uber D und D, wird Oy eingeschaltet.

Weitere Eigenschaften der Schaltung in Abb. 21.20:

Wenn die Ansteuerspannung (+12 V/-12 V) absinkt, was z. B. beim Ein- und Ausschalten des
Geridtes vorkommt, nimmt der Leistungstransistor Q) zuverlédssig den Aus-Zustand an. Diese
Eigenschaft ist eine absolute Voraussetzung fiir den Einsatz in Wechselrichtern, wo der Briicken-
ausgang direkt am 230V-Netz angeschlossen ist. Htte sie diese Eigenschaft nicht, wiirde sie beim
ersten Einschalten durchlegieren!

Wird die Treiberschaltung in einer Vollbriicke verwendet, so schaltet sie beispielsweise die diago-
nalen Transistoren gleichzeitig und abwechslungsweise mit den anderen Diagonaltransistoren.
Wenn also die einen eingeschaltet werden, werden die anderen ausgeschaltet und umgekehrt.
Sollen nun alle 4 Briickentransistoren ausgeschaltet werden, so kann man dies erreichen, wenn man
den Impulstrafo mit hoherer Frequenz ansteuert, also dauernd hintereinander ein- und ausschaltet.
Da die Schaltung sofort aus-, aber verzogert einschaltet, muss die Frequenz so grof3 sein, dass der
néchste Ausschaltimpuls folgt, bevor der letzte Einschaltimpuls wirksam geworden ist. Die erhohte
Frequenz braucht nur kurzzeitig anzuliegen. Danach kann die Priméransteuerung abgeschaltet
werden.
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Abb. 21.21: Sekundirseitige Treiberschaltung mit MOSFETs.
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21.3 Treiberschaltungen mit galvanischer Trennung

Einige wenige Hersteller bieten Treiber-ICs an mit galvanischer Trennung. Sie werden wie die
iiblichen Treiber mit einem Logik-Signal angesteuert und haben am Ausgangs die iibliche
Stromtreiberfahigkeit. Eingang und Ausgang sind galvanisch getrennt. Die Potentialtrennung
erfolgt entweder optisch, kapazitiv oder induktiv. Es sei hier nur ein Beispiel-IC herausgegrif-
fen: Der Si8271 von Silicon Labs. Vereinfacht beinhaltet er folgende Schaltung:

2,7V bis 5V o—p--- n - 5 o 12V
Logic Ino—-| = .© = > b
EN —- 22 | 3 = |
€38 31| 8 i

+

Abb. 21.22: Isolierender Treiber mit dem Si8271.

Am Eingang wird die Spannungsversorgung von der Logik angelegt und der IC zieht dort
einige mA. Am Ausgang muss die Treiberspannung angelegt werden, z.B. mittels einer La-
dungspumpe. Sie kann auch héher sein, als die angegebenen 12V.

Der Treiber hat 2 Ausgénge. Einen, der nach oben zieht und einen, der nach unten zieht. So
kann die Einschaltzeit vollig losgelost von der Ausschaltzeit eingestellt werden. Das ist bei
allen modernen Schaltungskonzepten wie Resonanzwandlern oder ZVS-Wandlern sehr vor-
teilhaft, weil dort schnell ausgeschaltet werden muss und langsam eingeschaltet werden soll.
Hier lassen sich die Schaltzeiten einfach durch 2 Widerstinde getrennt einstellen.

Der grofite Vorteil — und das ist fast eine Revolution in der Leistungselektronik — ist die galva-
nische Trennung von Eingang und Ausgang. Sie 16st die EMV-Problematik, mit der wir jahre-
lang gekdmpft haben. Wir haben beim Schaltvorgang immer Potentialspriinge in der Masselei-
tung, die durch die groBe Stroménderung kommen. Wir trennen die PGND (Power-Ground)
und die DGND (Digital Ground) streng voneinander, aber irgendwo miissen wir sie ja schlief3-
lich zusammenfiithren und wenn wir das am gemeinsamen Blockkondensator tun, haben wir
am Digital-Eingang des Treiber-ICs hohe Stérspannungen. Sie entfallen hier komplett! Die
Masse am Eingang ist die Digitalmasse und sie ist vollstindig von der PGND getrennt, auch
dynamisch.

Ein weiterer Vorteil ist natiirlich, dass wir den gleichen Treiber fiir den Low Side Transistor
und den High Side Transistor einsetzen konnen. Das macht die Schaltungssynthese einfacher
und spart Kosten wegen den héheren Stiickzahlen. Der Preis fiir den IC ist im Ubrigen durch-
aus vergleichbar mit dem eines konventionellen Treibers.

In Abb. 21.22 sind die Blockkondensatoren nicht eingezeichnet. Es versteht sich von selbst,
dass wir sowohl auf der ,,2,7V bis 5V“-Seite, als auch auf der ,,12V*“-Seite noch Blockkonden-
satoren einbauen miissen, die die iiblichen Anforderungen ,,mdglichst dicht am IC* geniigen.
Ca. 100nF reichen hierfiir aber aus.
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21.4 Treiberschaltungen fiir DC-Motoren

21.4.1 High-Side-Schalter mit Ladungspumpe

1

ZD.&. |.':T1

I
O

Abb. 21.23: High-Side-Schalter
e R mit Ladungspumpe.

372 @)

Am Beispiel der Halbbriicke zur Ansteuerung eines DC-Motors zeigt Abb. 21.23 eine einfache
Treiberschaltung. Die Treiberspannung Uy steuert den ,,Low-Side*“-Schalter direkt und den ,,High-
Side““-Schalter iiber einen Invertierer an. Der Invertierer besteht aus R,, 73. Die Stromversorgung
fiir die Ansteuerung von 7' wird iiber die Ladungspumpe bestehend aus D und C realisiert. Fiir C
reicht oft ein 100nF-Kondensator aus, da er nur die Gate-Ladung zum Einschalten von T erbrin-
gen muss.

Die Schaltung lésst sich so dimensionieren, dass es zu keinem Briickenquerstrom kommt: Mit dem
Vorwiderstand R, schaltet 75 schnell ein und langsam aus. Zusétzlich wird 77 tiber R; langsamer
eingeschaltet und iiber die niederohmige Ansteuerung durch 73 schnell ausgeschaltet. Beide Tran-
sistoren werden also schnell ausgeschaltet und langsam eingeschaltet, wodurch eine Totzeit ent-
steht.

Die Ansteuerung von 7 kann durch eine Push-Pull-Stufe beschleunigt werden:

¥ Db Ry Ty J T,
—1 H
::C T5
U, R,
:T3 ‘E T, Abb. 21.24: Schnelle Ansteue-
('VD rung von 77.
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22 Regelung der Wandler

22.1 PWM-Erzeugung

Bei allen Schaltreglern wird die Ausgangsspannung iiber die Variation des Tastverhéltnisses vy

eingestellt. Dazu ist ein Pulsbreitenmodulator notwendig. Er arbeitet hdufig mit konstanter Fre-
quenz, also mit konstanter Periodendauer 7 und variablem v7. Je nach Betriebsweise des Wandlers

kann er aber auch mit verdnderlicher Frequenz betrieben werden.
Zur Generierung des pulsweitenmodulierten Signals — kurz PWM-Signal — wird ein sdgezahn-

oder dreieckformiges Signal mit einer Steuerspannung verglichen. Das Prinzip ist in Abb. 22.1
dargestellt:

PWM

Sagezahn-
Abb. 22.1: PWM-Erzeugung.

Durch Verdnderung von Ug; wird das Tastverhéltnis variiert. Wird in der Analogtechnik gear-
beitet, so stellen Ug;, Uszund PWM Spannungsverldufe dar. Diesen Fall zeigt Abb. 22.2.

NAAAA T

Usz | Ust

UPWM

Abb. 22.2: PWM-Erzeugung mit einem ségezahnformigen Spannungsverlauf.

Wird in der Digitaltechnik gearbeitet, so kann der Sdgezahngenerator als Zéhler realisiert
werden und der Komparator ist ein digitaler Komparator. U, liegt ebenfalls als digitales Signal
vor oder wird mittels AD-Wandlung aus einem Analogsignal erzeugt. Us, und Ug; sind dann #n-
stellige GroBen, d. h. die Digitalzahl hat » Bit. Haufig reichen dafiir 8 Bit vollig aus. Und so
koénnen wir die PWM-Erzeugung mit nahezu jedem Micro-Controller erledigen, der entspre-
chende Timer-Funktionen hat. Verwenden wir zwei Timer, die zwei PWM-Signale erzeugen,
dann kdénnen wir sie beim Start einmalig synchronisieren und so die Phase der beiden Signale
einstellen, was fiir die Ansteuerung von Synchronwandlern recht vorteilhaft ist.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_22
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22.2 Regelung der Ausgangsspannung

Die PWM-Erzeugung ist fiir sich alleine ein reines Stellglied, welches aus einer Steuerspan-
nung das digitale PWM-Signal erzeugt. Das PWM-Signal steuert iiber eine Treiberschaltung
(in Kapitel 10 beschrieben) den oder die Leistungsschalter an. Soll nun die Ausgangsspannung
des Schaltreglers auf einen bestimmten Wert geregelt werden, so muss ein Regler fiir die
Steuerspannung Ug; eingesetzt werden.

PWM Uper kU,  Ya

Sagezahn- Referenz-
generator spannung

Abb. 22.3: Regelung mit PWM-Erzeugung.

Zunéchst wird die Ausgangsspannung U, mit einer Referenzspannung U, verglichen. Dies
geschieht mit dem Subtrahierer. Sein Ausgang U,.r— kU, stellt die Regelabweichung dar. Sie
wird dem Regler oder Regler-Verstarker zugefiihrt. Sein Ausgang ist die Steuerspannung Usgy,
die iiber den PWM-Generator die Leistungs-Hardware ansteuert.

Der Regelverstirker ist hdufig ein PI-Regler, der analog oder digital realisiert werden kann.
Unter der Abkiirzung PI verbirgt sich Proportional-Integral-Regler.

Der I-Anteil sorgt dafiir, dass statisch keine Regelabweichung zwischen dem Soll- und dem
Istwert iibrigbleibt. Ein reiner I-Regler kann aber meistens nicht eingesetzt werden, da er iiber
den gesamten Frequenzbereich eine Phasendrehung von 90° macht, wodurch das Stabilitatskri-
terium nicht eingehalten werden kann. Deshalb wird der I-Regler um einen P-Anteil erweitert.

Fiir die Dimensionierung des Reglers gelten die iiblichen Stabilitéitsbetrachtungen der Regelungs-
technik, weshalb an dieser Stelle auf die einschldgige Literatur verwiesen sei. (Literaturliste:
Rubrik ,,Regelungstechnik®). Ein analoger PI-Regler wird in 22.3 vorgestellt.

Hinweis: Die Regler-Dimensionierung kann im Einzelfall aufwéndig werden. Es muss die
Regelstrecke vermessen werden, der Regler analytisch oder durch Simulation bestimmt werden
und schlieBlich muss das Ergebnis ausfiihrlich getestet werden.

Gerade das Vermessen der Regelstrecke kann sehr aufwindig werden, weil man dabei massiv
in die Leistungshardware eingreifen muss. Bei Standardschaltreglern muss der gesamte Lastbe-
reich untersucht werden. Bei speziellen Anwendungen lduft man bei den Messungen immer
Gefahr, dass die Leistungs-Hardware zerstort wird.

Die Messung selbst ist mit dem Oszilloskop (Betrags- und Phasenmessung) mithsam und un-
genau. Meist bedarf es mehrerer Durchldufe, den Regler wirklich zu optimieren.

Dabei werden an den Regler nicht unerhebliche Anforderungen an die Genauigkeit gestellt.
Will man den Regler wirklich optimieren, miissen die Widerstdnde und Kondensatoren, die die
Regler-Eigenschaften bestimmen, im Prozentbereich dimensioniert werden!
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22.3 Analoger PI-Regler

22.3.1 PI-Regler mit OP-Schaltung

Hier soll ein Beispiel fiir einen analogen Regler mit OP vorgestellt werden und zwar ein PI-
Regler, da dieser hiufig gebraucht wird.

ra i
01 [r o

Da die Schaltung als invertierender Verstirker arbeitet, ist die Ausgangsspannung grundsitz-
lich invertiert. Das konnte beim Berechnen des Phasengangs verwirrend sein, deshalb invertie-
ren wir gedanklich ein zweites Mal und erhalten so eine phasengleiche Ausgangsspannung.

C

]

Ue

Abb. 22.4: Analoger PI-Regler.

R, R, C
— Abb. 22.5: Analoger PI-Regler
U, fir das Verstdndnis zusétzlich
invertiert.
1 I*
L
Da beim OP keine Eingangsstrome flieen, gilt:
U, U, U, R 1
=<£__ 2 =a:_2_j (22.1)
Rl Rz +'L & Rl C()Rlc
joC
LBy . . I~ . . .
Darin ist = der P-Anteil und — R der I-Anteil. Wir konnten die Verstirkung fiir hohe
1 oLy

. Ry . .
Frequenzen mit ?2 einstellen und danach C so wiéhlen, dass der Regler schnell ist, aber noch
1

nicht schwingt. Effizienter arbeiten wir aber, wenn wir uns den Betrags- und Phasenverlauf

von Gl. (22.1) anschauen. Dazu fithren wir noch die Abkiirzungen v = R und 7=R,C ein

1
und erhalten aus Gl. (22.1):

|< ||§

:v_jL:V[l_jL) (22.2)
T T

Gl. (22.2) hat den Betrag

=V 1"1‘? (223)
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Und die Phase

Q= arctan_—1 (22.4)
T

Fiir die Zeichnung des Betragsverlaufs konnen wir noch auf v normieren:

-e
U
=R, PO - (22.5)
Uelv o Ty

H------f

0,1 1 wT - 10
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Abb. 22.6: Betrags- und Phasenverlauf mit Gl. (22.4) und Gl. (22.5) gezeichnet.
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Wir sehen aus Abb. 22.6 und Gl. (Betragsverlauf), dass die Verstarkung fiir kleine Frequenzen
sehr grof wird. Die Phase ndhert sich den -90° an. Damit ist die Schwingneigung vorprogram-
miert. Deshalb gibt es eine weitere OP-Schaltung, die diesen Nachteil nicht hat. Sie wird
hiufig in den Controller-ICs verwendet, die wir zukaufen kdnnen.

22.3.2 Regler in den Controller-ICs

R,
—
R, C Abb. 22.7: Reglerschaltung mit
o—1{ 1 i PI-Verhalten, wobei die OPs
U, \ im Controller-IC  integriert

01 f+ —*I>—@ l o sind.

L

Fiir die Ubertragungsfunktion gilt:

U, U, U, (1+ joR,C)
R R Ry
1+ja)R2C
Us R, 1 Ry 1- joR,C
- =£-2_ = (22.6)
Uo R 1+joRyC R 1+ 0*R3C?

Ein Vergleich von Gl. (22.6) mit Gl. (22.1) zeigt, dass hier eine Verdnderung von R;, R, oder C
beide Regler-Anteile beeinflusst, was einen Abgleich des Reglers aufwandiger macht.

.. R . R R .
Darin ist —2% der P-Anteil und __2‘02—2(2;2 der I-Anteil
R 1+w"R5C R 1+0°R5C
- . . Ry .
Wir fiihren die Abkiirzungen v = = und 7=R,C ein:
1

1-jor
=—y—"— (22.7)
1+ w’r?

=

|< ||QQ

Der Betrag von Gl. (22.7) ist:

U, 1
=t =v—— I+’ =Y (22.8)
l+o°r 1+ w?7?

Und die Phase von Gl. (22.7) ist:
@ = —arctan o7 (22.9)

Ua

11
2.2

Fiir die Zeichnung normieren wir noch = —
I+o°t

v

—€e
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Abb. 22.8: Betrags- und Phasenverlauf, Gl. (22.8) und Gl. (22.9) gezeichnet.

Die Betragskurve kann mit v beliebig nach oben oder unten verlegt werden.

Ein Vergleich mit Abb. 22.6 zeigt, dass hier die Stabilitétskriterien deutlich einfacher zu erfiil-
len sind, denn bei einer hohen Verstarkung, die iibrigens endlich bleibt, dreht die Phase auf 0°.
Und wenn die Phase in Richtung 90° dreht, dann nimmt der Betrag deutlich ab.
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22.3.3 Passiver PI-Regler

Bei integrierten Schaltreglern wird auch folgende passive Schaltung verwendet, deren diskrete
Bauelemente an den IC gebaut werden:

Ue l R, l Ua Abb. 22.9: Passiver PI-Regler.

Zusétzlich konnen wir natiirlich noch einen Verstirker verwenden, der U, im gesamten Fre-
quenzbereich vergrofert.

Die Ubertragungsfunktion lautet:

U R2 +L .
“a joC 1+ joR,C (22.10)
% Rl +R2 +; 1+]0)(R1 +R2)C
joC
: R
Wir setzen noch 7=R,C und v=—
2
U .
Za__+jor (22.11)
U, 1+ jo(l+v)r

Wir sehen: Fiir kleine und grofe @ wird die Verstirkung reell und fiir mittlere Frequenzen
erhalten wir eine gewisse, negative Phase. Im mittleren Frequenzbereich besitzt die Schaltung
einen schwachen I-Anteil.

GI. (22.11) hat den Betrag

U 22
—o__ Nltor (22.12)
Y, «ll+a)2(1+v)2r2

Und die Phase
@ = arctan w7 — arctan(l + v)wt (22.13)

Die Verstirkung eins im unteren Frequenzbereich wird durch eine im IC vorhandene Grund-
verstirkung auf deutlich hohere Werte angehoben, sodass nur noch eine vernachlissigbare
Regelabweichung bleibt. Zu hohen Frequenzen geht die Verstirkung erstens deutlich herunter
und zweitens dreht die Phase wieder zuriick auf null, was eine hohe Stabilitét ergibt.

Wie in Abb. 22.10 (unten) zu erkennen ist, geht die Phase auch bei hohen Verstiarkungen v nur
knapp an die -60° heran. Wenn die Regelstrecke um angenommen 180° dreht, bleibt immer
noch so viel Phasenreserve iibrig, dass die Summe von Regler plus Regelstrecke unter 360°

bleibt und damit die Spannungsregelung des Wandlers im kompletten Frequenzbereich stabil
bleibt.
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Abb. 22.10: Betragsverlauf nach Gl. (22.12)nach Gl. (22.13) und Phasenverlauf des passiven PI-Reglers
firv =1, 2,5, 10.

22.4 Verwendung von Mikrocontrollern

Mikrocontroller gibt es heute praktisch in jeder Preis- und Leistungsklasse. So ldsst sich auch
leicht der passende Prozessor fiir einen Schaltregler finden. Wenn er nicht allzu viele Zusatz-
aufgaben tibernehmen muss, kann er unter 1 € kosten. Meist kann die integrierte Takterzeu-
gung verwendet werden, wodurch Zusatzkosten fiir den Quarz oder den Keramikschwinger
entfallen.

Solche Prozessoren haben auch einen AD-Wandler integriert, der die Ausgangsspannung
misst. Meist reichen hierfiir 8 Bit vollig aus, da der Spannungsteiler mit 1%-igen Widerstanden
ausgefiihrt ist. Ist dem pC die Ausgangsspannung erst einmal bekannt, kann er sie mittels eines
programmierten Reglers konstant halten. Falls der Prozessor den Schaltregler nicht direkt iiber
eine Timer-Funktion ansteuern kann, bendtigt er einen DA-Wandler, um das Signal wieder in
die analoge Welt zuriickzugeben.
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22.4.1 DA-Wandler

22.4.1.1 DA-Wandler mittels PWM-Signal

Ein PWM-Signal lésst sich mit recht wenig Aufwand programmieren, wenn man den internen
Timer verwendet. Man kann die PWM-Ausgabe per Polling durchfithren, wenn die PWM-
Frequenz entsprechend niedrig sein darf. Dann wird der uP durch diese Aufgabe praktisch
nicht belastet. Am Port-Ausgang folgt ein RC-Tiefpass, der {iber die PWM mittelt. Insgesamt
erhilt man so eine sehr einfache, aber auch sehr langsame DA-Wandlung.

uC
R

Port —E—I—O Abb. 22.11: DA-Wandlung tiber
c I | Upa

PWM-Ausgabe.

22.4.1.2 DA-Wandler mit R-2R-Netzwerk

Die prinzipielle Funktion ist in /3/ beschrieben. Es sei hier nur die praktische Ausfiihrung
ergédnzt: Die Ports sind immer als Ausgang geschaltet und ihrem Bit entsprechend auf Null
oder Eins geschaltet. Dadurch gibt es keine Leckstrome. Der Prozessor ist ein CMOS-Pro-
zessor, dessen Port-Ausgénge als Widerstdnde nach +5 V oder Masse betrachtet werden kon-
nen. Dimensioniert man die Widerstinde des R-2R-Netzwerkes entsprechend hochohmig
(100k/200k), erreicht man mindestens 8-Bit-Genauigkeit, was den Einfluss des Ausgangswi-
derstandes der Port-Ausgiinge angeht. Die Fehler durch die Widerstandstoleranzen kommen
natiirlich noch hinzu. Sind die Widerstdnde auf 1 % genau, kann mit einer Toleranz der Aus-
gangsspannung von ca. 1 %, +Toleranz der 5V-Versorgung gerechnet werden.
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22.4.1.3 DA-Wandlung mittels Integrierer

Abb. 22.13: DA-Wandler mit
CMOS-Prozessor und Integrie-
rer.

uC
Port

Im Ruhezustand ist der Port im Tri-State-Zustand geschaltet. Dann bleibt die Ausgangsspan-
nung des als Integrierer beschalteten OPs nahezu konstant. Lediglich der Leckstrom des Ports
und der Eingangsstrom des OPs lassen die Ausgangsspannung langsam wegdriften. Soll die
Spannung Up, verdndert werden, wird der Port kurzzeitig als Ausgang geschaltet und der
anliegende Pegel ldsst den Integrierer auf- oder abwirts laufen. Dabei ist der Spannungshub
exakt proportional zu der Zeit, fiir die der Port niederohmig war.

. 2 . . . . .
Der Port liefert den Strom /p :ﬂ. Wird er fiir die Zeit ¢p niederohmig geschaltet, so
R
. . 1
ergibt das eine Ausgangsspannungsidnderung AUp, = FP‘tP .

Soll der Regler als digitaler Regler im uC realisiert werden, so kann dies genauso erfolgen wie
bei einem ,,normalen DA-Wandler. Lediglich bei der Ausgabe des Stellwertes muss das
nachfolgende I-Glied beriicksichtigt werden. Dazu wird nicht der aktuelle Wert als Absolut-
wert ausgegeben, sondern es wird die Differenz zum letzten berechneten Wert geAbb.et und
diese Differenz auf den Integrator gegeben. Das Verfahren funktioniert problemlos, wenn man
noch beachtet, dass bedingt durch die DifferenzAbb.ung und bedingt durch die Leckstrome
vom Port und vom OP der Reglerausgang beliebig grofle Zahlenwerte annehmen wiirde und
damit auf jeden Fall in einen Arithmetik-Overflow laufen wiirde. Um dies zu vermeiden, muss
der Absolutwert des Reglerausgangs ab und zu korrigiert werden. Der alte Wert und der I-
Anteil miissen in gleichen Mafle korrigiert werden, dann merkt die DifferenzAbb.ung nichts
davon und der Uberlauf kann zuverlissig vermieden werden.

Wenn der hier beschrieben DA-Wandler Teil einer Reglerstrecke ist, funktioniert das Ganze
nachgewiesenermallen hervorragend. Wird der DA-Wandler als reiner Steuerausgang betrie-
ben, muss die Ausgangsspannung Up, auf einen (hoffentlich) noch freien AD-Eingang zu-

riickgefiihrt werden, um so den aktuellen Wert zu erfassen.

22.4.1.4 Geschalteter Widerstand als DA-Wandler

Einen zwar ungenaueren aber dafiir sehr einfachen DA-Wandler zeigt folgender Schaltplan:
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Abb. 22.14: DA-Wandlung mit geschaltetem Widerstand.

Der Prozessor und die Operationsverstirkerschaltung stellen den AD-Wandler aus Kapitel
22.4.1.3 dar. Er liefert am OP-Ausgang (IC1A, Pin 1) bereits eine analoge Grofle, die eine
langsam verénderbare Spannung, praktisch eine Gleichspannung ist. Die Spannung U, ist eine
Wechselspannung, die mehr oder weniger abgeschwicht an Upy erscheinen soll. Man konnte
auch sagen, Up, soll das Produkt von U,,rund OP-Ausgangsspannung ergeben. Die Schaltung
mit IC2 muss folglich multiplizieren. Dies funktioniert folgendermaflen: Der 40106 ist ein
Inverter mit Schmitttrigger-Eingang. Die Riickkopplung mit Rg auf den mit C4 beschalteten
Eingang ergibt einen Oszillator. Der Spannungsverlauf an Cj ist nahezu dreieckformig. Er wird
iiber C3 dem Analogschalter zugefiihrt und gleichzeitig wird die Gleichspannung von der OP-
Stufe iiber Rs iiberlagert. Der Schalter sieht also an seinem Schalteingang einen dreieckformi-
gen Spannungsverlauf, dessen Gleichanteil vom Prozessor vorgegeben wird. IC4 hat eine
Eingangsschwelle, wo er entscheidet, ob er den Schalter schlieB3t oder offenldsst. Wenn nun die
Dreieckspannung in der Hohe verdndert wird, verdandert der Analogschalter das Verhéltnis von
Ein- und Aus-Zeit und schaltet damit U, im zeitlichen Mittel mehr oder weniger stark auf Rg,
der zusammen mit Cs als Tiefpassfilter arbeitet.

Der 40106 arbeitet mit recht hoher Frequenz (ca. 1 MHz). Damit reicht ein einfacher RC-
Tiefpass aus, um die Spannung Up4 hinreichend zu glitten.

Die Schaltung wurde erfolgreich in einem Kleinwechselrichter eingesetzt. U, ist dabei die
gleichgerichtete Netzspannung. Der DA-Wandler ist in der Reglerschleife eingebunden, so
dass eventuelle Nichtlinearititen ausgeregelt werden.

22.5 Programmierung eines PI-Reglers

Bei jeder Regelungsaufgabe liegt grundsétzlich folgende Situation vor:



274 22 Regelung der Wandler

Ue )| Domc| T |u,

JUr

Ugol — Regler PWM

Abb. 22.15: Regelung der Ausgangsspannung eines DC/DC-Wandlers.

Die Ausgangsspannung wird gemessen, eventuell herunter geteilt und als U;,; vom Sollwert
Uy subtrahiert. Die Differenz Uy, — U wird dem Regler zugefiihrt, der daraus die Steuer-
spannung Ug; erzeugt. Der Block ,,PWM* generiert daraus das PWM-Signal, das den DC/DC-
Wandler steuert.

Der Reglerausgang (Us,) hat auch dann einen Wert ungleich Null, wenn die Ausgangsspan-
nung ihren Sollwert erreicht hat. Deshalb beinhaltet der Regler iiblicherweise einen Integral-
anteil, kurz I-Regler genannt. Meist ist die Stabilitdt des Regelsystems leichter zu erreichen,
wenn zusitzlich ein Proportionalanteil (P-Regler) auf den Reglerausgang gegeben wird. Der
Regler ist dann ein PI-Regler. In der Analogtechnik kann er mit einem Operationsverstdrker
aufgebaut werden (siche Tietze/Schenk [1] oder Kapitel 11.3). In der Digitaltechnik kann er
folgendermaf3en realisiert werden:

Ue )| Do T |u,

I-Regler . s
Usoll —+0- %—U PWM
P-Regler + -t

ist

Abb. 22.16: PI-Regler.

Die Abweichung vom Sollwert wird beiden Reglern gleichermaBien zugefiihrt und die Regler-
ausgénge werden addiert.

Im Unterschied zum analogen Regler, der kontinuierlich arbeitet, hat unser digitaler Regler nur
zu bestimmten, normalerweise dquidistanten Zeitpunkten ein Rechenergebnis zur Verfiigung.
Beim P-Regler ist es ganz einfach: Er Abb.et:

P Regler = P Faktor * (Usoll - Uist )
Der I-Regler addiert noch den letzten ausgegebenen I-Anteil (I4;) dazu. Er Abb.et:
[Regler = IFaktor : (Usoll - Uist ) + [Alt

Fiir den nidchsten Rechendurchlauf wird Igeg/e- nach 1, abgespeichert.
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Die Faktoren Prusr Und Ir,k bestimmen das komplette Reglerverhalten. Es empfiehlt sich,
diese Faktoren bei der Inbetriebnahme des Reglers im RAM abzulegen und iiber eine Schnitt-
stelle online verdnderbar zu machen. Dann kann man die Reglereinstellung leicht vornehmen
und optimieren.

Wie hier gezeigt wurde, kann der Regler durch die Arithmetik-Operationen Subtraktion, Addi-
tion und Multiplikation realisiert werden. Subtraktion und Addition stellen bei keinem Prozes-
sor ein Problem dar, zumal der analoge Eingang Uj; liber einen AD-Wandler eingelesen wird,
fiir den meist 8-Bit-Auflosung ausreichen. Die Multiplikation hingegen ist nicht bei allen
Prozessoren als Befehl vorhanden. Wir sollten deshalb schon bei der Prozessor-Auswahl
darauf achten.

Im Gegensatz zu einem analogen Regler, der bei Ubersteuerung an eine Séttigungsgrenze stoBt,
verhilt sich der digitale Regler abhéngig von der internen Zahlendarstellung. So kann es leicht
passieren, dass in einem Extremfall (Einschaltvorgang, Stérung, Lastsprung) der Zahlenbereich
weiter durchlaufen wird, als im Normalfall und es dann zu einem Zahleniiberlauf kommt.
Dieser Fall muss durch entsprechende Sonderabfragen im Programm vermieden werden.
Insbesondere muss der [-Anteil begrenzt werden.

22.6 Erginzung D-Regler

Es stellt sich in Abb. 22.16 die Frage, warum auch nicht gleich ein D-Regler eingezeichnet
worden ist. Deshalb hier ein paar Worte dazu.

Der D-Regler ldsst sich programmtechnisch leicht einfligen. Er kann als dritter Reglerteil zum
P-Regler und I-Regler parallel dazu addiert werden. Sein Wert berechnet sich zu

Dpegier = =Draktor “(Uist =U 45¢) und muss natiirlich mit umgekehrtem Vorzeichen wie P-
Anteil und I-Anteil addiert werden.

Er wurde nicht eingezeichnet, weil ein D-Regler (Differenz-Regler) auf die Abweichung vom
aktuellen Messwert zum letzten Messwert reagiert. Das klingt zundchst harmlos. In der Realitét
haben wir aber immer Storgro8en. Und wir haben auch solche StérgroBen, die wir vor ihrem
Auftreten nicht kannten. Stellen wir uns vor, dass plotzlich eine Stdrgrofle auftritt, der AD-
Wandler dem Prozessor also einen ,falschen Wert liefert. Das Programm reagiert sofort
darauf und berechnet einen Wert, der die Hardware in eine Katastrophe stiirzt.

Storungen konnen wir nie ganz vermeiden oder ausschliefen. Die Auswirkungen einer Stérung
auf das Programm wird nicht beriicksichtigt, weil der Programmierer sie nicht kennt. So findet
eine programmtechnische Filterung nicht statt. Die einzige Moglichkeit das Produkt sicher zu
machen ist nun, das wir auf den D-Regler grundsitzlich verzichten.

Und das wird getan. Deshalb ist Abb. 22.16 kein D-Regler eingezeichnet.
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23 Wandler fir die Eigenversorgung

Jeder Schaltregler benétigt eine Eigenversorgung von 12V oder 15V fiir die Treiber und min-
destens eine niedrigere Spannung von z.B. 5V fiir die Analogschaltungen und den Mikrocontrol-
ler. Dazu bendtigen wir einen kleinen Wandler, der nach dem Einschalten autark anléuft und die
Spannungen erzeugt. Erst wenn die Spannungen aufgebaut sind, kann der Mikrocontroller und
der Rest der Schaltung starten. Eine Hilfswicklung auf dem Haupttransformator reicht dazu nicht
aus, denn die 15V miissen da sein bevor der Schaltregler anlaufen kann.

Die Aufgabe kann nur durch zwei Konzepte gelost werden. Entweder wir haben eine Hilfsschal-
tung, die mit extrem geringem Strom anlduft und anschliefend von einer Hilfswicklung versorgt
wird oder wir verwenden einen kleinen Wandler, der vollig unabhéngig arbeitet. Soll der eigent-
liche Schaltregler auch abschaltbar sein, dann bleibt nur die zweite Variante {ibrig.

Grundsitzlich konnen wir fiir die Eigenversorgung alle bekannten Wandler verwenden, doch oft
wiinschen wir uns einen ganz einfachen Wandler, der keinen allzu hohen Wirkungsgrad haben
muss, dafilir aber moglichst billig ist. Dabei spielen die Kosten fiir den Controller-IC im Ver-
gleich zu groferen Wandlern auch eine Rolle. Und wir miissen die EMV-Eigenschaften des
Wandlers beriicksichtigen, denn er arbeitet direkt am Eingang und kann so leicht Stérungen in
das Netz einspeisen. Schon aus diesem Grund werden oft Resonanzwandler eingesetzt und ganz
aktuell hdufig der LLC-Resonanzwandler. Falls wir sowieso ein Netzfilter haben, entfallt das
EMV- Argument oder wird deutlich entschirft und wir konnen mit gutem Gewissen auch hart
schaltende Wandler einsetzen.

Kommen noch Randbedingungen wie Selbstanlauf, minimale Stromaufnahme im Standby-Be-
trieb, Uberspannungsfestigkeit und Potentialtrennung dazu, wird es oft eine kniffliche Aufgabe,
die viel Entwicklungsaufwand erfordert. In vielen Datenblittern der Controller-ICs werden Ap-
plikationsschaltungen angegeben, die uns auch bei den Wandlern fiir die Eigenversorgung hel-
fen. Die Auswahl eines Controller-ICs ist aber eine aufwéndige Sache.

Deshalb wollen wir in diesem Kapitel ein paar wenige Beispiele vorstellen, die vielleicht bei
dhnlichen Aufgabenstellungen ein paar Ideen liefern konnen.

23.1 Boucherot fiir die Eigenversorgung

Die hier geforderten Daten sind:

Eingangsspannung: 400V, mit einer B6-Briicke gleichgerichtet. Das ergibt eine Eingangs-
gleichspannung zwischen 487V und 563V. Die Netzspannungsschwankungen kommen noch
dazu. Deshalb legen wir die Obergrenze der Eingangsspannung auf 600V fest. Da das Produkt
auch auf der Baustelle am Generator betrieben wird, miissen wir auch mit Uberspannung rech-
nen, die unsere Schaltung kurzzeitig aushalten muss. Die Schaltung soll eine Potentialtrennung
haben.

Wir beschrénken uns auf eine Ausgangsspannung von 15V, weil sie fiir die Ansteuerung der
MOSFETs gebraucht wird. Ein Langsregler erzeugt daraus die 5V fiir den #C und den Rest der
Schaltung. Die Ausgangsleistung liegt bei ungefahr 10W.

Zur Losung der Aufgabe haben wir uns fiir die Boucherot-Schaltung entschieden, weil bei ihr —
im Vergleich zum LLC-Wandler — der Blindstrom nicht {iber die Primarwicklung des Trafos

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
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flieB3t, der Trafo also kleiner baut. Da er bei dieser kleinen Schaltung das kostentreibende Bau-
element ist, konnen wir so Kosten einsparen.

Der Schwingkreis der Boucherot-Schaltung besteht aus L; und Cs parallel Ci,. Zur Berechnung
der Schwingkreiselemente sei auf Kap. 16 verwiesen. Die berechneten Werte waren L = 4,7mH
und C = 330pF. Da die Boucherot-Schaltung oberhalb der Resonanzfrequenz mit zunehmender
Arbeitsfrequenz schnell zuriickregelt, kann der Schwingkreis deutlich niederohmiger gewéhlt
werden, z.B. L = 1,5mH und C = InF. Das fiihrt zu einem groBeren Blindstrom, der fiir das
ZVS der Halbbriicke notwendig werden kann. Wir miissen die Ausgangskapazititen der Halb-
briickentransistoren moglichst vollstdndig umladen und dazu bedarf es eines Mindeststromes,
der bei zu kleinem Blindstrom nicht ausreichend sein kann.

C, dient nur zur Entkopplung des Gleichanteils und konnte auch groBer gewahlt werden.

Die Regelung der Ausgangsspannung erfolgt mit der Spannungsreferenz TLV431, die die LED
des Optokopplers SFH6156 bei groer werdender Ausgangsspannung sehr schnell bestromt.
Die Ausgangsspannung wird mit dem Spannungsteiler R, parallel R;> und R eingestellt.
C10/Ry dienen zur Frequenzkompensation des Reglers.

Die Schaltung lduft so an, dass R; nach dem Anlegen der Spannung POW+ C; aufladt und
VCC iiber die Under Voltage Logout Schwelle bringt. Dann lduft der NCP1392 los und steuert
die Leistungstransistoren U$1 und U$2 an. Die Halbbriicke arbeitet. Uber R;1/Cs und den Dio-
den Ds und Ds wird die VCC-Spannung sofort nachgepumpt.

VCC steigt an bis die interne Zenerdiode vom NCP die Spannung begrenzt. Cy transportiert bei
jeder Schaltperiode der Halbbriicke die Ladung AQ = Cg - Pow+ . Der Strom auf VCC ist dann

Icc = f+-Cg - Pow+, wenn f die Arbeitsfrequenz des Wandlers ist. So kénnen wir Cs einfach
dimensionieren.

Der Schaltungsteil mit Q; und 7, am Eingang dient zur Spannungsbegrenzung bei Uberspan-
nung. O arbeitet im Uberspannungsfall als Lingsregler, sodass der Wandler weiterhin liuft
und die 15V liefert. Die werden schon dafiir gebraucht, dass das Display weiterhin funktioniert
und den Fehlerfall anzeigen kann. Der Uberspannungsfall ist nur kurzzeitig vorhanden, sodass
01 keinen Kiihlkoérper bendtigt.

Ausgangsseitig wird in Abb. 23.1 ein Briickengleichrichter eingesetzt. Das ist bei kleinen Aus-
gangsstromen moglich und sinnvoll. Bei groleren Ausgangsstromen kann die zweimal auftre-
tende Flussspannung der Gleichrichterdioden durch die ,,Center Tapped*“-Losung auf eine
Flussspannung reduziert werden. Wir bendtigen dann allerdings zwei Sekundarwicklungen.
Siehe hierzu Kap. 10.

Die Boucherot-Schaltung hat eine Eigenschaft, die zwar hier nicht gefordert ist, der Vollstén-
digkeit halber aber erwdhnt werden soll: Sie ist kurzschlussfest. Es flieit beim ausgangsseiti-
gen Kurzschluss ein primérseitiger Strom, der durch die Eingangsspannung POW+, der Induk-
tivitdt L; und der Frequenz f bestimmt ist.
i Kprim :E(pOWJr)L :m
T ol 277 7L

Die Bauteile sind, wenn wir die Berechnungen der Boucherot-Schaltung heranziehen, sowieso
fiir diesen Strom ausgelegt. Die Schaltung bietet also den Kurzschlussschutz von Hause aus.
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23.2 Abwirtswandler mit 2 Ausgangsspannungen

0.d

eriy 1

15V-Erzeugung

Abb. 23.1

mit der Boucherot-Schaltung.
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23.2 Abwirtswandler mit 2 Ausgangsspannungen

Aus einer hohen Eingangsspannung (gleichgerichtete 230V oder gleichgerichtete 400V) sollen
zwei Ausgangsspannungen erzeugt werden. Es ist keine Potentialtrennung erforderlich.

MitNCP1014 e

a X o
s [
b S D3 -
1= NI D1 +24V
| L1 U$8 NI v Lifter
LL4148n 1 Tvee 4 L4
33nb US3Mnb Us3m +15V
R1 2 | reonp |4 m S Treiber
PQW+ o 3 | praiN = D6 '1?8102
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21.02.2019 U. Schlienz SFH6156 J_

Abb. 23.2: 2 Ausgangsspannungen aus einer hohen Eingangsspannung. Der Zusatz ,,nb*“ bedeutet nicht
bestiickt.

Die Schaltung in Abb. 23.2 arbeitet als Abwirtswandler, bei dem das Tastverhéltnis geregelt
wird. Der Leistungsschalter ist im NCP1014 integriert und kann 700V. Die Eingangsspannung
kann also bis 700V betragen. Die Freilaufdiode des Abwirtswandlers ist D,. Die Stromversor-
gung fiir den NCP1014 erfolgt intern im IC, kann aber durch die Ladungspumpe C3/D3/Ds4 un-
terstiitzt werden oder {iber D¢/R3 vom Ausgangs her verstirkt werden.

L;und L, sind auf einem Kern gewickelt. Sie sind also transformatorisch gekoppelt. Wenn der
Leistungsschalter im NCP1014 leitet, liegt am Ausgang von L, eine negative Spannung an und
D sperrt. Wahrend der Freilaufphase () liegen an L; 15V an und an L, 9V. Dies wird durch
ein entsprechendes Ubersetzungsverhiltnis der beiden Wicklungen erreicht. Der in der Drossel
gespeicherte Strom teilt sich auf die beiden Spannungen auf. Ist eine davon zu niedrig, dann
flieBt dort ein hoherer Strom. Der 24V-Ausgang lduft ungeregelt mit, der 15V-Ausgang ist
iiber den Optokoppler und die Zenerdiode geregelt. Die 24V sind damit lastabhingig, was aber
bei Anschluss von Liiftern kaum eine Rolle spielt, da die Liifter eine konstante Last darstellen.

Mit der einfachen Zenerdiode und der Flussspannung von der LED des Optokopplers werden
die 15V nur ungeféhr geregelt. Fiir die Treiber reicht das aus. Als Spannungsnormal fiir genaue
5V muss noch ein Léngsregler nachgeschaltet werden.

Da die Schaltung ein Abwértswandler ist und wir aus einer hohen Eingangsspannung eine
niedrige Ausgangsspannung erzeugen, kommt es zu einem extremen Tastverhiltnis, das insbe-
sondere bei kleinen Leistungen an physikalische Grenzen stof3t. Die #,;,-Zeit wird kleiner, als
die Schaltzeit des Transistors. Um das zu vermeiden, hat der NCP1014 dafiir einen Skip-Mode,
der eine Zeit lang ganz abschaltet und dann wieder taktet. Das funktioniert ganz gut.

Der NCP1014 ist der GroBte von drei Briidern. Er kann einen Peak-Strom von 450mA. Sein
kleinster Bruder, der NCP1010 kann nur 100mA. Das ergibt bei 15V-Ausgangsspannung eine
Ausgangsleistung von 1,5 W. Beim groflen Bruder sind es dann schon iiber 6 W. Dennoch ist
das oft zu wenig und wir miissen einen externen Schalter verwenden.
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23.3 Abwirtswandler mit 2 Ausgangsspannungen und hoherem
Strom

H 15V/24V-Erzeugung aus 540V
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Abb. 23.3: Zwei Ausgangsspannungen mit grofferem Strom.

Die Schaltung in Abb. 23.3 ist fast identisch mit der in Abb. 23.2. Auch sie funktioniert als Ab-
wartswandler und gedndert wird das Tastverhiltnis zur Regelung der Ausgangsspannung.

Es wird anstelle des internen Schalters ein externer MOSFET verwendet, der so gewéhlt wird,
dass er einen groBeren Strom fithren kann. Der IC muss natiirlich auch gedndert werden. Hier
bendtigt er anstelle des internen MOSFETS einen Treiber. Wir haben uns fiir den BD7672 ent-
schieden. Die Schaltung ist vom Grunde her ein Abwértswandler mit dem Schalter 77 und der
Freilaufdiode D,. Hier wurde im Source-Pfad noch der Strommessshunt Rs eingebaut, damit
bei Uberstrom 7; sofort abgeschaltet werden kann.

Beachtenswert an der Schaltung ist der hohe Widerstand fiir den Anlaufstrom (Rs = 2,2MQ).
An ihm entstehen praktisch keine Verluste im Dauerbetrieb und dennoch lauft die Schaltung
an. Sobald sie angelaufen ist, wird sie {iber die Diode Ds von der Ausgangsseite versorgt. Dazu
muss Cie die VCC solange iiber der Under Voltage Logout Schwelle halten bis Cs aufgeladen
ist. Hier miissen wir halt die beiden Zeitkonstanten richtig aufeinander abstimmen.

Alle anderen Schaltungsteile funktionieren praktisch gleich wie in der Schaltung in Abb. 23.2.

Fiir beide Schaltungen (Abb. 23.2 und Abb. 23.3) sei noch erwihnt, dass die Masse vom IC und
damit auch das Source-Potential vom Schalter mit der Taktfrequenz springen. Und sie springt
jedes Mal um die volle Eingangsspannung. Dies ist im Sinne der EMV sehr kritisch. Mehrere
Aufbauten haben aber gezeigt, dass die Schaltung problemlos arbeitet, wenn wir unter sie eine
Massefliache bauen, die mit COMP vom BD7672 verbunden ist. Sie stellt eine EMV-Insel dar,
die fiir den BD7672 und seiner Beschaltung die richtige Bezugsmasse ist, aber gegeniiber dem
Rest der Schaltung und dem Erdpotential springt.
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23.4 Aktiver Snubber

In Kap. 14 haben wir Snubber-Netzwerke kennengelernt, die auch aktiv ausgefiihrt werden kon-
nen, um die Energie zu rekuperieren. Ein Beispiel sei hier vorgestellt. Eine beliebige Snubber-
Schaltung 14dt iiber eine Diode den Kondensator Cs auf. Beliebig deshalb, weil wir eine Poten-
tialtrennung nach POW+/POW- einbauen. So kann die Diode zur Kappung von positiven und
negativen Uberspannungsimpulsen eingesetzt werden.

ActiveSnub2, 25.03.2019 U.Schlienz
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Abb. 23.4: DC/DC-Wandler zur Rekuperation der Snubber-Energie.

Die Schaltung in Abb. 23.4 arbeitet nach dem Prinzip des transformierenden Gegentaktwandlers,
den wir in Kap. 10 beschrieben haben. Die Eingangsspannung wird auf POW+ und POW- trans-
formiert. Die Spannungsniveaus von Eingangs- und Ausgangsspannung werden mit dem Uber-
setzungsverhéltnis des Trafos eingestellt. Die Frequenz bleibt konstant. Die Streuinduktivitit des
Trafos sorgt dafiir, dass eine stromabhéngige (weiche) Transformation stattfindet. Das kommt
uns sehr entgegen, denn die Potentialtrennung verlangt oftmals eine Sicherheitsisolierung mit
entsprechenden Abstinden und die kdnnen wir leichter mit einem Zweikammerspulenkdrper er-
reichen. Und der hat eine groBere Streuinduktivitdt wie ein Trafo mit iibereinanderliegenden
Wicklungen.

Der Anlaufstrom fiir den L6384 wird von R, geliefert. Er kann je nach Anwendung auch hochoh-
miger gewdhlt werden. Hier wurde er nur so niederohmig gewahlt, um ein schnelles Anlaufen
zu erreichen. Nach dem Anlauf erfolgt die Stromversorgung iiber die Pumpschaltung
C3/R11/Ds/Ds. Die Frequenz wird fest eingestellt mit R4 parallel Rs. R, und Rz dienen lediglich
zur Lahmlegung der Brown-Out-Funktion, die wir hier nicht haben wollen.

Zur Realisierung der Halbbriickenansteuerung gibt es weitere ICs wie z.B. den IRS27952.

Anstelle des transformierenden Wandlers kann auch jede Art von Resonanzwandler eingesetzt
werden. Der Charme dieser Schaltung ist eben, dass sie nur einen Trafo und dessen Streuinduk-
tivitit benotigt und keine Resonanz-Bauteile.
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24  Magnetische Bauteile

24.1 Grundlagen des magnetischen Kreises

24.1.1 Die Luftspule
Zur Erinnerung einiger Grundlagen betrachten wir eine Ringspule auf einem nicht magneti-

schen Material gewickelt (Tennisring), so dass sie magnetisch eine Luftspule ist. Sie habe die
Windungszahl N, die mittlere Feldlinienldnge / und die Torus-Querschnittsflédche 4.

Abb. 24.1: Ringspule.

Zum Verstindnis eines magnetischen Kreises empfiehlt es sich immer, sich zunichst den
Verlauf der magnetischen Feldlinien zu iiberlegen. Sie verhalten sich wie Gummifdden, die
sich gegenseitig abstoen. Durch den speziellen Aufbau der Spule in Abb. 24.1 verlaufen die
magnetische Feldlinien nahezu vollstindig innerhalb der Windungen und Abb.en konzentri-
sche Kreise. In Abb. 24.1 sind nur zwei Feldlinien eingezeichnet. Wir sehen: Jede Windung
wird von allen Feldlinien durchsetzt. Beim magnetischen Kreis gibt es zwei Grundgesetze, die
auf Abb. 24.1 bezogen wie folgt lauten:

Das Induktionsgesetz:

Lo N2 4.1)
dt
¢ ist der magnetische Fluss und muss hier verstanden werden als die Summe aller Feldlinien.
Das Durchflutungsgesetz:
H= % (24.2)
H ist die magnetische Feldstirke und héngt mit ¢ folgendermalen zusammen:
O=B-A=u-H-A4 (24.3)
Wir konnen GI. (24.3) und GI. (24.2) in GI. (24.1) einsetzen und erhalten:
do dH 2 A di
u=N-—=N-py-A-—=N"-py-—-— 244
a S (244)
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Allgemein interessiert aus elektrischer Sicht oft nur der Zusammenhang zwischen u und i.
Deshalb wurde die Induktivitét L einer Spule definiert:

Aus Gl. (24.4) folgt:

di
" (24.5)
mit L=N’-u é (24.6)

Im Schaltplan, wo nur die elektrische Seite interessiert, wird somit der gesamte magnetische
Kreis durch ein Bauelement L dargestellt:

u L Abb. 24.2: Elektrische Darstellung des magneti-
schen Kreises durch eine Induktivitét.

Wihrend Gl. (24.5) allgemein, also fiir jede Spule gilt, muss GI. (24.6) an den jeweils vorhande-
nen magnetischen Kreis angepasst werden.

Wichtig ist an dieser Stelle die Erkenntnis, dass wir zwischen dem magnetischen Feld, charakteri-
siert durch die magnetische Feldstirke H, der Flussdichte B oder dem Fluss ¢ in Bezug auf den
Strom i eine Proportionalitit haben. Es gilt also:

H~ioder B~ioder¢~i. (24.7)
Die Spannung u hingegen ist proportional zu der Stroménderung oder zu der Flussédnderung. Es
gilt:

u~ a oder u ~ 9B oder u ~ 4o (24.8)
dt dt dt

Legen wir beispielsweise an eine Luftspule eine Gleichspannung an, so steigt der Strom durch
die Spule linear an. Wiirden wir die Gleichspannung an der Spule ldngere Zeit anliegen lassen,
so wiirde der Strom immer weiter ansteigen, bis er durch den ohmschen Widerstand der Wick-
lung begrenzt wird. Schalten wir die Gleichspannung nach einer gewissen Zeit auf null Volt,
dann wird die Stroménderung null, d. h. der Strom fliet konstant weiter. Das nachfolgende
Abb. zeigt diesem Zusammenhang, wobei nach Gl. (24.7) anstelle von i auch H, B oder ® in
das Diagramm eingetragen werden konnen.

u

Abb. 24.3: Strom- und
I Spannungsverlauf an einer
Spule.
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24.1.2 Der magnetische Kreis mit Ferrit

Die im vorhergegangenen Kapitel vorgestellte Luftspule erreicht fiir Anwendungen in der
Leistungselektronik einen zu niedrigen Induktivitdtswert. Deshalb werden magnetische Bautei-
le mit einem magnetisch leitfdhigen Kern ausgefiihrt. Fiir die Frequenzen mit denen heutige
Schaltregler arbeiten, kommen vorwiegend Ferrit-Kerne in Frage. Das Ferrit-Material besteht
aus einer Mischung verschiedener Metalloxide mit sehr feiner Kérnung. Das Pulver wird im
Sintervorgang zu handelsiiblichen Kernformen verpresst. Neben den Ferriten werden fiir
speziell Speicherdrosseln auch Eisenpulverkerne eingesetzt. Sie sind immer dann von Vorteil,
wenn bei einer hohen magnetischen Aussteuerung (Gleichstrom in der Drossel) ein kleiner
Wechselanteil (kleines AI) auftritt. Eisenpulver kann deutlich weiter ausgesteuert werden, als
Ferrit. Ganz grob kann man sagen, dass Ferrit ab 0,3T sattigt und Eisenpulver ab 1,6T. Eisen-
pulver hat vergleichsweise sehr hohe Kernverluste, die durch groBere Kerne etwas abge-
schwicht werden konnen. Eisenpulver ist billiger, als Ferrit und das ist der Hauptgrund, warum
es bisweilen eingesetzt wird.

Das Kernmaterial bietet den Vorteil, dass wir leistungsfahigere magnetische Bauteile bauen
konnen. Es hat leider auch die Nichtlinearitit der Magnetisierungskurve, die wir nachfolgend
noch genauer anschauen mdchten.

24.1.2.1 Die Magnetisierungskurve

gewlnschter
A ! — Verlauf
B /
/,/
Ba 7~
II
/ — Neukurve
V
H Abb. 24.4: Magnetisierungskurve.
AA
II =
/ Ha H
/
,/
/I
II
/Il -BA
//

Fiir die Beschreibung von weichmagnetischen Kreisen werden die Materialeigenschaften des
verwendeten ferromagnetischen Stoffes durch die Magnetisierungskurve (oder Hysteresekurve)
beschrieben. Die Beschreibung mit einer Kurve wird ndtig, weil jetzt die Beziehung
B = p- H nicht mehr gilt.

Um die geometrischen Daten des Kerns zu eliminieren, wird in der Magnetisierungskurve im
Allgemeinen die magnetische Flussdichte iiber der magnetischen Feldstirke aufgetragen. Somit
beschreibt die Magnetisierungskurve ausschlielich die Materialdaten des Ferrits.

H wird erzeugt, indem durch die Spule ein entsprechender Strom geschickt wird (H ~ ). Wird
das Kernmaterial zum ersten Mal magnetisiert, durchlduft die Kennlinie mit zunehmendem Strom
die so genannte Neukurve. Im Arbeitspunkt H4/B,4 hat die Aussteuerung ihr Maximum erreicht.
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Wird der Strom wieder reduziert, verlduft die Kennlinie auf dem linken, dick gezeichneten Ast
abwirts bis zum negativen Arbeitspunkt —H 4/—B 4. Wird der Strom wieder erhdht, verlauft sie von
dort auf dem rechten Ast aufwirts.

Hin- und Riickweg sind also verschieden. Man spricht von einer Hysterese-Kurve oder -Schleife.
Gleichzeitig sind beide Kurventeile gekriimmt. Es besteht also kein linearer Zusammenhang
zwischen H und B. In Abb. 24.4 ist der eigentlich gewiinschte Verlauf als gestrichelte Gerade
eingezeichnet. Nur filir sehr kleine Aussteuerungen, wie sie etwa in der Nachrichtentechnik vor-
kommen, verlduft die Kennlinie ndherungsweise als Gerade und ohne Hysterese. Fiir grofle Aus-
steuerungen nimmt B immer weniger zu, wenn wir H erhdhen und erreicht schliefSlich die Kennli-
nie einer Luftspule. Davon miissen wir in der Leistungselektronik deutlich entfernt bleiben. Man
spricht auch von der Sittigungsinduktion By, dem Grenzwert bis zu dem die Aussteuerung
sinnvoll moglich ist.

Eine weitere Eigenschaft ist die ,,Gedédchtnisfunktion* des Materials:
BA

/H Abb. 24.5: Remanenzinduktion und
/ Koerzitivfeldstarke.
“He -B

T

R

Nach grofler Aussteuerung bleibt die Remanenzinduktion By erhalten, auch wenn der Strom ganz
abgeschaltet wird. Sie ist fiir beide Richtungen betragsmifig gleich groB. Die Remanenzinduktion
ist fir uns ein Nachteil, weil wir mit der Aussteuerung nicht bei B = 0 beginnen kdnnen, sondern
bereits bei By anfangen. Dadurch wird der nutzbare Aussteuerbereich reduziert. Fiir die magneti-
schen Speicher wie Floppy-Disk, Festplatte oder Video-Kassette ist sie von Vorteil. Dort wird
gerade dieser Effekt genutzt.

Wie Abb. 24.5 weiter zeigt, miissen wir ein H anlegen, damit B = 0 wird. Die dazu notwendige
Feldstirke heifit Koerzitivfeldstirke H-. Die Kriimmung der Magnetisierungskurve kann abge-
schwicht werden, wenn man einen Luftspalt in den magnetischen Kreis einfiigt. Die Magneti-
sierungskurve verandert sich dann folgendermafBen:

BA

Ba

I
>
Ty

Abb. 24.6: Magnetisierungs-
kurve fiir Kreis mit Luftspalt.
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24.1.2.2 Die Permeabilitdt

Obwohl die Beziechung B(H) eine gekriimmte Kurve ist und folglich nicht mehr die einfache
Beziehung B = u-H gilt, wiinscht man sich fiir die tdgliche Arbeit dennoch eine einfache
Gleichung. In der Praxis wird dann trotzdem mit der Beziehung B = u- H gearbeitet und die
relative Permeabilitdt 4 wird fiir jeden Arbeitspunkt neu angegeben. Dadurch gibt es verschie-
dene Definitionen fiir die relative Permeabilitit. Die Anfangspermeabilitdt ist definiert als

B
#i= (24.9)

Ho - H H—0
Es ist also die Steigung der Kurve im Anfangsbereich. Fiir eine Drossel mit grofler Aussteuerung
(groBer Amplitude) wird die Amplitudenpermeabilitdit definiert als

B
H,= = (24.10)
ug-H

B und H sind die Absolutwerte (nicht die Steigung). Die Amplitudenpermeabilitiit ist stark von
der Aussteuerung abhingig. Wenn man einen Kern durch einen Gleichstrom /- vormagnetisiert,
dem ein schwaches Wechselfeld H.. {iberlagert wird, entsteht eine kleine Magnetisierungsschleife
um den Arbeitspunkt herum, die auf der eigentlichen Magnetisierungskurve liegt. Bei abnehmen-
der Wechselfeldamplitude wird die Schleife zur Geraden. Die Steilheit dieser Geraden wird als
reversible Permeabilitdt bezeichnet.

dB

= 24.11
HodH e

Hrev =
H-

Die reversible Permeabilitéit 4., ist von der Gleichstromvormagnetisierung abhingig. Den
grofften Wert erreicht 4, im allgemeinen bei der Gleichfeldstirke H- = 0.

Bei Ringkernen ohne Luftspalt ist sie mit der Anfangspermeabilitdt 4; identisch.

24.1.2.3 Kernverluste

Die Kernverluste entstehen als Wirbelstromverluste und als Ummagnetisierungsverluste. Die
Wirbelstromverluste werden dadurch geringgehalten, dass der Kernhersteller den Ferrit aus
feinem Staub sintert. Die einzelnen Staubkdrner sind fiir sich zwar elektrisch leitend, gegenei-
nander aber einigermaflen gut isoliert. Beziiglich dieser Eigenschaft unterscheiden sich die
verschiedenen Kernmaterialien, die auf dem Markt angeboten werden. Fiir den Entwickler in
der Leistungselektronik bedeutet dies, dass er Wirbelstromverluste durch die Auswahl des
,richtigen Kernmaterials geringhalten kann. Siehe hierzu Tabelle 24.1. Die Ummagnetisie-
rungsverluste konnen mit der Magnetisierungskurve in Abb. 24.4 erldutert werden: Die im Mag-
netfeld gespeicherte Energie ist:

E:%B.H-V (24.12)

Darin ist V' das Volumen des Ferritkerns. E stellt in Abb. 24.4 eine Flache dar. Beim vollsténdi-
gen Durchlaufen der Hystereseschleife entsteht ein Energieverlust, der durch die umschlossene
Flache bestimmt ist. Diese Energie geht bei jedem Durchlaufen der vollen Hystereseschleife
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verloren. Je haufiger die Schleife durchlaufen wird, desto groBer wird die Verlustleistung.
Daraus ergibt sich, dass die Ummagnetisierungsverluste in guter Ndherung proportional zur
Frequenz sind und kaum von der Kurvenform des Stromes abhdngen. Es sei aber nochmals
betont, dass sie sehr stark von der Aussteuerung abhingen. Je groBer die Aussteuerung des
magnetischen Kreises ist, desto grofer ist auch die Hysterese. Und eine groflere Hysterese
spannt eine iiberproportional grofe Fliche auf. Somit sind die Ummagnetisierungsverluste
iiberproportional zur Aussteuerung.

Die Ummagnetisierungsverluste und die Wirbelstromverluste erwidrmen des Kern. Beide
zusammen nennen wir Kernverluste. Sie werden von den Kernherstellern frequenz- und aus-
steuerungsabhingig angegeben. Sie werden pro Satz (kompletter Kern) oder als spezifische
Kernverluste angegeben. Spezifische Kernverluste sind auf das Kernvolumen bezogen. Um die
absoluten Verluste zu erhalten miissen sie noch mit dem Kernvolumen multipliziert werden.

Einige Eigenschaften von ein paar Kernmaterialien sind in Tabelle 24.1 aufgelistet. Es gibt aber
deutlich mehr Materialien. Thre Eigenschaften werden von den Herstellern in den Materialda-
tenblittern zur Verfiigung gestellt.

24.1.2.4 Ferritmaterialien

PWM Resonanz

100 kHz 500 kHz 300 kHz - 1 MHz

N27 | N41 | N6l [N62 |N72 | N67 | N87 ([[N49 N59

H; 2000 | 2800 (3000 | 1900 | 2500 {2100 (2100 | 1400 850
Bsat mT
25°C 1200- |[[480 (470 |490 |500 |[480 [480 |480 | 430 460
100 °C A/m 400 |380 (390 |410 370 |380 |[380 | 340 370
Tc °C >220 [ >220 | >220 | >240 | >210 | >220 [ >210 || >200 >240
P Qm 3 2 2 4 12 8 8 25 26
Dichte g/em’ 4,75 14,80 (4,85 |4,80 |480 |4,.80 (4,80 | 4,60 4,75
Pv mywc

m

25kHz/0,2 T 100 °C [ 155 180 165 | 80 80 80

100 kHz/0,2 T 920 | 1400 | 1100 | 500 | 540 |500 | 385
500 kHz/50 mT 145 110
1 MHz/50 mT 680 510

Tabelle 24.1: Materialkenndaten von Ferritmaterialien fiir Leistungsiibertrager in Schaltnetztei-
len.
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Fiir die Auswahl des Kernmaterials kann auch folgende Ubersicht dienen:

Verlustleistung Py,

in mW/cm3

Verlustleistung P,,

in mW/cm?3

Verlustleistung P,

in mW/cm3

Verlustleistung Py,

in mW/cm3

N41
! \<///.N27
100 | N61 70 25kHz/200mT
N62
0
0 40 80 120
Temperatur/°C
1000
800 ¢
600 | N67
\/ 100kHz/200mT
400 | N87
200
0 : 40 80 120
Temperatur/°C
200 N59
| '\|_.——I/'/N49
100 | 500kHz/50mT
0
0 - 40 80 120
Temperatur/°C
1000
800 | N49
600 | N59
200 | 1000kHz/50mT
200
0 , . . . . .
0 40 80 120
Temperatur/°C

Abb. 24.7: Kernverluste. Quelle: EPCOS
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24.2 Dimensionierung von Spulen

24.2.1 Vorbemerkung

Die Spule besteht aus einer Drahtwicklung auf einem Spulenkorper aus Isoliermaterial und enthélt
meist einen Kern aus Ferrit. Abb. 24.8 zeigt eine Spule, deren Kern aus zwei schalenférmigen
Halften besteht, die durch eine federnde Spange oder durch Schrauben (nicht gezeichnet) zusam-
mengehalten werden. Wird ein Luftspalt gebraucht, so wird dieser im Mittelschenkel eingefligt,
damit die Streufeldlinien nicht so leicht nach auflen dringen konnen. Léngs der Achse kann ein
Ferritzylinder eingeschraubt werden, der fiir den magnetischen Fluss einen Parallelweg Abb.et (so
genannter magnetischer Nebenfluss). Er dient zur Einstellung der wirksamen Luftspaltléinge und
damit als Induktivitdtsabgleich. Solche Abgleiche werden in der Nachrichtentechnik gebraucht. In
der Leistungselektror}ik haben sie keine Bedeutung.

= Ferritschalen
—Drahtwicklung

 Ferritschraube  Abb. 24.8: Spule mit Schalenkern aus
— Spulenkdrper  Ferrit und einstellbarem Luftspalt.

i —Isolierhiilse mit
! Gewinde

Abb. 24.8 zeigt einen Aufbau dhnlich einem Infineon RM-Kern und stellt nur ein willkiirliches
Beispiel dar. Es gibt einige weitere Kerne, die fiir die Leistungselektronik wichtig sind:
PM-, ETD-, EFD-, E-Kerne. Die billigsten Kerne sind die E-Kerne.

o

i% Abb. 24.9: Beispiel fiir einen E-Kern.

/

I /
Fiir die Realisierung der Spule ist der maximal vorkommende Strom von grofer Bedeutung. Wie
aus der Magnetisierungskennlinie Abb. 24.4 ersichtlich, fiihrt ein — auch nur kurzfristig — zu
groBer Strom zur magnetischen Sittigung und damit zur dramatischen Anderung der Induktivitit
der Spule. Auch hingen die Kernverluste {iberproportional von der Aussteuerung des magneti-

schen Kreises ab (Flache der Hystereseschleife). Die Spule muss also auf ein maximales B dimen-
sioniert werden.

Die ohmschen Verluste im Kupferwiderstand der Wicklung hidngen vom Effektivwert des
Stromes ab. Die Wicklung muss in den vorhandenen Wickelraum passen und gleichzeitig auto-
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matengerecht sein. Um unter diesen Anforderungen eine Spule zu dimensionieren, muss fol-
gendes Anforderungsprofil bekannt sein:

1) Die Induktivitdt L.

2) Der maximale Strom, bei dem die Spule noch nicht séttigen darf.

3) Die Frequenz, mit der die Spule betrieben wird.

4) Die Verlustleistung, die sie erzeugen darf.

5) Der Effektivstrom durch die Spule.

6) Die Umgebungstemperatur (fiir das Bauteil) und die zuldssige Eigenerwarmung.

Die tiblichen Anforderungen wie Kosten, Volumen, Bauhdhe, automatengerechte Ausfithrung,
Schockfestigkeit etc. miissen natiirlich auch noch erfiillt werden.

24.2.2 Aussteuerung des magnetischen Kreises

Aus u = N~d—q) und u =1L -ﬂfolgt: N=L A = L.d , das bedeutet: wenn der Strom von
dt dt dd A dB
0 auf 7 ansteigt, dann steigt B von 0 auf B,,,, an. Es gilt also
L (24.13)
A Bmax

A ist die Querschnittsfliche des Kerns, B,,,, ist dic maximale Flussdichte des Kernmaterials
(z. B. 300 mT, siehe auch Tabelle 24.1).

Mit Gl. (24.13) haben wir eine sehr einfache Vorschrift fiir die Festlegung der Windungszahl N
gefunden, fiir die der magnetische Kreis ein vorgegebenes B,,,,, nicht iiberschreitet. Die Festle-
gung von B, wird nur bei einer niedrigen Arbeitsfrequenz des Wandlers von der Sattigungs-
grenze bestimmt. Bei hoheren Frequenzen legen wir B,,,, so fest, dass nach Abb. 24.7 die
Kernverluste ertréglich bleiben.

24.2.3 Bestimmung des A;-Wertes

Die Kernhersteller geben fiir jeden Kern und jeden Luftspalt den so genannten 4;-Wert an. Es gilt:

L=N?-4; (24.14)
Wir kénnen damit den erforderlichen A;-Wert berechnen. Nachdem wir den Kernquerschnitt 4
und die Windungszahl N festgelegt haben, wird der A7-Wert {iber den Luftspalt eingestellt.
Beispiel:

Eine Spule mit L = 26 mH soll fiir einen Strom mit der Amplitude 7; = 12 mA ausgelegt werden.
Fiir den vorgesehenen Kern (B,,,, = 100 mT, 4 = 4,4 mm?) gelten folgende Herstellerangaben:
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Iy, in mm 2 1,1 0,6

Arp innH 40 63 100

Tabelle 24.2: Kerndaten.
He 192 30 48

Ho

Wir wollen die erforderliche Windungszahl berechnen.

Aus GL. (24.13) folgt: N, =—-= —709 .

min
max

Bei der Windungszahl N =709 darf der A;-Wert maximal 4; = = 51,7 nH sein.

2

min
Wir wihlen 4; = 40 nH, weil wir mit einem A4;-Wert von 63 nH bereits das zuléssige B, iiber-
schreiten wiirden. Mit 4; =40 nH folgt fiir die endgiiltige Windungszahl:

N = i = 806.
\ AL

N . . , iL
Die maximale Flussdichte B wird damit: B,, = !

=88 mT.
A

24.2.4 Ersatzschaltbild der realen Spule

Die Verluste in einer Spule entstehen in jeder einzelnen Windung. So hat jede Windung einen
kleinen ohmschen Widerstand und jede Windung erzeugt einen kleinen Teil der Kernverluste.
Ein exaktes Ersatzschaltbild hitte damit n Induktivititen und n Wirkwiderstéinde zu beinhalten.
Da alle Windungen in Serie geschaltet sind, lassen sie sich zu einem Wirkwiderstand und einer
Induktivitit zusammenfassen. Die Verluste sind in Abb. 24.10 in Ry zusammengefasst.

Entsprechendes gilt fiir die Teilkapazitdten zwischen den einzelnen Windungen und den Kapa-
zitidten zwischen den Wicklungslagen. Sie werden in einer Parallelkapazitit Cy zusammenge-
fasst. Damit ergibt sich folgendes Ersatzschaltbild:

R, L
o— 1 mm——o

CW Abb. 24.10: Ersatzschaltung einer Spule.
|
1

Hinweis: Ry beinhaltet nach dem eben Gesagten den Gleichstromwiderstand der Spule. In der
Praxis rechnen und messen wir alle weiteren Verluste wie Kernverluste oder zusétzliche Verluste
durch Stromverdrangungseffekte hinzu. Damit enthdlt Ry alle Verluste der Spule. Diese Vorge-
hensweise ist auch nach der Theorie zuléssig, wenn wir akzeptieren, dass Ry frequenz- und aus-
steuerungsabhéngig wird. Die Frequenzabhingigkeit lasst sich an einer RLC-Messbriicke deutlich
nachvollziehen, wenn wir die Messfrequenz variieren. Sinnvollerweise vermessen wir dann das
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Bauteil genau bei der Frequenz, bei der es nachher auch arbeitet. Bei der Abhéngigkeit von der
Aussteuerung haben wir hingegen so unsere Probleme: Wenn wir eine Spule vermessen, die
nachher mit 10 A betrieben wird, so miissten wir, um ein zutreffendes Messergebnis zu bekom-
men, auch mit 10 A messen. Und da stolen wir an die Grenzen von ,,zahlbaren* RLC-Messbrii-
cken. Thre Stromfahigkeit liegt meist nur im Bereich von 100 mA. So konnen die tatsdchlich auf-
tretenden Verluste nur im endgiiltigen Betrieb ermittelt werden. Dazu misst man iiblicherweise die
Erwiarmung des Bauteils und rechnet iiber den Warmewiderstand die Verluste aus.

24.2.5 Ortskurve der Spule

Die Ortskurve beruht auf dem ErsatzschaltAbb. Abb. 24.10 und wurde hier rein theoretisch mit
fiktiven Werten berechnet, die ein brauchbares Abb. liefern. Sie wurde bis zu sehr hohen
Frequenzen berechnet und zeigt, dass eine Spule fiir sehr hohe Frequenzen zu einem Konden-
sator wird. Zumindest fiir EMV-Uberlegungen muss dies beriicksichtigt werden, wenn wir den
Koppelpfad fiir hohe Frequenzanteile analysieren miissen.

Im(Z)/Q
6000 -
1,5kHz

4000 + Abb. 24.11: Die Ortskur-
ve des komplexen Schein-

2000 - widerstandes Z einer
Spule; simuliert mit Ry =

1kH
0 - : : : ‘ 100Q, L =100 mH, Cyy=
(- 10kH2000 4000 6000 8000 10900 12000 100 nF.
-2000 - Re(2)/Q
-4000
W
-6000

24.2.6 Kupferverluste in der Wicklung

Mit der Windungszahl N und dem zur Verfiigung stehenden Wickelraum konnen wir die
Drahtstirke festlegen. Mit der Drahtlinge / und dem Drahtquerschnitt 4 berechnen wir den
ohmschen Widerstand Ry der Wicklung. Ein Leiter hat den Widerstand

)
RCMZP'Z-

Mit dem Effektivwert des Spulenstromes erhalten wir die ohmschen Verluste zu
2
PCU =I‘?/‘f 'RCM .

Zur Bestimmung von /i wird in Kapitel 13 ein Rechenbeispiel angegeben. Er kann aber auch
durch die Simulation der Schaltung ermittelt werden oder er wird einfach gemessen. Dazu wird
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der Strom mit der Stromzange erfasst und einem Digital-Scope zugefiihrt, das aus dem Strom-
verlauf den Effektivwert direkt berechnet. Sollte ein solches Oszilloskop nicht zur Verfiigung
stehen, so kann man den Effektivwert auch ,,von Hand“ berechnen, indem man einige Stiitz-
stellen vom Bildschirm abliest und quadratisch addiert. Ein Beispiel dazu findet sich in Kapi-
tel 2.

24.2.7 Verlustwinkel und Giite

Jede Spule weist neben der angestrebten energiespeichernden Wirkung der Induktivitit Verluste
auf, die durch den Drahtwiderstand und durch das Kernmaterial verursacht werden. Zur Charakte-
risierung einer realen Spule wurde die Giite O definiert. Sie wird vorwiegend in der Nachrichten-
technik verwendet, spielt aber insbesondere bei Resonanzwandlern auch in der Leistungselektronik
eine Rolle.

oL
0 - (24.15)

Die Giite ist also frequenzabhéngig. Der Kehrwert der Giite ist der Verlustfaktor -
1
d=_ (24.16)
0

Er wird auch mit Dissipation-Factor bezeichnet.

In der Regel wird eine Spule weit unterhalb ihrer Resonanzfrequenz betrieben; hier ist der
Einfluss der Verschiebungsstrome vernachldssigbar. Der Phasenverschiebungswinkel, der

gleich dem Winkel des Widerstandes Z ist, weicht nur geringfiigig von % ab. Die Abweichung

wird durch den Verlustwinkel & beschrieben:

Vd
=2 24.17
Sl (24.17)
Mit Abb. 24.12 wird
X 1
== = 24.18
Q R tano ( )
Da der Verlustwinkel J1i. A. klein ist, gilt fiir den Verlustfaktor und die Giite:
d=i=tan5zsin5:é' (24.19)
0
Z ,
R L 5 joL
o 1—l—o

Abb. 24.12: Verlustwinkel
einer Spule.
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24.3 Der Transformator

24.3.1 Allgemeine Beziehungen fiir sinusformige Verliufe

Eingangs- und Ausgangswicklung des Transformators (Primér- und Sekundéarwicklung) befinden
sich meist auf einem Ferritkern. Der Kern sorgt dafiir, dass moglichst der ganze in einer Wicklung
erzeugte Fluss auch durch die andere Wicklung hindurchgefiihrt wird. Die Streuung ist somit
gering.

Der Kern bewirkt zusétzlich, dass fiir den Aufbau des fiir die Energieiibertragung notwendigen
Flusses ein moglichst geringer Magnetisierungsstrom erforderlich wird.

Das Schaltbild des Transformators ist in Abb. 24.13 dargestellt.

M
|1 /‘\|2
Ul @ LB L2 U]z Abb. 24.13: Schema eines
Transformators.
Ny Np

Beim Transformator muss der Wicklungssinn der beiden Wicklungen gekennzeichnet werden.
Dies geschieht zweckmaBigerweise durch einen Punkt an einem Wicklungsende. Dadurch wird
festgelegt, dass beim Durchlaufen der Wicklungen von dem Punkt aus der gemeinsame Kern in
gleichem Sinne umkreist wird. In Abb. 24.13 umkreisen die Zéhlrichtungen der Strdme in den
beiden Wicklungen den Kern gleichsinnig.

Zunéchst seien die Verluste in den Wicklungen und im Eisenkern sowie die Streuung vernachlis-
sigt. Die Windungszahlen der Primér- und Sekundiarwicklung seien Ny und N,. Auf der Primérsei-
te erzeuge eine Quelle die Wechselspannung U; mit dem Effektivwert U,. Bei Leerlauf der Aus-
gangsklemmen stellt sich nach dem Induktionsgesetz in jedem Zeitpunkt ein solcher magnetischer
Fluss ein, dass die Selbstinduktionsspannung gerade gleich der Eingangsspannung u; ist.

=Nt (24.20)

Bei sinusférmiger Spannung U gilt z. B.:
Uy :Ul -Ccos wt (24.21)
Die Gln. (24.20) und (24.21) bestimmen dieselbe Spannung U;. Es muss also gelten:
dd,

N;-—L =0, -coswt 24.22
U 1 ( )
= Q= -sin wt (24.23)
Nl ]
TR S 20U (24.24)

'"Njw N2z-f N, 444 f
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Diese Gleichung ist aus der Literatur bekannt. Sie wird hier angefiihrt, weil sie die Besonderheit
enthdlt, dass der magnetische Fluss als Scheitelwert eingegeben wird, wihrend die Spannung U
als Effektivwert angegeben ist. Dies hat seine Ursache darin, dass der magnetische Kreis auf den
Maximalwert ausgelegt werden muss (Magnetisierungskurve), wihrend die Spannung oft als
Effektivwert bekannt ist (Netzspannung).

Bei sinusformigem Verlauf der Primérspannung verlduft der Fluss auch sinusformig. In Abb.
24.14 eilt der Fluss @ der Spannung U; um genau 90° nach. Der dazugehoérige Leerlaufstrom [
verliduft wegen der Magnetisierungskennlinie nicht ganz sinusformig, liegt aber in Phase mit @,
und eilt daher der Spannung U; ebenfalls um 90° nach.

\

Uy
Us
iz
L Abb. 24.14: Zeigerdiagramm
des verlust- und streuungsfreien
Transformators.
Ty 0y

Wegen der vernachléssigten Streuung ist der Fluss @; auch vollstéindig mit der Ausgangswick-

lung verkettet und erzeugt dort die Spannung
dd,

U, =N, .—L 24.25
2=N— ( )

mit dem Effektivwert
Uy =4,44-N, - f - @ (24.26)

Infolge der durch die Punkte gezeichneten Festlegung iiber den Wicklungssinn der Wicklungen
liegt U, in Phase mit Uj, so dass aus Gl. (24.21) und Gl. (24.25) unter Einfithrung der Wicklungs-

iibersetzung i = % fiir die komplexen Spannungen gilt:
2

1
U, = ;Ql (24.27)

Wird nun der Ausgang mit dem komplexen Widerstand Z, belastet, so entsteht der Sekundér-
strom

U
]2:_—_2

24.28
L= (24.28)

Das Minuszeichen ist durch die in Abb. 24.14 festgelegte Bezugsrichtung entstanden. [, erscheint
deshalb um 180° gegeniiber der bei Verbraucherwidersténden iiblichen Darstellung gedreht.
Der Strom [, durchflieft die Ausgangswicklung und erzeugt eine Durchflutung N, -/, des mag-

netischen Kreises. Da das Spannungsgleichgewicht auf der Eingangsseite erhalten bleiben muss,
behélt auch der Fluss @ die gleiche GroBe bei. Seine Durchflutung wird durch [, gedeckt; daher

muss auf der Eingangsseite zusitzlich ein Strom entstehen, der die sekundérseitige Durchflutung
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gerade kompensiert. Wir nennen diesen Strom den priméren Zusatzstrom /;7; er hat die entgegen-
gesetzte Richtung wie I, und sein Effektivwert und seine Richtung ergeben sich aus
Ny-1,, =—N,-1,. Wegen des gleichen Flusses bleibt auch die Sekundirspannung U, die
gleiche. Mit den Gln. (24.27) und (24.28) folgt:

Lz = —N—?-I 255 (24.29)

Der primére Zusatzstrom kann demnach dargestellt werden als Strom in einem Widerstand
.2 o . . . _

ii” -Z, , an dem die Primérspannung liegt. Der gesamte Primérstrom wird [} = I17 + Ip. Daraus
ergibt sich das Ersatzschaltbild:

11 112

Abb. 24.15: Transformation des
I Ung Sekundirwiderstandes:

Der Magnetisierungsstrom /y wird durch geeignete Bemessung des Eisenkerns immer klein gegen
den Betriebsstrom gehalten. Der ideale Transformator entsteht, wenn /j gegen /;z vernachléssig-
bar klein ist. Daher gelten fiir den idealen Transformator die Gleichungen

1 ..
Uy =7t Lhy=—i-1 (24.30)

Der Eingangswiderstand des idealen Ubertragers ist gleich dem mit dem Quadrat der Ubersetzung
multiplizierten Lastwiderstand.

Diese Eigenschaft wird in der Nachrichtentechnik zur Leistungsanpassung beniitzt, indem die
Ubersetzung so gewihlt wird, dass der iibersetzte Widerstand gleich dem Innenwiderstand der
Quelle auf der Primérseite ist.

24.3.2 Das Streuersatzschaltbild des Trafos

Hier wird der Einfluss der nicht vollkommenen magnetischen Kopplung zwischen den Wicklun-
gen untersucht. Alle anderen Eigenschaften seien ideal.

Wie aus Abb. 24.16 ersichtlich ist, gilt: @} =D 1 + O, und Oy =Dy + D5

Nur der Fluss ®;, durchsetzt Primér- und Sekundarwicklung gleichermaf3en.
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ks
CD1 CI)2
A\ < 4
1 N o o < '2
T YT Y H T
O— iy A0 Abb. 24.16: Magnetischer
K ! Fluss in einem Trafo.

Die Streufliisse durchsetzten jeweils nur die zugehorige Wicklung. Allgemein wird die Induktivitét

zu L=N % definiert. Auf Abb. 24.16 angewendet erhalten wir filir die primérseitige Induktivi-

tat:
=N (2431)
L
und fiir die sekundarseitige Induktivitit:
(o}
Ly=N, —% (24.32)
I

Die Primér- und die Sekunddrwicklung sind bei einem realen Transformator nicht vollstindig
sondern nur teilweise verkoppelt. Die Verkopplung wird mit der Gegeninduktivitit M gekenn-
zeichnet. Sie gibt an, wie jeweils der Strom in der anderen Wicklung auf die betrachtete Wicklung
zuriickwirkt. Thre Definition — auf Abb. 24.16 angewendet — lautet:

M, =N, Reibl (24.33)
I
und
M, =N, ~% (24.34)

Darin ist @, der Fluss, der beide Wicklungen durchsetzt.

Aus Gl. (24.33) folgt: @, = M, ]1\[—2
1
Ul
und aus Gl. (24.34) folgt: ®, =M, N_
2

Bei idealer Kopplung wire @ = @, = @, = @ und es wiirde gelten:
) D ) )
L1:N1'— und L2=N2‘— und M:Nl'— und M:Nz‘—.
1y I I 1y
Die Multiplikation der beiden letzten Gleichungen liefert:
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M? =N;-N, - ® =L -1, (24.35)

I 1y
Gl. (24.35) gilt nur bei vollstindiger Kopplung. Bei realen Transformatoren hingegen ist
immer Streuung vorhanden. M ist kleiner als /;-L, . Die Abweichung wird mit dem
Streufaktor

2
oc=1- (24.36)
L-Ly
oder dem Kopplungsfaktor
k= M (24.37)
VL Ly
angegeben.
= o=1-k*  oder k=+l-o und aus Gl. (24.35) wird M? =Ly Ly, wenn Ly

der Anteil von L; ist, der mit dem Fluss @, verkoppelt ist.

Aus Gl. (24.36) wird damit

2
M7 Lnby | Gi-Le) (U —Loy) Lo Lyt Ly Ly
Li-L L-L Li-Ly Li-L

B

wenn man beriicksichtigt, dass L, - L,, sehr klein und damit vernachléssigbar ist.

o=t Lo

L L
Bezieht man die Induktivitdten auf die gleiche Trafoseite, dann wird
2-L
L

Damit lasst sich folgendes Ersatzschaltbild. fiir den Transformator angeben:

o

L

(e}

L1=L2:LundL01= 2:L0und0'=

i T i’ Ry %L %L Ry T

idealer
Trafo

Abb. 24.17: Vollstindiges Ersatzschaltbild des Trafos.
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Es wird ein idealer Trafo vorgeschaltet, der die Ubersetzung und die Potentialtrennung iibernimmt.
Alle Schaltelemente von der Primérseite werden auf die Sekundirseite transformiert. Sie sind
durch ein Hochkomma gekennzeichnet.

Die Verluste in den Wicklungen entstehen durch Stromfluss im Kupferwiderstand. So entsteht in
der Primérwicklung Wérme dadurch, dass /; durch die Wicklung flieit und ausschlieBlich /. In
der Sekundirwicklung erzeugt dagegen nur [, Wérme, da dort nur /, fliet. Die fiir die Kupferver-
luste mafigeblichen Widersténde i - Rjund R; sind deshalb in Abb. 24.17 ebenfalls herausgezo-
gen.

Daneben gibt es aber auch die Ummagnetisierungsverluste im Kernmaterial selbst. Diese
Verluste kann man durch einen ohmschen Widerstand parallel zur Hauptinduktivitét beriick-
sichtigen (in Abb. 24.17 nicht eingezeichnet).

24.3.3 Anwendung des Ersatzschaltbildes auf den Sperrwandler

Wir wollen das erarbeitet Ersatzschaltbild auf einen Wandler anwenden und zwar auf den
Wandler, wo es an dringendsten bendtigt wird, dem Sperrwandler. Ausgehend von Abb. 8.1
vereinfachen wir die Schaltung des Sperrwandlers zur Ubersichtlichkeit:

NI
|2
.

Abb. 24.18: Vereinfachtes Ersatz-
schaltbild des Sperrwandlers.

Jaa
Jaa
/

D]

)

Ohne die Funktion einzuschrinken, kénnen wir die Sekunddrwicklung und die Diode umdre-
hen. Dann ist die Ausgangsspannung halt negativ. Da sie aber potentialfrei erzeugt wird,
miissen wir fiir die nachfolgende Schaltung nur die Anschlussklemmen vertauschen.

v,

1A
N
. .

Abb. 24.19: Sekundidrwicklung
und Diode umgepolt.

JaR
Jaa
/

D]

)

Fiir die Primédransteuerung spielt es keine Rolle, ob der Schalter unten im Stromkreis ist oder

fix

Und jetzt konnen wir das T-Ersatzschaltbild von Abb. 24.17 einfiigen:

lu.

Abb. 24.20: Schalter verlegt.

/

‘ua

=L =L
2 2 Abb. 24.21: T-Ersatzschaltbild
des Trafos in den Sperrwandler
eingebaut.
\Ue (1-L O‘Ua g

Und damit das Verhalten des Sperrwandlers erkldren und verstehen.
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24.3.4 Dimensionierung des Trafos

24.3.4.1 Der Magnetisierungsstrom

Bei allen getakteten Stromversorgungen muss schon aus EMV-Griinden ein Eingangskonden-
sator vorhanden sein, der die Eingangsspannung gléttet. Er wirkt so, dass die Eingangsspan-
nung mindestens wahrend einer Periode als konstant betrachtet werden kann. Die konstante
Eingangsspannung erlaubt uns eine einfache Berechnung des Magnetisierungsstromes.

In Abb. 24.22 ist der Magnetisierungsstrom i, der Primérstrom, der bei leerlaufender Sekundar-
seite flieft.

M

Elko]
e =

Hj Abb. 24.22: Primérkreis des Transformators.

o—4

Solange der Transistor T leitet, steht die konstante Eingangsspannung an der Primérseite des
Trafos an. Mit dem stark vereinfachten ErsatzschaltAbb. des Trafos (Abb. 24.15) konnen wir die
Beziehung fiir den Magnetisierungsstrom sofort angeben:

diy
U,=L—* 24.38
e it ( )
Bei konstanter Eingangsspannung U, ist der Stromanstieg linear. Wenn der Strom zu Beginn von
tein Null war, erreicht er am Ende von ¢,;, den Wert [, und es gilt:

A vp T
U, =L.Iﬂ =1y =&.[ein =U€L (24.39)

toin L L

Iys bezeichnet den Magnetisierungsstrom. Er fliet wihrend #,;, nur auf der Primérseite. Den
maximalen Magnetisierungstrom (und fiir den miissen wir den magnetischen Kreis auslegen)
erhalten wir, wenn das Produkt (U, - vy ) maximal wird. Dabei ist zu beachten, dass hier das Ein-
setzen der statischen Werte nicht ausreicht, sondern der dynamische Fall zu beriicksichtigen ist.
Bei einem Lastsprung kann es zu einem héheren vy als im Normalbetrieb kommen und es wére
fatal, wenn der Transformator auch nur kurzzeitig in die Sattigung kdme und den Schalttransistor
zerstoren wiirde. Hier gilt es, fiir den Einzelfall die Worst-case Bedingung zu finden.

Der Magnetisierungsstrom ist je nach Auslegung des Trafos meist deutlich kleiner als der Last-
strom. Zur Bestimmung des Magnetisierungsstromes haben wir das stark vereinfachte Ersatz-
schaltbild des Trafos gewéhlt. Kehren wir jetzt zum Streuersatzschaltbild Abb. 24.17 zuriick. Wir
erkennen, dass die Beziehung (24.39) weiterhin Giiltigkeit hat, wenn der primérseitige Wick-
lungswiderstand vernachléssigbar klein ist. Die Streuinduktivitét spielt fiir die Betrachtung des
Magnetisierungsstromes keine Rolle, da die Summe
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aus Hauptinduktivitét (1 —%)L und Streuinduktivitat %L

unabhéngig vom Streufaktor immer L ergibt. Die Verhiltnisse dndern sich erst, wenn der Strom
sehr grof} wird. Dann gibt es einen nicht mehr zu vernachléssigenden Spannungsabfall am primér-
seitigen Kupferwiderstand. Dieser Fall tritt in der praktischen Leistungselektronik eigentlich nie
auf, da er einen sehr schlechten Wirkungsgrad des Wandlers voraussetzt und den wollen wir
sowieso nicht haben.

24.3.4.2 Das Kernvolumen

Die erste Aufgabe bei der Dimensionierung eines Transformators ist sicher die Auswahl des
Kerns. Aus magnetischer Sicht kann eine Mindestgrof3e angegeben werden: Dazu formen wir
die Grundlagenbeziehung fiir die Energiedichte eines magnetischen Kreises

1
w=—-H-B um:
2

W:%-H-B-Ve (24.40)

Darin ist ¥, das Kernvolumen. Andererseits gilt fiir die gespeicherte Energie in einer Spule:

1

W:E~L~ff,, (24.41)
Durch Gleichsetzen von Gl. (24.40) und Gl. (24.41) erhalten wir:
72 72
Ly L1y
Ve = oy Mo Ha 2 (24.42)

M, ist die Amplitudenpermeabilitdt. Sie muss aus dem Datenblatt des Kernmaterials entnommen
werden. Gl. (24.42) gibt die MindestkerngréBe aus den magnetischen Forderungen an. Sie besagt
noch nicht, dass der so bestimmte Kern tatsdchlich ausreicht. Dazu miissen die Wicklungen di-
mensioniert und die Verluste berechnet werden, und erst wenn alle Anforderungen erfiillt sind, ist
der Kern dimensioniert. Dabei kann durchaus ein groerer Kern als nach (24.42) herauskommen.

24.4 Dimensionierung von Wicklungen

24.4.1 Die Primirwicklung

. dd
Das Induktionsgesetz lautet: U;,; = N -——

dt
Bezogen auf die Primérseite des Trafos heif3t dies:
U e Vr - T

AB
Ue:Nl'Ae'_ = N1= L AB
e

tein

(24.43)

U, ist die Eingangsspannung und es muss der Maximalwert eingesetzt werden. 4, ist der Quer-
schnitt des magnetischen Kreises. AB ist die Anderung der Flussdichte. Sie muss in Abhéngigkeit
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vom Wandlertyp und Kernmaterial eingesetzt werden. Fiir #.;, wurde vy -T eingesetzt. Somit ist
die Primdrwindungszahl N; festgelegt.

Das Ubersetzungsverhiltnis i erhdlt man, wenn man die gewiinschte Ausgangsspannung plus aller
Spannungsabfille (Verluste, Flussspannung von Dioden etc.) zur Eingangsspannung ins Verhéltnis
setzt. Die sekundirseitige Windungszahl ist damit N, =ii- Ny .

Der Wert der Primérinduktivitét kann mit folgender Gleichung bestimmt werden:
L =NE-4; (24.44)
Der A;-Wert wird aus dem Datenblatt des Kerns entnommen.

Die mit Gl. (24.43) festgelegte Primdrwindungszahl muss auf dem zur Verfiigung stehenden
Wickelraum untergebracht werden. Dabei darf die Priméarwicklung nur den anteiligen Wickelraum
beanspruchen. Bei einer Primér- und einer Sekundérwicklung erhilt man eine optimierte Losung,
wenn der gesamte Wickelraum zur Hélfte fiir die Primérwicklung genutzt wird und die andere
Halfte fiir die Sekundarwicklung verwendet wird.

Um nun die geforderte Windungszahl im Wickelraum unterzubringen, muss die Draht- oder
Litzenstdrke festgelegt werden. Bei Litze gestaltet sich dieser Schritt nicht ganz einfach, da Litze
keinen starren Durchmesser hat und der Windungsabstand nicht exakt definiert ist. Hier muss eine
Probewicklung zur Uberpriifung der berechneten Wicklung durchgefiihrt werden.

Bei Kupferlackdrahten kann die Drahtstirke einfach berechnet werden. Der angegebene Durch-
messer des Kupferdrahtes, beispielsweise D¢, = 0,6 mm muss noch um die doppelte Lackdicke,
typischerweise 20 um ergénzt werden. Insgesamt hat der Kupferlackdraht dann den Durchmesser
D =0,64 mm.

Abb. 24.23: Wicklungsvorgang, erste Lage
zu zwei Dritteln gewickelt.

Der Wicklungsaufbau erfolgt nun so, dass exakt Draht neben Draht und Lage iiber Lage gewickelt
wird. Ein Ubereinanderfallen des Drahtes mit einer vorhergehenden Lage muss vermieden werden,
da dies zusitzlichen Wickelraum beanspruchen wiirde, der — bei richtig dimensionierter Wicklung
— nicht zur Verfligung steht.
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Abb. 24.24: Wicklungsvorgang, zweite
Lage zur Hilfte gewickelt.

Die Scherung kehrt sich bei der zweiten Lage in der Richtung gerade um. Dadurch kann der
Draht der zweiten Lage nicht in die Nuten zwischen den Windungen der ersten Lage hineinfal-
len. Die Hohe einer Wicklungslage ist deshalb genau gleich dem Drahtdurchmesser, in unse-
rem Beispiel also 0,14 mm. Die Breite ist, wie wir aus den Abb.ern Abb. 24.23 und Abb. 24.24
leicht erkennen, Drahtdurchmesser mal Windungszahl einer Wicklungslage. Mit dieser Er-
kenntnis ldsst sich die Wicklung sehr genau dimensionieren.

24.4.2 Skin-Effekt

Bei hoheren Arbeitsfrequenzen und groferen Drahtstérken tritt der Skin-Effekt auf. Der Strom
wird dabei an die Oberfliche des Leiters verdrangt und fiillt dann nur noch eine kleinere Quer-
schnittsfliche des Leiters aus, als wir nach dem vorangegangenen Kapitel erwarten wiirden.
Weil der Strom eine kleinere Querschnittsfliche benutzt, steigt der ohmsche Widerstand des
Leiters an. Der Skin-Effekt hdngt von der Frequenz und dem Drahtdurchmesser ab. Wann und
wie stark der Skin-Effekt auftritt, zeigen Abb. 24.25 und Abb. 24.26

Achtung: Bei nichtsinusférmigen Stromverldufen verursachen die Oberwellen durch den Skin-
Effekt ebenfalls erhohte Verluste.

Die Erfahrung zeigt, dass die Verluste durch Oberwellen (z. B. bei dreieckformigem Stromver-
lauf oder bei hochfrequenten Uberschwingern durch den Schaltvorgang) die Verluste durch die
Grundwelle bei weitem iibersteigen konnen. Hier muss genau gearbeitet werden! Die Amplitu-
den der Harmonischen koénnen mit einer Fourier-Reihe ermittelt werden. Der Widerstand des
Leiters kann aus Abb. 24.25 oder aus Abb. 24.26 entnommen werden und mit P=1>-R
konnen die einzelnen Beitrdge zur Verlustleistung errechnet werden.

Abhilfe gegen den Skin-Effekt verschafft die Verwendung von Litze oder Kupferfolie. Litze
seidenumsponnen oder ohne Umspinnung wird wie Kupferdraht gewickelt. Allerdings werden
die Litzenbiindel beim Wickelvorgang etwas breit und flach gedriickt. Die einfache Berech-
nung der Wicklung wie beim Kupferlackdraht ist nicht mehr mdglich. Am Einfachsten fiihrt
man Probewicklungen mit verschiedenen Litzen durch, bis die Wicklung optimal in den vorge-
sehenen Wickelraum passt. Der einzige Nachteil ist, dass dazu geeignete Litzen im Labor
vorhanden sein miissen.

Lieferanten von Litzen z. B.: Pack-Feindrdhte, Heermann GmbH, Barmerfeld 14, D-58119
Hagen.
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Wer einen engen Kontakt zu einer Wickelei hat, bekommt normalerweise auch vor der Bestel-
lung von Mustern Unterstiitzung in allen Fragen zum Wicklungsaufbau. So kommt es in der
Leistungselektronik héufig vor, dass die Litze so dick ist, dass sie zum Anschluss auf mehrere
Stifte am Spulenkorper aufgeteilt werden muss. Diese Information ist natiirlich schon wihrend
der Schaltungsentwicklung wichtig, damit iiberhaupt geniigend Stifte vorgesehen werden
konnen.

Eine weitere Darstellung der Widerstandserh6hung durch den Skineffekt zeigt Abb. 24.26. Wir
konnen an Hand der Darstellung sofort erkennen, ob und wie stark der Skin-Effekt beim ver-
wendeten Draht oder der verwendeten Litze eine Rolle spielt, ohne dabei irgendwelche For-
meln zu wélzen.

Es sei nochmals betont, dass wenn der Wandler beispielsweise mit 100 kHz arbeitet und ein
Drahtdurchmesser von 0,3 mm verwendet wurde, dass dann der Skineffekt fiir die Grundfre-
quenz gerade noch unberiicksichtigt bleiben kann. Fiir alle Harmonischen aber macht er sich
bemerkbar und kann zumindest ab der dritten Oberwelle nicht mehr vernachldssigt werden.
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24.4.3 Folienwicklung

Folienwicklungen kommen dann zum Einsatz, wenn wegen des Skineffekts ein diinner Leiter
verwendet werden muss oder wenn — etwa bei einer hdheren Arbeitsfrequenz — nur wenige
Windungen pro Wicklung gefordert sind. Um den Streufluss klein zu halten, muss jede Wick-
lungslage voll sein. Wenn jetzt beispielsweise eine Windungszahl von 3 optimal wire, dann
kann die Wicklung nicht mit Draht oder Litze ausgefiihrt werden. Sie kann aber recht elegant
mit Folie gewickelt werden.

Kupferfolie ist mit einseitig laminierter Isolationsfolie erhiltlich, so dass die Wicklung ohne
oder nur mit punktueller zusétzlicher Isolierung ausgefiihrt werden kann. Die Isolationsfolie
steht in der Breite um 0,5 mm oder 1 mm {iber die Kupferfolie hinaus. Damit wird ein Win-
dungsschluss zuverléssig verhindert.

Die Dicke der Cu-Folie betragt 50 um, 100 um, 150 um usw. Die Isolationsfolie ist 25 um dick
und die Klebeschicht zwischen Kupfer- und Isolationsfolie ist ebenfalls 25 um dick.

‘ Abb. 24.27: Folienwicklung.

In der Wickelfirma wird die Folie vor dem Wickelvorgang vorbereitet:

1) Die Folienstreifen werden abgeléngt.

2) Die Enden werden gefaltet, um die spdtere Kontaktierung an den Anschlussstiften zu
ermdglichen.

3) Der eigentliche Wickelvorgang erfolgt (Handarbeit).

4) Eventuell miissen im Bereich der gefalteten Folienenden noch zusitzliche Isolationsfolien
aufgebracht werden.

5) Der fertige Wickel wird an den Anschlussstiften kontaktiert. Von da an unterscheidet sich
die Fertigung nicht mehr von konventionellen Wicklungen.
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24.4.4 Der Wicklungsaufbau

Es gibt nun verschieden Mdglichkeiten, die Wicklungen aufzubauen. Durch giinstige Anordnung
konnen die Streuinduktivititen klein gehalten werden. Zu beachten ist dann, zwischen welchen
Wicklungen eine kleine Streuinduktivitit gebraucht wird. Zum Beispiel beim Eintaktflusswandler
braucht man zwischen Primédrwicklung und Entmagnetisierungswicklung eine kleine Streuindukti-
vitdt. Zwischen Primédr- und Sekundidrwicklung braucht sie nicht so klein zu sein. Beim Sperr-
wandler muss die Kopplung zwischen Primér- und Sekundédrwicklung gut sein. Wichtig fiir das
Erreichen eines guten Kopplungsfaktors sind volle Wicklungslagen, weil bei einer angefangenen
Lage mehr Feldlinien einen Weg aullerhalb des Kerns finden und damit einen groferen Streufluss
verursachen.

Folien-, Litzen- und Drahtwicklungen kénnen gemischt vorkommen. Zu beachten ist allerdings,
dass diinner Draht auf dicken Draht ganz schlecht zu wickeln ist, da der diinne Draht in die Nuten
des dicken Drahtes undefiniert hineinrutscht. Man sollte also immer die Wicklung mit dem diinnen
Draht vor der Wicklung mit dem dicken Draht aufbringen. Neben dem einfachen Wicklungsauf-
bau, wo eine Primidrwicklung auf eine Sekundiarwicklung aufgebracht wird oder umgekehrt, gibt
es kompliziertere Trafos, von denen hier ein paar Beispiele genannt seien:

NyNp Np .
o 0000000 At')b1;124.28' o
BRI N 0000000 pieklungsaufban
S+1 + RRRRRIRIIIHILHIIHKHKAKHKKY €mifach un
00000000 Ng A ctetetetetatalata s ettt tetete verschachtelt.
Q00000 Ny OO0OO0O00O0O0
N —=—0 000000
Kern <
Kern
NiaNip Np N,
RERREZIZBIBIZI] N BRI N
R R Parallelschaltung
000000 Nia ©000 gglNlﬂ zweier Wicklun-
0 00000 OHN;, 0000 Nip
N N \tN gen.
Kern NigNip Kern
000000 0—Ny
0000000 Ngp Abb. 24.30: Parallele und serielle Wicklungen.
000000 Nip
XD Nz
C0O0O0O0O0 Nie . o
0000000 NRa Darin bedeuten: N1 Primdrwicklung, Ny Sekun-
000000 Nia darwicklung, N Entmagnetisierungswicklung,
S uimimimiTmmTrrrR))s . .
Kern S Schirm, / Isolation.

Fiir viele Anwendungen wird der Trafo zur Potentialtrennung eingesetzt. Wird die Potentialtren-
nung zum Beriihrschutz verwendet, wie das beispielsweise in vielen 230V-Anwendungen der Fall
ist, dann miissen die entsprechenden VDE-Vorschriften fiir den Wicklungsaufbau beachtet wer-
den. Fiir unvergossene Transformatoren werden Mindestluftstrecken gefordert. Sie sind beim
Wicklungsaufbau zu beriicksichtigen.
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24.4.5 Luftstrecken und Uberschlagsfestigkeit

Sekundar- Luftstrecke
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9 Abb. 24.31: Mindestluftstrecke.
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Wenn zwischen der Sekundér- und der Primirwicklung die Potentialtrennung erfolgen soll, so
muss dort — wie in Abb. 24.31 angedeutet — die Luftstrecke entsprechend lang sein. Die Isolation
zum Kern hin erfolgt {iber den Spulenkdrper, der ausreichend dickwandig sein muss. Dariiber
hinaus miissen die Wicklungsanschliisse mit geniigend Abstand zum Kern verlegt werden oder
isoliert werden und mechanisch so fixiert sein, dass der Abstand auch bei Schiittelbeanspruchung
erhalten bleibt.

Dariiber hinaus treten bei einlagigen Wicklungen folgende kritische Punkte auf:

. Kritischer
Kritischer %l /Punkt Abb. 24.32:
Kritische Punkte

a) b) fur Durchschlé-
ge.
Und bei mehrlagigen Wicklungen bekommen wir folgende kritische Punk-
te:
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c 000
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Die Lagenisolation hilft nur bedingt, da immer die Gefahr besteht, dass sie nicht exakt die
Wand des Spulenkorpers beriihrt und ein kleiner Luftspalt entsteht, wo der Durchschlag den-
noch stattfinden kann. Wir verwenden deshalb gerne die sogenannte Safety-Litze, bei der um
das Litzenbiindel herum noch eine zusitzliche Hochspannungsisolierung aufgebracht ist.
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24.4.6 Streufelder

24.4.6.1 Streufeld durch auflenliegenden Luftspalt

Wird im Kern einer Spule ein Luftspalt eingebaut, wolben sich die Feldlinien nach aufien und
durchdringen eventuell vorhandene Leiter. Die Feldlinien im Mitteljoch des Kerns werden in
die Wicklung selbst hineingedriickt und sind deshalb auBerhalb des magnetischen Bauteils
praktisch nicht vorhanden. Da ist auch der Hauptgrund, warum wir den Luftspalt innen ein-
bauen. Bei den Auflenschenkeln dringen die Feldlinien auch nach auf3en..

\Wicklung / Klammer

Klammern

Abb. 24.34: Magnetfeldlinien dringen in die Halteklammern ein.

Die die duBeren Feldlinien erzeugen in den Halteklammern Wirbelstrome, die nach der
Lenz’schen Regel dem Eindringen des Feldes entgegen wirken. Wie im rechten Abb. gezeigt,
kann die Feldlinie in eine vertikale Komponente @, und in eine parallele Komponente &,
zerlegt werden. Die Komponente 0, erzeugt kreisformige Wirbelstrome im Klammermaterial,
die Teile der Feldenergie in Warme umwandeln. Spulen, die so aufgebaut sind, haben daher
grofle Verluste und sind nicht zu empfehlen.

Um den Effekt zu vermeiden, konnen die Kernhélften beispielsweise verklebt werden.

24.4.6.2 Streufeld in der Wicklung

Wie in Abb. 24.34 ebenfalls ersichtlich, dringen die Feldlinien bei einem im Mitteljoch vorhan-
denen Luftspalt in die Wicklung ein. Ist die Wicklung als Folienwicklung ausgefiihrt, bekom-
men wir den gleichen Effekt wie oben beschrieben. Die Wirbelstrome in der Folie fiihren
wegen der endlichen Leitfahigkeit der Folie zu Verlusten. Folienwicklungen kdnnen zwar fiir
Transformatoren gut geeignet sein. Fiir Spulen, die liblicherweise einen Luftspalt haben, sind
sie ungeeignet.

Wenn bei einer Spule ein sehr grofer Luftspalt auftritt, dann sei auch auf die Ausfiihrungen in
Kap. 24.5 verwiesen.

24.4.6.3 Sdttigungsdrosseln

Bei Sittigungsdrosseln wird die Séttigung des magnetischen Kreises bewusst ausgenutzt. Sie
haben bei kleinen Stromen das Verhalten einer ganz normalen Drossel und bei Sattigung
bekommen sie den Feldverlauf einer Luftspule. Die Feldlinien verlaufen dann teilweise auf3er-
halb des Kerns und wiirden beispielsweise den Alu-Becher eines in der Nihe platzierten Elkos
durch Wirbelstrome stark autheizen.
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Abb. 24.35: Feldlinienverlauf einer Séttigungsdrossel, links linear, rechts geséttigt.

24.5 Verteilter Luftspalt

In der modernen Leistungselektronik arbeiten wir mit hohen Frequenzen, um Kosten zu sparen.
Die Leistungsschalter stellen dabei gewdhnlich kein Problem dar. Hingegen die passiven
Bauelemente im Leistungskreis halten oft die Belastungen nicht aus. Spulen und Kondensato-
ren sind Energiespeicher und rein physikalisch nicht beliebig klein zu bauen und wenn sie dann
noch schnell geladen und entladen werden sollen, sto3en wir schnell an die Belastungsgrenzen.
Bei Speicherdrosseln z.B. konnen wir den magnetischen Kreis berechnen und die Wicklung
dimensionieren. Es kommt aber bisweilen ein recht grofer Luftspalt dabei heraus. Den kdnnen
wir zwar einbauen, aber die Feldlinien biegen sich in die Wicklung hinein und verursachen
dort Stromverdringung, was zu erhdhten ohmschen Verlusten fiihrt und das ganze Bauteil
unzuléssig erhitzt. Das gilt ganz besonders fiir Speicherdrosseln, wo der Wandler mit hoher
Frequenz an der Liickgrenze betrieben wird. Die Drosseln werden bei jeder Schaltperiode von
der Induktion null bis zum Maximalwert durchgefahren, durchlaufen also den ganzen ersten
Quadranten der Magnetisierungskurve und deren Hysterese.

-
H

Abb. 24.36: Feldverlauf im groflen Luftspalt. Abb. 24.37: Feldverlauf bei verteiltem Luftspalt.
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In Abb. 24.36 sehen wir so einen Fall. Der Luftspalt ist durchaus im MaBstab so grof3 wie dort
gezeichnet. Um den Effekt zu verringern, miissten wir einen deutlich groeren Kern verwen-
den, der eine groflere magnetische Querschnittsfliche und damit einen kleineren Luftspalt hat.
Das ist von den Kosten her nicht zu machen! Eine Ldsung ist, den Luftspalt zu verteilen. Der
grofe Luftspalt in Abb. 24.36 wird auf mehrere kleine Luftspalte verteilt wie in Abb. 24.37
angedeutet. Dann biegen sich die Feldlinien nicht so stark in die Wicklung hinein. Dieser
Sachverhalt ist schon lange bekannt, wurde aber seitens der Kernhersteller nie vollherzig
angegangen. Inzwischen — und deshalb schreiben wir hier dariiber — haben weltweit mindestens
2 Firmen diese Losung in ihrem Programm. Sie bieten Kerne mit riesigem Luftspalt (Malie
nach Kundenwunsch) an und liefern dazu die ndtigen Ferritscheiben in wahlbarer Dicke. Und
jetzt kdnnen wir spielen: 4 Luftspalte mit 2,5mm, 5 Luftspalte mit 2mm usw. Die Optimierung
erfolgt aufwéndig in zahlreichen Versuchen, aber wir haben eine Losung! Auch hierzu ein
Zahlenbeispiel: Bei einer PFC-Drossel mit einem PQ32 Kern konnten die Verluste auf Anhieb
um 30% gesenkt werden. Die Optimierung steht noch aus und wird in einem Forschungspro-
jekt erfolgen.

24.6 Einstellen der Streuinduktivitiat

Bei der Dimensionierung von Transformatoren wollen wir schon wegen den Kupferverlusten
den zur Verfiigung stehenden Wickelraum mdoglichst vollstdndig ausnutzen. Das gelingt jedoch
nicht immer. Die Griinde sind

- Es gibt nur bestimmte Litze. Litze kann nicht in beliebigen Durchmessern hergestellt
werden
- Die passende Litze ist gerade nicht verfiigbar oder fiir einen Versuch viel zu teuer

- Um das Ubersetzungsverhiltnis zu erreichen, kann es sein, dass eine Lage nicht ganz
voll wird

- Fiir die Isolationsfestigkeit miissen Mindestabsténde eingehalten werden
Je nach Aufbau werden wir unterschiedliche Streufaktoren bekommen. Bei den hart schalten-
den Wandlern wollen wir meist eine moglichst kleine Streuinduktivitit, also einen kleinen
Streufaktor. Bei den Resonanzwandlern hingegen wird haufig die Streuinduktivitdt mitverwen-
det. Sie ist die Induktivitdt des Resonanzkreises oder ein Teil davon. Und wir wiinschen uns
einen Trafo mit dimensionierbarer, sprich einstellbarer Streuinduktivitit.

24.6.1 Ausgefiillter Wickelraum

Abb. 24.38: Ausgefiillter Wickel-
raum, minimaler Streufaktor.
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Dargestellt ist z.B. ein E-Kern im Querschnitt. Primér- und Sekundarwicklung sind {ibereinan-
der gewickelt und fiillen den Wickelraum vollstindig aus. Die griinen Linien sind die magneti-
schen Feldlinien. Wir erinnern uns, dass sie sich wie Gummifdden verhalten, die sich verkiir-
zen mochten, sich andererseits aber abstoflen. Bei der Anordnung in Abb. 24.38 verlaufen sie
praktisch vollstindig im magnetisch hoch leitfédhigen Kernmaterial. Sie umschlieBen beide
Wicklungen gleichermallen. Die Kopplung ist sehr gut, der Streufaktor ist sehr klein und liegt
oft im %o-Bereich und darunter. Fiir diesen Aufbau konnen wir auch gut Folienwicklungen
verwenden.

24.6.2 Wickelraum nur teilweise ausgefiillt
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W\ 2 Wickelraum nur teilweise aus.
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Wenn die Wicklungen nicht ganz die Hohe erreichen, die zur Verfligung steht, kann eine
Feldlinie aus dem Kern ausbrechen und durch die Luft abkiirzen. Wie Abb. 24.39 zeigt, um-
schlieBt sie aber dennoch beide Wicklungen. Der Streufaktor wird also dhnlich gut sein wie in
Abb. 24.38. Die Streuinduktivitét ist sehr klein.

24.6.3 Zweikammerwicklung
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Schon aus Isolationsgriinden oder zur Erreichung der vorgeschriebene Kriechstrecke kénnen
wir gezwungen sein, einen Zweikammerspulenkorper zu verwenden. Die Wicklungsenden
konnen auf die jeweilige Seite herausgefiihrt werden und wir erreichen eine iibersichtliche und
VDE-gerechte Potentialtrennung. Primér- und Sekundarwicklung liegen nicht mehr iibereinan-
der, sondern nebeneinander. In der Trennwand des Spulenkorpers prallen die Feldlinien von
beiden Wicklungen aufeinander und versuchen, sich gegenseitig zu verdridngen. Und einzelnen
Feldlinien wird es gelingen, sich in der Zwischenwand hindurch zu quetschen. Sie umschlielen
jeweils nur eine Wicklung und sind deshalb Streufeldlinien, deren Fluss die Streuinduktivitit
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Abb.et. Die Anordnung in Abb. 24.40 hat eine deutlich schlechtere Kopplung wie in Abb. 24.38.
Und wir kdnnen uns leicht vorstellen, dass wir bei einer dickeren Wand mehr Platz fiir die
Streufeldlinien bieten. Sie werden zahlreicher und vergrofern den Streufaktor. Mit der Variati-
on der Wandstérke konnen wir so die Streuinduktivitét einstellen. Das kann auch dadurch
geschehen, dass wir die vorhandene Wand eines Zweikammerspulenkorpers auffiittern. Dies
wird gerne bei Resonanzwandlern, speziell bei LLC-Wandlern praktiziert. Bei bestimmten
Wicklungskonfigurationen bendtigen wir eine unsymmetrische Aufteilung in zwei unterschied-
lich groBe Kammern. Hier tun sich die Hersteller noch schwer, weil das ein kundenspezifisches
Werkzeug bedeutet oder 3D-Druck.

24.6.4 Zweikammerspulenkorper mit nicht ausgefiilltem Wickelraum
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Mit der Anordnung in Abb. 24.41 bekommen die Feldlinien richtig viel Platz, um auszuwei-
chen. Der Streufaktor ist hier besonders hoch und hiangt von der Wandstérke und dem oberen
Abstand zwischen Wicklung(n) und dem Kern ab.

24.7 Niaherungsweise Berechnung der Streuinduktivitiit

Nach den vorausgegangenen Bildern und Uberlegungen gibt es mehrere Moglichkeiten, die
Streuinduktivitit zu beeinflussen. Wahrend etwa beim Sperrwandler eine moglichst kleine
Streuinduktivitdt gefordert wird, sieht es bei manchen Resonanzwandlern genau anders herum
aus. Als Schwingkreisinduktivitit haben wir dort eine zum Trafo in Serie geschaltet Induktivi-
tdt, die — aus Kostengriinden — gerne mit der Streuinduktivitét realisiert wird. Diese Konstella-
tion haben wir beim LC-Wandler (Kap. 15) und beim LLC-Wandler (Kap. 17). Meistens muss
dann die Streuinduktivitit gezielt vergroBert werden, was nur durch den Wicklungsaufbau
geht. Wir wollen hier am Beispiel eines ETD-Kerns versuchen, die Streuinduktivitdt (angena-
hert) zu berechnen und verwenden dafiir einen Zweikammer-Spulenkorper.

24.7.1 Trafo mit ETD-Kern

Es werden 2 Streuinduktivitdten und deren magnetische Fliisse betrachtet. Das ist zum einen
der Fluss durch die Kammerwand, in Abb. 24.42 ist er mit 2 Feldlinien gekennzeichnet und zum
anderen ist es der Fluss durch den Luftraum mit der Hohe /. Er ist in Abb. 24.42 mit einer

Feldlinie eingezeichnet. Fiir die Induktivitét gilt allgemein: L = N —. Sie ist also proportional
i
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zum zugehorenden Fluss. Insofern kénnen wir anhand der Feldlinien grob abschitzen wie grof3
eine Induktivitat ist.

Der Trafo mit zwei Streupfaden sieht so aus.

dym

Abb. 24.42: Streuinduktivititen beim ETD-Kern, Definition der geometrischen Grofen.

Aus Gl. 242) H =¥ und Gl. 24.3) ®=B-A=pu-H-A kann das ohmsche Gesetz des

magnetischen Kreises formuliert werden:

o=Ba=puNt4 SNzl
l A
o L (24.45)
A

Formal hat es die Struktur vom ohmschen Gesetz: U =7-R mit
U0 o1 R,<R

Damit kdnnen wir magnetische Kreise mit den Gesetzen der Netzwerke berechnen, die aus
dem Gleichstromkreis bekannt sind.

Fiir den magnetischen Widerstand gilt damit nach Gl. (24.45):

R /

" (24.46)
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Und es sei hier noch ergénzt, dass der magnetische Widerstand der Kehrwert vom magneti-
schen Leitwert ist und der magnetische Leitwert ist identisch mit dem 4;-Wert, den wir in den
Datenblittern der Kernhersteller finden. Er hat die Einheit [H] = [Henry] und somit ist die
Einheit des magnetischen Widerstandes [R,,] =H.

24.7.2 Magnetischer Widerstand der Trennwand

Fiir die magnetischen Feldlinien ist die Trennwand im Zweikammer-Spulenkoérper eine Loch-
scheibe, in der die Feldlinien radial vom Loch zum &ufBeren Rand verlaufen wie die Speichen
in einem Speichenrad.

T,
]

Fiir einen diinnen Ring gilt fiir den magnetischen Widerstand:

dr

AR,y =——
m Ho2rrd,,

Fiir die Berechnung des Integrals setzen wir die untere Grenze willkiirlich auf ry. Dann gilt:

y+h+l rp+h+l

dr 1 dr 1
R = = & [in(ry+h+1)—In(r
mw .[ Ho2zrd,, 2md,, 1 ;'l r 2md, |: ( 0 ) ( O):'
0
= ! In| 1+ h+l
27[dw1”0 )
Oder mit den Bezeichnungen in Abb. 24.42:
Ryw = 1 ln(1+ d +lj (24.47)
27wa/10 r

24.7.3 Magnetischer Widerstand des Luftraumes mit der Hohe /

In Abb. 24.42 fiillt die Sekundarwicklung den zur Verfligung stehenden Raum innerhalb des
Kerns nicht ganz aus, wodurch eine Luftraum entsteht. In ihm kdnnen Feldlinien verlaufen, die
jeweils nur mit einer Wicklung verkniipft sind, also ein Streufeld darstellen. Er hat die Form
eines Hohlzylinders mit dem Innenradius » + /4 und dem AuBlenradius » + / + [. Der Hohlzylin-
der hat die Lange m. Aus den Erfahrungen mit iibereinanderliegenden Wicklungen, die den
kompletten Wickelraum ausfiillen, wissen wir, dass der Kopplungsfaktor sehr grof3 ist. Der
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Streufaktor liegt oft unter 1%o. Und das obwohl der Kern als E-Kern nur etwa die Hélfte des
AuBenraums der Wicklungen umschlie3t. Deshalb rechnen wir auch nur mit der halben Flache.
Der magnetische Widerstand nach Gl. (24.46) ist dann:

m

R,y = 2 (24.48)

Ho27w(r+h+ é)l
Und der Faktor 2 wurde eingefiigt, weil die Feldlinien nur unter den Kernschenkeln verlaufen.

24.7.4 Magnetischer Widerstand des Kerns

Der Kern hat den Luftspalt /s. Er bestimmt den magnetischen Widerstand hauptséchlich, da der
Ferritkern magnetisch hoch leitfahig ist. Fiir den magnetischen Widerstand gilt damit

I
R = SA (24.49)
Ho4e

Wobei die Querschnittsfliche im Luftspalt vergroBBert wird. Es muss also noch ein Korrek-
turfaktor dazu.

24.7.5 Vergleich mit Testaufbau

Fiir den betrachteten ETD-Kern sind die Daten, die teilweise mit der Schieblehre gemessen
worden sind und entsprechend gro3e Toleranzen haben.:

Is=0,4mm; r="7,6mm; & = 6,1mm; / = 2,5mm; dy = 7,4mm; m = 1 1lmm; 4, = 173mm.

Damit ergeben sich:

4.1073 y 1
Rype = 0. VO ~ =1,84-10° 2 =1,84-10° —
1,256-107° 221731070 m?2 Vs H

m

Der Leitwert von Ryr. ist damit 543nH und das deckt sich gut mit der Datenblattangabe vom
Kernhersteller fiir den 4;-Wert. Die Rechnung scheint also soweit zu stimmen.

6 1
RmL :74,610 E
6 1

Ry und R,y sind parallel geschaltet und haben zusammen 11-10° % Das Verhiltnis zum

Ryre ergibt den Streufaktor:
1,84-10° =
Chor = —1H =16,7%
11-10° —
H

Gemessen wurde bei dem Kern mit den oben genannten Daten:
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o = S4uH
ber = 3a4uH

=15,7%

Da scheint auf den ersten Blick ganz gut zu passen. Diirfte aber eher Zufall sein, denn wir
haben einige grobe Annahmen gemacht, die so nicht wirklich fundiert sind. Aber es war ein
Versuch. Und er konnte ein Ansporn fiir genauere Untersuchungen sein.

24.8 Stromspitzen bei Transformatoren

24.8.1 Auswirkung der Magnetisierungskurve
i

Abb. 24.44: Trafo mit leer laufender Sekun-
u L dérseite an Wechselspannung.

Eine Induktivitit (einer Spule oder eines Transformators) ist an eine Wechselspannung u ange-
schlossen und es flieBit der Strom i. Zur Vereinfachung betrachten wir den sekundérseitigen Leer-
lauf. Dies ist legitim, weil bei einer sekundérseitigen Last der zusdtzliche Strom einfach dem
Magnetisierungsstrom iiberlagert wird.

Neben der bekannten Phasenlage zwischen Strom und Spannung ergibt sich bei ferromagneti-
schem Kernmaterial und grofSer Aussteuerung des magnetischen Kreises eine Stromiiberhdhung
bei groflen Stromen. Der Effekt setzt zuerst im Bereich des Stromscheitelwertes ein, so wie es
auch in Abb. 24.45 angedeutet ist. Dies liegt an der Magnetisierungskurve und am Induktionsge-
setz, das fiir eine angelegte Spannung eine Flussédnderung verlangt.

i )
‘N

I
A u P4
\ />\ Abb. 24.45: Spannungs- und Stromverlauf an
: / \ // einer Induktivitdt mit ferromagnetischem
/ \\/\/ L / t Kern.

(O :
Aus U:N-a;—t wird: U=N-4-B. (24.50)

N ist die Windungszahl und 4 ist die Querschnittsfliche des magnetischen Kreises. In Abhéngig-
keit der angelegten sinusformigen Spannung und der Frequenz (entscheidend ist die Spannungs-
Zeit-Flache) wird die Magnetisierungskurve des Kernmaterials durchlaufen:
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Abb. 24.46: Magnetisierungskurve
fiir symmetrischen Betrieb.

Wenn nun eine Spannung an die Induktivitdt gelegt wird, erzwingt sie nach dem Induktionsgesetz
Gl. (24.50) eine Anderung der Flussdichte B. Ist die Spannung zu groB oder liegt sie zu lange an,
dann muss die magnetische Feldstirke H iiberproportional ansteigen. H ist aber proportional dem
Strom 7 und somit steigt zwangsldufig der Strom ebenfalls iiberproportional an. Es kommt zur
Séttigung. In Abb. 24.45 ist dieser Fall angedeutet, wobei der dargestellte Stromanstieg noch sehr
harmlos gezeichnet ist. In der Realitit kommen sehr hohe Stromspitzen vor.

Bei richtig dimensioniertem Trafo und normalem Betrieb erwarten wir natiirlich keine Stromspit-
zen durch Sittigung. Sie treten bei teilweisem Ausfall von Netzhalbwellen auf oder auch beim
Einschalten. Sie konnen nicht sinnvoll durch Uberdimensionierung des magnetischen Kreises
vermieden werden, denn dann wiirde der Transformator viel zu grof3 und zu teuer.

24.8.2 Normalbetrieb

Abb. 24.47: Spannung- und
Stromverlauf im Normalbetrieb.

24.8.3 Ausfall von Netzhalbwellen

Auf dem 230V-Netz kommt es auf Grund von Schaltvorgingen und dynamischen Uberlasten zum
Ausfall von ganzen Netzperioden, von Halbwellen oder auch Teilen davon. Fiir den Ausfall einer
halben Netzhalbwelle sieht der Trafo-Strom i so aus:

Sattigung
i,
// \\\ Abb. 24.48: Ausfall einer
/ \ halben Netzhalbwelle.
//, \\
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Der Trafo reagiert mit einem groflen Sittigungsstrom am Ende der darauffolgenden Halbwelle.
Der Sittigungsstrom betrégt ein Vielfaches vom normalen Betriebsstrom.

Bei kleineren Transformatoren nimmt man den hohen Strom in Kauf und baut in Gerdte mit
Netztransformator trige Sicherungen mit einem iiberhdhten Wert ein. Bei grof3eren Transformato-
ren darf man nicht einfach eine zu starke Absicherung verwenden. Es bleibt dann meist nur eine
Uberdimensionierung des Trafos iibrig.

Der schlimmste Fall liegt vor, wenn der Transformator gerade im Nulldurchgang der Netzspan-
nung eingeschaltet wird.

24.8.4 Einschalten eines Netztrafos im Nulldurchgang der Spannung

Der Séttigungsstrom wird dann von Periode zu Periode kleiner bis er wieder im Trafostrom unter-
geht.

Zahlenwerte: Bei einem optimierten 1,6kVA-Transformator (230 V), der mit 1 kW belastet war,
wurde ein Stromspitzenwert von 200 A gemessen.

U | sz AV

Abb. 24.49: Trafo wird im Nulldurchgang der Spannung eingeschaltet.

Der Einschaltvorgang kann im Gegensatz zu Netzanomalititen gesteuert werden, da er im Voraus
bekannt ist. Es gibt Steuerverfahren, die den Trafo gezielt auf den Einschaltvorgang vorbereiten.

So hat das IAF in Freiburg ein Verfahren zum gezielten Remanenzsetzen entwickelt und zum
Patent angemeldet.

Der Transformator wird vor dem Einschalten mit Stromimpulsen entgegengesetzter Richtung
magnetisiert. Er erreicht beispielsweise —B,, wenn zu Beginn der positive Halbwelle einge-
schaltet werden soll. (Siche Abb. 24.46.)

24.9 Der Stromwandler

24.9.1 Anwendungsbereich

Der Stromwandler kann iiberall dort eingesetzt werden, wo ein reiner Wechselstrom gemessen
werden soll. Er ist ein Trafo mit groBem Ubersetzungsverhiltnis, dessen magnetischer Kreis
nur schwach ausgesteuert wird. Er wird in vielen Bereichen der Elektrotechnik verwendet. Ein
Beispiel ist der Einsatz in der Energietechnik, wo groBe Strome einfach und storungsfrei
gemessen werden miissen. Er wandelt den groBen Strangstrom einer Maschine in einen kleine-
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ren Strom um, der von der Auswerteelektronik gut verarbeitet werden kann. Dabei ist die
Potentialtrennung des Stromwandlers von zusétzlichem Vorteil.

24.9.2 Die Schaltung

Ip Ig
i ‘ E:E Ry Abb. 24.50: Schaltung des Stromwandlers.

1:500

Die Primirwicklung besteht oft nur aus einer oder sogar nur aus einer halben Windung. Die
Sekundédrwicklung hat viele Windungen. Im vorliegenden Beispiel wiirde ein Primérstrom
Ip=250 A den Sekundirstrom /g = 0,5 A liefern. Voraussetzung dafiir ist ein nicht zu grofer
Messwiderstand R,. Er liegt typischerweise im kQQ—Bereich bis herunter in den zigQ) —Bereich.
Die GroBe des Weicheisen- oder Ferritkerns (je nach Frequenzbereich) wird meist durch den
Durchmesser des Primérdrahtes bestimmt, so dass die Ader inklusive Isolation noch in den
Wickelraum passt. Natiirlich muss die Aussteuerung des magnetischen Kreises iiberpriift
werden. Dazu verwendet man am einfachsten die Sekundédrspannung als Spannungsabfall an
Ryrund die Trafogleichung Gl. (24.24):

B=—r "S5 "M
NSek'Z'”'f'Ae

(24.51)

24.9.3 Ein Ausfiihrungsbeispiel

lp

s
1.4,7kQ Ab_b. 24.5“1: Einfacher Stromwandler fiir
kleine Strome.
1,5:500
Kern: E13 stehend
Primérwindungszahl: Nprim = 1,5 4 Drihte parallel

Sekundirwindungszahl: Ny =5 00 Cu, g=0,1 mm
Bei einem Widerstand von 1 kQ ergeben sich 3V bei einem Primérstrom von 1 A.

24.9.4 Stromwandler mit Gleichrichter

Wird fiir die Weiterverarbeitung des Stromsignals eine Gleichspannung gebraucht, kann ein
Briickengleichrichter eingefiigt werden, ohne dass merkliche Fehler entstehen:

Ip I
¢ — ‘ — Abb. 24.52: Stromwandler mit Gleich-
O

™ spannungsausgang.
Ry
1,5:500

Die Flussspannung der Dioden hat in dieser Schaltung keinen Einfluss, da der Ausgang des
Stromwandlers eine Stromquelle ist.
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Weil der Stromwandler sowieso Primér- und Sekundérpotential trennt, kann hier ein Ende von
R;s an Masse angeschlossen werden. So kann beispielsweise direkt ein in einem uC integrierter

AD-Wandler bedient werden.

24.9.5 Stromwandler in Schaltschrinken

Ip Is
° Abb. 24.53: Stromwandler
* ‘ — Anzeige 1: Strom in A versorgt mehrere Baugruppen.
e,

500A : 5A Anzeige 2: Leistung in W

L o Analogeingang flr die Ferndiagnose

In der Anlagentechnik muss héufig eine Strommessung von gro3en Strémen durchgefiihrt wer-
den. Dabei sollen — wie in Abb. 24.53 gezeigt - mehrere Anzeige- und Auswertegerite ange-
schlossen werden. Der Stromwandler kann diese Aufgabe erfiillen und hat sich dafiir bestens
bewdhrt.

24.9.6 Funktionsprinzip

Gemessen werden soll der Strom ;.

1:0
o— - o Abb. 24.54: Schaltung des
I 12 Stromwandlers.
: y Die Primdrwicklung besteht meist
Uy :)| I |:| R U aus einer oder einer halben Win-
dung.
[ O

Der Strom i, flieBt bei einer groBen Spannung »; und kann deshalb als eingeprégt betrachtet
werden. Der Strom i, ist um das Ubersetzungsverhéltnis i kleiner, als der zu messende Strom

R '
i1. Er erzeugt an R den Spannungsabfallu, =i, -R = ll— und es gilt: M _ i . Zahlenwerte

u Uy

konnten sein: @ =50,u, =1V = uy =20mV .
Wir sehen, dass der primérseitige Spannungsabfall sehr klein ist und praktisch immer vernach-
lassigt werden kann. Somit ist die eingangs gemachte Annahme, dass der Strom eingeprégt sei
zuldssig. Die Auslegung des Stromwandlers erfolgt hdufig auf Grund mechanischer Randbe-
dingungen und kdnnte beispielsweise so aussehen:

Die sekundidrseitige Windungszahl wird auf 50 festgelegt, die sekunddrseitige Spannung sei
wie in unserem Beispiel 1V. Damit ergibt sich fiir den Kernquerschnitt nach dem Induktions-

by w-1 T .
42 Tein VoA0us 2 , wenn wir die Einschaltzeit auf 10us festlegen. Und
N-B 20-0,2T

wir sehen, dass der notwendige Kernquerschnitt deutlich kleiner ist, als der Querschnitt des
kleinsten EPCOS-Kerns. Fiir den Frequenzbereich, wo heutige Schaltregler arbeiten, ist also
die Baugrofe eines Stromwandlers nicht durch den magnetischen Kreis bestimmt, sondern
durch mechanische Randbedingungen wie z.B. minimale Drahtstirke, Kriechstrecken etc.

gesetz: A=
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24.9.7 Einfluss der realen Trafoeigenschaften

Ein realer Trafo kann mit dem T-Ersatzschaltbild beschrieben und modelliert werden.

i1 ,,---?--"---\ i1l R1 —L —L R2 i2

Abb. 24.55: Ausfiihrli-
U ches  Ersatzschaltbild
des realen Trafos.

idealer
Trafo

Hierin ist #; der zu messende (grof3e) Strom und i, der (kleinere) von der Auswerteschaltung zu
verarbeitende Strom. Zur besseren Erkennung der magnetischen Eigenschaften vernachldssigen
wir mal die ohmschen Widerstdnde der Wicklungen und ergéinzen den Abschlusswiderstand.

e, . c c ,
b iy 7L 7L iy
o . ' .

i1,
U I I uy' c u, H z, \_

Auswerte-
schaltung

. .

idealer
Trafo

Abb. 24.56: Ersatzschaltbild des Stromwandlers mit sekundérseitiger Auswertung.

Abb. 24.56 zeigt uns drei wesentliche Eigenschaften des Stromwandlers auf.
- Zsollte klein sein, damit der magnetische Kreis moglichst gering ausgesteuert wird.

- Da wir j; als eingeprigt betrachten diirfen, stellen die Streuinduktivititen eigentlich
keinen Nachteil fiir die Strommessung dar. Lediglich bei einem Sprung von i treten
kurze, aber hohe Spannungen an u; auf, die je nach Schaltung die Bauelemente zu-
satzlich belasten konnen.

- Der Magnetisierungsstrom verfalscht die Messung, da er zwar von der Primérseite ge-

liefert wird, auf der Sekundérseite aber nicht ankommt. Er muss also klein gehalten
werden, bezogen auf den zu messenden Strom.
Der Stromwandler wirkt wegen der Hauptinduktivitdt als Hochpass. Bei tiefen Fre-
quenzen fliet ein Teil des Stromes iiber die Hauptinduktivitit und fehlt an R. Das
wirkt sich bei niedriger werdenden Frequenzen zuerst in der Phase aus. Der Strom-
wandler verfalscht dann die Phase.
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24.9.8 Sonderformen von Stromwandler

24.9.8.1 Kompensations-Stromwandler

Der Kompensationsstromwandler ist auch bekannt unter dem Begriff: Closed Loop Hall Effect.

Der durch den Primérstrom i erzeugte magnetische Fluss wird mit Hilfe einer Sekundérspule
kompensiert, wobei ein Hall-Sensor mit zugehoriger Elektronik-Schaltung verwendet wird.
Der sekundirseitige Kompensationsstrom ist ein exaktes Abbild des Primérstroms.

Eigenschaften: - GroBer Frequenzbereich
- Hohe Gesamtgenauigkeit
- Kurze Ansprechzeit
- Geringe Temperaturdrift
- Hervorragende Linearitét
- Keine Einfiigungsverluste
- Gleichstromfahig

ra

Abb. 24.57: Strom-
wandler nach dem
Kompensationsprinzip.

UDUt
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24.9.8.2 Direktabbildende Stromwandler

Abb. 24.58: Strom-
wandler mit Hall-
Sensor.

>_ UOut

Der direktabbildende Stromwandler in Abb. 24.58 wird auch Open Loop Hall Effect genannt.

Der durch den Primérstrom i erzeugte Magnetfluss wird in dem Magnetkreis verdichtet und mit
einem Hallsensor im Luftspalt gemessen. Das Ausgangssignal des Hallsensors wird danach so
aufbereitet, dass ein exaktes AbAbb. des Primérstroms entsteht.

Eigenschaften: - Kleine BaugroBe
- Erweiterter Messbereich
- Geringes Gewicht
- Niedrige Leistungsaufnahme
- Keine Einfligungsverluste
- Gleichstromfzhig

24.9.8.3 Eta Stromwandler

Er stellt eine Kombination der beiden ersten Verfahren dar.
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o

Abb. 24.59: Funkti-
onsprinzip des Eta-
Stromwandlers.

i +> Unu

T

Eigenschaften: - GroBe Bandbreite
- Weiter Messbereich

- Niedriger Stromverbrauch

- Unipolare Versorgung 0 ... + 5V

- Schnelle Reaktionszeit

- Gleichstromfzhig
Die Eta Technologie kombiniert Elemente des Open-Loop O/L und des Closed Loop C/L
Prinzips. Das O/L Prinzip wird fiir die Messung von DC Stréomen verwendet und der Trans-
formatoreffekt (eine der C/L Eigenschaften) fiir die Messung von AC Stromen. Das Ergebnis
ist ein Stromwandler, der die besten Eigenschaften der beiden Prinzipien vereint.

24.9.9 Ausfiihrungsbeispiel eines Stromwandlers

Ein Stromwandler kann mit jedem géngigen Kern ausgefiihrt werden. Es ist nur die Frage wie
wir einerseits die vielen Windungen mit sehr diilnnem Draht fiir die Sekundérwicklung aufbrin-
gen konnen und wie anderseits die Primdrwindung mit groBem Querschnitt dazu platzieren.
Eine Losung sei fiir folgende Daten angegeben:

Stromwandler 1000 : 1, primérseitig 250A, mit EFD25 (kleinere Kerne sind genauso moglich)
Aufbau:
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CU-Blech 1,5 mm stark,
16 mm br_eit

Kern EFD25

Abb. 24.60: Stromwandler
im Querschnitt.

Sekundarwicklung

Ausfiihrung:
Sekundir: Cu, ¢ =0,14mm, N = 1000.
Primér: Cu-Blech 1,5mm stark, 16mm breit. Alternativ: 5 mal Folie 0,2mm/0,25mm

(oder unisolierte Folie fiir die Zwischenlagen und die innerste und die du-
Berste mit der Isolierung nach auflen) iibereinander, Enden verzinnen und
verloten.

Pinbelegung: Wicklungsanfang an Pin 3, Wicklungsende an Pin 2, Drehrichtung: Wickel-
maschine lduft vom Spannfutter her betrachtet gegen den Uhrzeigersinn.

Elektrische Daten: Iser = 250mA, Reuser = 68, Pser = 4,3W
Pcuprim = 4W. Bei einer Bestromungsdauer von 50% (Gegentaktwandler): Ps=4,1W.

Die Primédrwicklung kann auch aus mehreren Lagen laminierter Kupferfolie aufgebaut werden.
Der Lagenstapel sollte zur Sekundiarwicklung und zum Kern mit Isolierfolie oder Papier gegen
Durchschldge isoliert werden. Mehrere Kupferfolien anstelle eines Kupferbleches kénnen
schon alleine aus Fertigungsgriinden nétig werden, ndmlich dann, wenn die Primdrwindung
beim Fertigungsprozess noch gebogen werden muss.

CU-Blech 1,5 mm stark,
Im mm | 16 mm breit

Kern EFD25

Abb. 24.61: Stromwandler
mit laminierter Cu-Folie.

Sekundarwicklung

Bei beiden Losungen konnen die Anschliisse der Primirwindung direkt auf der Platine verlotet
werden.
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25 Die Kopplungsarten

25.1 Allgemeines

In diesem und den nachfolgenden Kapiteln sollen noch einige Ausfithrungen und Tipps zum
Thema EMV gegeben werden. Der Begriff EMYV ist die Abkiirzung fiir Elektromagnetische
Vertriglichkeit. Im Englischen steht EMC fiir Electromagnetic Compatibility. Urspriinglich
ging es dabei um die ungewollte Verkopplung von elektrischen Geréten tiber elektrische und
magnetische Felder oder iiber gemeinsam verwendete Leitungen. Heute umfasst der Kiirzel
weitere Themenkomplexe wie EMV-Vorschriften, -Messverfahren, -Zertifizierung bis hin zu
Fragen der Herstellerhaftung. Meist verbindet der Ingenieur oder der Projektverantwortliche
mit EMV Erinnerungen wie teure Messgerdte, hoher Aufwand oder Terminverschiebung.
Dabei ist die EMV keine Magie. EMV-Probleme lassen sich mit der gleichen Theorie 16sen,
die wir als Elektro-Ingenieure bereits kennen. Alle Grundlagen gelten auch in der EMV!

Zugegebenermalien sind die EMV-Phidnomene bisweilen uniibersichtlich und komplex. Oft ist
die grofite Schwierigkeit die, erst einmal festzustellen: Wer stort wen und unter welchen Rand-
bedingungen finden die Storungen iiberhaupt statt. Eine erste Hilfe kann sein, dass wir uns
durch eine Ubersicht iiber die physikalisch iiberhaupt mdglichen Kopplungspfade Klarheit

verschaffen:
Storquelle

induktive
Kopplung

kapazitive
Kopplung

Widerstands- Strahlungs-
kopplung kopplung

Abb. 25.1: Ubersicht iiber die Kopplungsarten.

In Abb. 25.1 liegt der einfache Fall vor, dass ein Gerét ein anderes stort. Er wurde hier gewéhlt,
um eine klare Klassifizierung in die vier Kopplungsarten zu erreichen. In der Praxis finden wir
héufig die Situation vor, dass mehrere Geréte storen und gleichzeitig mehrere Gerite oder Bau-
gruppen gestort werden. Dann wird die EMV-Untersuchung umfangreich und uniibersichtlich. Wir
miissen dann das komplexe EMV-Problem zuerst auf einzelne Teilprobleme reduzieren.

Erfahrungsgemal fallt die Zergliederung einer komplexen technischen Aufgabe in kleine Teilauf-
gaben im Allgemeinen schon schwer. Bei EMV-Aufgaben ist es meist noch schwieriger, weswe-
gen hier vorab einige Tipps gegeben werden sollen.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_25
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25.1.1 Verkopplungen erkennen

25.1.1.1 Baugruppen einzeln betreiben

Wenn wir ein modernes Kraftfahrzeug betrachten, wo viele elektronische Baugruppen auf
engem Raum betrieben werden, sehen wir sofort, dass die Zuordnung ,,wer stért wen* nicht so
einfach moglich ist. Abhilfe schafft hier nur die Vorgehensweise, dass alle elektronischen
Vorschaltgerite abgeschaltet werden bis auf eines, das dann isoliert untersucht werden kann.
Die Vorgehensweise erscheint auf den ersten Blick einleuchtend, ist aber in der Praxis gar
nicht so einfach. Wenn z. B. die Abstrahlung der Benzineinspritzung gemessen werden soll,
dann geht das nur bei laufendem Motor. Damit der Motor lduft, sind aber weitere elektronische
Funktionen — wie etwa die Ziindung — Voraussetzung. Man ist dann gezwungen, die Einsprit-
zung auf einem Priifstand auflerhalb des Kfz zu betreiben und zu messen, was erheblichen
Aufwand verursacht. Dennoch ist dieser Aufwand nétig, um zielorientiert zu einer Losung zu
kommen.

25.1.1.2 Teilschaltungen mit Stimuli-Gréf3en betreiben

Auf der Platine oder in einem Gerit werden alle Funktionen stillgelegt bis auf eine. Sie wird
mit Stimulisignalen von auflen betrieben, also mit einer externen Stromversorgung, mit Impul-
sen aus einem Generator usw. lhre Abstrahlung wird entweder gemessen oder die gestorte
Funktion wird parallel betrieben. So kdnnen Stérungen eindeutig zugeordnet werden.

Das Stillegen von Funktion erfordert bisweilen einen massiven Eingriff auf der Leiterplatte
oder im Gerit: Leiterbahnen durchtrennen, Kabel abschneiden etc. Das Gerét ist nach der
Untersuchung eventuell unbrauchbar. Aber dieses Opfer ist fiir eine fundierte Aussage not-
wendig.

25.1.1.3 Versorgungsspannung oszillographieren

Voraussetzung fiir das ungestorte Funktionieren mehrerer Schaltungsteile ist eine stabile Ver-
sorgungsspannung. Spannungseinbriiche oder Spikes fithren bei entsprechender Amplitude mit
Sicherheit zu Stérungen. Dasselbe gilt fiir Spannungsabfille auf der Masseleitung. Beides kann
leicht mit einem schnellen Oszilloskop iiberpriift werden.

25.1.1.4 Versuchsweise Verstirkung der Kopplung

Normalerweise wollen wir natiirlich die Stérung beseitigen, indem wir die Kopplung verrin-
gern. Um jedoch einen vermuteten Kopplungsmechanismus nachzuweisen oder aufzuspiiren,
kdénnen wir die Kopplung versuchsweise vergroBern. Wir verstehen dann die Zusammenhénge
besser und konnen uns gezielt Abhilfemalinahmen iiberlegen.

25.1.1.5 Storereignis festhalten

Wenn der Verdacht auf eine Storung besteht, sollten wir die Storung gezielt suchen. Tritt sie
auf, miissen alle Randbedingungen mdglichst komplett dokumentiert werden. Dann muss
versucht werden, die Storung unter den gleichen Randbedingungen zu reproduzieren. Erst
wenn dies gelingt, haben wir einen Ansatz fiir die weiteren Arbeiten. Die Reproduzierbarkeit
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von Storungen ist nach erfolgter EMV-Maflnahme Voraussetzung dafiir, dass wir die Wirkung
der MaBnahme eindeutig nachweisen kdnnen.

25.1.1.6 Versuche mehrfach wiederholen

Solange wir uns iiber die Storursache nicht sicher sind, konnen Beobachtungen und Messungen
leicht durch duflere Vorginge verfdlscht werden. Wir sollten deshalb getroffene Maflnahmen
mehrfach riickgéingig machen. So unterliegen wir nicht so leicht einem Trugschluss.

25.1.1.7 Verhalten der Schaltung im Grenzbereich

Die Schaltung muss im Grenzbereich untersucht werden: Wie verhdlt sie sich bei Unterspan-
nung? Wie verhélt sie sich bei Maximallast? Was passiert beim Einschalten des Gerétes?
Werden ICs immer mit ihren Datenblattwerten betrieben oder iiberschreitet vielleicht ein
Spannungs-Spike den zuldssigen Eingangsspannungsbereich eines Operationsverstarkers?

Die Uberpriifungen sind hier beispielhaft fiir die Schaltung genannt. Sie betreffen natiirlich das
gesamte Gerdt und schlieBen die Software mit ein. Haufiger als man denkt und vor allem
héufiger als zugegeben wird, war ein vermutetes EMV-Problem lediglich ein Software-Fehler!

25.1.1.8 Software zusammen mit der Original-Hardware testen

Es geniigt nicht, die Software-Funktionen losgeldst von der Hardware zu testen. Oft sind auch
theoretische Verfahren zur Erkennung von Software-Fehlern ungeeignet, da sie viel zu lang-
wierig sind und die tatséchlichen Probleme nicht zum Vorschein bringen.

Schnellere und bessere Erfolge erhilt man meist mit dem intensiven Test des gesamtem Gera-
tes, also dem Zusammenspiel von Hard- und Software. Dabei fahrt man gezielt Grenzsituatio-
nen an, um zu erkennen, wo die Funktionsgrenze tatsachlich liegt.

25.1.1.9 Strompfade analysieren

Wo flieBen welche Strome? Welche Wege wiihlen sie auf der Leiterplatte? Die Uberlegungen
konnen und sollten vor jeder Messung gemacht werden.

25.1.1.10 Welche Leiterbahnen sind empfindlich?

Wo verlaufen hochohmige angeschlossene Leiterbahnen? Wo bedeutet eine kleine Einstreuung
schon einen merklichen Fehler?
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25.2 Die Widerstandskopplung
25.2.1 Prinzip der Widerstandskopplung

Jede elektrische Leiterbahn und jeder elektrische Leiter hat einen Widerstand, der aus einem
ohmschen Anteil R und einem induktiven Anteil L besteht. Fiir einfache Stromkreise spielt dies
meistens keine Rolle. Flieen jedoch Strome von unterschiedlichen Schaltungsteilen iiber die
gleiche Leiterbahn, so erhalten wir die Situation in Abb. 25.2.

Istsr

I4

Abb. 25.2: Kopplung

Uster ® u1l o L d(i +sger) R, |:| Rstsr tiber einen Widerstand.
R(iy+isysr) dt
1 L
R L

Ohne die Verkopplung mit dem Storkreis wiirden wir an R; ziemlich genau die Spannung u;
messen, weil der relativ kleine Strom i nur einen vernachldssigbaren Spannungsabfall an R und L
erzeugt. Durch die Uberlagerung mit dem Strom ig,;, entsteht jedoch ein zusitzlicher Spannungs-

digs
abfall R-ig;, + L% an Ry, der als Stérung wirkt. Bei einem grof3en Strom ig;;- und bei hohen
t

Frequenzen macht sich der Storkreis besonders stark bemerkbar.

Als Beispiel fiir eine derartige Verkopplung sei die gemeinsame Versorgung von einem Opera-
tionsverstirker und einem Prozessor angefiihrt:

Ro Lp
Vppo———1—1— il
ly IStér
Abb. 25.3: Einfaches Beispiel
= uP fiir die Widerstandskopplung.
Rs Ls

VSS °

Der Operationsverstirker und der Prozessor werden gemeinsam versorgt. Der hochfrequente
Prozessor-Strom [g;;, verursacht in der Masse- und der Pluszuleitung Spannungsabfille, die auch
am OP anliegen. Der Operationsverstirker wird also nicht mit einer reinen Gleichspannung ver-
sorgt, was fiir seine ordentliche Funktion Voraussetzung wire, sondern er wird mit einer Gleich-
spannung versorgt, die einen iliberlagertem Wechselanteil enthilt. Fiir diesen Wechselanteil ist der
OP weder gebaut, noch spezifiziert. Er wird gestort. Dabei lésst sich die Auswirkung der Stérung
auf das OP-Verhalten nicht abschétzen. Die Hoffnung, dass er den Wechselanteil ausregelt, erfiillt
sich bei der hohen Arbeitsfrequenz des Prozessors nicht. Vielmehr muss damit gerechnet werden,
dass Nichtlinearititen in der internen OP-Schaltung wirksam werden, die ein Fehlverhalten belie-
biger Art verursachen. Beispielsweise kann es sein, dass der OP eine grofere Offset-Spannung hat,
als bei einer sauberen Geichstromversorgung, sich aber ansonsten vollig normal verhélt.
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25.2.2 Abhilfemafinahmen

Aus Abb. 25.2 lassen sich prinzipielle Abhilfemallnahmen ableiten:

—  niederimpedante Leiter verwenden! Breite und kurze Leiterbahnen haben einen niedrige-
ren ohmsche Widerstand R und eine kleinere parasitére Induktivitdt L. Bei sonst gleichen
Verhéltnissen verringern sich die durch /g;, erzeugten Spannungsabfille.

—  Storstrom kleiner machen! Ein kleinerer Ig;- verursacht einen kleineren Spannungsabfall
am ohmschen Widerstand und, da ein kleiner /g, auch ein kleineres d/gy;,/dt hat, auch ei-
nen kleineren Spannungsabfall an L.

—  Storstrom niederfrequenter machen! Bei niedrigerer Frequenz wird der Spannungsabfall
an L reduziert. Der Spannungsabfall an L ist meist groBler, als der Spannungsabfall an R.
Deshalb ist diese MaBinahme sehr wichtig und von grundlegender Bedeutung: Eine Schal-
tung soll aus EMV-Griinden nur so schnell gemacht werde, wie fiir ihre Funktion unbe-
dingt nétig ist: So langsam wie moglich, so schnell wie notig!

—  Sternformige Massefiihrung! Oder zumindest eine getrennte Massefiihrung fiir unter-
schiedliche Schaltungsgruppen. Also etwa die Masse der analogen Schaltungsteile ge-
trennt von der Masse der Digitalschaltungen verlegen. Oder, was in der Leistungselektro-
nik sehr wichtig ist, dass man fiir die ,,dicken* Strome des Leistungsteiles eine eigene
Masse vorsieht. Der Fall ist in Abb. 25.4 gezeigt.

Der Storstrom Ig;,- wird iiber eine getrennte Leitung gefiihrt. Dadurch entsteht der Spannungsab-
fall durch /g, nur noch im Storkreis und nicht mehr im empfindlichen Messkreis.

Die AbhilfemaBinahme in Abb. 25.4 hat zu der weitverbreiteten Regel gefiihrt, dass Masseleitun-
gen sternformig zu verlegen sind. Zu beachten ist aber, dass nicht alle Masseleitungen in der Praxis
sternformig verlegt werden konnen, da dies zu viele Leitungsfiihrungen ergeben wiirde. Deshalb
muss bei jedem Masseanschluss gepriift werden, welche Storstrome er fithrt. Eine sinnvolle Unter-
teilung der Massefiihrung kann dann sein: Analoge und digitale Masse getrennt oder auch analoge,
digitale und Power-Masse getrennt. Die unterschiedlichen Massen werden dann am Eingangselko
zusammengefiihrt. Sollte bei ausreichend dimensioniertem Elko immer noch ein zu groBer hoch-
frequenter Spannungsripple auf dem Elko vorhanden sein, muss durch zusétzliche parallelgeschal-
tete Kondensatoren oder RC-Glieder geblockt werden.

Ister

iq
Ustor | &) U1l di R, D R Abb. 25.4: Verbes-
Ri, Lt serte Masseflihrung
— r— bei Widerstandskopp-
R L lung.
digys
. L Stor
Rigir dt
1 L
R L

Alle Uberlegungen gelten natiirlich auch fiir die Plus-Versorgung. Uber sie kdnnen genauso
wie auf der Massezufiihrung Verkopplungen entstehen.
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25.2.3 Beispiele

25.2.3.1 Kurze induktivitdtsarme Verbindungsleitung zum Eingangselko

U
Voo
Mess- Stor-
= kreis kreis Abb. 25.5: Gemeinsame
Versorgung von Messkreis
V. A ) und Prozessor.
ss
U

iy Induktivitatsbelag der Leitung

Abb. 25.5 zeigt eine typische Verdrahtung zweier Baugruppen vom Eingangselko aus. Gerade bei
sternformiger Masseverdrahtung kommt es haufig vor, dass die Leitungen vom Elko zu lang oder
zu diinn ausfallen und dennoch mehr als nur eine Baugruppe damit versorgt wird. Hier im Abb.
sind zwei Baugruppen gezeichnet: der Storkreis und der Messkreis.

Hierbei darf man sich nicht vorstellen, dass der Messkreis und der Storkreis jeweils z. B. eine
Europaplatine fiillen, sondern es kann durchaus sein, dass schon ein IC den néchsten stort und
dann besteht der Storkreis und der Messkreis zusammen nur aus wenigen Bauteilen.

In Abb. 25.5 sind die Induktivitdtsbeldge der Leitungen eingezeichnet. An ihnen féllt die Span-
nung U; ab. Eine einfache Abhilfe besteht in der Reduktion der Induktivititen durch kiirzere Lei-
tungen. Dazu miissen aber nicht alle Leitungen verkiirzt werden, sondern nur die, {iber die der
Storstrom tatsdchlich flieft. Im vorliegenden Fall reicht es aus, wenn der Elko verschoben wird.
Siehe Abb. 25.6.

U
Vop©
= kreis kreis Abb. 25.6: Elko verschoben.
Vss o 7
U

vy Induktivitatsbelag der Leitung

Die Leitungen oder Leiterbahnen sind in Abb. 25.6 die gleichen geblieben, wie in Abb. 25.5,
haben also den gleichen Induktivitédtsbelag. Der Storstrom flie3t in beiden Féllen zwischen dem
Storkreis und dem Elko. Bedingt durch den verschobenen Elko, ist die Leitung in Abb. 25.6
jedoch kiirzer und hat damit eine kleinere parasitare Induktivitat.

Die Spannungen U; sind jetzt entsprechend verkleinert. Durch die Mallnahme wurde der Elko
niederohmiger an die Schaltung angebunden. Zum Netz hin erkaufen wir uns das mit einer
groBeren Serieninduktivitit. Da dort sowieso nur Gleichstrom flieBt, stort die erhdhte Indukti-
vitdt nicht.
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Neben der Verkiirzung von Leitungen (was eben nur manchmal geht) gibt es die Moglichkeiten,
die Leiterbahnen zu verbreitern oder den Leitungsquerschnitt zu erhéhen. Beides ergibt einen
kleineren Induktivititsbelag.

25.2.3.2 Analoge und digitale Masse trennen

Dies ist die Konsequenz von Kapitel 25.2.2. Bei analog und digital gemischten Schaltungen ist die
Trennung der Masseleitung (und natiirlich auch der positiven Spannung) besonders wichtig, da
digitale Schaltungen Stérungen erzeugen, andererseits aber auch einen hoheren Storpegel verkraf-
ten als analoge Schaltungen. Oszillographiert man die Versorgungsspannung, so sieht die Strom-
versorgung von Digitalschaltungen immer schlimmer aus als die von analogen Schaltungen.

25.2.3.3 Getrennte Messmasse

Es empfiehlt sich aber nicht nur die Trennung in Analog und Digital, sondern die grundsétzliche
Trennung nach Funktionen. So sind Messschaltungen besonders storempfindlich, da sie genau
messen sollen. Ganz schwierig wird es, wenn analoge und digitale Funktionen auf einem Chip
sind. Fiir die Versorgungsanschliisse werden dann separate Pins spendiert, obwohl jeder Pin Geld
kostet und eventuell das Gehéuse vergroBert, was wiederum hohere Kosten und Platzbedarf verur-
sacht. Aber der Mehraufwand ist fiir eine einwandfreie Funktion unumgénglich. Abb. 25.7 zeigt
ein Beispiel, wo ein AD-Wandler und ein Rechner am gleichen 5V-Netz betrieben werden.

o

5V Elko = Prozessor

Abb. 25.7: ADC und Rechner an

AD-Wandle der gleichen Versorgungsspannung.

i

Oft reicht die getrennte Leiterbahnfiihrung nicht aus und es muss mit einem RC-Filter entkoppelt
werden:

5V Prozessor

Abb. 25.8: Filterung der Betriebs-
spannung mit einem RC-Filter.

[
m
b3
o
il

C T |AD-Wandle

Wenn die storende Frequenz dicht bei der Eingangsbandbreite des AD-Wandlers liegt oder wenn
der AD-Wandler eine hohe Aufldsung hat, kann es nétig sein, den Widerstand durch eine Indukti-
vitét zu ersetzten. Man erhélt dann ein Filter zweiter Ordnung, das doppelt so steile Flanken hat,
wie das einfache RC-Filter. Die Entkopplung der Stor- und der Nutzfrequenz wird deutlich ver-
bessert.
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25.2.3.4 Schalten eines MOSFETs.

+12V o i =40A
2200u= ‘
ﬁ Abb. 25.9: Schalten eines
ﬂ o Tr | BUZ111 MOSFETS.
I: Induktivitat
der Leiterbahn
Masse

Die Induktivitit der Zuleitung im Sourcekreis ist als Schraffur eingezeichnet. Beim schnellen
Schalten des Transistors verursacht die Stroménderung an dieser Induktivitit einen Span-
nungsabfall, der immer gegen den Schaltvorgang wirkt. Dadurch wird der Schaltvorgang langsa-
mer, als es der Treiberstrom eigentlich zuldsst.

Eine Abhilfemdglichkeit ist eine kurze Ankopplung des Treiberkreises an die Source. Abb. 25.10
zeigt die verbesserte Verdrahtung.

HV o i = 40A
2200us
IRE [ BUZ111 Abb. 25.10: Ankopplung
Induktivitat des Treibers.
der Leiterbahn
Masse o—

Die in Abb. 25.9 und Abb. 25.10 gezeigte Induktivitét flihrt meist nicht nur zu einem langsameren
Ein- oder Ausschalten des Transistors, sondern zusammen mit den parasitdren Kapazititen zu
einer hochfrequenten Schwingung. Sie ist sowohl aus EMV-Griinden, als auch wegen der hohen
Verluste unerwiinscht und kann nur durch Beddmpfung des Schwingkreises vermieden werden.
Dazu schaltet man zwischen Treiberausgang und Gate einen Widerstand in der GroBenordnung
von 10 bis 100 Q. Dadurch wird der Schaltvorgang allerdings auch etwas langsamer als er-
wiinscht.

Grundsétzlich sei an dieser Stelle noch einmal angemerkt, dass schnelle Schaltungen immer
Probleme mit sich bringen. Man darf die Schaltung nur so schnell machen als unbedingt nétig.
Gerade in dem hier gezeigten Beispiel sieht man gut, dass sich die Physik nicht vergewaltigen
lasst. Wer unbedingt eine kurze Schaltzeit des Transistors will und dafiir eine grof3e Treiberlei-
stung zur Verfligung stellt, der kann dennoch nicht die Schaltzeit beliebig verkiirzen, denn irgend-
wann schwingt das Gebilde einfach und die Beddmpfung des Ganzen bringt wiederum eine gro-
Bere Schaltzeit mit sich.

25.2.3.5 Blockkondensatoren bei digitalen Schaltkreisen

Das Prinzip der Blockkondensatoren gilt allgemein iiberall dort, wo impulsformige Strome oder
auch einfach Wechselstrome flieBen und iiber die Widerstandskopplung andere Schaltungsteile
storen. Es ist also nicht auf die digitalen Schaltkreise beschrénkt, dort aber am ehesten bekannt.
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.

~=~~""Impulsstrom

3 Abb. 25.11: Anbindung des
DNEDNDES

Blockkondensators.

* Blockkondensator
GND

Der impulsformige Strom wird am Ort der Entstehung abgeleitet, so dass er erst gar nicht iiber die

Versorgungsspannung fliefit. Somit kann er auch keine anderen Schaltungsteile beeinflussen.

Fiir besonders kritische Anwendungen kann die Impedanz der Anschlussleitungen zum Blockkon-
densator immer noch zu grof} sein. Man kann sie folgendermaf3en verkleinern:

VCC

—————— Blockkondensator

Abb. 25.12: Verbesserte Anbin-
dung des Blockkondensators.

DEEEEDE

GND IC

Hier sieht man auch, dass aus EMV-Sicht die diagonal gegeniiberliegenden Anschliisse fiir die
Versorgungsspannung nicht optimal sind. Besonders bei sehr schnellen Logikfamilien iiberlegen
sich die Hersteller, die Anschliisse nebeneinander zu legen.

25.2.3.6 Vierleitermesstechnik

Eine Strommessung kann am einfachsten durch Messen des Spannungsabfalls an einem Shunt-
Widerstand Rgy, erfolgen (Abb. 25.13).

[JRsn [Ush  Abb. 25.13: Strom-
messung mittels Shunt.

Abb. 25.14: Shunt mit parasi-
tdren Anschlussinduktivititen.

. U . . . . .
An Rygy, gilt das ohmsche Gesetz: [ = R—Sh Rgy, wird moglichst niederohmig gewdhlt, um die
Sh

Verluste klein zu halten. Dadurch wird auch Ugy, klein und jede wirksame Storgrofe verfilscht
die Messung. Insbesondere parasitire Induktivititen in den Zuleitungen und den Anschluss-

Pins des Shunts verursachen Messfehler. In Abb. 25.14 gilt fiir Ugy: Ugy, = Rgy, -1 +2-Lgy, % .
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Der zweite Term verkdrpert die Messung der Stroménderung und nicht die Strommessung. Er
verfalscht das Messergebnis. Abhilfe schafft nur ein zusétzliches Leiterpaar zur Trennung von
Strom und Messspannung.

Abb. 25.15: Vierleitermesstechnik
mit Leiterpaar A, Ap (Strompfad)

und Leiterpaar B, By (Messpfad).

Oft ist die parasitére Induktivitit der Anschliisse von Rgy, schon zu grof3. Deshalb werden schon
auf dem Chip getrennte Leiterpaare verwendet.

Al
RSHUNT Bl Al
R1 Abb. 25.16: Schaltbild und
B2 B2 Bl Layout fiir einen SMD-Shunt.
" Hersteller: Isabellenhiitte.
A2 a2

25.2.4 Widerstandsberechnung

Fiir die Berechnung der Spannungsabfille auf den gemeinsam benutzten Leitern muss deren
Widerstand bestimmt werden. Fiir Leiter mit konstantem Querschnitt gilt:

i
R=p-— 25.2.1
P ( )

Es gibt nur wenige Anordnungen im Bereich der Platinenherstellung, wo diese Formel nicht
anwendbar ist. Ein hiufig vorkommender Fall ist der Widerstand zwischen zwei Punkten einer
leitenden Ebene.

leitende
Platte

Abb. 25.17: Wider-
stand einer leitenden
Platte.
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Die Kontaktierungsstellen sind mit einem hochleitfahigen Draht hergestellt und der Skineffekt sei
noch vernachlédssigbar. Dann ist die Stromverteilung iiber der Dicke der Platte konstant. Damit
reduziert sich die Rechenaufgabe auf ein ebenes Problem.

Zunichst betrachten wir nur einen Anschluss in der unendlichen Ebene, iiber den der Strom [/

zugefiihrt wird. Fiir die Stromdichte gilt dann auf einem Kreis um den Einspeisepunkt:
1

- - 25.2.2

2-r-r-d ( )

Wenn nun {iber einen zweiten Anschluss ein weiterer Strom eingespeist wird, so iiberlagern sich
beide Stromungsfelder. Der Einfachheit wegen bewegen wir uns auf der Verbindungslinie der
beiden Einspeisepunkte. Dann gilt:

1 1

= + (25.2.3)
2-w-r-d 2-m-(l-r)-d
Bekanntlich gilt:
E=p-S (25.2.4)

Um die Spannung zwischen den beiden Einspeisepunkte zu erhalten, miissen wir iiber die Feld-
stirke integrieren:

I-rg I-rg
U= j E(r)dr = jp.S(r)dr (25.2.5)
ro ro

Die Losung des Integrals ergibt:

I-rg
I* 1 1 I _
v= [ = - )0
o 2-r-d r I-r 2-r-d 0
I-p
- [10(1 = 1) = In(l =1+ o) = Inrg + In(l = g )] (25.2.6)
2-r-d
I- /-
= ad 2.In—20
2-r-d ro
N S A el 1) (252.7)
I w-d ro

fur L«] gilt:
ro
R=—L_ .l (25.2.8)
7-d 7o
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Nachfolgend wird (25.2.7) dargestellt:

Normierter Widerstand einer leitfahigen Ebene

o =~ N W » OO
T R )

/

1 10 100 1000

1/ro

Abb. 25.18: Graphische Darstellung des Widerstandes zwischen zwei Punkten in einer Ebene.

Beispiel: Die Kupferkaschierung auf einer Leiterplatte hat eine Dicke von 35 um. Eine 1 mm
breite Leiterbahn mit 10 cm Lénge hat einen Widerstand von 50,3 mQ .

Zwei Punkte auf einer durchgehenden Flache im Abstand von 10 cm und einem Kontaktierungs-
durchmesser von 1 mm haben einen Widerstand von 0,74 mQ .

25.3 Die kapazitive Kopplung

25.3.1 Prinzip der kapazitiven Kopplung
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[/ Ru & o Abb. 25.19: Prinzip der
l Uy i kapazitive Kopplung.
Sensor Messschaltung

Einen typischen Fall von kapazitiver Kopplung zeigt Abb. 25.19. Ein Sensor (Ry, ) ist an eine
Messschaltung (R, uy) angeschlossen. R; und Rj; sind hochohmig. In der Néhe verlduft ein
Leiter, der eine hohe oder hochfrequente Wechselspannung hat (ug,;,). Zwischen beiden existiert
die aufbaubedingte Kapazitit C, die im Schaltplan gar nicht eingezeichnet ist, im vorliegenden Fall
aber beriicksichtigt werden muss. Es fliet dann tiber den Kondensator C der Strom Zg;,..
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Fiir Iy, gilt:
sy =C-LYsr (25.3.1)
dt
Er verursacht an Ry die Storspannung Uy g5
R -R RiI°R dUg;
Ubtstor = = sior == - M C- == (25.32)
Ry + Ry RitRm dt

Ein Zahlen-Beispiel aus dem Kraftfahrzeug soll die Zusammenhénge verdeutlichen: Dort wird das
Gemisch im Ottomotor mit einem Ziindfunken entflammt. Fiir den Durchschlag an der Ziindkerze
braucht man etwa 10 kV. Beim Funkeniiberschlag bricht die Spannung praktisch schlagartig
zusammen. Nehmen wir einmal fiir das ,,schlagartige* Zusammenbrechen der Spannung 100 ns

an, dann haben wir eine Spannungsénderung von 10 oS
ns

Bei einer Kopplungskapazitdt von 1 {fF (= 0,001 pF) erhalten wir nach Gl. (25.3.1):

dUgs, _ k
13t5,=C-%=1-10 15F-101 v
t

=100 pA .
00 ns H

An einem Punkt in der Schaltung, der beispielsweise 10 k Q Impedanz nach Masse hat, fallt dann
die Spannung U g5 = I si5-- R=1V ab.

Bei groferen Kopplungskapazititen oder hochohmigeren Schaltungspunkten vergroBert sich die
Storspannung entsprechend und auch die angenommene Spannungsanstiegsgeschwindigkeit kann
in der Realitét deutlich grofBer sein.

Aus GL. (25.3.2) erkennen wir: Eine kapazitive Storung ist umso stirker, je grofler die Koppel-
kapazitit C ist und je hoher die Flankensteilheit der stérenden Spannung ist. Sie ist umso kleiner,
je niederohmiger die Parallelschaltung von R und R ist.

25.3.2 Vermeidung und Abhilfemainahmen

—  Verringerung der Koppelkapazitit durch
o kurze Verbindungsleitungen,
o nicht parallel gefiihrte Leiter,
o groBerer Abstand zwischen den sich stdrenden Leitungen,
o Abschirmung.
—  Kleine Anderungsgeschwindigkeit der Storspannung.
— Niederohmige Signalquelle,
o  Multi-Layer,
o Kapazitit parallel Ry,.
—  Niedrige Grenzfrequenz der Schaltung.

—  Symmetrie.
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25.3.3 Beispiele

25.3.3.1 Storung eines Schwingquarzes
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Abb. 25.20: Kapazitive Stérung
1M =4MHz eines Quarzes zur Takterzeugung.
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In Abb. 25.20 ist die typische Quarz-Oszillator-Schaltung gezeichnet, wie sie bei Prozessoren
verwendet wird. Im Prozessor sind bereits Verstirker und Treiber fiir den Oszillator integriert.
Lediglich der Quarz, die beiden 22pF-Kondensatoren und der Widerstand werden extern dazu
gebaut. Durch die Beschaltung mit den beiden Kondensatoren schwingt der Quarz in Serienre-
sonanz, die niederohmig ist. Das ErsatzschaltAbb. eines Schwingquarzes sieht so aus:
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C Abb. 25.21: Ersatzschaltbild eines Schwingquarzes.
0

L und C sind wie gesagt in Serienresonanz. R ist vergleichsweise klein, sodass wir insgesamt
an den Anschlussklemmen einen niederohmigen Zweipol erhalten. Nach den Ausfithrungen in
Kapitel 25.3.2 wiirden wir also keine kapazitiven Storungen erwarten. Leider ist der Quarz nur
bei seiner Resonanzfrequenz niederohmig. Fiir alle anderen Frequenzen ist er hochohmig und
damit durch kapazitive Storungen leicht beeinflussbar.

Wenn nun eine Storung die Quarzfrequenz verdndert, dann tut sie das nicht bei den 4 MHz,
sondern bei einer vollig anderen Frequenz. Der Verstirker fiihrt diese Frequenz dem Rechner
zu und der wird mit einer Taktfrequenz betrieben, die drastisch von den 4 MHz abweicht.

Dabei passiert Folgendes: Teile des Prozessors, wie etwa der Akku, arbeiten mit der gefélsch-
ten Taktfrequenz weiter. Andere Teile des Prozessors, wie etwa der Bus, konnen bei der Stor-
frequenz nicht mehr ordentlich arbeiten und machen echte digitale Fehler. Der Prozessor stiirzt
ab. Genauer gesagt, er verrennt sich in unerlaubte Adressbereiche.

Viele Prozessoren haben fiir diesen Fall eine so genannte ,,Trap-Funktion®. Die Zugriffe auf
unerlaubte Daten- oder Adressbereiche werden erkannt und es wird ein Interrupt-Vektor oder
der Rest-Vektor angesprungen. Der Prozessor beginnt sein Programm von vorne.

Dies ist aber lediglich eine Hilfe bei der Schaltungs- und Geriteentwicklung, um die Stoérung
des Prozessors zu erkennen und zu beobachten. Fiir Seriengerite, wo der Prozessor direkte
Funktionen steuert (z. B. Airbag), diirfen solche Stérungen nicht vorkommen.
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AbhilfemaBinahme bei gestdrtem Quarz ist meist nur durch einen Quarzoszillator zu erreichen,
der den Takt niederohmig aus seinem geschirmten Gehéuse heraus liefert.

25.3.3.2  Abstrahlender Kiihlkérper

Kihlkérper
Isolation

Abb. 25.22: Kiihlkdrper mit Isolation

Transistor und Schirm.

Schirm

Der Kiihlkérper mit seiner grolen Oberfliche hat eine deutliche Kapazitdt zur Umgebung,
wodurch er steile Schaltflanken abstrahlt. Zur Vermeidung der Abstrahlung muss der Kiihlkdrper
auf Masse gelegt werden oder genauer gesagt so gut wie moglich auf Erdpotential.

Zur Ableitung kann — wie im Abb. gezeichnet — eine Abschirmung zwischen Transistor und
Kiihlkdrper erforderlich werden, die an die Masse der Schaltung (iiblicherweise Minuspol) ange-
schlossen werden muss. Damit sind zwei elektrische Isolationsschichten eingefiigt und die thermi-
sche Kopplung wird deutlich schlechter sein als in dem Falle, wo der Transistor direkt auf den
Kiihlkorper geschraubt wird. Eventuell kann auf den Schirm und die zweite Isolationsschicht
verzichtet werden, wenn der Kiihlkérper galvanisch auf Masse angeschlossen werden kann.

25.3.3.3 Schirmwicklung in einem Transformator
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. o Abb. 25.23: Schirmung in
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Es wird eine primérseitige und eine sekundarseitige Schirmwicklung eingebaut und an die jeweili-
ge Masse angeschlossen. Damit werden alle kapazitiven Storstrome auf die zugehdrigen Massen
abgeleitet und flieBen nicht auf die andere Wicklungsseite hiniiber.

Anmerkung zum Trafo: Die Wicklungen auf einem Trafo sind immer kapazitiv verkoppelt, was
héufig stort. Verschiedene Wickeltechniken versuchen die Wicklungskapazititen mdoglichst klein
zu halten. Beispiele: Trenntrafo, Ziindspule. Dies gelingt nur bedingt. Durch die Schirmung, wie in
Abb. 25.23 gezeigt, gelingt es aber fast vollstindig Storungen von der Primér- auf die Sekundar-
seite und umgekehrt zu unterbinden.

Daneben hat der Transformator auch ohne Schirmwicklung eine gute Filterwirkung (siche auch
Kapitel 12) und wird schon deshalb in Netzteilen bevorzugt eingesetzt.
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25.3.4 Einfacher Nachweis elektrischer Felder im Labor

Um einen Uberblick iiber die Art der Storung zu bekommen, reichen einfache Mess- oder
Schniiffelverfahren aus. Sie sollten schnell und leicht durchfiihrbar sein und keine teuren
Messgerite erfordern.

Mit einem offenen Tastkopf kann man Wechselfelder nachweisen. Der Masseclip wird an
Masse angeschlossen und die Tastkopfspitze bleibt offen. Man bewegt sie iiber die Platine und
findet so schnell den gesuchten Storherd.

Abb. 25.24: Offener Tastkopf misst elektrische
Felder.

Masse

Bei schwachen Feldern kann die Antennenwirkung der Tastkopfspitze durch ein Kupferplétt-
chen verstirkt werden:

Abb. 25.25: Antennenwirkung mit Metallblatt-
chen verstirkt.

Masse

Das Metallbldttchen hat zusitzlich den Vorteil, dass die Richtung des elektrischen Feldes
erkannt wird.

»Richtige* EMV-Messungen erfolgen mit dem Messempfianger im Frequenzbereich. Die
Messungen mit dem Oszilloskop finden im Zeitbereich statt. Beide Messungen lassen sich also
nicht direkt vergleichen, was aber auch nicht verlangt wird. Mit den einfachen Schniiffelmes-
sungen in Abb. 25.24 und Abb. 25.25 sollen keine genauen EMV-Messungen gemacht werden,
sondern es sollen die Storquellen gefunden werden. Storer lassen sich mit der Messung im
Zeitbereich leichter identifizieren, da der Schaltungsentwickler die Spannungsverlaufe sowieso
kennt und die zeitliche Zuordnung (im Gegensatz zur Messung im Frequenzbereich) gegeben
ist. Die zeitliche Zuordnung gilt fiir den Storer, die Stérung und den gestorten Schaltungsteil.
So kann einem beobachteten Stdrverhalten der Schaltung eindeutig der Verlauf des elektri-
schen Feldes zugeordnet werden, der zu der Stérung gefiihrt hat. Aus dem Verlauf des elektri-
schen Feldes kann nun direkt auf den Storer geschlossen werden. Damit ist der komplette
Kopplungsmechanismus erkannt!

Genaue Messungen, etwa fiir die Freigabe eines Produkts, miissen in einem EMV-Labor
durchgefiihrt werden und konnen keinesfalls durch die einfachen Schiiffelmessungen ersetzt
werden.
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25.4 Die magnetische Kopplung

25.4.1 Prinzipdarstellung der magnetischen Kopplung

Abb. 25.26: Die magnetische Kopp-
lung.
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Sensor Messschaltung

Der Strom Iy, erzeugt ein Magnetfeld in der Umgebung seines Leiters. Die magnetischen Feldli-
nien verlaufen in Form von konzentrischen Kreisen um den Leiter herum. Ein Teil der Feldlinien
durchdringen die Leiterschleife und induzieren dort eine Spannung Uy, Sie tritt nicht als diskrete
Spannungsquelle an einer Stelle auf, sondern wirkt in der gesamten Leiterschleife. Sie konnte
ndherungsweise gemessen werden, wenn wir die Leiterschleife an einer Stelle auftrennen und
unmittelbar an der Trennstelle die Spannung messen. In Abb. 25.26 wirkt sie auf die Serienschal-
tung von R und R);. Thre Wirkung iberlagert sich der Wirkung von Uj.

Die Grofie von Uy, hdngt von der Geometrie der gesamten Anordnung ab. Dieser Einfluss wird
iiblicherweise durch die Gegeninduktivitit M der Anordnung beschrieben. Damit kann das Induk-
tionsgesetz auf Abb. 25.26 angewendet werden:

dl g5 R R
Ucs. =M -850 ynd Urypers. =—M e =— M
Stor dt MStor Rl N RM Stor Rl + RM

M (25.4.1)

g,
1

Darin ist Uy derjenige Spannungsanteil von Uy, der von gy, erzeugt wird. Uy, stellt also
die eigentliche Storgrofle dar.

25.4.2 Abhilfemafinahmen bei magnetischer Einkopplung

1) Verringerung der Gegeninduktivitéit durch

— groBeren Abstand der sich storenden Kreise,

— kleinere Schleifenfliche der Kreise,

— verdrillte Leitungen,

— magnetische Abschirmung (Permalloy, Mu-Metall).
2) Kleine Anderungsgeschwindigkeit des Storstromes.

3) Eine Stromschnittstelle, d. h. niedriger Eingangswiderstand des Verbrauchers (Rj) und grofler
Innenwiderstand der Quelle (R). Unter dieser Voraussetzung fillt die induzierte Stdrspan-
nung groBtenteils an R; ab und wird nicht an R, gemessen.

4) Orthogonale Magnetachsen.
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25.4.3 Beispiele

25.4.3.1 Layout fiir einen Digital-IC

VCC

V¢ und GND Ubereinander

Blockk6hdensator Blockkondensator

GND

Abb. 25.27: Vergleich von zwei Layout-Ldsungen beziiglich magnetischer Storungen.

Im linken Fall in Abb. 25.27 brauchen wir nur eine einlagige Leiterplatte und haben eine iiber-
sichtliche Leiterbahnfiihrung. Im rechten Fall brauchen wir mindestens eine Bilayer-Platine. Wir
konnen aber das Layout so gestalten, dass der Weg des Impulsstromes eine kleinere Flache auf-
spannt wie in der linken Abbildung. Dadurch wird die Abstrahlung der Digitalschaltung verringert.

Als Nebeneffekt ergibt sich im rechten Fall eine kleinere Induktivitit der Anschlussleitungen
zwischen Blockkondensator und dem IC. Der Kondensator wirkt besser. Die Spannungseinbriiche
auf V¢ werden kleiner sein.

25.4.3.2  Leitungsfiihrung bei einem DC/DC-Wandler

+UBatt [
: Abb. 25.28: Schlechtes Layout.
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Abb. 25.29: Besseres Layout.
1 o

Der Stromkreis spannt in Abb. 25.28 eine kleinere Fléche auf als in Abb. 25.29. Die Abstrahlung
wird also deutlich geringer sein. Noch besser ist eine Fithrung der Leiterbahnen iibereinander, etwa
auf einer doppelt kaschierten Platine. Dann ist die Fldche praktisch null.
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25.4.3.3 Adernbelegung bei vielpoligen Leitungen mit gemischten Stromen.

In einer vieladrigen Leitung kommt es zwangsldufig dazu, dass Adern von Stromkreisen mit
unterschiedlichen Funktionen dicht nebeneinander verlaufen. Empfindliche Messleitungen liegen
vielleicht dicht neben Powerleitungen. Dann kommt es zum Ubersprechen und die Messleitungen
werden gestort.

Neben der kapazitiven Uberkopplung, die durch entsprechend niederohmige Schaltungsauslegung
beherrschbar ist, kommt es zur induktiven Uberkopplung. Die Schleife der Starkstromleitung und
die Schleife des Messpfades haben eine Gegeninduktion zueinander. Die Gegeninduktion kann
durch geschickte Belegung der vieladrigen Leitung minimiert werden.

Mit dem SchnittAbb. eines vieradrigen Kabels sei die Aussage verdeutlicht:

Abb. 25.30: Adernbelegung
eines 4-adrigen Kabels mit zwei
Stromkreisen.

falsch! richtig!

Die Leitung A besteht aus Hinleiter A; und Riickleiter A,. Die Leitung B besteht aus Hinleiter B,
und Riickleiter B,.

Zur Begriindung, warum die linke Adernbelegung in Abb. 25.30 falsch und die rechte richtig ist,
betrachten wir das magnetische Feld der Anordnung. Zunéchst betrachten wir lediglich das durch
das Leiterpaar A erzeugte Feld und charakterisieren es durch die magnetischen Feldlinien:

Abb. 25.31: Das Magnetfeld
vom Leiterpaar A.

Ein Teil der Feldlinien durchsetzt die durch B; und B, aufgespannte Fldche. Es besteht eine
Gegeninduktivitit zwischen A und B. In der Leiterschleife B wird also eine Spannung induziert,
die vom Strom in A abhédngt. Die Leiterschleife B ist gestort.

Andern wir die Adernbelegung wie in Abb. 25.30, ergibt sich folgendes Feldlinienbild:
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Abb. 25.32: Magnetfeld von
der Leiterschleife A erzeugt.

Jetzt durchdringt keine Feldlinie die von B aufgespannte Flache. In der Schleife B gibt es also
keinerlei Stérungen durch die Schleife A. Im Idealfall sind beide Stromkreise vollig entkoppelt. In
der Praxis funktioniert das Prinzip recht gut, da Kabel mit mehreren Einzeladern immer verseilt
sind. Die Adern &ndern ihre relative Position zueinander iiber die Lange des Kabels nicht. Die
MafBnahme kostet keinen Mehraufwand in der Fertigung und ist deshalb sehr zu empfehlen. Bei
mehr als zwei Stromkreisen, also mehr als vier Adern, wird die Betrachtung komplizierter. Aber es
gibt auch dort giinstige Belegungen und es lohnt sich dariiber Gedanken zu machen.

Anmerkung: Die Uberlegung mit Hilfe eines Feldlinienbilds kann fiir das elektrische Feld wie-
derholt werden. Wir erhalten genau dasselbe Ergebnis. Die richtige Adernbelegung hilft also bei
magnetischen und elektrischen Feldern.

Fiir das elektrische Feld kann auch eine Ersatzschaltung mit Kondensatoren angegeben werden:

A
o @
Abb. 25.33: Ersatzkapazititen zweier Doppelleitungen.

Bedingt durch die Symmetrie der Anordnung und die ,,richtige” Belegung gilt: C| = C; = C3 = Cy.
Die Leiterpaare bilden eine abgeglichene Briicke.

25.4.4 Einfaches Messen von magnetischen Storungen im Labor

Mit einem kurzgeschlossenen Tastkopf kann man Magnetfelder aufspiiren:

Abb. 25.34: Kurzgeschlossener
Tastkopf misst magnetische Felder. Abb. 25.35: Spule erhoht Messspannung.
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Die vom Oszilloskop gemessene Spannung ist u = A4 i]—B , wenn A4 die aufgespannte Fléche und B

die magnetische Flussdichte ist. Wird eine groflere Spannung gewiinscht, baut man eine kleine
Luftspule zwischen Masseklips und Tastkopfspitze. Durch Bewegen der Spule im Magnetfeld
kann man das Feld an beliebigen Punkten im Raum messen. Durch Drehen der Spule ermittelt
man die Richtung des Magnetfeldes.

25.5 Strahlungskopplung

25.5.1 Allgemeines

Bisher hatten wir die Koppelmechanismen durch Kapazititen, Induktivititen und Widerstdnde
erklért. Dies reicht fiir den Schaltungstechniker normalerweise vollig aus. Alle Stérphdnomene
auf einer Leiterplatte oder innerhalb eines Gerétes lassen sich durch die drei Kopplungsarten
Widerstandskopplung, kapazitive Kopplung und induktive Kopplung hinreichend genau erkla-
ren. Untersucht man jedoch EMV-Probleme, die iiber eine groflere Distanz oder die bei sehr
hohen Frequenzen auftreten, so miissen die Eigenschaften von elektromagnetischen Wellen
berticksichtigt werden.

Bei hoheren Frequenzen wird elektrische Energie nicht nur als Strom im Kupferleiter transpor-
tiert wird, sondern auch in einem elektromagnetischen Feld in der unmittelbaren Umgebung
des Leiters. Das Feld kann sich teilweise vom Leiter 16sen und breitet sich nun als elektromag-
netische Welle im freien Raum aus. Fiir diesen Fall miissen wir die Ausbreitungsgesetze der
elektromagnetischen Wellen heranziehen. Ob dies ndtig ist, hdngt vor allem von der Frequenz
ab, fiir die wir die Analyse durchfiihren, aber auch von der Geometrie der Anordnung. Ganz
grob kann man sagen, dass ab etwa 30 MHz eine Wellenausbreitung beginnt.

Nun ist aber nicht fiir jede Untersuchung ab 30 MHz die Anwendung des Hertz’schen Dipols und
der Wellengleichungen nétig, denn meistens wollen wir in der EMV nur eine plausible Erklarung
fiir ein Storphidnomen und nicht, wie etwa in der Nachrichtentechnik, eine genaue Berechnung der
Ausbreitung durchfiihren. Zur Erklarung von Storungen reichen Grundkenntnisse iiber die qualita-
tiven Zusammenhénge fast immer aus. Deshalb soll in diesem Kapitel lediglich auf das Prinzip
eingegangen werden.

25.5.2 Prinzip der Strahlungskopplung
I

Abb. 25.36: Storstrom flief3t
durch die Luft.

Netz

Die Platine strahlt elektromagnetische Energie ab, die durch die Luft ihren Weg nach Erde und
damit zur Netzleitung findet. Uber diese flieBt der Stdrstrom auf die Platine zuriick. Die Strah-
lungskopplung kénnen wir uns als einen Stromkreis vorstellen, der iiber die Luft geschlossen wird.
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Neben der Anordnung in Abb. 25.36 gibt es natiirlich noch viele andere Wege. So kann die Strah-
lungskopplung auch ausschlielich durch die Luft erfolgen, ohne dass die Netzleitung dazu ge-
braucht wiirde.

Wenn wir die abgestrahlte Leistung verkleinern mdchten, so zeigt Abb. 25.36 dafiir zwei Mog-
lichkeiten auf: Wir kdnnen bei der betreffenden Frequenz die Abstrahlung verringern (Schirmung)
oder wir konnen die Netzleitung hochohmig (Netzfilter) machen. Beides verhindert oder erschwert
einen Stromfluss nach Abb. 25.36.

Wollen wir die abgestrahlte HF-Leistung messen, so gibt es wieder zwei Moglichkeiten: Wir
messen entweder die HF-Leistung direkt mittels Antennen und Messempféanger oder wir messen
den Storstrom auf dem Netz. Dazu verwendet man eine HF-Koppelzange und misst das Gleichtak-
tsignal (Hin- und Riickleiter gemeinsam). Das zweite Verfahren ist natiirlich billiger, weil keine
Antennen gebraucht werden. Deshalb ist es auch bei den Kontrollbehdrden beliebt.

25.5.3 Abhilfemafinahmen

Als AbhilfemaBnahmen kommen in Frage:

—  Schirmung: Der durch die HF-Strahlung erzeugte Storstrom flief3t iiber den Schirm ab und
hat nach auflen keine Wirkung

—  Symmetrierung: Die Abstrahlung wird gezielt verdoppelt, aber mit unterschiedlichem
Vorzeichen oder in entgegen gesetzter Richtung. Siche hierzu Kapitel 17.

— Filterung der Netzleitung: Fiir den betreffenden Frequenzbereich wird die Netzleitung
hochohmig gemacht. Diese Maflnahme hat allerdings nur eine begrenzte Wirkung, da sich
die auf der Platine erzeugte HF anderweitig durch die Luft ausbreiten kann. Zur Filterung
sieche auch Kapitel 16.

— Hochfrequenzerzeugung auf der Platine minimieren: Strom- und Spannungsgradienten
minimieren!

Bei der Schirmung gilt es einige Gesichtspunkte zu beachten (siehe auch Kapitel 16). Trotzdem
kann es zu unerwarteten Uberraschungen kommen. Ein Beispiel zeigt Abb. 25.37:

Schirm

s
US tor =14

J7~ Abb. 25.37: Abstrahlung

A
einer z -Leitung.

X

Obwohl die Leitung mit einem Durchfiihrungskondensator in den Schirm gefiihrt wird, strahlt die
Leitung stark ab, da sie am Filterkondensator einen Spannungsknoten hat. Die Leitungsldnge
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bestimmt, welche Frequenz bevorzugt abgestrahlt wird. Andere Frequenzen, die nicht die %—Be-

dingung erfiillen, strahlen weniger ab, sind aber nicht vernachléssigbar.

Eine Losung des Problems besteht in der Verwendung von Durchfithrungsfiltern héherer Ordnung.
Das bedeutet aber neben dem Durchfiihrungskondensator mindestens eine zusétzliche Drossel, da
es eine Kombination als Durchfithrungsbauteil nicht gibt.

25.5.4 Messung am Kraftfahrzeug

Neben zahlreichen anderen EMV-Messungen wird an Fahrzeugen fiir die Freigabe die abge-
strahlte HF-Leistung mit Antennen und Messempfianger gemessen.

M)

10m

Testobjekt

An’te\’\“e
(DUT.. Device under Test)

Drehscheibe :

Y

Messempfanger

Abb. 25.38 Freigabemessung fiir Kraftfahrzeuge.

Das Fahrzeug (konnte auch ein Oldtimer sein) wird auf einer Drehscheibe oder einem Dreh-
tisch rundum auf die abgestrahlte HF vermessen. Die Messung erfolgt mit kalibrierten Anten-
nen und dem Messempfianger. Die Messung erfolgt als Freifeldmessung oder in der Absorber-
halle. Die Freifeldmessung ist deutlich billiger. Man benétigt lediglich ein geeignetes Gelidnde,
auf dem die von anderen Strahlungsquellen erzeugten HF-Felder gering sind. Freifeldmessun-
gen finden bis heute statt. Die Messung in der Absorberhalle ist genauer, aber erheblich teurer.
Das Fahrzeug wird wéhrend der Messung betrieben. Es lduft also mindestens der Motor im
Leerlauf. Die Absorberhalle muss nicht nur elektromagnetisch abschirmen und absorbieren,
sondern muss weitere Infrastruktur fir Kithlung, Abgasabsaugung und Frischluftzufuhr bereit-
stellen. Soll z. B. das Fahrzeug unter Last vermessen werden, dann muss auch noch ein (dreh-
barer!) Rollenpriifstand vorhanden sein. Trotzdem gingen die Fahrzeughersteller in der Ver-
gangenheit vermehrt zu aufwindigen Absorberhallen iiber. So gibt es inzwischen auch grof3e
Absorberhallen, in denen Reisebusse und LKWs gemessen werden konnen. Die riesige Investi-
tion fiir solche Absorberhallen veranlasst die Firmen, diese Hallen nicht nur selbst zu nutzen,
sondern auch an externe Unternehmen zu vermieten. So braucht wenigstens nicht jeder Fahr-
zeughersteller seine eigene Halle zu finanzieren. Die Kosten sind aber mit der eigenen wie
auch mit der gemieteten Halle erheblich.
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25.6 Beispiele aus der Leistungselektronik

25.6.1 Kommutierungsvorgang an den Leistungsschaltern

Am Beispiel eines Synchron-Aufwirtswandlers soll der Kommutierungsvorgang untersucht
werden. Was passiert genau, wenn S; 6ffnet und S, schliet, der Strom also von S; auf S,

wechselt (kommutiert)?

i L & i L &
o IET 0o o IET 0o

Abb. 25.39: Strompfade des Kommutierungsvorganges und aufgespannte Fliche.

Beide Strompfade sind im linken Abb. eingezeichnet. Im rechten Abb. ist diejenige Fliche
schraffiert, die von einer Stromschleife mit groem di/dt aufgespannt wird. Sie muss geméaf
Kapitel 25.4 moglichst klein gemacht werden. Die andere, nicht schraffierte Fliche kann ruhig
grof} sein, da dort nahezu keine Stromanderung wihrend des schnellen Kommutierungsvorgan-
ges erfolgt.

25.6.2 Ankopplung des Treibers an den Leistungsschalter

Wo flief3t der Treiberstrom beim Ein-/Ausschalten des MOSFETs?

VCC

Ug1
LM5104

vooQO Lo

HB  V8S

HO IN

HS RT

IEFSQDSS

3,3k
R49

&[]

4' E IE?FSQDGS

Abb. 25.40: Schaltplan und Layout mit Strompfad.

Es gibt sogar zwei aufgespannte Flachen, die sich in ihrer Wirkung teilweise kompensieren.
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26 Storquellen

26.1 Zeitbereich — Frequenzbereich

26.1.1 Bandbreite

Breitbandstorer

9
)

Abb. 26.1: Breitbandstorer
auf bandbegrenzten Eingang.

Empféanger- f
bandbreite

Abb. 26.1 zeigt einen Breitbandstorer mit einem kontinuierlichen Amplitudenspektrum (weilles
Rauschen). Die gestorte Schaltung wirkt als Empfanger und schneidet geméf ihrer Eingangsband-
breite einen Teil aus dem gesamten Storspektrum heraus. Nur die Storfrequenzen in dem herausge-
schnittenen Teil wirken als Storung. Deshalb ist eine Schaltung storunempfindlich, wenn ihre
Empfangerbandbreite klein ist.

Das Storspektrum kann, wie in Abb. 26.1 dargestellt, kontinuierlich sein oder es kdnnen diskrete
Frequenzlinien vorliegen. Diskrete Frequenzlinien liegen immer dann vor, wenn das Spektrum von
den Oberwellen eines nichtsinusformigen Storers herriihrt. Ein Taktsignal eines Rechners liefert
beispielsweise diskrete Spektrallinien im Abstand von der Grundfrequenz.

Zur Vereinfachung wurde in Abb. 26.1 ein waagerecht verlaufendes Amplitudenspektrum darge-
stellt. In der Praxis verlduft es im Allgemeinen nicht waagerecht, sondern schwankt stark. Auch
fallt es zu hohen und meist auch zu tiefen Frequenzen hin ab.

Aus Abb. 26.1 ldsst sich weiter ableiten, dass wir eine besonders stérunempfindliche Konstellation
erhalten, wenn Storfrequenzbereich und Nutzfrequenzbereich auseinander liegen, sich also nicht
iiberschneiden.

A
A/ Vs Empfanger Storer

=

» Empfanger- | 4
bandbreite

Abb. 26.2: Stor- und
Nutzsignalbandbreite
liegen auseinander.

Stérband-
breite
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Der Empfanger erhélt in diesem Idealfall iiberhaupt keine Storspektren, bleibt also vollig ungestort.

Telefonleitungen sind bis heute ungeschirmt ausgefiihrt. Wir konnen sie unbesorgt am PC vorbei-
fithren. Der Frequenzbereich fiirs Telefonieren wird bei 3,4 kHz abgeschnitten, die Taktfrequenz
des Rechners liegt im MHz-Bereich. Beide Frequenzbereiche liegen deutlich auseinander, wodurch
keine gegenseitige Beeinflussung entsteht. Voraussetzung fiir diese Aussage ist, dass der Empfin-
ger — in unserem Fall das Telefon — nur in der Empfangerbandbreite sensitiv ist. In Abb. 26.2 wird
eine gegenseitige Beeinflussung vermieden, weil die Frequenzbereiche von Empfanger und Storer
geniigend weit auseinander sind. In diesem Fall greifen auch Filtermalnahmen, falls diese erforder-
lich wéren. Ein Filter fiir den Empfinger miisste so dimensioniert werden, dass es fiir die Empfan-
gerbandbreite seinen Durchlassbereich hat und oberhalb in den Sperrbereich iibergeht. Spétestens
im Frequenzbereich des Storers muss es sperren. Da beide Frequenzbereiche deutlich auseinander-
liegen, wire das Filter einfach zu realisieren.

Grundsitzlich muss iiberlegt werden: Welche Bandbreite wird gebrauch? Welche Ubertragungsra-
te ist minimal erforderlich? Welche Flankensteilheit ist ntig?

Es passt nicht so recht in die heutige, anspruchsvolle Welt, wenn wir an Bandbreite sparen wollen,
die Ubertragungsrate nicht vorsichtshalber etwas héher wihlen oder statt einem ,,schénen Recht-
ecksignal ein Signal mit verschliffenen Flanken verwenden. Aber beziiglich EMV handeln wir uns
bei zu groB3 gewéhlter Bandbreite oder zu steilen Flanken nur unnétig Probleme und Kosten fiir
zusitzliche Malinahmen ein.

Je hoher die Bandbreite ist, je steiler die Flanken sind, desto groBer sind die EMV-Probleme!

26.1.2 Storempfindlichkeit

Es interessiert immer der Unterschied zwischen der GroBe des Nutzsignals und der Grofle der
Storer.

Liegt z. B. eine Storspannung von 10 mV vor, so bewirkt sie am Eingang eines AD-Wandlers mit
12 Bit Auflésung und einer Referenzspannung von 2,5 V einen deutlichen Fehler. Die Auflosung
des 12 Bit AD-Wandlers ist etwa 0,6 mV und damit erzeugt die Stdrspannung von 10 mV einen
Fehler von 16 Digits. Liegt die gleiche Storspannung am Eingang eines AD-Wandlers mit 8 Bit,
der ebenfalls 2,5V-Referenzspannung hat, so bewirkt sie keinen merklichen Fehler, da sie in der
Auflésung untergeht.

Der Storabstand ist deshalb keine absolute Grofle, sondern muss immer auf den Pegel des Nutzsig-
nals bezogen werden. Daraus folgt automatisch die Forderung: Wir miissen die Nutzamplitude so
grofl wie moglich wahlen. Bei kleinen Sensorsignalen kann ein Vorverstarker im Sensor helfen
oder noch besser eine Digitalisierung vor Ort und digitale Ubertragung. Wie immer muss im
konkreten Fall der Aufwand dem Nutzen gegeniibergestellt werden.

26.1.3 Messprinzip

Die Wahl eines giinstigen Messprinzips kann entscheidend sein. Dabei ist das Ziel, ein physika-
lisch unempfindliches, robustes Messprinzip einzusetzen. Nachfolgend sind einige Beispiele
angefiihrt:

Der Strom in einem Schaltnetzteil kann mit einem Shunt oder einem Stromwandler gemessen
werden. Der Shunt ist billig, liefert aber nur sehr kleine Ausgangsspannungen, die immer von
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Storungen iiberlagert sind. Der Stromwandler ist etwas teurer. Seine Ausgangsspannung liegt bei
entsprechender Dimensionierung im Voltbereich und liefert saubere, ungestorte Signale.

Differenzierer vermeiden! Er verstirkt Storungen! Integrierer unterdriicken Storungen. Wenn es
also physikalisch irgendwie geht, miissen integrierende Messverfahren eingesetzt werden. Es hat
sich in der Praxis immer wieder gezeigt, dass Differenzierer nicht eingesetzt werden konnen.
Allerhichsten in Verbindung mit einem Integrierer (beispielsweise beim PID-Regler) kdnnen sie in
einem eingeschrénkten Frequenzbereich verwendet werden.

Wiéhlt man bei einem integrierenden AD-Wandler die Integrationszeit gleich der Stdrperioden-
dauer, so wird die Storspannung vollstindig unterdriickt. Davon wird bei Multimetern Gebrauch
gemacht. Um den 50Hz-Netzbrumm zu unterdriicken, arbeitet der AD-Wandler mit einer Integrati-
onszeit von 20 ms oder Vielfachen davon. Will man fiir den amerikanischen Markt auch den 60Hz-
Netzbrumm unterdriicken, so wéhlt man die Integrationszeit zu 100 ms oder Vielfachen davon,
dann werden beide Frequenzen unterdriickt. In Europa mittelt der AD-Wandler dann iiber 5 Netz-
perioden und in Amerika iiber 6 Perioden.

16,7ms
UNetz

amerikanisches Netz

/\/\/J/\)(\/\/ europaisches Netz

——( 20ms \-— t

Integrationszeit '

Abb. 26.3: Der Netzbrumm wird bei richtiger Integrationszeit ausgeblendet.

Das Prinzip gilt natiirlich nicht nur fiir Netzfrequenz, sondern kann iiberall dort angewendet wer-
den, wo die Storfrequenz bekannt ist.

26.2 Fourierreihen

Ein Signal kann im Zeitbereich {u(¢), i(f)} oder im Frequenzbereich {u(® ), i(w )} beschrie-
ben werden. Beide Bereiche sind gleichwertig und es empfiehlt sich je nach Aufgabe, die eine
oder die andere Darstellung zu wihlen.

Im Labor wird meist mit dem Oszilloskop im Zeitbereich gemessen. Bei EMV-Untersuchungen
hingegen wird mit dem Messempfinger oder dem Spektrum-Analyzer im Frequenzbereich gemes-
sen. Den Zusammenhang der beiden Darstellungsarten vermittelt die Laplace-Transformation, die
Fourier-Reihen oder das Fourier-Integral.
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Ein periodisches Signal mit der Periodendauer 7 kann durch eine Fourier-Reihe dargestellt werden.
Es gilt:

0
f(= Z (a,, -cosnayt +b, -sinnw; -t) (26.2.1)
n=0
2.z
T
Die Koeffizienten a,, und b,, in Gl. (26.2.1) werden wie folgt berechnet:

mit oy =2-7- f] =

ay =% j f(t)-dt (26.2.2)

a, :% j £(t)-cos nayt -dt (26.2.3)
T

2

T
+
2

b, =% j £(t)-sinnayt - dt (26.2.4)
T

2

Die Integrationsgrenzen miissen iiber eine ganze Periodendauer 7" gewéhlt werden. In Gl. (26.2.3)
und Gl. (26.2.4) wird von —g bis +§ integriert. Es konnte aber genauso gut von 0 bis 7 inte-

griert werden.

26.3 Der Rechteckimpuls

Die Gleichungen sollen hier auf einen Rechteckimpuls mit variablem Tastverhdltnis und der Am-
plitude 1 angewandt werden.

u,i, x

1

Abb. 26.4: Rechteckimpuls.

| | I
T T2 42 0 t2 TR T ot
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Aus Abb. 26.4 lasst sich der Mittelwert a( direkt angeben:
ay=4 (26.3.1)
T
Der Verlauf des Rechteckimpulses ist symmetrisch zur Ordinate, d. h. alle b,, sind Null.
Die Koeffizienten a,, rechnen wir mit Gl. (26.2.3) aus:
T N .
2 2 ++
2
a, :% I f(t)-cosnwyt-dt :% j 1-cosnwt-dt = %{ -sin na)lt}
T i "o b (26.3.2)

2 2

. t: t; t;
=i~smn7r—’= 2-L.si(nrL)
n-w T T T

Jeder Koeffizient a,, stellt nach Gl. (26.2.1) den Betrag einer Sinuskurve dar, deren Frequenz die n-

fache Grundfrequenz ist. Die Grundfrequenz betragt

COIZT.

In den folgenden Bildern wird das Ergebnis aus Gl. (26.3.2) fiir verschiedene Tastverhéltnisse

% dargestellt, wobei die Darstellung als so genanntes Spektrum (Storspektrum, Amplitudenspek-

trum) erfolgt.

Spektrum des Rechtecksignals ftir
das Tastverhdltnis von 107

10 1
0.9
0.8
0.7

an / 061

2%t /T
0.5
0.4
0.3
0.2
0.1

0.0

1]
IZ3aaaananae!

n (*Grundfrequenz)

\
1°

t.
Abb. 26.5: Spektrum des Rechtecksignals fiir L=10%.
T
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Spektrum des Rechtecksignals fiir
das Tastverhdltnis von 20%

10 -
0.9
0.8
0.7
an / 0.6
/T
0.4
0.3
0.2
0.1

L

0.0

T

L
T,

n (*Grundfrequenz)

1
Abb. 26.6: Spektrum des Rechtecksignals fiir — = 20 % .

T

Spektrum des Rechtecksignals fiir
das Tastverhdltnis von 50%
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0.7
an / 0.6
2% /7T 051
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0.3
0.2
0.1
0.0
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|
T
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n (*Grundfrequenz)

t:
Abb. 26.7: Spektrum des Rechtecksignals fiir FI =50%.
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Spektrum des Rechtecksignals fiir
das Tastverhdilinis von 1%

10
0.9
0.8
0.7
an / 0.6
2441 /T o5
0.4
0.3
0.2
0.1

0.0 I
100 200 300

n (*Grundirequenz)

t.
Abb. 26.8: Spektrum des Rechtecksignals fiir L=1%.
T

Die Darstellungen in Abb. 26.5 bis Abb. 26.8 zeigen deutlich, wie sich das Spektrum in Abhén-
gigkeit vom Tastverhdltnis dndert. Zu beachten ist dabei, dass der Abstand der Spektrallinien in
allen Fillen der Grundfrequenz entspricht. Bei 10%-Tastverhéltnis liegt die erste Nullstelle bei der
10-fachen Grundfrequenz. Bei 100%-Tastverhiltnis liegt die erste Nullstelle bei der 100-fachen
Grundfrequenz. Die Abb.er stellen somit unterschiedliche Frequenzbereiche dar, was aber aus
Ubersichtlichkeitsgriinden sinnvoll erscheint. Fiir den Betrieb von Schaltreglern folgt aus den
Abb.ern, dass die Spannbreite des Tastverhiltnisses auch direkten Einfluss auf die Storspektren hat.
Der Extremfall von 1%-Tastverhiltnis bedeutet, dass das Spektrum beginnend von der Grundfre-
quenz praktisch jede Harmonische enthélt und fiir hohere Frequenzen sehr viel langsamer ab-
nimmt, wie etwa bei einem Tastverhéltnis von 20 %.

Wenn das Signal nicht vom Frequenzbereich in den Zeitbereich zuriicktransformiert werden soll,
interessiert nur der Betrag, nicht die Phase. Deshalb reicht zur Darstellung das Betragsspektrum
aus. Abb. 26.9 zeigt dies fiir den Rechteckimpuls mit 10% -Tastverhaltnis.



358 26 Storquellen

Betragsspektrum des Rechteck—
signals mit 10% Tastverhdiltnis

10 1
0.9
0.8
0.7
an / 0.61
ZH/T
0.4
0.3
0.2

o

vvvvvvvvvv

30
n (*Grundfrequenz)

Abb. 26.9: Betragsspektrum.

Fir n=+% L {n=1, 2, ganzzahlig} wird a,, = 0.

ti
Dies ermoglicht eine Fehlstellenanalyse, wenn der Storer unbekannt ist. Fiir die Abstrahlung von
Storgrofien ist dagegen die maximale Amplitude (Hiillkurve) relevant. Sie kann aus Gl. (26.3.2)
angegeben werden:
2 1
Anmax =" -
T n
Bei der logarithmischen Darstellung der Pegel wird daraus:

A e =20-1g a0 dB = 20-1g£-ldB = A yax —20-1gndB (26.3.3)
T n
Es entsteht eine Gerade mit der Steigung —20dB/Dekade, d. h. die spektralen Anteile nehmen mit
20dB/Frequenzdekade ab. Sie werden aber auch fiir hohe Frequenzen nicht beliebig klein oder gar
vernachldssigbar. Der Rechteckimpuls stort somit bis zu sehr hohen Frequenzen.

Das folgende Abb. zeigt den Verlauf, wobei flir kleine # (bis zum ersten Maximum der Sinuskur-
ve) Gl. (26.3.2) verwendet wurde und erst fiir grole n die angegebene Hiillkurve Gl. (26.3.3)
eingesetzt wurde.
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Betragsspekirum des Rechteck—
signals mit 10% Tastverhdltnis

10 100 1000 10000
20 Abb. 26.10: Betragsspektrum
des Rechtecksignals mit einem
a/dB Tastverhéltnis von 10 %.
40
60
80

Bei dem Tastverhiltnis von 50 % entfillt jeder zweite Frequenzanteil, so dass flir # = 1 bereits das
erste Maximum der Sinusfunktion erreicht ist. Somit gibt es keinen waagerechten Anteil mehr im
Verlauf der Kurve, wie etwa in Abb. 26.10, sondern das Spektrum geht sofort in die Gerade iiber.

Betragsspektrum des Rechteck—
signals mit 50% Tastverhdltnis

n

10 100 1000 10000

Abb. 26.11: Betragsspektrum
20 des Rechtecksignals mit
50%-Tastverhéltnis.

a/dB

40

60

80

Im Folgenden soll nun ein ,,Rechteckimpuls mit verschliffenen Flanken* untersucht werden. Wir
nehmen dazu einen trapezférmigen Verlauf an.
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26.4 Der Trapezverlauf

Es liege ein Kurvenverlauf zugrunde, wie er im nachfolgenden Abb. dargestellt ist. Wir wollen wie
in Kapitel 26.3 wissen, welche Frequenzanteile in dem zeitlichen Verlauf stecken und bestimmen
dazu die Fourierkoeffizienten.

u, i, x

1 —l"tf" “tr"f_

Abb. 26.12: Trapezverlauf.

0 T2 T ot

Zur Vereinfachung wihlen wir ein Tastverhdltnis von 50 % und die Anstiegs- und Abfallzeiten
sollen gleich grof sein, d. h. 7= ,.

Der Mittelwert ag ldsst sich bei dem gewahlten Kurvenverlauf einfach angeben: ag = 0,5.

Nach Abzug des Gleichanteils @y wird der trapezformige Verlauf punktsymmetrisch zum Null-
punkt. Das bedeutet fiir die Koeffizienten a,, und b,,, dass alle Koeffizienten, die einen nicht punkt-
symmetrischen Anteil liefern wiirden, zu Null werden. Hier sind es die Koeffizienten a,, (keine
cosinusformigen Anteile). Es bleiben somit nur noch die Koeffizienten b,, iibrig.

Fiir die Bestimmung der b,, wird die Integration umfangreich. Zunichst lassen sich drei Zeitfunkti-
onen definieren. Zur weiteren Vereinfachung legen wir uns nicht fest, ob es sich bei den Funktio-
nen um Spannungs- oder Stromverldufe handelt. Wir normieren die Funktionen, wie in Abb. 26.12
eingetragen, einfach auf die GroBe 1 (dimensionslos). Dann gilt:

tr tr
Fir - i< D e -t LT o L1 T
2 2 2 2 ' i
t t
Fir —L <t <+L gilt. fy(r)=—+1
2 2 o2

t‘
Fir - << L gite fy=——Lal |14 L (26.4.1)
2 2 2 o2 4
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Damit gilt fiir b,,:
) 2.2 ) 2
b, == j £(t)-sinnayt-dt += j £5(t)-sin oyt - dt
r T3,
L L
. 2 (26.4.2)
T ! T
Ly +L
222 2 F .
+? .[ 1~smna)1t-dt+? I f5(2)-sinnayt - dt
A Ty
2 2 2
Die Losung des Integrals und zahlreiche Umformungen liefern:
. t
b, = % sinnz-L (26.4.3)
Tt Fon r

firn=1,3,5, ... ungerade, ganzzahlig.
Zur Interpretation von Gl. (26.4.3) kdnnen wir zwei Néherungen angeben:
Fiir kleine Winkel gilt: sin ¢| 0P

Aus Gl. (26.4.3) wird mit diesen Néherungen fiir kleine n: p,, = 2 .
T-n

Bei logarithmischer Darstellung wird daraus:
Bnmax=20-lg£-20~lg ndB=Bjmax-20-lgndB,
V4
d. h. b,, nimmt tiber der Frequenz mit 20dB/Dekade ab.
Fiir Winkel um 90° gilt: sin go\(p_)z ~].
2

Fiir groBe n wird aus Gl. (26.4.3):  p,r— — —.

Bei der Logarithmierung wird daraus:

2 T
Bnmax:20'lg_Z't_'20'lgn2dB:BImax-40'lgndB,
T iy

was einer Abnahme mit 40dB/Frequenzdekade entspricht. Die folgenden Abb.er verdeutlichen
dies. Der ,,Knick® in den Kurven liegt zwischen den beiden gemachten Néherungen. Zwischen den

Naherungen liegt beispielsweise in der Mitte % .

1

Y
T

Aus GL. (26.4.3) folgt: %= ez ’7f —n=

t
Beispielsweise ist Tf =0,01 und damit #» = 25, was in Abb. 26.14 zu sehen ist.
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Betragsspektrum des Trapezsignals
mit tr = O,17*T
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Betragsspektrum des Trapezsignals
mit tr = 0,01*T
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Betragsspektrum des Trapezsignals
mit ftr = 0,001*T
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Abb. 26.13: Betragsspektrum des
Trapezsignals mit flacher Flanke.

Abb. 26.14: Betragsspektrum des
Trapezsignals mit steiler Flanke.

Abb. 26.15: Betragsspektrum des
Trapezsignals mit sehr steiler
Flanke.
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26.5 Storungen in einem konventionellen Netzteil

Bei einem Netzteil, bestehend aus Netztrafo, Briickengleichrichter und Speicherelko erwartet man
gewohnlich keine Storungen, da man von den 50 Hz Netzfrequenz ausgeht.

O

e

Y .
Netz I I Abb. 26.16: Konven-

=

TC Riast tionelles Netzteil.

Der Netzstrom ist jedoch impulsformig, da nur in dem kurzen Zeitraum ein Strom flieft, wo die
gleichgerichtete Sinusspannung grofer als die Kondensatorspannung ist. Er wird fiir die folgende
Rechnung als Cosinus-Impuls angenéhert:

IC'UNetz

Abb. 26.17: Stromverlauf am
Ausgang des Gleichrichters eines
Netzteils.

R

Der Stromimpuls hat angendhert den Verlauf
i
2

Der cosinus-formige Verlauf ist eine gerade Funktion. Alle Koeffizienten b,, sind Null. Zusétzlich
wollen wie den Gleichanteil a( ignorieren, da er keine Relevanz fiir die EMV hat.

ic(t)=1-cosayt fiir —%srg (26.5.1)

T Kl
2 1 2 4+
Fiir die Koeffizienten a,, gilt: a, = 7 I f(t)-cosnmt-dt = T I i-cosmyt-cosnmt-dt .
T 4
2 4
Die Losung des Integrals liefert: a,, = ——————- 2—~Coszn—

2 4
- r —n?
h
T

Die Hiillkurve erhalten wir fiir %-n-%:k-ﬁ,mitk=0, 1,2,.. =n :2-k-7.
1
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Fiir den Fall T =5 wird n =10, 20, 30, ... und man erhilt folgendes Betragsspektrum:
1

Betragsspektrum des Stromverlaufs
mit T1 = 0,2*T
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20
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Abb. 26.18: Angenéhertes Betragsspektrum des Ladestroms.

Das Spektrum nimmt mit 40dB/Dekade ab. Hierin unterscheidet es sich deutlich von dem Recht-
eck- oder Trapezverlauf. Allerdings muss beachtet werden, dass auch der Trapezverlauf bei geeig-
neter Wahl der Flanken bald auf die 40dB/Dekade iibergeht.

Wesentlich ist, dass wir bei niedrigen Frequenzen ein beachtliches Spektrum haben. Das ldsst sich
auch durch Umdimensionierung der Schaltung nicht vermeiden. Hier stort auch ein ,.konventionel-
les* Netzteil. Der Stromverlauf /- wird auf die Netzseite transformiert. Die Stromimpulse sind dort

zwar bipolar. Das &ndert aber am Spektrum wenig. Aus diesem Grund ist eine Schaltung geméaf
Abb. 26.16 nur noch fiir sehr kleine Leistungen erlaubt. Die Normen schreiben eine so genannte
PFC-Schaltung vor (Power-Factor-Corrector), wie wir sie schon in Kapitel 1 kurz vorgestellt
haben.

Zur Literatur konnen Datenblétter spezieller PFC-Bausteine von SGS und UNITRODE empfohlen
werden.

Weitergehende Informationen finden sich in den Applictation-Notes von UNITRODE:
U-132, U-134 und U-153.
Weitere Ausfithrungen zum Thema PFC sind auch in Kapitel 1.3 zu finden.
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27.1 Prinzip der Symmetrie

C Stor
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Abb. 27.1: Standard-Signaliibertragung auf leitender Ebene.
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Abb. 27.2: Signaliibertragung mit zusétzlichem Riickleiter auf leitender Ebene.

Die Symmetrierung ist neben der Schirmung und Filterung ein wirksames Mittel zur Verringerung
der Abstrahlung einer Baugruppe und zur Verbesserung der Einstrahlfestigkeit. Richtig angewen-
det bringt sie deutliche Verbesserungen und hat einen groflen Kostenvorteil gegentiber der Filte-
rung oder der aufwéndigen Schirmung.

In den Bildern Abb. 27.1 und Abb. 27.2 wurde eine leitfahige Ebene angenommen, um jegliche
Widerstandskopplung zu eliminieren. Die kapazitive Kopplung wurde jeweils mit den Kondensa-
toren Cj,;,- angegeben, die magnetische Kopplung wurde durch ®g;, gekennzeichnet.

In Abb. 27.1 ist eine naheliegende Verdrahtung zwischen Signalquelle und Signalsenke gezeich-
net. Sowohl die kapazitiven Storer, als auch die induktiven Storer wirken auf die Signalleitung und
beeinflussen direkt das Nutzsignal.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_27
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In Abb. 27.2 liegen dieselben Storer vor und beeinflussen die Signalleitung in gleicher Weise. Der
entscheidende Unterschied liegt in der zusdtzlichen Masseleitung. Sie wird von den Stérern genau-
so beeinflusst wie die Sensorleitung. Abb.et nun der Eingangsverstirker der Signalsenke die
Differenz beider Signale, werden zwei gleiche Storeinfliisse subtrahiert und damit eliminiert. Das
Signal liegt dann ungestort vor.

Fiir die kapazitiven Stérungen kann die Anordnung in Abb. 27.2 als Schaltplan gezeichnet wer-
den:

1

Cswrt T Cstorz
——° l Abb. 27.3: Storersatzschaltung der
symmetrischen Anordnung fiir die kapa-

zitiven Storer.

USignal

1
it |
1

C, T C,

Cswor1 _ Cstora

Ist die Anordnung symmetrisch aufgebaut, gilt: c
1 2

und Ug;gpg ist ungestort.

Magnetischen Storungen induzieren in der Anordnung in Abb. 27.2 in der gesamten Leiterschleife
eine Spannung. Fiir den Fall der Symmetrie kann sie auf die obere Leitung und auf die untere
Leitung gleichermallen aufgeteilt werden:

_@_o

—

Usier U
USignal l @ Senke Abb. 27.4: Storersatzschaltung fiir induktive Storer

bei symmetrischer Anordnung.

—

UStér

Die beiden Spannungen Uy, sind gleichgerichtet, so dass gilt:

Usenke = US[gnal + Ustor — Ustor = USignal-

Die induzierte Storspannung wird bei idealer Symmetrie vollstdndig unterdriickt.

27.2 Wie erreichen wir die Symmetrie?

Im vorausgegangenen Kapitel haben wir gesehen, dass Symmetrie vorteilhaft zur Unterdriickung
von Storungen verwendet werden kann. Gleichzeitig wird die Abstrahlung unterdriickt oder mini-
miert. Symmetrie konnen wir erreichen:

— durch ein genaues ESB zum Versténdnis der Gesamtschaltung,

—  durch einen symmetrischen mechanischen Aufbau und durch zusitzliche Beschaltung mit
Kapazititen oder Induktivititen,

— auch ohne Schirmung,

—  durch die bewusste Definition der Masse,
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—  durch gleiche Ausfiihrung des Hin- und des Riickleiters der Signaliibertragung, z. B. durch
gleiche Leiterbahnbreite und -lénge,

— durch eine Signalquelle, die genau symmetrisch speist,

— durch eine Signalsenke, die exakt die Differenz beider Leiterspannungen bildet (im gesam-
ten Frequenzbereich!),

—  durch einen Ubertrager, der eine von Natur aus unsymmetrische Quelle fiir die Ubertra-
gung symmetriert.

Brauchen wir die leitende Ebene?

Bei homogenen Feldern herrscht fiir beide Leitungen auch ohne die leitende Fliache dieselbe
Feldstirke. Wir konnen sie also weglassen. Bei inhomogenen Feldern miissen wir versuchen, die
beiden Leiter eng beieinander zu verlegen, dass sie so gut wie moglich den gleichen Feldstirken
ausgesetzt sind. Die leitende Ebene hilft uns dabei, denn sie wirkt auf die Feldstirken homogeni-
sierend und definiert klar das Bezugspotential.

Der Vorteil der Symmetrierung liegt in den geringeren Kosten. Der Mehraufwand fiir einen sym-
metrischen Aufbau oder fiir eine doppelte Leiterbahnfiihrung ist {iberhaupt nicht vergleichbar mit
dem Aufwand fiir Schirmung und Filterung. Insofern lohnt sich eine genaue Analyse der EMV-
Situation und eine Voruntersuchung, bevor eine Entscheidung zugunsten der Schirmungs- und
Filterungsversion getroffen wird.

27.3 Definition der Masse

Im Kapitel 27.1 hatten wir die leitende Ebene verwendet und damit eine eindeutige Masse defi-
niert. Obwohl diese Vorgehensweise sehr wirksam ist, ldsst sie sich in der Praxis nicht immer
realisieren. Zum einen hat nicht jede Platine oder jeder Aufbau eine Massefléche zur Verfiigung
und zum anderen kann nicht immer eine einheitliche Masse definiert werden, weil z. B. schon
durch die geforderte Funktion eine Potentialtrennung erfolgen muss. Zwangsldufig kommen dann
mehrere Massen vor. Dennoch kann durch Definition einer lokalen oder kiinstlichen Masse fiir
jeweils eine Funktionsgruppe eine symmetrische Anordnung erreicht werden. Das Prinzip sei mit
Abb. 27.5 an einer einfachen Ubertragungsstrecke erldutert.

Quelle Senke
Z/2 L
~c = Cq
USignaI l @//// 7777777 777777777777 772/ 7777, D ZSenke Abb. 27.5: Lokal definierte Masse.
Z|/2 = C' L' - CS
/ {1 L

L definierte Masse

Die mit Hochkomma versehenen GroBen konnen im Spezialfall auch Leitungsgrofen sein. Die
,,definierte” Masse muss nicht Erdpotential haben. Ihr Potential ist frei wéhlbar, wenn die Ersatz-
schaltung Abb. 27.5 geniigt und der mechanische Aufbau exakt symmetrisch zu der definierten
Masse ist. Als Beispiel wollen wir die Messung mit einem tragbaren, symmetrisch aufgebauten
Messgerit betrachten:
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Abb. 27.6: Priifgerit ohne galvanische Erde.
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Abb. 27.7: Prinzip-
schaltung des Messge-
rits mit symmetrischem
Aufbau.

Die ,,definierte Masse floatet gegeniiber Erdpotential, ist aber fiir hohe Frequenzen iiber Cyyeysch
mehr oder weniger an das Erdpotential angebunden. Die vage Anbindung kann toleriert werden,
da der symmetrische Aufbau (inklusive ,,definierter Masse) Storungen unterdriickt. Am Beispiel

einer kapazitiven Storung seien die Wege der Storstrome eingezeichnet:

Sensor

Z/2

1

definierte Masse
/

Messgerat
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Abb. 27.8: Storersatz-
schaltbild fiir kapazitive
Storer.

Bei einem symmetrischen Aufbau sind die beiden Koppelimpedanzen Zx gleich grofl und der
Storstrom /g, teilt sich auf die beiden eingezeichneten Pfade jeweils zur Halfte auf. Die schraf-
fiert eingezeichnete ,,definierte” Masse wirkt also auch ohne galvanische Anbindung an Erdpoten-

tial.
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27.4 Einfluss von leitenden Flichen

Eine Leitung tiber einer leitenden Fliache verhélt sich wie eine Doppelleitung, deren zweite Leitung
als Spiegelleitung in der Flache liegt:

Leiter Leitende
Ebene

Abb. 27.9: Feldlinien eines Leiters
! ! ) ) iiber leitender Ebene mit Spiegelleiter.

Spiegelbild

Diese Darstellung kann auf eine Anordnung mit zwei Leitern iiber einer Fliche angewendet
werden:

uber der leitenden Ebene.

Spiegelbild

- r >

Gezeichnet sind nur die Feldlinien von Leiter 1. Wir betrachten also den Fall, dass der Leiter 1 den
Leiter 2 stort. Durch die Spiegelung an der Ebene erhilt man dieselben Ergebnisse wie bei der
Doppelleitung.

Es gilt: CK=C1.C2~h1'2h2 mit C1:L: szz.ﬁ—:'
T-& v il D
In| 4-— In| 4-—=

[ dlj [ dzj

Aus den Formeln lasst sich erkennen: Fiir kleine /; und 4, wird die Koppelkapazitit Cx klein.
Dies ldsst sich auch aus dem Verlauf der Feldlinien erkennen: Wenn wir den Leiter 1 an die Ebene
anndhern, verlaufen viele Feldlinien zur Ebene und nur wenige zum Leiter 2. Wenn wir die beiden
Leiter von der Ebene entfernen, verlaufen viele Feldlinien von Leiter 1 zum Leiter 2.
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Wenn man also die beiden Leiter dicht iiber einer leitenden Platte verlegt, die an Masse ange-
schlossen ist, verkleinert man die Kopplung zwischen den beiden.

Der Effekt ist technisch nutzbar:

— bei Leiterplatten mit Signalleitung iiber Ground-Plane. Im allgemeinen Fall ist dies bei
Multi-layer-Platinen gegeben.

—  bei Flachbandkabel mit Bezugsleiterfolie.

— bei der Verlegung von Kabeln in metallischen Kabelkanilen (Rechnernetz neben 220V-
Leitung).

— im Labor auf Versuchsleiterplatten mit Kupferkaschierung.

27.5 Verdrillte Leitungen

Das Verdrillen von Leitungen ist besonders bei niederfrequenten magnetischen Feldern wirk-
sam. Allerdings muss die Schlagzahl beachtet werden:

() () () ()
| — R R | — R IR
| TH/ |
W m
() () () ()
Abb. 27.11: Verdrillte Leiterpaare mit Abb. 27.12: Verdrillte Leiterpaare mit
gleicher Schlagzahl. unterschiedlicher Schlagzahl.

In Abb. 27.11 addieren sich sdmtliche induzierten Spannungen auf. Das Verdrillen bringt gar
nichts. In Abb. 27.12 heben sich die induzierten Spannungen im statistischen Mittel auf. Die
Entkopplung beider Leiterpaare ist erreicht.

27.6 Symmetrische Dateniibertragung

27.6.1 Prinzip
Das Signal wird auf den beiden Einzeladern eines Leitungspaares gegenphasig libertragen:

JL

— Abb. 27.13: Symmetrische
:: LI 1 Ubertragung.

Aus EMV-Griinden werden die Einzeladern meistens verdrillt:
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Abb. 27.14: Symmetrische
Ubertragung mit verdrillten
Leitungen.

27.6.2 Eigenschaften

Durch die Gegentaktiibertragung und die verdrillten Leitungen erreicht man eine extrem gerin-
ge Abstrahlung. Wenn der einzelne Leiter eine Abstrahlung erzeugt, erzeugt der zweite Leiter
dieselbe Abstrahlung in entgegengesetzter Richtung. Da nun beide Leiter durch das Verdrillen
auf engstem Raum angeordnet sind, heben sich die Felder nahezu vollstindig auf.

Die gleiche Aussage gilt fiir die Stérempfindlichkeit. Beide Leiterpaare sind nahezu den glei-
chen Feldern ausgesetzt und werden deshalb gleichermalen gestort. Abb.et der Empfanger die
exakte Differenz beider Signale, wird die Storung vollstindig eliminiert.

Fiir die Ubertragung brauchen wir drei Adern (inklusive Masse) gegeniiber herkémmlichen
Ubertragungen, wo zwei Adern ausreichen.

27.6.3 Grenzen des Verfahrens

Die Grenzen des Verfahrens liegen im erreichbaren Gleichlauf der beiden Gegentakt-
Signalleitungen. Beide Impulsflanken kommen nie exakt zum gleichen Zeitpunkt, sondern
leicht versetzt.

ideal rea
+0,25ns
—1 2,5ns —

NN

Abb. 27.15: Impulsversatz der
— — — Gegentakt-Leitungen.

NN

AN

Die Zahlenangaben in Abb. 27.15 sind bereits Werte eines schnellen Treibers. Fir eine streng
symmetrische Ubertragung miissten beide Flanken exakt gleichzeitig stattfinden. Das ist in der
Realitét nie genau erreichbar.

ideal rea

Abb. 27.16: Unterschiedliche
— - ] - Impulsflanken.
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27.6.4 Symmetrierung mittels Trafo

Die beste Symmetrierung erhalten wir mit Trafos:

E?JDO@O@OO@\Ei%-

Abb. 27.17: Symmetrierung mit Trafo.

Der Trafo setzt zwar eine gleichstromfreie Leitungskodierung voraus. Dies lasst sich aber ohne
gravierende Einschrankung einrichten. Oft reicht ein kleiner SMD-Trafo aus, da die zu {iber-
tragende Frequenz geniigend groB ist. Insgesamt stellt die Symmetrierung mit Transformatoren
eine optimale Losung dar.

27.6.5 Beispiele

27.6.5.1 Der CAN-Bus

Er entstammt dem Kfz-Bereich und wird dort vorwiegend eingesetzt. Inzwischen findet er auch
Einzug in den Industriebereich, wo er etwa zur Uberwachung von Produktionsmaschinen
eingesetzt wird.

Die Ubertragung erfolgt symmetrisch. Die Ausfiihrung des BUS-Kabels beinhaltet die beiden
Signalleitungen und zusitzlich die Stromversorgung. Wir haben ein vierpoliges Kabel, wobei
Plusversorgung und Masse mit groBerem Querschnitt ausgefiihrt werden, als die beiden Signal-
leitungen.

Die Storunterdriickung beinhaltet auch die Frequenz Null, also Gleichspannung. Der CAN-Bus
ist in gewissen Grenzen in der Lage, Masseversitze zu verkraften. Dies ist fiir den Einsatz im
Kfz von zusitzlicher Bedeutung.

Literatur: Standard-Protokoll von Motorola und Bosch.

27.6.5.2 Der USB-Bus

Die Ubertragung erfolgt ebenfalls symmetrisch. Der USB-Bus verbindet den PC mit Periphe-
rie-Gerdten. Er hat eine Hierarchische Struktur. Der Host ist der PC.

Die Anzahl der Gerite darf relativ grof3 sein. Sie wird durch die insgesamt geforderte Datenrate
begrenzt.

Der USB-Bus ist jederzeit nachtriglich ausbaubar.
Literatur: USB Specification Revision 1.1, Compagq, Intel, Microsoft, NEC.
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28 EMYV in der Schaltungstechnik

28.1 Bauelemente und Schaltungen unter EMV-Aspekten

28.1.1 Widerstinde

Ein Widerstand ist nur fiir Gleichstrom ein reiner ohmscher Widerstand. Bei Wechselstrom,
insbesondere bei hoheren Frequenzen, wirken sich parasitire Induktivititen und Kapazitéten
aus. Zur Vereinfachung fassen wir die induktiven Anteile zu einer Serieninduktivitit und die
kapazitiven Anteile zu einer Parallelkapazitit zusammen:
R Lr
o——{1—ll———o Abb. 28.1: Ohmscher Widerstand mit parasiti-
rer Induktivitét Lp und parasitirer Kapazitéit Cp.

Cr

Bei hochohmigen Widerstinden R stort Cg, weil dariiber ein zusétzlicher Strom flie3t. Ly stort
praktisch nicht, weil an ihr der Spannungsabfall vergleichsweise klein ist. Bei niederohmigen
Widerstidnden stort die parasitdre Induktivitdt Lp, da an ihr ein zusitzlicher Spannungsabfall
stattfindet. Hier stort Cg nicht, da der Strom durch R viel groBer als der Strom durch Cp ist.
Wird der Widerstand als Strommess-Shunt verwendet, ist der Einfluss besonders storend, da
der zusitzliche Spannungsabfall nicht dem Strom proportional, sondern der Stroménderung
proportional ist. Der Shunt liefert also die Spannung

=i+ pl (28.1.1)
dt

Darin ist f unerwiinscht, bzw. miisste fiir eine ordentlich funktionierende Strommessung Null
sein.

28.1.2 Kondensatoren

Bei Kondensatoren verwendet man gerne die Serienersatzschaltung mit den parasitiren Schal-
tungselementen:

Abb. 28.2: Kondensator mit

C Lc ESR parasitdren Schaltelementen.

o—— -+

Der Ersatzserienwiderstand (ESR) bewirkt, dass der Kondensator fiir mittlere Frequenzen nicht
beliebig niederohmig wird. Fiir hohe Frequenzen dominiert die parasitire Induktivitat L.,

sodass der Kondensator zur Spule wird.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
U. Schlienz, Schaltnetzteile und ihre Peripherie, https://doi.org/10.1007/978-3-658-29490-8_28
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g |2l

Abb. 28.3: Impedanzverlauf eines

. realen Kondensators.
_idealer
-~ Kondensator

if Ig f

r

Die Resonanzfrequenz f,. wird durch C und L bestimmt. Bei der Resonanzfrequenz ist |Zq| =
ESR. Oberhalb der Resonanzfrequenz wird der Kondensator induktiv, ist aber fiir nicht allzu
hohe Frequenzen noch niederohmig. Erst fiir sehr hohe Frequenzen wird er hochohmig und als
Kondensator unbrauchbar. Gerade dieser Fall ist unter EMV-Aspekten, wo ein sehr grofler
Frequenzbereich betrachtet werden muss, besonders wichtig. Ein Blockkondensator beispiels-
weise ist nur bis zu einer oberen Frequenz brauchbar. Dariiber wirkt er nicht mehr ausreichend.

28.1.3 Induktivititen

Alle Verluste wie Kupferverluste, Ummagnetisierungsverluste, Verluste durch Abstrahlung
werden in R; zusammengefasst. Alle wirksamen Kapazititen wie Wicklungskapazititen,
Kapazititen zwischen Wicklung und Kern etc. werden in C; zusammengefasst. Dann erhélt
man das Ersatzschaltbild einer realen Spule:

L R,
o—— 11—
Abb. 28.4: Parasitire Schaltelemen-
if te der Induktivitt.
C.

Unter EMV-Aspekten ist die Kapazitit C; gravierend. Von einer Spule wiirde man erwarten,

dass sie fiir hohe Frequenzen sehr hochohmig wird und damit Storfrequenzen optimal ab-
blockt. Cy sorgt dafiir, dass sie das nicht tut.

Ig 2,

“ideale
Induktivitat

Abb. 28.5: Impedanzverlauf einer
realen Spule.

Ig f

Wenn die Spule beispielsweise als Filterelement eingesetzt ist, miissen wir leider beriicksichti-
gen, dass sie oberhalb f, kapazitiv wird. Die Filtercharakteristik kommt dann v6llig durchei-
nander. Ein Filter, das fiir einen mittleren Frequenzbereich sperrt, lasst dann hohe Frequenzen
dennoch durch.
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28.1.4 Der Operationsverstirker

28.1.4.1 Frequenzverhalten unter EMV-Gesichtspunkten

Das Verhalten eines Operationsverstirkers ist stark frequenzabhingig. Im Datenblatt wird das
Verstirkungsbandbreitenprodukt (Gain-Bandwidth) spezifiziert. Es ist die Frequenz, bei der
die Leerlaufverstirkung des OP’s Eins wird. Fiir einen Standard-OP liegt der Wert z. B. bei
3 MHz. Wird der OP mit einem Sinussignal von 3 kHz betrieben, hat er eine Leerlaufverstér-
kung von 1000. Wenn wir die tatsdchliche Verstarkung mit der dufleren Beschaltung auf z. B.
10 einstellen, dann haben wir eine gut dimensionierte Schaltung. Alles Bestens? Solange wir
die Schaltung bis 3 kHz betreiben — ja! Betreiben wir die Schaltung bis 300 kHz, dann funkti-
oniert sie immer noch einigermalien. Der OP regelt zwar nicht mehr alle Nichtlinearititen aus,
aber fiir eine Schaltung mit méaBigen Anspriichen mag es gerade noch so gehen. Betreiben wir
die Schaltung mit einem 3MHz-Sinusssignal, geht die Verstarkung auf Eins zuriick, die Schal-
tung wird temperaturabhéngig und ist nicht mehr linear, d. h. am Ausgang erscheint ein mehr
oder weniger verzerrter Sinus.

Was passiert nun, wenn wir die Schaltung mit héheren Frequenzen als 3 MHz betreiben, was
passiert, wenn auf der Versorgungsspannung ein hochfrequenter Ripple iiberlagert ist? Das
Datenblatt schweigt sich hierzu aus. Wir liegen auferhalb der Spezifikation!

Wir hoffen insgeheim, dass sich der OP auch iiber die 3 MHz als linearer Tiefpass verhélt und
die hohen Frequenzanteile einfach unterdriickt. Dies ist nicht so! Fiir Frequenzen in dieser
Hohe tritt keinerlei Regelverhalten mehr auf. Wir miissen uns den OP als ,,Transistorhaufen*
vorstellen, von dem wir nicht wissen, wie er sich verhélt. Untersuchungen haben beispielswei-
se ergeben, dass bei der Beaufschlagung eines OPs mit HF die Offset-Spannung weglauft. Ein
Verhalten, das bei oberflichlicher Betrachtungsweise auf ein defektes Bauteil schlieBen lassen
wiirde.

Es soll mit diesem Beispiel darauf hingewiesen werden, dass ein Operationsverstirker, der fiir
einen bestimmten Frequenzbereich gebaut ist, nicht einfach mit einer hoheren Frequenz betrie-
ben werden kann. Eine hohere Frequenz entsteht auch, wenn wir ein nicht sinusférmiges
Signal mit niedrigerer Frequenz anlegen. Es enthélt nach Fourier entsprechende Oberwellen.

Als Fazit bleibt uns nur, dass wir sowohl am Eingang, als auch in der Versorgung des OPs
sorgféltig darauf achten, dass sich dort keine HF einmischt. Sollten wir welche finden, miissen
wir sie durch geeignete Filter abblocken.

R oder L
+U, o—
_J_I CBlock
I +
R R, ——1—o Abb. 28.6: Beispiel fiir die Filterung
- der Versorgung und ein Eingangsfilter.
U Cm Ua
o I = —
R oder L
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R| und R, koénnen in der Summe als den verstirkungsbestimmenden Eingangswiderstand
genommen werden, da C;, fiir den normalen Arbeitsfrequenzbereich unwirksam ist.

Manchmal wirken auch HF-Storungen auf U,. Dies wiirde den OP genauso storen. Dann muss
am Ausgang ebenfalls ein Filter vorgesehen werden.

28.1.4.2 Input-Voltage-Range

Bisweilen sind es auch ganz einfache Dinge, die ein Fehlverhalten des OPs hervorrufen. So
darf bei manchen Operationsverstirkern (z. B. LM324) der zulédssige Eingangsspannungsbe-
reich nicht ungestraft iiberschritten werden. Beim Unterschreiten des Eingangsbereichs erfolgt
eine Vertauschung der Eingénge!

Obwohl dieses spezielle Verhalten bei moderneren OPs nicht mehr auftritt, miissen wir auch
dort beim Uberschreiten der Spezifikation mit Uberraschungen rechnen. Zumindest braucht
der OP eine gewisse Erhol-Zeit, wenn wir die Eingangsschaltung iibersteuert haben und dies
gilt auch fiir kurze Stérimpulse.

28.1.4.3 Schutz der Eingdinge

Die Eingiéinge von Operationsverstirkern und Komparatoren miissen gegebenenfalls vor Uber-
spannung geschiitzt werden. Die einfachste Moglichkeit ist ein Vorwiderstand:

Abb. 28.7: Eingangsschutz durch
U —° Vorwiderstand.
k] '

Der Widerstand R wird so niederohmig bemessen, dass er fiir den Normalbetrieb einen ver-
nachldssigbaren Spannungsabfall erzeugt und er wird so hochohmig dimensioniert, dass er im
Fall einer Hochspannung an U, den Eingangsstrom des OPs auf den zuldssigen Wert begrenzt.

Der Operationsverstéirker hat Eingangsschutzdioden nach Plus und Masse integriert, die etwa
10 mA verkraften. So kann der Widerstand fiir z. B. fiir 100V-Eingangsspannung auf 10 kQ
festgelegt werden. Bei einem Bias-Strom von 250 nA fallt an ihm die Spannung von 2,5 mV
im Normalbetrieb ab.

Treten nur dynamische Uberspannungen auf, kann ein einfaches RC-Glied ausreichend sein:

o — + Abb. 28.8: Schutz vor Spannungs-
U, | —o spitzen mit RC-Glied.
- °p =t
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Bei groBen Uberspannungen hilft folgende Schaltung:

‘,
Abb. 28.9: Eingangsschutz beim
U, l invertierenden Verstirker.

1

Die Schaltung in Abb. 28.9 stellt die mit Abstand wirkungsvollste Version dar, denn die
antiparallelen Dioden werden bei Uberspannung am Eingang sehr schnell leitend und begren-
zen die Spannung am invertierenden Eingang auf ca. £ 0,6 V. Im Normalbetrieb liegt an ihnen
die Spannung Null, wodurch auch bei extrem schlechten Dioden kein Leckstrom flieit. Die
Dioden beeinflussen also den Normalbetrieb iiberhaupt nicht!

28.1.5 Komparatoren

28.1.5.1 Vorbemerkung

Komparatoren (Spannungsvergleicher) unterscheiden sich beziiglich Operationsverstérker nur
in der Ausgangsstufe. Wihrend sie bei Operationsverstirkern linear arbeitet, kennt sie bei
Komparatoren nur zwei Zustédnde: High oder Low. Sie ist digital.

Eingangsseitig unterscheiden sich beide Bauelemente prinzipiell nicht. Deshalb kdnnen die
Ausfiihrungen in 28.1.4 weitgehend auf die Komparatoren iibertragen werden.

28.1.5.2 Der Nullspannungskomparator

U, l I >—o
l Ua Abb. 28.10: Der

O_.L U, Nullspannungskomparator.

Die Ausgangsspannung springt bei der Eingangsspannung Null.
Ist die Eingangsspannung nur minimal verrauscht oder gestort, kommt es bei langsam verin-
derlicher Eingangsspannung zu Mehrfachumschaltungen im Nulldurchgang:

Ue Ua

N
los)
i1 N
G
KA
/
- e
2T L
K e

Abb. 28.11: Mehrfachumschaltungen
(Prellen) bei verrauschtem Eingangssignal.
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28.1.5.3 Der Komparator mit Hysterese

6101 lu

R, R, U

Abb. 28.12: Komparator mit Hysterese, der Schmitt-Trigger.

Er verhilt sich wie ein Komparator mit umgeschalteten Schwellen:

U, U, U

a ’
Schwellen \ H
- " “\ ;"\ Abb. 28.13: Eingangs- und Ausgangs-
o LN ~ U spannung beim Komparator mit Hysterese.

Wenn die Eingangsspannung von negativen Werten herkommt, muss sie erst die obere
Schwelle iiberschreiten, damit der Ausgang umkippt. Ab dem Moment, wo der Ausgang
umgekippt ist, gilt die untere Schwelle. Wird die Eingangsspannung also wieder negativ, muss
sie die untere Schwelle unterschreiten, damit der Ausgang wieder auf low kippt. Die Hysterese
(der Abstand der Schwellen) lasst sich liber das Verhiltnis von R; und R, einstellen und so an

die Erfordernisse der Anwendung anpassen.

Die Schaltung vermeidet bei richtiger Dimensionierung zuverldssig Mehrfachumschaltungen
und wird deshalb sehr hdufig eingesetzt. Einen Nachteil hat sie allerdings: Durch die Schwel-
len verzogert sich die Erkennung des Nulldurchgangs. Oft ist dies nicht so gravierend. Muss
der Nulldurchgang jedoch mdoglichst genau erfasst werden, kann ein Komparator mit dynami-
scher Hysterese eingesetzt werden:

28.1.5.4 Komparator mit dynamischer Hysterese
U, \

l U Abb. 28.14: Komparator mit
fo a dynamischer Hysterese.

Die Zeitkonstante R,C wird so eingestellt, dass sie klein im Verhéltnis zur Grundwelle des
Eingangssignals ist, aber gro3 in Bezug auf die vorkommenden Storfrequenzen.

R, R, ¢
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Ue Ua Ua
v
Schwelle pm——— A
- / U, Abb. 28.15: Schwellenverhalten des
....... AN /." Komparators mit dynamischer Schwelle.
Il\‘\‘_/‘ .‘-‘\'.‘ ---- t
-~ //
/’ \’l

Abb. 28.15 zeigt den positiven Nulldurchgang der Eingangsspannung. Fiir den negativen
Nulldurchgang verhélt sich die Schaltung symmetrisch.

Es bleibt natiirlich immer noch ein Fehler, da der Nulldurchgang durch den Rauschanteil rein
physikalisch nicht mehr genau bestimmt ist. Dennoch kann der Nulldurchgang genauer erfasst
werden als mit fester Hysterese.

Wir kénnen das Schaltverhalten auch so beschreiben: Liegt keine {iberlagerte Storung vor,
erfasst die Schaltung den Nulldurchgang exakt. Ist dem Eingangssignal eine Storung iiberla-
gert, wird der Nulldurchgang zwar nicht mehr ganz genau erfasst, aber Mehrfachumschaltun-
gen werden sicher vermieden.

28.1.6 Subtrahierverstirker

Ues
< R nR,
| /AR | 1 ]
I N LT LT 1
Abb. 28.16: Subtrahierverstirker.
Uez l Ua
—o— L
R, nR,

Wenn die Fingangsspannung mit einem unerwiinschten Gleichanteil versehen ist, ldsst sich dieser
mit dem Subtrahierverstiarker entfernen. Er bildet die Differenz von U,; und U,y:

U,=n-(Uy -Uy,) (28.1.2)

Die Differenzbildung funktioniert auch, wenn die Potentialdifferenz eine Wechselspannung dar-
stellt. Allerdings darf die Frequenz der Wechselspannung nicht zu hoch liegen. Zum besseren
Verstdndnis wollen wir die Ausgangsspannung U, der Schaltung in Abb. 28.16 berechnen. Dazu
machen wir folgende Ansitze:

Die Spannung am nicht invertierenden Eingang sei Up. Fiir sie gilt:

n
UP :Uel'm (2813)

Die Spannung am invertierenden Eingang sei Uy. Es gilt:
Us=Uep

UN ZU22+
1+n

(28.1.4)
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Fiir die Ausgangsspannung gilt bei Beriicksichtigung der Eingangs-Offset-Spannung Uy, der
Leerlaufverstiarkung v und der Gleichtaktverstirkung vy :
Ua:V'(UD_UO)“‘VGL'UGL (2815)
. Up U
mit UD :UP_UN und UGL ZTP"FTN (2816)

Zur Losung setzen wir in die GL. (28.1.5) die Gleichungen (28.1.6), (28.1.4) und (28.1.3) ein:

U +U, U, U +U,
Ua=v'[U61~ n _}’l e aj_v’UO+VGL'£ el n +}’l e2 LIJ

1+n 1+n 2 1+n 2-(1+n)
v-n v-n % U, -n U, n
U, = U, - U,y — U, —v-Up+vg —S———4vg —2 4y - 4
“Tirn N len % 1en @ 07T S aen) Faaan) 214

Yo .(Hnﬂ_%):v'”'wel—Uez)—v-(1+n)'U0+VGén'(Uel +Ug)

Und erhalten schlieSlich:

1 v v-(14+n) Ug Upxp
U= | —n Uy ~U,p) — Uy - (222 28.1.7
a=1in L_l |:VGln(el 2) Ver O+n(2 + 2) ( )
v Ver 2
Mit der Naherung
+
LA I N Ll N (28.1.8)
v 2 VGl VGl
folgt aus GI. (28.1.7):
U, ~n-(Uy ~Uyy)—(1+n)-Up +@-n-(%+%) (28.1.9)
v

Darin ist — die Gleichtaktunterdriickung. Fiir den Fall, dass die Gleichtaktunterdriickung

VGl
sehr groB ist, wird aus Gl. (28.1.9) :
U,=n-(Uy —-Uyp)-(1+n)-Up (28.1.10)

Wir sehen: Nur mit den Naherungen in Gl. (28.1.8) und einer hohen Gleichtaktunterdriickung
subtrahiert die Schaltung wirklich. Der Giiltigkeitsbereich der Naherungen hidngt ganz entschei-
dend von der Leerlaufverstirkung v des OPs ab und die ist stark frequenzabhéngig.

Bei niedriger Arbeitsfrequenz ist Gl. (28.1.10) zuléssig. Mit zunehmender Frequenz wird Y
VGl

kleiner und durch die Gleichtaktaussteuerung erscheint an U, neben der Differenz der Ein-
gangsspannung auch deren Summe. Je nach eingestellter Verstirkung » wird dies schon bei
relativ niedrigen Frequenzen der Fall sein. Und wir erkennen leicht, dass die Schaltung fiir
EMV-relevante Frequenzen (> 1 MHz) nicht mehr als Subtrahierer funktionieren wird.
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28.1.7 Digitalschaltungen und Prozessoren

Der Begriff Digitalschaltungen umfasst integrierte Digitalschaltungen wie Gatter, FlipFlops,
Ziahler usw., programmierbare Digitalschaltungen wie PALs, FPGAs etc. und Prozessoren mit
ihrer eventuell vorhandenen Peripherie.

28.1.7.1 Storsicherheit

Ordentlich entwickelte Digitalschaltungen sind von Natur aus sehr storsicher. Tritt eine Sto-
rung bei Digitalschaltungen auf, so kann die Ursache meist leicht gefunden werden, denn es
gibt nur drei Moglichkeiten, sie zu stdren:

1) Das Eingangssignal enthilt bereits die Storung.
2) Der Takt ist gestort.

3) Die Versorgungsspannung enthilt einen zu groBen Ripple.

AN

+5V o

Takt o————

Abb. 28.17: Stoérungsmoglich-

V\ \/ keiten einer Digitalschaltung.

Digitalteil

I

Diese Aussage setzt natiirlich voraus, dass die Digitalschaltung in Hinblick auf Laufzeiten und
Logik-Pegel richtig entwickelt wurde und dass die Logik-Simulation fiir alle denkbaren Ein-
gangsgrofen durchgefiihrt wurde und zu einem stabilen Verhalten des Digitalteils fiihrt.

28.1.7.2 Storungen durch Digitalschaltungen

Digitalschaltungen sind prinzipielle Storquellen. Zwar werden sie gewohnlich nicht gerade
andere Digitalschaltungen storen, sehr wohl aber analoge Schaltungen. Gerade in Schaltungen
mit analog und digital gemischten Funktionen ist eine Beeinflussung der Analogschaltung
durch die Digitalschaltung zu erwarten. Dafiir gibt es eine Hauptursache. Das ist die gemein-
same Betriebsspannung. Es ist beispielsweise naheliegende, die fiir den Digitalteil sowieso
vorhandene 5V-Versorgung fiir den Analogteil gleich mit zu benutzen. Der Digitalteil verur-
sacht jedoch einen Ripple auf der 5V-Versorgung, der die Analogschaltungen beeinflusst. Die
Kopplung erfolgt als Widerstandskopplung auf der +5V-Leitung und/oder auf der Masse.
Abhilfema3nahmen konnen aus Kapitel 14.1 entnommen werden.

Neben der Widerstandskopplung konnen natiirlich auch die anderen Kopplungsarten zur
Storung des Analogteils fithren. Bei richtiger Dimensionierung und dichter Platzierung der
Blockkondensatoren sind sie aber erfahrungsgemaf sehr viel seltener.
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28.1.8 Die Leiterplatte

Fiir die Beriicksichtigung von EMV-Aspekten ist die Leiterplatte ein sehr wichtiges und kriti-
sches Bauteil und das Layout kann sehr schwierig sein. Der Grund liegt in der Vielzahl von
Anforderungen, die das Layout erfiillen muss. Uberlegen wir uns doch mal, was alles beriick-
sichtigt werden muss:

Absténde der Bauteile

— Orientierung der Bauteile

— Zugénglichkeit fiir Reparaturen

— Priifpunkte

— Gute Lotbarkeit (Thermals, GroBe der Pads, Abstand zu den Vias)
— Leiterbahnbreite und —abstand

1) Fertigungsbelange:

2) Kosten: — Flache minimieren
— Minimale Lagenzahl
— Maglichst vollautomatische Bestiickung
— Einfache Priifung

3) Qualitat: — einheitliche Orientierung der Bauelemente
— Mindestabstinde bei hheren Spannungen
— Mechanische Befestigung von Bauteilen
— InCircuit-Programmierung von uCs
— Wiérmeabfuhr iiber Kupferflichen

Die Liste stellt keinen Anspruch auf Vollstindigkeit. Sie soll aber zeigen, dass das Layout einer
Leiterplatte eine komplexe Aufgabe darstellt, die vom Schaltungsentwickler selbst bearbeitet
werden muss. Einige konkrete Hinweise seien hier aber noch aufgefiihrt:

28.1.8.1 Massefliche

Um die Widerstandskopplung zu minimieren, wird die Masse sternférmig oder als Flache
verlegt. Letzteres hat sich bei zweilagigen Platinen gut bewéhrt. Man erreicht durch eine
moglichst durchgiingige Massefldche eine niederohmige und niederinduktive Verbindung aller
Massepunkte. Gleichzeitig wird die kapazitive Kopplung abgeschwicht, da jede Leiterbahn,
auch die eines hochohmigen Schaltungsknotens, eine kleine, aber hochwertige Kapazitét nach
Masse hat. Elektrische Storungen werden dadurch kapazitiv heruntergeteilt. Selbst magneti-
sche Storungen werden durch die Massefliche verringert, wenn die Frequenz entsprechend
hoch ist. Liegt die Eindringtiefe bei der entsprechenden Frequenz unter der Dicke der Kupfer-
kaschierung, bilden sich in der Massefliche Wirbelstrome aus, die dem Eindringen des Mag-
netfeldes entgegenwirken. Bei 35 um Cu beginnt der Effekt bei etwa 10 MHz.

Die Massefldche ist damit mindestens eine gute Alternative zur sternformigen Masseverle-
gung. In vielen Fillen ist sie sogar deutlich besser.

In der Leistungselektronik kommt iibrigens noch ein Vorteil der Massefliiche hinzu: Uber die
Kupferfliche ldsst sich auch gut Wérme abfithren. So kann durch ein geschicktes Layout
eventuell auf einen Kiihlkoérper verzichtet werden, wenn die Platine thermisch an das Gehéuse
angekoppelt wird.
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28.1.8.2 Aufgespannte Fldichen minimieren

Die magnetische Kopplung ist umso geringer, je kleiner die aufgespannten Flachen sind. Also
muss die Flache klein gehalten werden. Stellt sich nur noch die Frage: Welche Flache eigent-
lich? Nun — die Fliche die der Stromkreis aufspannt, in dem der Storstrom fliefit. Aber welcher
Storstrom? In der Beantwortung dieser Frage liegt gewohnlich das Problem, denn wir kennen
oft nicht alle Storstrome. Hier hilft nur intensives Nachdenken und Zuriickgreifen auf Bekann-
tes. Eine aufwindige aber zielfiilhrende Methode besteht darin, dass wir fiir jeden Schaltungs-
teil iberlegen, welche Strome wo flieBen und welche Frequenzen sie beinhalten. Wir entschei-
den, welche der Strome zu Storungen fithren kdnnten und achten bei der Leiterbahnfiihrung
fiir die storverdachtigen Strome auf moglichst geringe aufgespannte Fléchen.

Umgekehrt priifen wir storempfindliche Schaltungsteile darauf hin ab, ob eine nennenswerte
Flache vorliegt, in der magnetische Feldlinien eine Spannung induzieren kénnen und minimie-
ren mit der Leiterbahnfiihrung diese Flachen.

Grundsétzlich sind natiirlich groBe Strome und geschaltete Strome verdichtig. Bei mehrlagi-
gen Platinen konnen wir vielleicht Hin- und Riickleiter iibereinanderlegen und so die aufge-
spannte Flache klein halten.

28.1.8.3 Masseleitung/~fliche zwischen sich stérenden Leiterbahnen

Gegen elektrische Storungen (kapazitive Kopplung) kdnnen wir mit zusétzlichen Massefldchen
angehen. Z.B. sollte unter einem Quarz eine Masseflache sein und der Quarz liegend bestiickt
werden.

Bei empfindlichen Leitungen legen wir beidseitig eine Masseleitung parallel. Im Fall von
Multilayern konnen wir zusétzlich eine Massefldche dariiber und darunter fithren, sodass wir
fast eine geschirmte Leitung realisiert haben.

28.1.8.4 Funktionsgruppen zusammenhalten

Die verschiedenen Funktionsgruppen einer Schaltung sollen auf der Platine in sich geschlossen
bleiben. Falsch wire es, wenn z. B. ein Widerstand einer Operationsverstirkerschaltung zwi-
schen digitalen ICs zum Liegen kdme. Wir gehen bei der Platzierung der Bauelemente nach
dem Schaltplan vor und fiiberlassen das Platzieren bitte nicht ungepriift irgendeinem Pro-
gramm.

Auch Auto-Router sind mit Vorsicht zu genieBen. Thr Ergebnis muss sehr genau unter EMV-
Aspekten nachgepriift und entsprechend korrigiert werden.
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28.2 Ubergang von analog auf digital

28.2.1 Schaltzeiten von analogen und von digitalen Schaltkreisen

Haufig wird eine Spannung mit einem analogen Komparator abgefragt und dann einer digita-
len Schaltung zugefiihrt.

| analog | digital

+5V
[E 10k
Abb. 28.18: Schnittstelle
j"’ zwischen analog und digital.

ST D

Ein einfacher analoger Komparator hat eine Anstiegszeit von ca. 1 pus. Ein Logik-Gatter hat
eine Anstiegszeit von ca. 10 ns. Wird das Gatter in einer Logik-Schaltung verbaut, ,,erwartet™
es an seinem Eingang das Signal eines vorgeschalteten Gatters. Die Verhiltnisse sehen unge-
fahr so aus:

Udigital

.........................

u

Abb. 28.19: Schaltzeiten
von analogen und digitalen
Bausteinen im Vergleich.

0 50 100 t/ns

Die Schaltzeiten sind stark unterschiedlich. Auf die Schaltzeit des Gatters bezogen ,.kriecht™
dessen Eingangsspannung an der Entscheidungsschwelle zwischen der logischen Null und der
logischen Eins vorbei. Kleinste Schwankungen der Eingangsspannung im Bereich der Schwel-
le fiihren zu mehrfachen Umschaltungen des Gatters.
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28.2.2 Digitalschaltungen mit Schmitttrigger-Verhalten

Abhilfe schafft ein Gatter mit Schmitt-Trigger-Verhalten:

| analog> | digital

0 +5V

] 10k
Abb. 28.20: Ubergang auf
E Schmitt-Trigger-Gatter.

Die Verwendung eines Gatters mit Schmitt-Trigger-Verhalten ist dringend geboten. Geeignete
Gatter sind: In der 4000er Familie: 40106, in der 74er-Serie: 7414, 74AHC14, 74AC14 usw.

28.2.3 Flipflop als Schnittstelle

Das Problem der Mehrfachumschaltungen kann auch mit einem Flipflop gelost werden. Wenn
der Komparator-Ausgang z. B. auf den Set-Eingang eines Flipflops geht, dann kann er das FF
nur setzten und nicht zuriicksetzen. Wenn er mehrmals den Set-Eingang betitigt, bleibt des-
halb das FF immer noch gesetzt. Die Riicksetzung des FFs muss dann durch die Logikschal-
tung gesteuert werden, in dem z. B. eine Totzeit jegliche Betdtigung des FF verbietet und
danach die Riicksetzung durch den Komparator wieder frei gegeben wird.

28.2.4 Anschluss an AD-Wandler

Nehmen wir den Fall, dass ein AD-Wandler im Mikro-Prozessor integriert ist. Dann gibt es
nur einen Masseanschluss fiir die analoge und die digitale Welt. Genau auf diesen Massepunkt
bezieht sich der AD-Wandler und es bleibt uns nichts anders iibrig, als unsere analoge Span-
nung ebenfalls auf diesen Massepunkt bezogen zu liefern. Genau genommen bréuchten wir
eine OP-Schaltung, deren Ausgangsspannung mit floatender Masse zur Verfiigung steht. Wir
konnten dafiir die Subtrahierschaltung in Kapitel 28.1.6 verwenden. Meist geniigt aber eine
einfachere Losung:

uP

R
:I>—|: AD-Port Abb. 28.21: Analog-Signal

C an AD-Wandler.

Das RC-Glied filtert die Wechselanteile weg und zwar bezogen auf die Messmasse des AD-
Wandlers. Die Schaltung funktioniert, solange der Masseversatz zwischen analoger und digita-
ler Masse ein reiner Wechselanteil ist. In der Praxis trifft das recht gut zu, da der Gleichstrom
vom Prozessor niedrig ist und wir — schon aus anderen Griinden — auf eine niederohmige
Masseverdrahtung achten. Der Fehler durch den Gleichanteil im Masseversatz ist damit ver-
nachléssigbar.
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28.3 Uberspannungsschutz

Uberspannungen treten bei allen Arten von Netzen auf.
— aufdem 220V-Netz,

— im Bordnetz eines Fahrzeugs,

— auf Rechnernetzen,

— auf Telefonleitungen, Mess- und Steuerleitungen

Die Uberspannung tritt in drei Formen auf:
a) Statische Uberspannung

Dafiir wird ein Toleranzbereich definiert. Beispielsweise kann die Bordspannung bei einem
12V-System bis 16 V ansteigen.

b) Energiereiche Einzelimpulse. Sie werden durch Schaltvorgéinge auf dem 230V-Netz verur-
sacht oder treten im Kfz. durch Load-Dump auf.

Als Extremfall ist hier der Blitzeinschlag zu nennen.
¢) Periodische Nadeln, die von storenden Verbrauchern erzeugt oder eingestrahlt werden.

Beispiele: Generator, Ziindanlage, Thyristorumrichter.

Angeschlossene Verbraucher, Vermittlungen oder andere elektronische Gerdte miissen gegen
Uberspannungen geschiitzt werden. Je nach Gerit und Sicherheitsanforderung darf entweder die
Funktion iiberhaupt nicht gestdrt werden oder eine kurzzeitige Funktionsstorung ist erlaubt. In
jedem Fall darf eine Uberspannung keine bleibenden Schiden verursachen. Ein Blitzeinschlag
etwa ist eine so massive Storung, dass héufig die Funktion eines Gerits kurzfristig gestort sein darf.
Nach Abklingen der Uberspannung muss das Geriit aber wieder einwandfrei arbeiten.

In diesem Kapitel geht es deshalb um die Frage: Wie kann die Schaltung gegen kurzzeitige Uber-
spannungsimpulse geschiitzt werden?

28.3.1 Schutzelemente

Der direkte Weg ist das Abschneiden der Spannungsspitzen am Eingang. Je nach Uberspannungs-
impuls bedeutet aber diese Spannungsbegrenzung, dass ein grofler oder sehr groler Strom iiber das
Schutzelement flieit. Das Schutzelement muss diese Stromspitze und die damit verbundene Leis-
tung verkraften. Dazu gibt es spezielle Bauteile, die fiir diese Anforderungen geeignet sind:

— der Varistor oder VDR (Voltage Depending Resistor),
—  der gasgefiillte Uberspannungsableiter,

— die Suppressordiode und

— die Trisildiode.
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A

gasgeﬁjllter Varistor Suppressor- Trisil-
Uberspannungs- diode diode
ableiter

Abb. 28.22: Schaltsymbole von Uberspannungsableitern.

Alle hier vorgestellten Uberspannungsableiter verhalten sich fiir positive und negative Spannungen
gleich.

Der gasgefiillte Uberspannungsableiter ist sehr leistungsfihig. Er kann Impulsstrome im 10kA-
Bereich verkraften. Von den hier vorgestellten Schutzelementen spricht er am schnellsten an und
hat die kleinste Kapazitét.

Zundhilfe

Elektroden

Entladungsraum
Anschlisse

Aktivierungsmasse

Abb. 28.23: Der gasgefiillte
Uberspannungsableiter.

Physikalisch gesehen ist er eine Funkenstrecke, die durch die Elektrodenform und die Edelgasfiil-
lung auf die gewiinschten elektrischen Eigenschaften getrimmt wurde. Die Ansprechspannung ist
relativ ungenau und von der Alterung abhéngig. Wegen dem ,,harten* Ziindvorgang muss er meist
in Kombination mit anderen Schutzelementen eingesetzt werden. Dadurch und wegen seines hohen
Preises wird er vorwiegend in Spezialanwendungen eingesetzt.

Varistoren bestehen aus SiC- oder ZnO-Scheiben mit z. B. 20 mm Durchmesser. Elektrisch verhal-
ten sie sich wie spannungsabhéngige ohmsche Widersténde. Fiir kleine Spannungen sind sie hoch-
ohmig, fiir groBe Spannungen niederohmig. Der Ubergang erfolgt weich. Sie werden zum Uber-
spannungsschutz in Kfz.-Anwendungen, Telefonanlagen und fiir 230V-Anwendungen hauptsich-
lich eingesetzt, da sie {iber einen groBen Temperaturbereich funktionieren und relativ billig sind.
Fiir grofere Leistungsbereiche kdnnen sie parallelgeschaltet werden. Oder sie konnen zu MOS-
FETs parallelgeschaltet werden, um deren Avalanche-Energie zu begrenzen.

Die Suppressordioden sind im Prinzip hochgenaue, bipolare Zenerdioden. IThr Einsatzgebiet ist
dort, wo eine hohe Genauigkeit der Ansprechspannung gebraucht wird.

Das Trisilelement ist eine Art bidirektionaler Thyristor. Beim Erreichen der Ziindspannung ziindet
es durch und wird niederohmig leitend. Dabei wird die Eingangsspannung kurzgeschlossen. Das
Element bleibt so lange leitend, bis der Kippstrom unterschritten wird. Es eignet sich also nicht zur
allgemeinen Uberspannungsbegrenzung direkt an einem Versorgungsnetz, sondern eher fiir Son-
deranwendungen oder in Kombination mit weiteren Schutzelementen.
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Eine weitere Moglichkeit zum Uberspannungsschutz besteht in der Verwendung des vorhandenen
Leistungstransistors:

Abb. 28.24: Transistor zur unipola-
ren Uberspannungsbegrenzung.

1

ik

Beim Bipolartransistor wird eine Zenerdiode zwischen Kollektor und Basis geschaltet. Steigt die
Spannung an den Klemmen {iiber die Durchbruchspannung der Zenerdiode an, leitet diese und
schaltet den Transistor soweit ein, dass er die Spannung stabilisiert.

Der MOSFET im rechten Teil von Abb. 28.24 enthélt die eingezeichnete Avalanche-Diode parasi-
tar auf dem Chip. Sie verhilt sich wie eine Zenerdiode. Bei hoher Drain-Source-Spannung wird sie
leitend und verkraftet eine spezifizierte Verlustenergie. Im speziellen Fall kann so allein mit einem
MOSFET der Uberspannungsschutz erreicht werden.

28.3.2 Priifschaltung ,,Blitzeinschlag in unmittelbarer Nihe*

Beim Blitzeinschlag in unmittelbarer Ndhe wird ein Gerdt mit einem energiereichen Hoch-
spannungsimpuls iiber die Netzleitung beaufschlagt. Die Schaltung zur Erzeugung des Hoch-
spannungsimpulses sieht so aus:

Re lS R Rz
u =C R Lc Anschluss
l O ¢ S S Testobjekt

Abb. 28.25: Schaltung zur Erzeugung des energiereichen Hochspannungsimpulses.

U Hochspannungsquelle mit 500 V, 1000 V, 1500 V, 2000 V
Rc Ladewiderstand

Cc Energiespeicherkondensator (20 puF/2000 V)
Rg Widerstand fiir die Impulsdauer (50 Q)

R,, Anpasswiderstinde (R, =15 Q; R,p =25 Q)
Cs Kondensator fiir die Anstiegszeit (Cg = 0,2 uF)

Die Priifung des Gerites beginnt mit U = 500 V. Die Spannung U wird danach in Schritten
von 500 V gesteigert, bis die maximal vorgeschriebene Spannung erreicht ist oder das Gerét
zerstort wird.
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28.4 EMYV-gerechte Eingangsschaltung
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Abb. 28.26: EMV-gerechte Eingangsschaltung.

In Abb. 28.26 sind alle Mdglichkeiten aufgefiihrt, die wir iiberhaupt haben. Wir werden alle
MaBnahmen nur bei extrem EMV-verseuchter Umgebung benétigen. Die einzelnen Schaltungen
miissen in ihrer Funktion sehr genau auf das Nutzsignal abgestimmt werden. Der Tiefpass bei-
spielsweise muss so dimensioniert werden, dass er das Nutzsignal gerade noch durchlésst.

Die gleiche Schaltungsstruktur hilft ibrigens auch bei Prellen.

28.4.1 Tipps fiir den Aufbau

1)

2)
3)

4

3)

6)
7)

Alle Bauteile, die mit hohen Frequenzen arbeiten, miissen moglichst kompakt zusammenge-
fasst werden und von den anderen (langsameren) Signalen getrennt werden. Die Trennung
kann erfolgen: iber Buffer (mit moglichst flachen Flanken), Filter, gezielte Leiter-
bahn/Masseverlegung. Keine Signale unterschiedlicher Zugehdrigkeit auf gleichen Chip fiih-
ren. Verschiedene Gatter auf einem Digital-IC nur fiir gleiche Frequenzbereiche verwenden.

Falsch: Reset-Logik und Takterzeugung auf demselben Chip.
Ein-/Ausgangsleitungen filtern.

Mebhrere Oszillatoren auf einer Platine vermeiden, damit die Spektrallinien mehrerer Oszillato-
ren nicht tibereinanderliegen oder sporadisch aufeinander fallen, weil sich dann ihre Betrige
addieren. Die Erzeugung mehrerer Frequenzen kann durch Frequenzteilung erfolgen.

Langsamste und storsicherste Schaltung verwenden.

Mikroprozessor mit Plausibilitdtsabfragen beschéftigen, z. B. erlaubter Adressbereich, Sprung
einer Drehzahl, Temperaturdnderung etc.

Anbringung von Abblockkondensatoren nicht vergessen!

Unbenutzte Gatter: Eingéinge auf definiertes Potential legen! Keine Eingéinge offenlassen!
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28.5 Mallnahmen in der Software

28.5.1 Nichtbeschaltete Interrupteinginge

Trotz Anschluss von Pullup- oder Pulldown-Widerstinden miissen die Interruptvektoren definiert
und bedient werden. Selbst bei nicht erlaubten Interrupts empfiehlt sich deren Bedienung durch das
Programm, wobei mindestens ein RTI nétig ist, um im Storfalle einen Programmabsturz zu verhin-
dern. Das Auftreten von Interrupts, die hardwaremidBig gar nicht angeschlossen sind, deutet auf
massive Storungen hin und zeigen dem Programm die Storungen an. Sie kdnnen zur Durchfiihrung
besonderer Sicherheitsroutinen verwendet werden.

28.5.2 Illegale Op-Codes

Illegale Opcodes oder Zugriffe auf nicht erlaubte Speicherbereiche deuten (bei Ausschluss von
Programmfehlern) auf EMV-Stérungen hin. Meist wird der zentrale Rechnertakt gestort, was zu
falschen Taktimpulsen fithrt. Dabei kommt es auch zu kurzen Taktimpulsen, die einer zu hohen
Quarzfrequenz entsprechen wiirden. Einzelne Bits oder ganze Worter werden gestort. Der ganze
Ablauf im Rechner kommt aufer Kontrolle und der Rechner verhélt sich vollig undefiniert. Man
erkennt den Zustand auch daran, dass alle Pins undefiniert zwischen Null und Eins hin- und her-
schalten. Der Adressbus greift dann auf unerlaubte Bereiche zu und wenn der Rechnerchip mit
entsprechender Hardware ausgestattet, 16st diese Uberwachung einen Interrupt-Vektor aus. Ist die
Stérung vorbei, kann von diesem Interruptvektor ein Notprogramm gestartet werden, das versucht,
den urspriinglichen Stand wiederherzustellen oder zumindest gravierende Fehlfunktionen vermei-
det. Fehlen solche Abfang-Interrupts, stiirzt der Prozessor unweigerlich ab. Er verhdlt sich absolut
undefiniert und behélt den Zustand bei bis ein Reset ausgeldst wird.

28.5.3 Watchdogs

Watchdogs sind in sicherheitsrelevanten Geriten unumgénglich. Bei anderen Anwendungen ist ihr
Einsatz fraglich. Zum einen muss sichergestellt sein, dass die Watchdog-Funktion nicht gestort
wird und damit das ganze System anfilliger wird. Zum anderen muss die Watchdog-Funktion
,wasserdicht sein, damit man sich darauf verlassen kann. Gibt es nur eine ,,vollig unwahr-
scheinliche* Moglichkeit, den Watchdog zu umgehen, so kann man sicher sein, dass diese Mog-
lichkeit im Zusammenwirken mit Stérungen auch eintritt. Hierzu sind sehr genaue Detail-Uber-
legungen und -Priifungen nétig.

28.5.4 Plausibilititsabfragen

Oft hat der Rechner nicht viel zu tun, weil er auf eine Eingabe oder eine Antwort von der Hardware
wartet. Er kann dann so programmiert werden, dass er Plausibilitétsiiberpriifungen durchfiihrt. Er
iiberpriift Eingangssignale darauf hin, ob sie physikalisch sinnvoll sind. Das Signal eines Tempera-
turfiihlers beispielsweise kann sich nur mit einer bestimmten zeitlichen Geschwindigkeit &ndern.
Eine schlagartige Temperaturdnderung muss eine Fehlmessung, eine Storung sein.

Alle energietragenden Groflen wie Drehzahl, Geschwindigkeit, Spannung auf einem Kondensator,
Strom in einer Induktivitdt kdnnen sich nicht sprunghaft dndern. Detektiert der Rechner so einen
Fall, dann ist das Sensorsignal oder der Rechner gestort.
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Bei wichtigen Sensoren kann man den Arbeitsbereich etwas grofler wihlen als den tatsidchlich
genutzten Bereich. Meldet der Sensor dann einen Wert aullerhalb des iiblichen Arbeitsbereichs,
muss ein Fehler oder eine Storung vorliegen.

28.5.5 Programme testen

Alle Funktionen eines Programms miissen getestet werden. Ein Programm ist meist so kom-
plex, dass es nicht in seiner Gesamtheit und nicht in allen Kombinationen getestet werden
kann. Die einzelnen Funktionen hingegen konnen fiir sich getestet und auf ihre Grenzen hin
untersucht werden. Dies sollte unbedingt schon bei der Programmentwicklung durchgefiihrt
werden, damit bei EMV-Untersuchungen wenigstens eine gewisse Zuverldssigkeit vorhanden
1st.

Zur Auslotung, bis zu welchen Grenzen eine Schaltung in Zusammenspiel mit der Software
funktioniert, empfiehlt es sich Testprogramme zu schreiben. Der Aufwand lohnt sich und wir
bekommen ein grofleres Vertrauen in unser Produkt.

Zum Test von Interrupt-Programmen hat sich folgende Methode bewiéhrt: Beim Einsprung in
das Interrupt-Programm wird ein Port gesetzt. Am Ende des Interrupt-Programmes wird der
Port wieder zuriickgesetzt. Dies kann man fiir mehrere Interrupt-Programme mit verschiedenen
Ports tun. Mit dem Oszilloskop kann man dann sehr genau und bequem iiberwachen, wann
welcher Interrupt erfolgt und wie lange die Abarbeitung dauert. Die Methode hat sich fiir
kritische Echtzeit-Fille gut bewéhrt.

28.5.6 Wie storfest ist eine Schaltung?

Um eine quantitativ richtige Antwort auf diese Frage zu bekommen, miissen Messungen in
einem entsprechend ausgeriisteten EMV-Labor gemacht werden. Diese sind aufwindig und
erst sinnvoll, wenn ein Gerit oder ein Produkt bereits existiert. Oftmals wollen wir schon am
Versuchsaufbau iiberpriifen, ob grundsétzliche EMV-Probleme zu erwarten sind. Vielleicht
wollen wir auch nur eine Teilschaltung darauf hin beurteilen, ob das Schaltungskonzept iiber-
haupt geeignet ist. Dann brauchen wir eine ganz einfache Storquelle.

Besonders ,,gute” Storer stellen Induktivititen dar, die mit einem mechanischen Schalter
abgeschaltet werden. Die bestromte Induktivitdt versucht, den Strom weiter flieen zu lassen,
was am Schalter zu hohen Spannungen und zur Funkenbildung fiihrt. Der mechanische Schal-
ter ist wichtig, weil er im Unterbrechungsmoment extrem schnell abschaltet, wodurch grof3e
Stromédnderungen (magnetisches Feld) und groe Spannungsidnderungen (elektrisches Feld)
entstehen. Zusétzlich prellt ein mechanischer Schalter, so dass sich der Vorgang innerhalb
weniger ms tausendfach wiederholen kann.

In diesem Sinne ein ,,guter™ Storer ist die Lotstation am Laborplatz. Wir brauchen sie nur ein-
und auszuschalten und konnen beobachten, wie unsere Schaltung darauf reagiert. Zur Ver-
schirfung kdnnen wir noch die Netzleitung iiber unsere Schaltung legen und, statt am Schalter
ein- und auszuschalten, ziehen wir mehrfach den Netzstecker.
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28.6 Spezifische EMV-Aspekte bei Schaltreglern

Zum Schluss der EMV-Kapitel seien hier die wichtigsten Punkte fiir die Entstérung von
Schaltreglern wiederholt. Als Schaltungsbeispiel diene der Synchronabwértswandler. Er findet
seinen Einsatz beispielsweise bei der Erzeugung einer sehr niedrigen Versorgungsspannung
fiir einen Prozessor aus einer Gleichspannung. Wir stellen uns vor, dass aus der Bordnetzspan-
nung eines Kraftfahrzeugs eine Spannung von 1,8 V erzeugt werden muss, wobei der Aus-
gangsstrom bis zu 4 A betragen kann. Ein Abwértswandler mit Freilaufdiode, wie er in Kapi-
tel 2 vorgestellt worden ist, hitte wegen der Flussspannung der Freilaufdiode und den damit
verbundenen Leitendverlusten einen viel zu schlechten Wirkungsgrad. Deshalb wird anstelle
der Freilaufdiode ein zweiter aktiver Schalter eingesetzt, der antisynchron zum eigentlichen
Leistungsschalter arbeitet.

28.6.1 Der Synchronabwirtswandler als Beispiel

S;
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Schalterstellungen wihrend tejp. Schalterstellungen wihrend t,.
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Abb. 28.27: Leistungsteil des Synchronabwértswandlers.

28.6.2 Eingangs- und Ausgangsfilter

Um die geforderten Grenzen der leitungsgebundenen Stérungen einzuhalten, werden sehr hohe
Anforderungen an die beide Kondensatoren C, und C, gestellt. Eine Abschédtzung vorab zeigt
schnell, dass die Anforderungen nur mit sehr vielen, parallel geschalteten Kondensatoren
erfiillbar wéren. Einfacher wird es, wenn eingangs- und ausgangsseitig jeweils ein LC-Filter
erginzt wird.

Lef -/1* L af
i - i L — i. - N Abb. 28.28: Synchron-
Ue‘ C) Cos C. S, C, Cu j U, abwirtswandler mit
T T / T T J CLC-Filter am Ein-
J_ gang und Ausgang.

Eingangs- Ausgangs-
filter filter
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28.6.3 Masseverdrahtung

Abb. 28.28 zeigt den Schaltplan in iibersichtlicher Form, ist aber fiir EMV-Uberlegungen
ungeeignet. Der Grund liegt darin, dass wir die Leitungen im Schaltplan als ideal leitend
interpretieren, sie es aber in Wirklichkeit nicht sind. So ergibt sich zwischen C, und Masse ein
Spannungsabfall, da der Spulenstrom wéhrend ¢,;, iiber S; und C, und von dort nach Masse
flieBt und in der Zeit ¢, iiber S, direkt nach Masse flief3t.

Uel ) .—LC- ‘i.c a L - -Lc - %Caf ] U, Stromfluss

wihrend 7,

""'2"\'/| """ e ‘\IL """""""""
asse
Lef S1 _______ L - Laf
- L - - o
! S fl
0O lea | qe Hho pral e lu S,
I . )
ZMasse:: ------- '\IL -----------------

Abb. 28.29: Spannungsabfall an Zy;¢e-

Um den Spannungsabfall zu vermindern, miissten wir die Masseverbindungen niederohmiger
gestalten, also eine fldchige Masse verwenden. Dies flihrt meist zu Multilayer-Platinen, die
entsprechend teuer sind. Und selbst dann wird der Effekt nur verkleinert und nicht génzlich
vermieden.

Eine sehr viel wirksamere Losung erhalten wir mit einer gednderten Masseverdrahtung wie sie
in Abb. 28.30 gezeigt wird. Der besagte Spannungsabfall ist zwar immer noch vorhanden,
wird aber nur auf der internen Masse wirksam. Nach auflen hin entsteht keine Storspannung.
Und dies gilt fiir die Eingangsspannung und die Ausgangsspannung!

L
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° - —% Abb. 28.30:
,»Richtiger Anschluss
der EMV-Filter.

externe Masse interne Masse
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28.6.4 Anschluss der Treiber

Die Treiber fiir die Leistungsschalter miissen gemi3 Abb. 28.30 an die interne Masse ange-
schlossen werden, da sie beim Umschalten der Leistungsschalter Peak-Strome verursachen, die
tunlichst bitte nur intern flieBen und keinesfalls nach auflen wirksam werden diirfen!

28.6.5 Messen der Ausgangsspannung

Es stellt sich noch die Frage: Wie wird denn nun die Ausgangsspannung gemessen, wenn es
verschiedene Massen gibt? Messen wir auf die interne Masse bezogen, so bekommen wir
durch den Spannungsabfall auf der Masse einen laststromabhéngigen Messfehler. Dies ist aber
bei der niedrigen Ausgangsspannung besonders unerwiinscht. Messen wir bezogen auf die
externe Masse, dann machen wir keinen Messfehler. Allerdings miissen wir die Messschaltung
auf die externe Masse anschliefen und haben damit gleich zwei neue Probleme: Erstens laufen
wir Gefahr, dass es iiber die Messschaltung zu Verkopplungen beider Massen kommt und
zweitens muss es irgendwo ein ,,Entkopplungsinterface” zwischen Messschaltungsausgang
und Treiber geben. Sinnvollerweise filhren wir die Entkopplung auf der digitalen Ebene durch,
da dort Spannungsdifferenzen noch am ehesten verkraftbar sind.

28.6.6 Aufgespannte Fliche

Selbst wenn wir nach den bisherigen Uberlegungen alles ,,richtig” gemacht haben, kann unser
Wandler durch die EMV-Priifung fallen, da er Hochfrequenz abstrahlt. Natiirlich kann durch
ein geschirmtes Gehéduse Abhilfe geschaffen werden, das aber wiederum zu neuen Problemen
wie etwa Kosten fiihrt. Packen wir das Ubel an der Wurzel an! Wo strahlt denn unser Wandler
iiberhaupt ab?

Zur Beantwortung dieser Frage erinnern wir uns an Kapitel 14.4, wo eine groBe Stroménde-
rung in Zusammenhang mit der aufgespannten Fldche abstrahlend wirkt. Betrachten wir noch-
mals Abb. 17.29: Wir miissen dort die im folgenden Abb. schraffierte Flache minimieren:

Lo L

Sy L
- L ) o
Ue‘ D Lcef %% s l.ca i-Caf ‘Ua Abb. 2_8.31;21;10 h
T { 2 T T ] minimierende Fliche.

af

Zso klein wie méglich!
Wir kdnnen dies erreichen durch

— eine optimierte Leiterbahnfithrung,

— eine enge Verbauung der drei Bauelemente C,, S| und S5,

— die Verwendung von zwei MOSFETs in einem SO8-Gehéuse,

— die gegeniiberliegende Positionierung von S| und S, bei einer Bi-Layer-Platine,

—  durch alle MaBBnahmen, die im Kapitel 14.4 genannt worden sind.

Es hat sich bei verschiedenen Projekten auch immer wieder gezeigt, dass ein langsameres
Schalten der MOSFETs nétig wurde. Dazu konnen die Gate-Vorwiderstinde erhoht werden

oder es konnen hochohmigere Treiber Verwendung finden. Beides geht natiirlich zu Lasten der
Schaltverluste, ist aber oft unter Kosten- und Terminaspekten der einzige praktikable Weg.
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29 Kondensatoren und Filter

Bei den klassischen Wandlern werden eingangs- und ausgangsseitig Elkos als Blockkondensa-
toren verwendet. Sie fiihren den kompletten Wechselstromanteil des Wandlers und sind dem-
entsprechend belastet. Bei Resonanzwandlern kommen Umschwingkondensatoren hinzu. Sie
haben eine kleinere Kapazitit, fiihren aber vergleichsweise noch héhere Strome. Es kommen
Keramik- und vor allem Folienkondensatoren zum Einsatz.

Kondensatoren sind — wie Spulen oder Leistungstransistoren — Bauelemente der Leistungs-
elektronik und miissen genauso sorgféltig ausgesucht und dimensioniert werden. Deshalb wird
in diesem Kapitel auf die grundsitzlichen Beziehungen bei den Kondensatoren und auf ihre
Werkstoffeigenschaften eingegangen.

29.1 Grundsitzliches
Fiir einen realen Kondensator gilt allgemein das Ersatzschaltbild:

Abb. 29.1: Ersatzschaltbild eines Kondensators.

In Lg werden alle induktiven Anteile zusammengefasst, wie etwa die Induktivitdt der An-
schlussdréhte oder induktive Komponenten, die durch den Folienwickel entstehen.

R; und Rg konnen zu einem Widerstand zusammengefasst werden, wobei es gleichwertig ist, ob
wir das in einem Parallel- oder Serienwiderstand tun. In der Leistungselektronik héngt die
Erwéarmung eines Kondensators von der Strombelastung ab. Deshalb bevorzugt der Leistungs-
elektroniker die Serienschaltung und nennt den Widerstand Ersatz-Serien-Widerstand, kurz
ESR. In Lgwird keine Verlustwarme erzeugt.

ESR C
o—F——o

Ist der Effektivstrom durch den Kondensator bekannt, so kdnnen wir die gesamte Wérmeleis-
tung im Kondensator berechnen:

P=1I,;-ESR (29.1.1)

Abb. 29.2: Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines realen Kondensators.

Der ESR hingt neben anderen Groflen auch von der Kapazitit des Kondensators ab. Zur Ver-
einfachung spezifizieren die Kondensatorhersteller den Verlustfaktor tan¢ , der vom Kapazi-
tatswert unabhéngig ist. Er hangt nur noch von den verwendeten Materialien (Folie oder Elek-
trolyt), von der Temperatur und von der Frequenz ab. Aus dem tand berechnet sich der ESR
nach der Beziehung:

ESR
k Abb. 29.3:
Definition ESR = tano (29.1.2)
vom tan §. w-C
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29.2 Elektrolytkondensatoren

29.2.1 Verlustfaktor von Elektrolytkondensatoren

Der Verlustfaktor von Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren hat folgenden typischen Verlauf:
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Abb. 29.4: Verlustfaktor von Niedervolt-Elkos. Quelle: Siemens.
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Abb. 29.5: Verlustfaktor von Hochvolt-Elkos. Quelle: Siemens.
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Von Niedervolt-Elkos spricht man bei einer Spannungsfestigkeit bis ca. 63 V. Sie erreichen
eine prinzipielle hohe Zuverldssigkeit, da bei ihnen der Selbstheilungseffekt auftritt. Sollte es
an einer Stelle in der Oxid-Schicht des Aluminiums zum Durchschlag kommen, dann beschéa-
digt der Durchschlag das Material so, dass es anschliefend isoliert. Der Elko ist also weiterhin
gebrauchsfahig. Bei Elkos mit hoherer Spannung tritt der Effekt nicht mehr auf.

29.2.2 Resonanzfrequenz von Elektrolytkondensatoren

Das Ersatzschaltbild in Abb. 29.1 enthélt die Induktivitéit Lg, die zum eigentlichen Kondensator
in Serie geschaltet ist. Sie bildet zusammen mit dem eigentlichen Kondensator C einen Serien-

schwingkreis. Bei hoheren Frequenzen tritt Resonanz auf, was im nachfolgenden Abb. darge-
stellt ist.
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In den Minima des Scheinwiderstands liegt die Resonanzfrequenz der Kondensatoren. Unter-
halb der Resonanzfrequenz sind sie kapazitiv. Oberhalb der Resonanzfrequenz sind sie induk-
tiv. Das heifit bei hohen Frequenz iiberwiegt der Scheinwiderstand von Lg gegeniiber dem
Scheinwiderstand von C.

Wenn der Kondensator bei hohen Frequenzen zur Induktivitét wird, so ist er deshalb aber nicht
unbrauchbar. Wie Abb. 29.6 zeigt, hat diese Induktivitdt zunichst einen sehr niedrigen
Scheinwiderstand, der erst bei sehr hohen Frequenzen merklich anwichst. Setzen wir also
einen Elko als Blockkondensator ein und beaufschlagen ihn mit Frequenzen, die iiber die Re-
sonanzfrequenz hinausgehen, so wirkt dennoch ein niedriger Scheinwiderstand und die Block-
wirkung ist noch da und nach Abb. 29.6 abschétzbar und mit Abb. 29.1 berechenbar.

29.2.3 Wechselstrombelastbarkeit von Elektrolytkondensatoren

Die zuldssige Wechselstrombelastbarkeit geben die Hersteller fiir die verschiedenen Kapazi-
tats- und Spannungswerte in Tabellen an. Um den richtigen Kondensator auszuwihlen braucht
man nur den Effektivstrom, mit dem der Kondensator belastet wird. Der Effektivstrom kann
berechnet, gemessen oder durch die Schaltungssimulation ermittelt werden. Fiir die Berech-
nung sei nachfolgend ein Beispiel angefiihrt. Fiir einen einfachen Abwértswandler soll der
Effektivwert /- berechnet werden:



398 29 Kondensatoren und Filter

Abb. 29.7: Teilschaltung
U | Ce= DA Caz |Ug des Beispielwandlers.
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Fiir die Eingangsseite (U,, I.) wird fiir die Berechnung Stromquellencharakter angenommen,
was bei der hohen Arbeitsfrequenz der Schaltregler auch in der Realitdt gut zutrifft.

Die grauen Flachen im oberen Teilbild von Abb. 29.8 stellen Strom-Zeit-Fldchen dar. Jede
Flache entspricht somit einer Ladung, die dem Kondensator zugefiihrt wird (oberhalb von /)
oder die vom Kondensator abgefiihrt wird (unterer Teil). Im stationdren Zustand (Stréme &n-
dern sich nicht mehr von Periode zu Periode) muss die dem Kondensator zugefiihrte Ladung
gleich der abgefiihrten Ladung sein. Dadurch sind beide Flachen gleich groB.

Mit diesem Zusammenhang lésst sich das untere Teilbild von Abb. 29.8 zeichnen.

Aus Abb. 29.8 lassen sich folgende Beziehungen entnehmen:

Iir lein _IT : Lein
I, ==L =2y mit vp = ——
e B T 7 T T
21
=iy = = (29.2.1)
vr
I
I~ =iT—Ie=2~—e—Ie=Ie-(i—l) (29.2.2)
vr vr

Ies =1, (29.2.3)
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Zur Berechnung von #| verwenden wir den Strahlensatz:

b — lein — 1 == Lein
Ier 1oy 14 fer
e}

Gl. (29.2.2) und GI. (29.2.3) eingesetzt:

t.
=t _.L (29.2.4)
14(=—1) 2
vr

Unser Ziel ist die Berechnung des Effektivstromes /c. Allgemein gilt fiir den Effektivwert
eines Stromes:

(29.2.5)

Zur einfacheren Berechnung ermitteln wir zunichst / 2T und zerlegen das Integral in die Be-
reiche 0 bis ¢, ¢ bis 7,;, und #;, bis 7. Damit folgt:

T tell’l
13-T= j( Tt) dt+ j (Tt) dt+ j 13,dt
0 em 0
Mit GI. (29.2.1) und Gl. (29.2.3) folgt:

lein—1 T ~lein
12T = 2le (jt dt + j £2dr)+ 12 j dt (29.2.6)

V1 lein

2 3 3
4-1, _(ll_i_(tein_ll)
2 2

VT “Lein 3 3

2 2
=Ic-T= Y+ 15 (T —ty)

2
I_C_ 4 -( em 3t1tem +3temtl )+1_VT =i_4 +4

12 v 3 vp 3T wiT

+1—VT

Gl. (29.2.4) eingesetzt:

-4

) >
_4 "o T
2
v -T

2 v

2 4
S L S Y S (292.7)
7 3vr 3vp

Oder

4
Ic=1,- [——1} (29.2.8)
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Mit GI. (29.2.8) lasst sich der Kondensatorstrom (Effektivwert) in der konkreten Schaltung

. 1
berechnen. Zur Verdeutlichung sei [—C iiber vy dargestellt:
e

2 Abb. 29.9: Auf den Ein-
15 gangsstrom bezogener Kon-
1 densatorstrom in Abhéngig-
— | keit vom Tastverhiltnis.
0,5
0
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0

VT

Die hier vorgestellte Berechnung erfolgte am Beispiel des Abwirtswandlers und sollte eine
mogliche Vorgehensweise verdeutlichen. Fiir andere Wandler-Typen kann entsprechend vor-
gegangen werden, wobei die prinzipiellen Stromverlédufe — wie hier in Abb. 29.8 — bekannt sein
miissen.

Die idealisierte Vorgehensweise mag fiir Leute aus der Praxis unzuldssig erscheinen. Es ist
jedoch zu beachten, dass alle Zusammenhénge, Spannungs- und Stromverldufe fiir den Ideal-
fall vollstdndig bekannt sein miissen, um den Wandler und dessen Arbeitsprinzip zu verstehen.
Nachtréglich konnen (und miissen) die realen Eigenschaften immer noch ergédnzt werden.

Fiir das Berechnungsbeispiel in diesem Kapitel ist die Idealisierung vollkommen zuléssig.
Denn die Strome sind durch die Induktivitdt definiert. Der Strom i; ist die energietragende
GrofBe in L und kann deshalb nicht springen. Die anderen Strome sind davon abgeleitet. Folg-
lich gilt fiir sie dasselbe. Uberschwinger durch den Schaltvorgang wirken sich in den Strom-
verlaufen praktisch nicht aus und somit macht die idealisierte Berechnung wirklich Sinn.

Unbenommen davon kdnnen wir den Wirkungsgrad des Wandlers, der sicherlich unter 100 %
liegt, durch einen entsprechend héheren Ansatz fiir den Strom beriicksichtigen.

Wollen wir einen Wandler mit einem Wirkungsgrad von 80 % realisieren, so miissen wir im
obigen Beispiel lediglich den Eingangsstrom /, um 25 % hdher ansetzen. Die weiteren Aussa-
gen — etwa Abb. 29.9 — gelten dann auch fiir die reale Schaltung hinreichend gut.

29.3 Folienkondensatoren

Folienkondensatoren haben deutlich geringere Verluste als Elektrolyt-Kondensatoren. Deshalb
werden sie bei hoheren Frequenzen anstelle von Elkos eingesetzt.

Bei Resonanzwandlern kommt zusétzlich die Belastung mit bipolaren Spannungen bei gleich-
zeitig groBlen Stromen vor, wobei auch dort noch ein guter Wirkungsgrad erreicht werden
muss.
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Fiir die Berechnungen konnen wir wieder auf das vereinfachte Ersatzschaltbild Abb. 29.2 zu-
riickgreifen, da fiir die Leistungselektronik die Verluste im Serienwiderstand Rg dominieren.
Die Vernachldssigung der Induktivitdt ist zuldssig, da in ihr keine Verlustwédrme entsteht, die
das Bauteil belasten wiirde. Die alleinige Beriicksichtigung des Serienwiderstandes ist erlaubt,
da ein eventuell vorhandener Parallelwiderstand in einen Serienwiderstand umgerechnet wer-
den kann. In dem Serienwiderstand sind alle Verlustmechanismen zusammengefasst.

Rg kann aus dem tand nach GI. (29.1.2) berechnet werden. Somit unterscheidet sich die Be-

trachtungsweise von Elkos und Folienkondensatoren prinzipiell nicht. Deutlich Unterschiede
gibt es hingegen in den Werten des Verlustfaktors tano .

Die Folienkondensatoren werden mit fiinf unterschiedlichen Kunststofffolien als Dielektrikum
hergestellt und fiir jede Sorte gibt es zwei Aufbauarten: Entweder wird Aluminium als Elektro-
den auf die Kunststofffolie aufgedampft oder es werden Aluminiumfolien zwischen die Kunst-
stofffolien gewickelt.

Zusitzlich gibt es die PKP und die PKT Ausfithrungen, wo Kunststoftfolie und Papier einge-
setzt wird.

Typ Technologie tan obei 1 kHz
FKP (KP) Polypropylen/Aluminiumfolie 1.3-10*
MKP Polypropylen/Aluminium metallisiert 1.3-107*
MKC Polycarbonat/Aluminium metallisiert 1.3-107°
MKS Polyester/Aluminium metallisiert 6,5-1073
FKC Polycarbonat/Metallfolie 1,5-1073
FKS Polyester/Metallfolie 5,510
TFM Polyterephthalsdureester/Aluminium metallisiert 5..10-1073
MKT Polyester/metallisiert 5107

KT Polyesterfolie/Metall 4103

KS Polystyrolfolie/Metall (Styroflex) 2.3-107*
PKP Papier und Polypropylenfolie/Metall 1-107
PKT Papier und Polyesterfolie/Metall 6-1073

Tabelle 29.1 Ubersicht Folienkondensatoren. Entnommen aus /3/

Die deutlichen Unterschiede der Verlustfaktoren zeigen, dass der Auswahl des Kondensator-
Typs eine besondere Bedeutung zukommt. Dies trifft insbesondere fiir die Resonanzwandler
zu, wo die Schwingkreiskondensatoren bei hoher Frequenz mit einem hohen Strom belastet
werden. Bei falscher Dimensionierung werden die Kondensatoren nicht nur heifl und erzeugen
erhohte Verluste, sondern sie konnen sich auch plotzlich autblasen und eventuell explodieren.

In der Ubersichtstabelle Tabelle 29.1 ist der Verlustfaktor nur fiir eine Frequenz, nimlich fiir
1 kHz angegeben. Fiir andere Frequenzen gilt:
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Abb. 29.10: Verlustfaktoren in Abhéngigkeit von der Frequenz.

294 CLC-Filter

29.4.1 Schaltung

Bei einem Schaltnetzteil wird eingangs- und ausgangsseitig eine mdglichst gute Gleichspan-
nung gefordert, die einen recht kleinen Spannungsrippel ausweisen muss. Das erfordert grof3e
Eingangs- und Ausgangskondensatoren, die in ihrem Bauvolumen unverhéltnismaBig grofl und
teuer werden.

Verwenden wir statt eines dicken Elkos eine CLC-Filterung, konnen wir héufig eine deutliche
Verbesserung erreichen. Der Fall, dass der Ausgangsstrom /, gefiltert werde muss, sei hier kurz
angedeutet:

| L Abb. 29.11: Filter fiir den Ausgangs-

L S strom.
L™ 1 |,

I I r

Die Kondensatoren kdnnen im optimierten Fall durchaus unterschiedlich groB sein. Zur Di-
mensionierung konnen wir die Filteriibertragungsfunktion berechnen und zusammen mit dem
Stromrippel die Welligkeit der Ausgangsspannung berechnen. Dabei sind die ESRs der Kon-

a
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densatoren zu beriicksichtigen. Falls die mathematische Beschreibung zu kompliziert erscheint,
konnen wir die Filterschaltung auch mittels Simulation dimensionieren.

29.4.2 Zahlenbeispiel fiir ein CLC-Filter

Stellen wir uns exemplarisch den Ausgangskondensator eines Abwirtswandler vor, der dimen-
sioniert werden soll. Er wird von der Speicherdrossel mit Strom versorgt und wir kdnnen den
Strom als eingeprigt betrachten. Das beriicksichtigen wir in den Schaltbildern durch eine
Stromquelle. Es sollen zwei Filterschaltungen verglichen werden, ein einzelner Elko und ein
CLC-Filter:

CRD ekl
1" 1

Abb. 29.12: Einzelelko und CLC-Filter im Vergleich. R ist der ESR des Elkos.

Fiir den Einzelelko gilt:

Vi+ao’R*C*

1
—|R+— |1, = U=lyu=1—"—=2—"-=_
u ( +ja)Cj Ly U= oC Iy

Fiir C =2200uF stehend Durchmesser = 16 mm Hohe =25 mm, R = 14mQ,
f=80kHz und 7, = 10A (Grundwelle) erhalten wir: U = 140mV.
Fiir das CLC-Glied gilt:

R+.L ja)L+R+.lj R+71
joC joC joC

g= 1 1 e

R+—+joLl+R+— joL+R+——

JjoC joC jo
ool 1+2ja)RC—a)2R2C2.IL
~ joC 242joRC-w’LC
2

1 |(1-e’RC?) +a0?R2C?

=U=— 1

B 2
oC (2-0LC) +40?R3C
Fiir C =470pF: stehend Durchmesser 10 mm Hoéhe 16 mm, R = 28mQ,

L=4,7pH: 12,9 mm-13,2 mm - 6,5 mm, f=80kHz, und I; = 10A (Grundwelle) erhalten wir:
U=3,4mV.

Die zweite Losung hat bei vergleichbarem Bauvolumen erstens eine niedrigere Bauhdhe und
zweitens eine deutlich bessere Filterwirkung. Die Dimensionierung erfolgte ,,intuitiv mit
Bauteilen, die géngig und lieferbar sind. Fiir eine Optimierung wollen wir den Frequenzgang
des Filterwiderstandes mit einer Excel-Darstellung betrachten. Unsere Arbeitsfrequenz liegt bei
80 kHz. Da in beiden Fillen die Oberwellen keine signifikanten Neuigkeiten liefen, wurde nur
der Frequenzbereich bis knapp tiber 100 kHz gezeichnet.
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ZHQ Filterwiderstand
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Abb. 29.13: Frequenzgang des Filterwiderstandes fiir einen einfachen Ausgangselko.
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0,001
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Abb. 29.14: Frequenzgang beim CLC-Filter.

Fiir hohe Frequenzen nimmt die Ddmpfung stark zu. Die Harmonischen kdnnen somit in der
Praxis vernachldssigt werden. Allerdings wird in Abweichung zu Abb. 29.14 die Ddmpfung
irgendwann nicht mehr kleiner, weil sie durch den Verlustwiderstand der Spule begrenzt wird
und den haben wir in unserer Rechnung als null angenommen.
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30 Strommessung

30.1 Einfiihrung

Eine Strommessung wird fiir unterschiedliche Anwendungen benétigt. In der Antriebstechnik
werden die Motorstrome nach Betrag und Phase gemessen. Haufig kann dafiir ein Stromwand-
ler eingesetzt werden. Bei Schaltreglern miissen Strome hinreichend genau und schnell gemes-
sen werden. Sie enthalten hohe Frequenzanteile und haben gleichzeitig einen Gleichanteil, der
genauso mit gemessen werden muss. Die Strommessung entscheidet dort iiber das dynamische
Verhalten und die Robustheit des Wandlers, etwa bei einem ausgangseitigen Kurzschluss.

Dies soll hier an einem Beispiel erlautert werden. Schaltregler werden mit dem PWM-Signal
angesteuert. Dabei stellt sich ein festes Verhéltnis zwischen Ausgangsspannung und Eingangs-
spannung ein. Mit einem Spannungsregler wird das Tastverhéltnis so geregelt, dass die Aus-
gangsspannung den gewiinschten Wert auch bei Lastdnderungen beibehidlt oder zumindest
nach einer kurzen Einschwingphase wieder erreicht. Der Strom bleibt dabei unberiicksichtigt.
Bei speziellen Betriebsbedingungen kann der Strom auf unzuldssig hohe Werte ansteigen.
Solche Betriebsbedingungen konnen sein:

- Laden des Ausgangselkos.
- Kurzschluss am Ausgang oder Uberlast.
- Regleriiberschwingungen durch starke Lastdnderungen am Ausgang.
- Fehler in der Schaltung.
Der erste Punkt sei naher erldutert. Ein einfacher Synchronabwértswandler wird eingangsseitig

hart an die Versorgungsspannung angelegt, was z.B. durch einen mechanischen Schalter
passiert:

/T
i L Abb. 30.1: Synchronwandler ohne
=c L o weitere Schutzmaflnahmen.
U, T e
= —
J',: T2 B Ca \Ua
(o] O

Der Eingangskondensator C. wird dabei mit einem sehr groen Strom aufgeladen, da die
Spannungsquelle (Laborkonstanter, Batterie, Netz) niederohmig ist. Dadurch steigt die Span-
nung U, sehr schnell an. Der Wandler arbeitet dabei mit einem bestimmten Tastverhdltnis und
ladt den Ausgangselko C, auf. Dabei steigt der Strom i; auf einen sehr hohen Wert an, der die
Induktivitit L in die Séttigung bringt und die Transistoren zerstort. Zahlenbeispiel: Ein Wand-
ler mit der Topologie in Abb. 30.1 ist fiir eine Eingangsspannung von 600V ausgelegt. Mes-
sungen haben gezeigt, dass der Spulenstrom i, schon bei einer Eingangsspannung von 60V auf
25A ansteigt. Dabei wurde eine spezielle Drossel verwendet, die bei diesem Strom noch nicht
sattigt. Mit der Originaldrossel wire der Strom durch die Séttigung noch viel groer geworden.
Wir konnen leicht erkennen, dass bei der Eingangsspannung von 600V der Strom grofer wird,
als der zuldssige Peak-Wert der Transistoren von 80A.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH, ein Teil von Springer Nature 2020
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Um dieses Problem zu 16sen kénnten wir eine Softstart-Funktion einbauen, die das Tastver-
haltnis langsam hochfdhrt. Dann wére allerdings ein Kurzschluss am Ausgang noch nicht
abgedeckt. Eine robuste Losung hingegen ist der so genannte ,,Current mode controlled*
Betrieb. Der Strom dient zur Steuerung des Wandlers. Er wird entweder tiberwacht oder aber
er dient direkt zur PWM-Erzeugung. Voraussetzung dafiir ist eine Strommessung. Und mit der
wollen wir uns in den folgenden Ausfiihrungen beschéftigen.

30.2 Pfade in denen Strom gemessen wird

Uberlegen wir uns doch mal, in welchem Pfad eine Strommessung erfolgen konnte. Wir wol-
len das der Einfachheit halber wiederum beim Abwirtswandler tun.

° .
1
H
JaT, .
L Abb. 30.2: Mogliche
L - o Stellen fiir eine Strommes-
u ¥ ._ sung.
e CeJ:: T2 = Ca U
I °
[e; )

Der Strom i7; kann natiirlich auch im Source-Pfad von 7' gemessen und der Strom ir, im
Drain-Pfad von 7>.

Der einzige leicht zu messende Strom ist ir>. Er kann mit einem Shunt zwischen der Source
von 7> und Masse eingebaut werden oder wir verwenden den Rps,, von T5. Allerdings ist i
nur dann gleich dem Spulenstrom iz, wenn 7> leitet, also wéhrend #4,,. Wahrend f.;, wiirde der
Spulenstrom i; unkontrolliert bleiben.

Der Strom ir; ist schon schwieriger zu messen. Entweder wir messen ihn potentialfrei oder wir
messen ihn auf U, bezogen und iibertragen das Ergebnis irgendwie iiber die Potentialdifferenz
U. nach Masse. Nachfolgend wird hierfiir ein ,,Level Shifter” beschrieben.

Der Strom i; kann nur potential getrennt gemessen werden, denn der Pfad in dem er flief3t,
springt mit der vollen Eingangsspannung und mit einem hohen du/dt. Gleichzeitig ist er gleich-
strombehaftet, was die Verwendung eines Stromwandlers erstmal verbietet.

Die Strommessung ist eine schwierig zu 16sende Aufgabe und andererseits unumganglich, um
eine sichere Funktion zu gewihrleisten. Im Folgenden wollen wir die géngigen Messprinzipien
vorstellen und zwei Schaltungsbeispiele vorstellen.

30.3 Magnetische Widerstiande

30.3.1 AMR Sensoren

Sie beruhen auf dem anisotropen magnetoresistiven Effekt. Es tritt eine anisotrope Streuung an
ferromagnetischen Materialien auf, die von der Raumrichtung abhéngt. Der Widerstand einer
Schicht mit eigener Magnetisierung ist abhdngig vom dufleren Magnetfeld. Weitere Infos bei
den Firmen muRata, Sensitec und andere. Wir haben diese Sensoren mangels Anwendungen
bisher nicht eingesetzt und sie scheinen im Forschungsstadium zu sein.
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30.3.2 GMR Sensoren

Sie beruhen auf dem Riesenmagnetowiderstand. Er tritt in diinnen magnetischen Schichten auf,
deren Magnetisierung gegensinnig orientiert ist. AuBere Magnetfelder fithren auch hier zu
einer Anderung des Widerstandes. Die Sensoren werden als Magnetfeldsensoren in der Auto-
mobiltechnik eingesetzt. Wir haben die GMR-Sensoren bisher nicht verwendet. Firmen: Sensi-
tec, NVE Corporation und andere.

30.3.3 Die Feldplatte

In einem Halbleiter werden quer zur Flussrichtung der Ladungstriger leitende Metallisierun-
gen eingebracht. Sie wirken als Aquipotentiallinien. Ohne #duBeres Magnetfeld haben sie
keinen Einfluss. Beim Anlegen eines Magnetfeldes werden die Ladungstriger aufgrund der
Lorentzkraft abgelenkt und durchlaufen einen lingeren Weg, was zu einer Widerstandserho-
hung fiihrt.

elektrisches Feld

- metallische Nadeln

abgelenkter Strom Abb. 30.3:

I | Feldplatte.
——— /———

30.4 Stromwandler

Den Stromwandler haben wir bereits in Kap. 24 kennen gelernt und seine Eigenschaften mit
dem T-Ersatzschaltbild erkldrt. Ein Stromwandler kann von Hause aus nur Wechselstrom
messen. Jetzt gibt es aber einen Trick, der bei manchen Anwendungen verwendet werden
kann. Sowohl ir;, als auch iz; werden zeitweise zu null. Und immer wenn der Strom null ist,
kann der Trafo des Stromwandlers entmagnetisiert werden. Ist er vollstindig entmagnetisiert,
beginnt die Strommessung von null an. Wenn also der Strom wieder fliet, weil der zugehdri-
ge Leistungsschalter leitend geschaltet worden ist, kann der Trafo den Sprung richtig iibertra-
gen und der Stromwandler liefert erstmal den richtigen Wert am Ausgang. Da der Strom nach
dem Sprung einen Gleichanteil besitzt, darf der Zustand nicht zu lange andauern, was aber bei
periodisch arbeitenden Wandlern sowieso sichergestellt ist. Dazu sei ein Schaltungsbeispiel in
Abb. 30.4 vorgestellt.

30.4.1 Schaltungsbeispiel

Der eigentliche Stromwandlertrafo ist in Abb. 30.4 mit Trafol bezeichnet. Er hat polarititsab-
hingig unterschiedliche Abschlusswiderstinde. Fiir positive Ausgangsspannungen leitet die
Diode D; und die Sekundérseite ist mit R;s belastet. Fiir negative Spannungen ist R4 wirksam,
der deutlich hochohmige als R;s ist. Deshalb entmagnetisiert er fiir den Fall negativer Span-
nungen (primérseitig kein Stromfluss) sehr schnell. Die Schaltung kann also extreme Tastver-
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héltnisse verkraften. Hier ist das Verhiltnis der Widerstdnde 50:1, was ein vy von 98% bedeu-
tet.

IC4A ist ein Komparator, der die Schnittstelle zwischen analogem Signal und Logik darstellt.
Er schaltet, wenn die Spannung an seinem ,,-,,Eingang eine vorgegebene Schwelle erreicht.
Und diese Spannung ist nach unseren bisherigen Uberlegungen ein Abbild des Stromes.
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Abb. 30.4: Beispiel eines Stromwandlers mit Auswerteschaltung.
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30.4.2 Stromwandler mit Analogschalter

In der Schaltung in Abb. 30.4 kann der Stromwandler nur positive Strome messen. Bei negati-
ven Stromen sperrt D;. Der Stromwandler entmagnetisiert und die Ausgangsspannung ist null.
Gerade bei modernen Wandlern wie ZVS oder Resonanzwandlern komme auch negative
Strome vor, die wir durchaus messen wollen und miissen. Dann kann die Entkopplung zwi-
schen Messen und Entmagnetisieren nicht einfach mit einer Diode gemacht werden. Wir
konnen beispielsweise Analogschalter verwenden, die immer dann eingeschaltet werden, wenn
T1 in Abb. 30.4 leitet. Die Information zum Ein-/Ausschalten bekommen wir von der Treiberan-
steuerung als digitales Signal und auch auf die richtige Masse bezogen. Anstelle der Analog-
schalter konnen Kleinsignal-FETs verwendet werden wie in Abb. 30.5 gezeigt. Thre beiden
Gates konnen verbunden werden, da u; sehr klein ist.

1:40
(o}
I i J
U :)| I [] Rent J: T Abb. 30.5: Stromwandler
" | ° mit MOSFET:s fiir bipola-
re Strome.
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30.5 Shunt

30.5.1 Widerstand oder Rpson

Bei der Strommessung mit einem Shunt wird der Spannungsabfall an einem Widerstand ge-
messen. Wenn der Widerstand ein ohmscher Widerstand ist, dann ist die Spannung proportio-
nal zum Strom. Und das gilt fiir Gleichspannung und fiir Wechselspannung bis zu hohen
Frequenzen hin.

Der Shunt kann ein eigens dafiir eingebauter niederinduktiver Widerstand sein. Es kann aber
auch der Rpso» des MOSFETs im eingeschalteten Zustand verwendet werden. Dazu benotigt
man natiirliche eine Auswerteschaltung, die nicht nur die kleine Spannung im leitenden Zu-
stand des MOSFETs verstirkt, sondern zuséitzlich die Zeit ausblendet, in der der MOSFET
sperrt.

Aus Verlustleistungsgriinden werden wir den Shunt mdglichst niederohmig wéhlen. Das fiihrt
dann zu hohen Anforderungen an den nachfolgenden Verstiarker. Er benétigt eine sehr kleine
Offset-Spannung, eine grofle Verstarkung und muss zusétzlich schnell genug sein.

30.5.2 Grenzen des Messprinzips

Ein Widerstand hat in der Realitdt immer auch eine parasitdre Induktivitét. Sie wird Eigenin-
duktivitdt genannt. Grundlegende Ausfiihrungen hierzu finden Sie auch in den Kapiteln ,,Wi-
derstandskopplung* und ,,induktive Kopplung®.
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Abb. 30.6: Eigeninduktivitit verfdlscht das Messsig-
nal durch Widerstandskopplung.

. di .
Es gilt: Ug, :RSh-i+2-LSh~j. Der zweite
t

Term liefert ein Fehler im Messsignal.

M
[ e Abb. 30.7: Messstrom induziert eine
Fehlspannung durch induktive Kopplung.
| u
| N
|

Der Strom i induziert mit seinem Magnetfeld die Spannung u im Messkreis. Und es gilt:

u=M % , wobei die Gegeninduktivitit M vom Aufbau (Layout) abhingt.

30.5.2.1 Feldminimierung durch Verdrillen

M kann minimal gemacht werden, wenn die Messleitungen verdrillt werden.

i
Abb. 30.8: Verdrillte Sensorleitungen

<\<>OOO< l u minimieren die magnetische Kopplung.
/ - 5
|

Verdrillte Leitungen konnen im Layout ebenfalls erreicht werden durch zyklischen Wechsel
der Oberseite und der Unterseite oder bei der Zwischenlagen bei Multi Layer.

30.5.2.2 Kompensation durch Leiterbahnfiihrung

Durch die Verdrillung minimieren wir zwar die magnetische Kopplung, doch bleibt die Wider-
standskopplung nach Abb. 30.6 unverdndert wirksam. Eine gesamte Optimierung kdnnen wir
erreichen, wenn wir beide Storeinfliisse zulassen und die Anordnung so wihlen, dass sie sich
in ihren Wirkungen aufheben.
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[~
O
LSh
Abb. 30.9: Induktive Kopplung
R u kompensiert Widerstandskopp-
Sh >< lung.
LSh

0

Unmittelbar am Shunt, am besten direkt unter ihm kreuzen wir die beiden Sensorleitungen und
fithren sie zum Operationsverstirker so, dass die aufgespannte Flache gerade so viele Feldli-
nien herausschneidet, dass die induzierte Spannung betragsméBig gleich grofl wird wie der
Spannungsabfall an den parasitiren Induktivititen. Es gilt dann:
di di
u=Rg,-i+2-Lg - —— M — 30.1
Sh she Mo (30.1)

Die Kompensationsbedingung lautet also: M =2-Lg,. Darin ist Lg, eine Eigenschaft des

Shunts, also bauteilespezifisch und M eine Eigenschaft der Leiterbahnfiihrung. Die Anpassung
kann mit einem geeigneten EMV-Programm erfolgen wie etwa mit dem Programm Momentum
von der Firma ADS oder durch Layout-Versuche.

30.5.2.3 Kompensation der Eigeninduktivitdt

Eine weitere Kompensationsmoglichkeit besteht darin, dass wir die Eigeninduktivitit nachbil-
den und ihren Einfluss vom Messsignal subtrahieren. Betrachten wir dazu Abb. 30.6 und fassen
die beiden Ly, zu einem Bauteil zusammen:

Abb. 30.10: Ersatzschaltbild des Shunts.

Es gilt: uy, =u; +up . Die Spannung ur ist das Messsignal und die iiberlagerte Spannung u;

ist die Verfilschung oder Stérung, die wir eliminieren méchten. Wir kdnnen das tun, wenn wir
eine weitere Induktivitit Z; einbauen, die den gleichen Spannungsabfall hat wie die erste:
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kuL

Abb. 30.11: Kompensationsinduktivitét.
Rsh

‘ i

Die Spannung ug ist nun gleich der Spannung uz. Die verfalschende Spannung u; wurde elimi-
niert. Und wie bekommen wir die Kompensationsinduktivitat L;?

Us

Betrachten wir mal den Shunt und sein Magnetfeld:

()

Abb. 30.12: Der Shunt und sein
Magnetfeld gemiB3 der Ersatz-
schaltung in Abb. 30.10.

Der Strom i erzeugt magnetische Feldlinien wie in Abb. 30.12 gezeichnet. Die Summe der
Feldlinien ergibt den magnetischen Fluss ¢. Der Strom ist mit dem Fluss fest verkoppelt und

. . . . oL
umgekehrt. Und das gilt auch fiir die Transienten von 7 und ¢. Damit hat u; = il_t bei einem

Sprung von i eine kurze hohe Spitze. Wir konnten sie mit einem Tiefpass wegfiltern, hitten
dann aber die Strommessung zu langsam gemacht. Besser ist es, die induzierte Spannung u;, so
gut wie mdglich zu eliminieren.

Wenn wir die Sensorleitungen parallel und iiber die ganze Lénge des Shunts verlegen, so wie
in Abb. 30.13 angedeutet, dann werden sie genau vom gleichen Magnetfeld umschlungen wie
der Shunt. Und es wird die gleiche Spannung induziert wie im Shunt. Beide Spannungen u; in
Abb. 30.11 sind gleich und us ist gleich ug.

Wo wir die Sensorleitungen herausfiihren spielt dabei aus magnetischer Sicht keine Rolle. Sie
miissen nur senkrecht zum Strompfad herausgefiihrt werden. Die nachfolgende OP-Schaltung
muss die Differenz bilden und das fallt bei den hohen Frequenzen leichter, wenn eine der
beiden Sensorleitungen am kalten Ende des Shunts angeschlossen ist. EMV-maBig zu beachten
ist auch, dass selbst das kalte Ende des Shunts Potentialspriinge macht. Am besten ist es, wenn
wir die erste Verstdrkerstufe hochfrequenzméfig vom Rest der Schaltung entkoppeln (Ver-
drosselung der 5V-Versorgung und der Masse) und die Potentialspriinge auf den Ausgang
projizieren. Dort wirken sie sich prozentual weniger aus.
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Abb. 30.13: Sensorleitun-
gen im Feld.

Aus zeichnungstechnischen
Griinden von der Platinen-
seite gezeichnet.

Sensorleitungen

Nach den Uberlegungen in Kap. 30.5.2 miissen die Sensorleitungen im Bereich der Herausfiih-
rung aus dem Magnetfeld so dicht wie moglich beieinander liegen oder auf die Ober- und
Unterseite der Platine verteilt werden. Je nach Aufbau konnten sie in dem Bereich auch ver-
drillt werden.

30.6 Isolierschaltungen

30.6.1 Level Shifter

Sind wir gezwungen, Strome unter Potentialspriingen zu messen, dann kdnnen wir mit auf-
wiandigen Level Shifter Schaltungen Ausgangsgrofie und Stromversorgung potentialfrei oder
quasi potentialfrei realisieren.

izk

1

o ' L ?
.J_-. RShunt L
01 I 1 Strommessung

mit Shunt auf
Hochvoltebene.
3
. Q3\9\(\\ lu = qi
2 u
o— | < |
5V '
5V &> | |sv
QG
¢~ 5V

T

30.6.2 Induktive Hilfsspannungsversorgung

Zu Erzeugung einer potentialfreien Versorgungsspannung von z.B. 12V kann ein kleiner Trafo
verwendet werden, der mit einer Halbbriicke in Abb. 30.15 die Transistoren 77 und 7> und
einem Kondensator oder einer Vollbriicke, so wie in Abb. 30.15 gezeichnet angesteuert wird.
Der Wandler arbeitet mit der Streuinduktivitdt des Trafos, wodurch wir vorteilhaft einen
Zweikammerspulenkorper einsetzen konnen. Néheres hierzu finden Sie in Kap. 19.Der Trafo



414 30 Strommessung

muss flir die Spannung der Potentialtrennung ausgelegt sein und entsprechende Mindestab-
stinde bzw. eine ausreichende Isolationsfestigkeit haben.

o

potential-
frei

+12V

*K T . Ty

I <, T

Abb. 30.15: Trafo zur Erzeugung einer potentialfreien Spannungsversorgung.

30.6.3 Kapazitive Hilfsspannungsversorgung

I Abb. 30.16: Kapazitiv isolierte
klein Spannungsversorgung. Chlein
+12V trennt die linke Masse und die

f I l rechten >  unterschiedliche

F;Z:entlal- Massen moglich.

Die Schaltung ist eine Ladungspumpe, deren Berechnung in Kap. 1 zu finden ist.

30.6.4 Spannungs-Frequenzwandler

SIGNAL [ pemon
1| Moo
=Y || Vout
Sy )

POWER
-—

RECT

AND
FILTER 25kHz ;

OSCILLATOR

Abb. 30.17: Potentialgetrennte Ubertragung mit Spannungsfrequenzwandler.

Zur seriellen Dateniibertragung kann ein Spannungs-Frequenzwandler oder ein Frequenz-
Spannungswandler verwendet werden, wenn eine Isolierung gefordert wird. Dabei findet die
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Isolierung im Frequenzpfad statt, wodurch nur eine Leitung isoliert werden muss. Die eigentli-
che Isolierung kann &hnlich wie in Kap. 30.6.2 und 30.6.3 induktiv oder kapazitiv erfolgen
oder auch mit Opto-Kopplern. Bei allen drei ist allerdings die Ubertragungsgeschwindigkeit zu
beachten, die bei einer seriellen Ubertragung naturbedingt niedrig ist.

30.7 Stromquelle mit Level-Shifter
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Abb. 30.18: Level Shifter mit Stromquelle.
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Der zu messende Strom fliefft durch den ,,Shunt“. Der Spannungsabfall am Shunt wird mit
IC164 verstdarkt und auf den richtigen Offsetwert gebracht. /C16B arbeitet zusammen mit 7
als Stromquelle. Der Kollektor von 7 fithrt den Strom dieser Stromquelle, der an R»3; einen
massebezogenen Spannungsabfall erzeugt. Diese Spannung wird dem Komparator /C7B
zugefiihrt. Er schaltet beispielsweise den Leistungstransistor ein (Beginn von .,). Ein zweiter
Komparator, der nicht gezeichnet ist, konnte verwendet werden um den Leistungstransistor
wieder auszuschalten (Ende von ;).

Die Spannungsdifferenz um die geshiftet wird, liegt an der Kollektor-Emitter-Strecke von T}
an. Somit muss fiir 77 ein pnp-Typ eingesetzt werden, der die volle Ausgangsspannung des
Wandlers kann.

Die Schaltung hat einen universellen Charakter, denn sie arbeitet sehr schnell. Die Ansprech-
zeit des Komparators wird im Wesentlichen nur durch den Shunt und dessen Parasiten be-
stimmt. Siehe hierzu Kap. 30.5.2.

30.8 Stromerfassung fiir PFC-Wandler

30.8.1 Aufgabenstellung

Fiir PFC-Schaltungen wird haufig der Aufwiértswandler verwendet und im Critical Conduction
Mode betrieben, also an der Liickgrenze.

L i in

Abb. 30.19: PFC-
Eingangsschaltung.

Ue TC TJ" Ug T Ca, U, I:I Ry

Abb. 30.20: Betrieb
an der Liickgrenze
(CRM).

0 MMM LML LP LU
aus -
Briicke

T wird mit der t.;,-Zeit eingeschaltet und der Spulenstrom i, erreicht am Ende von ., seinen
Maximalwert. Dann wird T gesperrt und i;, nimmt ab. Genau, wenn er Null erreicht hat, wird T
wieder eingeschaltet. Wir benétigen also eine Schaltung, die den Strom null erkennt. Dazu
benotigen wir nicht unbedingt eine Strommessung iiber einen ganzen Strombereich, sondern
nur eine Schaltung, die beim Strom null reagiert, etwa einen Impuls erzeugt. Dazu wollen wir
nachfolgend drei Varianten vorstellen.
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30.8.2 Der Nullstromdetektor

Potentialfrei kann der Stromnulldurchgang mit einem Séttigungstrafo gemessen werden. Bei
groflen Spulenstromen 7 sdttigt der Kern und u ist Null. Bei kleinen Stromen (i = 0 A) entséttigt
der Kern und es tritt eine grofe Spannung u auf:

1:0 i

(o] " O
|
ol L |
S T S— t
o o “lox -
Satt

Abb. 30.21: Sattigungstrafo Abb. 30.22: Spannungsimpuls, wenn

Kern entséttigt.
Der Spannungsimpuls kann massebezogen mit einer einfachen Komparatorschaltung ausge-
wertet werden.
Der Séttigungstrafo konnte so dimensioniert werden:
Kern E 8,8; A. = 5 mm?; primér bifilar (2 Drahte parallel gewickelt) 2 Lage a 3 Windungen
mit @ = 0,5mm ergibt Nyrim = 6; sekundér: 1 Lage mit 30 Wdgn, @ = 0,1mm.

Aus Ligy, = NA,B und L=N>4; folgt:

A, B 2.

gy = :5mm 0,4T ~0.84
N-A4; 6-400nH

Wenn der Spulenstrom kleiner 0,8A wird, beginnt der Spannungsimpuls in Abb. 30.22 und

erreicht alsbald die Kompararatorschwelle. Sollte das Komparatorsignal zu frith kommen, kann

es durch ein RC-Glied verzogert werden.

30.8.3 Berechnung von 7,

Eine zweite Moglichkeit den Stromnulldurchgang zu erhalten, ist die Berechnung der Abnah-
me des Stromes von dessen Maximalwert bis Null. Wie mit Abb. 30.19 zu erkennen, liegt an
der Induktivitat L die Ausgangsspannung U, an und es gilt:

L-AI
auszU—

a

Al
Ua:Lt_ = t

(30.2)

aus

Beim CRM-Betrieb kennen wir den Stromrippel A/. Es ist der vom PFC-Regler eingestellte
Maximalwert von i;. Die Ausgangsspannung muss zur Regelung sowieso gemessen werden
und ist daher ebenfalls bekannt und die Induktivitit kennen wir auch. Somit kénnen wir #,s
nach (30.2) berechnen. Falls der uC dafiir ungeeignet ist, kann die f#.,-Zeit auch mittels Ana-
logschaltung berechnet werden:
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Abb. 30.23: Analogschaltung
zur Berechnung von Zaus.

Wihrend ., ist S geschlossen. Zu Beginn von 4 ist # = 0 und steigt dann linear an bis u = u;
wird. Dann schaltet der Komparator auf z.;, um. Die Stromquelle i ist eine spannungsgesteuerte
Stromquelle und zwar von U, gesteuert.

Fir Cgile i=cf_c —  _clu_cPAl
dt At i a-U,
Bei der hohen Ausgangsspannung kann die Stromquelle ein Widerstand sein, der Schalter wird

durch einen Transistor realisiert und die Spannung u; wird mit einem Spannungsteiler einge-
stellt.

30.8.4 Stromnullerkennung aus der Spannung an L

Wenn in Abb. 30.19 T gesperrt ist, dann flie3t i; iiber die Diode D. An L liegt also die Span-
nung u; = U, — U, an. Der Strom i; nimmt ab und genau in dem Moment, wo er null wird,
sperrt die Diode D. Sie hat in diesem Fall keine oder nur eine sehr kurze Sperrverzugszeit.
Danach nimmt die Spannung u;, schnell ab. Dabei bilden L und die Ausgangskapazitiat von T
(und ein paar parasitire Kapazitdten) einen Schwingkreis. Er fiihrt dazu, dass u; nicht nur auf
null absinkt, sondern auch ins Negative schwingt. So kann z.B. der Nulldurchgang von u; mit
einem einfachen Komparator detektiert werden und sein Ausgangssignal zur Wiedereinschal-
tung von T verwendet werden.

Die Messung von u; scheint zunéchst nicht so ganz einfach zu sein. Wir konnten ersatzweise
us verwenden und sie differenzieren, also die Flanke erkennen, die sie am Ende von t.;, hat.
Das geht, setzt aber eine knifflige Dimensionierung des Differenzierers voraus, da eine PFC-
Stufe einen groBen Strombereich hat, der praktisch bis auf null heruntergeht. Zumindest wiirde
die Losung mit Differenzierschaltung nicht robust.

Spendieren wir jedoch eine Hilfswicklung an L, dann kdnnen wir u; schon massebezogen und
vor allem zuverldssig messen. Von dieser Losung machen nahezu alle PFC-ICs gebrach. Meist
reichen 2 oder 3 Windungen mit diinnem Draht aus, der problemlos hochspannungsisoliert
sein kann. Der diinne Draht kann problemlos in die Nuten der Hauptwicklung eingefiigt wer-
den und benétigt so keinen zusitzlichen Platz.

Wir konnten fiir diese Aufgabe natiirlich auch einen Stromwandler verwenden. Dann wiirden
wir i direkt messen und hitten eine noch zuverldssigere Losung, die jedoch auch teurer wire.
In mehreren Projekten, auch mit groBen Leistungen haben wir die Losung mit der Hilfswick-
lung erfolgreich eingesetzt und kdnnen sie in jeder Hinsicht empfehlen.

Die PFC-ICs haben eine Komparator-Schwelle {iber 0V, haben zusétzlich eine zeitliche Ver-
riegelung eingebaut und beinhalten eine Starterschaltung. Die integrierte Uberstromerkennung
wird nach unseren Erfahrungen nicht benétigt.
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