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Vorwort der Recom Geschaftsleitung

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

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

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

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

Die Geschaftsfihrung Gmunden, 2014

RECOM Group



Vorwort des Autors

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

i. Anpassung der sekundaren Stromversorgung an die Primarstromversorgung

ii. Trennung von Primar- und Sekundarkreisen

iii. Schutz vor Fehlfunktionen, Kurzschliissen und Uberhitzung

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

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

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

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

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

Steve Roberts Gmunden, 2014

Technischer Direktor
s.roberts@recom-power.com

RECOM
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1. Einfuhrung

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

1.1 Lineare Spannungsregler

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

Vorwartstransistor

VN © o Vour 7805 PINOUT

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

Schleife L --F\; b . 1 3

2 Eingang Ausgang
. VRer 2
Ausregelungsgleichung, GND Masse

R2 _
Vout (R1+R2) ™ VREF

Abb. 1.1 Blockdiagramm des Linearspannungsreglers mit 3 Pins und Pinout

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



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

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

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

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

abschaltet.
- | — fo—
T J’\ ) |
[Jre

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



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

instabil werden oder anfangen zu schwingen.

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

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

1.1.1 Wirkungsgrad des Linearspannungsreglers

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

Pour= Vour lour

P
= Pn=Vinlin
Py

In=lour *1q

Gleichung 1.1: Wirkungsgrad eines Linearspannungsreglers

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

Vin (lour + o)

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

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



Der Wirkungsgrad wird wie folgt berechnet:

5V x1A

= ov.t005a 0¥

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

1.1.2 Sonstige Eigenschaften des Linearspannungs-

reglers

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

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

\'A \2

Abb. 1.3: Drop-Out-Problem beim Linearspannungsregler

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

Transformators erhoht — beides teure Optionen.




1.1.3 LDO-Regler

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

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

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

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

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

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



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

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

F1 Linear-
spannungs- *

regler
ungeregelt

+
CD R ZS Zenerdiode

Abb. 1.5: Einfacher Ausgangs-Uberspannungsschutz

1.2 Schaltregler

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

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

Abb. 1.6: Blockdiagramm eines Schaltregler



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

5:tO—N wobei T =
T’ fosc

Gleichung 1.3: Definition der relativen Einschaltdauer

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

1.2.1 Schaltfrequenz und GroRe der Induktivitat

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

2
Gleichung 1.4: Gespeicherte Energie in einer Induktivitat

P(L) =

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

Fir kapazitive Elemente lautet die Gleichung fur die gespeicherte Leistung:

C Vv?
P(C) = —2f

Gleichung 1.5: Gespeicherte Energie in einem Kondensator

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



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

1.2.2 Schaltregler-Topologien

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

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

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

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

1.2.2.1 Nichtisolierter DC/DC-Wandler

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

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

i. Buck- oder Abwartswandler

ii. Boost- oder Aufwartswandler

iii. Buck-Boost- oder Auf-Abwartswandler

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

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

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



1.2.2.1.1 Schalttransistoren

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

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

Vin+

]
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Abb. 1.7: Vereinfachter asynchroner Impuls-Abwartsregler

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

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

Eine allgemein gebrauchliche Lésung fir einen hochspannungsseitigen N-Kanal-Treiber
besteht darin, das Rechtecksignal bei Vy zu verwenden, um die Versorgungsspannung
des hochspannungsseitigen Treibers durch einen Bootstrapkondensator und Diode D,
zu erhdhen.
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Abb. 1.8: Bootstrapschaltkreis fiir hochspannungsseitigen Treiber
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Der Kondensator Cgqr ist immer dann auf V+ durch D1 geladen, wenn Vy = GND ist,
und entladt immer dann 2 x V,y+ in den hochspannungsseitigen Treiberkondensator
Coriver: Wenn Vy =Vt ist. So kann der hochspannungsseitige Treiber das Gate des
hochspannungsseitigen N-FETs lber die Eingangsspannung hinaus treiben.

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

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

1.2.2.1.2 Buck-Wandler

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

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



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

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

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

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

Gleichung 1.6: Ubertragungsfunktion des Buck-Wandlers

1.2.2.1.3 Anwendungen des Buck-Wandlers

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

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

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




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

der Linearspannungsregler eingesetzt.

Linear-
Schaltregler spannungsregler

24V 15V rausch-

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

ov GT T o

Abb. 1.12: Kombination von Impuls-Abwaértsregler und Linearregler

1.2.2.1.4 Boost-Wandler

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

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

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

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

Vour = 1

Viy ~ 1-6

Gleichung 1.7: Ubertragungsfunktion des Boost-Wandlers



1.2.2.1.5 Anwendungen des Boost-Wandlers

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

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

Praktischer
Hinweis

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

1.2.2.1.6 Buck-Boost- (invertierender) Wandler

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

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

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

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

Vin 1-6

Fir den AUS-Zustand:  Energyour = -Vour torr

Gleichung 1.8: Ubertragungsfunktion des invertierenden Buck-Boost-Wandlers



Praktischer
Hinweis

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

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

kontinuierlich angeglichen werden kann.

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

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

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

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

27



28

2
2 o D=0.0
g
8 iskontinuierlicl Bigi
@& =0.
2 5 D=06
[}
‘» kontinuierlich
T -3
IS
—
S 4
= D=08

-5

-6

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25

Normalisierter Strom

Abb. 1.15: CM- und DCM-Ubergang

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

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

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

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

1.2.2.1.8 Synchrone und asynchrone Umwandlung

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



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

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

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

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

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




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

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

Auf L, anwendbare Gleichungen:

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

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

Auf L, anwendbare Gleichungen:

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

- Vour
1

1
Vc1 = V/N 1_ und Vc1 =

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

Wandler:
Vour _ -8

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

auch dazu beitragt die Restwelligkeit am Ausgang zu verringern.

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

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

1.2.2.1.10 Zweistufiger Boost-Buck-SEPIC-Wandler

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

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

L4 C1 D1

7
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77777 Strom, S1 gedffnet

Abb. 1.18: Vereinfachtes Schema der SEPIC-Topologie



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

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

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

Praktischer
Hinweis

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

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

1.2.2.1.11 Zweistufen-Boost-Buck-ZETA-Wandler

Eine weitere Variante der SEPIC-Topologie ist der ZETA- oder SEPIC-Gegenwandler.
Anstelle einer Boost-Stufe gefolgt von einem Buck-Regler verwendet der ZETA-Wandler
einen Buck-Wandler gefolgt von einer Boost-Stufe. Die umgeordnete Topologie besitzt
den Vorteil einer SEPIC-Konstruktion, bei der sowohl Ausgangs- als auch Eingangs-
polaritat positiv sind.
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Abb. 1.20: Vereinfachtes Schema und Charakteristik des ZETA-Wandlers



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

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

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

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

1.2.2.1.12 Mehrphasige DC/DC-Wandler

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

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

-+

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

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

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

d
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Abb. 1.22: Zweiphasiges DC/DC Ausgangsmodel

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

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

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

1.2.2.2 Isolierter DC/DC-Wandler

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

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

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

1.2.2.2.1 Flyback-DC/DC-Wandler

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

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

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

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

Die entsprechenden Energiegleichungen sind:

VIN tON

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

Fir den AUS-Zustand:  Energyour= Vour tore

Vin ton
T = Vour (T - ton)

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

Substitution ergibt:

Gleichung 1.13: Ubertragungsfunktion des isolierten Flyback-Wandlers



Praktischer
Hinweis

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

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

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

1.2.2.2.2 Vorwarts-DC/DC-Wandler

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

Wie in der Flyback-Topologie, wenn Schalter S, geschlossen ist, flieRt der Strom Ig;,
durch die Transformatorprimarwicklung T, mit der Induktivitdt L, und der Strom-
anstiegsgeschwindigkeit V/Lp. Der steigende Primarstrom induziert den
Sekundarstrom im Transformator T, infolge der magnetischen Kopplung zwischen
Primar- und Sekundarwicklungen mit einem Spannungswert V\/N. Der Sekundarstrom
flieRt durch die Gleichrichterdiode D, und die Ausgangsinduktivitat L, und wachst mit
der Geschwindigkeit V,\/(L; N). Dieser Strom flie3t auch in die Last R, und den
Ausgangskondensator C,. So steigt die Spannung am Kondensator C,, bis die obere
Regelgrenze Uberschritten ist und das 'Stop'-Signal gegeben wird (die Rickmeldung
erfolgt normalerweise durch einen Optokoppler). Der Controller der primaren Seite
bewirkt dann, dass sich S, o6ffnet, der Strom von der Spannungsquelle wird
unterbrochen.
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Die Ricksetzwicklung bei Diode D; verhindert den Abbau des Magnetfelds des
Transformators und lasst den Strom stattdessen mit der gleichen Geschwindigkeit
absinken, mit der er zuvor angestiegen ist, als S; noch geschlossen war. Wenn sich S,
offnet, setzt ein Polaritadtswechsel in der Sekundarwicklung ein, der negative Strom
verringert sich mit der Geschwindigkeit Vq1/ Ly und flieRt durch die Fangdiode D, und
Induktivitat L, und schlieB3lich in die Last und C,. Die Spannung an C; verringert sich,
bis die untere Regelgrenze erreicht ist. Ein 'Start'-Signal wird gesendet, S; schlief3t sich
wieder, und ein neuer Zyklus beginnt.
D, Ly
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Vin N2 /N
S
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fffff Strom, Sq gedffnet

1
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Abb. 1.25: Vereinfachtes Schema und Charakteristik des Vorwartswandlers



Die entsprechenden Energiegleichungen sind:

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

Fir den AUS-Zustand:  Energyour = Vour tore

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

Gleichung 1.14: Ubertragungsfunktion des isolierten Vorwirtswandlers

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

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

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

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

=
01% NP. i i

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

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

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

V/N5 1'5

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

wobei Lyag = Magnetisierungsinduktivitat des Transformators.

Gleichung 1.15: Annaherung fiir Klemmkondensatorstrom

1.2.2.2.4 Push-Pull-Wandler

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

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

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

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

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

Gleichung 1.16: Ubertragungsfunktion des Push-Pull-Wandlers

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

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

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

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



1.2.2.2.5 Halb- und Vollbriickenwandler

Eine Topologie, die dem Push-Pull-Wandler ahnelt, weisen die Halb- und Vollbricken-
wandler auf, die zwei oder mehrere Schalter verwenden, um den Strom durch die
Transformatorprimarwicklung zu steuern, welche — im Gegensatz zum Push-Pull-
Wandler — keinen mittigen Primarwicklungsanschluss mehr benétigt (aber immer noch
den mittigen Sekundarwicklungsanschluss verwendet).
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Abb. 1.28: Halb- und Vollbriickenwandler

| ®
11
Lﬁ
:

0o

Die Halbbriicke verwendet die beiden Kondensatoren C, und C,, um eine Spannungs-
teilung zu erzielen, sodass ein Ende der Primarwicklung bei V,\/2 verbleibt. Die beiden
Schalter S; und S, schlieRen dann abwechselnd das andere Ende der Wicklung an V y+
oder an die priméarseitige Masse. Da die Spannung durch Primarwicklung |V /2| nicht
iiberschreitet, wird das Ubertragungsverhéltnis im Vergleich zum Push-Pull-Wandler
halbiert: Y

our _ O

Ve N
Gleichung 1.17: Ubertragungsfunktion des Halbbriickenwandlers

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

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

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

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

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

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

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

4:1 BUSWANDLER

48VDC
Batterie

12vDC

POL | swoc

POL | avec

POL _3.30voc

Abb. 1.29: Vereinfachte IBA-Regelung



1.2.2.2.7 Ungeregelter Push-Pull-Wandler

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

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

Das oben gezeigte Schema ist fast vollstdndig, es fehlen nur einige passive
Komponenten, um einen vollstandig funktionierenden DC/DC-Wandler zu ergeben.
Somit ist dieser Typus eines Wandlers der kostengunstigste, da er nur mit ca. 10
Bauteilen realisiert werden kann. Die Bauform des Wandlers kann sehr klein sein.
RECOM bietet den RNM-Wandler mit einer GehausegréfRe von nur 8,3 x 8,3 x 6,8mm
an, der ungeachtet seiner geringen GroRe immer noch 1W Ausgangsleistung und
2000VDC Isolation zwischen Eingang und Ausgang bietet.
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Es gibt bei dieser Ausfiihrung keinen Ruckflihrkreis vom Ausgang zum Eingang. Daher
schwingt der Wandler mit 50% Impuls-Pausen-Verhéltnis, ungeachtet dessen, ob am
Ausgang eine Last anliegt oder nicht, er ist ungeregelt. Im Lastbetrieb werden die
Schaltspitzen, die am Ausgang wegen parasitarer Effekte eintreten, stark gedampft und
wirken nicht wesentlich auf die Ausgangsspannung ein. Im lastfreien Betrieb werden die
Spitzen jedoch von den Ausgangsdioden gleichgerichtet, und wesentlich héhere
Ausgangsspannungen, als die Berechnung des Transformator-Windungsverhaltnis
bestimmen wurde, kénnen auftreten. Eine typische Abweichungskurve der Ausgangs-
spannung vs. Last ist in Abb. 1.31 dargestellt:
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Abb. 1.31: Typische Ausgangsspannungsabweichungskurve eines ungeregelten
Wandlers

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

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

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



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

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

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

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

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



! G
Abb. 1.34: Parasitidre Elemente des Transformators

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

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

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

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

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

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

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

Rsp Csp
Rs D
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Jq FET

Abb. 1.36: Snubber-Komponenten im Flyback-Wandler

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

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



1.2.3.1 Quasiresonanz-Wandler

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

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

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

1

f RESONANCE = m

Gleichung 1.19: Resonanzfrequenz des Transformators im QR-Betrieb

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

TVAR

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

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

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

Abb. 1.38: Halbbriicken-LLC-Resonanzmodus

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

1 1
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Gleichung 1.20: Doppelresonanzfrequenzen des LCC-Wandlers

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

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

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

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

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

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

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

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

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

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



1.2.5 PWM-Regelungsverfahren

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

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

tosc = 1/fosc
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Abb. 1.40: Blockdiagramm eines Spannungsmodus-PWM-Kontrollers

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

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

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

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

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

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

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



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

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

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

1.2.6 Regelung durch DC/DC-Wandler

1.2.6.1 Regelung von Mehrfachausgangen

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

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

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

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

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

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



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

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

1.2.6.2 Remote Current Sense Regulation

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



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

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

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

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

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

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

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

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

Pyp = 0.005 x 12 x 12 = 0.72W

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

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



1.2.7 Beschrankungen im Hinblick auf den Eingangs-
Spannungsbereich

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

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

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

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

2:1 Eingangsbereich

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

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

1.2.8 Synchrongleichrichtung

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

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

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

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



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

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

1.2.9 Planartransformatoren

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

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

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

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

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

Eight-Layer PCB

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

Abb. 1.49: Konstruktion eines transformatorbasierten Planarwandlers

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

0 @1@

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

—

Abb. 1.50: Aufeinanderfolgende mehrlagige Planarleiter



1.2.10 Gehausetypen von DC/DC-Wandlern

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

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

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

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

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

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

SIP3

SIP4 (Micro)

SIP7

Sy

DIP6

DIP24

SIP3 (B case)

SIP4

SIP8

SMD

DIP24 SMD

gehauselose SMD
Ausfiihrung

gehauselose
Ausfiihrung mit Pins

N

= e

1" x 1" Metallgehause

DIP24 Metallgehause



2. Feedbackschleifen
2.1 Einleitung

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

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

2.2 Konstruktion mit offener Schleife

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

Viy=4NsBAcS

Gleichung 2.1: Transformatorgleichung

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

f _ VIN
4 NBAe
Gleichung 2.2: Umgeformte Transformatorgleichung

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

Ne Vi

Ns ~ Vour

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

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

2.3 Geschlossene Schleifen

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

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

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

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

— Kewr
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Abb. 2.2: Blockdiagramm der Feedbackschleife

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

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

Gleichung 2.4: Verstarkungsfaktor der offenen Schleife

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

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

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

Gain —,

0dB ! Us i

0° > f

Phase -90°

-180°

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

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

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

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

2.4 Kompensation von Riickkopplungsschleifen

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

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

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



2.4.1 Instabilitat der rechten Halbebene

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

In(t) Io(t)

4 A

3 3 ‘\\
Leitungs- Leiqm
lout lout

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

Abb. 2.8: RHP-Phanomen

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

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

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

2.5 Anstiegsausgleich oder slope compensation

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

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

Abb. 2.9: Subharmonische Instabilitatswellenform

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

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

2.6 Analyse der Schleifenstabilitat in analogen
und digitalen Feedbacksystemen

2.6.1 Experimentelle Ermittlung der analogen
Schleifenstabilitat

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

2.6.2 Ermittlung der analogen Schleifenstabilitat

unter Verwendung der Laplace-Transformation

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

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

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

Gleichung 2.8: Ubertragungsfunktion fiir Abb. 2.1

Gs =

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

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

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

Gleichung 2.9: Fourier-Transformation

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

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

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

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

e
PU“V%Q ‘_WWAUL
- ] | =

X

<— stabiler Bereich instabiler Bereich——

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

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



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

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

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

2.6.3 Ermittlung der digitalen Schleifenstabilitat mit

Hilfe bilinearer Transformation

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

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

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

A

An diesem Punkt,
o z= el®

=0

An diesem Punkt,
O=T=-T \

Einheitskreis

(wobei |z|= 1)

Abb. 2.14: Einheitskreis in der z-Ebene

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

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

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



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

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

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

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

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

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

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

und Ki und KP kénnen aus folgender Matrix abgeleitet werden:

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

Gleichung 2.11: Charakteristische Gleichung fiir Strombetriebsteuerung (CMC)

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



3. Datenblatt-Parameter richtig verstehen

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

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

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

3.1 Messverfahren — DC-Charakteristik

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

85



86

Test Vi lour Vour VN NOM Nenneingangsspannung

—_

VIN,NOM IOU'I',NOM VO‘I

VIN MIN | Minimale Eingangsspannung

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

VIN,MIN IOUT,MIN VOS

IOUTMIN Minimaler Ausgangsstrom
VIN,MIN IOUT,MAX VOG .

Viowax | loutnom | Vor IOUT,MAX Maximaler Ausgangsstrom

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

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

VIN,MAX IOUT,MAX

Table 3.1: Messmatrix

I lou
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Oz
VIN %
Vin DMM U = DMM Vour Vour
Ll 8
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- O
Einstellbare II a Einstellbare
Stromversorgnung Last

Abb. 3.1: Messanordnung

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

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



3.2 Messverfahren — AC-Charakteristik

Einfach ein Oszilloskop zu nehmen, einen Standardprifkopf an den Wandler
anzuschlieRen und die Ergebnisse vom Bildschirm abzulesen, ist meist keine sehr
zuverlassige Methode. Insbesondere wenn Stérungsmechanismen und ihre Wechsel-
beziehungen noch unbekannt sind. Differentialbetrieb- (differential mode - DM) und
Gleichtakt- (common mode - CM) Effekte kdnnen die Ablesewerte verzerren. Kapitel 5
beschreibt die DM- und CM-Stérungen detaillierter, vorerst aber ist es ausreichend zu
wissen, dass ein einfacher Oszilloskop-Tastkopf DM-Stérungen zum groéfRten Teil
ignoriert, da er symmetrisch ist und an beiden Anschliissen gleichzeitig angelegt wird,
sodass die DM-Komponente der AC-Messung am Oszillogramm fehlt.

Eine weitere Quelle von AC-Messfehlern ist die nutzbare Bandbreite des Oszilloskops.
Oszilloskope weisen heute eine Eingangsbandbreite von 400MHz oder mehr auf. Eine
nahere Untersuchung des Datenblattes zeigt jedoch, dass die Messung der Ausgangs-
welligkeit normalerweise innerhalb der Bandbreitengrenze von 20MHz ausgefihrt wird
— einerseits, weil der CM-Anteil ber 20MHz nicht sehr wesentlich ist, da es mit einem
kleinen Kondensator leicht herausgefiltert werden kann, und andererseits soll die
Messung nicht vom Typus oder Hersteller des Oszilloskops abhangig sein. Ein
Oszilloskop, das ohne die 20MHz-Bandbreitenbegrenzungs-Option verwendet wird, wird
deshalb immer héhere Ablesewerte liefern.

Praktischer
Hinweis
Auch kann der Prifkopf selbst eine Fehlerquelle darstellen. Es sollte darauf geachtet
werden, die Kabel zum Priufkopf méglichst kurz zu halten. Im Idealfall berthrt die
Prufkopfspitze den +-Pin, und der Masse-Pin berthrt den Ring. Die mitgelieferte
Masseklemme darf auf keinen Fall verwendet werden, da die durch den Masseleiter

gebildete Schleife eine Antenne darstellt, die erhebliche Stérsignale einfangen kann.

Tek kun i g 3 Trigid
[ :

chiPk-PE
142my

| A < M100Es A Chi £ 27.0m¥

11 sep 2008
i~ 0,00060 4 03:08:20

Abb. 3.2a: Unkorrekte Messung von AC-Signalen
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Abb. 3.2b: Korrekte Messung von AC-Signalen
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Wenn kein Prifkopf mit kurzen Kontakt-Strompfaden verwendet werden kann, ist der in
Abb. 3.3 gezeigte Vorschlag von Nutzen. Die Impedanzanpassung mittels
RC-Komponenten vermeidet zu hohe Reflexionssignale, die den Ablesewert verfalschen
koénnten.

50 Ohm

* ” 50—Ohm—KoaxiaIkabeI)

50 Ohm
I
IS
2

m

Voum Oszilloskop

| DC/DC-Wandler |

Abb. 3.3: Alternatives AC-Messverfahren

Praktischer
Hinweis
Beachten Sie, dass die gemessene Wellenform durch den durch zwei 50-Ohm-Wider-
stéande gebildeten Spannungsteiler halbiert wird, sodass die Werte des Oszillogramms
verdoppelt werden sollten. Selbst bei passenden Komponenten sollte das Koaxialkabel

moglichst kurz gehalten werden.

3.2.1 Messung des minimalen und maximalen Impuls-Pausen-

Verhaltnisses

In einigen Anwendungen ware es nutzlich, mehr tUber die interne Taktung des DC/DC-
Wandlers zu wissen, da das Impuls-Pausen-Verhaltnis-Signal haufig nicht direkt von
aufderhalb des Moduls zuganglich ist. Mit etwas Erfahrung kann jedoch die Interpretation
des Eingangs- oder Ausgangsrauschens diese Informationen liefern.

hin(t) t

—lton— VIN = VINMAX
| Sy = (ton / T)100%

|
I
I|N(‘) }
I
I
I
I
|

VIN = VINMIN
Suax = (ton / T)100%

Abb. 3.4: Messung des Impuls-Pausen-Verhaltnisses aus der
Ausgangswellenform

Das minimale Impuls-Pausen-Verhaltnis SMIN wird durch die Parameter V|y = V |y yax
und loyt = loutmine: das maximale Impuls-Pausen-Verhaltnis dmax bei Vi = Vi yn und
lout = loutmax bestimmt. Die Zeit T ist konstant, weil sie durch die Taktfrequenz des
DC/DC-Wandlers festgelegt ist. Abb. 3.4 zeigt, wie das Impuls-Pausen-Verhaltnis aus
der Wellenform des Eingangsstroms ermittelt werden kann.



3.2.2 Ausgangsspannungsgenauigkeit

Die Charakteristik der Ausgangsspannungsgenauigkeit, auch Sollwertgenauigkeit
genannt, beschreibt die spezifizierte Toleranz der Ausgangsspannung. Normalerweise
wird der Parameter in Prozent der Nennausgangsspannung angegeben, normalerweise
bei Raumtemperatur, Volllast und Nenneingangsspannung.

VOUT - VOUT,NOM

ACCyour = W 100%

Gleichung 3.1: Ausgangsspannungsgenauigkeit

Abweichungen vom Sollwert der Ausgangsspannung ergeben sich aus Komponenten-
toleranzen, insbesondere im Widerstandsteiler, der die Ausgangsspannung auf die
Referenzspannung des PWM-Komparators absenkt (siehe Abb. 1.46). Fur
Ausgangsspannungen uber 1,5VDC wird Ublicherweise eine Bandgap-Spannungs-
referenz von 1,22V verwendet (eine Bandgap-Spannungsreferenz verwendet zwei
PN-Ubergénge, die so angeordnet sind, dass der Temperaturkoeffizient eines Ubergangs
denjenigen des anderen ausgleicht und somit eine sehr stabile Referenzspannung
schafft). Bei einer Ausgangsspannung von 5V hat der Widerstandsteiler ein
Verhaltnis von 3:1, sodass die Ausgangsspannungsgenauigkeit +3% betragt,
wenn Widerstandstoleranz 1% zugrunde gelegt wird. Anstelle des berechneten
Widerstandswerts kann auRerdem der nachstliegende Standardwert-Widerstand
verwendet werden, was einen weiteren Fehler mit sich zieht.

Einige geregelte Wandler haben einen Trim-Bereich, mit dem die Ausgangsspannung
innerhalb eines bestimmten Bereichs angepasst werden kann, normalerweise +10%.
In diesem Fall wird die Spezifikation mit offenem Abgleichpin (unbenutzt) verwendet.

Ungeregelte Wandler haben eine Ausgangsspannung, die lastabhangig ist. Wenn die
Nennausgangsspannung bei 100% Last definiert wirde, ware die Ausgangsspannung
fur alle Lasten unter 100% hoher als die Nennspannung, was den Nutzlastbereich des
Wandlers reduzieren kénnte. Deshalb wird die Ausgangsspannung normalerweise
zwischen ca. 60% bis 80% der Last festgelegt (siehe Abb. 1.31). Im Volllastbetrieb liegt
die Ausgangsspannung somit immer etwas unter Vyou.

3.2.3 Temperaturkoeffizient der Ausgangsspannung

Obwohl die innere Bandgap-Spannungsreferenz eine sehr stabile Spannung tber den
Betriebstemperaturbereich aufweist, kann es zu Abweichungen kommen. Der Gesamt-
temperaturkoeffizient (TC) der Ausgangsspannung wird als relative Abweichung der
Ausgangsspannung bei Ober- und Untergrenze des Betriebstemperaturbereichs im Ver-
gleich zur Nennausgangsspannung bei Raumtemperatur bestimmt. Normalerweise
werden die Daten in %/C oder ppm/K angegeben (ppm = parts per million = Teile je
Million). Ublicherweise sind Temperaturkoeffizienten bei niedrigen Temperaturen
positiv und bei hohen Temperaturen negativ.

Um den TC zu bestimmen, ist eine Thermokammer, die die notwendigen
Umgebungstemperaturen erzeugen kann, erforderlich. Bei Raumtemperatur TRT wird
die Nennspannung Vqy1(Tgr) unter Nennlast gemessen, nachdem der DC/DC-Wandler,
um eine Temperaturstabilisierung zu erzielen, fir eine Wartezeit von 20 Minuten
warmgelaufen ist.

89



90

Ein entsprechendes Verfahren findet bei den oberen und unteren Grenzwerten des
Betriebstemperaturbereichs Verwendung. Die Berechnung von TC erfolgt laut unten
stehender Gleichung.

AVour(T) - Vour(T) - Vour(Trr)
Vivom AT Vour(Trr) | Trr - T |

T7C(T) [%/C] = 100% ,

oder

TC(T) [opm/K] = AVour(T) _ Vour(T) - Vour(Trr)
Vivom AT Vour(Trr) | Ter - T

Gleichung 3.2: Berechnung des Temperaturkoeffizienten

Ein typischer TC Wert betragt £0,02%/C. Dies bedeutet: Wenn die Ausgangsspannung
einen Nennwert von 25°C hat, reduziert sich die Spannung um 1 % bei +75°C und erhoht
sich um 1% bei -25°C.

3.2.4 Lastregelung

Die Lastregelung (engl.: load regulation) wird als die maximale Abweichung der gemes-
senen Ausgangsspannung Uber den zulassigen Lastbereich von der Mindestlast (mini-
mum load - ML) bis zur Volllast (full load - FL), angegeben in Prozent, definiert. Die
Eingangsspannung wird normalerweise am Nennwert VNOM konstant gehalten. Es ist
zu beachten, dass flr viele Wandler eine minimale Last erforderlich ist, um eine korrekte
Regulierung zu gewahrleisten, und Uberlastschutz kann vorhanden sein, weshalb es
nicht zuldssig ist, die Lastregelungskurve Uber ML oder FL hinaus zu extrapolieren.

Normalerweise andert sich die Ausgangsspannung mit dem Laststrom linear, weshalb
nur zwei Messpunkte innerhalb des angegeben Lastbereichs zur Berechnung der Last-
regelung notwendig sind. Wenn die Spezifikationen mit einem Nennstrom von beispiels-
weise 80 % des Maximums erstellt werden, so kann die Lastregelung auf drei
verschiedene Arten gemessen werden: die Ausgangsspannungen unter ML und unter
Halblast (Halblast = (ML +FL)/2), die Ausgangsspannungen unter FL und unter Halblast
oder Ausgangsspannungen unter ML und FL, wobei alle in etwa dasselbe Ergebnis
ergeben sollten. Diese unterschiedlichen Berechnungen sind aufgrund der in Abb. 3.1
gezeigten Prifanordnung und des in Tabelle 3.1 dargestellten Messverfahrens maoglich.
Die folgende Gleichung zeigt das Ergebnis, das auf Messungen, die mit ML und FL
durchgefiihrt wurden, basiert:

V -V Vs -V,
REGLOAD= _OUTML — "OUTFL 100% - _r03” Y02 100%
VOUT:FL V02

Gleichung 3.3: Berechnung der Lastregelung

Wenn das Datenblatt die Ausgangsspannungsmessgenauigkeit (OVA)-Kurve bei 50%
der Last bestimmt und eine Lastregelung von +1% festgelegt wird, betragt die relative
Anderung der Ausgangsspannung unter Volllast -1%, und unter der minimalen Last
betragt sie +1%. Somit kann die gemessene Ausgangsspannung um bis zu 1% oberhalb
oder unterhalb der OVA-Kurve liegen. Das kann verwirrend sein, wenn die Ausgangs-
spannungsmessgenauigkeit unter Volllast bestimmt wird, da dann das Lastregelungs-
ergebnis nur negativ sein kann, gemeinhin istimmer noch ein +-Prozentsatz angegeben.



Dies bedeutet, dass wenn die Lastregelung bei +1% (und OVA = 100% Last) bestimmt
wird, kann die gemessene Spannung nur gleich sein wie die OVA-Kurve oder bis zu
1% darunter liegen. Das ist tatsachlich doppelt so genau wie die erste Definition.
Ungeregelte Wandler verwenden die Abweichung vs. Last, gemessen mit Nenn-Vy, um
zu bezeichnen, wie sich die Ausgangsspannung bei den jeweiligen Lastsituationen
andert, da sie weder konstante Last- noch Netzregelung (line regulation = Ausregelung
von Anderungen der Eingangsspannung) haben.

3.2.5 Kreuzregelung

Dieser Parameter trifft nur fiir Wandler mit bipolaren oder Mehrfachausgéngen zu. Ein
Ausgang wird unter Volllast betrieben, und der andere hat eine niedrigere Last,
normalerweise 25% (Kleinlast). Dann werden die Lasten so geschaltet, dass der erste
Ausgang 25% und der zweite 100% Last hat. Die Kreuzregelung in Prozent wird aus
derjenigen der beiden Gleichungen abgeleitet, die den héchsten Wert ergibt:

VOUT1,LL B VOUTZ,FL

VOU T2,FL

REG _ VOUTZ,LL B VOUT1,FL
CROSS,2 —

100% , wobei FL = Volllast, LL = Kleinlast
Vours,r

Gleichung 3.4: Berechnung der Kreuzregelung

3.2.6 Netzregelung (line regulation)

Die Netzregelung, besser bezeichnet mit dem englischen Begriff ,line regulation®, da der
eingedeutsche Begriff im DC-Bereich verwirrend und die wértliche Ubersetzung
»Eingangsspannungsanderungsausregelungskoeffizient* wenig anwendungsfreundlich
erscheint, ist die Abweichung der Ausgangsspannung infolge der Anderungen der
Eingangsspannung innerhalb deren minimalen (VL) und maximalen (VH) Grenzen. Die
Last bleibt konstant, normalerweise bei maximalem Strom. Die line regulation wird als
die prozentuale Abweichung der Ausgangsspannung bezlglich des Ausgangs-
spannungsnennwertes bestimmt. Wie bei der Lastregelung andert sich die Ausgangs-
spannung mit der Eingangsspannung linear, deshalb kdénnen die Nenneingangs-
spannung (VN) und die Differenz zwischen VL und VH verwendet werden, um diesen
Parameter zu bestimmen. Die folgende Gleichung basiert auf den Messungen der
Abweichung der Ausgangsspannung Uber den vollen Eingangsspannungsbereich VL zu
VH.

VOUT,VH - VOUT,VL V09 - VO

REG e = 100% =y % 100%

Vourww
Gleichung 3.5: Berechnung der line regulation

Die Nenneingangsspannung wird normalerweise ungeféhr in der Mitte des
Eingangsspannungsbereichs definiert. Wenn die line regulation im Datenblatt also z. B.
als +1% festgelegt wird, bedeutet dies, dass eine Anderung der Eingangsspannung von
VN zu VH ein Ansteigen der Ausgangsspannung von +1% und eine Anderung der
Eingangsspannung von VN zu VL ein Absinken der Ausgangsspannung von -1% bewirkt.
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Ungeregelte Regler kdnnen, wie im Namen bereits klar festgelegt, keine Regelung der
Ausgangsspannung bei Anderung der Eingangsspannung sicherstellen. Fir eine
festgelegte Last nimmt die Ausgangsspannung mit der zunehmenden Eingangs-
spannung zu und mit der abnehmenden Eingangsspannung ab. Das Verhaltnis ist jedoch
normalerweise nicht 1:1. Eine Anderung der Eingangsspannung von 1% ruft nicht
unbedingt eine entsprechende Anderung von 1% im Ausgang hervor. Die Wirkung der
Eingangsspannung auf die Ausgangsspannung wird bei Volllast im Format ,x %/1% von
V\* bestimmt. Wenn die line regulation eines ungeregelten Wandlers z. B. als 1,2%/1 %
von V\y angegeben wird, nimmt die Ausgangsspannung um 1,2% fir jede Vergréferung
der Eingangsspannung um 1% zu.

3.2.7 Ausgangsspannungsgenauigkeit im
ungunstigsten Fall

Der ungunstigste Fall ist die Kombination der Grenzwerte der Ausgangsspannungs-
genauigkeit, der Lastregelung tber den verwendeten Lastbereich, der line regulation im
verwendeten Eingangsspannungsbereich und der Temperaturkoeffizient. Da sich die
Fehler aufaddieren, wirkt sich die Reihenfolge, in der die Berechnung durchgefihrt wird,
aus. Normalerweise kann jeder Fehler jedoch separat bearbeitet werden, um eine erste
Annaherung der Ausgangsspannungsgrenzen zu ermitteln:

Vourmn = Vournom [T -ACCyour - REG oap - REGing - TC [ Trr - Tax|]
Vourmax = Vournom [1 + ACCyour + REGLoap + REG e + TC |Trr - Ty l]
Gleichung 3.6: Ausgangsspannung im ungiinstigsten Fall

Wenn zum Beispiel die Nennausgangsspannung 5V, die Ausgangsspannungs-
genauigkeit = +2%, die Lastregelung *0,5%, die line regulation +0,3% und der
Temperaturkoeffizient Uber dem Arbeitstemperaturbereich +1,2 %/-1,3 % betragt, dann:

Vourum =5 % (1-0.02 - 0.005 - 0.003 - 0.013) = 4.795V

Vourmax =5 % (1+0.02 + 0.005 + 0.003 + 0.012) = 5.200V

3.2.8 Berechnung des Wirkungsgrades

Der Wirkungsgrad wird durch das Verhaltnis der Ausgangs- zur Eingangsleistung
angegeben. Im Leerlauf (Last = 0) ist der Wirkungsgrad immer gleich Null. Typisch ist
die Angabe in Prozent, er kann aber auch als normalisierte Zahl (1) angegeben werden.
Normalerweise werden die Daten unter mehreren Bedingungen, wie Nenneingangs-
spannung und Volllast, bereitgestellt. Zur Veranschaulichung der Komplexitat dieses
Parameters zeigt Abb. 3.5 die Wirkungsgradkurven desselben DC/DC-Wandlers unter
verschiedenen Messbedingungen.
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Abb. 3.5: Typische Wirkungsgradkurven des Wandlers (RP30-2405S)

3.2.9 Eingangsspannungsbereich

Der nutzbare Eingangsspannungsbereich des DC/DC-Wandlers wird durch die
Eingangsspannungsgrenzen VL und VH bestimmt, zwischen denen der Wandler korrekt
mit garantierter geregelter Ausgangsspannung arbeitet. Die meisten Wandler arbeiten
auch aufierhalb dieses Bereichs, konnen dann aber nicht alle Datenblatt-Spezifikationen
erfullen. Hochleistungswandler konnen eine Unterspannung (UVL)-Sperrschaltung , eine
sogenannte undervoltage-lockout-Schaltung, haben, die den Wandler ausschaltet, wenn
sich der Eingangsstrom infolge einer zu niedrigen Eingangsspannung zu sehr erhoht.
Das soll den Wandler vor zu hohen priméarseitigen Strémen schiitzen. Manchmal sind
»-absolute Maximalwerte®, sog. ,absolute maximum ratings, im Datenblatt angegeben,
um die maximale Eingangsspannung anzugeben, die der Wandler zulasst, bevor fir die
Komponenten im Wandler zerstérende Spannungsgrenzwerte Uberschritten werden.

Praktischer
Hinweis
Der im Datenblatt angegebene Eingangsspannungsbereich gilt flir Gleichspannungen.
Haufig kénnen aufgrund von Einschwingvorgdngen hdéhere Eingangsspannungen
auftreten, ohne dass Schaden entstehen. So besitzt z. B. der Schaltregler R-785.0-0.5
mit einem Ausgang von 5V einen Eingangsspannungsbereich von 6,5V bis 32V und eine
absolute maximale Eingangsspannung von 34V, halt aber kurzzeitig einer
Uberspannung von 50V/100 ms, sowie einem schnellen Ubergangsbetrieb von 1000

V/50us, stand.

3.2.10 Eingangsstrom

Der Eingangsstrom besteht aus zwei Komponenten, einer DC-Komponente
(Durchschnittswert des Eingangsstroms) und einer AC-Komponente, dem sog. back
ripple current. Die Messung des back ripple currents wird detailliert in Kapitel 5.2.1
behandelt.
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Die DC-Komponente des Eingangsstroms besteht ihrerseits aus zwei Komponenten,
der Eingangsruhestrom (eng.: bias current) und dem Eingangsstrom infolge der Last.
Um die Eingangsruhestromaufnahme zu ermitteln, kann die Last einfach getrennt
werden. Dieser Eingangsruhestrom wird normalerweise auch als lastfreier Ruhestrom
(Ig) (engl.: quiescent current) bezeichnet. Dieser Strom entsteht, weil auch im Leerlauf
der Taktgenerator im Wandler immer noch lauft und Leistung infolge der verschiedenen
Schaltverlust- und Blindleistungen anfallt und interne Spannungsregler und Spannungs-
referenzen arbeiten missen, auch wenn kein Laststrom fliet. Der Eingangsruhestrom
héngt von der Eingangsspannung und von der Umgebungstemperatur ab, weshalb Iq
normalerweise bei Vi yom Und 25°C Raumtemperatur gemessen wird. Wandler, die eine
Ein-/Aus-Funktion- oder einen Stand-by-Betrieb haben, kénnen den Eingangs-
ruhestrom noch weiter verringern, indem die inneren Oszillatoren und Regler sowie die
Ausgangsleistungsstufe gesperrt werden. Deshalb ist |- immer kleiner als |q,.

Praktischer|
Hinweis
Der lastabhangige Teil des Eingangsstroms ist nicht immer so einfach zu interpretieren.
Vor allem hangt er von der Eingangsspannung ab, deshalb gilt das Verhaltnis ,minimale
Eingangsspannung = maximaler Eingangsstrom®. Zudem ist das Verhaltnis ,Wirkungs-
grad gegen Last” nichtlinear (siehe Abb. 3.5) und erschwert so die Untersuchung. Der
Wirkungsgrad ist daher eine komplexe Funktion von Ausgangsstrom und Eingangs-
spannung. Wenn ein Entwickler den maximalen Eingangsstrom berechnen will, sollte er
die moégliche Mindesteingangsspannung und die maximale Last, die in dieser Situation
vorkommen kénnten, sowie den Wirkungsgrad des Wandlers unter diesen Bedingungen
kennen (zum Beispiel, indem er die Wirkungsgradwerte aus einem Diagramm wie dem
in Abb. 3.5 gezeigten abliest). Es ist haufig nicht korrekt, die Berechnung unter Annahme
des im Datenblatt angegebenen Zahlenwertes des Wirkungsgrades bei Volllast

durchzufiihren, insbesondere nicht wenn die Lasten von der Volllast abweichen.

3.2.11 Kurzschluss und Uberlastung

Der Ausgangskurzschlussstrom (shortcircuit current - S/C) ist der Ausgangsstrom, der
fliel3t, wenn die Ausganganschlusspins kurzgeschlossen sind. Normalerweise wird ein
Kurzschluss als eine Verbindung definiert, die einen Widerstand <1Q oder einen
ausreichend niedrigen Nebenwiderstand aufweist, sodass die resultierende Ausgangs-
spannung unter 100mV liegt. Bei einem Wandler mit einfachem Ausgang wird der
Kurzschlusstest zwischen Vgyr+ und Vgyr- durchgefihrt. Bei einem Wandler mit
bipolarem Ausgang kann der Kurzschlusstest zwischen Vqr+ und V-, Vourt und der
gemeinsamen Leitung oder Vq7- und der gemeinsamen Leitung durchgefiihrt werden.

Ungeregelte Niederleistungs-DC/DC-Wandler sind haufig nicht kurzschlussfest, d.h.
nicht gegenuber kurzgeschlossenem Ausgang geschutzt. Es ist in der Branche blich,
die Kurzschlussfestigkeit fur 1 Sekunde zu definieren. Dies ist Ublicherweise die Zeit,
die angenommen wird, bis sich im Inneren die Komponenten tberhitzen und durchbren-
nen. Vor der Durchflihrung eines Kurzschlusstests sollte sich der Entwickler also zuerst
vergewissern, ob der Wandler kurzschlussfest ist und wenn ja, welche Art des Schutzes
verwendet wird: Leistungsbegrenzung mit Ubertemperaturabschaltung, Stromfoldback-
Schutz oder Hiccup-Schutz.



Uberlastungsschutz ist nicht dasselbe wie Kurzschlussschutz. Wenn der Ausgangsstrom
das Limit (normalerweise von 110% bis 150% des Nennausgangsstroms) Uberschreitet,
dann lasst der strombegrenzte DC/DC-Wandler zu, dass sich die Ausgangsspannung
verringert, um den Strom stabil an diesem Grenzwert zu halten. Bei einer weiteren
Erhohung der Last sinkt die Ausgangsspannung proportional. Der Wandler befindet sich
in einem Modus der die Ausgangsleistung auf einen konstanten Wert beschrankt,
anstelle einer konstanten Ausgangsspannung. Wenn die Uberlast beseitigt ist, kehrt der
Wandler zum Normalbetrieb zuriick. Wenn die Uberlastsituation jedoch andauert, fiihrt
die erhdhte innere Verlustleistung zu einer Uberhitzung des Wandlers und hat entweder
dessen Ausfall oder thermische Abschaltung zur Folge.

Wenn der Ausgang kurzgeschlossen wird, bleibt der Ausgangsstrom durch den
definierten Grenzwert immer noch beschrankt, die Ausgangsspannung jedoch ist sehr
niedrig und betragt bei einem idealen Kurzschluss theoretisch Null, praktisch aber einige
Millivolt. Die Ausgangsleistung ist dann auch nahe Null, und der Wandler kann auf
unbestimmte Zeit arbeiten, vorausgesetzt, die inneren Komponenten sind fur diese
Uberlastsituation ausgelegt. Somit kann ein Wandler im Uberlastbetrieb ausfallen, einen
unbestimmten Kurzschluss jedoch unbeschadigt Gberstehen. Eine Abwandlung des
Strombegrenzungsschutzes stellt der Stromfoldback-Schutz dar (Abb. 3.6).

Strombegrenzung Foldback
[e] UO

Ueonst. — Ugonst, N,

limax Tsc I lsc lmax I

Abb. 3.6: Ausgangsstrombegrenzung und Foldback-Charakteristik

Wenn der Ausgangsstrom den definierten Grenzwert Uberschreitet, wird der Grenzwert
auf einen sehr viel niedrigeren Wert zurlickgesetzt. Der DC/DC-Wandler befindet sich
im Leistungsbegrenzungsmodus, aber bei einer niedrigeren Leistung als im
Normalbetrieb. In der Regel muss dieser Modus zurlickgesetzt werden, indem der
Wandler von der Versorgung getrennt wird. Wahrend Strombegrenzung oder
Stromfoldback sehr wirksame Kurzschlussschutzverfahren fir niedrige bis mittlere
Leistungs-DC/DC-Wandler sind, kdnnen sie fir Hochleistungswandler ungeeignet sein.

Ein 1W Wandler mit einer Strombegrenzung von 150%, muss mit einer zusatzlichen
Verlustleistung von 500mW wéhrend Uberlastungs- oder Kurzschlusssituationen
zurechtkommen, aber ein 50W Wandler muss 25W zusatzliche Verlustleistung
umsetzen. Dies wiirde die inneren Komponenten schnell tiberhitzen, aber deren Uberdi-
mensionierung, um diesen hohen Kurzschlussstrom zu uberstehen, wéare unwirtschaftlich.

Die Losung des Problems besteht darin, den Hiccup-Schutz zu verwenden. Wenn der
Ausgangsstrom den definierten Grenzwert Uberschreitet, schaltet der Wandler sofort ab.
Nach einer kurzen Verzégerung versucht der Wandler, wieder zu starten. Wenn der
Ausgangsstrom die Grenze immer noch Uberschreitet, schaltet der Wandler wieder ab,
und der Zyklus wiederholt sich.
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Der Vorteil des Hiccup-Schutzes besteht darin, dass der Wandler am folgenden Hiccup
wieder selbsttatig startet, wenn die Funktionsunfahigkeit beseitigt ist. Ein weiterer Vorteil
dieser Schutzart besteht darin, dass, obwohl der kurze Ausgangsstromimpuls kurzzeitig
eine hohe innere Verlustleistung hervorruft, die lange Wartepause zwischen den
»Hiccups® dazu fuhrt, dass die inneren Komponenten wieder abkihlen kénnen und der
Wandler auch bei einem vollstdndigen Kurzschluss nicht heif3 lauft.

Die Nachteile des Hiccup-Schutzes bestehen darin, dass hochkapazitive Lasten den
Hiccup-Mechanismus auslésen konnen und der Wandler im hochkapazitiven
Lastenbetrieb nicht startet. Ein weiterer Nachteil ergibt sich, wenn der DC/DC-Wandler
zur Spannungsversorgung in langen Kabelnetzen verwendet wird. Ein Kurzschluss an
irgendeiner Stelle 16st den Hiccup-Mechanismus aus und die Hiccup-Stromspitzen
kénnen es sehr erschweren, die genaue Lage des Kurzschlusses zu bestimmen.
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Abb. 3.7: Hiccup-Charakteristik

Praktischer
Hinweis
Die einfachste Art, die Kurzschlussfunktion mit Hiccup-geschutztem DC/DC-Wandler zu
testen, besteht darin, einfach zuzuhéren. Ein Wandler mit Hiccup-Schutz erzeugt bei
jedem Versuch zu starten, ein hérbares , Tick“. Um den Ausgang zu Uberwachen, kann

alternativ ein Oszilloskop mit Strommessshunt verwendet werden.

Um die Strombegrenzungs- oder Strom-Foldback-Charakteristiken zu messen, konnen
die in Abb. 3.8 gezeigten Prifanordnungen verwendet werden. In der oberen
Prifanordnung wird ein Digitalmultimeter (DMM) im DC-Strommessmodus verwendet,
und der innere Shuntwiderstand wird als Kurzschlusselement eingesetzt. Dies muss
Uberwacht werden, um zu prifen, dass die Spannung an den DC/DC-Wandler-
Ausgangsklemmen 100 mV nicht Uberschreitet. Fur groRere Kurzschlussstrome, die den
DMM-Messbereich Uberschreiten oder einen gréReren als 0,1V Spannungsabfall
hervorrufen wirden, sollte ein AuBenstrommessshunt verwendet werden. Der
Shuntwiderstandswert wird so gewahlt, dass Rg < 0.1V/lgyynt und Py > 0.1V lgyunt-
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Abb. 3.8: Messung der Kurzschluss-Charakteristik

3.2.12 ON/OFF-Steuerung (Remote ON/OFF-Control)

Bei vielen Systemen ist ein Ein- und Ausschalten des DC/DC-Wandlers durch ein
externes Signal wiinschenswert. Dies kann aus Effizienzgriinden zur Reduzierung des
Energieverbrauchs, zur Steuerung einer An- und Abschaltsequenz oder aus Sicherheits-
grunden erforderlich sein. Deshalb haben viele DC/DC-Wandler einen Steuereingang
(ON/OFF-Pin), mit dem der Wandler in den Ruhezustand geschaltet werden kann. Der
ON/OFF-On ist ein mit geringer Leistung ansteuerbarer Eingang, da jeder offene
Kollektorausgang oder NPN-Transistor verwendet werden kann, um den Wandler zu
steuern, weil er nur wenige Milliampere des Treiberstroms bendtigt, um sogar einen
Hochleistungswandler ein- oder auszuschalten.

Praktischer
Hinweis
Die Art der Steuerlogik sollte beachtet werden. Positive Logik bedeutet, dass der
Wandler bei hohem Pegel oder logischem ,1'-Signal AN und bei niedrigem Pegel oder
logischem ,0°-Signal AUS ist. Der Steuereingang wird intern hochgezogen, sodass der
Wandler AN ist, wenn er unbeschaltet bleibt. Diese Variante ist allgemein weiter

verbreitet, weil der Wandler aktiv ist, wenn der Regelpin nicht bendtigt wird.

Negative Logik bedeutet, dass dieser Wandler bei hohem Pegel oder logischem
,1-Signal AUS und bei niedrigem Pegel oder logischem ,0°-Signal AN ist. Der
Steuereingang wird intern hochgezogen, sodass der Wandler AUS ist, wenn er
unbeschaltet ist. Dieser Regelungstypus ist in einer sicherheitskritischen Anwendung
nitzlich, bei der der Wandler nur eingeschaltet werden kann, wenn zuvor bestimmte
AuBenbedingungen erfllt sind.

Fir isolierte Wandler sollte das Datenblatt auch festlegen, welchen anderen Pin diese
ON/OFF-Funktion als Referenz hat. In den meisten Fallen ist das Referenzpotential die
Masse des Primarkreises, aber einige Wandler haben die ON/OFF-Funktion an der
Ausgangsseite und die Sekundar-V - als Referenz. Wenn das Einschaltsignal an der
Primarseite entsteht, muss um den Ausgang zu schalten ein Trennungselement wie z.B.
ein Optokoppler verwendet werden.
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Um unerwiinschtes wiederholtes Schalten bei langsam ansteigendem Steuersignal zu
vermeiden, sollte das Ansprechverhalten des ON-/OFF-Eingangs eine Hysterese
aufweisen. Beispielsweise, wenn eine externe RC-Verzégerungsschaltung am ON/OFF-
Pin verwendet wird, um den Wandler, erst zu starten wenn sich die Eingangsspannung
stabilisiert hat (Abb. 3.9). Das Datenblatt legt die Ansprechspannung Vggnore als
Schwellenwert fest. Typische Werte sind logische ,0°, wenn 0 < Vggyore < 1,2V, und
logische ,1°, wenn 3,5 < Vgemote < 12V. Dies bedeutet, dass sich der Wandler bei
Erhéhung der Spannung Vgenore €inschaltet, wenn die Spannung 1,2V uberschreitet,
und sich bei Absenkung der Spannung Vremote @usschaltet, wenn die Spannung unter
3,5V abfallt. Die Diode im Zeitverzogerungsschaltkreis stellt sicher, dass sich der fir das
Timing verantwortliche Kondensator schnell entladt, wenn die Eingangsspannung
ausgeschalten wird, sodass die Zeitverzdgerung konstant bleibt, wenn die Versorgungs-
spannung wieder angelegt wird.

ZEIT- Innenlast-
VERZOGERUNG| [R EIN/AUS- od. ON/OFF- widerstand
Steueranschluss
- - |
— .
D c
S NPN
N == TRANSISTOR
LOGISCHES GATTER

N N
Abb. 3.9: Verschiedene Methoden zum Antrieb des Ein-/Aus-Regelpins

3.2.13 Isolationsspannung

In isolierten DC/DC-Wandlern sind die Primar- und Sekundarseite durch Transformator
und Optokoppler getrennt, und zwar so, dass es keinen Gleichstromweg zwischen den
beiden Schaltkreisen gibt, was als galvanische Trennung bezeichnet wird. Die
Isolationsspannung beschreibt, bis zu welcher Potentialdifferenz diese Isolationsbarriere
wirkt. Eine Prifhochspannung ist entweder als DC-Spannung oder als Effektivwert der
Wechselspannung bestimmt, wobei kein wesentlicher Strom flieRen sollte, wenn diese
Prufspannung zwischen Primar- und Sekundarseiten angelegt wird.

Praktischer|
Hinweis
Bei diesen Prifungen muss ein Hochspannungstester (HiPot) mit einem Strom-
begrenzungskreis eingesetzt werden, da gefahrliche Hochspannungen verwendet
werden. Flhren Sie keine Hochspannungsprifung auf dem elektrostatisch
abgeschirmten Arbeitstisch durch, da die Oberflache so bearbeitet wurde, dass sie
elektrisch leitfahig ist. Vergewissern Sie sich, dass der Hochspannungstester eine Not-
Aus-Taste besitzt, und stellen Sie sicher, dass der Erdanschluss am Tester

ordnungsgemalf ausgefihrt ist.




Das Prifobjekt (DUT) muss von jedem Teil, das der Bediener unbeabsichtigt beriihren
kénnte, entsprechend isoliert werden, und der Tester sollte Uber automatische
Entladekreise zum Prifspannungsentladen nach Abschluss der Prifungen verfligen.
Befolgen Sie samtliche Herstelleranweisungen genau

Wahrend der Wandler gleichstrommafig galvanisch getrennt ist, flie3t ein Leckstrom,
wenn eine AC-Isolationsprifung durchgefuhrt wird. Der AC-Strom fliet durch die
kapazitive Kopplung zwischen den Wicklungen im Transformator und durch die
EMC-Entstérkondensatoren, die an den Isolationsbarrieren platziert werden. Deshalb
sollte fur die AC-Hochspannungsprifung nicht nur die Effektivspannung, sondern auch
der zulassige Leckstrom festgelegt werden. Typische Grenzwerte sind 1mA oder 3mA,
da jegliche Leckstrome, die héher sind als diese, den Wandler auf Dauer zerstéren
kénnten.

Infolge des AC-Leckstroms beansprucht die AC-Hochspannung die Isolationsbarriere
starker als eine aquivalente Ruhe-DC-Spannung. Die Einwirkung nimmt mit der
Frequenz und Spannung zu, weil:

av(t)

LEAK = LEAK

dt
Gleichung 3.7: AC-Leckstrom

Praktischer
Hinweis

Aus diesem Grund sollte der Wandler mit einem Nennwert von 1kVDC/1 Sekunde nur
mit 700 VAC/1 Sekunde gepriift werden (wenn ein Signal von 50Hz verwendet wird).
Dies klingt logisch, wenn man bedenkt, dass die Spitzenspannung mit einer
Sinusspannung von 700 VACRMS 980 V betragt. Mit Erhéhung der Frequenz nimmt
dieser Leckstrom ebenfalls zu. Ein Prifsignal von 100Hz erzeugt einen doppelt so hohen
Leckstrom wie ein Prufsignal von 50Hz. Ein Wandler, der also einen Nennwert von
1kVDC/1 Sekunde besitzt, sollte unter Verwendung eines Testsignals mit 100Hz nur mit
360VAC/1 Sekunde gepruft werden. Glicklicherweise ist eine Hochspannungs-
pruffrequenz von 50Hz Industrienorm, und obwohl die meisten Hersteller die verwendete
Testfrequenz nicht erwahnen, kann man davon ausgehen, dass beim Vergleich der
Isolationswerte im Datenblatt 50Hz verwendet wurden. RECOM stellt auf der Website
ein nltzliches Instrument zum Isolationsspannungsvergleich dar.

Auch bei langer als 1 Sekunde dauernden Priifungen ist die Aquivalenz zwischen der
DC- und der AC-Hochspannungspriifung nicht so einfach. Eine 60 Sekunden dauernde
Prufung bringt aufgrund des Teilentladung (engl.: partial discharge - PD) genannten
Phanomens, sehr viel mehr Belastung der Isolationsbarriere mit sich. Die Teilentladung
beschreibt den kurzzeitigen Durchschlag infolge der hohen angelegten Spannung
zwischen Koppelkreisen innerhalb des lIsoliermittels infolge von Hohlstellen oder
Bruchen.

Betrachten wir das nun anhand eines konventionellen Kupferlackdrahtes, wie er in Trafos
Ublicherweise verwendet wird. (Abb. 3.10). Normalerweise wird der Isolierlack in
mehreren Stufen aufgetragen, weshalb es Unterbrechungen zwischen den Schichten
und Hohlstellen innerhalb der Isolierung kommen kann.
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Abb. 3.10: Querschnitt eines Kupferlackdrahtes mit Teilentladungs
(PD)-pfaden in der Isolation

Innerhalb der Isolationsschicht fliel3t nun kurzzeitig ein Strom, wahrend Teilentladungen
auftreten. Der Leiter ist immer noch isoliert, allerdings mit verringerter Dicke der
Isolationsschicht. Die Hochspannung kann von einer Schwachstelle zu der folgenden
Uberspringen, bis sie letztlich einen vollen Ein- oder Ausgangsisolationsdurchbruch
hervorruft.

Das Stichwort hier heif3t letztlich®, denn es braucht Zeit, bis sich PD-Stérungen vereinen,
um einen Vollausfall zu verursachen. Je langer die Hochspannung angelegt ist, desto
wahrscheinlicher ist es, dass der Ausfall eintreten kann. Somit ist eine Hochspannungs-
prufung mit einer Dauer von 1 Minute viel belastender als die typische 1-sekundige
Werksprufung. Ein Wandler mit einem Nennwert von 1000VDC/1 Sekunde sollte nur bei
500VAC/1 Min geprift werden, um die Wahrscheinlichkeit solcher sich ansammelnder
PD-Stérungen zu verringern.

Praktischer]
Hinweis
Infolge des Risikos, dass wahrend der Hochspannungsprifung am Wandler ein
permanenter Schaden verursacht wird, gibt es zwei wichtige praktische Punkte, die bei
der Durchfihrung der Prifungen einer besonderen Sorgfalt bedirfen. Erstens ist es
wichtig, nicht zuzulassen, dass sich innerhalb des Wandlers Spannungsgradiente
entwickeln, da diese die Nenndurchschlagspannungen der inneren Komponente schnell
Uberschreiten kdnnten. Deshalb sollten vor Durchflihrung einer Hochspannungspriifung
alle Eingange und alle Ausgéange kurzgeschlossen werden. Da Hochspannungs-
prufungen die Wandlerisolation beanspruchen und einen kumulativen Schaden an der
Isolation hervorrufen, ist es zweitens empfehlenswert, die Hochspannung fir jede

weitere Prifung um 20% zu verringern.

Hochspannungstester

start | @ BESTANDEN M
Stop . ’ T

ALLE EINGANGE ! | ALLE AUSGANGE
ZUSAMMEN KURZGESCHLOSSEN | _ _ _ _ _ _ _ _ _ . ZUSAMMEN KURZGESCHLOSSEN

Abb. 3.11: Hochspannungspriifung (Durchschlagsfestigkeit)



Der Vorteil einer Hochspannungsprifung besteht darin, dass alle potentiellen
Kurzschlussstromwege gepruft sind, wenn eine Hochspannung an den Ein- und
Ausgang der Isolationsbarriere angelegt wird, sodass die Gesamtdurchschlagsfestigkeit
des Wandlers durch ein positives Ergebnis garantiert werden kann. Der Nachteil der
Prufungen besteht darin, dass ein fehlerhaftes Ergebnis zerstérend ist — der Wandler
muss dann getauscht werden.

Es gibt eine Alternative zur Hochspannungsprufung — den PD-Tester. Die Prifeinrichtung
Uberwacht, die durch die Teilisolationsdurchschlage hervorgerufenen Spannungsspitzen
und zeigt sie auf einem oszilloskopahnlichen Bildschirm als ,scheinbare Ladung“ oder
aquivalente Ladungstragerinjektion, welche eine entsprechende Testspannung
hervorrufen wirde. Scheinbare Ladung wird in Pikocoulomb gemessen, weshalb es sich
hier um ein sehr schonendes Priifverfahren handelt. Der Vorteil der PD-Priifung besteht
darin, dass die Haufigkeit der PD-Ereignisse Uberwacht werden kann, da die
Prufspannung erhoht ist und ein potentieller Isolationsdurchbruch vorausgesagt werden
kann, bevor er auftritt; somit kann die Prifung angehalten werden, bevor der Wandler
beschadigt wird.

Die Ergebnisse der PD-Priifung sollten sorgfaltig ausgewertet werden, da es vorkommen
kann, dass zunachst viele falsche Werte abgelesen werden, bevor ein giiltiges Ergebnis
ermittelt werden kann. Deshalb ist eine "Einschwing"zeit notwendig, in welcher sich die
Ladungen ausgleichen kdnnen; die Ablesungen sollten nur wahrend der letzten 10
Sekunden der Prufung vorgenommen werden (siehe Abb. 3.12). Fur die Betriebsprifung
kann eine berichtigte Version des Prufprotokolls mit einer Prifdauer von nur 1 Sekunde
und einer Spannung von 1,875 x Vrateprus) Verwendet werden.

AC Spannung
/VMAX

/VTEST (1.5 X VRATED)

T === == FrE—r——————————— I - VRATED

10sec tresT
(60sec)

Abb. 3.12: Teilentladungstest (PD)

3.2.14 Isolationswiderstand und -kapazitat

Ein- und Ausgangswiderstand und -kapazitat missen mit einem AC-Signal gemessen
werden. Der Isolationswiderstand wird in der Regel mit 500VDC mit Hilfe eines
Widerstandsmessers gemessen und betragt tblicherweise 10GQ oder mehr. Die
Isolationskapazitat muss bei einer hohen Frequenz von 1MHz gemessen werden, um
den Einfluss von onboard-Filterkondensatoren auszuschlielRen. Die Isolationskapazitat
kann je nach Aufbau des Wandlers zwischen 5pF und 1500pF variieren. Wie bei allen
Messungen kleiner Stréme, kdnnen Luftfeuchtigkeit und Temperatur die Ergebnisse stark
beeinflussen.
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3.2.15 Dynamische Belastungskennlinie

Die Dynamische Belastungskennlinie (engl.: Dynamic Load Response - DLR) bestimmt
die Reaktion des DC/DC-Wandlers auf eine sprunghafte Lastanderung. Sie kann auf
zwei verschiedene Weisen definiert werden: durch die Zeit, die die Ausgangsspannung
bendtigt, um innerhalb des vorgegebenen Toleranzbereichs zum Nennwert der
Ausgangsspannung zurtickzukehren, oder als maximale Abweichung der Ausgangs-
spannung von der Nennausgangsspannung. Um eine vollstandige Definition der DLR
zu erhalten, mussen beide Werte bekannt sein. In den meisten Datenblattern wird jedoch
nur die Einschwingzeit angegeben. Dariber hinaus verwenden einige Hersteller
Lastwerte zwischen 25% und 100%, andere Werte zwischen 50% und 100% Last, und
wieder andere Hersteller nennen nur “25% stufenweise Anderung”, ohne die
Grenzen anzugeben. Daher ist ein direkter Vergleich zwischen Datenblattern
unterschiedlicher Hersteller nicht mdglich. Die einzige Alternative um gesicherte Werte
zu erhalten, besteht darin den Wandler selbst zu prifen.

vBei allen Wandlern tritt bei plétzlicher Lastabnahme ein Uberschwingen und bei
plétzlicher Lastzunahme ein Unterschwingen auf. Die Einschwingzeit (die langste Zeit
von Toversnoot 0der TunpershooT) hangt hauptsachlich von der Kompensationsschaltung
im PWM-Controller ab. Die Kompensation muss einen Kompromiss finden, zwischen
einer schnellen Reaktion auf eine sprunghafte Anderung und einer maglichen
Uberreaktion in Form eines schwingenden Ausgangs. Das ideale Ansprechverhalten ist
"aperiodisch", d. h. der Wert der Ausgangsspannung wird lediglich einmal in eine
Richtung abgelenkt.

—————— rt———(————ffff Veeak®
Ve tt 4’} us()“*
voj:;“ ffffff :%——*: ———————— K ——————— Das obere Signal ist aperiodisch, das
VV 777777777777777 [ untere Signal zeigt einen schwingenden
oo T V o Ausgang infolge einer schlecht gedampften
,,,,, Voea© st Kompensationsschaltung.

I
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Abb. 3.13: Mogliche Reaktionen des
Vourom geregelten Wandlers auf eine
Vouts T ********** r sprunghafte Lastanderung
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Viele Elektroniklasten verfuigen tber eine eingebaute Sprungfunktion, um zwischen zwei
voreingestellten Lasten automatisch umzuschalten. Falls Sie jedoch keinen Zugriff auf
eine Elektroniklast haben, zeigt Abb. 3.14, wie ein Testaufbau flir dynamische Belastung
aus zwei Lastwiderstédnden und einem durch einen Rechteckgenerator getriebenen FET
einfach aufgebaut werden kann.
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Abb. 3.14: Testaufbau zur Priifung des dynamischen Belastungsverhaltens
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Es gibt einige Anwendungen, bei denen sowohl eine sehr konstante Ausgangsspannung
als auch eine hohe Ansprechgeschwindigkeit bei einem Lastsprung ohne jegliches
Schwingen der Ausgangsspannung erforderlich sind. Zum Beispiel ergeben sich bei
vielen Digitalschaltungen schnelle Lastanderungen, die Ausgangsspannung muss
jedoch dennoch exakt geregelt sein. Wenn die Lastanderung vorausgesagt oder ermittelt
werden kann, ist es moglich, die Kompensationsschaltung wahrend der Lastanderung
von "langsam" auf "schnell" umzuschalten.

Mit analogen Reglern lasst sich dies nicht so leicht realisieren, mit einem digitalen
Controller kann DLR jedoch programmierbar gemacht werden. Diese Fahigkeit ist eine
der groften Vorteile der digitalen Regelung gegenlber der analogen.

So wie sich die Ausgangsspannung mit plétzlicher Lastanderung andert, andert sich die
Ausgangsspannung auch, wenn sich die Eingangsspannung plotzlich andert. Da
sprunghafte Anderungen der Eingangsspannung nur in wenigen Anwendungen
vorkommen, wird dieser Parameter in den Datenblattern selten definiert. Gegebenenfalls
Iasst sich ein Testaufbau verhaltnismaRig leicht realisieren, wenn die Laborstrom-
versorgung Uber einen externen Steuereingang, der an einen Rechteckgenerator
angeschlossen werden kann, verfugt.

3.2.16 Ausgangsrestwelligkeit

Alle DC/DC-Wandler haben einen gewissen Anteil an Ausgangsrestwelligkeit (engl.:
Output Ripple/Noise). Der Hauptanteil an Restwelligkeit entsteht durch die Lade- und
Entladestrome in der Ausgangsfilterkapazitat; und je nach Topologie entspricht ihr
Frequenzwert Ublicherweise entweder der Arbeitsfrequenz oder der doppelten
Arbeitsfrequenz.

Rauschen
Restwelligkeit
\V V \10 U R/N
I S S A

Abb. 3.15: Ausgangswelligkeit

Bei jeder Zustandsanderung der Schaltelemente rufen parasitare Effekte Spannungs-
spitzen (Rauschen) auf dem Hauptanteil der Restwelligkeit hervor und Gberlagern diese.
Dies tritt an jeder Spitze und in jedem Tal der Restwelligkeit auf. Die Frequenzen
der Schalttransienten liegen normalerweise in MHz-Bereichen und besitzen Grofien-
ordnungen, die Uber der Frequenz der Ausgangswelligkeit liegen. Die Gesamtwellenform
ergibt den Wert der Ausgangsrestwelligkeit (R/N); dieser wird Ublicherweise in Millivolt
Spitze-Spitze (mVp-p) gemessen wird.

ANMERKUNG: Das korrekte Messverfahren ist in Kapitel 4.3 beschrieben.

AuRerdem Uberlagert eine viel langsamere Schwingung, die durch die Ausgangs-
spannungsregelung hervorgerufen wird, diese Ausgangsrestwelligkeit. Bei konstanter
Last und Eingangsspannung maandert die Ausgangsspannung mit einer Frequenz im
einstelligen Hz-Bereich innerhalb des Toleranzbereichs nach oben und nach unten.
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Dieser "Scheren"-Effekt wird durch die Hysterese im Regelkreis verursacht und wird in
der Regel in dem Wert der Ausgangsrestwelligkeit in den Datenblattern ignoriert, da er
Teil der Spezifikation der Messgenauigkeit der Ausgangsspannung ist und deshalb nicht
in die Spezifikation der Ausgangsrestwelligkeit einflieft.

f

Spitze-Spitze-
Wert

l

> Zeit
Abb. 3.16: "Scheren" der Ausgangsspannung

Es scheint einfach, die Ausgangsrestwelligkeit durch Hinzufiigen von Ausgangs-
kondensatoren zu verringern zu wollen. Jedoch ist es fast unméglich, diese vollstandig
herauszufiltern — obwohl man den Spitze-Spitze-Wert auf diese Weise ein wenig
verringern kann. Tatsachlich ist in Wandlern, die Takt-flir-Takt-Regelung verwenden, ein
gewisses Mal’ an Ausgangswelligkeit fir die entsprechende Regelung notwendig.

Praktischer
Hinweis
Ein effektiveres Verfahren zur Verminderung der Ausgangswelligkeit besteht darin, den
Ausgang mit einem linearen Spannungsregler nachzuregeln. Die Storspannungsunter-
drickung (PSRR-Wert) eines linearen Spannungsreglers ist sehr hoch (bis zu 70dB),

was ihn zu einem sehr effektiven Welligkeitsfilter macht.

3.3 Zum Verstandnis thermischer Parameter

3.3.1 Introduction

Da das thermische Design eine wichtige Rolle bei der Optimierung der System-
performance spielt, ist fir die Wahl des am besten geeigneten DC/DC-Wandlers eine
korrekte Einschatzung des Warmezustands des Systems unerlasslich. Um eine
umfassende Aussage Uber das thermische Verhalten des Wandlers zu machen, sollte
das technische Datenblatt nicht nur die Grenzwerte der zuldssigen Umgebungs-
betriebstemperatur, sondern auch das Temperatur-Derating, die interne Verlustleistung,
die maximale Gehausetemperatur und die thermische Impedanz bestimmen. Die
Verlustleistung kann anhand des Wirkungsgrades berechnet werden. Fehlt jedoch die
thermische Impedanz im Datenblatt oder muss diese unter realen Einsatzbedingungen
der Anwendung genau bekannt sein, dann muss sie in Warmekammertests ermittelt
werden.

Selbst unter den geregelten Umgebungsbedingungen einer Warmekammer erfordert
die Ermittlung des Temperaturverhaltens modularer DC/DC-Wandler sehr sorgfaltige
Messverfahren. Da sogar sehr geringe Luftstrome die Messergebnisse wesentlich
verzerren, sollte das Prifobjekt (Device Under Test, DUT) — um Luftzug vom



Kammer-Luftzirkulationsgeblase zu vermeiden — innerhalb der Kammer in einen Karton
platziert werden. Die Umgebungstemperatur innerhalb des Kartons sollte mit einem
geeichten Sensor gemessen werden, der so positioniert wird, dass die vom Wandler
erzeugte Warme die Ablesung nicht direkt beeinflusst. Die Temperatur des Wand-
lergehduses sollte an der heillesten Stelle (T¢ yax) Wie vom Hersteller definiert oder
anhand von Infrarotkamerabildern ermittelt, gemessen werden. Bei sehr kleinen
Wandlern kann auch die Befestigung des Temperatursensors selbst die Ergebnisse
durch Ableitung zusatzlicher Warme vom Wandler entlang der Sensorleitungen
beeinflussen, weshalb ein Temperatursensor mit mdglichst kleiner Kontaktflache
eingesetzt werden sollte.

Da die Eigenerwarmung eines Kleinleistungswandlers eine unwesentliche Warmequelle
darstellt, kann es bei diesen besonders schwierig sein, zuverlassige Messergebnisse
zur thermischen Impedanz zu erhalten. Der zuldssige Betriebstemperaturbereich wird
dann in den meisten Fallen durch die Temperaturgrenzwerte interner Komponenten
bestimmt. Dies kann durch Befestigung der Temperaturmessgeber an den kritischen
Komponenten gemessen werden, um den Temperaturanstieg gegeniiber der Umgebung
zu messen und dann die Sicherheitsgrenzen durch Extrapolieren der Ablesewerte — in
10°C-Umgebungstemperaturschritten — zu berechnen. Fir gekapselte Wandler missen
die Temperaturmessgeber vor dem VergielRen angebracht werden, um genaue
Ablesewerte zu ermitteln.

Bei Hochleistungswandlern kann die thermische Impedanz durch Messung des
Temperaturanstiegs unter freier Konvektion (stehende Luft = keine Luftstrdmung) und
Berechnung der internen Verlustleistung bestimmt werden. Um die Warmeubertragungs-
zahl fur unterschiedliche Luftstromgeschwindigkeiten bei erzwungener Konvektion zu
berechnen, kann auch die thermische Imdedanz verwendet werden.

Schliellich beeintrachtigen auch niedrige Temperaturen das Betriebsverhalten eines
Wandlers. Die untere Betriebstemperaturgrenze hangt von einem von drei Faktoren —
je nachdem, welcher zuerst auftritt — ab: dem minimalen Temperaturnennwert der
verwendeten Bauteile; einer verringerten Verstarkung oder Offset der Vorspannung
des PWM-Schaltkreises, die das Starten des Wandlers verhindern; oder einem
mechanischen Fehler, der durch fehlangepasste Warmeausdehnung verursacht wird.

3.3.2 Thermische Impedanz

Um die Analyse des Warmezustands des DC/DC Wandler zu beginnen, muss zunachst
die thermische Impedanz betrachtet werden.

Thermische Impedanz oder Warmewiderstand ist ein Mal} der Wirksamkeit des War-
meaustauschs zwischen einer internen Warmequelle, wie dem Transformatorkern oder
Halbleiteribergang, und der Umgebung. Betrachten wir zum Beispiel den Schalt-FET.
Die Warmequelle ist der Halbleiteribergang TJ. Die Warme wird zum Transistorgehause
(TB), dann durch das Vergussmaterial zum Wandlergehduse (TC) und anschlieend
vom Gehause zur Umgebung (TAMB) abgeleitet. Jede dieser Stufen hat eine thermische
Impedanz 6, gemessen in °C/W, und einen Warmewiderstand RTH, gemessen in °K/W.
Diese beiden Werte sind in der Praxis vollstandig austauschbar.

105



FET FET ;
S = Umgebungs-
UberganQA/\/\/\/_ Gehause 4/\/\/\/_ Gehause 4/\/\/\/_
T Ts Tc temperatur

X3} Osc Oca Tavs

Abb. 3.17: Thermische Impedanzkette

Aus den oben genannten thermischen Impedanzen kann der Benutzer nur die letzte
Impedanz in der Kette, 8.5, beeinflussen, da die anderen beiden Impedanzen
konstruktionsbedingt als Teil des Warmedesigns des Wandlers festgelegt sind.

Der Temperaturanstieg des Wandlers kann unter Verwendung folgender Gleichung
berechnet werden:

Pour
ATgise= Ppiss Oca, Where pp oo = T Pour

Gleichung 3.8: Berechnung des Temperaturanstiegs

Beispiel: Der Wandler RECOM RP15-4805SA hat eine Ausgangsleistung von 15W, einen
Wirkungsgrad von 88% und eine thermische Impedanz zwischen Gehause und
Umgebung von 18,2°C/W. Die maximal zulassige Gehausetemperatur betragt 105°C.
Die Verlustleistung = 15/0,88 - 15 = 2,04W und der zugehorige Temperaturanstieg des
Gehauses Uber der Umgebungstemperatur = 37°C. Somit betragt die maximal zulassige
Umgebungstemperatur 105°C - 37°C = 68°C.

Wenn die thermische Impedanz nicht bekannt ist, kann sie durch Messung ermittelt
werden. Fir einen Naherungswert ist eine Warmekammer nicht notwendig. Ein
geeigneter Testaufbau istin Abb. 3.18 dargestellt. Wie bei allen thermischen Messungen,
sollte vor Durchfiihrung jeglicher Ablesung ausreichend lange abgewartet werden, damit
ein Temperaturausgleich stattfinden kann.

Digitales
Thermometer

Digitales
Karton, ca. Thermometer
30cm * 30cm * 15cm

TAMB

PSU \
10cm
I:l I:l minimum TCASE Last
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me—
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Abb. 3.18: Testaufbau zur Messung der thermischen Impedanz zwischen
Gehause und Umgebung

Die thermische Impedanz kann aus der Umordnung der Gleichung 3.8 abgeleitet

werden:
ATgrise

Oca [°C/W] =

P DISS



Da die Verlustleistung (Differenz zwischen der Eingangs- und Ausgangsleistung) bekannt
ist, lasst sich die thermische Impedanz aus der Messung des Anstiegs der
tGehausetemperatur des Wandlers gegenliber der Umgebung bestimmen.

3.3.3 Temperatur-Derating

Alle DC/DC-Wandler geben Leistung intern in Form von Warme ab und werden daher
warmer als ihre Umgebung. Solange diese zusatzliche Warme in die Umgebung
abgeleitet werden kann, kann der Wandler bei voller Leistung arbeiten. Mit Anstieg der
Umgebungstemperatur wird es jedoch immer schwieriger, diese Uberschissige Warme
abzugeben. Bei einer bestimmten Umgebungstemperatur erreicht der Wandler seine
maximale Temperaturgrenze, und jeder weitere Anstieg der Umgebungstemperatur
muss durch Verminderung der innerhalb des Wandlers als Verlustleistung umgesetzten
Energiemenge durch eine Lastverminderung ausgeglichen werden. Diesen Vorgang
nennt man Temperatur-Derating.

Abb. 3.19 zeigt das Beispiel einer Derating-Kurve, wiederum fir den im
vorherigen Beispiel verwendeten Wandler RECOM RP15-4805SA. Der Wandler
kann bei voller Leistung Uber einen Umgebungstemperaturbereich von -40°C bis +68°C
eingesetzt werden. Wenn die Anwendung die Spezifikation besitzt, dass die
maximale Umgebungstemperatur hdchstens 85°C betragen darf, muss die Last des
Wandlers auf 55% verringert werden, um einen Betrieb im Bereich von -40°C bis
zu +85°C zu ermdoglichen.

RP15-4805SA
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Abb. 3.19: Beispiel einer Derating-Kurve (DC/DC-Wandler der RP15-Serie)

Es gibt einen praktischen Grenzwert fir die mogliche Derating-Zahl. Die Derating-Kurve
setzt voraus, dass der Wirkungsgrad stabil bleibt, wahrend sich die Last verringert, was
jedoch bei kleinen Lasten nicht der Fall ist. Tats&chlich ist ein Derating, das wesentlich
unterhalb einer Last von 40% liegt, nicht zielfihrend, da eine Verminderung der
Verlustleistung infolge einer Lastsenkung, durch Erhéhung der Verlustleistung infolge
eines niedrigeren Wirkungsgrades, negiert wird. Abb. 3.20 zeigt, wie die Kurve der
Verlustleistung immer flacher wird, bei kleiner Last sogar anfangen kann, wieder
anzusteigen.
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Abb. 3.20: Interne Warmeverluste mit Last und Vy

Durch Montieren eines Kihlkorpers an einem Wandler lasst sich die Warmeabfuhr an
die Umgebung verbessern (Verringerung von 8.,) und somit der maximale Betriebs-
temperaturbereich erweitern. Obwohl dieses Element als Kihlkérper bezeichnet wird,
absorbiert es keine Warme. Die Warme, die an den Kiihlkérper abgegeben wird, muss
letztlich doch noch an die Umgebung abgeleitet werden. Die Funktion des Kuhlkérpers
besteht deshalb darin, die wirksame Oberflache des Wandlers zu vergréRern. Der in
diesem Beispiel verwendete RP15-4805SA ist ein sehr kompakter Wandler mit einer
Gehausegrofle von 1”x 17, Somit ist der Kuhlkdrper, der in den Wandler eingebaut
werden kann, ebenfalls sehr kompakt und vergrof3ert die Flache nicht wesentlich.
Generell bringen Aufsteckkiihlkdrper eine Erhéhung des maximalen Arbeitstemperatur-
bereichs von lediglich 5 bis 10°C, es sei denn, dass sie selbst mittels anderer Verfahren,
wie z. B. erzwungener Konvektion, gekuhlt werden.
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Abb. 3.21: Derating-Kurve mit kleinem Aufsteckkiihlkorper

Ferner kénnen Kihlkérper nur bei Wandlern mit Metallgehduse oder auf einer sog.
Baseplate aufgebauten Wandlern eingesetzt werden. Das Montieren eines Kuhlkorpers
auf einem Wandlergehduse aus Kunststoff ist nicht zielfihrend, da der Kihlkorper eine
schlechte thermische Anbindung an das Kunststoffgehduse aufweist und die Konvektion
blockiert. Zusammenfassend kann gesagt werden, Derating ermdglicht den maximalen
Betriebstemperaturbereich um zusatzliche 10 bis 15°C zu erweitern.



Darin besteht jedoch auch schon die Grenze bei vielen Anwendungen. Warmeabfuhr
mit Kuhlkdrpern kann hilfreich sein. Ist der Kihlkérper jedoch ahnlich dimensioniert
wie der Wandler, kann nur eine zusatzliche Erweiterung des maximalen Betriebs-
temperaturbereiches um 5 bis 15°C erwartet werden.

Um den maximalen Temperaturbereich wesentlich zu erweitern, ist eine Zwangskihlung
erforderlich.

3.3.4 Zwangskuhlung

Durch Hinzufigen von thermischer Advektion zur freien Konvektion verringert
erzwungene Konvektionskihlung (Lufterkiihlung) die thermische Impedanz 6c,.
Advektion hangt von der Masse der Luft, die am Wandler pro Sekunde vorbeiflie3t, sowie
von der Wirbelstromung des Luftstroms ab. Wenn die freie Konvektion eine normalisierte
thermische Impedanz von 1,00 besitzt, verringert sich die thermische Impedanz mit
Erhdéhung des laminaren Luftstroms (angegeben in linearen Ful® pro Minute, LFM) wie
folgt:

10 LFM (freie Konvektion) 1,00
100 LFM 0,67
200 LFM 0,45
300 LFM 0,33
400 LFM 0,25
500 LFM 0,20

Tabelle 3.2: Normalisierte Verminderung der thermischen Impedanz mit
zunehmendem Laminarluftstrom

Betrachten wir noch einmal den Wandler, der in unserem Beispiel zur Ermittlung der
Derating-Kurve in Abb. 3.19 verwendet wurde. Die Temperaturanstiegsgleichung ist
immer noch gultig: ATgise = Ppiss Bca, und die interne thermische Verlustleistung ist
immer noch dieselbe, namlich 2 W. Mit freier Konvektion betrug der 8.,-Wert 18,2°C/W,
was einen Temperaturanstieg von 37°C ergibt und zu einer maximal zulassigen Betriebs-
temperatur bei Volllast von 68°C fuhrt. Mit 100LFM erzwungener Konvektion wirde der
Bcp-Wert mit 0,67 multipliziert bzw. 12,2°C/W betragen, wobei sich ein reduzierter
Temperaturanstieg von 24,4°C ergibt, was zu einer maximal zuldssigen Betriebs-
temperatur bei Volllast von 81°C fihrt.
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Abb. 3.22: Auswirkung des zunehmenden Luftstroms auf die Derating-Kurve
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3.3.5 Leitungs- und Strahlungskiihlung

Es gibt noch andere Transportmechanismen fiir thermischen Ubergang als Konvektion
oder Advektion. Warme kann von einem Wandler durch Leitung und Abstrahlung
abgeleitet werden.

Warmeleitung ist die Warmeubertragung von einem Objekt auf ein anderes Uber ein
Temperaturgefalle durch Direktkontakt. Der Transportmechanismus besteht in Phononen
oder in Energielibertragung von einem Molekil zu einem anderen durch Kristallgitter-
schwingungen. Die Ubertragungsgeschwindigkeit, oder thermische Strémung, hangt
vom Temperaturgefalle und der Warmeleitfahigkeit des Materials (gemessen in
Wm-°C") ab.

Wandler, die mit einer Baseplate ausgestattet sind, nutzen Warmeleitung als primares
Kuhlverfahren. Alle Wandler kdnnen jedoch vom Warmeaustausch durch Leitung Gber
Anschlusspins in PCB-Leiterbahnen profitieren. Die thermische Impedanzkette bei einem
Uber Baseplate gekuhlten Wandler ist in Abbildung 3.23 dargestellt:

Gehause TIM Kuhl- Umgebungs-
T TTiM kO_I[per temperatur
Oct OTH H OHa Tave
Abb. 3.23: Thermische Impedanz eines liber Baseplate gekiihlten Wandlers

Da der primare Warmestrom beim Direktkontakt entsteht, ist es entscheidend, dass die
Kontaktflache zwischen der Baseplate und dem Kihlkérper méglichst grofd ist. Selbst
sehr kleine Fehler fuhren zu Luftspalten, Uber die kein Warmeaustausch durch Leitung
stattfinden kann. Wenn die Baseplate und der Kihlkorper nicht bis auf 5 mil (0,125 mm)
vollkommen plan sind, ist die Warmeleitung stark beeintrachtigt. Um einen guten
physikalischen und thermischen Kontakt zu gewahrleisten, ist daher der Einsatz eines
thermischen Schnittstellenmaterials (TIM), z. B. Warmeleitpaste oder Gap-Pad, tblich.

Der Strahlungswarmeaustausch ist die Warmeulbertragung eines Korpers mittels
Infrarotstrahlung. Bei der fuhlbaren Sonnenwarme handelt es sich einzig und allein um
Strahlungswarme, da das Vakuum des Weltraums jeglichen Warmeaustausch durch
Leitung und Konvektion blockiert. Ein Wandler kann auch im Vakuum Energie durch
Strahlungswarme abgeben. Die niedrige Gehausetemperatur des Wandlers von ca. 300
bis 400K fihrt jedoch dazu, dass diese Art des Warmetransports im Vergleich zum
Warmeaustausch durch Leitung oder Konvektion sehr gering ist. Bei grol3en Hohen Uber
Meeresniveau wird Kiihlung sowohl mittels Leitung als auch mittels Abstrahlung immer
wichtiger, da der Hauptnachteil der Warmekonvektion darin besteht, dass sie von der
Luftstrommasse abhangt und somit mit fallendem Luftdrucks sinkt.
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4. DC/DC-Wandler-SchutzmafRnahmen
4.1 Einleitung

Wie im Vorwort erwahnt, besteht eine der Funktionen des DC/DC-Wandlers darin, die
Anwendung zu schitzen. Im einfachsten Fall erfolgt dieser Schutz durch eine Anpassung
der Last an die primare Stromquelle und einer Stabilisierung der Ausgangsspannung
gegen Eingangsuber- und Unterspannungen. Der DC/DC-Wandler ist aber auch ein
wesentliches Element, das den Kurzschlussschutz des Systems gewahrleistet. Die
Begrenzung einer Ausgangsuberlastung und Kurzschlussschutz beispielsweise
schutzen nicht nur den Wandler vor Schaden durch mogliche Fehlerzustande in der Last,
sondern kénnen auch die Last durch die Ausgangsleistungsbegrenzung wahrend eines
Funktionsausfalls vor weiteren Schaden schitzen. In einer Anwendung mit mehreren
identischen Schaltkreisen oder Kanalen, wobei jeder separat durch individuelle DC/DC-
Wandler versorgt wird, beeinflusst ein Fehler in einem Ausgangskanal nicht die anderen
Ausgange, was das System gegenuber Einzelfehlern tolerant macht. Andere
Schutzfunktionen des Wandlers, wie die Ubertemperaturabschaltung, werden vor allem
entwickelt, um den Wandler vor dauerhaften durch interne Komponenteniberhitzung
hervorgerufenen Schaden zu schuitzen. Ein Sekundareffekt besteht jedoch in einem
Abschalten, wenn die Umgebungstemperatur sehr stark ansteigt, es werden somit auch
die Komponenten in der versorgten Anwendung vor Ausfall aufgrund Uberhitzung geschiitzt.

Die Isolation zwischen Ein- und Ausgang trennt Erdschleifen auf, entfernt die Stérquelle
und erhoht die Systemzuverlassigkeit durch den Schutz der Anwendung vor Schaden
aufgrund von Transienten. Beseitigung von Rickkopplungsverzerrungen der Strom-
versorgung ist ein wichtiger Aspekt des DC/DC-Wandlerschutzes. Betrachten wir zum
Beispiel einen Hochleistungs-DC Motor Speed Controller. Der Drehzahlregelkreis
bendtigt eine stabile, rauschfreie Versorgung, um die Motordrehzahl stufenlos zu
regulieren. Aber die vom Motor gezogenen hohen DC-Strome kdnnen wesentliche
Einschwingvorgdnge auslésen, die in den Drehzahlregelkreis einwirken und
Synchronisationsstérung oder Instabilitdt hervorrufen kénnten. Ein isolierter DC/DC-
Wandler kann nicht nur eine stabile, rauscharme Versorgung fir den Drehzahlregelkreis
bereitstellen, sondern auch einen Schutz des Motors bieten, da Storungen der
Feedbackschleife und dadurch ausgeldste unerwiinschte und sprunghafte Steuersignale
die zugehdrige Antriebskette zerstdren konnten.

DC/DC-Wandler sind jedoch auch aus elektronischen Bauteilen aufgebaut, die wie jeder
elektronische Schaltkreis, der aul3erhalb seiner Spannungs-, Strom- und Temperatur-
grenzen betrieben wird, fur Stérungen anfallig sind. In diesem Kapitel werden
Schutzmalinahmen untersucht, die notwendig sein kénnen, um den Wandler selbst vor
Schaden zu bewahren.

4.2 Verpolungsschutz

DC/DC-Wandler sind nicht gegen falsche Polung geschutzt. Ein Vertauschen der V+
und V- -Pole wird mit hoher Wahrscheinlichkeit unmittelbar zum Ausfall fihren, weshalb
darauf geachtet werden soll, dass jegliche Eingangspins oder Akkuanschlisse richtig
gepolt angeschlossen werden. Wenn die Primarspannungsversorgung ein Transformator
ist, kdnnte eine Storung der Gleichrichterdiode einen negativ werdenden Ausgang
hervorrufen, was dann auch den Ausfall der DC/DC-Wandler zur Folge haben wird.
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Der Hauptgrund, warum DC/DC-Wandler ausfallen, wenn sie verpolt sind, ist die
Gehausediode im FET. Diese Substratdiode leitet, wenn sie verpolt angeschlossen ist,
und erlaubt einen sehr hohen Stromfluss Iz, was zur Zerstérung von Komponenten auf
der Primarseite fihren kann. Um diese potentielle Gefahr zu vermeiden, sind mehrere
Varianten moglich.

du]
/|

Abb. 4.1: Elektrischer Strom bei Verpolung

4.2.1 Verpolungsschutz durch Seriendiode

Der einfachste Weg, einen DC/DC-Wandler vor Schaden durch Verpolung zu schiitzen,
besteht darin, eine Seriendiode hinzuzufiigen. Abb. 4.2 zeigt den Schaltkreis. Wenn die
Versorgungsspannung verpolt wird, sperrt die Diode D; den negativen elektrischen
Strom, sodass kein unzuldssiger Fehlerstrom durch den Eingangsstromkreis des
DC/DC-Wandlers flieRen kann. Es ist offensichtlich, dass durch Ersetzen der Diode
durch einen Brickengleichrichter, der Wandler unabhangig von der Eingangsspannungs-
polaritat funktioniert.
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Abb. 4.2: Verpolungsschutz durch Seriendiode

Besonders bei niedrigen Eingangsspannungen hat ein Schutz durch Seriendioden den
Nachteil, dass die Vorwartsspannung an der Diode abfallt. Je nach Auswahl der Diode
ist ein Durchlassspannungsabfall von 0,2 V bis 0,7V mit einem zugehdrigen Leistungs-
verlust von = Vi x |y zu erwarten, was sowohl den Wandlungswirkungsgrad als auch
den nutzbaren Eingangsspannungsbereich verringert. Wenn der Eingangsstrom 1A
betragt, entsteht an einer Standardleistungsdiode mit VF = 0,5V eine Verlustleistung von
0,5W, was ungefahr einem Viertel der Verlustleistung eines typischen 15-W-
Wandlers entspricht und somit den Gesamtwirkungsgrad um 20% verringert.

In einigen Anwendungen ist der Spannungsabfall an der Diode ein Vorteil. In Rallyeautos
wird zur Erhéhung der Helligkeit der Scheinwerfer haufig eine 16-V-Batterie verwendet.
Die Lichtmaschine wird so modifiziert, dass sie 11 bis 20V auRerhalb des Bereichs eines
standardmafigen 9- bis 18-V-DC/DC-Wandlers liefert. Durch Einsatz von drei in Reihe
geschalteten Dioden kann der nutzbare Eingangsspannungsbereich herabgesetzt werden,
um dem Standard-18-V-Eingangsspannungsbereich eines DC/DC-Wandlers zu entsprechen.



4.2.2 Verpolungsschutz durch Uberbriickungs-
oder Shuntdiode

Eine Alternative zur Seriendiode bietet der Verpolungsschutz durch Uberbriickungs- oder
Shuntdioden. Ein Durchlassspannungsabfall an der Diode wird vermieden, jedoch muss
die Primarspannungsversorgung entweder iiber einen Uberlastungsschutz oder eine
Schmelzsicherung verfliigen (Abb. 4.3). Obwohl diese Anordnung auf den ersten Blick
besser erscheinen kénnte als eine Lésung mit Seriendioden, hat sie in der Praxis
mehrere Nachteile. Ein Nachteil besteht darin, dass die Spannung am Wandler bei
Verpolung zwar auf -0,7V beschrankt ist, diese niedrige Negativspannung jedoch bereits
ausreichen kann, um einige Wandler zu zerstéren. Zweitens ist die Auswahl der
Schmelzsicherung keine triviale Aufgabe (siehe Abschnitt 4.3), und deren Wirkung auf
die Performance wird haufig unterschatzt. Tatsachlich handelt es sich bei einer Schmelz-
sicherung um einen Widerstand, der speziell entwickelt wurde, um bei einem bestimmten
Strom durchzubrennen. Wie bei allen Widerstanden gibt es daran einen Spannungs-
abfall, der stromabhangig ist. Eine Schmelzsicherung kann einen Spannungsabfall
haben, ahnlich oder sogar hoher als der Durchlassspannungsabfall einer Diode (siehe
folgende Abschnitt).
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Abb. 4.3: Verpolungsschutz durch Uberbriickungs- oder Shuntdioden

4.2.3 Verpolungsschutz mit P-FET

Die dritte Variante des Verpolungsschutzes besteht darin, einen P-FET einzusetzen. Der
FET ist die teuerste Losung; im Vergleich aber zum Wert eines Wandlers ist dies immer
noch preiswert. Der FET muss ein P-Kanal MOSFET mit einer internen Gehausediode
sein, ansonsten wirde diese LOsung nicht funktionieren. Die maximal zulassige
Gate-Source-Spannung Vg sollte groRer als die maximale Versorgungsspannung oder
verpolte Versorgungsspannung sein. Der FET sollte auch tber einen extrem niedrigen
ON-Widerstand Rps oy Verfligen, ca. 50mQ ist ein annehmbarer Kompromiss zwischen
Komponentenpreis und Wirksamkeit. Mit korrekt angeschlossener Versorgung wird der
FET voll gedffnet vorgespannt, und sogar mit einem Eingangsstrom Gber einem Ampere
zeigt er einen Spannungsabfall von nur einigen Millivolt.

DC/DC-Wandler

P-Kanal
MOSFET
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O
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Abb. 4.4: Verpolungsschutz mit P-FET
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Wandler- . . .
Verpolungs- | Versorgungs- R Wandlerein- | Voyt (V) [Leistungs-|Ausgangs-| Wirungs-
i -
h nnung* n rom fnahm leistun r;
schutz spannung PRI gangsstro| loyt(mA) [ aufnahme | leistung grad
Kein 11.98V o
Schutz 9.0V 9.0V 1561TmA 1000mA 14.05W 11.98W 85.3%
1: Serien- 11,98V
diode 9.7V 8.5V 1660mA 10dOmA 16.10W 11.98W 74.4%
(1N5400)
2: Uberbrii-
ckungsdiode 11.98V o
+ 3A Schmelz- 9.1V 8.5V 1667mA 1000mA 15.17W 11.98W 78.9%
sicherung
3: P-FET 11.98V o
(IRF5305) 9.0v 8.9V 1572mA 1000mA 14.15W 11.98W 84.7%

* 9V oder die minimale Eingangsspannung fiir einen stabilen geregelten Ausgang, je nachdem, welche die hohere ist.

Tabelle 4.1: Messwerte unter Verwendung des Wandlers Recom RP12-1212SA
fiir verschiedene Verpolungsschutzverfahren

Um die Unterschiede zwischen drei verschiedenen Verpolungsschutzverfahren zu
untersuchen, wurden unter Verwendung eines 12-W-Wandlers mit Volllast fiir den
ungunstigsten Fall von 9V Eingang Messungen bei einem Nenneingangsstrom von 1,5A
durchgefiihrt. Wie aus Tabelle 4.1 ersichtlich, ist der Wirkungsgrad der P-FET-L&sung
dem der Variante ohne Verpolungsschutz sehr ahnlich.

4.3 Eingangssicherung

Ob als Uberstromschutz (ausfallsicher) ohne Uberbriickungsdiode, oder als Verpolschutz
mit Uberbriickungsdiode verwendet, muss eine Eingangssicherung so gewéhit werden,
dass sie beim Eingangsstrom im ungunstigsten Fall wahrend des Normalbetriebs nicht
durchbrennt. Da der Schmelzdraht mit zunehmendem Alter brichig wird, sollte der Si-
cherungsnennwert im Hinblick auf eine lange Lebensdauer mindestens 1,6 Mal so hoch
sein wie der hochste Eingangsstrom. Die Einschaltstromspitze wahrend des Startens
des Wandlers ist wesentlich hoher, als der danach dauerhaft flieRende Eingangsstrom,
weshalb die Sicherung trage sein muss, um ein unerwiinschtes Durchbrennen beim Ein-
schalten zu vermeiden. Die Kombination von hohem Durchlassstrom und langsamer An-
sprechzeit bedeutet auch, dass die Diode so dimensioniert sein muss, dass sie dem
Strom wahrend eines Ausfalls durch Verpolung standhalt, und das Netzteil muss ebenso
im Stande sein, so viel Strom bereitzustellen, dass die Sicherung schnell durchbrennen
kann.

Eine Schmelzsicherung ist nur einmalig verwendbar. Wenn das Netzteil aus Versehen
verpolt angeschlossen wird, muss die Schmelzsicherung ersetzt werden, bevor der
Wandler wieder einsetzbar ist. Das konnte ein Vorteil sein, wenn die Anwendung
dauerhaft vom Stromnetz getrennt bleiben muss, bis die Ursache des Ausfalls durch
ein Reparaturteam beseitigt ist; fur viele andere Anwendungen ware es jedoch von
Vorteil, die Anwendung ausfallunempfindlich (Auto-Recovery) zu machen.
Eine Alternative zu einer konventionelle Schmelzsicherung besteht darin, einen
selbstrickstellenden Schutz, wie eine Polymer-PTC-Schmelzsicherung (PPTC), zu
verwenden.



Dabei handelt es sich um ein Bauteil, das einem (PTC) Widerstand mit positivem
Temperaturkoeffizienten, dessen Widerstand sich mit Temperaturanstieg erhoht, ahnlich
ist. Unter Ausfallbedingungen erhitzt sich eine PPTC-Schmelzsicherung bis deren
innerer Aufbau schmilzt, wobei sie zu einem sehr hohen Widerstand wird, der den
Wandler — mit Ausnahme eines minimalen Haltestroms — effektiv trennt. Wenn der
Uberstrom durch diese Sicherung nun wegféllt, kiihit diese ab und wird wieder
niederohmig — sie stellt sich somit automatisch zurtck.

4.4 Ausgangs-Uberspannungsschutz

Der Uberspannungsschutz (OVP) kann an der Ausgangs- oder Eingangsseite eines
DC/DC-Wandlers wirken. An der Ausgangsseite besteht die Funktion des OVP darin,
die zu versorgende Anwendung vor einem Regelungsfehler zu schitzen. Viele Wandler
verwenden Zener-Dioden als Spannungsbegrenzer, auch "clamping" genannt, um zu
gewabhrleisten, dass die Ausgangsspannung eine bestimmte Grenze nicht Uberschreiten
kann. Die Schwierigkeit besteht im Einstellen des korrekten Clamp-Spannungspegels.
Eine Zener-Diode beginnt bereits etwas Ableitstrom (leakage current) zu ziehen, auch
wenn der wesentlich hohere Auslosewert noch nicht erreicht ist, setzt man aber die
Zener-Dioden-Spannung zu hoch fest, ist kein sinnvoller Uberspannungsschutz mehr
gegeben. Ein annehmbarer Kompromiss ist in der Regel eine Clamp-Spannung, die 10
% uber der Nennausgangsspannung liegt. Naturlich wird die Zener-Diode bald ausfallen,
wenn ein Gesamtregelungsfehler vorliegt, da sie nur eine begrenzte Menge an Leistung
aufnehmen kann. Jedoch ist solch ein clamping immer noch nitzlich, um kurzzeitige
Leistungsspitzen, die unter bestimmten Betriebsbedingungen auftreten kdnnten, abzu-
fangen.
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Abb. 4.5: Funktion der Zener-Diode als Spannungsklemmung

4.5 Eingangsiiberspannungsschutz

Die Funktion des an der Eingangsseite des Wandlers wirkenden OVP besteht darin, den
Wandler gegen Eingangstiberspannungs-Transienten oder Spitzen abzusichern, sodass
er den EMV-Richtlinien und anderen Sicherheitsnormen und Performance Standards
entspricht.

Da heute eine steigende Anzahl von Geraten und elektronischen Systemen im Einsatz
ist, nimmt die Eintrittshaufigkeit von Spannungsspitzen in Stromversorgungen zu.
Es existieren viele Normen und Richtlinien, die sowohl die Menge der verursachten
Stoérungen, die ein Gerat erzeugen kann, als auch die Anzahl von Stoérungen, denen
ein Gerat standhalten muss (Storfestigkeit), bestimmen.
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Die Storfestigkeitspriifungen decken SpannungsstoRe, schnelle transiente elektrische
StorgroRen/Bursts und ESD (elektrostatische Entladung) ab und sind mittlerweile so
komplex, dass kaum ein Teil des elektronischen Gerats der Priifung ohne umfangreiche
Eingangs-OVP-Schaltungen standhalten kann.

@ T | Wandir
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=

Abb. 4.6: ESD-Schutz

Da alle DC/DC-Wandler eine primare Stromquelle brauchen, kann angenommen
werden, dass die AC/DC-Spannungsversorgung der meisten Anwendungen mit
Eingangsfiltern und Schutz vor leitungsgebundenen Uberspannungen (welche im
ungunstigsten Fall durch Blitzschlag ausgeldst werden) ausgestattet sind. Ein typischer
Uberspannungsschutz verwendet eine Kombination von Bauteilen wie Gasentladungs-
rohren, Metalloxid-Varistoren und Funkenstrecken, um entweder die Energie der Spitze
zur Erde abzuleiten oder die Energie fur langere Zeit zu abzubauen, um das Entstehen
zu hoher Spannungsspitzen zu vermeiden. Die Energie, die ein Blitzeinschlag enthalt,
ist so hoch, dass Begrenzerdioden eine merkliche Verschlechterung mit jedem Impuls
erleiden, weshalb sie austauschbar sein missen.

Daher brauchen DC/DC-Wandler in der Regel vor durch Blitzschlag ausgeldsten
HochspannungsstdRen eingangsseitig nicht geschitzt zu werden. Eine mdgliche
Ausnahme stellen netzferne stromversorgte Systeme, wie Photovoltaikanlagen dar, die
schon einen Uberspannungsschutz gegen Blitzschlag erfordern. Fir die meisten
Anwendungen ist es nicht nétig, den Schutz vor Blitzschlag an der Ausgangsseite
bereitzustellen. Ausnahmefalle sind hier Stromversorgungssysteme in Industrieanlagen
mit besonders hohem Sicherheitsanspruch, wie Raffinerien, oder AulRenbeleuchtungs-
systeme mit langen, offen liegenden Kabeltrassen. Da DC/DC-Wandler jedoch direkt an
die Primarstromquelle angeschlossen werden, sind sie der vollen Energie jeglicher
Uberspannung, die tatsdchlich auftreten kann, ausgesetzt. Daher miissen héaufig
mehrere Arten von Uberspannungsschutz vorgesehen werden.

In den nachfolgenden Abschnitten befassen wir uns mit den Grundlagen des OVP-
Schutzes. Die SchutzmaRRnahmen muissen stets im Zusammenhang mit der Quellen-
impedanz gesehen werden. Je niedriger die Quellenimpedanz ist, desto mehr Energie
enthalten die Spitzen der Uberspannung und umso aufwendiger und teurer ist es, den
Wandler davor zu schitzen. Es gibt zwei Hauptschutzmethoden: Crowbar und
Spannungsklemmung.

4.5.1 SCR-Crowbar-Schutz

Da es Ausnahmen von der Regel gibt, dass DC/DC-Wandler keinen Schutz vor
Blitzschlag benétigen, betrachten wir eine Methode des DC-Uberspannungsschutzes,
die verwendet werden kann, um die Eingangs- oder Ausgangsseite eines DC/DC-Wand-
lers vor sehr energetischen Spitzen zu schitzen, bevor wir die Besprechung allgemei-
nerer Spannungsklemmschaltungen fortsetzen, die zum Schutz der Eingangsseite vor



regelmaRig auftretenden Spitzen, sowie Schaden durch Transienten-Uberspannungen,
verwendet werden kénnen
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Abb. 4.7: Thyristor-Crowbar-Schaltkreis

Ein Crowbar reagiert auf eine Uberspannung, indem er Stromkreise, an welchen die
Uberspannung auftritt, kurzschlieBt. Das meist verbreitete Schutzverfahren ist der
Siliciumgleichrichter (SCR)-Crowbar. Ein SCR ist im Prinzip ein Thyristor, der geziindet
wird, wenn eine voreingestellte Spannung Uberschritten wird, und der dann im
Durchlasszustand bleibt, bis der durch ihn flieBende Strom unter einen Haltestrom-
grenzwert sinkt. Das Schaltbild ist in Abb. 4.7 gezeigt. Die Zener-Diode Dy, stellt die
Triggerspannung ein. Z; stellt die Impedanz der Zuleitung dar.

Der Vorteil des SCR-Crowbars an der Ausgangsseite eines mit Hiccup kurzschluss-
geschitzten DC/DC-Wandlers besteht darin, dass der Strom durch den Hiccup-
Schaltkreis automatisch unterbrochen und der Thyristor zurtickgesetzt wird, wenn der
Ausgang kurzgeschlossen wird. Der Nachteil eines ,Crowbars” an der Eingangsseite
besteht darin, dass der Thyristor sowohl den Kurzschlussstrom der Primarstromquelle
als auch den Uberspannungskurzschlussstrom absorbieren soll. Deshalb setzt er sich
nach dessen Auslésung nicht automatisch zuriick und muss beim Einsatz mit einer
Eingangssicherung oder PPTC versehen werden, um die Versorgung zu unterbrechen
und sowohl den Thyristor als auch die Primar-Stromquelle vor Daueriberlastung zu
schitzen. Der eingangsseitige Thyristor-Schaltkreis ist derselbe wie in Abb. 4.7, aulRer
dass Zi durch eine Schmelzsicherung ersetzt werden kann.

4.5.2 Clamping-Elemente

Clamping-Schutzelemente sind Bauteile, deren Widerstand sich nicht linear mit der
angelegten Spannung éndert — ab einem bestimmten Ubergangspunkt erhéht sich der
Strom durch sie exponentiell. Im Unterschied zu Thyristoren benétigen Clamps keine
Rucksetzung, das heil’t sie kehren in ihren urspriinglichen Zustand zurtick, ohne dass
die Versorgung unterbrochen werden muss.

4.5.2.1 Varistor

Ein Varistor ist ein nichtlinearer Widerstand (VDR), dessen Widerstand sich je nach
angelegter Spannung andert. Es gibt verschiedene Varistortypen, einschlieRlich
Selen- und Siliciumkarbidtypen.Bei den am haufigsten verwendeten, handelt es sich
jedoch um Metalloxid-Varistoren (MOV). Ein MOV besteht aus vielen mikroskopischen
Schichten von ZnO, die zusammengepresst und dann gesintert wurden.
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An den Korngrenzen werden die einem Halbleiteriibergang ahnlichen Ubergangseffekte
hervorgerufen, sodass die interne Struktur eines VDR mit Hunderten von in Matrizenform
in Seriell- und Parallelkreisen gegeneinander geschalteten Dioden verglichen werden
kann. Ist die angelegte Spannung kleiner als die Zenerspannung der Dioden, flief3t ein
sehr geringer elektrischer Strom, wenn aber die Zenerspannung Gberschritten wird, tritt
ein massiver Stromanstieg auf. Infolge der Kombination von sehr vielen pn-Ubergéngen
in Reihe kann die Zenerspannung sehr hoch — bis auf mehrere Hundert Volt erhéht
werden. Da sich die Dioden in gegeneinander geschalteten Paaren befinden, ist der
Effekt symmetrisch, und ein MOV schitzt sowohl vor positiven als auch negativen
Uberspannungen.
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Abb. 4.8: Strom-Spannungs-Kennlinie des Varistors

Die in Abb. 4.8 gezeigte Strom-Spannungs-Kennlinie folgt dem Potenzgesetz, wie die
Gleichung 4.1 zeigt: 1=k

Gleichung 4.1: VDR-Charakteristik

wobei k eine bauteilspezifische Konstante ist und a die Kriimmung nach dem Knickpunkt
darstellt. Die typischen Werte fur verschiedene Schutzkomponenten:

a = 35 Uberspannungs-Suppressordioden
a =25 MOVs

a = 8 Selenzellen

a = 4 Siliciumkarbid-VDRs

MOVs haben eine kurze Ansprechzeit, weshalb sie auch sowohl transiente als auch
andauernde Spitzen unterdriicken kdnnen, sind aber nicht schnell genug, um die ESD-
Uberspannungen in Submikrosekunden-Zeitrahmen zu unterdriicken. Dariiber hinaus
kénnen sie durch repetitive Uberspannungsimpulse beschadigt werden, da jegliche
Inhomogenitat in der internen Kornstruktur lokale Uberhitzungseffekte verursacht, die
zur allmahlichen Verschlechterung der Performance flhren (erhohter Ableitstrom).
Mehrschichtige MOVs (MLVs) sind ein Versuch, diese Verschlechterung hinaus-
zuzogern, sodass das Bauteil einer gréReren Anzahl interner Stérungen standhalten
kénnte, ohne vollstandig auszufallen. Wird die interne Verlustleistung jedoch viel zu
hoch, schmelzen alle MOVs und fallen komplett aus. Deshalb sollte ein MOV immer
mit einer Eingangssicherung verwendet werden. Das Energie-Rating(in Joule) ist ein
Hinweis auf die erwartete Lebensdauer eines MOV bezuglich repetitiver Spitzen und
ein wichtiger Auswabhlfaktor.



4.5.2.2 Suppressordiode

Im Unterschied zum VDR wird der durch eine Suppressordiode gebotene Schutz durch
einen Einfach-pn-Ubergang gewahrleistet, verfiigt jedoch iiber einen viel gréReren
Querschnitt fir den Stromweg. Suppressordioden bezeichnet man auch als TVS
(Transient Voltage Suppressors), Silizium-Lawinendioden (SAD)-Suppressors oder
anderer herstellerspezifischer Bezeichnungen. Die unipolare Strom-Spannungs-
Kennlinie ist dieselbe wie die einer Zener-Diode (siehe Abb. 4.9), Suppressordioden sind
jedoch so beschaffen, dass sie ein viel hdheres Verhaltnis von Spitzen-zu-Durchschnitts-
leistung erlauben.

\Y

Abb. 4.9: Strom-Spannungs-Kennlinie einer unipolaren Suppressordiode

Wie in Abb. 4.9 gezeigt, verhalt sich eine Suppressordiode im ersten Quadrant (oben
rechts) wie eine normale Diode in Vorwartsrichtung und im dritten Quadrant (unten links)
wie eine Zener-Diode in Sperrrichtung. Der dritte Quadrant wird durch drei Paare von
Werten bestimmt; die Nennspannung Vg, (Stand-off-Sperrspannung) beim Sperrstrom
IRM, der die zuséatzliche Belastung der Versorgung infolge des Ableitstroms bezeichnet,
die Zenerspannung Vgr beim Sperrstrom Iz, am Kniepunkt der Kennlinie sowie die
Clamping-Spannung V., spezifiziert beim maximal zuldssigen Strom Ipp. Die
Suppressordiode sollte so gewahlt werden, dass die normalen Arbeitsspannungen dem
Wert Vgg nahe kommen, diesen jedoch nicht Uberschreiten. Dartiber hinaus kann ein
Strombegrenzungswiderstand erforderlich sein, um zu gewahrleisten, dass Ipp nicht
Uberschritten wird.

Da eine Suppressordiode eine unipolare Diode ist, kann sie nur auf positive
Uberspannungen reagieren. Deshalb enthalten die meisten TVS-Gehause zwei gegen-
einander geschaltete Suppressordioden, um als bipolare TVS-Diode sowohl positive als
auch negative Spitzen zu beschranken. Der Vorteil von Suppressordioden gegenulber
MOVs besteht darin, dass sie nicht durch repetitive Spitzen beeintrachtigt werden und
niedrigere Zenerspannungen mit genaueren VBR-Werten haben; folglich kénnen sie
sowohl Niederspannungs- als auch Signalleitungen schitzen.

e

TVS
Abb. 4.10: Bipolares TVS-Symbol
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4.5.3 OVP unter Verwendung mehrerer Bauteile

Die Sperrcharakteristik der einzelnen Komponenten deckt haufig nicht alle
Anforderungen des Uberspannungsschutzes ab. Um die gewiinschten Gesamteigen-
schaften zu erreichen, kann es deshalb erforderlich sein, verschiedene Bauteile parallel
zu schalten. Wie in vorhergehenden Abschnitten gezeigt, sind Varistoren oder
Suppressordioden fir OVP in vielen DC/DC-Anwendungen geeignet, jedoch sind in
manchen Fallen Kombinationen beider notwendig, um den Eingang eines DC/DC-
Wandlers angemessen zu schiutzen. MOVs weisen eine hohe Stromdurchlassigkeit,
aber auch hohe Clamping-Spannungen auf. Andererseits haben TVS-Dioden sehr kurze
Schaltzeiten (im Nanosekundenbereich), und der VBR kann herabgesetzt werden,
jedoch ist auch die Nennleistung eingeschrankt. Die allgemeine Regel lautet: Je
schneller ein Schutzelement anspricht, desto geringer die Leistung, die es bewaltigen
kann. Fir eine volle OVP heil3t dies, dass der Schutzmechanismus so in Reihe
geschaltet werden muss, dass das Element, das den héchsten Strom aufnehmen kann,
auch das erste in der Reihe sein muss. Abb. 4.11 zeigt eine typische Anordnung:
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Abb. 4.11: Aus mehreren Schutzelementen gebildete OVP

Abb. 4.11 zeigt ein aus mehreren Stufen gebildetes OVP-Netzwerk. Wenn sich der MOV
Uberhitzt und ausfallt, schitzt die Schmelzsicherung vor Kurzschluss, ansonsten
absorbiert der MOV am Eingang die meiste Energie der Uberspannung. Wahrend der
Zeit, die der MOV fiir eine Reaktion bendtigt, wird die Eingangsspannung durch das
TVS-Element mit Strombegrenzung, die die Serienimpedanz Zg gewahrleistet,
beschrankt. Schliellich hilft der Eingangskondensator, jegliche restliche pulsformige
Energie zu absorbieren.
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Abb. 4.12: Mit OVP-Schaltkreis aus Abb. 3.11 verbundene Wellenformen



Wenn die Eingangsspitzen besonders energiereich sind, kénnen TVS-Bauteile
nebengeschaltet werden, um den Strom auf mehrere Schutzelemente aufzuteilen. Es
wird nicht empfohlen, mehrere MOVs parallel zu schalten, da dies die Chance eines
Ausfalls erhdhen wiirde. Gegebenenfalls ist es besser, ein einzelnes Element mit einem
héheren Joule-Wert auszuwahlen.

Zs kann ein Widerstand sein, was kostengunstig ist. Es sollte jedoch beachtet werden,
dass er in Serie mit dem Eingang geschaltet ist, sodass er auch fir den regular
auftretenden DC-Dauerstrom ausgelegt sein muss, wodurch der Gesamtwirkungsgrad
reduziert wird. Eine bessere, aber auch teurere Wahl ist eine Drossel mit einem
Serienwiderstand im Bereich von 100mQ.

4.5.4 OVP-Standards

Die Datenblatt-Performance der OVP-Bauteile gibt nur theoretische Werte wider und
kénnen auch nur theoretisch sein, da der praktische Effekt einer Schutzbeschaltung u.
a. auch von der Stabilitat der Komponenten des DC/DC-Wandlers sowie vom gesamten
realen Aufbau abhangt. Sogar kleine PCB-Streuinduktivitdten und Impedanzen kénnen
das Ergebnis erheblich beeinflussen. Daher ist eine praktische Prufung erforderlich, um
das schaltungsinterne Verhalten der OVP zu Uberprifen und dessen tatsachliche
Performance zu verifizieren.

Da es wenig praktikabel ist, im Test auf eventuell zufdllig auftretende
Uberspannungstransienten und -spitzen zu warten, wurden sowohl auf nationaler als
auch auf internationaler Ebene verschiedene Priifnormen festgelegt. Die internationale
Norm IEC 61000-4-5 definiert beispielsweise eine ,Uberspannung® als von einem
Hochspannungsimpulsgeber mit 2 Q Quellenimpedanz (von Eingang zu Eingang) oder
12Q Quellenimpedanz (von Eingang zu Erde) bereitgestellte Transiente mit einer
Anstiegszeit von 1,2us, die wieder zu 50% ihres Spitzenwertes innerhalb von 50us
abfallt. Die Spitzenspannung dieses 1,2/50us-Impulses kann, je nach der Installations-
klasse des Produktes, zwischen 0,5kV und 4kV gewahlt werden. Obwohl es moglich ist,
einen eigenen Uberspannungspriifer (surge tester) einzusetzen (die Norm beinhaltet
entsprechende Anweisungen), empfiehlt es sich, ein kalibriertes Test-Setup mit den
Normvorgaben entsprechendem Verhalten zu erwerben.

Level Leerlauf- t
spannung (kV) I B
1 +0.5 i
2 +1 05 i T2
3 +2 0.3 A
0.1
4 +4 004 <TL> p— { >
X Sonderfall SEELEEN

Tabelle 4.2: IEC 61000-4-5 Messpegel

121



122

Die Norm definiert auch die Wirkungen, die nach solch einem Uberspannungsfall
auftreten kdnnen:

Klasse Ergebnis
A Normale Funktion
Voribergehender Funktionsausfall, Wiederherstellung normaler
B : )
Funktion erfolgt automatisch
Vorubergehender Funktionsausfall, erfordert manuelle Riicksetzung
Cc . .
zur Wiederherstellung normaler Funktion
D Permanenter Verlust der Funktion oder Performance

Tabelle 4.3: IEC 61000-4-5 Leistungsgrad

Es gibt vergleichbare internationale Normen, die Storfestigkeit gegen schnelle transiente
elektrische StorgrofRen/Bursts (z. B.: IEC 61000-4-4: Wellenform 5/50ns, wiederholt bei
5kHz fur 15ms oder bei 100kHz fir 0,75ms) und elektrostatische Entladungs-
Spannungspegel (ESD) definieren.

4.5.5 OVP durch Abschaltung

Die Auswahl des Prufprotokolls hangt stark von der Anwendung des Endverbrauchers
ab, daruber hinaus gibt es weitere OVP-Prifnormen, die anwendungsspezifisch sind.
Die Bahnnorm EN50155 fordert beispielsweise eine Storfestigkeit gegen
StoR-spannungen von 140% der Nenneingangsspannung fir 1 Sekunde. Solch eine
lang andauernde StoRRspannung kann ohne Abbau Uberschissiger Leistungsmengen
nicht auf einfache Weise beschrankt werden. Eine Losung besteht darin, den Eingang
fiir die Dauer der Uberspannung abzuschalten, um den DC/DC-Wandler zu schiitzen.
Fir diese Aufgabe sind kundenspezifische Controller-ICs verfligbar, die eine
Uberspannungs-Detektorschaltung sowie einen FET-Gatetreiber enthalten, die die
Versorgungsspannung in <1 ps (Abb. 4.13) ausschalten kénnen.
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Abb. 4.13: OVP-Trennschutz

Das OVP-Trennverfahren ist nicht nur fiir den Langzeit-Uberspannungsschutz sinnvoll,
es ist auch eine der wenigen zuverlassigen Schutzschaltungen bei sehr niedrigen
Eingangsspannungen. Eine Eingangsspannung des DC/DC-Wandlers z. B. von 1,2V
kann nicht einfach unter Verwendung konventioneller OVP-Bauteile geschitzt werden,
da der Temperaturkoeffizient eine wesentliche Fehlerquelle darstellt: Entweder fangen
die Dioden bei der Nennspannung an zu leiten oder die Clamping-Spannung wird héher
als bendtigt.



Naturlich besteht der Nachteil des Trennschutz-OVPs darin, dass dem DC/DC-Wandler
wahrend der Dauer der Uberspannungssituation die Eingangsleistung entzogen wird.
Fir kurze Trennzeiten kann die Eingangsspannung zum DC/DC durch Hinzufligen eines
entsprechend gro3en Kondensators am Eingang erhalten werden, fiir lange Trennzeiten
kann jedoch eine Notstromumschaltung oder ein Supercap-Speichersystem erforderlich
sein. Im folgenden Abschnitt wird diese Lésung untersucht.

4.6 Spannungseinbruch und -unterbrechung

In  Stromverteilungssystemen koénnen plétzliche Lasterhdhungen wesentliche
Spannungsabfalle verursachen. Im Idealfall sollten diese kurzfristigen Rickgange die
nachfolgenden Stromversorgungskomponenten nicht beeinflussen. Die typische Lésung
zum Schutz eines DC/DC-Wandlers vor Eingangsspannungseinbruch und
-unterbrechung besteht darin, ausreichend Energie im Kondensator zu speichern, um
den Wandler wahrend der Zeit des Spannungseinbruches betriebsbereit zu halten. Abb.
4.14 zeigt einen einfachen Schaltkreis.

C

Abb. 4.14: Uberbriickung von Eingangsspannungseinbriichen
und -unterbrechungen
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Der Schaltkreis besteht aus einer Entkoppeldiode D und einem oder mehreren Konden-
satoren C. Der Kondensator C wird im Normalbetrieb auf Arbeitsspannung Vy - VD,yge
geladen. Bei einem Eingangsspannungseinbruch oder einer -unterbrechung sperrt die
Diode und verhindert das Entladen des Kondensators Uber die Versorgung, sodass die
gesamte im Kondensator C gespeicherte Energie nun fir den DC/DC-Wandler verfligbar
ist. Die Spannung am Kondensator beginnt nun an zu sinken, da er sich in den DC/DC-
Wandler entladt. Dieses Verhaltnis lasst sich jedoch nur auf komplizierte Weise
berechnen, da der DC/DC-Wandler eine konstante Leistung aufnimmt und der Eingangs-
strom somit umgekehrt proportional zur Eingangsspannung ist.

Die in einem Kondensator gespeicherte Energie EC ist gleich der Kapazitat C,
multipliziert mit der zum Quadrat genommenen Spannung V., wobei V gleich der
Eingangsspannung V\y minus des Spannungsabfalls an der Diode D ist.

1
Ec=3 C VC2

Wenn bei t0 = 0 die Eingangsspannung unterbrochen wird, beginnt die Spannung am
Kondensator laut der Kondensatorentladungsgleichung exponentiell abzufallen:

Vot) = Ve(t = 0) e¥Re
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Der aufgeladene Kondensator kann bis zu der Zeit t, entladen werden. Zeit t, ist die Zeit,
zu der die Kondensatorspannung V¢ der minimalen Eingangsspannung V,y vy des
DC/DC-Wandlers gleicht. Die im Kondensator verbleibende Energie ist dann:

1
Ec(ty) =2_ C VIN,MIN2

Die Energie, die zur Sicherstellung der Eingangsspannung im Laufe des Zeitintervalls
ty - t4 erforderlich ist, betragt somit:

Egack = Ecl(to) - Ec(t;) = 0.5 C (Vin? - Vinyin®)

Diese Energie muss die im Laufe der Backupzeit tgpcx Notwendige Eingangsspannung
bereitstellen. Die erforderliche Eingangsleistung kann aus der Ausgangsleistung und
dem Wirkungsgrad berechnet werden und ergibt:

Egack 1 _ C (Vin?- VIN,MINZ) n

t = =
BACK POUT 2POUT

Gleichung 4.2: Berechnung der Backupzeit

Nach Umformung dieser Gleichung ergibt sich die erforderliche Stiitzkapazitat:

2 tBACK POUT

C =
BAcK (Vin? - V/N,MINZ) n

Gleichung 4.3: Berechnung des Stiitzkondensators

Diese Gleichungen besagen, dass je groRer der Stlitzkondensator ist, desto langer ist
die Backupzeit. Da groRe Kondensatoren jedoch viel Platz einnehmen, gibt es haufig
physikalische Beschrankungen im Hinblick auf die Grofke von C. Die Gleichungen
besagen jedoch auch, dass die gespeicherte Energie proportional zu V,, ist. Je breiter
der Eingangsspannungsbereich des DC/DC-Wandlers also ist, desto besser.
Der DC/DC-Wandler muss so gewahlt sein, dass die Nenn-V,y nahe der maximalen
Eingangsspannung des Wandlers liegt, um die maximale Backupzeit zu erzielen.
Auch ein hoher Wirkungsgrad oder Last-Derating sind hilfreich.

Die einfache Schaltung in Abb. 4.14 besitzt zwei Nachteile. Der Spannungsabfall an der
Diode D ist ein zusatzlicher Verlust, der den Wirkungsgrad wahrend des Normalbetriebs
verringert, und der hohe Einschaltspitzenstrom zum Aufladen des groRRen Stiitz-
kondensators kann ein Problem fur die Primarspannungsversorgung darstellen.
Diese beiden Probleme kdnnen durch die in Abb. 4.17 gezeigte Variante der Trenn-
steuerung, die bei Unterspannung anstelle von Uberspannung ausschaltet und Uber eine
Soft-Start-Funktion zum Verringern des Einschaltspitzenstroms verfligt, gelést werden.

4.7 Einschaltspitzenstrom-Begrenzung

Haufig wird dem Problem des Einschaltspitzenstroms (engl.: inrush current) zu wenig
Aufmerksamkeit gewidmet. Um leitungsgebundene Stérungen zu verringern, verfliigen
alle DC/DC-Wandler Uber eine interne Filterschaltung. Bei diesem Filter handelt es sich
zumindest um einen einfachen Eingangskondensator, haufiger jedoch um einen RC-
oder LC-Tiefpassfilter oder m-Filter.



Gute Filterkondensatoren verfiigen Uber einen sehr niedrigen aquivalenten Serienwi-
derstand (ESR), was bedeutet, dass sie fast einen Kurzschluss an den Eingangs-
klemmen darstellen, wenn Spannung an den ungeladenen Kondensator angelegt wird.
Ein MLCC-Kondensator kann Uber einen ESR unter 100mQ verfugen. Der Einschalt-
spitzenstrom | ist eine Erscheinung, die nur beim Starten auftritt. Die Spitzenstrome
kénnen jedoch um Gréfenordnungen héher sein als der Eingangsstrom im regularen
Dauerbetrieb. Da die Eingangskondensatoren fast einen Vollkurzschluss darstellen, ist
der Strom nur durch die Impedanz der Anschlussleitungen (Z,) und den Innenwiderstand
der Stromversorgung (Z,s) beschrankt.
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Abb. 4.15: Einschaltspitzenstrom-Modell

Neben dem Einschaltspitzenstrom infolge der Eingangsfilterkondensatoren versucht
auch der DC/DC-Wandler zu starten. Der Transformator wird mit Strom versorgt, und
die Kondensatoren in der Last werden aufgeladen. Alle diese Energiestrome tberlagern
sich, sodass Ublicherweise mehrere Einschaltstromspitzen und -abfalle auftreten, bevor
der Eingangsstrom stabilisiert ist. Abb. 4.16 zeigt das Beispiel eines 2-W-Wandlers mit
einem normalen Eingangsstrom von 80mA, aber einem Einschaltspitzenstrom von fast
8A. Obwohl solcher Einschaltspitzenstrom fiir einen Kleinleistungswandler bedrohlich
hoch erscheint, dauert er nur 10us an.
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Abb. 4.16: Beispiel fiir Einschaltspitzenstrom
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In Point-of-Load-Architekturen werden viele DC/DC-Wandler parallel mit Zwischenkreis-
Busversorgung angeschlossen. Daher gibt es viele parallel geschaltete niedrig-ESR-
Eingangsfilterkondensatoren, die zu extrem hohen Einschaltspitzenstromen fihren
kénnen, falls keine entsprechenden Vorkehrungen getroffen werden.

Um den Einschaltspitzenstrom unter Kontrolle zu halten, kbnnen Wandler in komplexen
Systemen in Reihe geschaltet werden. Andernfalls kann eine Softstart-Schaltung wie in
Abb. 4.17 gezeigt zur Reduzierung des Einschaltspitzenstroms verwendet werden:

T
Ry . _
. - RECOM
<> C - i DC/DC- Wandler
/| |R,—3FT__
Ll
RL VIN'

Abb. 4.17: Einschaltspitzenstrom-Begrenzer (Soft-Start)

Der Einschaltspitzenstrom-Begrenzer funktioniert durch KurzschlieRen eines
Strombegrenzungswiderstandes R, erst, nachdem sich der Eingangsstrom stabilisiert
hat. Der Feldeffekttransistor Q, ist ein N-Kanal-MOSFET, der durch das aus R;, R, und
C, gebildete RC-Netzwerk gesteuert wird. Beim Einschalten der Versorgung ist C4 noch
ungeladen und die Gate-Spannung niedrig gehalten, sodass Q AUS ist. Die Eingangs-
kapazitat des DC/DC-Wandlers wird durch R, langsam geladen und der Einschaltspit-
zenstrom wird so gering gehalten. Inzwischen |adt sich C, durch R,, bis am Gate von
Q, die Spannung V|y * R,/(Rs + R,) erreicht wird. Diese Spannung muss ausreichend
gewahlt werden, um den FET durchzuschalten, der dann den Serienwiderstand R,
kurzschlieRt. Bei kleinen Werte von C, kann die Gate-Kapazitat Cg ein wesentlicher
Faktor sein und kann unter Verwendung der Ladezeitkonstante 1 = (R, || R,) (C4 || Cg)
berechnet werden. Der FET muss so gewahlt werden, dass er den Eingangsstrom im
unglinstigsten Fall kontinuierlich leiten kann (worst case: maximale Ausgangslast mit
einer minimalen Eingangsspannung). R, und R, sollen so dimensioniert sein, dass die
Gate-Spannung hoéher ist als der spezifizierte minimale Wert von Vg bei minimaler
Eingangsspannung.

Die Auswahl von R, hangt vom Anwender ab. In der Regel sind jedoch einige Ohm
ausreichend, um den Einschaltspitzenstrom auf ein annehmbares Niveau zu verringern,
ohne dem DC/DC-Wandler so viel Strom zu entziehen, dass er nicht ordnungsgemaf
starten kann. Die Norm ETSI ETS 300 132-2 definiert den maximal zuladssigen
Einschaltspitzenstrom als 48 x den Nenneingangsstrom.



Bei dem in Abb. 4.16 gezeigten Beispiel wirde ein Serienwiderstand von 6Q ausreichen,
um den Wandler ETSI-konform zu machen. Da es sich um einen Kleinleistungswandler
handelt, betragt der Verlust durch den Widerstand wahrend des Normalbetriebs in der
Praxis nur 40mW, und die Einschaltsspitzenstrom-Begrenzerschaltung in Abb. 4.17
wirde Uberflussig.

In einigen Anwendungen kann ein NTC als Einschaltspitzenstrom-Begrenzer verwendet
werden. Der NTC verflgt urspriinglich tber einen hohen Widerstand, der den Einschalts-
pitzenstrom beschrankt. Da er sich bei Stromdurchfluss erwarmt, verringert er mit der
Zeit seinen Widerstand, was einen Anstieg des DC/DC-Wandlereingangsstroms zur
Folge hat. Der Hauptnachteil besteht darin, dass der NTC kontinuierlich Leistung
umsetzen muss, damit er warm genug bleibt, um seinen niederohmigen Zustand
aufrechtzuerhalten.

4.8 Lastbegrenzung

Eine weitere Moglichkeit, den Einschaltspitzenstrom zu verringern, besteht darin, die
Last am Wandler wahrend des Startens zu verringern. Dies senkt den lastabhangigen
Anteil des Einschaltspitzenstroms und behalt nur den infolge der Eingangsfilterkapazitat
vorhandenen Anteil. Es gibt zwei Hauptvarianten von Lastsenkung: Ausgangs-Soft-Start
und Ausgangs-Lastzuschaltung.

Der Ausgangs-Soft-Start arbeitet mit Wandlern mit einer Ausgangsspannungs-
abgleichfunktion und eignet sich hauptsachlich nur fir onmsche Lasten. Der Ausgangs-
strom ist zur Ausgangsspannung proportional. Wurde nun die Ausgangsspannung
urspringlich auf ,low" gesetzt, bleibt der Ausgangsstrom auch niedrig, weshalb auch
der Einschaltspitzenstrom niedriger ausfallt. Hat sich der Anlauf stabilisiert wird nun die
Ausgangsspannung bis zur gewunschten Arbeitsspannung linear angehoben.

O— Vvt Vourt— ? O
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Abb. 4.18: Ausgangs-Soft-Start

Abb. 4.18 zeigt ein Beispiel dieses Verfahrens unter Verwendung eines RECOM
Buck-Schaltreglers der R-6112x-Serie. Wird die Versorgungsspannung am Wandler
angelegt, ist der Kondensator C, anfangs noch ungeladen. Der PNP-Transistor wird voll
einge schaltet, und der Vp,-Pin wird auf die Vo r+-Spannung gezogen. Dies bewirkt,
dass die Ausgangsspannung auf die minimale Ausgangsspannung eingestellt wird.
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Mit dem Wandler R-6112x mit einem 12V @ 1A Nennausgang wird beispielsweise die
Ausgangsspannung bei 275mA auf 3,3V bzw. Uber ein Viertel der Volllast herunter-
geregelt. Da C, durch R, geladen wird, sinkt der Strom durch Tg,, und die Ausgangs-
spannung erhdéht sich linear und erreicht schlieRlich die volle Nennausgangsspannung.
Diode D, gewahrleistet, dass C, schnell entladen wird, wenn der Wandler nach
Abschaltung fir den nachsten Ausgangs-Soft-Start bereit ist.

Die zweite Methode einer Einschaltspitzenstrombegrenzung ist die Lastzuschaltung.
Dieses Verfahren arbeitet mit beliebigen Wandlern oder Lasttypen. Die Ausgangslast
wird erst angelegt, nachdem sich die Ausgangsspannung stabilisiert hat. Deshalb hat
der Einschaltspitzenstrom eine doppelte Spitze; einmal mit Schalter EIN und einmal mit
Last EIN. Das verteilt den gesamten Einschaltspitzenstrom Uber eine langere Zeit und
verringert den maximalen Spitzenstrom. Der Ausgangslastschalter ist eine Variante der
in Abb. 4.19 gezeigten Einschaltspitzenstrom-Begrenzerschaltung. Der Feldeffekt-
transistor Q, ist ein N-Kanal-MOSFET, der durch das mit R, Ry, R; und C; gebildete
RC-Netzwerk gesteuert wird. Beim Einschalten ist C; noch ungeladen und die
Gate-Spannung des MOSFET ist niedrig, sodass Q,; AUS ist. Dann wird C, Uber R,
aufgeladen, bis das Gate des Q, die Spannung Vi, X R, / (Ry + Ry) erreicht hat. Diese
Spannung wird muss ausreichend hoch sein, um den FET sicher einzuschalten und die
Last an den Wandlerausgang nierdohmig anzuschalten. R; ist ein hoher Widerstand,
der mit Kondensator C, den sich ergebenden Ausgangsspannungseinbruch infolge des
plétzlichen Zuschaltens der Last abfiltert. R; und R, sind so zu dimensionieren, dass die
Gate-Spannung héher ist als die spezifizierten minimalen Werte flr Vg bei Nennaus-
gangsspannung. Diode D, gewahrleistet, dass sich C; schnell entladt, wenn der Wandler
ausgeschaltet ist, und fur den nachsten Einschaltzyklus bereit ist.
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Abb. 4.19: Zuschaltung des Lastausgangs



4.9 Unterspannungsabschaltung

Wenn die Eingangsspannung viel zu niedrig ist, kann der Eingangsstrom die Grenzwerte
der im DC/DC-Wandler verbauten Bauteile Uberschreiten. Deshalb verfiigen manche
Wandler Uber eine interne Steuerschaltung, die den Wandler im Fall einer zu niedrigen
Eingangsspannung sperrt. Dieser Schaltkreis heil3t Unterspannungsabschaltung
(engl.: Under Voltage Lockout - UVL).

Der praktische Nutzen des UVL-Schaltkreises sollte nicht unterschatzt werden. Nehmen
wir zum Beispiel eine Anwendung, die 12W Ausgangsleistung mit einer 12V Versorgung
bendtigt. Bei der Nenneingangsspannung wirde eine Versorgung mit 1A ausreichen,
sodass vielleicht eine Primarstromquelle von 1,5A spezifiziert werden konnte. Der
Wandler verfugt in der Regel Uber einen Eingangsspannungsbereich von 9 bis 18V,
sodass er beim Einschalten zu arbeiten anfangt, sobald sich die Eingangsspannung
Uber 9V linear erhoht, und 1,3A verbraucht. Ohne UVL-Schaltkreis kann der Wandler
jedoch schon bei 7V einen Startversuch unternehmen, obwohl dies auf3erhalb der
Spezifikation liegt und verbraucht 1,7A. Dies liegt Gber dem Wert, der durch die
Strombegrenzung der Versorgung begrenzt wiirde. Das Netzteil und der Wandler kénnen
einige Zyklen lang wechselwirken, bevor der Wandler schlief3lich ordnungsgemaf
startet. Inzwischen erhalt die Last mehrere ungeregelte SpannungsstoRe, die mitunter
die Anwendung zerstdren konnten.

Somit schitzt eine UVL-Funktion nicht nur den DC/DC-Wandler, sondern auch Last und
Primarstromquelle vor unzuldssigen Betriebszustanden. Falls kein DC/DC-Wandler mit
eingebauter UVL-Funktion verfligbar ist, kann die in Abb. 4.20 gezeigte externe
Schaltung verwendet werden, um den Wandler zu sperren, bis sich die Eingangs-
spannung stabilisiert hat. Ein Op-Verstarker mit eingebauter Referenzspannung wie der
LM10 ist eine geeignete Wahl.
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Abb. 4.20: Beispiel eines UVL-Schaltkreises
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VUVL (Anstieg) - N\ - - - o oo

V,
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Abb. 4.21: Unterspannungsabschaltfunktion

5. Befilterung von Wandlereingang und
-ausgang

5.1 Einteilung

Alle DC/DC-Wandler haben eine Restwelligkeit in der Ausgangsspannung infolge des
Auf- und Entladens des Ausgangskondensators mit jedem Taktimpuls des internen
Oszillators. Diese Ausgangswelligkeit hat je nach Topologie eine Frequenz, die entweder
dieselbe oder doppelte Wandlerschaltfrequenz ist und in der Regel im 100-bis 200-kHz-
Bereich liegt. Der Welligkeit tUberlagert sind Schaltspannungsspitzen mit einer viel
hoheren Frequenz, Ublicherweise im MHz-Bereich.

Auch der Eingangsstrom besitzt eine Welligkeit mit zwei Komponenten: eine DC-
Komponente, die lastabhangig ist, und eine AC-Komponente, die als ,Rickwellig-
keitsstrom® (eng.: back ripple current) oder reflektierter Strom, der durch den vom
internen Oszillator hervorgerufenen pulsierenden Strom hervorgerufen wird, bezeichnet
wird. Kleinere Hochfrequenzstérungen, die den Schaltspannungsspitzen entsprechen,
Uberlagern diese kombinierte Wellenform. Im Allgemeinen verursacht der DC-Strom
solange keine Probleme, wie die Primarspannungsversorgung entsprechend
dimensioniert ist. Jedoch kdnnen die AC-Stromimpulse in anderen Teilen des Systems
infolge von Streuinduktivitaten und -kapazitanzen in Leiterbahnen, Anschlussleitungen
und Steckverbindungen Stérungen hervorrufen. Dartiber hinaus fuhrt der Eingangsstrom
zu einem Spannungsabfall an den Zuleitungen infolge des resultierenden Widerstands.
Bei pulsierendem Strom pulsiert auch der Spannungsabfall, wobei die Zuleitungen wie
eine strahlende Antenne wirken.

Deshalb missen sowohl die Eingangs- als auch Ausgangswelligkeit z. B. durch
Verwendung von externen Filtern verringert werden, jedoch aus verschiedenen Griinden:
Der Ausgangsfilter soll die Ausgangsspannung glatten, wahrend der Eingangsfilter
weitere Stérungen verringern soll. Dimensionierung und Bauteil-Auswahl dieser Filter
sind keineswegs trivial, weil sowohl die Eingangs- als auch Ausgangs-Stérungen
unterschiedliche Frequenzen enthalten und sie sowohl asymmetrische (differential mode
- DM) als auch symmetrische (common mode - CM) Stérungen enthalten.
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Abb. 5.1: Schaltbild von durch DC/DC-Wandler erzeugten Interferenzen

Die Applikationsingenieure von Recom werden immer wieder gefragt, warum die
notwendigen Ein- und Ausgangsfilter nicht einfach in den Wandlern miteingebaut
werden. Die Antwort ist, dass einfache Filter in allen Konstruktionen integriert sind, um
fur die meisten Applikationen Wandler mit einem annehmbaren Grad an Eingangs- und
Ausgangswelligkeit zu liefern. Man konnte fur einen héheren Preis bessere integrierte
Filterung anbieten, was aber wiederum andere Anwender benachteiligen wirde, die
keine bessere Performance bendtigen als die vom Standardprodukt gebotene.

Dartber hinaus besitzen viele Produktfamilien sehr kleine Bauformen die schlichtweg
nicht genligend Raum im Wandler bieten, um gréRere Induktoren und Kondensatoren
zu integrieren. Viele Anwender, die nur Uber wenig Platz auf der Leiterplatte der
Applikationen verflgen, schatzen preiswerte und kleine DC/DC-Module und akzeptieren
somit lieber den Kompromiss, dass Restwelligkeit und Rauschen etwas hoher sind.
Anwender, die besonders niedrigere Restwelligkeitswerte bendtigen, sehen zusatzliche
externe Filter vor, die den speziellen Anforderungen angepasst sind. Dies fuhrt in der
Regel zu besseren Ergebnissen als integrierte Standardfilter die ein sehr breites
Spektrum abdecken sollen. Haufig ist es auch eine Frage der Kosten, da gerade bei
kostensensitive Applikationen der hohe Befilterungsgrad nicht erforderlich ist. Hier
werden meist kostenglnstigere DC/DC-Wandler bevorzugt.

5.2 Riickwelligkeitsstrom (back ripple current)

Der Eingangs-Ruckwelligkeitsstrom wird in Milliampere Spitze-Spitze (mAp-p), in der
Regel bei der Nenneingangsspannung und Volllast, definiert. Aber bevor er gefiltert
werden kann, muss dieser zuerst messtechnisch ermittelt werden.

5.2.1 Messung des Rickwelligkeitsstroms

Eine Messung des Eingangsstroms mit einem DMM-Amperemeter (digitaler Multimeter)
liefert einen Effektivwert, ohne eine Aussage uber die Signalform des pulsierenden
Ruckwelligkeitsstroms zu ermdglichen. Eine Messung des Eingangsstroms mit einer
Oszilloskop-Stromzange erzielt haufig nicht die besten Ergebnisse. Dies beruht auf der
hohen DC-Komponente des Eingangsstroms, die das Kernmaterial der Stromzange
sattigt, sodass die AC-Komponente der Restwelligkeit nicht mehr ordentlich aufgelost
werden kann.
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Die Losung besteht darin, einen Prazisionsstrommesswiderstand, einen Shunt,
einzusetzen, und um den Strom durch Messung der Spannung am Shunt zu ermitteln;
hierbei ist jedoch Vorsicht geboten. Manche niederohmige Leistungswiderstande weisen
eine Wickelstruktur auf, mit entsprechend hoher Langsinduktivitdt und einer damit
einhergehenden Beeinflussung des Messergebnisses verursacht durch den Messaufbau
(getreu dem Messtechniker-Grundsatz: Wer misst misst Mist). Fir Messungen des
AC-Anteils des Ruckwelligkeitsstroms missen deshalb Shuntwiderstande mit extrem
niedrigen Langsinduktivitaten (< 0,1uH) eingesetzt werden. Metallstreifenwiderstande
kénnen solche Werte liefern.

Das Messverfahren selbst ist jedoch ebenso von allergrof3ter Bedeutung, da es leicht
zu erheblichen Fehler kommen kann. Erstens sollte der Shuntwiderstand einen kleinen
Widerstand besitzen, damit er auf die Eingangsspannung am Wandler keinen allzu
groBen Einfluss hat. Beim Einsatz eines 0,1-Q-Shunts ermdglicht eine typische

5mV/Teilung Oszilloskop-Einstellung nur die Auflésung von Strédmen von 50mA.
Zweitens mussen die Verbindungen zum Tastkopf so kurz wie méglich gehalten werden,
damit sie Uber Zuleitungen (z.B. Uber den Ground-Clip) keine Stdrstrahlung aufnehmen
kénnen. Abb. 5.2 zeigt, wie man den Shuntwiderstand korrekt mit dem Tastkopf berthrt,
und Abb. 5.3 zeigt durch korrekte und nicht korrekte Messverfahren erzielte
unterschiedliche Ablesewerte:

Metallfilm-

widerstand

Abb. 5.2: Korrektes MeRverfahren
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Abb. 5.3: Nicht korrekte (links) und korrekte (rechts) Ergebnisse fir
denselben Riickwelligkeitsstrom



5.2.2 GegenmaBnahmen zur Reduktion des
Riickwelligkeitsstroms

Die einfachste Weise, den Ruckwelligkeitsstrom zu verringern, besteht darin, einen
Elektrolyt- oder Tantalkondensator mit einem niedrigen ESR an den Eingangspins des
DC/DC-Wandlers hinzuzufigen. Der Kondensator liefert die Energie fir den
pulsierenden Welligkeitsstrom mit viel niedrigerer Impedanz, als die primare Stromquelle
das durch die Leitungsimpedanz kénnte. Somit versorgt die primare Stromquelle die
DC-Komponente des Eingangsstroms und der Kondensator puffert einen grof3en Teil
der AC-Komponente des Eingangsstroms, sodass der AC-Strom, der von der primaren
Stromquelle fliel3t, nachfolgend wesentlich verringert wird. Abb. 5.4 veranschaulicht die
Konzeption:
DC-Komponente
des Eingangsstromes

L2 | * V|N}
Leitungs-
impedanze

DC/DC-

+ 1 Wandler
_ VS

AC-Komponente
des Eingangsstroms
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Abb. 5.4: Verminderung des Riickwelligkeitsstroms mit Eingangskondensator

Die folgenden Oszilloskop-Signale zeigen die Auswirkung eines Eingangskondensator
auf den Ruckwelligkeitsstrom eines DC/DC-Wandlers. Die Kurven wurden mit einem
1-Q-Shuntwiderstand erstellt, um ein besser aufgeldstes Signalbild zu erhalten:

Tek (LB smimrsu 34 A(?! ) 0.000 voc TeK CMOLE SUI}MTsu 348 A(?S &3 0.000 vec
LARAAAMAAE ARANS T X9, 6mA LARAAE ARAM MM T A4L.6mA
. . @{5.6mA ' £ © @{3.4mA
g Fegeelieelodobde L d
.J/T . — = — = = — =
[Ch 1 [T e T N S00ns Chi”  20mA [Ch 1 [T N T— M S00Ns hi7  20mA

Abb. 5.5: Wirkung eines 47-pF-Kondensators an den Eingangsklemmen
des DC/DC-Wandlers

Der Rickwelligkeitsstrom wurde durch das Hinzufiigen eines 47-uF-Kondensators mit
einem ESR-Wert von 400mQ @ 100kHz mehr als halbiert. Wird ein teurerer
Kondensator mit einem ESR von nur 35mQ verwendet, ist es schwierig, die
Restwelligkeit am Oszilloskop zu messen, da nur die Storspitzen infolge der
Schaltstérungen als leicht messbare Stérung Ubrig bleiben.

133



134

Praktischer
Hinweis

Eine Alternative zur Nutzung von sehr teuren Ultra-low-ESR Kondensatoren besteht
darin, zwei parallel geschaltete Standardkondensatoren zu verwendeten. Ein einziger
hochwertiger 47-uF-Kondensator konnte beispielsweise durch zwei 22-pyF-Standard-
kondensatoren je mit 230mQ ersetzt werden, was einen aquivalenten 44-uF-Konden-
sator mit einem ESR von 115mQ ergibt (Abb. 5.6).

DC-Komponente AC-Komponente
des Eingangsstroms des Eingangsstroms

Vin®)

Leltungs-
impedanze Esr
DC/DC-
) Wandler

Vly

Abb. 5.6: Verminderung des Riickwelligkeitsstroms mit zwei parallel
geschalteten Eingangskondensatoren

=

Die Wirkung auf den Rickwelligkeitsstrom ist bei Verwendung von zwei preiswerten
Kondensatoren nicht wesentlich schlechter als mit einem teurem Ultra-low-ESR
Kondensator (Abb. 5.7).
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Abb. 5.7: Welligkeitsstromvergleich zwischen einem Ultra-low-ESR-47-pF
Kondensator und zwei parallel geschalteten Standard-22-yF-Kondensatoren

Die verbleibenden hochfrequenten Stromspitzen werden durch Schaltstérungen des
Wandlers verursacht. Dieses Rauschen erscheint gleichzeitig sowohl an den V+- als
auch den V|y--Anschlussleitungen des Wandlers und kann somit mit einem Kondensator
am Eingang nicht ausgefiltert werden. Diese Art von CM-Stérungen kann nur durch eine
Eingangsgleichtaktdrossel beseitigt werden (siehe unten).

Bei niedrigen Eingangsspannungen kann ein Mehrschichtkeramikkondensator (MLCC)
anstelle eines Elektrolytkondensators verwendet werden.



Ein hochwertiger MLCC hat einen ESR-Wert von ca. 3mQ@100 kHz und stellt somit
einenausgezeichneten Rickwelligkeitsstrom-Kondensator dar. Es muss darauf geachtet
werden, dass die Eingangsspannung die maximal zulassige Spannung des MLCC
nicht Uberschreiten kann, da es sonst zu einem internen Lichtbogenlberschlag kommen
kann, was zu einem Totalausfall des MLCCs fiihren wiirde. Daher sollten MLCCs
nur an geregelten primaren Stromquellen oder (berspannungsgeschiitzten
Versorgungen eingesetzt werden.

5.2.3 Auswahl des Eingangskondensators

Im vorhergehenden Beispiel wurde ein 47-pF-Kondensator verwendet, um den Ruck-
welligkeitsstrom zu verringern. Woher stammte jedoch der Wert 47uF? Offensichtlich
ist, dass je groRer die Kapazitat, desto mehr Energie kann geliefert werden, um den
Wandler zu speisen. GroRere Kondensatoren haben auch infolge der groReren internen
Flache zwischen den Elektrodenschichten niedrigere ESR-Werte. Aber Elektrolyt-
kondensatoren mit grof3er Kapazitat benétigen mehr Platz und sind teuer. Der Auswahl-
prozess hangt deshalb von den Kostenaspekten genauso wie von der zu erwartenden
Wirkung ab. Typische Eingangskondensatorwerte kdnnen zwischen 22uF und 22uF
variieren, weshalb es sich bei 47uF um einen allgemein praktizierten Kompromiss und
guten Startwert fur erste Tests handelt.

Wichtiger als der Kapazitatsnennwert ist die Reaktion des Kondensators auf den AC-
Strom. Der AC-Strom, der durch den Kondensator flieRt, generiert Warme. Uberschreitet
die Temperatur des Kondensators die Grenzwerte laut Spezifikation, verringert sich die
Lebenszeit des Kondensators immens. Im Extremfall kann der Elektrolyt im Kondensator
die Siedetemperatur erreichen, was einen unmittelbaren Ausfall des Kondensators zur
Folge hat.

Praktischer
Hinweis
Es ist sehr schwierig, den AC-Welligkeitsstrom im Kondensator zu messen, da das
Hinzufligen eines Mess-Shuntwiderstands in Reihe einen wesentlichen Einfluss auf das
Ergebnis hat und die realen Bedingungen (ohne Shunt) grob verfalscht. Besser ist es
den gesamten Ruckwelligkeitsstrom ohne externe Kondensatoren und dann erneut mit
den eingesetzten Kondensatoren zu messen. Die Differenz beider Messergebnisse

ergibt dann den Welligkeitsstrom, der in den Kondensatoren flieft.

Wenn der ESR des Kondensators und die Taktfrequenz des Wandlers f bekannt sind,
kann alternativ die restliche Restwelligkeit der Eingangsspannung infolge der Leitungs-
impedanz Z, gemessen und der Welligkeitsstrom berechnet werden, durch folgende

Gleichung: VripeLE

lrppre= ————
el
2rnfC,

Gleichung 5.1: Berechnung des Kondensatorwelligkeitsstroms

Im Kondensatordatenblatt sind Spezifikationen fir den maximal empfohlenen
Welligkeitsstrom enthalten. Der begrenzende Faktor ist der Temperaturanstieg durch die
im Kondensator entstehende Verlustleistung.
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Die infolge des Welligkeitsstroms im Kondensator entstehende Verlustleistung ist:
Pcpiss = Irippe® ESR
... und der daraus resultierende Temperaturanstieg:
Trise = Pe.piss KA
Gleichung 5.2: Berechnung des Kondensatortemperaturanstiegs infolge

des Welligkeitsstroms

wobei kA die Warmeleitung des Kondensators ist, d. h. Warmeimpedanz k mal die
Flache des Kondensators A. Warmeleitung wird in °C/W gemessen.

Praktischer
Hinweis
Die Messung des Rickwelligkeitsstroms ist schwierig. Daher ist es manchmal
einfacher, die Kondensatortemperatur zu messen und den Welligkeitsstrom aus dem

Temperaturanstieg abzuleiten.

5.2.4 Eingangsstrom von parallel geschalteten
DC/DC-Wandlern

Es gibt mehrere Applikationen, bei denen es erforderlich ist, mehrere DC/DC-Wandler
an einer einfachen Primarspannungsversorgung parallel zu betreiben. Die am meisten
verbreiteten sind Point-of-Load (POL)- und redundante (N+1) Stromversorgungs-
systeme. Jeder DC/DC-Wandler erzeugt dabei seinen eigenen Rickwelligkeitsstrom,
die sich alle zu einer Gesamtstromaufnahme addieren und gegenseitig Uberlagern.

Betrachten wir zwei identische DC/DC-Wandler mit einer Nenn-Schaltfrequenz von
100kHz. Infolge der Fertigungstoleranzen konnte der eine Uber 100kHz und der andere
Uber 120kHz verfugen. Eine FFT-Analyse wirde drei Frequenzlinien zeigen: 100kHz,
120kHz und die Differenz von 20kHz. Eine solche Niederfrequenz-Uberlagerung oder
Schwebungsfrequenz ist extrem schwierig auszufiltern.

100Hz

120Hz

120kHz

20kHz

Abb. 5.8: Schwebungsfrequenzstérungen

Die Schwebungsfrequenzstérungen kann man vermeiden, indem jeder Eingang des
DC/DC-Wandlers (Abb. 5.9) individuell befiltert wird. Der LC-Filter sperrt die
Schwebungsfrequenzstérungen zwischen den einzelnen Wandlern.



Die Induktivitaten missen fur hohen DC-Strom ausgelegt sein, weshalb typische Werte
fur L sehr niedrig sind: 22uH bis 220uH. AuRerdem muss auch ein Kondensator an der
Versorgung platziert werden. Der Filterungseffekt von LC-Tiefpassfiltern ist bidirektional.
Daher ist der durch Cy5n-L-C gebildete resultierende mr-Filter hilfreich, um Interferenzen
noch starker zu vermindern.

L1

YL - V|N+

Wandler

D Lo

L2
2228 . V,
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T Wandler
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Abb. 5.9: Filterung von Schwebungsfrequenzstérungen

Praktischer
Hinweis
Es ist wichtig, dass die Eingangskondensatoren C; und C, so nah wie moglich an den
Eingangs-Pins des Wandlers platziert werden. Selbst sehr kurze Zuleitungslangen der
PCB-Leiterbahnen zwischen den Kondensatoren und dem Wandlern verringern die
Wirksamkeit eines Filters. Der gemeinsame V,y—Anschluss sollte massiv sein und eine
maoglichst niedrige Impedanz aufweisen. Alle Verbindungen sollten sich an den
Anschliissen der Versorgung (als Sternpunkte) treffen, um weitere Uberlagerungseffekte

zu vermeiden.

5.3 Ausgangsbefilterung

Wie in Abschnitt 2 erwahnt, haben alle DC/DC-Wandler-Ausgangspannungen einen
gewissen Anteil an Ausgangsrestwelligkeit.

Rauschen

Restwelligkeit
M )V R/N

fe T
S S S A
Abb. 5.10: Ausgangswelligkeit

Die Filterung der Ausgangswelligkeit erfordert zwei verschiedene Verfahren, da
Restwelligkeit (Ripple) eine asymmetrische (differentiale) Stérung ist, wahrend das
Rauschen (Noise) eine symmetrische (Gleichtakt-) Stérung darstellt.
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5.3.1 Differenzmodus-Ausgangsbefilterung

Die einfachste Methode zur Verringerung der Ausgangsrestwelligkeit besteht darin, einen
zusatzlichen Kondensator am Ausgang hinzuzufigen (Abb. 5.11). Der externe
Kondensator Cgyxy ist mit dem internen Kondensator Cqj; parallel geschaltet.

N - Vour* ° .

Bt >
COUT CE)(T
VOUT'

Abb. 5.11: Filterung der Ausgangsrestwelligkeit unter Verwendung eines
externen Kondensators

Die Wirksamkeit dieses Verfahrens zur Verringerung der Ausgangsrestwelligkeit in mV,
VrippLe p-p N@NGL von der Gesamtkapazitat, dem Ausgangsstrom und der Taktfrequenz
des Wandlers laut Gleichung 5.3 ab.

loyr 1000
2 foper (Cout + Cex)

Gleichung 5.3: Berechnung der Ausgangsrestwelligkeit

VrippLEp-p =

Wie aus dieser Gleichung ersichtlich ist, ist das Hinzufligen des externen Kondensators
zur Verringerung der Welligkeit nur bis zu einer gewissen Grenze sinnvoll. Wenn
beispielsweise ein vollweggleichgerichteter Wandler eine Ausgangskapazitat von 22uF
mit einem Strom von 1A und einer Taktfrequenz von 100kHz besitzt, wiirde die Aus-
gangswelligkeit ohne jegliche externe Beschaltung 226mVp-p betragen. Das Hinzufligen
eines externen 22-yF-Kondensators halbiert die Restwelligkeit auf 112mVp-p. Wenn die
erforderliche Ausgangsrestwelligkeit wiederum die Halfte davon betragt, namlich 56
mVp-p, ist 90uF Gesamtkapazitat, d. h. ein externer Kondensator von 68uF notwendig.
Eine weitere Verminderung der Restwelligkeit auf 20mVp-p wiirde fast 2500uF externe
Kapazitat erfordern. Solch eine hohe Ausgangskapazitat konnte bei dem DC/DC-
Wandler jedoch zu Anlaufproblemen fiihren, die Reaktion der Spannungsanstiegs-
geschwindigkeit auf beliebig schnelle Lastanderungen beeintrachtigen und das
Wiederanlaufen des Wandlers nach einem Ausgangskurzschluss verzogern.

Eine praktikablere L6sung um niedrigere Ausgangsrestwelligkeit zu erzielen besteht im
Hinzuzufigen einer Induktivitdt, sodass diese gemeinsam mit dem externen
Kondensator einen Tiefpassfilter bildet:
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Abb. 5.12: Ausgangsrestwelligkeitsbefilterung unter Verwendung eines
externen LC-Filters

Durch das Hinzufigen einer Induktivitdt ergibt sich folgende Berechnung der

Ausgangsrestwelligkeit:
loyr 1000

VrippLEp-p =
2 forer (Cour + +/Lexr Cexr)

Gleichung 5.4: Berechnung der Ausgangsrestwelligkeit mit LC-Filter

Unter Verwendung des vorherigen Beispiels, wenn LEXT z. B. 100uH betragt, kann eine
Ausgangsrestwelligkeit von 20mVp-p mit einem Ausgangskondensator Cgyr von nur
645pF erreicht werden. Das ist eine deutliche Verbesserung gegentber 2500pF ohne
Induktivitat. Es muss darauf geachtet werden, dass die Induktivitat fir den
Ausgangsstrom ausgelegt ist.

Wenn der interne Aufbau und die Bauteilwerte im Inneren des DC/DC-Wandlers nicht
bekannt sind, lautet die effektive Faustregel, die Eckfrequenz des LC-Filters bei 1/10
der Taktfrequenz des Wandlers festzulegen. Dies ergibt meist eine ausreichende
Reduzierung der Ausgangsrestwelligkeit und halt die Kosten fir die Filterkomponenten
gering:

1 1
- 10=— | —
Je=forer/ o C

Gleichung 5.5: Faustregelberechnung des Ausgangs-LC-Filters

Die Grenzfrequenz fc ist der Punkt im Amplitudendiagramm des Filters, ab welchem
das Storsignal bereits um -3dB unterdriickt, d. h. bereits um 30% gedampft, ist. Da der
LC-Filter ein Tiefpassfilter zweiter Ordnung ist, die Dampfungskurve also mit -40dB pro
Dekade abfallt, werden Frequenzen, die zehnmal hoher sind als die Grenzfrequenz, um
Faktor 100 gedampft.
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Abb. 5.13: Vorher-/Nachher-Ergebnisse eines effektiven
Ausgangsrestwelligkeits-Filters

5.3.2 Gleichtakt-Ausgangsbefilterung

Wie oben erwahnt, bestehen die Ausgangsstérungen sowohl aus asymmetrischen als
auch symmetrischen Anteilen. Die Restwelligkeit stellt im Wesentlichen eine
Differentialstérung dar und das Rauschen eine Gleichtaktstérung. Da ein symmetrisches
Rauschsignal an allen Ausgéngen gleichzeitig vorhanden ist, kann es von keiner
Ausgangskapazitat ,bemerkt“ werden, und das Hinzufligen einer Ausgangs-LC-Filterung
fihrt nicht zu einer Verringerung dieser Interferenz. Gleichtaktstérungen stellten kein
Problem dar, wenn die Last vollkommen symmetrisch, linear und isoliert ware. Jegliche
Nichtlinearitaten in der Lastkennlinie oder Stromwege zurtick zur Erde ,richten” jedoch
die Gleichtaktstérungen ,gleich“ und erzeugen daraus resultierende Differentialstorun-
gen. Daher ist es notwendig ebenso diese Gleichtaktstorungen zu beachten. Es gibt
zwei Mdoglichkeiten, um Gleichtaktstérungen zu reduzieren: ,Kurzschlieen®
des Rauschens durch einen niederohmigen Pfad oder die Verwendung von
Gleichtaktdrosseln.

Gleichtaktausgangsrauschen wird in den meisten Fallen durch Schaltspannungsspitzen
an der Eingangsseite, die Uber die Koppelkapazitat des Transformators an den Ausgang
Ubertragen werden (Abb. 5.14), hervorgerufen. Um diese Stdrungen zu verringern, muss
ein Strompfad zuriick zur Eingangsseite geschaffen werden. Da der Ausgang galvanisch
getrennt ist, muss ein Rickstrompfad Uber externe Kondensatoren ausgewahlt werden,
um fur diese hochfrequenten Stérungen eine niedrige Impedanz zu bieten.



Ccm bietet einen Rickstrompfad fur das CM-Rauschen

Coupling Cexr hat keinen Einfluss
auf CM-Rauschen
Capacitance
V,+ 0—e—| ]V " *
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Ccm
Ccm bietet einen Riickstrompfad fir das CM-Rauschen

Abb. 5.14: Unterdriickung der Gleichtaktstérung mittels Kondensatoren
in einem isolierten DC/DC-Wandler

Kondensatoren zur Unterdriickung von Gleichtaktstorungen liegen normalerweise im
Bereich von 1 bis 2nF, um eine niedrige Impedanz fur die Spannungsspitzen mit
Frequenzen im Megahertz-Bereich darzustellen. Sie mussen fur die High-Pot-Test-
Spannung ausgelegt sein, da sie Uber der Isolationsbarriere platziert werden.

5.3.3 Gleichtaktdrosseln

Bei einigen Anwendungen ist es nicht zulassig, Kondensatoren zur Unterdriickung der
Gleichtaktstorungen an der Isolationsbarriere zu platzieren. Medizinische Gerate
besitzen beispielsweise strenge Vorgaben was Leckstréme angeht, die durch
Vorhandensein eines niederohmigen Pfades an der Isolationsbarriere flr
Hochfrequenzen auftreten kénnen. Bei solchen Anwendungen muss stattdessen eine
Gleichtaktdrossel eingesetzt werden. Die Besonderheit der Gleichtaktdrossel besteht
darin, dass sie zwei Wicklungen besitzt, die in entgegengesetzter Richtung auf
denselben Kern gewickelt sind (Abb. 5.15).

Magnetfeld infolge des Iy

Magnetfeld infolge des Iy

In \-/ Magnetfeld infolge des Iy

Magnetfeld infolge des Iy

Abb. 5.15: Prinzip der Gleichtaktdrossel
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Obwohl die Gleichtaktstrome IS in die gleiche Richtung flieRen, generieren sie infolge
der gegenlaufigen Wicklungen einen Gesamtmagnetfluss im Kern. Deshalb dampft die
Impedanz des Kerns diese Gleichtaktstrome wirksam. Die gegenlaufig flieRenden
Vorwarts- und Sperrstrome | erzeugen kein Gesamtmagnetfeld und werden daher nicht
gedampft. Dies zeigt den Vorteil, dass der Kern auch bei hohen Differenzmodusstromen
nicht gesattigt wird. Weshalb ein Kernmaterial mit hoher Permeabilitat verwendet werden
kann, um das CM-Rauschen auszufiltern, ohne Gefahr zu laufen eine Uberhitzung
infolge des durch die Spule flieRenden DM-Stroms zu bewirken.

Abb. 5.16 zeigt eine Ausgangsgleichtaktdrossel, die gemeinsam mit einem DC/DC-
Wandler verwendet wird. Eine Wicklung ist im Pfad der Vo + -Leitung und die andere
in der Vg r—-Ruckleitung. Die Impedanz der Gleichtaktdrossel wird so gewahlt, dass ihr
Maximum dicht an der Frequenz mit dem energetisch starksten Anteil der Gleichtakt-
stoérungen liegt (Ublicherweise im Bereich von 10 bis 100MHz). Gleichtaktdrosseln damp-
fen das durch die hohe Permeabilitat des Kernmaterials erzeugte CM-Rauschen jedoch
ohnehin Uber einen sehr groRen Frequenzbereich.

Kopplung
Kapazitat Gleichtakt-

AR Ao LA e

Gleichtakt-
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P e e e

Kapazitat

Schalt-
stérungen

Abb. 5.16: Gleichtaktdrossel als DC/DC-Ausgangsfilter

Das Prinzip der Gleichtaktunterdriickung unter Verwendung einer Gleichtaktdrossel kann
auch auf bipolare Ausgangswandler erweitert werden. CM-Rauschen erscheint an allen
drei Ausgangsanschlissen gleichzeitig und ist daher mit Standard-CM-Drosseln mit nur
zwei Wicklungen besonders schwer auszufiltern. Die Lésung besteht darin, eine Gleich-
taktdrossel mit drei Wicklungen einzusetzen. Ein positiver Nebeneffekt einer dreifachen
Gleichtaktdrossel liegt wiederum darin, dass sie durch das Hinzufligen von zwei zusatz-
lichen Kondensatoren auch zum Ausfiltern von DM-Rauschen verwendet werden kann.

Abb. 5.17: Gleichtaktdrossel mit drei Wicklunge



Diese drei Wicklungen werden separat auf den Kern gewickelt und, um etwas
Streuinduktivitat L, zwischen den Wicklungen zu erreichen, getrennt gehalten. Bei der
Auswahl des Kernmaterials ist es wichtig, eine hohe Permeabilitat zu wahlen, sodass
die Anzahl der Windungen und somit der Wicklungswiderstand gering bleibt.
Zur Berechnung der Induktivitat werden die folgenden Verhaltnisse verwendet:

N=N;=N,=N; Anzahl der Windungen
LC=L,=L,=L4 Induktivitat
LC=N,A_ Wicklungsinduktivitat

Gleichung 5.6: Berechnung der Wicklungsinduktivitat

Der Induktivitatsfaktor AL ist die Induktivitat je Windung [nH/N2] und hangt von der
Konfiguration der Spule und vom Kernmaterial ab. Die Streuinduktivitdt zwischen den
Wicklungen Lg betragt in der Regel ca. 3% der Wicklungsinduktivitédt L und kann
genutzt werden, um hochfrequente Differenzmodusstérungen auszufiltern, wenn zwei
zusatzliche Kondensatoren verwendet werden.
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Abb. 5.18: Gleichtakt-Dreifachdrossel als kombinierter DC/DC-Ausgangsfilter

Die Kondensatoren C, - C; gewahrleisten einen niederohmigen Pfad um das CM-
Rauschen gegen Masse abzuleiten. Hochspannungs-Keramikplattenkondensatoren in
der Grofienordnung von 1 bis 10nF sind geeignet, obwohl auch MLCC-Kondensatoren
verwendet werden kénnen, wenn die Isolations-Priifspannung niedrig ist. Je nach innerer
Struktur des DC/DC-Wandlers kénnen C; und C; vernachlassigt werden. Die
Kondensatoren C, und C; bilden einen Differenzmodus-Tiefpassfilter in Kombination mit
der Streuinduktivitat zwischen den Wicklungen L,/L, und L,/L;. Die Kondensatoren C,
und C; verfugen in der Regel Uber eine Kapazitat in der Grélenordnung von >1pF.
MLCCs sind hierflr eine gute Wahl. Jedes CM-Rauschen das seinen Weg durch die
Drossel Uber die Querkapazitat zwischen den Wicklungen findet, kann durch den zweiten
Satz von CM-Kondensatoren von Cg bis Cg zur Masse abgeleitet werden. Die
Wicklungsinduktivitat fur die Drossel betragt normalerweise einige Hundert Millihenry,
somit betragt die Streuinduktivitat zur Berechnung des DM-Filters 5 bis 10uH.

Die folgenden Berechnungen kdnnen verwendet werden:
Differenzmodus: Cpy, =C, = C;y

1 1

f, = =
M o [LsCon 27,[0.08 L. Coy
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Gleichtakt: Cgy,=C,;=C,=C3=Cs=C,=Cg,

1

Jrom = |Lc Cou

Gleichung 5.7: Berechnung der Parameter einer Gleichtakt-Dreifachdrossel

5.4 Volifilterung

Die Gleichtaktdrossel kann auch gegen CM-Interferenzen, die an der Primarseite
entstehen, eingesetzt werden. Da die Differenzmodus-Stérungen am Eingang in Bezug
auf Gleichtaktstromstérungen sehr hoch (Einschaltspitzenstrom und reflektierter
Welligkeitsstrom, engl.: inrush current bzw. back ripple current) sein kdnnen, kénnte man
meinen, sich keine Gedanken Uber den CM-Eingangsstrom machen zu missen. Um
jedoch die EMV-Konformitat zu gewahrleisten, ist gerade dies haufig erforderlich. Ein
voll gefilterter DC/DC-Wandlerschaltkreis ist in Abb. 5.19 dargestellt:
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Abb. 5.19: Voll gefilterter DC/DC-Wandler

Es muss betont werden, dass in vielen Anwendungen nicht alle in Abb. 5.18 gezeigten
Komponenten erforderlich sein missen. Der Vollfilter sollte nur nach Bedarf bestuckt
werden, da jegliche zusatzlichen Komponenten den Gesamtwirkungsgrad verringern.
Bei einigen Anwendungen sind nur der Eingangskondensator C; und ein oder mehrere
CM-Kondensatoren CCM fir die Gewahrleistung der EMV-Konformitat ausreichend.

Um die Anzahl der eingesetzten Bauteile gering zu halten, kann eine Gleichtaktdrossel
durch Anderung der Anschlussanordnung als DM-Spule verwendet werden. Dies
bedeutet, dass es mdglich ist, CMC, = L, und CMC,, = L, zu wahlen. Dies ist besonders
zu empfehlen, wenn SMD-Drosseln verwendet werden, da dann nur zwei
Bestlickungsrollen fir alle vier Induktivitaten vonnéten sind.
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5.4.1 Filter-PCB-Layout

Das Layout der PCB-Leiterbahnen ist fir die Eingangs- oder Ausgangsfilterleistung von
entscheidender Bedeutung. Wie schon erwahnt, muss der Eingangskondensator
moglichst nahe an den Eingangspins montiert werden. Da der ESR eines hochwertigen
Kondensators in mQ-Bereich liegt, muss die Impedanz jeglicher Verbindung zwischen
dem Kondensator und den Wandlerpins ebenso in mQ-Bereich liegen, um eine
ausreichend gute Filterwirkung zu erreichen. Gleichung 5.8 zeigt die Berechnung des
Leiterbahnwiderstands:

Leiterzug-  _ . Lénge
widerstand spezifischer Widerstand Starke x Breite [1+ (TempCo x (Temp - 25))]

Gleichung 5.8: Berechnung des Leiterbahnwiderstand

Eine typische PCB hat eine Kupferstarke von 35um, sodass eine 1mm breite und 1cm
lange Leitung bei 25°C einen DC-Widerstand von knapp 5mQ besitzt, der bei +85°C auf
6mQ ansteigt (spezifischer Widerstand von Kupfer = 1,7 x 10-6 Q/cm und
TempCo = +0,393%/°C).

Zusatzlich zum DC-Widerstand muss auch die AC-Leiterbahnimpedanz betrachtet
werden. Eine PCB-Leiterbahn weist sowohl eine Induktivitat als auch eine Eigenkapazitat
in Bezug auf andere Leiterbahnen und die Bauteile auf. Das kann zu unerwarteten
Ergebnissen flihren, da Stérungen kapazitiv oder induktiv zwischen Leiterbahnen,
Leiterbahn-Schichten und Bauteilen auf der PCB auftreten. Eine obere PCB-Leiterbahn
hat beispielsweise beim Uberqueren einer anderen Leiterbahn an der PCB-Unterseite
oder innerhalb einer mehrschichtigen PCB einen charakteristischen Leitungswiderstand
Z, und eine Kapazitat C, laut Gleichung 5.9:

w
TLi‘_‘ ,I
H
——
0.67 (€, + 1.41 .
87 5.98H Co= & ) [pFsinchy

Z,= In<0 T ohms 0 5.98H
it W) aowT,

Fur ein typisches PCB ¢r =4, H = 30mil (0,76mm) und T = 1,37mil (35um)
Gleichung 5.9: Berechnung der Leiterbahnimpedanz und -kapazitat

145



146

Daher ist es wichtig, dass die in den Filterschaltungen verwendeten PCB-Leiterbahnen
nicht die anderen Signalleiterbahnen auf der anderen Seite oder in einem anderen Layer
queren oder zu nahe an sie anschlieBen. Im Idealfall sollte ein zweiseitiges oder
mehrschichtiges Layout verwendet werden, sodass ein Masselayer unterhalb der

Filterkomponenten platziert werden kann. Ist die PCB nur einseitig, sollten die
Anschlisse moglichst kurz und breit gehalten werden.

einfacher Ausgang ICZI CHNE
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Abb. 5.21: Beispiel eines einfachen Klasse-A-Filters und PCB-Layouts
(Serie RP30-SF)

Filterkomponenten missen auch als reale und nicht nur als ideale Bauteile betrachtet
werden. Dies bedeutet, dass bei hohen Frequenzen die Streuinduktivitat eines
Kondensators oder die Fremdkapazitat einer Induktivitat, die fuhrende Rolle bei der
Bestimmung des Filterverhaltens Gbernehmen kann. Mit anderen Worten Kondensatoren,
die sich wie Induktivitdten zu verhalten beginnen, und umgekehrt. Widerstande kdnnen
sich entweder wie Induktivitdten oder wie Kondensatoren verhalten. Durch geeignete
Bauteilauswahl kdénnen diese Probleme reduziert oder vollstandig vermieden werden.
Das wichtigste Dimensionierungskriterium ist die Resonanzfrequenz, ab der sich das
Verhalten andert. Abb. 5.22 zeigt eine Kurve flr Impedanz vs. Frequenz fur eine
kapazitive Komponente.
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Abb. 5.22: Resonanzfrequenz eines Kondensators



Die durchgezogene Linie zeigt das Ubertragungsverhalten des Bauteiles an sich, fiir
einen 4,7-nF-Kondensator mit einem parasitaren ESR von 0,01Q und einer parasitaren
ESL = 2,5nH. Die gestrichelte Linie zeigt dasselbe Bauteil, wobei zusatzlich eine wenig
optimale Anbindung des Bauteils simuliert wurde. Die Anbindung fligt einen zusatzlichen
ESR von 50 mQ und eine ESL von 50nH hinzu. Wie im Diagramm erkennbar, verursacht
diese schlechte Verbindung eine geringere Resonanzfrequenz. Die bedeutet, dass der
Kondensator anfangt, sich wie eine Induktivitat zu verhalten, und das bei einem Zehntel
der berechneten Resonanzfrequenz.

Fir den PCB-Entwickler hat das in Abb. 5.23 gezeigte Verhalten zur Folge, dass der
ESL-Wert fiir den GND-Anschluss des Kondensators so niedrig wie moglich gehalten
werden muss. Es genugt nicht, nur eine elektrische Verbindung zum Masselayer mit
einem einzelnen Kontaktloch herzustellen. Es sind Mehrfach-Durchkontaktierungen
notwendig, um sowohl die DC-Impedanz als auch die AC-Impedanz zu reduzieren.

0O 0O
Abb. 5.23: GND-Anschluss mittels Mehrfachdurchkontaktierungen

Fur Induktivitadten hat die Lange der Zuleitung geringere Bedeutung, da eine lange
Leiterbahn lediglich die Gesamtinduktivitat erhdht; es ist jedoch generell anzuraten, jede
Stérung moglichst nahe an der Quelle zu unterdriicken.

Bei allen Filterlayouts sollte auf die flieRenden Strome geachtet werden. Jeglicher in
einer Schleife flieBende Strom erzeugt ein elektromagnetisches Feld, das Stérungen in
anderen Teilen der Schaltung hervorrufen kann. Im Idealfall sollte eine sternférmige
Masseanbindung vorgesehen werden, bei der alle Massestrome zu einem einzigen
Punkt zurickflieBen. Ist eine Schleife unvermeidbar, sollte der Schleifenbereich
moglichst klein gehalten werden.

Mit einem guten PCB-Layout und den richtig gewahlten Bauteilen konnen die Ergebnisse
jedoch erstaunlich sein.
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Abb. 5.24: Befspiel von Storungen vor und nach Filterung
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6. Sicherheit

Die Hauptziele verschiedener Sicherheitsstandards und -vorschriften bestehen darin
Sach- oder Personenschaden zu vermeiden, indem man Schutzgrade gegen folgende
potentielle Gefahren definiert:

» Elektrischer Stromschlag

» Gefahrliche Energie

« Brand und Rauchentwicklung

» Korperverletzung

» Geféhrdung durch Strahlung und Chemikalien

Die Begriffe "Gefahr" und "Risiko" werden haufig austauschbar verwendet. Dies lasst
sich differenzieren, indem man eine Gefahr als ein potentielles Risiko betrachtet. Eine
Netzleitung kann beispielsweise eine gefahrliche Spannung fiihren, die Leitung an sich
ist jedoch immer noch sicher zu handhaben, da die Drahte isoliert sind. Wird die
Isolierung allerdings beschadigt oder ist minderwertig ausgefiihrt, dann ist es gefahrlich,
die Leitung zu beruhren.

Wie in der Einleitung zu diesem Buch erwahnt, besteht ein wichtiger Nutzen von DC/DC-
Wandlern darin, die Sicherheit der Anwendungen, in denen sie eingesetzt werden, zu
erhdhen. Wenn der DC/DC-Wandler ein sicherheitszertifiziertes Produkt ist, kann der
Gerateentwickler den Wandler wie eine "Blackbox" behandeln und sich darauf verlassen,
dass der Hersteller des DC/DC-Wandlers adaquate interne SicherheitsmaRnahmen
getroffen hat, um die Sicherheitsvorschriften zu erfiillen.

Dies bedeutet nicht, dass der Gerateentwickler deshalb nicht mehr fir die Benutzer-
sicherheit seiner Applikation verantwortlich ist, da er immer noch die verkehrsubliche
Sorgfalt beim Erkennen potentieller Risiken aufbringen und die notwendigen Schritte
vornehmen muss, um davor zu schitzen. Diese Aufgabe ist jedoch wesentlich einfacher
zu erfillen, wenn der DC/DC-Wandler schon entsprechend zertifiziert ist. Fallt ein
DC/DC-Wandler beispielsweise infolge eines internen Kurzschlussfehlers aus, darf er
sich Uberhitzen, sollte aber nicht in Flammen aufgehen.

Die zum Aufbau des Wandlers eingesetzten Materialien dirfen daher nicht entflammbar
und missen selbstausléschend sein. Versaumt es der Gerateentwickler jedoch, eine
entsprechende Absicherung dieser Art des Schadenseintritts sicherzustellen (zum
Beispiel durch Nichtbeschrankung des Eingangsstroms in den Wandler), kdnnte sich
der DC/DC-Wandler immer noch so stark erhitzen, dass er eine Entziindung einer
anderen Komponente oder eines anderen Materials hervorruft und Brandentwicklung
ausloésen kann. Der Entwickler ist daher auch dann fir die Folgen eines Komponenten-
ausfalls verantwortlich, wenn die Komponente selbst sicherheitszertifiziert ist.

Die Richtlinien der Sicherheitszertifizierungen tendieren dazu, diese Verantwortlichkeit
des Gerateentwicklers hervorzuheben, indem sie Sicherheitstechnik auf Grundlage der
Gefahrenanalyse (HBSE= Hazard-Based Safety Engineering) und Risikomanagement
(RM) in den gesamten Prozesses der Sicherheitszertifizierung mit einbeziehen.

Dies ist eine Hauptanderung in der Vorgehensweise im Vergleich zu konventionellen
Sicherheitsstandards der Elektrotechnik wie 60950 oder ETS300, die sich einfach auf
die Sicherheit des DC/DC-Wandlers konzentrieren, ohne ein Folgerisiko in der
Endanwendung beim Ausfall des Wandlers zu berlcksichtigen. Dies ist auch ein Grund,
warum die meisten Hersteller von DC/DC-Wandlern darauf hinweisen, dass die Produkte
generell nicht zum Einsatz in sicherheitskritischen Anwendungen geeignet sind.



Das HBSE-Verfahren besteht aus den folgenden vier Hauptschritten:

1) Identifizieren von Gefahrenquellen im Produkt (z. B. Energiequellen)

2) Einstufung der Risiken (z. B. Klasse 1: kein Verletzungsrisiko und kaum
entziindbar; Klasse 2: geringes Verletzungsrisiko und entztindbar; oder
Klasse 3: hohes Verletzungsrisiko und Entziindung wahrscheinlich)

3) Identifizieren von geeigneten Sicherheitsmalinahmen (z. B. gefahrliche
Hochspannungen unzuganglich machen, Strombegrenzung)

4) Definieren von SicherheitsmaRnahmen (z.B.sicherstellen,dass
gefahrliche Hochspannungen nur mit Hilfe von Werkzeugen zuganglich
sind; maximale Strome sind wahrend des Normalbetriebs und unter Aus
fallbedingungen abgesichert)

6.1 Stromschlage

Die meisten isolierten DC/DC-Wandler werden in Anwendungen mit einer netzbetriebenen
AC/DC-Primarspannungsversorgung verwendet. Wenn diese primare Stromquelle
dadurch ausféllt, dass an ihrer Ausgangsklemme gefahrliche Hochspannungen
vorhanden sind, hat der DC/DC-Wandler die Funktion, den Benutzer vor Stromschlagen
zu schiitzen. Mit anderen Worten, fallt die Primarwicklungsisolierung am AC/DC-Wandler
aus, sollte die Sekundarwicklungsisolierung am DC/DC-Wandler den Benutzer vor
Stromschlagen schiitzen. Dieses Konzept zweier unabhangiger Schutzarten ist die
Grundlage vieler Sicherheitsvorschriften. Generell gilt, wenn der Schaltkreis
unzuganglich ist (fir den Zugriff sind Werkzeuge erforderlich), dann ist eine einzige
Isolierungsschicht vertretbar, ansonsten sind mindestens zwei Schutzarten erforderlich.

6.1.1 Isolationsklasse

Drei Hauptisolationsklassen sind in den Sicherheitsvorschriften definiert.

1: Funktionale Isolierung: Die Isolierung ist fiir die Funktion des Wandlers ausreichend,
erfiillt die entsprechenden Anforderungen an Sicherheitsabstande und stellt wahrend
eines Ausfalls keine Brandgefahr dar; die Isolierung ist jedoch nicht ausreichend, um
Schutz gegenuber Stromschlag zu gewahrleisten.

Die meisten DC/DC-Wandler gehéren dieser
Klasse an, da sie durch nicht-gefahrliche
Hochspannungen versorgt werden. Ein funktional
isolierter Wandler gewahrleistet beschrankten
Schutz vor Stromschlag im Falle eines Fehlers der
primaren Stromquelle. Dies ist jedoch kein
zuverlassiger Schutz vor einer dauerhaft
gefahrlichen Eingangsspannung. Abb. 6.1 zeigt ein
Beispiel eines funktional isolierten Wandlers. Die
Eingangs- und Ausgangswicklungen sind
Ubereinander gewickelt und nur durch die Lackiso-
lierung des Kupferlackdrahtes isoliert. Trotz dieser
einfachen Konstruktionsart kénnen Isolierungs-
spannungen von bis zu 4 kVDC erreicht werden.

Abb. 6.1: Beispiel funktioneller Isolierung
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2: Basis- oder zusatzliche Isolierung: erfillt die Anforderungen funktioneller Isolierung,
enthalt aber zusatzliche Isolierung mit einer Starke von mindestens 0,4mm zum
Basisschutz vor Stromschlag und weist groRere innere Sicherheitsabstande auf als die
funktionale Isolierung.

Basisisolierte DC/DC-Wandler verfligen norma-
lerweise Uber eine physikalische Isolations-
schicht, sodass die Isolierung nicht nur von der
Lackisolation der Transformatorwicklungen ab-
hangt. Das in Abb. 6.2 gezeigte Beispiel hat einen
Ringkern in einem Kunststoffgehduse, das mit
einem Abstandshalter quer durch das Mittelloch
ausgestattet ist, sodass die Ein- und Ausgangs-
wicklungen physikalisch voneinander getrennt
sind. Der Ferritkern wird als leitend angenommen,
weshalb das Gehause auch jede Wicklung vom
Kern isoliert und die Primar- und Sekundarwick-
lungen durch den Abstandshalter voneinander
getrennt werden.

Abb. 6.2: Beispiel fiir Basisisolierung

3: Doppelte oder verstarkte Isolierung: Die Isolierung erfillt die Anforderungen der
Basisisolierung, enthalt aber physikalische Mehrfach-Isolationsschichten, um
verbesserten Schutz vor Stromschlag zu gewahrleisten. Jede Schicht muss eine Starke
von mindestens 0,4mm aufweisen und mit gréReren inneren Sicherheitsabstanden
versehen sein.

Abb. 6.3 zeigt ein Beispiel eines verstarkt
isolierten Wandlers. Die Ausgangswicklungen
verwenden dreifach isolierte Drahte, die Mylarfo-
lie gewahrleistet einen erhohten Kriechweg
zwischen dem Eingang und Ausgang und bietet
so eine physikalische Isolationsschicht.
Solche DC/DC-Wandler sind  imstande,
gefahrlichen Langzeit-AC-Spannungen standzu-
halten (Betriebsspannung = 250VAC) und
gewabhrleisten bis zu 10kVDC Isolierung.

Abb. 6.3: Beispiel verstarkter Isolierung

6.1.2 Stromgrenzwerte fur den menschlichen Korper

Die Definition einer durch Stromfluss verursachten Verletzung ist nicht einfach. Der
elektrische Widerstand des menschlichen Kérpers betragt bei 110VDC ca. 2kQ und
nimmt mit zunehmender Spannung ab. Dieser Wert ist jedoch von unterschiedlichen
Faktoren abhangig. Der Hautwiderstand ist wesentlich héher, als der Widerstand von
Kdrperorganen. Menschen mit besonders trockener Haut kdnnen einen Widerstand von
bis zu 100kQ haben. Der Vollkontakt, der einem Kontakt einer typischen ganzen
Handflache von ca. 8cm? entspricht, hat einen niedrigeren elektrischen Widerstand als
ein Teilkontakt z. B. durch eine Fingerspitze mit einer Flache von nur 0,1cm>.



Wenn der elektrische Strom jedoch in einem kleinen Kontaktpunkt konzentriert wird, was
eine lokale Verbrennung auslésen kann, oder die Haut besonders feucht ist, betragt der
Korper-Innenwiderstand weniger als 1kQ. Schlief3lich sind AC-Stréme gefahrlicher, da
die Haut wie ein Isolator zwischen der Kontaktflache an der Hautoberflache und dem
darunter liegenden Gewebe agiert. Daher ist der AC-Widerstand niedriger als der
DC-Widerstand.

Um die Definition einer durch Stromfluss hervorgerufenen Verletzung zu klaren, werden
folgende Stromgrenzwerte definiert, um zu vermeiden dass ein Mensch einen
Stromschlag erhalt: 2mA bei DC oder einem Spitzenwert von 0,7mA AC oder 0,5mAgys
bei 50Hz AC. Die Schwellenwerte des Stroms, der durch den menschlichen Korper flief3t,
sind in Tabelle 6.1 aufgefuhrt.

Wirkung des Stroms Strom Electrosicherheit (HBSE) Klasse
Minimale Reaktion <0.5mA ES1
Schreckreaktion, aber keine Verletzung Up to 5mA ES2

Muskelkontraktion, nicht in der Lage loszulassen | Up to 10mA ES3

Herzdefibrillation, Organverletzung, Tod >10mA

Tabelle 6.1: Stromgrenzwerte durch den menschlichen Koérper

Wenn die Ausgange eines DC/DC-Wandlers aufgrund ihrer Konstruktion bis 60VDC oder
42,4VAC beschrankt sind, besitzen die Wandlerausgange lediglich eine Schutzklein-
spannung (SELV), und es sind keine weiteren Schutzmaflnahmen erforderlich, um zu
verhindern, dass der Benutzer einen Stromschlag vom Ausgang erhalt. Die Ausnahme
dieser Regel bilden die Grenzen von Fernmeldenetzspannungen (TNV), die SELV-
Spannungen Uberschreiten kénnen, aber durch eine Dauer von max. 200ms beschrankt
sind und deren Kontakte flr den Benutzer unzuganglich sein miissen. TNV-Spannungen
kénnen Spitzenwerte von bis zu 120VDC oder 71VAC haben. Jegliche Ausgangs-
spannungen, die hoher sind als die SELV oder TNV werden als gefahrlich betrachtet
und es missen, um einen zufalligen Kontakt des Benutzers auszuschliel3en,
entsprechende Sicherheitsvorkehrungen getroffen werden.

Spannungen in Stromkreisen unter SELV-Grenzen TNV-1

Spannungen in Stromkreisen Uber den SELV-, aber unterhalb der TNV-Grenzen, keine
Eingangsuliberspannungen méglich

TNV-2

Spannungen in Stromkreisen Uber den SELV-, aber unterhalb der TNV-Grenzen,

TNV-3
transiente Eingangsliberspannungen maoglich (bis zu 1,5kVDC)

Tabelle 6.2: TNV-Definitionen

Netzspannungen werden als gefahrlich eingestuft, weshalb die Isolationsfestigkeit jedes
Wandlers mit einer AC/DC-Versorgung ausreichend sein muss, um den Benutzer in
jedem Fall vor Stromschlag durch diese gefahrliche Hochspannung wahrend eines
Ausfalls zu schitzen. Die Spitzenspannung an einer Versorgung von 230VAC betragt
2302 = 325V. Daher ist jeder DC/DC-Wandler mit einem Isolationsnennwert von
mindestens 500 VDC dazu geeignet. Vor zehn Jahren wurden viele Wandler tatsachlich
so entwickelt, gebaut und geprift, dass sie dieser Spitzenspannung widerstehen.
Aufgrund von Standardisierungen in der Spezifikation betragt der minimale
Isolierungsnormwert heute jedoch 1000VDC, wahrend medizinische Anwendungen
mindestens 2000VDC fordern, und haufig mindestens 3000VDC gefordert werden.
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Es gibt Anwendungen, bei denen am DC/DC-Wandler sehr hohe Spannungen vorhan-
den sein kdnnten, wie zum Beispiel in Rontgenapparaten, Laser-Stromversorgungen,
Elektrovakuumgeraten mit lonenpumpen und IGBT-Ansteuerungen. Andererseits
kommen bei der Uberwiegenden Mehrzahl von DC/DC-Wandlern an der
Isolierungsstrecke nie mehr als 48VDC vor.

Die folgenden Beschreibungen beziehen sich auf Industrie-, Telekommunikations- und
Computer-Sicherheitsvorschriften. Standards flir medizinische Sicherheit haben
zusatzliche Anforderungen, mit denen wir uns am Ende dieses Kapitels gesondert
befassen werden.

6.1.3 Schutz vor Stromschlagen

Die Sicherheitsvorschriften beinhalten drei primare Arten von SchutzmalRnahmen
gegenuber Stromschlag:

» Durchschlagsfestigkeit
 Luftstrecke (clearance separation)
+ Kriechstrecke (creepage separation)

Der Sicherheitstest zur Durchschlagfestigkeit kann mit einer DC- oder AC-Prifspannung
(Spitzen-AC-Spannung ist gleich der Ruhe-DC-Spannung) durchgefiihrt werden. Die
Isolierung muss dieser Spannung 60 Sekunden lang ohne Zerstérung widerstehen. Der
Vorteil eines AC-Tests besteht darin, dass sowohl positive als auch negative Spannungs-
gradienten am Wandler anliegen. Der Nachteil besteht darin, dass der AC-Blindstrom
irrtimlicherweise als Durchschlag gedeutet werden kénnte, wenn ein EMV-Kondensator
an der Isolierungsbarriere verbaut wurde. Im Zweifelsfall verwenden Sie deshalb lieber
DC.

Isolationsklasse Priifspannung (DC) Priifspannung (AC)
funktionell 1000V/60 Sekunden 707VACgus
Basisisolierung 1000V/60 Sekunden 707VACgus
verstarkt 2000V/60 Sekunden 1414VACgrus

Tabelle 6.3: Sicherheitstest zur Durchschlagfestigkeit eines DC/DC-Wandlers
(nicht medizinische Anwendungen)

Luftstrecke, oder engl. clearance, ist die kleinste Entfernung, die die Eingangsseite von
der Ausgangsseite per ,Luftlinie” trennt. Manchmal wird er auch als Lichtbogenstrecke
bezeichnet. Kriechweg ist die kleinste Entfernung, die die Eingangsseite von der Aus-
gangsseite entlang einer Oberflache trennt. Er wird manchmal auch als Kriechstrecke
bezeichnet. Abb. 6.4 stellt diese Entfernungen schematisch dar.

Luftstrecke = ----------saeer Kriechstrecke =

GND Vs, V4 GND Vs,

S e 7

Abb. 6.4: Luftstrecke/Kriechstrecke



Die minimalen Luft- und Kriechstrecken werden in den Sicherheitsvorschriften
entsprechend der Spannung am Wandler, der verwendeten Materialien und der
Betriebsumgebung definiert.

Die Abstandstrecken werden durch die Normen ,in Luft, unter 2000m*“ definiert und
hangen von der Eingangsspannung und der Isolationsklassifikation des Wandlers ab.
Da ein vollgekapselter DC/DC-Wandler keine Luft enthalt, sind die Absténde einfach die
Strecken zwischen den Eingangs- und Ausgangspins des Wandlers. Bei einem
Open-Frame-DC/DC-Wandler wird die innere Trennstrecke Transformatorwicklung nicht
in die Abstandsberechnung mit einbezogen. Allerdings wirde der Abstand von der
Transformator-Primarwicklung bis zu den Sekundarpins oder von einer Primarwicklung
bis zum angrenzenden Bauteil auf der Sekundarseite verwendet, wenn einer dieser
beiden Abstande klrzer ware, als der Sicherheitsabstand zwischen Eingang und
Ausgang am PCB.

DC (AC) Spannung

12 36 75 | 150 | 300 | 450 | 600 | 800 | VDC
(12) | (30) | (80) | (125) | (250) | (400) | (500) | (66) | (VAC)

Isolationsklasse

funktionell 0.4 0.5 0.7 1.0 1.6 2.4 3 4 mm
Basisisolierung 0.8 1 1.2 1.6 2.5 3.5 4.5 6 mm
verstarkt 1.6 2 2.4 3.2 5 7 9 13 mm

Tabelle 6.4: Minimale Luftstrecken fiir verschiedene Isolationsklassen

Die minimalen Kriechwegstrecken werden durch die Arbeitsspannung, die Oberflachen-
leitfahigkeit der verwendeten Materialien und den Verschmutzungsgrad definiert. Als
Kriechstrecke auf der PCB wird der kirzeste Abstand zwischen den primar- und
sekundarseitigen Leiterbahnen gemessen.

KO =t
[ ]

.
-

oee._ | o000

Kriech-

strecke

Abb. 6.5: PCB-Layout eines DC/DC-Wandlers mit minimalen Kriech-
und Luftstrecken

Die Vergleichszahl der Kriechwegbildung (Comparative Tracking Index, CTI) flugt
entsprechend der Oberflachenleitfahigkeit des Isolierstoffes, der den Eingang vom Aus-
gang trennt, zum Kriechweg einen Koeffizienten hinzu, in der Regel der PCB des Wandlers.

Isoliermaterial I: 600 < CTI

Isoliermaterial Il: 400 < CTI <600
Isoliermaterial llla: 175 < CTI <400
Isoliermaterial lllb: 100< CTI <175

Tabelle 6.5: Definitionen von Materialkategorien
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Eine Standard-FR4-PCB-Platine verfligt Uber eine typische CTI von 200-250, mit
Lotstopplack bis zu 400 (Klasse 111a); wenn die Platine jedoch PTFE-beschichtet ist,
kann sich die CTI auf > 600 erhohen (Klasse 1). Der Verschmutzungsgrad (PD) fugt bei
der Berechnung der Mindestkriechstrecken den Faktor der Oberflachenfeuchtigkeit oder
von Verunreinigungen hinzu, da der Abstand erhdht werden muss, um eine Anderung
der Vergleichszahl der Kriechwegbildung (CTI) in verschmutzten industriellen
Umgebungen oder AuRenbereichen auszugleichen.

Verschmutzungsgrad 1

Verschmutzungsgrad 2

Verschmutzungsgrad 3

Verschmutzungsgrad 4

Keine oder nur trockene
nichtleitende Verschmut-
zung, was keine Einwir-
kung auf Leitfahigkeit hat.

Normalerweise tritt nur
nichtleitende Verschmut-
zung auf. Voriiberge-
hende Kondensation
kann auftreten.

Leitende Verschmutzung
sowie Kondensation tre-
ten haufig auf.

Leitende Verschmutzung
und Kondensation treten
dauerhaft auf.

gekapslete Komponenten

Buroumgebung

industrielle Umgebung

AuRenbereicher

Tabelle 6.6: Verschmutzungsgrad

Tabelle 6.7 unten zeigt die Mindestkriechstrecken gemafl Betriebsspannung,
Materialgruppe und Verschmutzungsgrad.

Mindestkriechstrecke
Verschmutzungsgrad
. 1 2 3
Sig';ii% Alle Material-

(V) Material- gruppe

gruppen I Il 11 I Il Il

mm mm mm mm mm mm mm

25 0.125 0.500 0.500 0.500 1.250 1.250 1.250
32 0.14 0.53 0.53 0.53 1.30 1.30 1.30
40 0.16 0.56 0.80 1.10 1.40 1.60 1.80
50 0.18 0.60 0.85 1.20 1.50 1.70 1.90
63 0.20 0.63 0.90 1.25 1.60 1.80 2.00
80 0.22 0.67 0.95 1.30 1.70 1.90 2.10
100 0.25 0.71 1.00 1.40 1.80 2.00 2.20
125 0.28 0.75 1.05 1.50 1.90 2.10 2.40
160 0.32 0.80 1.10 1.60 2.00 2.20 2.50
200 0.42 1.00 1.40 2.00 2.50 2.80 3.20
250 0.56 1.25 1.80 2.50 3.20 3.60 4.00
320 0.75 1.60 2.20 3.20 4.00 4.50 5.00
400 1.0 2.00 2.80 4.00 5.0 5.6 6.3
500 1.3 2.50 3.60 5.00 6.3 7.1 8.0
630 1.8 3.20 4.50 6.30 8.0 9.0 10.0
800 2.4 4.00 5.60 8.0 10.0 11.0 12.5
1000 3.2 5.00 7.10 10.0 12.5 14.0 16.0

Tabelle 6.7: Kriechstrecken



Wie sind diese Tabellen also in praktischen Fallen anzuwenden? Die oben genannte
Spitzenspannung ist die héchste Spannung am Wandler unter normalen Einsatz-
bedingungen. Deshalb musste ein Wandler mit einem Eingangsbereich von 2:1 und
nominalen 48V Eingang und 24V Ausgang die Kriechstreckenanforderungen fir eine
maximale Eingangsspannung von 72V plus Ausgangsspannung von 24V = 96VDC
erfillen. Daher sollte die in Tabelle 6.4 oben angegebene nachst hohere Spannung von
100V verwendet werden (siehe hervorgehobene Zeile in Tabelle 6.7).

Ein voll gekapselter DC/DC-Wandler ist gegen Staub, Feuchtigkeit und Verschmutzungen
hermetisch abgedichtet und wird deshalb unabhangig von den Einsatzbedingungen als
PD1 eingestuft. Deshalb betragt die erforderliche Mindestkriechstrecke, die die Ein- und
Ausgangsleiterbahnen trennen soll, 0,25mm. Handelt es sich bei dem Wandler um eine
Open-Frame-Konstruktion, dann erhoht sich die Kriechstrecke in einer Bliroumgebung
auf 1,4mm und in einer industriellen Umgebung auf 2,2mm. Ein Open-Frame-Wandler
ist nicht fir eine Anwendung im AufRenbereich geeignet, weshalb keine Mindest-
kriechstrecken angegeben sind.

Gemal Tabelle 6.4 wirde der minimale Pin-Abstand bei diesem vakuumvergossenen
Wandler 1 mm bei funktionaler Isolation, 1,6mm bei Basisisolation und 3,2mm bei
verstarkter Isolation betragen. In der Praxis missen auch Toleranzen fur die minimale
Trennung zwischen PCB-Pads, in die der Wandler eingeldtet wird, gewahrleistet sein.
Deshalb bendtigt ein gekapselter DC/DC-Wandler zum Einsatz in industriellen
Umgebungen mit funktionaler Isolation vom Eingang zum Ausgang eine Mindest-
kriechstrecke und einen Mindestluftstrecke von 1mm, da die Kriechstrecke nicht kiirzer
als die Luftstrecke sein darf. Derselbe Wandler in einer Open-Frame-Konstruktion wiirde
immer noch eine Luftstrecke von 1mm erfordern, die Kriechstrecke wirde sich aber auf
2,2mm verlangern.

6.1.4 Schutzerdung

Zusatzlich zu einer elektrischen Isolation kann auch eine Schutzerdung (PE) als Schutz
vor Stromschlagen verwendet werden. Somit erfullt eine AC/DC-Stromversorgung
mit Basisisolierung und einem mit PE verbundenen Ausgang die Sicherheits-
anforderungen zweier Schutzverfahren. Wenn die Ausgangsspannung nicht geerdet ist,
sind nur Stromversorgungen mit doppelter oder verstarkter Isolierung akzeptabel.
Gefahrliche Hochspannungen durfen nicht freizuganglich sein, und freiliegende leitende
Teile durfen wahrend des Normalbetriebs und durch einen Einzelfehler nicht gefahrdend
wirken kénnen.

Es gelten folgende IEC-Schaltkreisklassifikationen:

Klasse-I-Gerite: Systeme, die Schutzerdung (z. B. ein geerdetes Metallgehause oder
einen geerdeten Ausgang) und Stromabschaltung bei Ausfall (Schmelzsicherung oder
Leistungsschalter) als Schutz verwenden und damit nur Basisisolierung erfordern. Keine
freiliegenden gefahrlichen Hochspannungen (geerdete Metallgehause oder nichtleitende
Gehause). Klasse-I-Versorgungen missen mit dem Erde-Symbol gekennzeichnet werden:

D
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Klasse-ll-Gerate: Verwendung doppelter oder verstarkter Isolierung, um die
Notwendigkeit eines geerdeten Metallgehduses auszuschlielen, keine freiliegenden
gefahrlichen Hochspannungen (nichtleitendes Gehause). Keine PE-Verbindung
erforderlich, eine Filtermasseverbindung ist aber zuldssig (Funktionserdung statt
Schutzerdung). Klasse-ll-Versorgungen missen mit dem Symbol fiir doppelte Isolierung
gekennzeichnet werden:

Anmerkung: Wenn eine AC/DC-Stromversorgung Uber eine Filtermasse (FG)-
Verbindung verfugt, um die EMV-Richtlinien zu erfiillen, kann sie dennoch als
Stromversorgung der Klasse Il eingestuft werden, wenn sie keinen Erdanschluss
bendtigt, um Schutz vor Stromschlag zu gewahrleisten.

Klasse-lll-Geréte: Gespeist von einer SELV-Quelle und ohne elektrisches Potential zur
Erzeugung gefahrlicher interner Hochspannungen, d. h. nur funktionale Isolation
erforderlich. Funktionserdung ist mdglich, eine Verbindung zu PE ist jedoch nicht
zuldssig (kein Ruckstrompfad zur Masse durch das Netzteil). Klasse-IlI-Versorgungen
mussen mit dem Klasse Il Symbol gekennzeichnet werden:

O

Es ist etwas irrefihrend, dass die NEC-Klassifizierung zur Beschreibung verschiedener
Schutzgrade auch ein ahnliches ,Klassen“-System verwendet, aber zum Beschreiben
des Schutzgrades gegenlber moglicherweise kritischer Energielevels (Brandgefahr)
arabische Ziffern benutzt.

Die NEC-Schaltkreisklassifizierungen sind wie folgt:

« Schaltkreise der Klasse 1: Leistung auf < 1kVA beschrénkt und
Ausgangsspannung < 30VAC

* Schaltkreise der Klasse 2: Leistung auf < 100VA beschrankt,
Eingangsspannung < 600VAC und
Ausgangsspannung < 42,5VAC

« Schaltkreise der Klasse 3: Leistung auf < 100VA beschrankt,
Eingangsspannung < 600VAC und
Ausgangsspannung < 100VAC;
zusatzlicher Schutz vor Stromschlagen notwendig.

Praktischer
Hinweis

Wenn man Uber eine Stromversorgung der ,Klasse zwei” spricht, ist es also wichtig, zu
wissen, ob es sich um die NEC- oder IEC-Definition handelt.



Fir einen DC/DC-Wandler sind die oben erwahnten Klassifizierungen nur indirekt
relevant. Fast alle DC/DC-Wandler fur niedrige Eingangsspannungen kénnen als
Stromversorgungen der Klasse Ill eingestuft werden. Ausnahmen sind DC/DC-Wandler
mit hohen Eingangs- und Ausgangsspannungen, z. B. solche die in Bahnanwendungen,
in Photovoltaikanlagen oder in Anwendungen der Elektromobilitat eingesetzt werden,
da diese zusatzliche SchutzmalRnahmen erfordern, um das Risiko von Stromschlagen
zu reduzieren. Da die Ausgange von AC/DC-Stromversorgungen der Klasse | oder
Klasse Il isoliert sind, kdnnen sie massebezogen sein. Dasselbe gilt fir einen isolierten
oder nicht isolierten DC/DC-Wandler. Abb. 6.6 zeigt eine Erdungsschaltung, wie sie
Ublicherweise in Fernmeldeleitungen verwendet wird, in der alle DC-Spannungetn
massebezogen sind (Klasse-I-Eingang, Klasse-2-Ausgang).

AC/DC-Wandler

o—L Isolierter
O—N DC/DC-Wandler
PE/FG D
l -48VDC

—© +3.3VDC

4

- Ti ovDC

Abb. 6.6: Erdungsschaltung fiir Telekommunikationsnetzversorgung

6.2 Gefahrliche Energielevels

Die Definition der IEC/UL 60950 von gefahrlicher elektrischer Energie lautet ,verfugbarer
Leistungspegel von mindestens 240VA mit einer Dauer von mindestens 60 Sek. oder
ein gespeicherter Energiepegel von mindestens 20J (z. B. von einem oder mehreren
Kondensatoren) bei einem elektrischen Potential von mindestens 2V*.

Diese Pegel wurden ausgewahlt, weil die durch eine derartige Energiefreisetzung (z. B.
durch einen Kurzschluss oder Berlihren spannungsfiihrender Teile) freigesetzte Energie
ausreichen konnte, um Verletzungen zu verursachen oder einen Brand auszuldsen.

Im weiteren Verlauf dieses Kapitels wird das Risikomanagement erortert. Die wichtigsten
Verfahren zur Reduktion der Verletzungswahrscheinlichkeit oder einer Entziindung
infolge dieser gefahrlichen Energie sind die folgenden:

» physikalischer Schutz (z. B. Gehause, Abschirmverbinder, Einkapselung)
» Energieabbau (z. B. Entladekreise von Kondensatoren)

* Funkenléschung (z. B. Snubber-Netzwerke)

» Eigensicherung (z. B. Energie ist konstruktionsbedingt eingeschrankt)

+ Uberstrombegrenzung (z. B. Schmelzsicherung)
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Diese Schutzverfahren kdnnen im Hinblick auf zusatzliche Sicherheit kombiniert werden.
Sandgeflllte Sicherungen werden beispielsweise eingesetzt, um das Netzteil wahrend
des Ausfallzustands abzutrennen und abzuschalten und zusatzlich Uber ein
physikalisches Mittel (den Sand) dafiir zu sorgen, dass der heile Schmelzdrahtes nicht
zu einer Zindquelle wird.

6.2.1 Schmelzsicherungen

Um die verfiigbare Energie in einer Kurzschluss- oder Uberstrom (OC)-Situation zu
begrenzen, werden gefahrliche Energien, durch Einsetzen einer Schmelzsicherung oder
eines Leitungs- oder Lasttrenners in die Versorgung, unterbrochen. Der Unterbrechungs-
Nennwert einer OC-Schutzvorrichtung wird sowohl als Strom wie auch als Spannung
angegeben, da es eine Ansprechzeit gibt, bevor der Ausfall beseitigt werden kann, die
von beiden abhangig ist.

Fur eine Schmelzsicherung ist die Ansprechzeit wie folgt: tyear = tmeit * tquench, WODEI te)
die Schmelzzeit ist, die vom Schmelzintegral |, der Umgebungstemperatur, der
Vorbelastung und der Sicherungskonstruktion abhangt und wobei tgenen die
Bogenbrennzeit ist, die von der Spannung an der Schmelzsicherung und der
Sicherungskonstruktion abhangt. Wahrend der Ansprechzeit t,,, flie3t der Strom immer
noch durch die Schmelzsicherung. Dieser Stromfluss, wahrend dem Ansprechen der
Schmelzsicherung, wird als Durchgangsleistung bezeichnet.

Es ist wichtig, dass die Nennspannung einer Schmelzsicherung nicht tberschritten wird,
da die Lichtbogenenergie anderenfalls nicht sicher innerhalb des Sicherungshalters
verbleibt und der sich ergebende schnelle Temperaturanstieg die Schmelzsicherung
zum Explodieren bringen und so diese selber zu einer Ziindquelle machen koénnte.
Der Abschaltstrom (der maximale Strom, den die Schmelzsicherung sicher unterbrechen
kann, nicht zu verwechseln mit dem Nennstrom) muss hdéher sein als der maximal
verflgbare Strom aus der Stromversorgung (manchmal wird er als zu erwartender
Kurzschlussstrom bezeichnet).

Die Auswahl des am besten geeigneten Durchlassstromes hangt sehr von der
Anwendung und Umgebung, in der sie sich befindet, ab. Der Mechanismus, der den
Strom unterbricht, ist ein Schmelzdraht, der bei ausreichender Energie schmilzt. Ist der
Draht schon heif3, weil die Umgebungstemperatur hoch, die Kiihlung schlecht oder der
durch die Schmelzsicherung flieRende Ruhestrom zu hoch sind, ist die Schmelzzeit
kirzer, als wenn der Schmelzdraht vollstandig kalt ware.

Der Nennstrom von Schmelzsicherungen wird in der Regel bei 25°C Umgebungs-
temperatur spezifiziert.

Je nach Schmelzsicherungstyp muss der Nennstrom um eine GrofRe zwischen 5% und
40% fur Einsatz bei Temperaturen von 85°C (Abb. 6.7) herabgesetzt werden.
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Abb. 6.7: Temperatur-Derating-Kurve fiir verschiedene Schmelzsicherungs-
typen; bei A handelt es sich um eine Patronensicherung, bei B um einen
Schmelzdraht, bei C um eine PPTC-riickstellbare Schmelzsicherung
Praktischer
Hinweis
Der Nennstrom hangt auch von der Meereshdhe ab. In groRen Hoéhen ist die Luft diinner
und die Warme, die infolge des Ruhestroms innerhalb der Schmelzsicherung erzeugt
wird, wird weniger gut durch Konvektion abgegeben. Der Sicherungsnennwert muss fir
Hohen tber 2000m pro 100m um zuséatzliche 0,5% flr verringert werden. Eine auf dem
Meeresspiegel auf 1,5A ausgelegte Schmelzsicherung sollte beispielsweise bei 4000m
wie eine 1,35A Sicherung angesehen werden.

AuRerdem fiigt bei hochfrequenten Stromen die Induktivitat des Schmelzdrahtes einen
zusatzlichen reaktiven Widerstand hinzu, was auch den Warmeverlust im Schmelzdraht
erhoht. Der Durchlassstrom sollte ebenso herabgesetzt werden, wenn die Frequenz des
Restwelligkeitsstroms 1kHz Uberschreitet:

max. zulédssige Strombelastung

infolge der Hochfrequenz
120

100

80 N

% von 50Hz Laststrom

60

100 1000 10000
Frequenz in Hz

Abb. 6.8: Typische Frequenz-Derating-Kurve fiir eine Schmelzsicherung

SchlieRlich gibt es Alterungseffekte, die vorzeitiges Durchbrennen oder frihzeitige
Verschmorung der Schmelzsicherung verursachen konnen. Die meisten dieser
Alterungseffekte ergeben sich aus der Warmeausdehnung und Kontraktion des
Schmelzdrahtes durch wiederholtes Ein- und Ausschalten der Anwendung. Deshalb zeigt
ein Gerat, das immer eingeschalten ist, weniger Alterungseffekte der Schmelz-
sicherungen als eine Anwendung, die regelmafig ein- und ausgeschalten wird. Bei einer
Anwendung, die haufig ein- und ausgeschalten wird, verursachen die zyklischen
thermischen Beanspruchungen Kaltverfestigungen und Mikrorisse im Schmelzdraht-
material, die zu internen Kontaktfehlern fiihren und zu einer schlechten mechanischen
Verbindung zwischen der Schmelzsicherung und dem Sicherungstrager beitragen, was
Kontaktprobleme verursachen kann.
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Praktischer|
Hinweis
Angesichts all dieser Derating-Faktoren erscheint es vorteilhaft, einen Sicherungs-
nennwert zu wahlen, der wesentlich héher ist als der Ruhestrom, um unerwiinschtes
Durchbrennen zu vermeiden. Es ist jedoch von erheblicher Wichtigkeit, dass die
Schmelzsicherung auf einen Ausfallzustand reagiert, ohne zuerst eine gefahrliche
Energiemenge durchzulassen. In der Praxis ist ein Sicherungsnennwert, der im
ungunstigsten Fall auf Strome zwischen dem 1,3- und 1,5-Fachen des Ruhestroms
ausgelegt ist und Uber eine trage Sicherungskennlinie verflgt, um kurzzeitige Strom-
spitzen und Reaktionen auf schnelle Lastwechsel standzuhalten, ein guter Kompromiss.

6.2.1.1 Ansprechzeiten von Schmelzsicherungen und
Einschaltspitzenstrome

Die prinzipielle Konstruktion einer Schmelzsicherung bestimmt deren Ansprechzeit.
Es kann z.B. erwiinscht sein, dass ein Gerét einem sehr hohen Uberstromzustand
standhalt, um unerwiinschtes Durchbrennen infolge von Einschaltspitzenstrémen,
Stromspitzen aufgrund von Lastwechseln oder Impulsbelastung zu vermeiden. Das ist
bei DC/DC-Wandlern besonders wichtig, weil Wandler infolge der Eingangsfilter-
kondensatoren, die sich zur gleichen Zeit aufladen, in der sich auch das Magnetfeld im
Transformator bildet, einen sehr hohen Anlaufstrom ziehen. Daher kann auch der
Einschaltspitzenstrom eines DC/DC-Wandlers einige Ampere betragen (siehe
Abb. 4.16).

In diesem speziellen Beispiel hat ein DC/DC-Wandler mit 2W, der bei der
Eingangs-Nennspannung und Volllast normalerweise 80mA zieht, einen Einschalt-
spitzenstrom von 7,9A. Daher ist eine Sicherungskennlinie erforderlich, die den Wandler
im ungunstigsten Fall mit einem Normaleingangsstrom von 100mA sicher schitzen kann,
aber eine achtzig Mal so hohe Stromspitze zulassen muss, wenn auch nur fir die Dauer
von 8us. Obwohl ca. 8A als enorm hoher Strom erscheinen, bedeutet die nur kurze
Dauer dieses Stromflusses, dass das Schmelzintegral (I? t) nur 0,000512 Ampere?
Sekunden betragt. Diese Energie reicht nicht aus, um den Schmelzdraht einer fir 100mA
ausgelegten Schmelzsicherung zum Schmelzen zu bringen. Zusatzlich fihrt jegliche
Streuinduktivitdt des Schmelzdrahtes, des Sicherungstragers und der Leiterbahnen zu
einer wesentlichen Verringerung des Spitzenstroms durch die Schmelzsicherung. Um
einen langfristig zuverldssigen Betrieb zu gewahrleisten, wirden wir fir dieses
Anwendungsbeispiel eine auf 150mA ausgelegte trage Schmelzsicherung empfehlen.

Einige trage Schmelzsicherungen verwenden spiralformig gewickelten Schmelzdraht,
um die Selbstinduktivitat zu erhdhen und somit die Widerstandsfahigkeit gegentiber
Stromspitzen zu steigern, im stationdren Zustand aber ein Ansprechen beim festgelegten
Unterbrechungszustand sicherzustellen. Ein weiteres Konstruktionsverfahren besteht
darin, ein Metalltrépfchen auf den Schmelzdraht zu setzen, damit er wie ein Kiihlkérper
zu einer Verzdgerung der Sicherungsansprechzeit fungiert, (Abb. 6.9).
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Abb. 6.9: Strom-Zeit-Verhaltnis von flinken, Standard und tragen Sicherungen

Generell wird eine trage Eingangssicherung mit einem Nennstrom von ca. 150% des
maximalen Eingangsstroms (gemessen bei minimaler V,y und Volllast) empfohlen. Es
ist nicht dblich, Ausgangsstromsicherungen an DC/DC-Wandler anzubringen, da
Ausgange meistens Uber eine Strombegrenzung und einen Kurzschlussschutz verfligen.
Es gibt jedoch einige Anwendungen, bei denen eine Ausgangsstromsicherung aus
anderen Grinden erforderlich sein kann. Ein solcher Grund besteht darin, dass ein
einzelner DC/DC-Ausgang viele Schaltkreise speist, wobei jeder einzelne nicht in der
Lage ist, gentigend Strom zu ziehen, um den Wandlerausgang bei einem Ausfall zum
sicheren Abschalten zu veranlassen. Einzelne Schmelzsicherungen kénnen den Strom
zu jedem Schaltkreis selektiv begrenzen. Ein anderer Grund kénnte darin bestehen,
dass die zulassige Grenze der gefahrlichen Energie niedriger ist, als die Energiemenge
die der Wandler im Fehlerfall, insbesondere infolge der in den Ausgangsfilter-
kondensatoren im Wandlerinneren gespeicherten Energie, liefern kdnnte.

Fiar Anwendungen, die eine Ausgangsstromsicherung erfordern, ist die Auswahl gréRer
und hangt starker von den Lasttypen (Last eher nur ohmsch, eher induktiv oder eher
kapazitiv), ob sie nun statisch oder dynamisch sind, bzw. von der Definition gefahrlicher
Energie in der jeweiligen Anwendung ab. Wahrend des Einschaltens der Strom-
versorgung steigt die Ausgangsspannung des DC/DC-Wandlers relativ langsam linear
an, da jeder Schaltzyklus nur ein gewisses Energiepaket vom Eingang zum Ausgang
Ubertragt. Bei naherer Betrachtung kénnen die einzelnen Schritte des Ausgangs-
spannungsanstiegs manchmal am Oszilloskop beobachtet werden. Eine Rampen-
spannung generiert einen viel niedrigeren ,Ausschaltsto3“-Strom als ein typischer kurzer
und hoher Einschaltspitzenstrom. Daher sollten die Ausgangsstromsicherungen flink
sein, um so einen sicheren Schutz der Anwendung vor gefahrlicher Energie zu bieten.
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6.2.2 riickstellbare Uberstromschutzschalter
(circuit breaker)

Um den Strom zu unterbrechen, benutzen thermisch-magnetische Uberstromschutz-
schalter (engl.: minature circuit breakers - MCB) zwei separate Auslésemechanismen.
Der Magnetausldser reagiert schnell auf einen starken Kurzschlussstrom (typisch
innerhalb = 5ms) und der Warmeausloser auf eine mehrere Sekunden lang andauernde
Uberlast.

Das Gleichgewicht zwischen den zwei Ausldsemechanismen ist durch den Aufbau des
Schutzschalters festgelegt; z. B. ist es mdglich, einen Miniaturschutzschalter mit einer
langen Ansprechzeit fur Uberlast, aber immer noch schnell reagierend auf Kurzschluss-
fehler, zu finden.

Es wird generell angenommen, dass Schmelzsicherungen schneller als Uberstrom-
schutzschalter reagieren, aber dies ist nicht immer zwingend der Fall. Insbesondere
konnen fur DC/DC-Wandler mit hohen Leistungen mit Eingangs- oder Ausgangsstromen
von einigen Ampere die auslésenden Einstellwerte von Uberstromschutzschalter viel
naher am Ruhestrom dimensioniert werden, als dies bei einer Schmelzsicherung der
Fall ware. Fehlauslésungen waren dadurch deutlich unwahrscheinlicher als beim Einsatz
von Schmelzsicherungen. Ein Uberstromschutzschalter reagiert auch auf einen langer
andauernden Uberlastbetrieb mit nur geringfiigig (ber dem Nennwert liegendem
Uberlastwert, wenn dieses Energie-Zeit-Integral als gefahrliche Energie eingestuft
werden kann.

Andere Vorteile der Uberstromschutzschalter bestehen darin, dass sie riickstellbar sind,
eine sichtbare Anzeige besitzen (die anzeigt ob sie ausgeldst wurden), Uber einen sehr
hohen Abschaltstromnennwert verfligen, eine interne physikalische Lichtbogenunter-
drickung enthalten (z. B. Lichtbogenleitbahnen und Lichtbogenléschkammer) und
Mehrfachverbindungen (Pole) gleichzeitig ausschalten kénnen. Die Hauptnachteile
bestehen darin, dass sie wesentlich teurer und gréer sind als Schmelzsicherungen und
niedrigere Nennstréme bieten als diese.
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Abb. 6.10: Typisches Strom-Zeit-Verhiltnis eines Uberstromschutzschalters
(MCB)



6.3 Inharente Sicherheit

Im Unterschied zur intrinischen oder Eigensicherheit (siehe folgenden Abschnitt)
versucht die inhdrente Sicherheit, Gefahren durch Verringern des Energieniveaus im
Schaltkreis auszuschlief3en, sodass Storungen kein Risiko darstellen. Das Prinzip
entstand in der chemischen Industrie, als verstanden wurde, dass man die mit der
Herstellung chemischer Stoffe verbundenen Gefahren wesentlich verringern kann, indem
man die Stoffe statt in sehr grolen Mengen nur in kleineren Mengen erzeugt.

Die vier Prinzipien der inharenten Sicherheit sind Minimieren, Ersetzen, Verringern und
Vereinfachen. Bei der Anwendung auf Stromversorgungen besteht das Konzept darin,
Stromversorgungen mit minimaler Menge an gespeicherter Energie zu entwickeln; eine
einzelne zentrale Hochleistungs-Stromversorgung durch mehrere kleinere zu ersetzen;
die Stréme, die sowohl intern als auch extern flieBen kdnnen, zu verringern; und die
Anwendung der Stromversorgung zu vereinfachen (z. B. durch Verwendung gepolter
Stecker, sodass eine Querverbindung unmdoglich wird, sowie durch Einbau von
Indikatoranzeigen wie z.B. ,Power ok“-Leuchten). Um die Stoérungsanfalligkeit zu
verringern, mussen alle Netzversorgungen zuséatzlich getrennt und in entsprechend
sicherer Umgebungen betrieben werden, damit sie nicht durch die Umgebungs-
bedingungen zusatzlich belastet werden.

Das Beispiel in Abb. 6.11 zeigt einen Teil eines inharent sicheren Stromversorgungs-
konzeptes. Der Primar-DC/DC-Wandler liefert eine leistungsbegrenzte Versorgung aus
einem 24-V-Industriestandardbus. In diesem Beispiel wird eine Versorgungsspannung
von 24V verwendet, um einen auf 5W begrenzten isolierten 24-V-Ausgang zu
gewabhrleisten. Ein linearer Serienspannungsregler wird als zusatzlicher Strombegrenzer
verwendet (Anmerkung: der Masseanschluss GND ist potentialfrei, weshalb der Regler
als eine Stromquelle fungiert). Beim Einsatz eines typischen 5-V-Reglers mit einem
Widerstand von 25Q betragt der maximale Strom, der flieBen kann, 5/25 = 200mA.
Bei 24V Versorgungsspannung begrenzt dies die maximale Ausgangsleistung auf 4,8W.
Der zweite DC/DC-Wandler setzt die 24V auf die Spannung auf Leiterplattenebene auf
3,3V herab.

isolierter
DC/DC-Wandler

5W, 24Vin, 24Vout

linearer isolierter
Spannungsregler DC/DC-Wandler
Vin Vour W, 24Vin, 3.3Vout
II 5W, 24Vin, 3.3Vou
—| —I = Vreg/R—>|Vin*
ViN- Vour*
Vour| °

ungefahrliche

Anwendung
Umgebung

Abb. 6.11: Inhdrent sichere Stromversorgung

In der Praxis gilt es bei diesen strombegrenzten Versorgungsketten Vorsicht walten zu
lassen. Bei dem zweiten DC/DC-Wandler wird wahrend des Einschaltens der Eingangs-
strom begrenzt, und er wird daher hochstwahrscheinlich Anlaufschwierigkeiten zeigen.
Es ist nicht mdglich, als Hilfe eine zusatzliche Eingangskapazitat hinzuzufiigen, da dies
dem Prinzip der inharenten Sicherheit widersprechen wirde.
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Daher ist es hilfreich, die Last erst zuzuschalten, nachdem sich die Ausgangsspannung
stabilisiert hat (Abb. 6.11). Eine andere Option besteht darin, die internen Komponenten
des DC/DC-Wandlers zu andern, z. B. durch Reduktion der Eingangsfilterkapazitat, um
einen Wandler mit geringerer gespeicherter Energie zu erhalten.

Das Konzept der inharenten Sicherheit steht oft im Widerspruch zu industriellen
Anforderungen und der Forderung nach preiswerten Hochleistungsnetzgerate, die starke
Anlassstrome liefern und schnell auf Belastungstransienten reagieren kdnnen.

6.4 Eigensicherheit

Eigensichere Schaltkreise werden so entwickelt, dass in der Stromversorgung nicht
ausreichend Energie vorhanden ist, um eine lokale Uberhitzung oder Funkenbildung,
die ein brennbares Gas entziinden wirde, Uberhaupt erst entstehen zu lassen. Es gibt
zwei Hauptschutzgrade: einzelner Fehler und doppelter Fehler. Darliber hinaus muss
die Umgebung oder ,Zone", in der die Stromversorgung eingesetzt wird, berlcksichtigt
werden.

Zone |Beschreibung

0 explosionsfahige Atmosphare dauerhaft vorhanden

1 explosionsfahige Atmosphare kann im Normalbetrieb vorkommen (<10 Std/Jahr)
2 explosionsfahige Atmosphare unwahrscheinlich (< 10 Stunden/Jahr)

Tabelle 6.8: Eigensicherheitszonen

Stromversorgungen der Zone 0 muissen vor doppelten Fehlern (Klasse ia),
Stromversorgungen der Zone 1 vor einzelnen Fehlern (Klasse ib) geschitzt werden.
Stromversorgungen der Zone 2 kdnnen ohne Fehlerabsicherung auskommen, wenn sie
geschlossen oder eingekapselt sind, um eine mogliche explosionsfahige Atmosphare
auszuschlief3en; in der Praxis sind sie aber haufig auch vor einzelnen Fehlern geschitzt.
Da Flugstaub brennen kann (Staubexplosion), schlief3t die Definition der explosions-
fahigen Atmosphare sowohl Staub als auch Gase ein.

Zone 0 (Gas) = Zone 20 (Staub), Zone 1 (Gas) = Zone 21 (Staub) und Zone 2 (Gas)
= Zone 22 (Staub). Der Hauptunterschied besteht im Gehausetyp (luftdicht gegentber
staubdicht).

Fur die Stromversorgung fordert die Eigensicherheitskompatibilitat eine FMEA (Failure
Mode Effect Analysis = Fehlermoglichkeits- und Fehlereinflussanalyse, oder
Auswirkungsanalyse) fir alle verwendeten Komponenten sowie eine Analyse der
Oberflachentemperaturen im ungtinstigsten Fall und der Ziindquellenenergie innerhalb
der Versorgung, wie Spitzenstrom, Spitzenspannung und die MOSDE (Maximum Output
Short-circuit Discharged Energy = maximale Ausgangskurzschluss-Entladungsenergie).

DC/DC-Wandler sind ein wichtiges Element in eigensicheren Schaltkreisen, da sie zur
Gewabhrleistung galvanischer Trennung verwendet werden, die Menge an verfiigbarer
Energie begrenzen und minimale Trennungen, Luft- und Kriechstrecke gewahrleisten
kénnen.



Ein Beispiel einer eigensicheren Stromversorgung ist unten gezeigt. Zwei
DC/DC-Wandler werden sowohl fir die Sicherheitsisolierung als auch zur Reduzierung
derDC-Versorgungsspannung verwendet, um die Leerlaufzindspannung der
explosions-fahigen Atmosphéare zu senken.

Sicherheitszone Gefahrenbereich
Strom-
Schmelz-  begrenzungs- geschlossenes Gehduse
sicherung widerstand
—124VDC
energielimitierte
Versorgung
3.3VDC SPannInG 24VDC
L begrenzende
Schutz- - Zener-Diode
erdung

Abb. 6.12: Eigensichere Stromversorgung

Typische Einsatzbereiche flr eigensichere Stromversorgungen sind Minen,
petrochemische Werke, Mahlbetriebe und Verarbeitungsanlagen fir Staubfutter.
DC/DC-Wandler mit doppelter oder verstarkter Isolierung werden infolge der
erforderlichen Doppelfehlertoleranz normalerweise verwendet, um (ia)-Schutzgrade zu
erfullen. Wenn DC/DC-Wandler in luftdichten Gehausen eingesetzt werden, muss darauf
geachtet werden, dass gewahrleistet ist, dass sie sich infolge des beschrankten
Luftstroms nicht Gberhitzen. Ein Verfahren besteht darin, sie unter Verwendung von
warmeleitfahigen Lickenfillungen (Warme-Pads) dicht an den Gehausewanden oder
internen Kuhlkoérpern zu montieren.

6.4.1 Brennbare Materialien

Als Energiequellen kénnten Stromversorgungen auch zu brennen beginnen oder so heif}
werden, dass sich angrenzende brennbare Materialien unter Fehler- oder nicht
bestimmungsgemafien Einsatzbedingungen entziinden kénnen. Die meist allgemeine
Standardanforderung fir brennbare Stromversorgungsbauteile (PCB, Gehause,
Vergussmasse usw.) ist, dass sie UL94-V0-konform sein missen. Dieser Norm liegt eine
Reihe von standardisierten Tests zugrunde, mit denen festgestellt wird, ob die in einer
Stromversorgung verwendeten leicht entziindlichen Materialien nach Entztindung durch
eine Flamme selbstldschend sind und ob sich die Flamme ausbreiten kann. Zusatzlich
kontrolliert der Standard auch, ob die verwendeten Materialien durch Funken oder
elektrische Lichtbogen entzindet werden konnen. Dies ist wichtig, da innerhalb der
Stromversorgungen, zur elektrischen Isolierung, haufig Kunststoffe verwendet werden.

Das UL94-Prifprotokoll kategorisiert brennbare Materialien gemag ihrer Tendenz zur
Ausbreitung einer Flamme oder zum Glimmen in der Horizontalebene (HB) und zur
senkrechten Ausbreitung (V-0, V-1, V-2 oder VTM-0, VTM-1 und VTM-2 fir
Dunnfilmmaterialien). Die Gefahr der Fremdzindung wird Uberprift, indem ein
Stiickchen Baumwolle unter das Prifobjekt gelegt wird, das durch geschmolzene
Kunststofftropfen nicht entziindet werden darf.
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Teststiick

Abb. 6.13: Brennbarkeitspriifung UL 94 durch Tropfenverbrennung

Andere brennbare Materialnormen stufen Stromversorgungen laut der Masse an
verwendetem brennbaren Material, der Position der Stromversorgung (z. B. an einem
bemannten oder unbemannten Ort, innerhalb eines Madbelstliicks oder in einem
Schlafabteil eines Zuges) und laut der physikalischen Trennung zwischen der Strom-
versorgung und anderen potentiellen Ziindquellen oder brennbaren Materialien ein.

Um alle auf Brandgefahren anwendbaren Normen zu erfillen, missen Hersteller einer
Stromversorgung daher die Anwendung des Endverbrauchers bis ins kleinste Detail
kennen — einschlieRlich der Orientierung der Stromversorgung, wenn sie in der
Anwendung installiert ist, des senkrechten und horizontalen Abstands, der
Anforderungen an die Feuerwiderstandsfahigkeit und des beabsichtigten Gebrauchs.
In vielen Situationen, in denen Stromversorgungen durch Drittanbieter oder Katalog-
vertriebsfirmen verkauft werden, ist dies nicht durchfiihrbar. Daher werden in den
Datenblattern die grundlegenden Standards fir Brandgefahren der UL94-V0 verwendet,
und weitere Konformitatspriifungen oder -kontrollen kénnen nur in enger Zusammen-
arbeit mit dem Kunden oder durch den Endverbraucher selbst durchgefihrt werden.

6.4.2 Rauch

Mehr Brandtodesfalle werden durch die Inhalation von Rauch, als infolge von
Brandwunden, verursacht. Rauch ist definiert als alle in der Luft enthaltenen
Verbrennungsprodukte einschlie8lich Teilchen wie Rul3, Gase wie Kohlenmonoxid,
flichtige Stoffe wie organische Molekile und Sprays wie Dampf. Die sichtbaren Teile
von Rauch, die hauptsachlich durch Rufy und Dampf verursacht werden, sind oftmals
selbst nicht toxisch, sofern sie keine Saure, die durch das Feuer freigesetzt werden kann,
enthalten; durch die Verschlechterung der Sicht und Behinderung von Fluchtwegen
tragen sie jedoch zur Brandgefahr bei. Gase wie Kohlenmonoxid verursachen
Hyperventilation, die die Lunge dem Rauch noch starker aussetzt, und verbinden sich
mit Hamoglobin im Blut, was die regulare Sauerstoffaufnahme im Korper blockiert.



Stromversorgungen enthalten in der Regel keine groflen Mengen an brennbarem
Material, abgesehen von Vergussmaterialien, die bei einem Brand eine nicht
unwesentliche Rauchentwicklung auslésen wiirden. Vergussmasse wird eingesetzt zur
Isolierung der Stromversorgung gegeniber Kontamination durch Feuchtigkeit, Staub
und korrodierende Stoffe, um einen besseren thermischen Ubergang zwischen
warmeerzeugenden Komponenten und dem Gehause zu gewahrleisten und um die
internen Komponenten vor den Einwirkungen von mechanischem Schock und Vibration
zu schutzen. Um 6kologische und thermische Anforderungen an die Anwendung zu
erfillen, ist die Vergussmasse in vielen Anwendungen wesentlich. Die meist verbreiteten
Werkstoffe sind Zweikomponenten-Epoxidharz, Silikonkautschuk oder Polyurethan.
Davon erflllt nur Silikonkautschuk keine strikte Anforderungen an Rauch, aber auch
raucharme Vergussmaterialien sind verfugbar (jedoch leider zu einem hohen Preis).

Eine Norm zur Bewertung des Rauchrisikos ist der NF-F-Brand- und Rauchtest. Die
Normen NF F 16-101/102 bedienen sich einer Risikobewertungstabelle, um die
erforderlichen Spezifikationen fir die franzdsische Staatsbahn zu bestimmen. Die
Risiken der Flammbarkeit und Rauchentwicklung kénnen dann nach der Anwendung
oder Zugstreckenflihrung bewertet werden (wenn die Strecke des Zuges durch Tunnel
fuhrt, ist Rauch ein groReres Risiko, als wenn er nur oberirdisch eingesetzt wird). Die
Charakteristik des Rauchs hangt sowohl von der Rauchtribung als auch von der
Giftigkeit des Rauchs ab. Im Beispiel unten ware die Stromversorgung fir einen
U-Bahnzug geeignet (Anforderungen in Weil} dargestellt), da Prifungen zeigten, dass
Silikonkautschuk-Vergussmaterial eine niedrigere Flammbarkeit aufweist, jedoch zu viel
Rauch (F3/13) abgibt als akzeptabel ware (F1/12).

FO

Flammability Smoke emission B

10 [for .O.>70 |no inflammation at 960°C FO |for I.LF. > 5

11 |for 1.O. 45-69 | no inflammation at 960°C F1 |for I.F. 6-20

12 |for I.O. 32-44 | no inflammation at 850°C F2 |for I.F. 21-40 ..

I3 |for .O. 28-31| no afterburning at 850°C F3 |for I.F. 41-80 5 ......

14 |for 1.O. =20 F4 |for I.F. 81-120

NC | not classified F5 |for I.LF. 2120 X = Silicone Rubber
X = Epoxy

F2

Tabelle 6.9: Brand/Rauch-Risikobewertung

6.5 Verletzungsrisiko

Wahrend die meisten DC/DC Stromversorgungen auf Platinen montiert sind und fiir den
Kunden nicht zuganglich sind, missen sie zu Service- und Reparaturzwecken fur
technisches Personal zuganglich sein. Eine Verletzungsgefahr durch hohe Temperaturen
oder scharfe Kanten sollte ausgeschlossen sein.
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6.5.1 HeiRe Oberflachen

Die Hautverbrennungstemperatur betragt ca. 48°C bei einem Kontakt von mehr als 10
Minuten. Aufgrund unserer Reflexhandlung, von einer heiflen Oberflache zurlickzutreten
oder einen heillen Gegenstand fallen zu lassen, sind in Stromversorgungen auch héhere
Temperaturen zulassig. Die internationale Norm IEC60950 spezifiziert je nach
Beruhrungszeit und Material die folgenden Temperaturgrenzen fir berlUhrbare
Oberflachen oder Gegenstande:

Gegenstand Beriuihrungszeit Material Teperaturgrenze
ununterbrochen alle 55°C
Handgriffe, metallisch 60°C
Drehknopfe usw. kurz (<10s)
nichtmetallisch 70°C
metallisch 70°C
heilRe Oberflachen beriihrbar (<1s) - -
nichtmetallisch 80°C

Tabelle 6.10: Temperaturgrenzen fiir beriihrbare Gegenstéande

In vielen Stromversorgungen koénnen metallische Teile wie Kuhlkérper so hohe
Temperaturen erreichen, dass sie unter bestimmten Betriebsbedingungen als
Gefahrenquellen fur Hautverbrennungen einzustufen sind. In diesen Fallen muss die
Stromversorgung zum Schutz gekapselt und moéglicherweise mit einem Warnsymbol
markiert sein, sodass erkennbar ist, dass sie heiRe Oberflachen enthalt und das
Reparatur-oder Bedienpersonal angemessen uber das Risiko von Hautverbrennungen
informiert wird.

Abb. 6.14: Warnsymbol fiir heiBe Oberflachen

6.5.2 Scharfe Kanten

Stromversorgungen enthalten keine beweglichen Teile, abgesehen von Liftern bei
Spannungsversorgungen fur besonders hohe Leistungen. Deshalb trifft die Gefahr der
durch bewegliche mechanische Teile verursachten kinetischen Energie in den meisten
Fallen nicht zu. Alle scharfen Kanten und Ecken an den mechanischen Teilen kdnnen
jedoch sowohl fir Montage- als auch fir Reparaturpersonal eine Gefahr darstellen.
Der Standardtest flr scharfe Kanten wird durchgefiihrt mit einem Weichgummistick,
das umwickelt ist mit Spezialbandern, die die Schnittfestigkeit der Haut wiedergeben.
Das Probestiick ist mit einer Springfeder versehen, um einen gleichmaRigen Druck zu
gewabhrleisten, und kann entlang jeglicher mechanischer Teile bewegt werden. Wenn
scharfe Kanten vorhanden sind, spaltet sich das Band und legt den darunterliegenden
Gummi, der eine andere Farbe hat, frei. So kann eine einfache Aussonderungsprifung
durchgefihrt werden.



Praktischer,
Hinweis
Die meisten Kleinleistungs-DC/DC-Stromversorgungen haben ein durch Spritzguss
hergestelltes Kunststoffgehduse, wobei durch geeignete Spritzgussformen die
Ausbildung zu scharfer Kanten vermieden werden kann. Wenn das Material jedoch
entlang einer Trennfuge einen diinnen Streifen Uberschussigen Kunststoffes, genannt
~opritzgrat®, ausbildet kann dieser eine gefahrliche, scharfe Kante bilden. Diese muss
durch Entgratung entweder manuell oder durch Einsatz entsprechender Schleifmitteln
entfernt werden. Einige Hochleistungswandler verfligen tber ein Metallgehduse oder
enthalten Kuhlkorper. Sie werden in der Regel aus Weichmetallen wie Aluminium oder
Kupfer hergestellt, und es ist relativ einfach, sdmtliche Verarbeitungsgrate vor der

Montage mit Handwerkzeug zu entfernen.

6.6 Auf Sicherheit ausgerichtete Konstruktions-
weise

Der erste Schritt in einer risikobewussten (HB) Vorgehensweise im Rahmen einer auf
die Sicherheit ausgerichteten Konstruktionsweise besteht darin, samtliche Gefahren, die
in der Anwendung vorhanden sind, zu bewerten. Im folgenden Schritt wird durch
Ubertragung auf den menschlichen Kérper untersucht, wie diese Gefahren zu Risiken
werden konnten. Und der letzte Schritt besteht darin, wirksame Schutzmafinahmen zu
entwerfen. Alle diese Schritte konnen wahrend des Konstruktionsbewertungsverfahrens
durchgefiihrt werden, also noch bevor die Gerate gebaut werden. Eine erfolgreiche
Vorgehensweise basiert auf der Ermittlung bereits vorhandener Erkenntnisse Uber
potentielle Gefahren, Ubertragungsmechanismen und menschlicher, kérperlicher
Anfalligkeit gegenlber Verletzungen und darin, fundierte Grundsatze der Elektrotechnik
anzuwenden.

Bewerten Ermittiung Verletzungsrisiko

potentieller =—=ptsamtlicher Ubergangs- )

Gefahren mechanismen bewerten

Reduzieren Aé)li)%tlliizenr]::’ Warnung und

der Gefghr oder Unterbrechen der| Einweisung des
durch Entwicklung Ubertragungswege Benutzers

Abb. 6.15: Blockdiagramm einer auf Sicherheit ausgerichteten
Konstruktionsweise

Das obige Blockdiagramm veranschaulicht eine auf Sicherheit ausgerichtete
Konstruktionsweise. Die verschiedenen Sicherheitsstandards, Richtlinien und Zertifikate
wurden auf Basis der Erforschung vorausgegangener Unfalle entwickelt, um elektrische
und elektronische Gerate betriebssicher zu machen. Jedoch ist es ein Unterschied, ob
Stromversorgungen so konstruiert werden, dass sie Sicherheitsstandards gerade so
erfullen, oder ob der Entwicklungsprozess von vornherein auf die Sicherheit ausgerichtet
ist und die Gefahren, Ubertragungsmechanismen und Verletzungsrisiken von Anfang an
betrachtet und geeignete Schutzmechanismen gleich mit entworfen werden. Ein Beispiel
fur Minimierung von Gefahren durch entsprechende Konstruktion konnte darin bestehen,
fur Gerate, die nicht standig gespeist werden mussen, eine batteriebetriebene statt einer
Netzstromversorgung zu wahlen.
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Fur die Batteriespannung kann dann eine Niederspannung verwendet werden; somit
basiert die Sicherheit auf einer entsprechenden Entwicklung. Ein weiteres Beispiel sind
die gelb gefarbten Transformatoren, die Ublicherweise auf Baustellen zur Versorgung
von Elektrowerkzeugen verwendet werden. Durch Herabsetzung der Netzstrom-
versorgung von 230VAC auf 110VAC und Verwendung eines Trafos, mit einer an die
Masse angeschlossen Mittelanzapfung, betragt die maximale AC-Spannung zur Masse
55V und ist somit sicher(Abb. 6.16).

Stromschlag-

gefahr
[ unter 230VAC
Versorgung Spannung
Neutral Elektrowerkzeug
23OVAC Neutra

Transformator
230VAC Spannung Cmschida
gefahr
ugter +/-55
Versorgung }‘ ‘E pannung
230VAC r  Neutral +/-55y —4—@8 —F | Elektrowerrkzeug

Abb. 6.16: Beispiel von Sicherheit durch Konstruktion

Kann eine Gefahr nicht durch die Konstruktion ausgeschlossen werden, besteht die
nachste Stufe des Prozesses darin, die Ubertragungsmechanismen zu untersuchen, die
zu einer BerUhrung durch Menschen und somit zu potentieller Verletzung flihren
konnten. Die einfachste Methode besteht darin, jeglichen zufalligen Kontakt physikalisch
durch den Einsatz von Abschirmung, Gehause oder Isolierung zu blockieren. Der Code
fur den Schutz gegen Eindringen (IP-Code, IP = Ingress Protection) bestimmt
verschiedene Grade von physikalischem Schutz unter Verwendung eines standardisierten
Probestlcks (,Pruffinger), das mit einem Durchmesser von 12,5mm und einer Lange
von 80mm einen menschlichen Finger simuliert.c



Grad Gegenf faness Effektiver Schutz
grofe
0 Kein effektiver Schutz gegen Kontakt oder Eindringen von
Gegenstanden
1 ~50mm Geschitzt gegen zufalligen Kontakt grofRer Kérperteile (z. B.
Hande), aber kein Schutz gegen absichtlichen Kontakt
2 >12.5mm Geschltzt gegen zufalliges Beruhren mit dem Finger
3 >2 5mm Geschutzt gegen zuf;lllge B_gruhrung durch Instrumente,
dicke Drahte usw.
Geschutzt gegen zufalliges Bertihren durch diinne Drahte,
4 >1mm - :
kleine Teile usw.
Eindringen von Staub wird nicht vollstdndig verhindert, hat aber
5 |staubgeschutzt keinen Einfluss auf die Funktion. Vollschutz gegen
zufalliges Berlhren
6 staubdicht |Abgedichtet gegen Staub; Vollschutz gegen zufalliges Berihren

Tabelle 6.11: Schutzgrade gegen das Eindringen von Feststoffpartikeln

Die zweite Ziffer im IP-Code stellt den Schutz gegen das Eindringen von Flissigkeiten
dar und variiert von Grad 1 (kein Schutz vor Eindringen von Wasser) bis Grad 8
(vollstandiges Eintauchen).

Grad Test Effektiver Schutz
0 kein Schutz keiner
1 Tropfwasser geschutzt vor leichtem Regen
2 Tropfwasser bis zu 15° geschutzt vor starkem Regen
. geschiitzt gegen Sprihwasser bis zu einem
3 Sprihwasser Winkel von 60°
. geschutzt gegen Wasser von einem beliebi-
4 Wasserspritzer gen Winkel
5 Wasserstrahl geschutzt gegen Wasser aus einer Diise
6 starker Wasserstrahl geschitzt gegen Wasser aus einer grof3en
Dise
6K | starker Wasserstrahl mit Druck geschutzt vor starken Wasserstrahlen
7 Eintauchen bis zu 1 m geschutzt gegen Eintauchen in Wasser fir
die Dauer von 30 Minuten
. . geschutzt gegen die Wirkungen beim
8 Eintauchen tber 1 m dauernden Untertauchen in Wasser

Tabelle 6.12: Schutzgrade gegen das Eindringen von Fliissigkeiten

Fur den Einsatz im Innenbereich wird eine IP-Einstufung von IP20 fiir die Anwendung
im Trockenbereich als ausreichend erachtet.
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Fir den Einsatz in Feuchtraumen (z. B. in Baderaumen) ist mindestens IP41 (Schutz
gegen kleine herabfallende Gegenstande und Tropfwasser) und fir den AulReneinsatz
ein IP-Wert von mindestens IP54 (staubdicht und Wasserspritzer haben keine schadliche
Wirkung) erforderlich, haufiger jedoch ein Wert von IP67 (Vollschutz gegen das Eindrin-
gen von Staub und Schutz beim Eintauchen in Wasser) erforderlich.

Die ultimative SicherheitsmalRnahme im Hinblick auf eine durch die Konstruktion
bestimmte Sicherheit besteht darin, den Benutzer durch die Anbringung von
Warnhinweisen an den Geraten und durch das Beifiigen von Merkblattern mit
Sicherheitsinformationen und Bedienungsvorschriften zu warnen, damit er nicht in eine
gefahrliche Situation gerat. Die Anforderungen an die Sicherheitsinformationen werden
in allen relevanten Hygiene- und Sicherheitsvorschriften dokumentiert und Hinweise sind
— je nach Schwere der Gefahr — mit ,Warnung® oder ,Vorsicht* oder ,Gefahr” klar
markiert. Fir DC/DC-Stromversorgungen ist es aber nur selten notwendig Gefahren-
warnhinweise anzubringen, wenn keine gefahrlichen Hochspannungen erzeugt werden.

6.6.1 FMEA

Auch die Fehlermdglichkeits- und —einflussanalyse (FMEA) ist ein wichtiges Verfahren
im Rahmen einer auf die Sicherheit gerichteten Konstruktionsweise. Auf der einfachsten
Ebene kann angenommen werden, dass jede separate Komponente oder jedes separate
Bauteil in der Konstruktion unter normalen Betriebsbedingungen, entweder als
Kurzschluss oder als offener Stromkreis (Nenneingangsspannung, Volllast und
Raumtemperatur) ausfallt. Das Ergebnis dieses Fehlers kann im Hinblick auf die Folgen
fur die Sicherheit und die Performance sowohl fir die Stromversorgung als auch fir alle
anderen Gerate oder Systeme, die daran angeschlossen werden sollen, analysiert
werden. Die FMEA kann verwendet werden, um die Schwere eines Fehlers laut
folgender Definitionen zu bewerten:

Schwere Definition

Fihrt zu mehreren Todesfallen und/oder Vollverlust von mehrfachen
Systemfunktionen

Beeintrachtigt die Systemsicherheit oder schafft gefahrliche
Bedingungen:

 starke Verringerung der Sicherheit oder Funktionsfahigkeit
» schwere und todliche Korperverletzung

katastrophal

gefahrlich

Verringert die Systemsicherheit wesentlich und schafft gefahrliche
Bedingungen:

risikobehaftet |+ wesentliche Verringerung der Sicherheit oder Funktionsfahigkeit
* Unwohlsein einschlief3lich Verletzungen

» schwerer Umweltschaden und/oder schwerer Sachschaden

Verringert die Systemsicherheit nicht wesentlich:

* gewisses physisches Unwohlsein

+ geringfugiger Umweltschaden, und/oder geringfugiger
Sachschaden

geringflgig

keine Wirkung| Hat keine Wirkung auf Sicherheit oder Performance

Tabelle 6.13: Einstufung der Schwere eines Fehlers



Die FMEA kann als grundlegendes Verfahren bei einer auf die Sicherheit gerichteten
Konstruktionsweise verwendet werden, ohne die Wahrscheinlichkeit des Auftretens
eines Fehlers zu betrachten. Wird sie jedoch als Teil einer Risikobewertung verwendet,
dann wird das Risiko wie folgt berechnet: Risiko = Schwere x Wahrscheinlichkeit

Daher muss die Wahrscheinlichkeit des Auftretens eines Ausfalls bewertet werden:

Wahrschein-

lichkeit Definition

» Auftreten ein- oder mehrmals wahrend der Gesamtsystemlebens-
wahrschein- | /Gebrauchsdauer eines Bauteils erwartet

lich * Quantitativ: Wahrscheinlichkeit des Auftretens pro Betriebsstunde ist
groer als 1 x 10
+ Qualitativ: Auftreten fir jedes Bauteil wahrend dessen Gesamt-
lebensdauer unwahrscheinlich. Kann wahrend der Lebensdauer
entfernt .
vorhanden eines Gesamtsystems oder Wagenparks mehrmals auftreten.

+ Quantitativ: Wahrscheinlichkeit des Auftretens pro Betriebsstunde
ist geringer als 1 x 10, aber gréRer als 1 x 10”7

+ Qualitativ: Auftreten fir jedes Bauteil wahrend dessen Gesamt-
lebensdauer nicht erwartet. Kann wahrend der Lebensdauer einen
Gesamtsystems oder Wagenparks mehrmals auftreten
Quantitativ: Wahrscheinlichkeit des Auftretens pro Betriebsstunde
ist geringer als 1 x 105, aber gréRer als 1 x 107

sehr entfernt

vorhanden

» Qualitativ: so unwahrscheinlich, dass das Auftreten wahrend der
Gesamtgebrauchsdauer eines Gesamtsystems oder Wagenparks
unwahr- nicht zu erwarten ist
scheinlich |° Quantitativ: Wahrscheinlichkeit des Auftretens pro Betriebsstunde
ist geringer als 1 x 10°

extrem

Tabelle 6.14: Einstufung der Ausfallwahrscheinlichkeit

6.7 Medizintechnische Sicherheit

Im Vergleich zu Betriebssicherheitsanforderungen missen DC/DC-Stromversorgungen
wesentlich strikteren Spezifikationen entsprechen, wenn sie als geeignet fir den Einsatz
in medizinischen Geraten zertifiziert werden. Eine der bedeutendsten Anforderungen
besteht darin, dass ein Unterschied zwischen Patienten- und Bedienerschutz gemacht
wird. In der MOOP-Kategorie (MOOP = means of operator protection, dt. Mittel zum
Schutz des Bedieners) folgen die Anforderungen im Wesentlichen den Standardschutz-
malnahmen, die fir Industrieeinrichtungen verwendet werden, in der MOPP-Kategorie
(MOPP = means of patient protection, dt. Mittel zum Patientenschutz) jedoch wurden
die Anforderungen erhoht — insbesondere in Bezug auf Kriech- und Luftstrecken. Tabelle
6.15 zeigt einige entsprechende Anforderungen der lIsolierung fir beide Schutz-
kategorien des Schutzverfahrens (MOP).
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MOOP MOPP

Isolations-
anforderung | Luft- | Kriech- | Isolations- | Luft- | Kriech- | Isolations-
strecke| strecke | spannung |strecke| strecke | spannung

2.0mm | 3.2mm 1500VAC | 2.5mm | 4.0mm 1500VAC
<250VAC

4.0mm | 6.4mm 3000VAC |5.0mm | 8.0mm 4000VAC

<43VDC 1.0mm | 2.0mm 1000VAC | 1.0mm | 2.0mm 1500VAC

<30VAC 2.0mm | 4.0mm 2000VAC | 2.0mm | 4.0mm 3000VAC

Tabelle 6.15: Schutzanforderungen an medizinische Gerate

Eines der Hauptsicherheitsprinzipien besteht darin, zwei Schutzgrade zu gewahrleisten,
falls ein Grad versagt. Daher sind zwei SchutzmafRhahmen (means of protection - MOP,
Schutzmittel) sowohl fir die Betreiber- als auch fir die Patientensicherheit (2xMOPP,
2xMOOP) erforderlich. Das MOP kann zwischen einigen Komponenten aufgespalten
werden, sodass z. B. eine AC/DC-Stromversorgung beim Einsatz 2xMOOP
gewahrleisten kann und ein darauf folgender isolierter DC/DC-Wandler 2xMOPP
gewahrleisten kann. Es liegt aber im Wesen von Konstruktionen medizintechnischer
Qualitat, eine ,belt-and-braces“-Methode zu verwenden und 2xMOPP und 2xMOOP
sowohl fiir die AC/DC- als auch fir die DC/DC-Stromversorgung zu fordern.

Dank der MOOP/MOPP-Konzeption wurden jedoch die Anforderungen fir
Patienten-Leckstrdme im Vergleich zu frlheren medizinischen Normen, je nach
Klassifikation der Anwendung im Hinblick auf Patientenkontakt, herabgesetzt. Die drei
Patientenkontaktklassifikationen sind in Typ B (Body — kein direkter Patientenkontakt),
Typ BF (Body Float — physikalischer Kontakt mit dem Patienten) und CF (Direktkontakt
mit dem menschlichen Herzen) unterteilt. Je naher der Kontakt mit dem Herzen des
Patienten ist, desto niedriger sind die zuldssigen Leckstrome. Tabelle 6.16 zeigt die
entsprechenden Grenzen fiir Normalbetrieb (NC — normale Bedingungen) sowie fir den
Fall einer Stérung (SFC — Einzelfehlerbedingung).

Ableit- Typ B Typ BF Typ CF
strom NC SFC NC SFC NC SFC
Erde 500pA 1mA 500pA 1mA 500uA 1mA
Gehiuse 100pA 500uA 100pA 500uA 100pA 500pA
Patient 100pA 500uA 100pA 500uA 10uA 50uA

Tabelle 6.16: Leckstrom-Grenzwerte fiir medizinische Gerate

Der Vorteil von neuen, hdéheren Stromgrenzwerten besteht darin, dass es fir
medizintechnisch geeignete DC/DC-Stromversorgungen viel einfacher ist, auch die
EMV-Anforderungen zu erfiillen. Die friilheren Grenzen verursachten wesentliche
Probleme, da Gleichtaktfilterkondensatoren zwischen Ausgang und Eingang ganzlich
unzulassig waren.Der risikobasierte Ansatz fiur medizinische Sicherheit stellt
Stromversorgungshersteller und Hersteller von medizinischen Geraten vor eine neue
Herausforderung, da die Zertifizierung ein formales Risikomanagementverfahren (RM)
nach ISO 14971 beinhaltet.



Das Risikomanagement deckt nicht nur die Risikoanalyse in der Planungs- und
Produktionsphase ab, sondern beinhaltet auch Anforderungen, das Risiko im Laufe
langer Nutzungszeit zu Gberwachen, um die Auswirkungen von Alterung, bestimmungs-
gemafRer Nutzung und Missbrauch, die die Geratesicherheit Uber die Gesamtlebens-
dauer des Produktes gefahrden kénnten, nachzuweisen.

Abstimmungspfad

- Risiko- Produktions-
Risikoanalyse 1> Risikobewertung (> Risikopriifung 1> Egﬁéﬁ{fﬁg [+ management- P;Jonddulsl(ijg;-s—
bericht Informationen
N J
h'd
Risikobewertung
_
—
Risikomanagement

Abb. 6.17: Flussdiagramm Risikomanagement (nach ISO 14971)

Der Ablauf der Risikobewertung basiert auf einer Risikoindex-Matrix, welche Risiken
analysiert und gewichtet, die durch die Stromversorgung im Normalbetrieb und unter
Ausfallbedingungen entstehen kénnen. In der Risikoindex-Matrix wird die Eintritts-
wahrscheinlichkeit (von unwahrscheinlich bis haufig) gegenlber der Schwere (von
unbedeutend bis katastrophal), in jeweils funf Grade unterteilt, gegentbergestellt. Das
Gesamtrisiko ergibt sich als Produkt aus Wahrscheinlichkeit und Schweregrad. Liegt der
Wert £ 6, kann das Risiko in der Regel als annehmbar eingestuft werden. Die Akzeptanz
des Grenzwertes liegt jedoch beim Benutzer. Im folgenden Beispiel ist R1 ein
annehmbares Risiko, R2 ein angemessenes Risiko fir die Anwendung, und R3 ist
unannehmbar.

Schweregrad
Unbedeutend | Geringflgig | Schwer | Kritisch | Katastrophal
Gewichtung 1 2 3 4 5
Haufig 5 R1
th_f' Wahrscheinlich 4 R1 R2
schein- -
lichkeits- Gelegentlich 3 R1 R1 R2
grad Entfernt 2 R1 R1 R1 R2
Unwahrscheinlich 1 R1 R1 R1 R1 | R2

Tabelle 6.17: Beispiel einer Risiko-Matrix

Der Risikomanagementplan ermittelt auch Verifizierungsverfahren, um sowohl zu
gewahrleisten, dass die Risikoprifmallnahmen im Gerat verwirklicht sind, als auch um
sicherzustellen, dass die verwirklichten Risikopriifmanahmen das Risiko tatsachlich
verringern. In vielen Fallen profitieren die Qualitatssicherungssysteme sowohl des
Herstellers als auch des Benutzers davon, dass das Risikomanagementverfahren in die
Dokumentations- und Prufverfahren aufgenommen wird, insbesondere weil die Aufgaben
der Risikopriifung und Uberwachung Uber die Gesamtlebensdauer des Produkt-
lebenszyklus, einschlieRlich Herstellung, Montage, Wartung und Uberalterung,
fortgesetzt werden missen.
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7. Betriebszuverlassigkeit

7.1 Vorhersage der Betriebszuverlassigkeit

Fast seit Beginn der Nutzung der Elektrotechnik ist es fir den Anwender notwendig, zu
wissen, wie lange die Gerate ordnungsgemafy arbeiten werden. Da niemand die
Zukunft vorhersagen kann, wurden statistische Verfahren entwickelt, um die Betriebs-
zuverlassigkeit von Bauteilen, Komponenten, Baueinheiten oder Geraten
vorauszusagen.

Einer der frihesten systematischen Ansatze zur Zuverlassigkeit elektronischer Bauteile
und -gruppen war das ,Militarhandbuch — Zuverlassigkeitsvorhersage von elektronischen
Geraten® (,Military Handbook — Reliability Prediction of Electronic Equipment®) der
amerikanischen Armee, allgemein bekannt als MIL-HDBK-217, das hauptsachlich aus
in einer grofken Datenbank zusammengefassten, gemessener Ausfallraten
verschiedener elektronischer Bauteile besteht und auf der empirischen Analyse einer
grollen Anzahl von Betriebsausfallen elektrischer, elektronischer und elektro-
mechanischer Komponenten basiert, durchgefiihrt durch die Universitat Maryland.

Das Handbuch wurde bis 1995 kontinuierlich aktualisiert und verbessert, wodurch die
endgliltige Version, MIL-HDBK 217, Revision F, Anmerkung 2, entstand. Obwohl dieses
Werk nicht mehr aktualisiert wird, werden die Daten und Verfahren noch heute am
haufigsten verwendet.

Das Handbuch enthalt zwei Verfahren der Zuverlassigkeitsvorhersage, die Belastungs-
analyse der Teile (PSA) und die Zahlanalyse der Teile (PCA). Das PSA-Verfahren
erfordert eine grolRere Menge an ausfuhrlichen Informationen und wird normalerweise
in einer spateren Planungsphase besser anwendbar, wenn Messdaten und das vorlau-
fige Ergebnis in die Betriebszuverlassigkeitsmodelle einflieen kénnen, wahrend das
PCA-Verfahren nur die minimalen Informationen, wie die Bauteilanzahl, Qualitatsgrad
und Einsatzbedingungen, erfordert. Der grofite Vorteil der Methodologie des MIL HDBK
217 besteht darin, dass das PCA-Verfahren eine nur auf der Materialliste (BOM = Bill of
Materials) und der erwarteten Nutzung basierende Zuverlassigkeitsvorhersage ergibt,
weshalb eine Zuverlassigkeitsvorhersage sogar fiir ein Produkt, das noch nicht gebaut
wurde, gemacht werden kann:

Ap= (X Neic) (1+0.27) e g,
Gleichung 7.1: Berechnung der Ausfallrat

Wo:
N¢  Anzahl der Teile (pro Komponententyp)
Ac Ausfallrate fur jedes Teil (Bezugswert aus der Datenbank)
ez Umweltbelastungsfaktor (anwendungsspezifisch)
T Hybridfunktionsbelastung (Zusatzbelastung, hervorgerufen durch
Wechselwirkung der Komponenten)
T Sortierungsgradfaktor (Normteiltoleranzen oder vorsortiert)
m_ Reifegradfaktor (bekannte und gepriifte Konstruktion oder neues Konzept)

Die Berechnung ergibt einen Wert fir jede verwendete Komponente.



Die Gesamtbetriebszuverlassigkeit kann dann durch Addierung aller individuellen
Ergebnisse ermittelt werden:

Nummer Teile Qualitit np Ausfallrate np Ausfallrate
[10%/h] Taus = 25°C | [10%/h] Taus = 85°C
1 Transistoren 2 0.0203 0.0609
2 Dioden 2 0.1089 0.5443
3 Widerstande 3 0.0370 0.1716
4 Kondensatoren 5 0.1699 1.7000
5 Transformatoren 1 0.2256 1.9200
6 PCB, PIN 2 0.0092 0.0092
np Gesamtausfallrate 10%/H 0.5708 4.4060
Stunden m|ttlelr_|egBA|\<u_s2f1ay'a:l;standes (MIL- 1.751.927 226.963
i Eingang Nominaler Eingang Nominaler Eingang
Kondition
Ausgang Volllast Volllast

Tabelle 7.1: Beispiel fiir die Berechnung eines mittleren Ausfallabstandes
durch Teilezdhlung fiir einen einfachen DC/DC-Wandler

Die Ausfallraten sind entweder als Zeitintervall zwischen zwei Ausfallen — in Stunden —
, mittlere Betriebsdauer zwischen Ausfallen/Mean Time Between Failures (MTBF) oder
als Zeit bis zum ersten Ausfall — mittlere Lebensdauer/Mean Time To Failure (MTTF) —
definiert. Das Verhalten der Standardausfallrate wird durch die allgemein bekannte
LAusfallratenkurve® beschrieben. Abbildung 7.1 zeigt die Form der Kurve. Die Form der
Kurve ist fir alle Komponenten und Systeme ungefahr dieselbe — nur die Skalierung
der Zeitachse ist unterschiedlich. Sie ist in drei Hauptbereiche unterteilt: Frihausfall (1),
Ausfall wahrend der Nutzungszeit (II) und Ausfall zum Ende der Nutzungszeit (lll).
MTTF beinhaltet die Zonen | und Il, wahrend MTBF (mittlerer Ausfallabstand) nur
Zone Il einschlieft.

I11

I

IT

Ausfallrate
Frahausfall
Ende der Nutzungszeit

—
IN)

Ty Zeit

Abb. 7.1: Ausfallratenkurve

Abschnitt | beschreibt den Bereich von Frihausfallen, die in der Regel durch versteckte
Werkstoff- oder Produktionsfehler verursacht werden, die die Qualitatskontrolle des
Herstellers passieren konnten. Der Fruhausfall erfolgt Gblicherweise nach einer relativ
kurzen Dauer — sogar bei komplizierten Systeme gibt es selten Frihausfalle nach
200 Einsatzstunden; im Falle von DC/DC-Wandlern treten die meisten Friihausfalle
innerhalb der ersten 24 Betriebsstunden auf.
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Dies mag bei einem Wandler mit einer garantierten Lebensdauer von 3 Jahren sehr kurz
erscheinen, aber in einem DC/DC-Wandler, der bei 100kHz I|auft, werden
Schalttransistoren und Transformator schon am ersten Betriebstag mehr als 140
Millionen mal genutzt, und jeder Ausfall infolge von Fehlern in den eingesetzten Bauteilen
ist dann mit hoher Wahrscheinlichkeit bereits eingetreten.

Da Warmebeanspruchung einer der den Ausfall beschleunigenden Faktoren ist, kann
die Ubergangszeit (T,) vom Frihausfall in die Nutzungszeit durch einen Thermo-
trainingsprozess (engl.: burn-in-process) in einer Umgebung mit erhéhter Temperatur
wesentlich verkurzt werden (Abb. 7.2). Wenn Wandler durch den Betrieb unter Volllast
bei hoheren Temperaturen beansprucht werden, reicht eine Burn-in-Zeit von ca.
4 Stunden aus, um den Grofteil der Frihausfalle zu entdecken. Treten immer noch
Frihausfalle in der Endanwendung auf, kann die Burn-in-Zeit entsprechend verlangert
werden. Fir Anwendungen, die eine hohe Zuverlassigkeit erfordern, wie beispielsweise
Bahnapplikationen, ist eine Burn-in-Zeit von 24 Stunden Ublich.

e e n‘_"

Abb. 7.2: DC/DC-Wandler wahrend des Tests in einer
Burn-in-Kammer (T g = 40°C)

Wahrend der durch Bereich Il charakterisierten Nutzungsdauer ist die Ausfallrate auf
einem niedrigen Niveau konstant. Die zweite Ubergangszeit (T,) von der Nutzungsdauer
in das Ende des Produktlebenszykluses wird durch viele Faktoren, wie der
Entwicklungsqualitat und der Qualitat der verwendeten Bauteile, der Produktionsqualitat
und von Umweltbeanspruchungen in der Anwendung, beeinflusst. Bereich Il stellt die
Endphase des Produktlebenszyklus dar. Wahrend dieser Phase kann eine reduzierte
Performance, verursacht durch Verschlei3, chemischem Abbau der verwendeten
Materialien und plétzliche Ausfalle, erwartet werden.

Da die meisten DC/DC-Hersteller einen Burn-in-Prozess einsetzen, um Frihausfalle zu
erkennen, wird in den Datenblattern haufiger MTBF als MTTF angegeben.

Einige Hersteller bevorzugen den Reziprokwert der MTBF-Ausfallrate. Dieser ist auf 109
Stunden normiert und wird als ,Failures In Time® (FIT) bezeichnet.

10°
MTBF
Gleichung 7.2: Verhaltnis von FIT gegeniiber MTBF (mittlerer Ausfallabstand)

FIT =




7.2 Umweltbelastungsfaktoren

MIL-HDBK-217 enthalt Betriebszuverlassigkeitsmodelle, die auf allgemeinen
Militaranwendungen basieren. Die Art der Anwendung, in der ein DC/DC-Wandler
verwendet werden soll, hat einen starken Einfluss auf dessen Betriebszuverlassigkeit.
Wenn der Wandler beispielsweise in einem Schiff zum Einsatz kommen soll, werden die
Korrosionseinwirkungen der salzhaltigen Luft dessen Lebensdauer verringern, selbst
wenn er in einem Trockenbereich eingesetzt wird.

Beschreibung Kommerzielle Interpretation oder
Mgt | w sl MIL-HDBK-217F Beispiele

Nicht mobil, temperatur- und
Boden GB feuchtigkeitsgeregelte Laborausristung, Testgerate,
kritisch Umgebungen, mit einfachem | Desktop-PCs, feste Fernmeldetechnik

Zugang zur Wartung

Boden Gerate in Rad- oder Fahrzeuginstrumentierung, mobile
mobil GM Kettenfahrzeugen und Funk- und Telekommunikationstechnik,

manuell transportierte Gerate tragbare PCs

Geschutzte oder Unterdeck-
See. geschutzt NS Gerate in Uberseeschiffen
oder U-Booten

Navigations-, Funk- und Messgerate
von Schiffen unter Deck

Uberdruckkabinen und Cockpits,
Anwendungen zur Unterhaltung
wahrend des Fluges (inflight
entertainment) und nicht
sicherheitskritische Anwendungen

Typische Bedingungen in

Frachtflug- AlC Frachtraumen, die durch
zeug Flugzeugbesatzung besetzt

werden kénnen

Erdumlaufbahn; Fahrzeug
weder im aktiven Flug Umlauf-Kommunikationssatellit, Gerate

Raumflug SF noch im Wiedereintritt in die | zum nur einmaligen Einsatz in-situ
Atmosphare
. - Schwervibrationsschlag und
Raketenstart ML Schwerbetrieb beziiglich sehr hohe Beschleunigungskrafte,

Raketenstart

Satellitenstartbedingungen

Tabelle 7.2: Anwendungsklassen nach MIL-HDBK-217

Wenn die Endanwendung bekannt ist, kann ein Korrekturfaktor fir die Berechnungen
des mittleren Ausfallabstandes basierend auf ,Boden unkritisch® (Ground Benign; GB)
als Referenzumweltbelastung mit einem Koeffizienten von 1 einbezogen werden:

Umgebung ng Symbol ng -Wert Divisor
Ground Benign GB 0.5 1.00
Ground Mobile GM 4.0 1.64
Naval Sheltered GNS 4.0 1.64

Aircraft Inhabited Cargo AIC 4.0 1.64

Space Flight SF 0.5 1.00

Missile Launch ML 12.0 3.09

Tabelle 7.3: MTBF Korrekturfaktor je nach Umgebung

Ein DC/DC-Wandler mit einer MTBF-Zahl von 1 Million Stunden gemaf Datenblatt
(basierend auf GB-Bedingungen) musste beim Einsatz in tragbaren Geraten z. B. bis
auf ca. 610.000 Stunden ,reduziert® werden, um den zusatzlichen Umweltbelastungen
infolge der mit tragbaren Geraten verbundenen Schlagen, Zusammenstofien, schnellen
Temperaturveranderungen usw. Rechnung zu tragen.
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Eines der moglicherweise merkwulrdigen Ergebnisse der Analyse des MIL-HDBK-217
ist, dass die Raumflugumgebung also genauso glinstig wie eine terrestrische Umgebung
gilt. An Bord eines Satelliten oder Raumfahrzeugs werden die Umweltbedingungen
geregelt, und es gibt keine Vibration oder Luftverschmutzung, sodass elektronische
Gerate theoretisch eine sehr hohe Lebensdauer haben. In der Praxis kann jedoch z.B.
die Héhenstrahlung Locher durch Halbleitertrager schneiden und Ausfalle hervorrufen.

Es ist moglich, DC/DC-Wandler mit ,strahlungsbestandigen® Bauteilen aufzubauen, die
einen zusatzlichem Schutz vor Hochenergiestrahlung besitzen. Es kann aber auch
zuverlassiger sein, einfachere Schaltungen ohne jegliche ICs zu verwenden. Ein FET
kann betrachtlichen durch die Hohenstrahlung verursachten Schaden widerstehen, weil
die Tragermaterialflache relativ grof und Punktdefekten gegentber toleranter ist. Somit
ist ein einfacher Gegentakt-DC/DC-Wandler, der nur aus diskreten Bauteilen aufgebaut
ist, haufig fir Weltraumfahrtanwendungen geeignet.

7.3 Verwendung von MTBF-Angaben

MTBF-Angaben stiften manchmal grofRe Verwirrung, weil sie haufig falsch verstanden
und gelegentlich auch durch die Hersteller absichtlich verzerrt werden. Eine MTBF-Zahl
von 1 Million Stunden bedeutet nicht, dass das Produkt eine Lebensdauer von:

1,000,000
24 x 365

MTBEF ist einfach als inverser Wert der tatsachlichen Ausfallrate definiert. Dieser Wert
sagt lediglich, dass statistisch gesehen ein DC/DC-Wandler aus einer Gesamtheit von
100 Exemplaren nach 10.000 Betriebsstunden ausfallt:

10,000
1/100
Wenn die Ausfallrate fir eine bestimmte Anzahl unter Einsatzbedingungen weniger

als 1 % jahrlich betragen soll, sollte der erforderliche MTBF-Nennwert der
Stromversorgungen wie folgt aussehen:

= 114 Jahren hat!

MTBF = = 1 Millionen Stunden

erforderlicher MTBF= % = 876 tsd. Stunden

Wenn die MTBF-Zahlen korrekt verwendet werden, konnen sie helfen, die zu
erwartenden Wartungs- und Reparaturkosten unter Einsatzbedingungen vorherzusagen.
Die in Tausenden oder Millionen Stunden angegebenen MTBF-Werte rufen Verwirrung
bei all denen hervor, die nicht damit vertraut sind. Nehmen wir das erste oben
aufgefihrte Beispiel; die Wandler haben einen MTBF-Wert von einer Million Stunden
(aquivalent zu 114 Jahren), aber ein einzelner Wandler fiel schon nach 13 Monaten
Nutzung aus. Vielleicht kann ein gelaufigeres Beispiel helfen, dieses scheinbare
,Verrechnen“ zu erklaren; und zwar das menschliche Leben. Die durchschnittliche
LAusfallrate” eines 25-jahrigen Menschen betragt 0,1 %; das heif3t, wir kbnnen erwarten,
dass ein 25-Jahriger aus einer Menge von 1000 25-Jahrigen sterben wird. Die Berech-
nung ergibt einen menschlichen MTBF-Wert von 800 Jahren! Der Grund, warum die
MTBF-Zahlen so hoch (und so variabel) sind, liegt darin, dass die Ausfallrate im flachen
mittleren Abschnitt der Lebensdauerkurve (der Nutzungszeit) sehr, sehr niedrig ist.



Multipliziert (iber eine lange Zeit, bedeutet dies, dass die winzigen Anderungen im
Ausfallratendelta (Anderungsrate der Ausfallrate im Laufe der Zeit) groRe Anderungen
in der berechneten MTBF hervorrufen. Das erklart auch, warum wir alle nicht 800 Jahren
leben. Mit 25 sind die meisten Menschen in ihrem gestndesten Alter, und die primare
Todesursache sind Unfalle. Wenn wir nicht altern oder an Krankheiten leiden wirden,
konnten wir alle 800 Jahre leben, wenn der einzige Grund des Todes der Zufall ware.
Wiirde andererseits ein anderes Alter gewahlt, z. B. 45 Jahre, entstliinde eine ganz
andere menschliche MTBF-Zahl, weil wir Menschen in einem relativ frihen Alter
anfangen zu ,verschleif’en®.

Da die Ausfallrate wahrend der Nutzungsendphase einem exponentiellen Gesetz folgt,
kann die Betriebszuverlassigkeit aus MTBF unter Verwendung der folgenden Formel
berechnet werden:

) - MTBF/T
Reliability = e

Gleichung 7.3: Verhaltnis der Betriebszuverlassigkeit gegeniiber MTBF

Ist die Zeit (T) gleich MTBF, reduziert sich die Gleichung zu e' oder 37%. Dies kann so
gedeutet werden, dass bei T = MTBF nur 37% der Wandler immer noch arbeiten
werden, oder alternativ, dass die statistische Wahrscheinlichkeit, dass bei T = MTBF
immer noch alle Wandler arbeiten werden, nur 37% betragt.

7.4 Demonstrierte MTBF

Die meisten Stromversorgungshersteller kdnnen nicht jahrelang warten, um die
tatsachliche Ausfallrate und Delta-Ausfallrate ihrer Produkte zu messen, geschweige
denn Uber 50 Jahre, um ausreichend Versuchsdaten fur hochzuverlassige Produkte zu
sammeln. Der praktischste Weg, Zuverlassigkeitskenngréen zu ermitteln, besteht darin,
die empirischen Ergebnisse fir die einzelnen Komponenten laut solchen Datenbanken
wie MIL HDBK 217 zu verwenden und anzunehmen, dass die Ausfallraten konstant
bleiben. Das Ergebnis ist nicht ideal, aber es ist sehr viel besser als eine einfache
Annahme oder jahrzehntelanges Warten auf aussagekraftige, zuverlassige Daten.
Waurden jedoch ausreichend viele Produkte auf den Markt gebracht oder in langfristigen
Testreihen geprift, ist ein genaueres Maf} fir die Betriebszuverlassigkeit verfugbar, die
sogenannte demonstrierte MTBF, die auf tatsachlich registrierten Ausféallen basiert. Da
der Stichprobenumfang und die Beobachtungszeit aus praktischen Grinden begrenzt
sind, kann die Anzahl der tatsachlichen Ausfalle niedrig sein. Daher sind statistische
Analysemittel wie die X2- (Chi hoch zwei) Verteilung notwendig, um die demonstrierte
MTBF-Zahl mit einem verniunftigen Mall an statistischer Sicherheit (z. B. 95%)
berechnen zu kénnen:

2T

Demonstrated MTBF = —5————
X°(0.05,v)

wobei T = Zeit (in Stunden), 0,05 ist gleich der 95%-Konfidenzgrenze und
v ist der Freiheitsgrad der Chi-Quadrat-Funktion.

Gleichung 7.4: Berechnung von demonstriertem MTBF
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Es gibt auch noch andere Datenbanken und statistische Modelle, die zur Ermittlung von
Ausfallraten verwendet werden kdnnen. Die meist verbreiteten neben MIL HDBK 217F
sind Bellcore/Telcordia TR-NWT-332 und IEC61709. Die Ergebnisse variieren stark
zwischen den Methodologien, weil verschiedene Annahmen gemacht und verschiedene
Arbeitsbelastungen in den Berechnungen (z. B. benutzt MIL HDBK 100% Last,
Bellcore/Telcordia nur 50% Last) eingesetzt werden. Fur denselben DC/DC-Wandler mit
30 W gibt MIL HDBK 217F, Notice 2, eine MTBF von 435.000 Stunden, Bellcore/Telcor-
dia TR-332 eine MTBF von mehr als 3 Millionen Stunden und IEC61709 eine MTBF von
ca. 80 Millionen Stunden. Unabhangig davon, welche Methodologie verwendet
wird — wenn zwei Produkte &hnliche Performancekriterien, aber verschiedene
MTBF-Werte aufweisen, wird das Produkt mit der hdheren MTBF-Zahl auch in der Praxis
am zuverlassigsten sein — solange dasselbe Modell und dieselben Belastungsfaktoren
in den MTBF-Berechnungen verwendet wurden.

7.5 MTBF und Temperatur

Die Betriebszuverlassigkeit sinkt mit zunehmender Betriebstemperatur, deshalb ist der
MTBF-Wert im Datenblatt in der Regel nur bei Raumtemperatur gultig und sollte
entsprechend ausgewiesen werden. Der Grund, warum die Betriebszuverlassigkeit so
temperaturabhangig ist, basiert auf der Aktivierungsenergie fiir chemische Prozesse.
Im Jahre 1898 hat der schwedische Chemiker Arrhenius einen Beweis veroffentlicht
und gezeigt, dass die chemische Reaktionsgeschwindigkeit temperaturabhangig ist
und sich die Reaktionsgeschwindigkeit bei jedem Temperaturanstieg um 10°K ungefahr

verdoppelt. E
_ “EA
k=Aexp <_ks T>

wobei k = Reaktionsgeschwindigkeit, A = Vorfaktor, E, = Aktivierungsenergie,
kg = Boltzmannsche Konstante und T = Temperatur in °K.

Gleichung 7.5: Arrheniussche Gleichung

Die Arrheniussche Gleichung hat viele Anwendungen aulerhalb der reinen Chemie
gefunden und kann ebenso zur Lebensdauerbeurteilung elektronischer Bauteile, wo
viele der Alterungseffekte chemischer Natur sind (z. B. Korrosionsbelastungen,
Abbau von Materialien, Dislokationen in Halbleiterkristallgittern usw.) angewandt werden.
Die Gleichung kann auch umgeordnet werden, um einen Beschleunigungsfaktor zu
ergeben, der temperaturabhangig ist. Fir elektronische Bauteile betragt die Aktivierungs-
energie 0,6 Elektronenvolt, was den folgenden Beschleunigungsfaktor ergibt:

Beschleunigungsfaktor = exp< 0.6eV( ! ! )>

kB TREF TAMB

Gleichung 7.6: Beschleunigungsfaktor von Arrhenius



Fir die meisten Datenblattspezifikationen wird die Bezugstemperatur als Nennraum-
temperatur oder 25°C angenommen. Das ergibt folgende Beschleunigungsfaktoren:

T(amb) | Beschleunigungsfaktor
25°C 1
30°C 1.5
40°C 3
50°C 6
60°C 12
70°C 22
80°C 40

Tabelle 7.4: Beschleunigungsfaktoren fiir verschiedene
Umgebungstemperaturen

Aus diesem einfachen Verhaltnis ist ersichtlich, dass eine Verdoppelung der
Umgebungstemperatur von 25°C auf 50°C den Alterungseffekt um den Faktor 6 erhoht.
Woirde die Temperatur um weitere 25°C auf 75°C erhoht, wiirde der Alterungseffekt um
ca. Faktor 30 steigen.

Dasselbe Verhaltnis gilt auch umgekehrt. Reduzieren der Temperatur erhéht die
Betriebszuverlassigkeit elektronischer Bauteile. Bei sehr niedrigen Temperaturen
(unter -20°C) kénnen jedoch andere Faktoren, wie mechanische Beanspruchungen
infolge der unterschiedlicher Kontraktionskoeffizienten der verschiedenen Materialien
oder Lotverbindungen, die dadurch z.B. brichig werden kdnnen, eine wiederum
steigende Ausfallrate hervorrufen. Daher kann die Arrheniussche Gleichung nicht ohne
Grenze extrapoliert werden.

Fur die MTBF-Berechnung gibt es neben diversen Alterungseffekten auch andere
Belastungsfaktoren, aber die Berechnungen zeigen einen klaren Zusammenhang der
Zuverlassigkeitsminderung bei Temperaturanstieg:

MTBF (MIL-HDBK-217F)

Umgebungstemperatur (Vollast)
25°C 1.368.813 hours
50°C 711.033 hours
85°C 226.072 hours

Tabelle 7.5: Beispiel der MTBF-Anderung bei unterschiedlicher
Temperaturbeanspruchung (fiir einen RECOM 2W DC/DC-Wandler)

7.6 Auf Betriebszuverlassigkeit ausgerichtete
Konstruktionsweise

Die Betriebszuverlassigkeit kann in Stromversorgungen mitprojektiert werden, indem
bei der Auswahl der entsprechenden Bauteilkennwerte Topologien und Spezifikationen
mit langer Lebensdauer Beriicksichtigung finden.
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Die Hauptkriterien in der Entwurfsphase sind die Auswahl der Bauteilspezifikation,
Verwendung von bewahrten und getesteten Schaltkreis-Layouts und Berticksichtigung
von zu erwartenden elektrischen, thermischen sowie sonstigen einwirkenden
Umweltbelastungen. Darlber hinaus besteht eine der wichtigsten Methoden einer auf
die Betriebszuverlassigkeit gerichteten Konstruktionsweise darin, zu gewahrleisten, dass
sich die Stromversorgung in der Produktion einfach Uberprifen Iasst. Das bedeutet, den
physischen Zugriff in die Konstruktion zur Priifung von Signalformen, Spannungen sowie
Temperaturen zu erlauben, um sicherzustellen, dass die Stromversorgung innerhalb der
Normalbetriebsgrenzen arbeitet. Jegliche Werte, die nahe an den Toleranzgrenzen
liegen, oder Signalformen, die ,nicht richtig aussehen®, konnten darauf hindeuten, dass
selbst, wenn der Wandler die Datenblattspezifikationen erfillt, die Auswirkung dieser
Abweichungen auf die Lebensdauer nicht optimal sein konnte.

Wie im vorhergehenden Abschnitt erwahnt, sind hohe Temperaturen der Feind einer
langen Lebensdauer und hohen Betriebszuverlassigkeit. Jede Komponente hat einen
durch den Hersteller bestimmten maximalen Betriebstemperaturbereich, aber eine gut
strukturierte auf die Betriebszuverlassigkeit gerichtete Konstruktionsweise wird keine
Komponente bis ans Limit der jeweiligen Betriebstemperaturgrenze beanspruchen.
Die nachste Tabelle gibt typische maximale Betriebstemperaturen, sowie empfohlene
maximale Komponenten-Derating-Temperaturen fir einige allgemeine DC/DC-Wandler-
komponenten an:

ORI Max. Ifinsatztemperatur Empfohlene max. Berechnungs-
(Datenblitter des Herstellers) temperature (ungiinstigster Fall)
SMD-Widerstand 125°C 115°C
SMD-Kondensator 125°C 115°C
SMD Diode 125°C 115°C
(JunktionsFtEr-;perature) 155°C 140°C
Transformator 130°C 120°C
Optokoppler 110°C 100°C
PCB (FR4) 140°C 130°C

Tabelle 7.6: Maximale Berechnungs-Betriebstemperaturen

7.7 Empfehlungen zum PCB-Layoutentwurf zum
Erzielen einer hohen Zuverlassigkeit

Wenn eine Komponente die berechnete Temperatur Uberschreitet sollte, kann entweder
zusatzliches Kupfer auf der PCB hinzugefiigt werden, um die Warme abzuleiten, oder
mehrere einzelne Komponenten parallel geschaltet werden, um den Strom aufzuteilen.
Auch DC/DC-Wandlerpins kdnnen eingesetzt werden, um dazu beizutragen, einen Teil
der Warme vom Wandler zur Haupt-PCB abzuleiten. Bei DC/DC-Wandlern mit
Metallgehause hilft die Platzierung von hei3en Bauteilen im Wandlerinneren so nah wie
moglich am Gehause oder das Hinzufugen von warmeubertragenden Kupferblocken zur
gezielten Lenkung der Warmeubertragung.

Warmeulbertragung von einem Bauteil zum anderen kann vermieden werden, indem die
beiden Komponenten nicht in unmittelbarer Nahe zueinander platziert werden.



Ein klassischer Fehler besteht darin, den Optokoppler fast in Berlihrung mit dem
Transformator zu platzieren, um Platz zu sparen. Wahrend der Transformator inneren
Temperaturen um 120°C leicht standhalt, hat der Optokoppler eine Betriebstemperatur-
grenze von 100°C. Also obwohl fast keine Warme innerhalb des Optokopplers entsteht,
kann er durch die angrenzende heille Komponente Uberhitzt und so zum begrenzenden
Faktor fur die Ermittlung der maximalen Umgebungstemperatur des Wandlers werden.
Annliche Bedingungen kénnen bei an Dioden angrenzenden Komponenten entstehen.
Dioden erzeugen normalerweise aufgrund des Vorwartsspannungsabfalls und des
Durchflussstromes eine groRe Menge an Abwarme. Wird ein passives Element zwischen
zwei Dioden (z. B. der Ausgangskondensator zwischen zwei Ausgangsgleichrichter-
dioden) platziert, wird der Kondensator, der von zwei Seiten erwarmt wird, dann
woma@glich auRerhalb seiner Temperaturgrenzen bleiben, obwohl die Dioden durchaus
innerhalb ihrer Temperaturgrenzen arbeiten.

Chipwiderstande gehdren zu den zuverlassigsten in DC/DC-Wandlern verwendeten
Komponenten. Dennoch muss auch das PCB-Layout der Anwendung einer genauen
Betrachtung unterzogen werden, da der Keramiktrager sprode ist:

Dunnfilm-Ni/CR-Leiter
Abb. 7.3: Chipwiderstandkonstruktion

Ein typisches PCB-Paneel kann viele gleiche Teilplatinen beinhalten, die in einem
Trennprozess in einzelne Platinen geschnitten werden mussen. Dieser mechanischer
Trennprozess (der unterschiedlich genannt wird: de-panelling, dicing oder singulation)
kann mit Schneidplattchen (V-Schnitt), Schneidstempeln, Fras- oder Laserschneide-
maschinen ausgefiihrt werden.

Abb. 7.4: Zum Teilen von PCB-Platinen verwendete V-Schnitt-Maschine
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Die alle Einzelplatine zur besseren Verarbeitbarkeit tragende Mutterplatine kann auch
mit einer Stanze oder einem Bohrer perforiert werden, sodass die Boards spater zur
Endverarbeitung der einzelnen Produkte manuell abgetrennt werden kénnen. Jede
Entfernung von Uberschiussigem PCB-Material, Schneiden oder Vereinzeln (dicing)
beansprucht die PCB mechanisch und kann Durchbiegungen und mechanische
Spannungen auslésen. Wenn Chipwiderstande und andere keramische Komponenten
zu nahe an den Kanten platziert sind und so Durchbiegung, Verwdlbung oder Krimmung
ausgesetzt werden, kdnnen sie reiflen und ausfallen.

i

C

Perforation —

— > 0000 C——HO0000 C——

[L1]

B

A

Schilitz
Abb. 7.5: Positionierung des Chipwiderstands

In Abb. 7.5 wird Bauteil A mechanisch starker beansprucht als Bauteil B, wenn die PCB
vereinzelt wird. Auf &hnliche Weise wird Bauteil C durch die Slot-Stanze oder
Fraswerkzeug mehr beansprucht als Bauteil D. Bauteil E befindet sich in einer idealen
Lage: parallel zum Schnitt und um mehr als die eigene Lange von der Kante entfernt.
Die Perforationen sollten durch Durchbiegung der PCB in der Richtung der
Komponenten gebrochen werden, sodass die maximale mechanische Beanspruchung
auf der anderen Seite der PCB auftritt (Abb. 7.6).

Perforation & Schlitz

Shlitz

Richtung des
Abbrechens

Perforation & Schlitz

Schlitz

Richtung des
Abbrechens

......................

Abb. 7.6 Korrektes und unkorrektes Abbrechen entlang der Perforation

Die Beanspruchungen der PCB, und folglich der eingeléteten Bauteile, kann durch
Optimierung des Layouts der einzelnen PCBs reduziert werden. Dies ist ein wichtiger
Punkt in der Planung des Fertigungsprozesses und hat einen mafRgeblichen Einfluss
auf die Betriebszuverlassigkeit des Endproduktes. Das folgende Beispiel hilft, dies zu
erklaren.



Abb. 7.7 zeigt das originale Layout einzelner PCBA- (printed circuit board assemblies)
Layouts auf einer Platte. Die schraffierten Bereiche bezeichnen die Bereiche, an denen
die einzelnen Slots auseinandergeschnitten werden, die aus konstruktionsbedingten
Grinden nah an den PCB-Komponenten platziert sind. Die urspriingliche Idee bestand
darin, die PCBAs um 180° versetzt abzuwechseln, um so eine gleichmafigere Gewichts-
verteilung zu erzielen (jede Teilplatine tragt eine gro3e und schwere Induktivitat). Das
Gesamtgewicht der Bauteile wurde zu grof3 fir die Mutterplatine, Ihre Durchbiegung im
L6t- und weiteren Verarbeitungsprozess war zu hoch, ebenso die Gesamt-Ausfallrate in
weiterer Folge.

Abbildung 7.8 zeigt das Uberarbeitete Layout der einzelnen PCBA-Layouts. Die Anzahl
der PCBAs je Mutterplatine wurde von 50 auf 40 reduziert, und 2 mm breite Abstande
zwischen den PCBAs wurden zur Erhohung der Steifigkeit vorgesehen. Der breitere
Abstand erlaubt es dem Bediener der V-Schnitt-Maschine, den Vereinzelungsvorgang
besser einzurichten und so sicherzustellen, dass die Beanspruchungen der Bauteile auf
den Einzelplatinen gering gehalten werden. Als Resultat dieser Malinahme eines neuen
Layouts sank die Gesamtausfallrate deutlich.
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Abb. 7.7: Urspriingliches PCBA-Layout mit unannehmbarer Ausfallrate
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Abb. 7.8: Uberarbeitetes PCBA-Layout mit zusétzlichem Abstand zur Erhéhung
der Steifigkeit und Optimierung fiir Zuschnitt via V-Schnitt-Maschine.

7.8 Kondensatorzuverlassigkeit

DC/DC-Wandler enthalten normalerweise Mehrschicht-Keramikkondensatoren (MLCC),
Tantal- oder Elektrolytkondensatoren. Man findet auch SMD-Polyesterfolien-
Kondensatoren, die aber meist unerwtinscht grof3 sind und daher nicht in die von der
Industrieelektronik geforderten, kompakten Gehausegrofien passen.

7.8.1 MLCC

Mehrschicht-Keramikkondensatoren (MLCC) sind der am haufigsten verwendete
Kondensatortyp, der in DC/DC-Stromversorgungen eingesetzt wird. Sie bieten eine hohe
volumetrische Kapazitat, sind nicht gepolt, verfiigen Gber einen sehr niedrigen ESR- und
ESI-Wert und bieten eine stabile Nennkapazitat tGber einen breiten Frequenz- und
Temperaturbereich, wodurch sie fir Einsatze sowohl in Filtern wie auch als
Ladekondensatoren bestens geeignet sind.



MLCCs konnen jedoch leicht ausfallen, wenn sie oberhalb ihrer Maximalgrenz-
spannungen betrieben werden. Diese maximal zuldssige Spannung ist begriindet in
ihrem Aufbaus in vielen metallischen Schichten, abgetrennt durch einen diinnen
keramischen Isolator. Tritt ein Funkeniberschlag zwischen den Schichten auf, gibt es
im Gegensatz zu Elektrolytkondensatoren keinen Selbstheilungsmechanismus, um den
Schaden zu reparieren, und der MLCC wird friiher oder spater ausfallen.

#Layers x Dielektrizitatskonstante x Arbeitsflache
Dielektrikumsdicke

Kapazitat =

Die Nennspannung

ist durch die
Dielektrikumsarke
bestimt,
\ Basisabschluss
Vernickelung
Verzinnung
Dielektrikum- Potentieller Funkenuiberschlags-Bereich
starke T infolge von Uberspannungsgradienten (OES)

Abb. 7.9: MLCC Funkeniiberschlag

Die Entwurfskriterien missen deshalb gewahrleisten, dass der MLCC nicht einmal einer
kurzzeitigen elektrischen Uberspannung (EOS) unterzogen wird. Da die meisten
Hersteller Kondensatoren wahrend der Herstellung mit 100% ihrer Nennspannung
testen, kdnnen sie bis zu ihrer Nennspannung ohne jegliche Verminderung der
Nennspannung verwendet werden. Da EOS jedoch dem kubischen Gesetz folgen wenn
der Nennwert Uberschritten wird, wiirde eine zweckmaRige Auslegungsgrenze bei
DC- oder Niederfrequenz-AC-Spannungen 90% der Nennspannung des Herstellers
betragen. Es muss darauf geachtet werden, ob das Signal am Kondensator nah an der
Resonanzfrequenz liegt, weil dies eine lokale Uberhitzung und einen Frihausfall
verursachen konnte. Der interne Temperaturanstieg infolge von Eigenerwarmung darf
hoéchstens 20°C betragen.

Ein anderer Resonanzeffekt, der bei MLCCs auftreten kann, sind durch einen Piezoeffekt
an den keramischen Schichten hervorgerufene, mitunter sogar akustisch vernehmbare
Storgerausche. Wenn die akustische Resonanzfrequenz die AC-Wellenform am
Kondensator anpasst, kann der Kondensator zu ,singen® oder ,winseln“ beginnen. Die
Lésung besteht darin, ein anderes MLCC-Format mit einer hdheren oder niedrigeren
akustischen Resonanz zu verwenden. Laut den Herstellern beeintrachtigen
Sing-Kondensatoren ihre Betriebszuverlassigkeit nicht, aber als Anwender mag man
mitunter laute Stromversorgungen nicht besonders gerne.
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Die Hauptgriinde fur MLCC-Ausfalle sind in Ihrer Natur mechanisch. Risse lassen den
Auftritt von FunkenUlberschlagen zwischen Schichten zu und flhren zu spéateren
Ausfallen infolge des Eindringens von Verschmutzungen, Feuchtigkeit oder
korrodierenden Stoffen (der Metalliiberzug an den Schichten ist besonders empfindlich
gegen Schwefelkorrosion. Schwefeldioxid ist eine in Industriegebieten, in Kohlekraft-
werken, Kfz-Auspuffrohren oder als Nebenprodukt aus Abbauprozessen organischer
Substanz allgemein vorhandene Luftverunreinigung.). Risse treten auf, weil die
keramische Struktur sprode ist und durch Belastung oder asymmetrische
Temperaturgefalle leicht Schaden nehmen kann. Wie bei Chipwiderstanden ist auch hier
das PCB-Layout wichtig, um Betriebsbelastungen zu vermeiden, die dazu fuhren
kénnten, dass der Kondensator bricht oder vorgeschadigt wird. MLCCs sollten parallel
zu den V-Schnittkanten, Slots oder Perforationen auf der PCB platziert werden und
mindestens um die eigene Lange von jeglichen Schnittkanten entfernt angeordnet sein.
Ebenso wichtig ist zu beachten, dass Bestiickungsautomaten beim Aufsetzen der
Bauteile auf die PCBs diese nicht mechanisch Uberbeanspruchen. Die PCB selbst sollte
so gestutzt werden, dass es wahrend des Lotprozesses oder danach in der weiteren
Verarbeitung oder beim Einbau der Wandler ins Gehduse nicht unzulassig
durchgebogen werden kann.

Die Menge an verwendeter Lotpaste und das Layout der Pads (Kontakte) sind ebenfalls
wichtig, um die Belastung auf den Kondensator infolge einer ungleichmafiigen Menge
von Létzinn an den Anschlissen zu reduzieren. Eine gut ausgefuhrte FlieRl6tverbindung
verflgt Uber eine Lothohlkehlnaht, die mit dem Auftragsmeniskus konkav ist und sollte
bis zu 75% der Kondensatorhdhe ansteigen.

Max. Auftrag
Ideale Verbinung
Kontakt Min. Auftrag

Resist

PCB

— Bindemittel

Abb. 7.10: MLCC-Lothohlkehinaht-Definitionen

Wurde zu wenig Loétpaste verwendet, kdnnte die Verbindung elektrisch und/oder
mechanisch unzuverlassig sein und im weiteren Betrieb ausfallen. Darliber hinaus bildet
das bleifreie Lot mit der Verzinnung des Bauteil-Abschlusses eine Legierung, was
Einfluss auf die mechanische Festigkeit haben kann. Die Verbindung kann mitunter
brichig sein, falls das Verhaltnis Lot-zu-Zinn zu niedrig ist. Wird andererseits zu viel
Lot verwendet, wird der Kondensator asymmetrischen Zug- und Druckbeanspruchungen
unterzogen, da die PCB nach dem Durchlaufen des Reflow-Ofens abgekihlt wird, was
zu Mikrorissen in den keramischen Schichten fihren kann.

In Extremfallen kann die Oberflachenspannung der aufgeschmolzenen Lotpaste den
Kondensator aufrecht stellen lassen (tombstoning, dt. Grabsteineffekt).



Lotmetallvolumen und Manhattan-Effekt
Kehlnahtform (auch Grabsteineffekt genannt)

Ideale Léthohlkehlnate Unterschied in der Oberflachen-
spannung des flissigen Lots

verursacht den Anstieg eines X
. Endes des Chips. . \
\
\

\

|
zu viel Lot zu wenig Lot
N e Wahrend des Erhitzens im Reflow-Ofen
steigt das Chipbauelement an und steht
| aufrecht. Dies kann durch zu viel Létpaste,

ungleichmaRige Erwamrung, Verédnderung
der Montageposition usw. hervorgerufen werden.

Abb.7.11: Form der MLCC-Lothohlkehlnaht

Handloten ist besonders bei MLCC-Kondensatoren gefahrlich. Nicht nur die
Kondensatoroberflache kann durch die Létkolbenspitze leicht angekratzt werden, auch
die asymmetrische Erhitzung des Kondensators, da jedes Ende des Abschlusses
separat geldtet wird, verursacht betrachtliche mechanische Beanspruchungen innerhalb
der Struktur, was zur Rissbildung fihren kann. Wenn ein MLCC-Kondensator zufallig
fallen gelassen wird, sollte er aussortiert und nicht weiter verwendet werden.

Obwohl Keramikkondensatoren eine sehr stabile Kapazitat vs. Temperaturverlauf zeigen
kénnen, hangt die Stabilitat stark von der vorgegebenen Toleranz ab. Die preiswerteren
Typen kénnen je nach Temperatur stark variieren; +22% bis -82% uber den ganzen
Betriebstemperaturbereich. Eine fir einen korrekten Betrieb bei 25°C entwickelte
Schaltung, kann sich deshalb bei niedrigen oder hohen Umgebungstemperaturen ganz
anders verhalten und unzuverlassig werden.

Typischer Temperatur- Typischer Temperatur-
verlauf (ex.X5R) verlauf (ex.Y5V)
+22%
_ +15% 0
X S /
o |~ o
o O
< 159 <
-82% Kapitel 1 Projekt

-55 +25 +85 -30 +25 +85
Temperatur (°C) Temperatur (°C)

Abb. 7.12: Kapazitiatsanderung vs. Temperatur fiir verschiedene MLCC-Klassen
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Buchstabencode Zifferncode max. Buchstabe_n_c_: ode? I GLELT
L Kapazitaten iiber dem
niedrige Temperatur Temperatur .
Temperaturbereich
X =-55°C (-67°F) 4 =+65°C P=1%10%
Y =-30°C (-22°F) 5=+85°C R =+15%
Z = +10°C (+50°F) 6 =+105°C S =+20%
7=+125°C T =+22/-33%
8 =+150°C U = +22/-56%
9 = +200°C V = +22/-82%

Tabelle 7.7: MLCC-Klassifizierungscodes (nach EIA RS-198)

Ein X7R-Kondensator arbeitet beispielsweise von -55°C bis +125°C mit einer
Kapazitatsvarianz von £15%. Ein letzter Punkt zur Nutzung von MLCC ist, dass dessen
Kapazitat auch DC-spannungsabhangig ist. Um eine hohe volumetrische Effizienz
zu erreichen, ist das Isolierdielektrikum zwischen den Schichten sehr dunn (nur
wenige Mikrometer stark) und weshalb Belastung durch zu hohe elektrische Felder einen
Ruckgang der Speicherwirkung zeigt. Ein auf 10uF bei 6,3V ausgelegter MLCC 0806
zeigt mit angelegter Spannung einen wesentlichen Kapazitatsrickgang, der in
der Konstruktionsberechnung berticksichtigt werden muss:

Kapazitatswert angelegte Spannung
10pF oV
8.8uF 2V
7.2uF 4v
5.7uF 6V

Tabelle 7.8: Anderung der gemessenen Kapazitit bei unterschiedlichen
angelegten Spannungen fiir einen 10uF-MLCC spezifiziert fiir 6,3VDC.

7.8.2 Tantal- und Elektrolytkondensatoren

Elektrolytkondensatoren werden selten in DC/DC-Wandlermodulen verwendet, sind aber
haufig als externe Komponenten zu finden. Entweder als Teil eines EMV-Filters oder um
die Eingangs- oder Ausgangsspannung zu stabilisieren oder um kurzzeitigen
Spitzenstrombedarf zu puffern. Ein Beispiel der letzteren Kategorie ist in IGBT-Treiber-
schaltungen zu finden. Die durch die IGBT-Treiber gezogene Durchschnittsleistung
betragt in der Regel nur ca. 2W, aber die Gate-Ansteuerungsstromspitzen kénnen
mehrere Ampere betragen. Ein groRRer Elektrolytkondensator mit niedrigem ESR am
Ausgang des DC/DC-Wandlers kann den Treiberspitzenstrom liefern, was ein
Kleinleistungs-DC/DC-Wandler nicht kann. Tantal- und Aluminiumelektrolytkondensatoren
verwenden eine ahnliche Konstruktion von durch einen Isolator abgetrennten und
entweder mit Flissigkeit oder Gelelektrolyt getrankten Leiterschichten (Tantal oder
Aluminium). Die Nutzung des Elektrolyts fuhrt zu einer starken Erhohung der
volumetrischen Kapazitat, weshalb ein Elektrolytkondensator bei gleichem Volumen
mehr als die doppelte Kapazitat als ein MLCC bieten kann. Ein anderer Vorteil des
Elektrolyts besteht darin, dass es den Kondensatoren erlaubt, kleine Schaden zwischen
den Platten selbst wiederherzustellen (selbstheilend).



Selbstheilung tritt auf, weil jeglicher Funkenliberschlag zwischen den Schichten das
Wasser im Elektrolyt elektrolysiert, wobei mittels Hydrolyse Wasserstoff und Sauerstoff
erzeugt werden. Der Sauerstoff verbindet sich mit der Anoden-Schicht, verursacht eine
Oxid-Schichtbildung und heilt somit das Leck. Der freigesetzte Wasserstoff entweicht
entweder aus dem Kondensator oder wird chemisch absorbiert.

Tantal steht in der Liste von Konfliktmineralien, deren Verwendung in den USA durch
das Dodd-Frank-Gesetz beschrankt ist. Daher flaut die Verwendung von Tantal-
kondensatoren ab, obwohl sie etwaige Vorteile gegeniber Aluminium-Elektrolyt-
kondensatoren bieten, wie etwa eine hohere Nennkapazitat bei gleicher GroRe und eine
stabilere Kapazitat Uber Temperatur und Zeit. Ihre Tendenz jedoch in Thermoinstabilitat
iberzugehen, wenn sie durch transiente Uberspannung beschadigt werden, hat
Tantalkondensatoren einen schlechten Ruf als unzuverlassig eingebracht. Tritt ein Ausfall
ein, kann die durch den Funkenuberschlag erzeugte Warme das Manganoxid-
Kathodenmaterial entziinden und den Kondensator zum Brennen bringen. RECOM
verwendet keinerlei Tantalkondensatoren in den Produkten.

Elektrolytkondensatoren (Elkos) haben einen schlechten Ruf in Bezug auf Zuverlassigkeit.
Dies ist zum grofiten Teil unberechtigt. Wenn die Kondensatoren korrekt spezifiziert sind
und innerhalb ihrer Spezifikationen eingesetzt werden, kénnen sie tatsachlich sehr
zuverlassige Komponenten sein. RECOM hat ein AC/DC-Produkt, in dem Elektrolyt-
kondensatoren Verwendung finden, deren Lebenserwartung bei 25°C mehr als 22 Jahre
betragt. Der Druck des Stromversorgungsmarkts, die Produkte zu immer niedrigeren
Preise anzubieten, bedeutet jedoch, dass haufig Kompromisse in der Konstruktion,
Auswahl der Komponenten und Betriebsbedingungen von Elektrolytkondensatoren
gemacht werden — so sehr, dass sie haufig das schwachste Element in der Zuverlassig-
keitskette sind und am wahrscheinlichsten ausfallen. Eine Frage, die haufig gestellt wird,
ist welche Lebensdauer Elkos haben und wie viele von ihnen ausfallen werden. Faktisch
sind dies zwei Fragen und sie erfordern zwei unterschiedliche Antworten. Die Betriebs-
lebensdauer von Kondensatoren ist normalerweise die Zeit, die es dauert, bis sich die
ESR-Zahl verdoppelt, oder 10% der Kondensatoren durch Kurzschluss oder offenen
Stromkreis ausgefallen sind. Einer der primaren Alterungseffekte der Elkos vernichtet
ist, dass der Elektrolyt allmahlich austrocknet. Dies verursacht mit der Zeit einen
allmahlichen Anstieg des ESR-Wertes, bis die Performance als unannehmbar gilt:

99.9
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Abb. 7.13: Elko-Ausfalirate iiber langere Zeit infolge von zunehmenden ESR
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Da die Lebensdauer von Elkos sehr lang sein kann, werden sie bei maximaler
Belastungsgrenze getestet (HASS oder Highly Accelerated Stress Screening), um
Alterungsprozesse zu beschleunigen und dies wird in den Datenblattern entsprechend
spezifiziert. Dies bedeutet, dass eine typische Lebenserwartung nur einige Tausend
Stunden betragen konnte. In der Praxis kann die Lebensdauer durch den Betrieb der
Komponente unterhalb ihrer absoluten maximalen Belastungsgrenzen wesentlich langer
sein.

Das folgende Gleichungssystem gibt eine vereinfachte Rechenregel, um die tatsachliche
Lebensdauer eines Elkos zu berechnen:
;- —_ ;- (Trared - Tacma /10
Lif eworking = Lif Crated Vstress 2 g

wobei Spannungsgradient:
Vactual

Varess = 43 - 3.3 —
rate

Gleichung 7.7: Berechnung der Elkolebensdauer (vereinfacht)

Aus diesem Gleichungssystem kénnen drei wichtige Schlussfolgerungen gezogen
werden:

1: Kapazitat spielt keine Rolle. Die Lebensdauer hangt nicht von der Nennkapazitat
ab; daher andert die Verwendung von Kondensatoren hoéherer Kapazitat in der
Konstruktion die Zuverlassigkeit nicht.

2: Die Lebensdauer hangt nicht von der absoluten Spannung ab, nur das Verhaltnis
von Veual ZU Viaeg- Ein Hochspannungskondensator ist deshalb nicht inharent
mehr oder weniger zuverlassig als ein Niederspannungskondensator.

3: Die Temperatur ist wichtig, weil sie dem quadratischen Gesetz folgt.

Wenn ein Kondensator beispielsweise auf 2000 Stunden/85°C ausgelegt und in einer
Stromversorgung mit einer DC-Spannung von 70% der Nennspannungsgrenze bei einer
Betriebstemperatur von 15°C Uber der Umgebungstemperatur verwendet wird, betragt
die Erhéhung der Lebensdauer laut den Berechnungen:

V.
Viross = 4.3-3.3<—~ =4.3-(3.3%0.7) =2V
rated
Life €working = Liferateq Vstress Z(TIM- 10 2000 x 2 x 2(45)/70 = 90,500 Stunden

Deshalb erhoht sich die Kondensatorlebensdauer durch die Kombination aus reduzierter
Spannung und geringerer Temperaturbeanspruchung auf mehr als 90.500 Stunden
(> 10 Jahre).

Dieses Beispiel zeigt auch, dass eine auf die Betriebszuverlassigkeit gerichtete
Konstruktionsweise durch die Reduzierung des Spannungsgradienten an den Kondensa-
toren (als Faustregel sollte die Mittelspannung 70% der nominellen Kondensatorspannung
nicht Uberschreiten), sowie durch das Betreiben von Elkos bei mdglichst niedrigen
Temperaturen vorgenommen werden kann. Gutes Warmedesign bei Elkos hat am meisten
Einfluss auf die Lebensdauer und folgt zwei Grundregeln. Erstens tragt die innere
Erwarmung wesentlich zur Warmebeanspruchung bei: je hdher der Welligkeitsstrom, desto
hoher ist die innere Verlustleistung, die am eigenen ESR des Kondensators entsteht.



Da der Kondensator altert, nimmt der ESR zu und tragt somit zum Anstieg der
Innentemperatur bei und beschleunigt die Reduzierung der Lebensdauer weiter. Da die
Zuverlassigkeit nicht vom Kapazitatswert abhangt, weist ein Kondensator mit groRerer
Kapazitat eine niedrigere elektrolytische Erwarmung und eine langere Dauerhaftigkeit
auf. Er besitzt auch eine groRere Flache zum Abtransport der Innenwarme. Zweitens
sollten Elkos durch das Layout weit entfernt von Kihlkérpern, Transformatoren oder
heiRen Halbleiterbauteilen positioniert werden, sodass die Umgebungstemperatur
moglichst niedrig bleibt. Vorsicht ist auch bei ungeschirmten induktiven Komponenten
geboten, die am elektromagnetischen Feld, das Wirbelstrome innerhalb der
Kondensatorschichten generiert und somit lokale Erwarmung hervorruft, ausstrahlen
kénnen. Kondensatoren dirfen nicht mit Induktivitaten in Kontakt kommen. Angetrieben
vom Wunsch immerkleinere, immer preiswertere Stromversorgungs-lésungen zu
bauen, werden diese einfachen Entwurfsregeln jedoch haufig ignoriert. Daher der
schlechte Ruf von Elkos in Bezug auf die Zuverlassigkeit.

7.9 Zuverlassigkeit von Halbleitern

Leistungshalbleiterelemente werden in DC/DC-Wandlern zum Schalten und Regeln von
Stromen und Spannungen verwendet und sind deshalb hohen elektrischen und
thermischen Beanspruchungen ausgesetzt, was ihre Lebensdauer reduziert. Die
Zuverlassigkeit von Halbleitern wird jedoch am starksten durch die Herstellungsqualitat
beeinflusst. Die Arbeitscharakteristiken von Halbleiterlibergangen sind sehr empfindlich
gegenuber jeglichen Verunreinigungen in den verwendeten Materialien und jeglichen
Verunreinigungssubstanzteilchen in Dinnfilm-Metallschichten. Das Problem mit Halbleitern
besteht darin, dass eine nicht dem Standard entsprechende Herstellung, wie schlechtes
Drahtbonden, EinschlieRung von Staubteilchen auf dem Kristall und unvollstandige
hermetische Abdichtung des Gehauses zu den Pins, nicht mit bloRem Auge sichtbar sind
und keine direkte Einwirkung auf die Performance haben. Erst spater verursachen solche
Fehler Frihausfalle. Wie bei vielen Komponenten ist die Suche nach und das Beibehalten
eines Qualitatslieferanten in Bezug auf die Gesamtqualitét des Endproduktes wichtig.

Elektrische und thermische Beanspruchungen auf den Halbleitern kdnnen durch eine
entsprechend ausgelegte Konstruktion verringert werden. Alle Halbleiter sind
beispielsweise fir Schaden durch transiente Uberspannungen anféllig. Eine
Eintaktschaltungstopologie generiert am Schalt-FET die doppelte Eingangsspannung,
wahrend die FETs in einer Gegentakt-Topologie nur die Eingangsspannung schalten
mussen. Wenn ein Spannungsstol® am Eingang auftritt, ist es viel wahrscheinlicher, dass
die Eintaktschaltungstopologie ihre Nennspannung Uberschreitet und ausfallt, als das
Gegentakt-Aquivalent.
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VIN-

Abb. 7.14: Die Eintaktschaltungstopologie links legt den doppelt so groRen
Spannungsgradienten an die Schaltelemente an wie die dquivalente
Gegentaktschaltungstopologie rechts.

Die heilResten Halbleiterkomponenten in einem beliebigen Leistungswandler sind Schalt-
FETs und Gleichrichterdioden, da sie beide in der Haupthochstrombahn zwischen
Eingang und Ausgang liegen. Passive Elemente tendieren zu relativ homogener
Uberhitzung, wahrend Halbleiter zu ungleichméRiger Uberhitzung neigen. Die
Warmebeanspruchung beginnt sich an einer lokalen Schwachstelle oder Grenze
innerhalb des Gerats zu konzentrieren und ruft schnell weiteren Schaden und schlieRlich
Thermoinstabilitdt hervor. Generell beinhalten sogar groRe Halbleitergehduse nur sehr
kleine Einzel-Chip-Schaltkreise. Daher herrscht zu wenig Warmetragheit um dazu
beizutragen beliebige transiente Uberhitzungsereignisse zu absorbieren.

Ein Kihlkorper fiur einen FET oder eine Diode kann womaglich hilfreich sein um die,
innerhalb des Halbleiterbauelements, erzeugte mittlere Warme, nach auRen an die
Umgebung abzufiihren. Er ist aber gegen sich plotzlich entwickelnde lokale
Uberhitzungen oder andere WarmeunregelmaBigkeiten infolge des Warmewiderstands
zwischen Sperrschicht und Gehause nicht wirksam. Um jegliche Einwirkung transienter
Uberhitzung zu beriicksichtigen, besteht die sicherste Methode bei einer auf die
Betriebszuverlédssigkeit gerichteten Konstruktionsweise darin, den Nennstrom der
tHalbleiter entsprechend sicher zu wahlen.

Komponente Parameter Derating-Faktor
Diskrete Halbleiter- Nennspitzleistung 70% max.
bauelemente (Dioden, Nennspitzstrom 50% max.
FETs usw.) durchschnittlicher Nennstrom 50% max.
lineare Spannungsregler Nennstrom 50% max.
Sperrwandler Nennstrom 80% max.
Signalkreisdioden Nennstrom 85% max.

Tabelle 7.9: Vorgeschlagener Halbleiter-Derating-Faktor



7.10 ESD

tSchaden durch elektrostatische Entladung (ESD) kann auftreten, wenn statische Elektrizitat
durch elektronische Bauteile zur Masse entladen wird. Die verbreitetste Quelle ist
Reibungs- oder Triboelektrizitat — Differenzen der statischen Aufladung, die auftreten, wenn
zwei verschiedene Isolierstoffe aneinander gerieben werden. Wenn Bediener elektronische
Bauteile oder PCBs ohne ESD-Schutzmittel manipulieren, kann die statische Elektrizitat
durch Bewegungen von Kleidung, das Aufstehen vom Stuhl oder sogar durch das Abziehen
von Plastikverpackungen Spannungen in Hohe von Zehntausenden Volt erzeugen.
Wenn dieser Bediener dann eine geerdete PCB berthrt oder die PCB einem geerdeten
Kollegen Ubergibt, kdnnen buchstablich Funken fliegen, die irreparablen Schaden an
Halbleitern oder anderen ESD-empfindlichen Komponenten verursachen. Auller der
Sicherstellung, dass alle Bediener, Gerate, Stlhle, FuRbéden und Labortische geerdet sind,
um einen ESD-geschlitzten Bereich zu bilden, ist es manchmal auch niitzlich Luftbefeuchter
zu verwenden, um die statische Aufladung zu verringern:

Quelle niedrige Feuchtigkeit | hohe Feuchtigkeit
Laufen auf Teppich 35.000V 1.500V
Laufen auf Vinylboden 12.000V 250V
Bediener am Labortisch 6.000V 100V
Entfernen einer Plastikverpackung 20.000V 1.200V
Aufstehen vom Stuhl 18.000V 1.500V

Tabelle 7.10: Beispiele statischer Elektrizitdts-Spannungen bei niedriger
und hoher Feuchtigkeit

Der Grund, warum die Halbleiter so empfanglich gegenliber ESD-Schaden sind, ist dessen
Dunnfilm-Konstruktion, bei der Hochspannungen einen Defekt in der Metalloxidisolierung
und lokales Schmelzen verursachen kénnen. Dasselbe trifft auf MLCCs zu, infolge der nur
wenige Mikrometer diinnen dielektrischen Trennung zwischen den Schichten, die durch eine
transiente Uberspannung leicht gefahrdet wird. Ein gangiger Irrtum besteht darin
anzunehmen, dass Komponenten, sobald sie auf eine PCB geldtet wurden, gegen
ESD-Schaden unempfanglich oder durch die Ein- und Ausgangsfilterungskomponenten
geschutzt sind.

Obwohl es sein kann, dass der ESD-Strompfad in einer Baugruppe direkt zur Masse und
nicht durch die elektrostatisch gefahrdeten Bauelemente flief3t, kann das induzierte
elektrostatische Feld immer noch stark genug sein, um gewissen Schaden anzurichten.

Ein Transistor oder eine Diode, die durch ein ESD-Ereignis beschadigt wurde, fallt
moglicherweise nicht sofort aus. Elektronenmikroskopbilder kdnnten lokales Schmelzen und
kleine Locher, die durch Schichten ausgestanzt werden zeigen. Die Komponente arbeitet
zwar mit erhdhten Leckstromen, aber ansonsten normal weiter. Diese Art von verstecktem
Schaden ist jedoch eine Zeitbombe und es ist ungewiss wann diese hochgehen kann. Zu
einem gewissen Zeitpunkt tritt ein elektrischer Fehler auf und die Komponente fallt pl6tzlich
aus. Ein ESD-Schaden ist die haufigste Ursache von ,unerklarten® Frihausfallen.

Die Empfindlichkeit von Komponenten und Untergruppen gegen ESD-Schaden kann
gepruft werden. Das allgemeinste Verfahren ist das Modell des menschlichen Koérpers
(HBM = Human Body Model), das die Energie, die durch menschliche Bewegungen durch
die Aufladung eines Kondensators mit 100pF auf Hochspannungen und die anschlielende
Entladung in das Prifobjekt Uber einen Widerstand von 1,5kQ erzeugt werden kann,
simuliert.
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Typische Charakteristiken
Spitzenstrom 0.3A at 500V
Renarge Ruischarge Steigzeit 2-25us

O_

I:l I:l O Dauer 100-200ps
Spitzenleistung 1w
1 MW 1.5 kW ESD- Mittenfrequenz ~ 2.5MHz
Strom Bandbreite 0.5MHz
Hochspannungs- Stecksockel
impulsgenerator Caray —[ 100 pF des Priifobjekts|

Zeit

Abb.7.15 Priifschaltung und Gesamt-Wellenform des Modells des
menschlichen Korpers (HBM = Human Body Model)

Um den ESD-Nennwert des Teils zu bestimmen, wird die ESD-Prifung bei immer
ansteigenden Hochspannungen wiederholt:

Klasse | HBM-Priifspannung
0 250VDC
1A 500vVDC
1B 1kvVDC
1C 2kvVDC
2 4kVDC
3 8kVDC

Tabelle 7.11: ESD-Klassifikationen

Durch das Hinzufligen von ultraschnell schaltenden Dioden zur Begrenzung der
Eingange und durch den Einbau von Funkenstrecken in die PCB zur Ableitung von
Energie von empfindlicheren Komponenten kann ein ESD-Schutz realisiert werden.
Aber der Kostendruck des Marktes schliel3t fast alle, auRer den preiswertesten
Ldsungen, aus. Genau so effektiv fir die Gesamtzuverlassigkeit ist es, DC/DC-Wandler
in ESD-geschutzten Bereichen herzustellen, zusammenzubauen und zu verpacken und
dabei antistatische Verpackung zu verwenden, sodass auch die Vibration beim Transport
keine wesentliche Reibungselektrizitdt erzeugt. Es obliegt dann klar dem
Endverbraucher, die Kette nicht zu unterbrechen und in seiner Produktion ebenfalls
ESD-Schutzmaflnahmen zutreffen.

7.11 Induktivitaten

Induktivitédten finden sich in fast jedem DC/DC-Wandler. Der Transformator ist das
Herzstlick jeder Wandlerkonstruktion und zweifellos die kritischste Komponente bei der
Bestimmung der Gesamtperformance. Die Ublichsten Transformatortypen sind der
Ferritringkern- oder Spulenkérpertyp (bobbin type), da diese bei Hochfrequenzen gut
arbeiten und mit geschlossenen Induktionslinien gebaut werden kénnen. Die Ferritkerne
bestehen aus Eisenoxid (Fe204), kombiniert mit anderen Metallen wie Mangan-
Zink (MnZn) und Nickel-Zink (NiZn) und einem Binder, dann in Form gepresst und
eingebrannt, um eine leicht magnetisierbare Kristallstruktur zu erzeugen.



Die Kerne sind sproéde und mussen sorgfaltig gehandhabt werden. Subminiaturtoroide
werden haufig — um eine glatte, gleitfahige Oberflache zu erzeugen — zusatzlich mit
Nylon oder Epoxidharzlack beschichtet, um die Wahrscheinlichkeit von Transport
schaden zu verringern und die Wicklung von Hand zu vereinfachen. Es mag
Uberraschend klingen, dass die meisten auf dem Markt befindlichen serienmaRigen
Kleinleistungs-DC/DC-Wandler handgewickelte Ringkerntransformatoren verwenden.
Das Problem der Entwicklung eines automatischen Prozesses zur Herstellung von
Transformatoren mit einem Kerndurchmesser von nur ca. 6mm und einem 3mm grof3en
Mittelloch, die bis zu sechs separate Wicklungen erfordern, konnte bislang noch nicht
vollstéandig gelost werden. RECOM verfugt Uber zwei automatische Wickelmaschinen,
die solche Ringkerntransformatoren herstellen kdnnen; diese sind eine Eigenentwicklung
und kommerziell nicht verfigbar. Das Problem existiert nicht bei Transformatoren mit
Spulenkdrpern, die maschinengewickelte Wicklungen auf einem Kunststoffspulenkorper
verwenden. Um den Transformator zu bilden, werden zwei Halften des Ferritkerns
ringsum die Spule aufeinander geklebt.

Von den beiden Konstruktionstypen sind die Ringkerntypen am zuverlassigsten. Sie sind
auch selbstschirmend, da der Magnetfluss innerhalb des Ringkerns eng gebunden ist.
Transformatoren mit Spulenkdrpern kénnen ausfallen, wenn sich bei der Montage oder
wahrend des Einsatzes Risse im Kern bilden, was einen unerwinschten Luftspalt
darstellen und somit die Arbeitsparameter des Wandlers andern wirde. Dasselbe betrifft
das Zusammenkleben der zwei Ferrithalften; die Halften missen unbeschadigt, korrekt
geebnet und gut poliert sein, damit ein enger Kontakt entsteht. Bei der auf die
Betriebszuverlassigkeit gerichteten Konstruktionsweise besteht die Hauptiberlegung
darin, die Kerntemperatur unter dem Curie-Punkt — der Temperatur, bei der der Kern
beginnt, seine magnetischen Eigenschaften zu verlieren — zu halten. Verschiedene
Ferritgemische weisen unterschiedliche Curie-Punkte auf.

AuBBer dem Transformator kénnen auch Induktivitdten fir Sperrwandler oder RF-
Drosseln auf der PCB als SMD-Komponenten verwendet werden. SMD-Induktivitaten
sind Ublicherweise auf einem Keramik- oder Ferritspulentrager gewickelt, wahrend RF-
Drosseln, ahnlich wie MLCCs, auch mit einer mehrschichtigen Konstruktion hergestellt
werden kdnnen.

< Harzbeschichtung
auf dem oberen Teil

Nicht magnetischer
Draht Keramikkern

Elektrode

Gewickelte SMD-RF-Drossel SMD-Chip-Induktivitat

S @

Ungeschirmte SMD-Leistungsinduktivitat Geschirmte SMD-Leistungsinduktivitat

Abb. 7.16: Konstruktionsunterschiede zwischen SMD-Induktivitidten
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Es wird dringend empfohlen, geschirmte Induktivitaten zu verwenden. Die magnetische
Abschirmung blockiert nicht nur Stérungen zwischen angrenzenden Komponenten,
sondern wenn zwei ungeschirmte Induktivitaten dicht nebeneinander platziert werden,
verringert deren Wechselwirkung auch deren effektive Induktivitat:

Induktivitat 1 Induktivitat 2

Verhaltnis zwischen der
Anderungsrate des Montage-

- X abstandes und der Induktivitat
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Bild der wechselseitigen Beeinflussung der © 0.0 0.5 1.0 15

c

Kraftlinien zweier drahtgewickelter
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Abb. 7.17: Wechselwirkung zwischen angrenzenden ungeschirmten
Induktivitaten

Ungeschirmte Induktivitaten kdnnen auch die Gesamtzuverlassigkeit einer Anwendung
aullerhalb des DC/DC-Wandlers beeintrachtigen. Streumagnetfelder induzieren Stréme,
die in jedem angrenzenden Leiter, ob es sich um eine PCB-Leiterbahn, Kondensator-
schicht oder einen Kabelbaum handelt, flieBen. Die meisten Ferrite verbessern ihre
ursprungliche Performance, wenn sie sich ,setzen“. Das zyklische Erwarmen und
Abkuhlen beim Ein- und Ausschalten des Wandlers, sowie die Erregung des schnell
wechselnden Magnetflusses, verursachen eine Selbstausrichtung der magnetischen
Grenzen, was eine langsame Erhéhung der Permeabilitat hervorruft. Obwohl dies aus
der Perspektive der Performance des DC/DC-Wandlers positiv ist, bedeutet es, dass
ungeschirmte Induktivitaten wahrend der ersten Betriebswochen ihre projektierten
Magnetfelder so lange langsam erhdhen kdnnen, bis dies pldtzlich zu einem Problem
fuhren kann. Andererseits verdichten geschirmte Induktivitaten jegliche magnetische
Kraftlinienstreuungen langsam. Dieser Effekt nimmt nach ca. 50-60 Stunden der Nutzung
ab und stabilisiert sich dann.

7.18: Rontgenvergleich zwischen einer geschirmten Induktivitat, verwendet
in RECOMs Sperrwandler R-78 (Abbildung links), und einer ungeschirmten
Induktivitat, verwendet in dem kopierten Produkt eines Mitbewerbers
(Abbildung rechts)



8. LED-Charakteristiken

Im Krieg lautet die erste Soldatenpflicht "Du musst wissen, wer Dein Feind ist". Dasselbe
Prinzip gilt fir die Festkorperbeleuchtung (SSL = Solid State Lighting) — wenn man nicht
verstehen, wie sich die LED (Leuchtdiode) verhalt, darf man sich nicht wundern, wenn
die Anwendung nicht gelingt.

LEDs sind nichtlineare Bauteile. Wenn an die LED eine niedrige Spannung angelegt
wird, leitet sie nicht. Steigt nun die Spannung an, passiert sie einen Schwellenwert, ab
dem der Strom durch die LED steil ansteigt und die LED plétzlich Licht auszustrahlen
beginnt. Steigt die Spannung weiter an, tiberhitzt sich die LED schnell und brennt durch.
Der Trick besteht darin, die LED in dem schmalen Band zwischen voll Aus und voll Ein
zu betreiben.

nutzbares Betriebsfenster

0.05

> Ta=25°C

0.00
00 05 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Spannung (V)
Abb. 8.1: Nutzflache fiir Hochleistungs-LEDs [TAMB = 25°C]

Es gibt jedoch eine zusatzliche Schwierigkeit. Das Fenster der nutzbaren Spannung ist
bei verschiedenen Hochleistungs-LEDs unterschiedlich (sogar innerhalb der LEDs ein
und derselben Charge und ein und desselben Lieferanten), und dieser Spannungs-
bereich andert sich mit der Umgebungstemperatur und dem Alter der LED.

Abb. 8.2 zeigt die Nutzflache detaillierter. Dieses Beispiel zeigt vier identische LEDs, die
gemald ihrem Datenblatt Uber dieselbe Spezifikation verfigen. Alle LED-Hersteller
sortieren LEDs nach der Lichtfarbe, die sie ausstrahlen (dies wird "binning" = "Klassen-
einteilung" genannt — die LEDs werden wahrend der Herstellung geprift und laut ihrer
Farbentemperatur sortiert).

Die Folge ist, dass eine Lieferung mehrere verschiedene Fertigungslose beinhalten
kann. Daher ist eine breite Variation an Schwellenwerten bzw. Durchlassspannungen
(Vg) zu erwarten. Die meisten Datenblatter von Hochleistungs-LEDs spezifizieren
eine V-Toleranz von ca. 20%, weshalb die breiten Variationen, die in Abb. 8.2 gezeigt
werden, nicht Ubertrieben sind.

Wenn man, wie in diesem Beispiel, als Versorgungsspannung z. B. 3V wahlt, wird LED
1 Ubersteuert, LED 2 zieht 300mA, LED 3 zieht 250mA, und LED 4 zieht nur 125mA.
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Abb. 8.2: LED-Charakteristik im Detail

Darlber hinaus sind diese Kurven dynamisch. Da sich die LEDs bis zu ihrem
Arbeitstemperaturbereich erwarmen, driften alle Kurven nach links (die Durchlass-
spannung V¢ verringert sich mit dem Temperaturanstieg).

Die Lichtleistung der LED ist jedoch direkt proportional zum Strom, der durch sie flie3t
(Abb. 8.3). Daher wird in obigem Beispiel bei einer Versorgungsspannung von 3V LED
1 (mitunter nur kurzzeitig) wie eine Supernova, LED 2 ein wenig heller als LED 3 und
LED 4 sehr dunkel leuchtend erscheinen.
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Abb. 8.3: Verhaltnis der Lichtleistung gegeniiber dem LED-Strom



8.1 Betreiben von LEDs mit Dauerstrom

Die Losung dieses Problems der Veranderlichkeit der Durchlassspannung V, besteht
darin, einen Konstantstrom statt einer Konstantspannung zu verwenden, um die LEDs
zu betreiben.

Der LED-Treiber regelt die Ausgangsspannung automatisch, um den Ausgangsstrom
und somit die Lichtleistung konstant zu halten. Das funktioniert mit einer einzelnen LED
oder mit einer Kette von in Reihe geschlossenen LEDs. Solange der Strom durch alle
LEDs derselbe ist, weisen sie dieselbe Helligkeit auf, selbst wenn V¢ an jeder LED
verschieden ist (siehe Abb. 8.4).

Waéhrend sich die LEDs bis zu ihrer Betriebstemperatur erwadrmen, verringert der
Konstantstromtreiber die Erregungsspannung automatisch, um den Strom durch die
LEDs konstant zu halten. Daher ist die Helligkeit der LEDs auch von der Betriebs-
temperatur unabhangig.

Ein weiterer wichtiger Vorteil besteht darin, dass der Konstantstromtreiber es nicht
zulasst, dass auch nur eine einzige LED in einer Kette Ubersteuert wird und somit
sicherstellt, dass alle LEDs Uber eine lange Betriebsdauer verfligen. Fallt eine LED durch
Kurzschluss aus, arbeiten die restlichen LEDs immer noch mit dem korrekten Strom.

Vour = 12.05V /‘\ m /\
lour = 350mA LED @ @ @ QGND

3.15V 2.90v 3.05V 2.95V

Abb. 8.4: LED-Kette

8.2 Einige DC-Konstanstromquellen

Die einfachste Konstantstromquelle ist eine Konstantspannungsversorgung, die LEDs
Uber einen Widerstand betreibt. Wenn der Spannungsabfall am Widerstand ungefahr
gleich der Durchlassspannung einer LED ist, dann ruft eine 10%ige Anderung von Vg
eine &hnliche Anderung des LED-Stroms hervor (vergleichen Sie dies mit den in
Abb. 8.2 gezeigten Kurven, bei denen eine 10%ige Anderung von V¢ eine etwa 50%ige
Anderung des LED-Stroms verursacht). Diese Lésung ist zwar preiswert, besitzt jedoch
eine schlechte Stromregelung und ist wenig energieeffizient. Viele preiswerte
LED-Cluster-Birnen, die als Ersatz fur Niederspannungs-Halogenlampen angeboten
werden, verwenden dieses Verfahren. Es versteht sich von selbst, dass, wenn eine der
LEDs durch Kurzschluss ausfallt, der Widerstand Uberlastet wird und normalerweise
nach einer relativ kurzen Zeit durchbrennt, weshalb die zu erwartende Lebensdauer
dieser LED-Cluster-Lampen relativ kurz ist.

Eine weitere einfache Konstantstromquelle ist ein Linearstromregler. Auf dem Markt sind
preiswerte LED-Treiber erhaltlich, die dieses Verfahren verwenden, oder man kann einen
Standard-Linearspannungsregler im Konstantstrombetrieb verwenden. Der interne
Feedbackkreis halt den Strom innerhalb von ca. 5% geregelt, die Verlustleistung am
Regler muss aber als Warme abgeflihrt werden, weshalb eine gute Kiihlung des Reglers
erforderlich ist. Der Nachteil ist der niedrige Wirkungsgrad dieser Lésung, was eher
gegen die Verwendung von hocheffizienten SSL-Geraten spricht.
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Die beste Konstantstromquelle ist ein Sperrwandler. Der Preis des Treibers ist hoher als
bei den anderen Lésungen, aber die Genauigkeit des Ausgangsstroms kann bei +3%
Uber einem breiten LED-Lastbereich liegen und Wandlungswirkungsgrade konnen
bis zu 96% betragen, was bedeutet, dass nur 4% Energie als Warme verloren geht und
die Treiber bei hohen Umgebungstemperaturen verwendet werden kénnen.

Beispiel von Konstantstromquellen flir LEDs:

1w 1w 1w
350mA m m
12Vdc LED LED LED
\_/ _/
oo O | }

6R2W

Abb. 8.5: Einfacher Widerstand: preiswert, aber ungenau und unwirtschaftlich

Kuhlkérper
erforderlich
1w 1w NI/
350mA
19vee O—P—@ @ 317T -|
3R9/0.5W

oo O

Abb. 8.6: Linearer Spannungsregler: preiswert und genau, aber unwirtschaftlich

Kuhlkérper NICHT

erforderlich 1W 1w 1w
350mA
e O—— LED @ @

N

RCD-24-0.35

N0 O——

Abb. 8.7: Sperrwandler: héherer Preis, aber genau und effizient

Ein wichtiger Unterschied zwischen den oben gezeigten Varianten sind die
Eingangs- und Ausgangsspannungsbereiche.

Ein DC/DC-Sperrwandler verfiigt Uber einen breiten Eingangs- und Ausgangs-
spannungsbereich, Uber welchem die Konstantstromregelung gut arbeitet (z. B. arbeitet
der RCD-24.0.35 von 5V bis 36VDC und hat einen Ausgangsspannungsbereich von
2 bis 34VDC). Ein breiter Ausgangsspannungsbereich ermdglicht nicht nur viele
verschiedene Kombinationen von LED-Kettenlangen, sondern erlaubt auch einen breiten
Dimmungsbereich.

Zwei andere oben gezeigte Varianten haben Verlustleistungsprobleme, wenn nur eine
LED bendtig wird, da der Widerstand oder der Linearspannungsregler einen groReren
Spannungsabfall an ihnen hat, was die Verlustleistung noch weiter erhéht. Der Eingangs-
spannungsbereich muss aus demselben Grund beschrankt werden.



8.3 Verbindung von LEDs in Ketten

Die meisten weil3en Leistungs-LEDs werden zum Betrieb bei 350zmA Dauerstrom
entwickelt. Der Grund dafir ist, dass die Chemie der zur Herstellung einer
WeilRlicht-LED verwendeten Materialien eine Durchlassspannung von ca. 3V und
3,0V x 0,35A ~ 1 Watt festlegt, was einer geeigneten LED-Leistung entspricht.

Die meisten DC/DC-Konstantstrom-LED-Treiber sind Buck- oder Abwartswandler.
Das bedeutet, dass die Maximalausgangsspannung niedriger als die Eingangsspannung
ist. Also hangt die Anzahl der LEDs, die angetrieben werden kénnen, von der
Eingangsspannung ab.

Eingangsspannung 5Vdc 12Vdc | 24Vdc | 36Vdc 5Vdc
Typische Anzahl an LEDs in Kette 1 3 7* 10* 15

Tabelle 8.1: Anzahl von LEDs, die man in einer Kette antreiben kann,
gegeniiber der Eingangsspannung

Wenn die Eingangsspannung nicht geregelt ist (z. B. bei einer Batterie), missen

die meisten LEDs entsprechend der minimal verfigbaren Eingangsspannung
verringert werden.

Beispiel:

Wie viele LEDs mit 1W konnen von einer 12-V-Blei-Saure-Batterie angetrieben
werden?

Batteriespannungsbereich 9~14VDC
DC/DC-Treiber-Headroom 1V
LED-Treiber-Ausgangsspannungsbereich daher 8 ~13VDC,
wenn die LED-Durchlassspannung V¢ typischerweise 3,3 V*
dann betragt die maximale Anzahl an LEDs, die

angetrieben werden kdénnen, 2

Zwei LEDs sind nicht sehr viel! Eine Méglichkeit, dieses Problem zu umgehen, besteht
darin, entweder einen Booster-Wandler, bei dem die Ausgangsspannung hoher ist als
die Eingangsspannung, oder zwei oder mehr parallel geschaltete Ketten von LEDs zu
verwenden. Fir jede verwendete 350-mA-Kette von LEDs muss der Treiberstrom erhoht
werden, um einen korrekten Gesamtstrom zu liefern. Eine einzelne Kette bendtigt also
einen Treiber von 350mA, zwei parallelgeschaltete Ketten bendtigen einen Treiber
700mA, drei parallelgeschaltete Ketten wiirden eine Quelle von 1,05A bendtigen usw.

Deshalb hangt die Auswahl von LED-Treibern von der verfigbaren Eingangsspannung
und der Anzahl der Ketten von LEDs, die angetrieben werden muissen, ab.

Abb. 8.8, 8.9 und 8.10 zeigen einige mdgliche Kombinationen fir eine feste Versorgung
von 12VDC unter Verwendung von typischen weil3en 1-W-LEDs. Mit einer geregelten
12-V-Versorgung kénnen bis zu drei LEDs in einer Kette angetrieben werden (3 x 3,3V
= 9,9V, was 2,1V Headroom fir die Regelung des Dauerstromtreibers ergibt).
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* Anmerkung: Es ist ein gangiger Irrtum, dass die Anzahl an LEDs, die angetrieben
werden konnen, von der maximalen Vg, die im LED-Datenblatt angegeben wird,
abhangt. In der Praxis ist dies nicht der Fall, weil VF wesentlich abfallt, wenn die LEDs
ihren jeweiligen Arbeitstemperaturbereich erreichen. Somit kann die im Datenblatt
angegebene typische V¢ betriebssicher verwendet werden. Ein typisches Datenblatt
kann festlegen, dass Vy bei 25°C Umgebungstemperatur mindestens 3,3V,
typischerweise 3,6V und maximal 3,9V betragt. Die Zahlen wirden jedoch bei 50°C
naher an mindestens 3,0V, typischerweise 3,3V und maximal 3,6V liegen. Deshalb
kann eine feste 24-V-Versorgung sieben LEDs sicher antreiben und eine 36-V-
Versorgung zehn LEDs, selbst wenn die Spannung am LED-Treiber geringfiigig abfallt.

8.4 Parallelschaltung von LED-Ketten

3 LEDs in einer einzelnen Kette mit 350-mA-Treiber:

W 1w 1w
12vde Q——— i LED @ @

RCD-24-0.35

eNo O——

Abb. 8.8: Vorteile: genauer LED-Strom, ausfallsicher / Nachteile:
geringe Anzahl an LEDs je Treiber

6 LEDs in zwei Ketten mit 700-mA-Treiber:

1w 1w
@ LED
12Vdc O— 1W 1w
RCD-24-0.70 @ D
GND O——— \—/

Abb. 8.9: Vorteile: doppelte Anzahl von LEDs je Treiber / Nachteile:
nicht zausfallsicher, unsymmetrische Strome in den Ketten

9 LEDs in drei Ketten mit 1050-mA-Treiber:

12vde O

RCD-24-1.05
GND O———

Abb. 8.10: Vorteile: dreifache Anzahl von LEDs je Treiber / Nachteile:
nicht ausfallsicher, unsymmetrische Strome in den Ketten



Die sicherste und zuverlassigste Methode zum Antrieb von LEDs besteht darin, eine
einzelne Kette von LEDs an den LED-Treiber anzuschlief3en. Fallt eine LED durch einen
offenen Stromkreis aus, wird der Strom zu den restlichen LEDs in der Kette
unterbrochen. Fallt eine LED durch Kurzschluss aus, bleibt der Strom in den restlichen
LEDs unverandert.

Das Betreiben von Mehrfachketten durch einen einzelnen LED-Treiber hat den Vorteil,
dass mehr LEDs betrieben werden kénnen, aber es besteht die Gefahr, dass eine LED
ausfallt. Wenn bei zwei parallelgeschalteten Ketten eine LED durch einen offenen
Stromkreis ausfallt, flieRt der Dauerstrom von 700mA durch die restliche LED-Kette
und ruft nach sehr kurzer Zeit auch deren Ausfall hervor. Wenn bei drei parallel-
geschalteten Ketten eine einzelne LED ausfallt, wird der Antriebsstrom von 1A auf die
restlichen beiden Ketten aufgeteilt.

Beide Ketten werden mit jeweils 500mA pro Kette Uberlastet. Je nach dem, wie
gut die LEDs Warme ableiten kénnen, halten die LEDs dem wahrscheinlich flr eine
gewisse Zeit stand, aber schlieRlich wird der Uberstrom den Ausfall einer anderen
LED hervorrufen, wonach die dritte Kette den gesamten Strom von 1A tbernimmt und
fast sofort ebenso ausfallt.

Fallt eine einzelne LED durch Kurzschluss aus, werden die in den Ketten flieRenden
Strome sehr unsymmetrisch und der grofite Teil des Stromes flieRt durch die Kette
mit der kurzgeschlossen LED. Dies ruft schlieRlich den Ausfall der Kette mit demselben
katastrophalen Dominoeffekt auf die restlichen Ketten hervor, wie oben beschrieben.

Hochleistungs-LEDs sind sehr betriebssicher, weshalb die oben beschrieben
Ausfélle nicht sehr haufig vorkommen. Viele Entwickler von LED-Beleuchtungen
entscheiden sich fir die einfache Lésung und niedrigen Kosten durch den Einsatz von
Mehrfachketten, die durch einen einzelnen Treiber betrieben werden, und gehen dabei
das Risiko ein, dass Mehrfach-LEDs ausfallen, wenn eine einzelne LED ausfallt.

8.5 Symmetrierung des LED-Stroms in
parallelgeschalteten Ketten

Ein anderes wichtiges Problem ist die Symmetrie der Strome, die in Mehrfachketten
flieBen. Wir wissen, dass zwei oder mehrere Ketten von LEDs verschiedene kombinierte
Durchlassspannungen haben. Der LED-Treiber liefert einen Dauerstrom bei einer
Spannung, die dem Mittelwert der kombinierten Durchlassspannungen jeder Kette
entspricht. Diese Spannung ist bei einigen Ketten zu hoch und bei anderen zu niedrig,
weshalb die Strome nicht gleich aufgeteilt werden.

Asymmetrie der durch Mehrfachketten flieRenden LED-Strome:

(D) (D)
LED LED (LED}—Oeno
paad paed IDEAL

Vouyr = 12.05V 3.05V 3.05V 3.05V Stromsymmetrie
loyr =700mA 50% / 50%
3.05V 3.05V 3.05V 3.05V

Abb. 8.11: Ideale Symmetrie
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Abb. 8.12: Reale Symmetrie

In obigem Beispiel reicht die Stromasymmetrie nicht aus, um den Ausfall der
Uberlasteten Kette hervorzurufen, weshalb die beiden LED-Ketten betriebssicher
arbeiten. Es existiert jedoch eine Differenz von 6% in der Lichtleistung zwischen den
zwei Ketten.

Die Losung des Problems der unausgeglichenen Ketten besteht darin, entweder einen
Treiber je Kette zu verwenden oder fur den Stromausgleich einen externen Stromkreis
hinzuzufligen. Solch eine Schaltung ist ein Stromspiegel.

36Vde Q——
RCD-24-0.70

N0 O——

Abb. 8.13: Symmetrierung von LED-Stromen unter Verwendung
eines Stromspiegels

Der erste NPN-Transistor wirkt als Referenz. Der zweite NPN-Transistor "spiegelt”
diesen Strom wider. Somit werden die Strome in der Kette automatisch gleichmaRig
geteilt. Theoretisch sind Emitterleitungswiderstande mit 1Q fiir den Stromspiegel nicht
erforderlich, in der Praxis aber helfen sie, die Differenzen in Vbe zwischen den
Transistoren auszugleichen und eine genauere Stromsymmetrie zu erzielen.

Ein Stromspiegel hilft auch als Schutz gegen LED-Ausfalle. Fallt eine LED in der ersten
Kette durch einen offenen Stromkreis aus, wird die zweite Kette geschutzt (der
Referenzstrom ist Null, daher fallt der Strom in den anderen Ketten auch auf Null). Auch
wenn eine LED durch Kurzschluss ausfallt, bleiben die Strome weiterhin ausgeglichen.



Einige Hersteller von LED-Treibern behaupten, dass LEDs den Strom automatisch
gleichmaRig teilen wirden und solche externen Stromspiegelkreise unnétig waren.
Dies ist nicht der Fall. Eine Asymmetrie gibt es nur dann nicht, wenn die kombinierten
Durchlassspannungen der LED-Ketten absolut identisch sind.

Wenn beispielsweise zwei parallelgeschaltete Ketten auf einem gemeinsamen
Kihlkoérper montiert sind und eine Kette mehr Strom zieht als die andere, wird sie heller
und heifder laufen. Die Kuhlkorpertemperatur steigt langsam an, was zum Abfallen der
Ve der zweiten Kette und auch dazu fiihrt, dass sie versucht, mehr Strom zu ziehen.
In der Theorie sollten die beiden Ketten dann wegen der thermischen negativen
Ruickflhrung ihre jeweiligen Stréme ausgleichen. In der Praxis kann dieser Effekt zwar
gemessen werden; er ist jedoch ungenliigend, um einen genauen Stromausgleich zu
garantieren.

Wenn es sich bei den beiden Ketten um zwei separate LED-Lampen handelt, findet
aulerdem keine Ruckflihrung zur Temperaturkompensation statt. Die Lampe mit der
niedrigsten kombinierten Vi zieht den meisten Strom, lauft am heilResten, und die V¢
fallt immer noch weiter. Dies verschlechtert die Asymmetrie und kann zu
Thermoinstabilitdt und LED-Ausfall fihren.

Als der Schaltkreis in Abb. 8.13 veroffentlicht wurde, gab es einige Kritik im Internet,
dass ein Stromspiegel keine ideale Loésung ware und dass schon das Hinzufligen von
Widerstanden mit 1Q helfen wiirde, den Strom auszugleichen. Dies ist bis zu einem
gewissen Grad richtig, wenn man jedoch eine genaue Stromsymmetrie benétigt, dann
ist der Stromspiegel — abgesehen vom Antreiben jeder einzelnen Lampe durch einen
eigenen Treiber — immer noch die einfachste und beste Ldsung.

8.6 Parallele Ketten oder Grid-Array — was ist
besser?

In Abschnitt 8.4 wurden die Folgen von einzelnen LED-Ausféllen durch einen offenen
Stromkreis oder Kurzschluss besprochen. Je grofier die Anzahl von parallelgeschalteten
Ketten ist, desto niedriger ist die Gefahr, dass ein Einzelfehler in einer Kette zum Ausfall
der restlichen Ketten fuhren wirde. Wenn also funf Ketten parallel geschaltet waren,
wirden bei Ausfall durch einen offenen Stromkreis einer LED-Kette die restlichen vier
Ketten nur mit 125 % des Nennstroms Ubersteuert. Die LEDs wirden zwar deutlich heller
leuchten, aber sie wirden wohl kaum ausfallen, solange eine gute Warmeabfuhr
gewabhrleistet ist.

Der Nachteil einer Parallelschaltung vieler Ketten besteht darin, dass ein Treiber,
der mehrere Ampere liefern kann, erforderlich ist und dieser teuer oder schwer
erhaltlich sein konnte. AuRerdem ist bei der Auswahl von LED-Treibern, die viele Ampere
an Strom liefern kénnen, eine gewisse Sorgfalt erforderlich. Wenn die LED-Last zu
niedrig ist, weil z. B. ein Steckverbinder an einigen der Ketten einen fehlerhaften
Anschluss hat, brennt der Strom die restlichen LEDs sofort durch. Bevor der
LED-Treiber eingeschalten wird muss genau darauf geachtet werden, dass alle
Verbindungen einwandfrei sind. Viele teure LED-Beleuchtungsinstallationen
wurden schon aufgrund fehlerhafter Verdrahtung und Einsatz von Hochstrom-LED-
Treibern beschadigt!
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In der Praxis ist es sicherer, die Anzahl von parallelgeschalteten Ketten je Treiber auf
funf oder weniger zu begrenzen und mehrere Niederstrom-Treiber statt eines einzelnen
Hochstromtreibers zu verwenden, wenn entsprechend viele LEDs angetrieben werden
mussen.

Die Verwendung langer Ketten ist auch keine schlechte Idee, denn wenn eine LED durch
Kurzschluss ausfallt, ist der Stromanstieg in dieser Kette proportional geringer je langer
die Ketten sind.

Die nachste Frage ist, ob die LEDs in individuellen Ketten geschalten oder die Ketten
kreuzweise verbunden werden sollen, um ein LED-Array anzufertigen. Das folgende
Beispiel mit 15 LEDs veranschaulicht diese beiden Varianten (in beiden Fallen ist der
Treiber derselbe). Man konnte die 15 LEDs in finf Saulen von 3 LEDs anschlief3en, aber
aus dem oben erwdhnten Grund sind drei Saulen aus 5 LEDs eine sicherere
Anordnung.

Kette 1 Kette 2 Kette 3 Kette 1 Kette 2 Kette 3

24V
Battery

O_

RCD-24-0.70
o—
GND

Abb. 8.14: Verbindung von LEDs in parallelen Ketten oder ein Grid-Array

Der Vorteil eines Grid-Arrays besteht darin, dass, wenn eine LED ausfallt, nicht die ganze
Saule von LEDs ausfallt, sondern nur die LEDs in derselben Reihe wie die ausgefallene
LED uUberlastet werden. Fallt eine LED durch Kurzschluss aus, werden die LEDs in
derselben Reihe nicht mehr leuchten, aber der durch die restlichen LEDs flieRende
Strom bleibt immer noch korrekt.

Wenn es darauf ankommt, dass eine Lampe mit 15 LEDs zuverlassig arbeitet und dass
sie weiterhin Licht ausstrahlt, selbst wenn einzelne LEDs durch einen offenen Kreis oder
Kurzschluss ausfallen, dann ist die Grid-Array-Losung der beste Weg, die LEDs zu
verschalten.



Der Nachteil eines Grid-Arrays besteht darin, dass es sich bei der VF in jeder Reihe um
einen Durchschnittswert handelt und die Toleranz von *#20% in einzelnen LED-
Durchlassspannungen bedeuten kann, dass nicht alle LEDs dieselbe Helligkeit
aufweisen. Dies kann zu lokalen Uberhitzungsstellen und einer verringerten
LED-Lebensdauer einiger LEDs und auch den &sthetischen Anspruch verletzten
(z.B. man stelle sich eine Designerlampe vor wo manche LEDs deutlich dunkler leuchten
als andere).

Wenn es wichtig ist, dass eine Lampe mit 15 LEDs eine sehr gleichmafige Lichtleistung
ohne lokale Uberhitzungsstellen aufweist, dann ist eine Schaltung der LEDs in
parallelgeschalteten Ketten die beste Losung.

Wenn sowohl die Ausfallsunempfindlichkeit als auch eine gleichmafige Lichtleistung
wesentlich sind, dann ist es am besten, drei Ketten und drei 350-mA-Treiber zu
verwenden!

8.7 Dimmen von LEDs

Wenn LEDs gedimmt werden sollen — sei es durch 1-10V Analogspannung,
-Phasenanschnittsteuerung, Stromnetz (power-line), Digitaleingange wie DALI oder eine
WLAN-Verbindung — dann gibt es tatsachlich nur zwei Moglichkeiten, den Ausgang
einer LED zu dimmen: entweder durch lineares Reduzieren des Stroms durch die LED
(Analogdimmung) oder durch deren sehr schnelles Ein- und Ausschalten mit
verschiedenen Impuls-Pausen-Verhaltnissen (PWM-Dimmung). Obwohl beide Verfahren
denselben Effekt erreichen, gibt es wichtige Unterschiede in der Art und Weise, wie sie
in der Praxis arbeiten. Daher ist die richtige Wahl des Verfahrens zur Dimmung fir viele
Anwendungen von entscheidender Bedeutung.

8.7.1 Analoges Dimmen gegenuber PWM-Dimmen

Eine LED arbeitet in einem sehr engen Durchlassspannungsbereich. Eine typische,
lichtstarke Einzelchip-LED beginnt bei ca. 2,5V zu leuchten, erreicht 10% Helligkeit bei
2,7V und volle Helligkeit bei 3,1V. Die Aufgabe eines Konstantstrom-LED-Treibers
besteht darin, die an der LED angelegte Spannung kontinuierlich abzugleichen, um den
Strom durch sie konstant zu erhalten, obwohl die LED mit der Temperatur und Zeit driftet.
Um die Stabilitat zu erhéhen, wird der Strom in der Regel durch Messung der Spannung
an einem niederohmigen Serienwiderstand und Zufiihrung des Ergebnisses in eine
analoge Ruckfuhrungsschleife mit einer relativ langsamen Ansprechzeit iberwacht.
tAnaloges Dimmen l&sst sich dann leicht einflhren, indem man eine Komparatorstufe
in die Rickfihrungsschleife einfugt.
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Abb. 8.15 Analoge Dimmsteuerung

Analoges Dimmen kann — aulRer bei den extremen Einstellwerten bei fast voller Helligkeit
oder fast voller Dunkelheit — sehr lineare Dimmkurven liefern. Auf den hellsten
Dimm-Niveaus kénnen Sattigungseffekte im Komparator nichtlineares Ansprechen
erzeugen, wahrend auf den dunkelsten Lichtniveaus der Strom durch den
Shuntwiderstand so niedrig ist, dass die Eingangsoffsetspannungen im Messverstarker
zu einer wesentlichen Fehlerquelle werden. Das Gesamtergebnis ist unvermeidliches
nichtlineares Dimmen in den unteren und den oberen 3% des Dimmungsbereichs, und
dies gilt sogar fur einen mit Sachverstand entwickelten Analogdimmung-Schaltkreis.
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Abb. 8.16: Nichtlinearititen von analogem Dimmen

Eine Alternative zu analogem Dimmen ist PWM-Dimmen. Hierbei sind zwar auch ein
Serienwiderstand und ein Strommessverstarker erforderlich, um den maximalen durch
die LED flieRenden Strom zu Uberwachen, aber die angelegte LED-Spannungsquelle
wird mit einem PWM-Signal ein- und ausgeschalten. Diese Vorgehensweise wird
aufgrund ihrer Einfachheit sehr haufig bei Einzelchip-LED-Treibern wendet.
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Abb. 8.17: PWM-Dimmungssteuerung

PWM-Dimmen ist nicht so linear wie analoges Dimmen. Wenn der PWM-Steuereingang
nach unten geht, schaltet die Ausgangsspannung nicht sofort aus, da sich die Ausgangs-
kapazitat durch die LED-Last entladen muss. Wenn der PWM-Eingang nach oben geht,
hat der Spannungsregler eine verzogerte Ansprechzeit auf den Freigabeeingang, da er
sich zuerst einschalten muss. Diese Ein- und Ausschaltverzégerungen bedeuten, dass
relativ niederfrequente PWM-Signale (einige Hundert Hz) verwendet werden missen
und das Ansprechverhalten des Dimmens nichtlinear ist. In vielen Konstruktionen
bedeuten diese Verzégerungen, dass PWM-Dimmen unter 10% nicht moglich ist, weil
der Treiber nicht rechtzeitig auf das kurze Eingangssignal reagieren kann.
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Abb. 8.18: Nichtlinearititen beim PWM-Dimmen

Eine Alternative zur Ansteuerung des Freigabeeingangs mit dem PWM-Dimmsignal
besteht darin, die Masseverbindung an der LED-Kette durch einen FET zu unterbrechen.
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Da der FET viel schneller als die Stromregler-Rickflihrungsschleife reagiert, ist tiefes
Dimmen unter 5 % mdéglich. Wenn die LED-Last jedoch abgeschalten wird, schwebt der
Ausgang bis zum maximalen Grenzwert, weshalb die Stromregelung einige Zeit zur
erneuten Stabilisierung bendtigt, wenn die LED wiedereingeschalten wird. Dieser
StromUberschusseffekt tritt in jedem PWM Zyklus auf. Daher muss die Langzeitwirkung
auf die Lebensdauer der LED beachtet werden.
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Abb. 8.19: Schalt-Dimmen

8.7.2 Wahrgenommene Helligkeit

Nachdem wir erkennen mussten, dass es keine ideale Methode fir das Dimmen von
LEDs gibt, stollen wir auf das nachste Problem: unsere Augen. Die menschliche
Wahrnehmung von Helligkeit ist nichtlinear. Bei schwachen Lichtpegeln 6ffnet sich
unsere Regenbogenhaut automatisch, um mehr Licht einzulassen — daher nehmen wir
LEDs heller wahr, als ein einfacher Lichtmesser es anzeigen wirde. Um das Verhaltnis
zwischen wahrgenommener und gemessener Helligkeit auszurechnen, nimmt man die
Quadratwurzel aus dem gemessenen Normlicht, z. B. wiirde eine auf ein Viertel (0,25)
des LED-Nennstroms gedimmte LED fiir unsere Augen V0,25 = 0,5 oder halb so hell
erscheinen.

Obwohl sich fast alle Hersteller von LED-Treibern sehr darum bemuhen, ihre Dimmer
moglichst linear und mathematisch genau zu dimmen, bevorzugen unsere Augen die
nichtlineare Kurve der nattrlichen Glihlampe, da sie unserer Helligkeitswahrnehmung
sehr viel naher kommt als das lineare Ansprechen der LEDs. Auf dem LED-Markt ist
zurzeit die Nachfrage nach Linearitat groBer als nach Natirlichkeit, da dies die
Abstimmung von verschiedenen Lichtarten einfacher macht. In Zukunft kdnnte sich
dies jedoch andern, da der Markt reifer und die Nachfrage nach natirlicherem Dimmen
groler werden wird.

100%-

Gemessene Helligkel

0% LED-Strom 100%

Abb. 8.20: Menschliche visuelle Wahrnehmung



8.7.3 Abschlusswort zum Dimmen

Das LED-Dimmen mag von vielen Lieferanten von Vorschaltgeraten als "eine beschlos-
sene Sache" prasentiert werden; selbstbewusst schreiben sie Spezifikationen wie
Dimm-Verhaltnisse von 1:1000 in ihre Datenblatter, obwohl ihre Ausgangsgenauigkeit
nur +/-5% (1:20) betragt, aber diese kurze Erdrterung zeigt, dass genaues, lineares und
fimmerfreies LED-Dimmen immer noch keine Selbstverstandlichkeit ist, ungeachtet
vieler Tausender von verschiedenen dimmbaren LED-Treibern auf dem Markt. Da sich
die LED-Technik jedoch standig weiterentwickelt, um mehr Licht fir weniger Strom
anzubieten, interessieren sich die Anwender weniger flur verfigbare Lichtleistung und
mehr fur die Steuerung dieser Leistung. Somit werden dimmbare LEDs immer mehr zum
Standard — umso mehr, weil neue Faktoren, wie z. B. die Energieeffizienzrichtlinien,
zunehmend dimmbare Beleuchtung fordern, um den Stromverbrauch zu verringern.

8.8 Thermische Uberlegungen

Hochleistungs-LEDs bendtigen gute Warmeableitung, wenn sich ihre tatsachliche
Lebensdauer der im Datenblatt angegebenen nahern soll. Die erste Frage konnte sein,
warum LEDs mit hohem Wirkungsgrad heils werden? Es scheint unlogisch, dass eine
LED mit einer Lichtausbeute von ca. 50 Lumen-per-Watt ein sorgfaltigeres Warmedesign
als beispielsweise ein Scheinwerfer mit einem Bruchteil des Wirkungsgrades bendétigt.

Das folgende Beispiel kann helfen: Ein Halogenstrahler mit 100W liefert 5W nutzliches
Licht. Aus den restlichen 95W aufgenommener Leistung werden ca. 80W im
Infrarotbereich ausgestrahlt und nur 15W als Warme an den Beleuchtungskorper
geleitet. Eine 50-W-LED-Beleuchtung liefert ebenfalls 5W nitzliches Licht. Aber die
restliche Leistung von 45W wird als Warme an das Gehause abgeleitet. Obwohl die
Lichtausbeute der LED-Beleuchtung also doppelt so hoch ist, wie die der Glihlampe,
muss ein Gehduse entwickelt werden, das fast dreimal soviel Warmeabfuhr sicherstellt.

Ein anderer wichtiger Unterschied zwischen Gliihlampen- und LED-Lichtquellen besteht
darin, dass sich die Glihlampe, um zu arbeiten, auf hohe Temperaturen verlasst
(der Gluhfaden leuchtet schlieBlich in Wei3glut), wahrend die LED-Lebensdauer stark
beeintrachtigt wird, wenn die Sperrschichttemperatur im Halbleiterkristall der LED Uber
100°C ansteigt.

Sperrschichttemperatur <100°C [ 100-115°C | 115-125°C | >125°C

LED-Lebensdauer B50/50%
der Uberlebensrate

1 3 I 10*

Tabelle 8.2: LED-Lebensdauer gegeniiber Sperrschichttemperatur
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Abb. 8.21: LED-Lichtstrom gegeniiber LED- Sperrschichttemperatur
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Auch Hochleistungs-LEDs verlieren Lichtausbeute mit ansteigender Sperrschicht-
temperatur. Die im Datenblatt angegebenen Lichtleistungszahlen werden normalerweise
nur fir 25°C angegeben.

Bei einer Sperrschichttemperatur von 65°C fallt die Lichtleistung normalerweise um
10%, und bei 100°C gehen 20% Helligkeit verloren (Abb. 8.21).

Somit lauft eine mit Sachverstand entwickelte LED-Lampe bei einer maximalen
Temperatur des LED-Grundkdrpers von ca. 65°C. Eine Mdéglichkeit sicherzustellen, dass
die LED-Temperatur nicht auf einen zu hohen Wert ansteigt, besteht darin bei
ansteigender Temperatur ein Derating anzuwenden. Das nachste Kapitel gibt
einige praktische Beispiele.

8.9 Temperatur-Derating

Eine LED kann nur konsequent unter Vollleistung laufen, wenn die Warmeableitung
adaquat ist und die Umgebungstemperatur innerhalb der angemessenen Grenzen bleibt.
Steigt die Temperatur des LED-Grundkoérpers auf einen zu hohen Wert an, missen
Vorkehrungen getroffen werden, um die interne Verlustleistung zu reduzieren.
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Abb. 8.22: Typische LED-Temperatur-Derating-Kurve

Abb. 8.22 zeigt ein ideales LED-Strom vs. Temperatur-Verhaltnis. Bis zur vom Hersteller
angegeben maximalen Arbeitstemperatur bleibt der LED-Strom konstant. Wenn die
LED-Temperatur den Grenzwert Uberschreitet, wird der Strom und somit die Leistung
reduziert, die LED wird gedimmt um sie vor Uberhitzung zu schiitzen. Diese Kurve nennt
man "Derating-Kurve"; sie halt die LED im Betrieb innerhalb ihrer sicheren
Verlustleistungsgrenzen. Die 55°C "Schwellen"-Temperatur in obigem Diagramm ist die
Grundkorper- oder Kihlkorpertemperatur — die LED selbst wird normalerweise
15°C warmer (d. h. 70°C) und die interne Sperrschichttemperatur nahezu 35°C warmer
(d. h. 90°C). Somit ist 55°C eine sichere Leistungsgrenze, obwohl sie auf ein Maximum
von 65°C fur leistungsfahige LED-Lampen erhdht werden kdnnte.



8.9.1 Hinzufuigen von automatischem Temperatur-
Derating zu einem LED-Treiber

Verfugt ein LED-Treiber Uber einen Dimmeingang, dann kann man leicht einen externen
Temperatursensor und einige externe Stromkreise hinzufligen, um die gewlinschte
Derating-Kennlinie wiederherzustellen, wie in Abb. 8.22 gezeigt.

Der LED-Treiber der Serie RCD-24 von Recom verflgt Uber zwei verschiedene
Dimmeingange und ist somit ein idealer Kandidat, um die verschiedenen Méglichkeiten
zu erklaren, wie Ubertemperaturschutz in einen LED-Treiberkreis integriert werden kann.

8.9.2 Ubertemperaturschutz durch Verwendung eines
PTC-Widerstands

Ein Thermistor ist ein Widerstand, der seine Grolke mit der Temperatur andert. Steigt
der Widerstand mit ansteigender Temperatur an, weist er einen positiven
Temperaturkoeffizienten (PTC) auf. Es gibt PTC-Thermistoren mit einer sehr
nichtlinearen Kennlinie (Abb. 8.23).
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Abb. 8.23: Typische Widerstand-Temperatur-Kurve von PTC-Thermistoren

Solange die Temperatur unter einem gegebenen Schwellenwert bleibt, in diesem Fall
70°C, weist der PTC-Thermistor einen relativ stabilen Widerstand in der Grofenordnung
von ca. hundert Ohm auf. Uber diesem Schwellenwert steigt der Widerstand sehr schnell
an: bei 80°C betragt der Widerstand 1kQ; bei 90°C 10kQ und bei 100°C 100kQ.

Praktischerweise sind viele PTC-Thermistoren auch mit einer mechanischen
(Schraub)Befestigung erhaltlich, die zur Temperaturiberwachung sehr leicht am
Kihlkérpergehause der LED-Beleuchtung angebracht werden kann.

Dieses Ansprechverhalten kann verwendet werden, um eine sehr einfache, preiswerte
und zuverlassige Ubertemperaturschutzschaltung unter Verwendung eines analogen
Dimmeinganges der LED-Treiber der Serie RCD-24 herzustellen (Abb. 8.24 und Abb. 8.25).

Der analoge Dimmeingang wird durch eine externe Spannung angesteuert. Wenn die
Eingangsspannung festgelegt ist, sind lediglich ein PTC-Thermistor und zwei
Spannungsteilerwiderstande als einzige zusatzliche Komponenten erforderlich, um eine
automatische Temperatur-Derating-Funktion zu realisieren.
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Wenn andere Derating-Temperaturpunkte erforderlich sind, sind PTC-Thermoresistoren
mit verschiedenen Temperaturschwellen in 10°C-Schritten von 60°C bis zu 130°C
erhaltlich. Daher ist es einfach eine Frage der Auswahl des richtigen Teils, um den
Spezifikationen der LED zu entsprechen. Ist die Eingangsspannung variabel, dann kann
eine Zenerdiode oder ein Linearspannungsregler hinzugefiigt werden, um eine stabile
Vergleichsspannung zu gewahrleisten.

Analoges 1
470k Dimmen 7

RCD-24-0.35
110k PTC

GND

Abb. 8.24: PTC-Thermistorkreis
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Abb. 8.25: Resultierende LED-Derating-Kurve (rote Linie)

8.9.3 Ubertemperaturschutz unter Verwendung von

analogem Temperatursensor-IC

Es sind viele IC-Temperatursensoren, die Uber einen temperaturlinearen Ausgang
verfligen, erhaltlich. Sie kosten nicht viel mehr als PTC-Thermistoren und haben den
Vorteil, dass ihre Linearitat und Offsets sehr genau sind, weshalb eine Temperatur-
Uberwachung mit <1°C Auflésung mdglich ist. Um eine nitzliche Steuersignalspannung
zu erzeugen, muss der Ausgang verstarkt werden. Daher werden sie am haufigsten mit
einer Operationsverstarkerstufe verwendet.

Die unten vorgeschlagene Schaltung (Abb. 8.26) verwendet einen gebrauchlichen
Temperatursensor IC und einen Operationsverstarker. Ahnliche Produkte sind von
vielen anderen Herstellern erhaltlich. Der Ausgang der Schaltung wird an den
analogen Spannungsdimmeingang der RCD-Treiber-Serie angeschlossen. Dieser
Steuereingang dimmt die LED-Helligkeit je nach der am Pin vorhandenen Spannung
linear.



Im Schaltkreis unten versorgt der Temperatursensor die lineare Ausgangsspannung je
nach Umgebungstemperatur. Der Ausgang ist auf 10mV/°C + 600mV vorkalibriert,
sodass die Ausgangsspannung bei 55°C 1,15V betragt. Der Operationsverstarkerblock
enthalt zwei Kleinleistungs-Operationsverstarker und eine prazise Spannungsreferenz
von 200mV. Die Offset-Voreinstellung gleicht den Offset auf 1,15V ab, und die
Verstarkung ist so eingestellt, dass die LED bei 100°C mit 50% Nennstrom lauft.
Der Vorteil dieser Schaltung besteht darin, dass nur ein Aufbau benétigt wird, um
verschiedene LED-Charakteristiken von unterschiedlichen Herstellern zu kompensieren,

da der Maximalwert der Derating-Kurve einstellbar ist.
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Abb. 8.26: Analoge Ubertemperaturschutzschaltung
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Abb. 8.27: Resultierende LED-Derating-Kurve (rote Linie)
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8.9.4 Ubertemperaturschutz unter Verwendung eines
Mikrocontrollers

Die zweite Moglichkeit des Dimmeingangs der RCD-Serie ist der PWM-Eingang.
Impulsbreitenmodulation verwendet ein digitales Signal zur Steuerung der Helligkeit der
LEDs, das die LEDs so schnell ein- und ausschaltet, dass dies fiir das menschliche
Auge nicht sichtbar ist. Wenn die LED langere Zeit AUS bleibt als EIN, erscheint sie
gedimmt. Wenn die LED langere Zeit EIN als AUS bleibt, dann erscheint sie hell. Der
PWM-Eingang antwortet auf den Logikeingang und ist daher fir die Anbindung eines
Digitalreglers ideal.

Es gibt einige ICs, die eine Temperatur direkt in ein PWM-Signal umwandeln (z. B. einige
Lifterregler, MAX6673, TMP0O5 usw.). Jedoch ist etwas eingebaute Intelligenz
normalerweise erforderlich, um die Temperaturschwelle einzustellen und das PWM-
Signal auf die Derating-Kurve der LED abzustimmen. Deshalb ist es haufig einfacher,
einen Mikrocontroller zu verwenden.

Der Schaltungsvorschlag unten (Abb. 8.28) verwendet einen Mikrocontroller, um bis zu
acht LED-Treiber zu Uberwachen und zu steuern. Da nur sechs Ein- und
Ausgangsanschlisse verwendet werden, kann die Schaltung leicht erweitert werden,
um mehr LED-Treiber zu steuern, oder es kdnnte durch Verwendung der freien Ports
ein Fernuberhitzungsalarm hinzugefligt werden.

In diesem Beispiel wird die Temperaturmessung mittels MAX6575L/H ICs, die
Kleinleistungs-Temperatursensoren sind, realisiert. Bis zu acht Temperatursensoren
kénnen eine Dreidraht-Schnittstelle teilen. Temperaturen werden mittels Messung von
Zeitverzdgerung zwischen dem durch den Mikroprozessor initiierten Triggerimpuls und
der Abfallflanke der nachfolgenden Impulsverzégerungen abgelesen, wie von den
Geréaten ermittelt. Verschiedene Sensoren an derselben Ein- und Ausgabeleitung
verwenden verschiedene Multiplikatoren fiir die Wartezeit, um eine Uberlappung der
Signale zu vermeiden. Eine ahnliche Konstruktion kénnte ebenso leicht mit anderen
Temperatursensoren von verschiedenen Herstellern eingebaut werden — z. B. der
TPMO5 im Verkettungsmodus.

Der ansprechbare Kleinleistungs-Latchflipflop 74HC259 kann mit einem Ruckstellimpuls
zurlickgesetzt werden, womit alle LED-Treiber eingeschalten werden. Der
Mikroprozessor kann dann jeden Ausgang nach einer angemessenen Zeitverzdgerung
individuell einstellen, um acht PWM-Signale zu erzeugen und jeden LED-Treiber
unabhangig zu steuern.
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Abb. 8.28: Mikroprozessorgesteuerter PWM-Regler fiir bis zu acht LED-Treiber
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8.10 Korrektur der Helligkeit

So wie die Temperaturmessung in einem Regelkreis verwendet werden kann, um die
LED-Temperatur konstant zu halten, kann ein Lichtaufnehmer verwendet werden, um
die Lichtleistung der LED konstant zu halten.

Alle LEDs verlieren Lichtausbeute im Laufe der Zeit:
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Abb. 8.29: Verlust von Lichtleistung im Laufe der Zeit

Wenn in einem Zimmer eine LED-Lampe angebracht wird und dann zwei Monate spater
eine identische Lampe hinzugefugt wird, wird die neue Lampe fast 5% heller sein.

Eine Losung dieses Problems besteht darin, die Nennlichtleistung durch Verwendung
eines Lichtaufnehmers auf 95% herabzusetzen, z. B. eine Fotodiode wie in Abb. 8.30
gezeigtem Beispiel. Die Anschlussleitungen der Fotodiode mussen kurz gehalten
werden, um das Eindringen von zu viel Rauschen im Schaltkreis zu vermeiden. R, sollte
so gewahlt werden, dass die Ausgangsspannung des Rail-to-Rail-Operationsverstarkers
ICL7611 ca. 200mV betragt, wenn die LED-Lampe neu ist.
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I
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s ICL7611
RCD-24-1.20 AN

Abb. 8.30: Lichtaufnehmer-Riickkopplungskreis

Da die LED die Lichtstromeffizienz mit der Zeit verliert, erhéht der Riickkopplungskreis
den LED-Strom automatisch, um dies zu kompensieren. Das in Abb. 8.30 gezeigte
Schaltungskonzept kann modifiziert werden, wenn sowohl eine stabile maximale
Lichtleistung als auch Dimmen erforderlich sind.

Der LED-Treiber der RCD-Serie ist nahezu einzigartig, da er Gber zwei Dimmeingange
verfligt, die beide gleichzeitig verwendet werden kénnen.
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Somit kann der analoge Dimmeingang flr die Korrektur der LED-Helligkeit verwendet
werden, wahrend der PWM-Eingang zum unabhangigen Dimmen von LEDs eingesetzt
werden kann.

Abb. 8.31 zeigt ein Schaltkreiskonzept, das eine Track-and-Hold-Technologie verwendet,
um den Ruckkopplungsspannungspegel der Helligkeitskorrektur zu speichern,
wahrend die LED eingeschalten ist, den Pegel aber ignoriert, wenn die LED AUS ist.
Somit ist die an den RCD Ubertragene Rickkopplungsspannung unabhangig vom
PWM-Dimmeingang.

Eine durch den Widerstand mit 10kQ und den Kondensator mit 10nF gebildete geringe
Verzoégerung stellt sicher, dass die Ansprechzeit des LED-Treiberausgangs
beachtet wird, bevor die Operationsverstarker-Ausgangsspannung gemessen und auf
dem Kondensator mit 470nF gespeichert wird.

Die genauen Bauteilwerte miissen fir einzelne Anwendungen eventuell optimiert werden.

"L
off _”-
PWM CD4093

Dimm-
steuerung

[
RCD-24-1.20

Analoge
PWM

Abb. 8.31: Dimmbarer Lichtaufnehmerriickkopplungskreis

Eine andere verbreitete Anwendung flr optische Rickfuhrung ist ein Umgebungs-
lichtsensor. Die Idee besteht darin, keine konstante LED-Lichtleistung zu haben, sondern
die Umgebungslichtpegel zu messen und die LEDs tagsiiber zu dimmen und die
Helligkeit der LEDs allmahlich zu erhéhen, wenn es dunkelt wird, um den Lichtstrom
konstant zu erhalten.

Ein verbreiteter, preiswerter Lichtaufnehmer ist ein LDR oder lichtempfindlicher
Widerstand. Dieser weist ein lineares Ansprechen auf den natirlichen Logarithmus des
Helligkeitspegels auf (R = Lux x e-b) und kann mit einigen Vorwiderstanden leicht
eingesetzt werden, um das gewunschte Umgebungslichtniveau einzustellen.

24vde O .
RCD-24-0.35

4k7 1 7

| Analog

GND

LDR* = 200R bei erforderlichem Helligkeitspegel

Abb. 8.32: Umgebungslichtsensor-Riickkopplungskreis



8.11 Einige Schaltungskonzepte unter
Verwendung eines RCD-Treibers

200k
1

0-4.5V
©
Analog —

RCD-24-xxx

Abb. 8.33: 0 — 10V Dimmsteuerung (0V = 0 %, 10V = 100 %)

So funktioniert es:

Der Rail-to-Rail-Operationsverstarker wird als invertierender Verstarker konfiguriert.
Der nichtinvertierende Eingang wird bei einer "virtuelle Masse"-Spannung von 2,25V
durch die 120k- und 100k-Widerstandsteilerkette gehalten. Betragt die Eingangs-
spannung 0V, dann muss die Operationsverstarkerspannung 4,5V betragen, damit die
Spannung am invertierenden Eingang des Opamp auch 2,25V betragt. Betragt
die Eingangsspannung 10V, dann senkt der Eingangsspannungsteiler von 1k2 und
1k0 die Eingangsspannung der Verstarkerschaltung auf 4,5V. Nur wenn die Ausgangs-
spannung OV betragt, sind die Eingange am Operationsverstarker ausgeglichen.

Eine geringfligige Modifikation dieser Schaltung erlaubt Steuerspannungen von 1 bis 10V.

200k
1

0-45V
/ (=)
Analog

RCD-24-xxx

Abb. 8.34: 1 - 10 V - Dimmsteuerung (1V =0 %, 10 V=100 %)

So funktioniert es:

Der Rail-to-Rail-Operationsverstarker wird als invertierender Verstarker konfiguriert. Der
nichtinvertierende Eingang wird bei einem virtuellen Erdpotential von 2,5V durch die
100k-Widerstandsteilerkette gehalten. Betragt die Eingangsspannung 1V, dann senkt
der 1k 0-Eingangsspannungsteiler die Spannung am invertierenden Eingang des Opamp
auf 0,5V. Nur wenn die Ausgangsspannung 4,5V betragt, sind die Eingange am Opera-
tionsverstarker ausgeglichen.
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Betragt die Eingangsspannung 10V, dann senkt der Eingangsspannungsteiler die
*Spannung am invertierenden Eingang des Opamp auf 5V. Nur wenn die Ausgangs-
spannung 0V betragt, sind die Eingdnge am Operationsverstarker ausgeglichen.

Variable
SPZTJ’;‘IJI';QS' O I:I RCD-24-1.20 LED+
4k7
Analog
avr K 10k|:|<J
GNDO ® LED-

Abb. 8.35: Einfacher Potentiometer-Dimmer

So funktioniert es:

Wenn die Eingangsspannung (z. B. eine Batterie) nicht stabilisiert ist, dann muss die
Eingangsdimmspannung geregelt werden. Eine einfache Zenerdiode ist alles, was
bendtigt wird, obwohl auch ein 5-V-Regler verwendet werden konnte, wenn eine sehr
genaue Dimmsteuerung bendétigt wird.

Variable o
Spannungs- LED+
quelle RCD-24-1.20
VRer
Analog
GNDO LED-

Abb. 8.36: Genauer Potentiometer-Dimmer

PWM zu Analog:

Der analoge Dimmeingang kann auch mit einem PWM-Signal angesteuert werden. Dies
vermeidet die maximalzulassige Frequenz am PWM-Eingang und ist flir Mikrocontroller,
die auf internen Timern basierende PWM-Ausgange besitzen und nicht einfach
niederfrequente PWM-Signale ausgeben kénnen, nitzlich.

Der Nachteil dieses Verfahrens besteht darin, dass die Ansprechzeit des LED-Ausgangs
auf eine Anderung des Dimmniveaus langer ist, weil der Kondensator bis auf den
Mittelwert des Eingangsspannungspegels geladen oder entladen werden muss.

Variable

Spannungs-
quelle
Hochfrequentes (>10kHz) O_:T Analog LED+
'I_I'L-Pegel-PWM-SlgnaI 1k0 100N RCD-24-1.20
_|U_|_ GNDO T

Abb. 8.37: PWM auf Analog-Dimmsteuerung

LED-
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Handgesteuerte PWM-Generatoren:

PWM-Signale verfiigen Uber den Vorteil, dass die Signale Uber sehr lange Entfernungen
ohne Verlust gesendet werden kénnen und dass sie groRtenteils nicht fir interne
Stoérungen anfallig sind.

Es ist manchmal besser das PWM-Impuls-Pausen-Verhaltnisses Uber eine
Handsteuerung (z. B. Potentiometer) einzustellen, als das Signal in digitaler Form zu
erzeugen. Die folgenden beiden Schaltungen sind Beispiele flr einfache, universelle
PWM-Generatoren fir die RCD-Serie:

100k
1N4148 1N4148

GND

Dis RCD-24-xxx f—

Trig

PWM

Output Thresh

|7 Reset Cv 10n
I v

Abb. 8.38: 555-gestiitzter PWM-Generator (Potentiometerregelung)

LtL

50

5VDC LED-Versorgung

0-5v L RCD-24-xxx
PWM-
Steuerung PWM

-

Abb. 8.39: Komparatorgestiitzter PWM-Generator (Potentiometer- oder
Spannungsregelung)

Schalten von L ED-Ketten:

Dieses Anwendungskonzept ermdglicht das ein- bzw. ausschalten von vier LED-Ketten
mit einem 4-Bit-Steuersignal, ohne die aktiven Strange zu Ubersteuern.

Die Ketten kdnnen auch unabhangig voneinander gedimmt werden, ggf. unter
Verwendung eines PWM-Dimmeingangs.
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RCD-24-xxx

O
Dimm-

Eingang

LED-Versorgung

s

° ® ®
Analog
PWM
First @ First @ First @ First @
' ' '

(OEN Kette 4
OEN Kette 3
OEN Kette 2
Jeder Steuereingang, der auf Low ist, QENKette 1
fugt 1,1 V zum Operationsverstérker-
ausgang hinzu, umgekehrt zieht jeder
Steuereingang, der auf High (+5 V) ist,
1,1V vom Ausgang ab.
Abb. 8.40: Schaltbare LED-Ketten mit LED-Stromausgleich
Operations-
S1 S2 S3 S4 verstarker | LED-Strom
Vout
0 0 0 0 4.4V OmA
0 0 0 1 3.3V 250Ma
0 0 1 0 3.3V 250mA
0 0 1 1 2.2V 500mA
0 1 0 0 3.3V 250mA
0 1 0 1 2.2V 500mA
0 1 1 0 2.2V 500mA
0 1 1 1 1.1V 750mA
1 0 0 0 3.3V 250mA
1 0 0 1 2.2V 500mA
1 0 1 1 1.1V 750mA
1 1 0 0 2.2V 500mA
1 1 0 1 1.1V 750mA
1 1 1 0 1.1V 750mA
1 1 1 1 oV 1000mA

Tabelle 8.3: 4-Bit-Steuerelemente



Analog

RCD-24-0.70 O LED+

—O LED-

Abb. 8.41: Schaltkreis LED-Hintergrundbeleuchtung

C B A Analogeingang | LED-Strom
0 0 0 0.00v 700mA
0 0 1 0.64V 600mA
0 1 0 1.28V 500mA
0 1 1 1.93V 400mA
1 0 0 2.25V 300mA
1 0 1 3.21V 200mA
1 1 0 3.86V 100mA
1 1 1 4.50V 000mA

Tabelle 8.4: 3-Bit-Zweipunkteingang

So funktioniert es:

Das R2R-Widerstandsnetzwerk wandelt den 3-Bit-Binareingang in eine 8-stufige Steuer-

spannung um.

Der Vorteil dieser Schaltung gegentiber der vorhergehenden besteht darin, dass keine aktiven
Komponenten bendtigt und die R2R-Widerstandskette auf eine beliebige Anzahl von Bits
erweitert werden kann, wenn eine héhere Auflosung erforderlich ist. R2R-Netzwerke sind als
fertige Widerstandsnetzwerke in einem kompakten SIP-Format erhaltlich.

Dieser Typus eines Schaltkreises wird haufig als Regler fir Hintergrundbeleuchtung ver-
wendet, da acht Helligkeitsniveaus fiir die meisten Anwendungen in diesem Bereich aus-

reichend sind.
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12-VAC- -
Transformator 12V/10Ah Optionaler

L Blei-Séure-
ca. 16Vdc ORS5/1W Batterie Dimmer
o—0bt Py Py

L200CV Bt
1N4001
Lim}

RCD-24-xx [—LED+

1000pF
25V |220n —SP—TF .

3k9 =
1k0

. [ |
L
It

Analog

On/Off

— LED-

Funktionsauswahl: |

IAus..immer Aus |

|Ein  _.immer Ein

10pF Auto  ...LED schaltet sich ein, wenn die'
ov ! Netzstromversorgung faltt |

Abb. 8.42: Diese Schaltung verwendet einen Niederspannungs-
Netztransformator zum Laden einer Blei-Saure-Reservebatterie

Eine lineare Vorregelung begrenzt sowohl die Ladespannung der Batterie als auch den
maximalen Ladestrom, um es demselben Schaltkreis zu ermdglichen, sowohl eine
entladene Batterie wiederaufzuladen als auch die laufende Nachladung einer vollstandig
geladenen Batterie durchzuflihren. Der LED-Treiber kann umgeschalten werden, um die
LED-Beleuchtung automatisch einzuschalten, wenn ein Netzeingang ausfallt.

So funktioniert es:

Der 12-VAC-Ausgang aus dem Transformator ist gleichgerichtet und geglattet, um den
Linearregler mit ca. 16 VDC zu versorgen. Der Regler wird so eingestellt, dass er 13,8
V bei 1A maximalem Strom liefert, um eine 12-V-Blei-Saure-Batterie zu laden. Die Diode
am Ausgang des L200 sperrt den Strom aus der Batterie in den Regler, wenn der
Netzeingang abgeschaltet ist; da das Reglerreferenzeingangsignal jedoch nach der
Diode abgenommen wird, hat es keine Auswirkung auf die Ausgangsspannung.

Der Freigabeeingang des LED-Treibers des RCD kann auf drei Positionen geschaltet
werden:

AUS Der EIN/AUS-Eingang wird durch einen hochohmigen Widerstand auf 12V
gezogen. Dies erlaubt es einem 12-V-Signal, einen 5-V-Eingang zu steuern.
Diese Methode wird anstelle eines Spannungsteilers gewahlt, weil der Teiler
die Batterie mit der Zeit entladen wirde.

EIN Der Steuereingang wird offen gelassen, daher sind die LEDs EIN
voreingestellt.

AUTO Solange der Netzeingang aktiv ist, wird der 12-VAC-Ausgang durch den
Widerstand mit 10kQ und den Kondensator mit 10uF geglattet, um der
Mittelspannung ca. 6VDC zu liefern, was den LED-Treiber blockiert. Wenn das
Versorgungsnetz ausfallt oder ausgeschaltet wird, fallt diese Mittelspannung
auf Null, und der Treiber wird aktiviert.

Einfacher RGBW-Mischer:

Die RGB-Mischer-Anwendungsschaltung, wie im Recom-Datenblatt angegeben, kann
durch Einfiihrung von RGBW-LEDs leicht erweitert werden.



50k
Blau

16V-30V 10k 10k

1k

16V-30V

47k

50k
47V Dim

Abb. 8.43: RGBW-Mischer

RCD-24-1.00

Analog

aY
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9. DC/DC-Anwendungsideen
9.1 Einleitung

Viele Anwendungen erfordern eine DC/DC-Spannungswandlung. So viele, dass nach
Einschatzungen der Weltmarkt bis zum Jahre 2020 die 35-Milliarden-Dollar-Marke
Uberschritten haben wird. Fir viele Anwendungs-Entwickler ist aber der DC/DC-Wandler
eine "Blackbox"; eine Komponente zur Erfiillung einer Funktion - genau wie andere
Komponenten auch, wie z. B. eine Induktivitat oder ein Transistor. Als Allzweck-
Funktionsblock kann man DC/DC-Wandler Gberall bzw. da, wo man sie gerade bendtigt,
verwenden; es gibt keinen "typischen" Einsatzbereich. Dieses abschlieRende Kapitel
untersucht einige ungewohnlichere Moglichkeiten, wie DC/DC-Wandler verwendet
werden kdénnen und soll veranschaulichen, wie breit der Anwendungsbereich fir
DC/DC-Wandler ist.

9.2 Polaritatswechslung

Ein isolierter DC/DC-Wandler besitzt einen potentialfreien Ausgang. Gleichermalen
legitim ist es, sich vorzustellen, dass er einen potentialfreien Eingang hat. Deshalb kann
jeder isolierte DC/DC-Wandler verwendet werden, um die Polaritat einer Versorgungs-
spannung zu invertieren. Wenn keine Isolation bendtigt wird, aber ein gemeinsamer
Referenzpunkt, dann kann jeder Ausgang mit jedem Eingang sowie mit jeder
gewtinschten Referenzspannung verbunden werden. Die nachste Abbildung zeigt einige
in Frage kommende Konfigurationen, um aus positiven Eingangsspannungen negative
Ausgangsspannungen zu erzeugen und umgekehrt.

Isolierter Isolierter
DC/DC-Wandler DC/DC-Wandler
-48Vdc Vin- +5Vdc Vin
Vit Vourt—0 +5Vdc ovde Vint Voutt O 0Vdc
\ = o Vour- 0 -15Vde
“von -48V auf +5V”-Wandler “-15V aus +5V”-Versorgung

Abb. 9.1a + 9.1b: Beispiele der Umpolung unter Verwendung isolierter Wandler

Eine Anwendung fir -,von -48V auf +5V*“-Wandler kdnnte ein GSM-Sendermodul sein,
das aus einer Telefonleitung gespeist wird (zusatzliche Begrenzungsschaltungen fur die
Eingangsspannung kénnten bendtigt werden, um gegenuber dem Anrufsignal von
90V abzusichern). Eine Anwendung fur die Versorgung +5 auf -15V kann die negative
Spannungsversorgung fir Analogschaltungen wie Operationsverstarker oder
Analog-Digital-Wandler gewahrleisten.

Es ist auch mdglich, einen Schaltregler zu verwenden, um aus einer positiven
Eingangsspannung eine negative Ausgangsspannung bereitzustellen. Dies funktioniert,
weil der Abwartsschaltregler die Ausgangsspannung auf den gemeinsamen Pin bezieht,
aber nur die Spannungsdifferenz betrachtet, nicht jedoch die absolute Spannung. Wenn
der Ausgang geerdet ist und der gemeinsame Pin unverbunden gelassen wird, wird der



gemeinsame Pin negativ,um die korrekte Spannungsdifferenz aufrechtzuerhalten.
Abb. 9.1a zeigt ein Anwendungsbeispiel, in dem ein positiver 5-V-Schaltregler
verwendetwerden kann, um aus dem positiven 5-V-Eingang einen negativen 5-V-
Ausgang zu erzeugen: eine Schaltungsvariante die mit einem linearen Spannungsregler
unmoglich ist.

Nichtisolierter Nichtisolierter
DC/DC-Wandler DC/DC-Wandler

8V-18V 4.
Batterie P

+5Vdc TV|N+ Vourt —l—oowc Vit Vourt 0 +12Vdc
10pF =

Com —10pF

- 0-5Vdc L— 0 0Vdc
Abb. 9.2a und 9.2b: Beispiele nicht isolierter Positiv-zu-Negativ-Wandler

Eine weitere Anwendung fir den nichtinvertierenden Positiv-zu-Negativ-Wandler ist als
Ausgangsspannungsregler der 12-V-Batterie (Abb. 9.2b). Da der Schaltregler die
Eingangsspannung wie die Differenz zwischen einer positiven Eingangsspannung und
der erzeugten negativen Ausgangsspannung betrachtet, kann der Schaltkreis eine
stabile 12-V-Ausgangsspannung gewahrleisten, selbst wenn die Batteriespannung nur
8V betragt (weil die Eingangsspannung, soweit sie den Wandler betrifft, 8V + |12 | = 20V
betragt, was immer noch ausreichend ist, um einen 12-V-Ausgang zu regeln). Die obere
Eingangsspannungsgrenze wird durch die sichere maximale Eingangsspannung des
Schaltreglers minus der Ausgangsspannung festgelegt, das heifl3t Vyax — 2V (2V ist die
Sicherheitsreserve) - [Vqur |, was fiir einen RECOM R-7812-Regler (32V - 2V) — 12V =
18V ergibt. Deshalb liefert dieser Schaltkreis einen stabilen 12-V-Ausgang aus einem
Eingang von 8V bis 18V. Man beachte bitte, dass der Batterie-Minuspol der Anschluss
fur den +12V-Ausgang ist. Dieser ungewodhnliche Schaltkreis funktioniert nur, weil die
Batterie in Bezug auf Masse schwebend ist. Wird ein Batterieladegerat wahrend dem
Betrieb dieser Schaltung angeschlossen, dann muss der Ausgang des Ladegerats auch
in Bezug auf Masse schwebend sein, um Kurzschlisse zu vermeiden.

9.3 Spannungsverdoppler

Es gibt DC/DC-Anwendungen, bei denen keine Isolation erforderlich ist, aber eine
héhere Ausgangsspannung als die Eingangsspannung bendtigt wird. Das folgende
Beispiel in Abb. 9.3 zeigt einen Spannungsverdoppler, der bei doppelter Leistung des
DC/DC-Wandlers die doppelte Eingangsspannung erzeugt:

Isolierter
DC/DC-Wandler

+12Vdc Vit

0Vdc —e—— Vi- out* O +24Vdc

O 0Vdc

"+12 V zu +24 V"-Wandler
(unter Verwendung eines
12-V-Ausgangswandlers)

Abb. 9.3: Leistungsverdoppler
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Wurde der DC/DC-Wandler auf 15 W (z. B. RP15-12128S) ausgelegt, dann liefert sein
Ausgang bei 1,25A 12V. Diese Ausgangsspannung kommt jedoch zur Eingangs-
spannung von 12V hinzu. Deshalb betrachtet die Last 24V bei 1,25A bzw. 30W.
Eine typische Anwendung besteht in solchen Féllen, in denen aus einer
stabilen 12-V-Versorgung zum Speisen einer Pumpe oder Leistungsspule 24VDC
erzeugt werden mussen, der zur Verfigung stehende Platz oder das Entwicklungs-
budget jedoch einen groReren und teureren Leistungs-DC/DC-Wandler ausschlielen.
Da ein RP15 nur 1”x 1” grof ist, kann mit diesem Schaltkreis eine sehr kompakte
30-W-Stromversorgung realisiert werden.

9.4 Kombination von Schaltreglern und
DC/DC-Wandlern

DC/DC-Wandler kénnen kombiniert werden, um von den Vorteilen jeden Typs zu
profitieren, oder in Reihe geschaltet werden, um die Ausgangsspannung oder Isolation
zu erhéhen. Den Kombinationsmoglichkeiten sind fast keine Grenzen gesetzt. Daher
zeigen wir hier nur einige wenige Beispiele.

Beispiel 1: Dieses Beispiel bezieht sich auf eine 5-V-Versorgung, die in einem
Gabelstapler verwendet wird. Die Batteriespannung betragt nominell 48V, und die
Stromversorgung sollte in einer Anzeigetafel mit sehr begrenztem Platz eingebaut
werden. RECOM stellt die Schaltregler-Serie R-78HB fiir hohe Eingangsspannungen
her, wobei der Ausgangsstrom jedoch auf 0,5A begrenzt und damit viel zu niedrig far
den fur die Anzeigetafel erforderlichen Strom (1A) ist. Was bendtigt wird, ist die
Kombination einer hohen Eingangsspannung mit einem hohen Ausgangsstrom:

Nichtisolierter Nichtisolierter
DC/DC-Wandler DC/DC-Wandler

+15Vdc @ 500mA
Vit Vourt Vit Vourt———0 +5Vdc @ 1A
48V ’ c l c
Batterie L TWQF Com T 100 Com
T 4 l )\ l O 0Vde

R-78HB15-0.5 R-7805-1.0

“+48V zu +15V"-Wandler “+15V zu +5V”-Wandler

(mit 92% Wirkungsgrad) (mit 90% Wirkungsgrad)

Abb. 9.4: Kaskaden-Schaltregler

Die Batteriespannung kann variieren von 65V beim Laden bis runter auf 20V wenn sie
entladen ist. Dieser Spannungsbereich liegt noch innerhalb des Bereiches von 4:1 eines
isolierten 5W-Wandlers (z. B. REC5-4805SRWZ in DIP24). Da bei dieser Anwendung
aber keine Isolation bendtigt wird, kdnnte die Lésung auch in der Verwendung zweier
nichtisolierter Wandler in Serie liegen. Dies erflllt dieselbe Funktion, ist aber preiswerter
und bendtigt weniger Grundflache.

Der vordere Regler R-78HB15 senkt die Nennspannung der 48-V-Batterie wirksam auf
15V, begrenzt den Strom aber auf 500mA. Der zweite R-7805-Regler liefert 5V bei 1A,
zieht aber nur 370mA vom ersten Regler. Der durchschnittliche Eingangsstrom fur einen

Schaltregler kann unter Verwendung des folgenden Verhaltnisses berechnet werden:
In= Vour , Tour , where n = efficiency
Vi n

Gleichung 9.1: Berechnung des Schaltreglerseingangsstroms



Fir dieses Beispiel zieht der R-7805 1IN = 5/15 x 1/0,9 = 0,37 A vom ersten Regler.
Der Gesamtwirkungsgrad betragt > 82%, und die Stromversorgung bendtigt nur
21x12mm Platinenflache (ca. 1/3 der GroRRe eines DIP24-Gehauses). Alternativ kdnnen
diese beiden Regler flach liegend auf der PCB montiert werden, um eine Gesamthdhe
von weniger als 8mm zu erreichen. Da die Leerlaufstromaufnahme unter 5maA liegt, ist
kein Ein/Aus-Schalter notwendig.

Obwohl die Schaltregler der Serie R-78 fiir den Normalbetrieb keine externe Beschaltung
erfordern, ist eine entsprechende Beschaltung, wie folgend, fir diese Anwendung zu
empfehlen. Der Eingangskondensator C, hilft, den Regler R-78HB15-0.5 vor
schnellwirkenden Einschwingspannungen (Transienten) und Spitzen, hervorgerufen
durch Lastanderungen an der Batterie, zu schiitzen (sog. Load-Dump-Schutz).
Ein geringwertiger Elektrolytkondensator mit hohem ESR arbeitet am besten, weil sein
Innenwiderstand als Snubber-Netzwerk wirkt. Der zweite 10-uyF-Kondensator C, ist
erforderlich, weil der Regler R-7805-1.0 fir Anwendungen mit hohen Anlaufstrémen
Spitzenstrome von bis zu 3A liefern kann. C, hilft, diesen vortibergehenden Zusatzstrom
zu liefern. Ein MLCC mit niedriger ESR ware eine gute Wahl.

Beispiel 2: Wenn Isolation bendtigt wird, kann der zweite Abwartsschaltregler durch einen
isolierten DC/DC-Wandler ersetzt werden. In diesem zweiten Anwendungsbeispiel sind
die Anforderungen etwas anders. Die Anwendung ist eine Batterie-Ladezustands-
Uberwachung. Die Eingangsspannung sollte eine universelle Gleichspannung sein,
sodass 12-V-, 24-V-, 28-V-, 36-V- oder 48-V-Batterien Uberwacht werden kdnnen.
Der Ausgang muss ein isoliertes Stromschleifensignal mit 4 bis 20mA sein, dass Uber
lange Entfernungen gesendet werden kann.

RI-0524S
R-78HB5.0-0.5 w45V zu +24V"-Wandler
+5V-Schaltregler (2W. isoliert
(nicht isoliert) LW, Isoliert)
+5Vdc
° Vit Vourt Vit
48V 0 J_ [H l c +24Vdc
Batteriel TWOMF Com Tmﬁ»: Vour
e ¢ Vine 0Vdc
Vour-
R1 [] R2
Com V+
Ladestands e 4-20mA
- . ‘ —0
Vpay | monitor Stromschleife|
_I'LPw™M

Abb. 9.5: Im Entladeanzeiger verwendeter Kaskaden-Wandler

In diesem Beispiel lasst der breite Eingangsspannungsbereich des Schaltreglers
R-78HB5.0 (9-72VDC) die Anwendung mit vielen unterschiedlichen Batteriespannungen
zu. Der stabile 5-V-Ausgang wird zum Speisen eines Niederspannungs-Ladestands-
Uberwachungs-ICs, der ein PWM-Signal proportional zur Batteriespannung erzeugt,
verwendet. Das PWM-Signal ist optoisoliert und wird zur Steuerung eines Ausgangs-
signals von 4-20mA verwendet, das per Kabel Uber viele Kilometer gesendet werden
kann. Die Versorgung der Stromschleife fir 4-20mA wird durch einen isolierten
2-W-DC/DC-Klein-Wandler gespeist, der die 5V auf 24V anhebt und einen Strom
von 83maA liefert.
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Die gesamte Schaltung kann auf einer PCB realisiert werden, die kleiner ist als eine
Streichholzschachtel ist.

Bis jetzt haben wir die Kaskadierung von DC/DC-Wandlern und Schaltreglern in
Reihe und die Nutzung eines Schaltreglers als Frontregler behandelt. Es bleibt die
Kombination, einen Schaltregler als Nachregler zu verwenden. Nachregelung ist eine
sehr gangige Anforderung in Stromversorgungen. Der grof3te Vorteil eines Schaltreglers
als Nachregler besteht darin, dass er ein Leistungsumformer ist, weshalb ein
Niederspannungsausgang bei einem hohen Strom weniger Strom aus der héheren
Gesamtversorgung zieht, namlich direkt proportional zu der Spannungsdifferenz
(siehe Gleichung 9.1).

Dieser Vorteil tritt nur bei Schaltreglern und nicht bei Linearreglern auf. Linearregler
ziehen immer so viel Strom, wie sie liefern.

Beispiel 3: In diesem einfachen Isolierter
Beispiel werden Schaltregler verwendet, DC/DC-Wandiler
um Zwischenspannungen aus einem
isolierten DC/DC-Wandlerausgang zu
versorgen. Die Anforderungen des 0vde
Schaltkreises sind: » O Com
+12V @ 0,4A

5V @ 1,5A und

-9V @ -0,2A,

alle separat geregelt und isoliert
gegenuber der Versorgungsspannung Vit
von 24VDC. .o +5Vdc @ 1.5A

+24Vdc Vint
Vin- O +12Vdc @ 0.4A

REC5-2405SRW

Z

—O Com

Diese Anforderung kann durch die
Verwendung von drei separaten REC7.5-2404SRW
DC/DC-Wandlern realisiert werden:

einen 5-W-DC/DC fir die +12-V-
Versorgung, einen 7,5-W-DC/DC fiir die
+5-V-Versorgung und einen 2-W-DC/DC
fur —9-V-Versorgung (Abb. 9.6).
Die Stromversorgung bendtigt 42 mm2 O -9Vde @ -0.2A
Platinenflache.

Vit

L] —O Com

RS-2409S8

Abb. 9.6: Dreifache Ausgangsstromversorgung unter Verwendung von
DC/DC-Wandlern

Obwohl die obige Lésung alle Stromversorgungsanforderungen erfillt, bendtigt der
unten gezeigte alternative Schaltkreis unter Anwendung eines einzelnen
DC/DC-Wandlers und Nachregelungs-Schaltregler jedoch weniger Platinenflache
(30 mm?) und ist preiswerter.



Isolierter Non-Isolated

DC/DC-Wandler DC/DC Converter
O +12Vdc @ 0.4A
R-78B5.0-1.5
+24Vdc O————— v+ Vint Voyrt ————0 +5Vdc @ 1.5A
Vout*
0Vde O——— Viv- Com
Vour- O Com
R-789-0.5
RP15-2412S Vint Vourt —@
== 10uF Com == 10pF
—|_ l O -9Vdc @ -0.1A

Abb. 9.7: Dreifache Ausgangsstromversorgung realisiert mit Schaltreglern

9.5 Schaltung von Wandlern in Serie

Generell sollten die Ausgange von DC/DC-Wandler nicht parallel geschaltet werden um
den Ausgangsstrom zu erhdhen. Die einzige Ausnahme ist, wenn sie Uber einen
Lastverteilungseingang verfliigen oder wenn ein separater Lastverteilungs-Regler (engl.
load share controller) verwendet wird, um die Laststrome symmetrisch auf die einzelnen
Wandler zu verteilen. DC/DC-Wandler kdnnen jedoch in Serie geschaltet werden, um
die Ausgangsspannung und somit die Ausgangsleistung zu erhéhen. Abb. 9.8 zeigt, wie
zwei DC/DC-Wandler in Serie geschalten sind. Die Dioden werden benétigt, um
entsprechende Kurzschlusssicherheit zu gewahrleisten. Es ist offensichtlich, dass ein
asymmetrischer +/- -Ausgang unter Verwendung von zwei Wandlern mit unterschiedlichen
Ausgangsspannungen erzeugt werden kann, wenn der Mittelanschluss als gemeinsamer
Pin verwendet wird. Die Dioden werden immer noch benétigt, um Kurzschlisse zwischen
der positiven und negativen Versorgungsspannung zu bewaltigen.

Isolierter
DC/DC-Wandler
+24Vdc O Vint
0Vdc © Vi Vour* 2xVoyr
Vour-
Vint
L Vi Vour*
Vout- 0Vdc

Abb. 9.8: Schaltung von DC/DC-Wandlern in Serie

Isolierte Wandler konnen ,gestapelt” (engl.: stacked) betrieben werden, um
Hochspannungen zu erzeugen. Das folgende Anwendungsbeispiel bezieht sich auf eine
Hochspannungs-Kleinleistungsversorgung fir einen lonisator. Jeder DC/DC-Wandler
erzeugt 150V aus einer 12-V-Versorgung.
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Der oberste Wandler hat einen standigen Spannungsgradienten von 600 V an der Iso-
lationsbarriere, deshalb sollte er mit einer Isolationsspannung von mindestens 2kVdc/1s
ausgelegt werden.

RB-1275D/H
Vint
10pF
T Vourt 3 O +600Vdc @ +7mA
— Vin-
Vour
1N59538
T — R isov
RB-1275D/H
Vint
Vour* [ 1N59538
L v ®sov
Vour |
—L_ 100n
— =T 1kvd
RB-1275D/H ¢
& e
Vout* [
—— Vin-
Voot —
RB-1275D/H & Novs
Vit O Vin*
;[_\mpF Vourt [—
Vi- O Vine
Vour O 0Vdc

Abb. 9.9: Stromversorgung 600VDC

9.6 Erhohung der Isolation

DC/DC-Wandler konnen auch kaskadiert werden, um die Isolation zu erhohen.
Abgleichwiderstande werden bendtigt, um sicherzustellen, dass der Spannungsgradient
an den Wandlern gleichmaRig verteilt ist, was diese Schaltungsvariante auf
nicht-sicherheitskritische Anwendungen beschrankt.

10KV/1s Isolierter 10KV/1s Isolierter
DC/DC-Wandler DC/DC-Wandler

o——f v+ _,7 Vin*
o Vin- Vout* Vin- Vourt ——-0

Vour- Vour °©
oo | oo |
100MQ 100MQ
7kVdc dauerhaft

Abb. 9.10: Kaskadierung von Wandlern zur Erhéhung der Isolation



Ein Beispiel einer Anwendung, die sehr hohe Isolation erfordert, ist eine Uberwachungs-
schaltung fir eine Hochvakuumpumpe. Hochvakuumwerte kénnen nur durch die
Verwendung von lonenpumpen, die Arbeitsspannungen von bis zu 7kVDC verwenden,
erreicht werden. Ein DC/DC-Wandler mit 10kDC Isolationsnennspannung ist nicht
geeignet, da diese Isolationsspannung nur fiir die Dauer von 1 Sekunde zul&ssig ist.
Fir eine Dauerspannung von 7kVDC an der Isolationsbarriere des Wandlers ware ein
Nennwert von 14kVDC pro 1s erforderlich. Solche Wandler sind nicht nur schwer
erhaltlich, sondern auch sehr teuer. Zwei preiswerte Wandler, die auf 10kVDC/1s
ausgelegt sind, kdnnen jedoch, wie in Abb. 9.10 gezeigt, kaskadiert hintereinander ge-
schaltet werden. Der Isolations-Widerstand dieser Wandler betragt jeweils 10 Gigaohm,
weshalb die Spannungsabgleichwiderstande allerhdchstens bei 1/100 dieses
Wertes liegen sollten.

9.7 5-V-Bereinigung

Wenn sich analoge und digitale Schaltungen eine Ubliche 5-V-Versorgung teilen, kann
es Probleme mit hochfrequenten Stérungen von digitalen zu analogen ICs geben. Dies
ist besonders stérend in Audio- oder Videoanwendungen, bei denen die Uberlagerung
von digitalem Rauschen auf die Analogsignale das Erscheinen von Balken im Bild oder
das Horen von unerwilinschten Zischlauten im Audiosignal hervorrufen kann.

Abb. 9.11 zeigt einen auf den ersten Blick zwecklos erscheinenden Schaltkreis: einen
nicht isolierten 5-Vin-zu-5-Vout-Wandler. Der Grund, warum diese Schaltung tatsachlich
einen Sinn hat, liegt in den Spezifikationen des DC/DC-Wandlers.

Der Eingangsspannungsbereich
des Wandlers betragt 5V 10 %,
wahrend sein Ausgang 5V + 5 %
betragt. Daher bereinigt er alle
kleinen Spannungsschwankungen am  +svdc o—— v+
5-V-Eingang.

Isolierter
DC/DC-Wandler

v Vourt—0 +5Vdc
IN"

haufig dort bendtigt, wo Audio- und
Videoschaltkreis dieselbe Versorgung

Der gemeinsame Masseanschluss wird Vour- _l
. 0 0vd
teilen. ¢

Ovdc ©

Abb. 9.11: Nicht isolierter 5-V-zu-5-V-Wandler

Eine andere Variante zu diesem Thema ist die in Abb. 9.12 gezeigte, sehr saubere
5-V-Stromversorgung, in der ein Linearspannungsregler verwendet wird, um eine sehr
rauscharme Ausgangsspannung zu gewahrleisten. Der Linearspannungsregler kann mit
dem 5-V-Eingang nicht einfach in Reihe geschaltet werden, da sogar ein LDO (Low Drop
Out)-Spannungsregler immer noch einige hundert Millivolt Headroom bendétigt. In diesem
Anwendungsbeispiel wird ein Dual-Ausgangs-3,3-V-SMD-DC/DC-Wandler verwendet,
um 6,6V zu liefern, die dann durch jeden geeigneten rauscharmen Linearspannungs-
regler auf 5V heruntergeregelt werden kann. Der gemeinsame Pin eines Zweifach-
ausgangs-DC/DC-Wandlers kann offen gelassen werden, wenn er nicht bendtigt
wird (NC). Mit einer geeigneten Bauteilauswahl kann mit dieser Schaltung ein Ausgangs-
rauschpegel von hdchstens 5uVp-p erzielt werden.
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Isolierter
DC/DC-Wandler

+5Vdc O——— Vin* +6.6Vdc

Vi Vourt S5V linearer +5Vdc
Com b— pannungs- rausch-
regler arm
Vour-
R1S-053.3D —‘7 T T
0Vde O *—o—0O 0Vdc

Abb. 9.12: Sehr rauscharme 5-V-Versorgung

9.8 Verwendung des CTRL-Steuerungspins

Einige DC/DC-Wandler verfigen uber einen ON/OFF-Steuerungspin, der zwar die
Ausgangsleistungsstufe ausschaltet, den Anschluss des Wandlers an die Versorgung
aber immer noch aufrechterhalt. Der Vorteil dieser Anordnung besteht darin, dass die
Ansprechzeit auf ein Freigabesignal sehr kurz ist und das Wiederanlaufen des Wandlers
keine grofie Einschaltspitzenstrdme verursacht, da die Eingangsfilterkondensatoren
schon aufgeladen sind. Dieser letztere Punkt ist besonders fir batteriebetriebene
Systeme wichtig, bei denen der Einschaltspitzenstrombedarf in einer entladenen Batterie
ein Abfallen der Batteriespannung unterhalb des minimalen Grenzwertes hervorrufen
kénnte.

Das folgende Beispiel zeigt eine Ausfiihrung mit extrem niedriger durchschnittlicher
Stromaufnahme flr ein batteriebetriebenes Gerat, das nur fallweise aktiv sein
muss. Typische Anwendungsfalle kénnten ein Ferniberwachungssystem fur ein
netzunabhangiges System, wie eine mit Sonnenenergie betriebene Pumpenanlage oder
Hochgebirgs-Wetterstation, sein. In voreingestellten Intervallen wird der Mikrocontroller
angeschaltet, um Messungen wie Pumpendruck oder Umgebungstemperatur, die dann
in einem nichtflichtigen RAM gespeichert werden, auszufihren. Nach einigen
Messzyklen konnte der Mikrocontroller so programmiert werden, dass er die
GSM-Verbindung aktiviert und die gespeicherten Daten Ubertragt. Wenn entweder die
Messungen oder die Ubertragung abgeschlossen sind, 16st der Mikrocontroller den
555-Timer aus und schaltet dabei seine eigene Versorgung aus. Wahrend der
Ruhezeiten ware das System, mit Ausnahme der Timerschaltung, vollstandig
abgeschaltet. Der aus der Batterie im Bereitschaftsbetrieb gezogene Strom betragt nur
ca. 120pA (100pA fur den Zeitgeberschaltkreis und 20 pA fir den Regler R-78AA im
Bereitschaftsbetrieb). Somit kénnte die Lebensdauer der Batterie problemlos ein
ganzes Jahr oder langer betragen. Eine Option dabei ist die Mdglichkeit fur die
Versorgung des Mikrocontrollers eine Spannung von 5V oder 3,3V per Jumper
auszuwahlen, um eine Verwendung unterschiedlicher Mikrocontroller-Familien
zuzulassen.



=120pA im Bereitschaftsbetrieb
UA im Bereitschaftsbetriel R78A3.31.0SMD 3.3Vdc/5Vde @ 1A max.

Vint Vour* (3A Spitze)
Wirkungsgrad
86%-94%
On/Off GND Vaoy
1+
—_ 68k
2x Akkumulator- ! -
zellen e.g. LiPoly RT 100k Mikroprozessor
Vin= 6-9vde Cmos 555 ——
uUP Voltage
Select
+ 47k
T n I
cr 100n BEREITSCHAFT.

WP schaltet sich aus, wenn er im Leerlauf ist, bis der 555-Timer ihn nach RrCr-Verzégerung neu startet.

Abb. 9.13: Selbstabschaltkreis

9.9 Verwendung des Vp,-Pins

Viele DC/DC-Wandler verfligen zur Einstellung der Ausgangsspannung Uber einen
Abgleichpin. Die Ausgangsspannung wird intern Uber einen festen Widerstandsteiler mit
einer Spannungsreferenz verglichen (Abb. 9.14). Der Abgleichpin gewahrleistet einen
externen Zugangspunkt zur Verbindung des Spannungsteilers im Wandlerinneren
und ermdglicht es so dem Benutzer, die Ausgangsspannung nach oben oder nach unten
abzugleichen. Ein externer Widerstand vom Abgleichpin zur Masse setzt die Spannung
Vger herab und zwingt den Wandler, zur Kompensierung die Ausgangsspannung
zu erhéhen. Ahnlich erhéht ein Widerstand vom Abgleichpin zu Vgyr+ die
Vger-Spannung und veranlasst den Wandler, die Ausgangsspannung herabzusetzen.

Vit O

|
|
l
| Regler-IC
|
|
|
|
|

ViN- O
Abb. 9.14: Typischer Schaltkreis zum externen Abgleich der Ausgangsspannung

Im vorgezeichneten Schaltkreis begrenzt R; den Abgleichbereich bis zur
Sicherheitsgrenze fur die Stabilitdt der Ausgangsspannung. Der typische
Abgleichtbereich betragt +10%.

Um Kabeldampfung oder ohmsche Leiterbahnverluste zu kompensieren, ist es
Ublich, die Ausgangsspannung nachzustellen. Wenn die Last einigermaf3en konstant ist,
wird kein Messeingang mit Feedback bendtigt. Trimming nach unten wird weniger
haufig verwendet, hauptsachlich zum Sicherstellen, dass die Ausgangsspannung den
absoluten Hochstwert der kritischen Bauteile nicht Uberschreitet.
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Ein Schaltregler ist tiber einen viel breiteren Bereich von Ausgangsspannungen mit den-
selben internen Bauteilen stabil, weshalb Abgleichbereiche von mindestens 50% sehr
typisch sind. Im folgenden Anwendungsbeispiel wird ein Schaltreglermodul mit 1A
verwendet, das eine einfache mit Sonnenenergie betriebene Ladestation bildet. Die
Nennausgangsspannung des Reglers R-6112P betragt 12V, aber der Wahlschalter lasst
auch 13,8V zu um eine Blei-Saure-Batterie zu laden, 6V um eine Nickel-Kadmium-
Batterie zu laden und 5V fur einen USB-Mobiltelefon-Ladeanschluss. Die Abgleich-
widerstande sind so ausgewahlt, dass sie den Spannungsabfall an der Ausgangsdiode
D, kompensieren, was erforderlich ist, um den Wandler vor Rickstrémen zu schiitzen,
wenn das Solarpanel keinen Strom liefert. Das Widerstandsnetzwerk am USB-Anschluss
ist erforderlich, um dem Telefon mitzuteilen, wie viel Strom es sicher aus der
5-V-Versorgung ziehen kann.

H' ' ) Vint Vout*
2 l l R-6112P
C)Solar— 2V R 4700uF —— 4700uF v,
panel T T GND
A= 13.8V Ausgang
B= 12V Ausgang
C= 6V Ausgang 33

D= Asugang des 5-V-USB
Ladeanschlusses

Abb. 9.15: Einfache mit Sonnenenergie betriebene Aufladestation

Anmerkung: Garantien fur Mobiltelefone kdnnen verfallen, wenn ein nicht zertifiziertes
Ladegerat verwendet wird. RECOM ubernimmt keine Verantwortung fir diesen
Anwendungsvorschlag oder dessen Nutzung.
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Uber RECOM

25 Jahre ist es her, dass wir einem flihrenden deutschen Mobiltelefonhersteller unseren ersten,
von Hand gefertigten DC/DC-Wandler vorstellten. Das Produkt bestand alle Tests mit Bravour
und wenige Wochen spater erhielten wir unsere erste Bestellung tber 8.000 Stlick. Eine neue
Produktkategorie war geboren: DC/DC-Wandler in Modulbauform.

Wiahrend des Ubergangs von analoger zu digitaler
Elektronik erhohte sich die Nachfrage nach DC/DC-
Modulen rasant, iberall wurden standardisierte Onboard- &
Schaltnetzteile bendtigt. Zudem mussten 1/0O-Ports oder
Verstarkerkanale galvanisch isoliert werden, um die
Sicherheit zu erhéhen und Erdschleifen zu vermeiden —
weitere Anforderungen, die DC/DC-Wandler erfillen
konnten. RECOM liefert seit den ersten Tagen der
Entwicklung von DC/DC-Wandlern zuverlassige, effi-
ziente und modulare Losungen fur Kunden, die weder die
Zeit noch die Muhen aufwenden koénnen, Eigen-
entwicklungen zur Spannungsversorgung zu betreiben.

In den vergangenen zehn Jahren sind DC/DC-Wandler ein vielféltig eingesetztes Massenmarkt-
produkt geworden, das zu attraktiven Preisen abgeboten wird. Dadurch ist es heute fiir die
meisten Anwender gulnstiger, zur Versorgung ihrer Onboard-Elektronik auf zertifizierte
Wandlermodule zuriickzugreifen als eine eigene Versorgung zu entwickeln. Das beschleunigt
nicht nur den Entwicklungsprozess, sondern erleichtert auch die Einhaltung der EMV-Normen.
Da in vielen Entwicklungsabteilungen Erfahrung mit elektromagnetischen Komponenten
und Materialien fehlt, sind DC/DC-Wandler nach wie vor eine bewahrte Alternative zur
Stromversorgung der Marke Eigenbau.

In den vergangenen Jahren hat RECOM eine Vielzahl innovativer Produkte entwickelt, darunter
den R78-Schaltregler, einen pinkompatiblen Ersatz fir Linearspannungsregler, der viele
Nachahmer-Produkte anderer Hersteller nach sich gezogen hat. Der Erfolg flhrte dazu, dass
das Unternehmen schneller wuchs als der Strommarkt im Allgemeinen. Inzwischen haben wir
weitere Markte mit neuen Produkten erschlossen, wie z. B. hocheffizienten AC/DC-Netzteilen
mit geringem Standby-Verbrauch, einem umfassenden Sortiment an DC- und AC-LED-Treibern
und Spezialanwendungen aus den Bereichen Medizinelektronik und Bahntechnologie.

Unser neues, hochmodern eingerichtetes, campusahnliches RECOM Headquarter in
Gmunden/Osterreich bietet den nétigen Raum fiir die Erweiterung unseres Geschéfts und die
Umsetzung unserer ehrgeizigen Ziele. Ein Team von Ingenieuren aus aller Welt arbeitet in
erstklassig ausgestatteten, modernen Labors kontinuierlich an neuen Produkten und Lésungen
fur unsere Kunden. Durch umfangreiche Leistungs-, Belastungs- und Umwelttests schon im
frihsten Stadium der Produktentwicklung gewahrleisten wir, dass unsere Hauptanliegen —
Zuverlassigkeit und Qualitat — stets erfillt werden. Ebenso haben wir in ein eigenes EMV-Test-
labor mit Testkammer investiert, um unabhangig von externen Einrichtungen arbeiten zu kénnen.

An unserem neuen Hauptsitz befindet sich neben alledem auch ein vollautomatisiertes
Logistikzentrum fiir einen Bestand von tber 30.000 verschiedenen Produkten. Die Produktion
und die Fertigungstechnik sind in zwei RECOM Werken in Kaohsiung/Taiwan angesiedelt.
Die RECOM Manufacturing Ltd. ist fir die Fertigung, Uberpriifung und Versendung der fertigen
Wandler zusténdig, und die RECOM Technology Ltd. produziert als vollautomatisierte
SMT-Fabrik mit sechs SMD-Fertigungslinien sogenannte ,High Runner®, Produkte in sehr hoher
Stlickzahl. In dieser Aufstellung kann RECOM eine beachtliche Produkttiefe zu wettbewerbs-
fahigen Preisen bieten und sich immer wieder als globaler Marktfihrer behaupten.
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Gmunden als technischer Direktor der RECOM Gruppe
tatig.
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RECOM Power GmbH und

WE POWER YOUR PRODUCTS

RECOM Engineering GmbH und Co KG

Miinzfeld 35, 4810 Gmunden, Osterreich

www.recom-electronic.com



