


Abstrakt

Foljande rapport beskriver konstruktionen av en DC/DC-omvandlare 24 till 300V,
600W. Omvandlaren har bestéllts av foretaget DAAB for att integreras som en del av
en batteriuppbackning till portstyrning. Som omvandlartopologi anvindes push-pull-
omvandlare med stromreglering och styrkrets for systemet dr 77:s ucc3806. En
fungerande prototyp har konstruerats som klarar de wuppstéllda kraven.
Verkningsgraden uppmattes till 80-90%, vilket sdkerligen kan forbéttras till nista
prototyp.
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Tillkannagivanden

Vi vill tacka DAAB for mojligheten att utfora detta exjobb och for deras trevliga
personal och bemdtande vid vira méten. Vi vill ocksa tacka Thorbjorn Thiringer som
hjélpt oss med det praktiska runt projektet. Robert Karlsson skall ocksa ha ett stort
tack for hans ovérderliga rdd och tips, utan hans hjilp hade examensarbetet inte
kunnat slutforas.

En tack tillignas dven véra flickvdnner som har statt ut med vara sena kvéllar och
helger i skolan.
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1 Inledning

1 Inledning

Denna rapport grundar sig pa en forfrigan frdn DAAB Portteknik i Perstorp om att
konstruera en DC/DC-omvandlare. DAAB ir ett foretag som tillverkar och séljer
automation av framforallt industriportar. De tillverkar helhetslosningar dar allt
forutom sjdlva porten ingér det vill sdga styrning, motorer, stromforsorjning, givare
stag, vixlar och s& vidare. Motorerna som &r av asynkron typ har tidigare opererat
med konstant varvtal. Nu dnskas varvtalsstyrning av motorerna for att minska slitage
pa dessa och de mekaniska delarna. En frekvensomriktare och likriktare har nu
inforskaffats for att kunna implementera varvtalsstyrning. De har onskemal om att
kunna operera portarna en kortare tid vid nétbortfall vilket hittills har skett med en
batteriuppbackning bestdende av en DC/AC-omvandlare och 2st 12 Volts batterier.
DC/AC-omvandlaren kdps for nirvande in utifrdn och &r relativt dyr och klumpig.
Foretaget har dnskemédl om att kunna tillverka denna i egen regi och det dr hdr i vér
uppgift ligger. Steget frdn DC till AC dr onddigt da frekvensomriktaren arbetar med
likspdnning. Dérmed kommer denna rapport att inrikta sig pd konstruktion av en
lamplig DC/DC-omvandlare som uppfyller kraven fran DAAB.

Huvuduppgiften fran DAAB ligger i att konstruera en omvandlare som transformerar
24Vpc fran 2 st 12V batterier till 300Vpe med effekter pd 600W kontinuerligt och upp
till 1kW korta tidsperioder till deras batteriuppbackning. Ovriga dnskemal ir att den
skall vara mindre dn den gamla véxelriktaren och om mdjligt dven billigare. En
oversikt av hela systemet och placering av DC/DC-omvandlaren ges i figur (1.1).

Natet 230V
AC Likriktare
DC/DC- 300V DC .
Frekvensomriktare
omvandlare 230V AC Motor + port
24V trefas
bc |

Figur 1.1. Oversikt av systemet déir DC/DC-omvandlaren ingdr.

Rapporten kommer att inledas med en systembeskrivning dir uppbyggnaden av
DC/DC-omvandlaren schematiskt redovisas. Efter foljer ett avsnitt diar bakomliggande
teorier samt matematiska samband behandlas. I den foljande resultat delen omsétts
teori till praktik for den aktuella omvandlaren. Rapporten avslutas med en diskussion
innehallandes forandringar, forbéttringar samt véra tankar och reflektioner over
projektet.
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2 Systembeskrivning

Som omndmnts i inledningen skall DC/DC-omvandlaren ingd i ett system for att
ersétta elnétet vid nétbortfall. D& detta dr ett reservsystem som inte skall anvéndas en
langre tid 1 taget och saledes behdver inte dess prestanda vara av toppklass. Motorn
behover till exempel inte gd pd samma varvtal som vid normaldrift, gar den négot
langsammare dr det helt i sin ordning sd linge som porten Oppnas inom en rimlig tid.
Vér ambition dr dock att konstruera en omvandlare som motsvarar nétet i s& hog grad
som mojligt.

En DC/DC-omvandlare bestar av ett antal olika delar. De olika delarna spanner 6ver
omraden som kraftelektronik och reglering. Omvandlarens uppgift dr att dverfora
energi fran batteriet till lasten, som i detta fall &r en frekvensomvandlare som dr
kopplad till en trefas asynkronmotor. Denna motor har en mérkeffekt pd 0.55kW men
drar kortvarigt vid start, cirka 1 sekund, 1kW. For att motsvara elndtet bor DC/DC-
omvandlaren leverera denna effekt med en spidnningsnivéd pa 300V. Batterikapaciteten
bestar av tva stycken seriekopplade 12V batterier och siledes behdver spanningen
hdjas fran 24V till 300V av DC/DC omvandlaren. I figur (2.1) nedan visas ett schema
over hur DC/DC-omvandlarens bestdndsdelar.

L

L AN

Transistorer o Likriktar- | L
: c Last
Vin 24V DC brygga T

Strémtransformator

Spanninigsaterkoppling
Styrkrets J

Figur 2.1. DC/DC-omvandlarens bestandsdelar.

’ |

P4 sekundirsidan av transformatorn finns, forutom likriktarbryggan, en spole, en
kondensator samt last. Eftersom spdnningsnivan pd sekundirsidan har ett ungefirligt
véirde pa 300V sa dr strommen som flyter hér cirka 2A vid nominell effekt och 3.3A,
vid maximal effekt. Utgangsinduktansen méste dimensioneras for att klara dessa
strommar och detta kan goras enligt nedanstdende ekvationer.

— Vuth (1 — dmin) (2 1)
“ 21,r
N
d. = S N (2.2)
N@ I/in(max)
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Dir T star for periodtiden, N, och N, for antalet lindningar pa transformatorns primér
respektive sekundirsida, /; medelstrommen genom induktansen och r star for det
tillatna stromripplet i decimalform av medelstrémmen. Detta rippel fér inte bli allt for
stort d4 kondensatorn kan vara kénslig for stora stromvariationer. Erforderlig storlek
pa kondensatorn kan ocksé berdknas men i detta fall existerar redan en kondensator pé
frekvensomvandlarens likriktarbrygga pa 330uF. Denna kapacitans &r mer &n
tillrdckligt stor for att motstd de spanningsvariationer som upptriader pa utgdngen
under en switchperiod. Likriktarbryggan 4r uppbyggd av likriktardioder och
berdkningar av forlusteffekter samt val av dessa finns beskrivet ldngre fram i denna
rapport.

Ovriga delar i omvandlaren #r transistorer, kontrollkrets, hogfrekvenstransformator,
stromtransformator samt aterkoppling. Alla dessa element kommer att beskrivas mer
ingdende 1 en senare del av rapporten men allmént kan foljande ségas. Kontrollkretsen
kan ses som omvandlarens hjirna. Det dr denna krets som ger signal till transistorerna
nér de skall 6ppnas respektive stingas. Pa detta sétt kan spidnningsnivén pd utgangen
och effektuttaget regleras. I kontrollkretsen behandlas ocksa de data som mits av
givare 1 systemet.

Stromtransformatorn har till uppgift att minska strdommen till en niva dir métning av
den kan genomforas och behandlas av kontrollkretsen. I mdnga DC/DC-omvandlare
ir denna transformator Overflodig, men eftersom det kan flyta upp till 50A pa
primérsidan, vid maximal last, s& kan inte métningar utforas med en vanlig resistor da
forlusteffekten i denna blir allt for stor.

Aterkopplingsslingan miter spinningen pi utgingen samt Overfor denna till
kontrollkretsen till en nivd som kan tolkas av denna. Eftersom &verforingen korsar
primér och sekundérsida av hogfrekvenstransformatorn méste denna verforing vara
galvaniskt isolerad. Detta kan uppnas med hjélp av en optokopplare.

Hogfrekvenstransformatorn hojer spanningen frdn primér till sekundérsida. Denna
maste designas for den radande switchfrekvensen. For denna applikation har denna
frekvens wvalts till 50kHz. Valet av frekvens &r en avvigning mellan storlek pa
komponenterna i kretsen och forlusterna i systemet. Vid hoga frekvenser kan
komponenterna designas mindre men forlusterna dkar. Ett annat problem som uppstar
vid hoga frekvenser 4r EMI, (elektromagnetisk interferens).

Valet av transistorer dr otroligt viktigt eftersom de kommer vara den storsta enskilda
kdllan for forluster. Det giller att minimera savdl switchforluster som
ledningsforluster. Forlustberdkning samt val av transistorer finns beskrivet i
rapporten.
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I detta kapitel foljer en genomgang av de ekvationer, samband och teorier som
anvéinds for att konstruera en DC/DC-omvandlare. Kapitlet inleds med en diskussion
som ror olika typer av omvandlare dir for och nackdelar tas upp. Langre fram
presenteras forlustberdkningar for transistorer och dioder samt dimensionering av
tillhorande kylfldnsar. Kapitlet avslutas med en beskrivning 6ver hur omvandlaren
kan modelleras och med hjilp av detta regleras.

3.1 Omvandlartopologier

En DC/DC-omvandlare kan realiseras genom en uppsjo av olika topologier och
varianter pd dessa. Var och en av dessa har olika for och nackdelar, vilket gor att valet
av topologi och variant noga méiste ténkas igenom. For denna rapport dr endast
omvandlare som hojer spdnningen intressanta dd syftet dr att hdja en batterispinning
tillrdckligt mycket for att driva en asynkronmotor. Nedan foljer en kort genomgang av
olika typer av intressanta omvandlare. Inledningsvis kommer den enklaste formen av
omvandlare behandlas och sedan foljer mer avancerade typer.

3.1.1 Boost-omvandlaren

Denna omvandlare kallas oftast step-up-omvandlare. I figur (3.1) nedan visas ett
kretsschema for denna typ.

L

+m [

Vut

Vin T

Figur 2.1. Step-up-omvandlaren, Utspdnningen hojs gentemot inspdnningen genom energiupplagring i
spolen och till och fran slagning av transistorn.

Omvandlaren fungerar enligt foljande princip: Nér transistorn leder &r dioden
backspind och dirmed &r utgéngen isolerad frdn den Ovriga kretsen. I detta
tidsintervall &r det kondensatorn som forser lasten med effekt. Under denna period
laddas ocksd spolen upp pa grund av den pdalagda spdnningen frdn ingdngen.
Vid nésta tillstdnd, det vill sdga nér transistorn dr avstaingd kommer utgangen dels att
erhdlla energi fran ingdngen och dels fran den uppladdade spolen. Detta gor att
utspidnningen kommer att bli storre &n inspdnningen. Spanningsskillnaden beror pé
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forhallandet mellan tiderna dé transistorn &r pé respektive av. En viktig term i detta
sammanhang ar den sa kallade pulskvoten d. Denna definieras enligt f6ljande

d="o (3.1)

Dir ¢,, ar den tid d& transistorn &r paslagen. Ovanstdende ekvation ingdr i
spanningsforhédllandet for alla omvandlartopologier och specificerar den del av den
totala periodtiden som transistorn leder. Boost-omvandlaren klarar i1 praktiken av att
oka spanningen fran ingdng till utgdng cirka 2 till 3 ginger, enligt [8]. Om hogre
spdnningsomvandling Onskas krdvs en utvidgning av kretsen med en
hogfrekvenstransformator.

3.1.2 Flyback-omvandlaren

Denna omvandlare &r en utveckling av den ovan beskrivna topologin. Skillnaden &r att
en hogfrekvenstransformator lagts till 1 kretsen. Figur (3.2) nedan visar kretsschemat
for denna typ:

+ | +

C_1 Vut

Vin . |

Figur 3.2. Flyback-omvandlaren fungerar pd samma sdtt step-up-omvandlaren, hdr ingdr dock en
transformator vilket medfor hégre omvandlingsfaktor. Ett problem med denna omvandlare dr den
daliga nyttjandegraden av transformatorn.

Flyback-omvandlaren fungerar ockséd pd samma sétt som step-up-omvandlaren. Da
transistorn dr pa dr dioden pa utgingen backspind och kondensatorn forser lasten med
energi. Samtidigt laddas transformatorn upp av ingdngen. Nar sedan transistorn stangs
av kommer den uppladdade energin i transformatorn att pressas ut pa utgédngen och
dérmed ladda upp kondensatorn samt forse lasten med energi. Den stora fordelen med
flyback-topologi dr dess enkelhet, fa komponenter erfordras och kontrollkretsen blir
relativt enkel. Den stora nackdelen dr den ldga nyttjandegraden av transformatorn.
Detta beror pé att energidverforing genom transformatorn bara sker under den del av
periodtiden dé transistorn dr avstingd. Om omvandlaren skall anvindas for hoga
effekter blir transformatorn véldigt stor. I praktiken anvinds darfor inte flyback-
omvandlaren i applikationer som kréver effekter pa mer &n 200W, enligt [4].
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3.1.3 Push-pull-omvandlaren

En annan topologi med béttre nyttjandegrad av transformatorn dr den sé kallade push-
pull omvandlaren. Denna modell bygger inte pd boost-omvandlaren utan istéllet pa,
den sé kallade step-down-omvandlaren. Trots detta gér det att hdja utspanningen i
forhallande till inspdnningen, detta beror pa transformatorn som ingar i kretsen. I figur
(3.3) nedan visas schemat for push-pull-omvandlaren.

+ L
o NN Y
+
VNN
» 1 . C:: Vut

vin NN

Figur 3.3. Med push-pull-omvandiren nds en hog nyttjandegrad av transformatorn pd grund av dess
konfiguration. Komplexiteten okar dock ndgot eftersom det hdr finns tvad transistorer.

Utformningen av transformatorn i denna topologi skiljer sig ndgot jamfort med den
ovan beskrivna flyback-omvandlaren. Transfomatorn dr av si kallad “center-tapped”
konfiguration, vilket innebér att primérsidan bestér av tva identiska lindningar bredvid
varandra. Pa sekundidrsidan kan transformatorn antingen vara “center-tapped” eller av
standard utforande, beroende pa vilken spinningsnivd som sekundirsidan har. Ar
spanningen hog skall standardutférande pa transformatorns sekundirsida anvéndas
eftersom spédnningsfallet 6ver dioderna inte &r lika signifikant. Nyttjandegraden av
lindningen pa sekundérsidan blir i detta fall hogre vilket leder till ldgre forluster. Det
bor papekas att det med denna konfiguration krdvs fyra dioder for att forma en
likriktarbrygga. Omvandlaren fungerar enligt foljande beskrivning:

En av transistorerna leder medan den andra &r av. Energi transporteras fran ingdngen
till utgidngen genom den ena av primirlindningarna pa transformatorn. Da
transistorerna inte ska leda samtidigt begrénsas pulskvoten i teorin till maximalt 0.5.
Om inte pulskvoten dr maximal dr béda transistorerna av under en viss del av
periodtiden och lasten forses dd med energi frdn den uppladdade spolen samt
kondensatorn. Nir sedan halva periodtiden passerats borjar den andra transistorn leda
och forser ddrmed lasten med energi. I denna konfiguration utnyttjas transformatorn

11
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béttre jamfort med flyback-omvandlaren da den 6verfor energi under i stort sett hela
periodtiden, att jamfora med halva periodtiden for en flyback-omvandlare. Eftersom
strommen 1 transformatorn &r motriktad ndr de olika transistorerna leder
avmagnetiseras den utan ndgon extra fordrdjning. Ett problem kan dock uppstd om
inte de bada transistorerna leder exakt lika ldnge, beroende pa skillnader i upp och ned
stangningstider mellan olika transistorer. Detta leder till en skillnad i magnetiseringen
av transformatorn som gor att denna slutligen kan g i méttnad. For att avhjilpa detta
problem kan sd kallad stromregelering anvéindas, detta finns beskrivet ldngre fram i
rapporten. Ytterligare en nackdel med push-pull-omvandlaren jimfort med flyback-
omvandlaren d4r den mer avancerade kontrollkretsen samt behovet av fler
komponenter.

3.1.4 Halfbridge-omvandlaren

Skillnaden mellan denna topologi och den ovanstdende dr att transformatorn inte
langre dr av “center-tapped” konfiguration pé primérsidan, se figur (3.4) nedan:

+

Vin/

[
O
||
||
<
=1

Vin

Figur 3.4. Half-bridge-omvandlaren ndar en hog nyttjandegrad av transformatorn utan center-tapped
konfiguration. Problem kan dock uppsta genom att hoga strommar flyter i primdrsidans kondensatorer.

Nér den ena transistorn dr pd ligger halva inspdnningen Over transformatorn och
energi transporteras till lasten pd utgdngen. D& den andra transistorn leder ligger
aterigen halva inspdnningen dver transformatorn, men &r i detta fall motriktad vilket
innebir att denna avmagnetiseras. P4 utgéngen ter sig denna omvandlare pd samma
satt som push-pull-omvandlaren. En skillnad mot push-pull-omvandlaren &r att endast
halva utspianningen nas vid samma omvandlingsfaktor pa transformatorn, beroende pa
att endast halva inspdnningen ligger 6ver transformatorn nér ndgon av transistorerna
leder. Half-bridge konfigurationen kan anvindas vid relativt hoga effekter men ett
problem ér att kondensatorerna pd ingangen maste klara de strommar som finns pa
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ingdngen. Om dessa dr hoga kan det vara svart att finna kondensatorer som klarar av
denna strom.

3.1.5 Full-bridge-omvandlaren

Denna omvandlare skiljer sig frdn den foregdende i den mening att det nu ingar fyra
transistorer i systemet. Hér leder tva stycken transistorer samtidigt vilket gor att hela
inspanningen ligger over transformatorn och ddrmed kan samma utspidnning nds vid
halva omvandlingsfaktorn. Detta leder ocksa till att strdommarna som gar genom
transistorerna blir hdlften s stora jamfort med en half-bridge-omvandlare med samma
effekt. Figur (3.5) nedan visar en full-bridge-omvandlare:

+
\ L
5 Yy
* ] +
Vi
C — o
Vin == C— Vut
VNN

Figur 3.5. Half-brige-omvandlaren klarar att leverera hoga effekter men reglering av den forsvdras
yttelrigare nagot jamfort med push-pull-omvandlaren.

Till nackdelarna med denna omvandlare hor det faktum att fler transistorer krévs och
saledes forsvaras styrningen och kontrollen av systemet. Full-bridge omvandlaren
lampar sig bést vid hoga eftekter.

3.2 Design av magnetiska komponenter

I omvandlaren kommer det att finnas tre stycken magnetiska komponenter, nimligen
spolen pd utgangen, hogfrekvenstransformatorn for kraftoverforingen samt en
stromtransformator. Den sistnimnda anvédnds for att transformera ner strommen pa
primérsidan till en nivd som &r ldmplig for métning. Denna méitning anvidnds sedan av
reglersystemet for att styra systemet. Designproceduren for spolen och
stromtransformatorn dterfinns helt i resultatdelen da dessa berdkningar innehaller en
stor méngd ekvationer som dr ointressanta att upprepa mer @n en ging.

13
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D4 konstruktionen av hogfrekvenstransformatorn skulle konsumera for mycket tid
bestdlldes denna istdllet av foretaget Tramo ETV. Det enda som specificerades till
tillverkaren var spiannings och stromnivaer pd primér respektive sekundérsida samt
lindningsforhdllande. Arbetsfrekvensen sattes till 50kHz eftersom denna frekvens,

enligt Tramo ETV, &r en slags Ovre grins om tillverkningen ska hallas snabb och
enkel.

3.3 Spanningsmatning

For att kunna reglera spidnningsnivén pé utgdngen maste mitning av spanning utforas
ndgonstans i systemet. Hittills i rapporten har det forutsatts att denna métning sker pa
sekundérsidan av hogfrekvenstransformatorn. Det gar att méta spidnningen péd olika
punkter i systemet och det finns for och nackdelar med dessa olika platser. Hiar nedan
kommer tva utav dessa métpunkter att pressenteras:

Det naturligaste valet &r att méta spanningen i den punkten som dnskas regleras, vilket
innebir att métning sker 6ver kondensatorn pd utgéngen. Det finns dock problem med
detta. Den uppmitta signalen maste foras Over frdn sekundir till primédrsida, med
forutséttningen att kontrollkretsen dr placerad pa primdrsidan. For att dverbrygga de
olika spanningsnivderna kan en optokopplare anvéndas. Spidnningen minskas genom
spanningsdelning med en operationsforstarkare som i sin tur styr en optokopplare. Ett
av problemen med denna konfiguration dr att dioden i optokopplaren slits och ar
troligtvis den forsta komponent som kommer att ga sonder i systemet. Ett annat men
mindre problem dr stromforsorjningen av operationsforstiarkaren. Den kan inte forses
med samma matning som styrkretsen pd grund av de olika spdnningsnivaerna. Ett
alternativ hdr kan vara att infora en extra lindning pa hogfrekvenstransformatorn for
att pa sa sitt fa ldmplig matningsspénning pa sekundirsidan. Det andra alternativet &r
att genom ett RC-nit pd primérsidan medelvérdesbilda spinningen dver transistorerna
pa primérsidan och med hjélp av denna uppskatta spdnningen pa utgéngen pé
sekundérsidan. Nackdelarna med denna metod &r att uppskattningen dr mindre exakt
an tidigare nimnda metod samt att den inte fungerar vid tomgéng. Fordelen &r att
isolering inte kravs.

3.4 Transistor och diod forluster

De storsta forlusterna i omvandlaren kommer att uppstd i transistorerna pa ingdngen
samt dioderna pa sekunddrsidan. Det &r med andra ord viktigt att vdlja dessa
komponenter varsamt sa att inte forlusterna blir for stora. Ovriga forluster i systemet
anses sma och kommer inte att berdknas i denna rapport.

3.4.1 Mosfetforluster

Forluster 1 en mosfet transistor kan delas upp i1 tvd huvudkategorier enligt [1],
switchforluster samt ledningsforluster. Switchforlusterna kan sedan delas upp 1 tre
undergrupper. Tva viktiga parametrar for att berdkna switchforlusterna &r tiderna det
tar att starta samt stanna transistorn. Dessa tider kan approximeras av foljande
samband:

14
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— QGDRGtransismr (3 3)
paslag V _ V .
Gate TH
R A
tamlag — QGD Gtransistor ( 3 . 4)
VTH

Dir Qgp dr laddningen mellan gate och drain, kallad Miller laddningen. R4 den inre
resistansen pd gaten, Vg.e dr den pdlagda spidnningen pad gate och Vyy ér
troskelspdnningen pd gate som méaste overstigas for att dppna transistorn.
Switchforlusterna delas upp i tre komponenter enligt foljande:

PGate = QGate VGatefv (3 5 )
1
Pcoss = E Coss V(yzyfv (3 6)
1
Pon+oﬂ' = E I/ojf IL (t(m + toﬂ' )f; (3 7)

Dir Qga dr den totala gate-laddningen, Viu. dr den pélagda drivspénningen, f; ar
switchfrekvensen, C, dr kapacitansen mellan drain och source och Vo dr spidnningen
over transistorn dd den inte leder. Denna spdnning ar for en push-pull-omvandlare
2ggr batterispanningen.

D4 stromreglering anvinds kommer béda transistorerna att vara avslagna samtidigt
under en liten del av periodtiden. Detta innebdr att ingen effekt kommer att overforas
till sekundarsidan, sa det ligger i designers intresse att minimera denna dodtid #p. Det
finns dock en fara med att minska denna tid for mycket da detta kan leda till att bada
transistorerna leder samtidigt. Ledningsforlusterna kan berdknas enligt

P oa :RDSonlzthS : (3.8)
Dér Rps,, inkluderar alla resistanserna i transistorn under ledning och /gy &r RMS-
strommen genom transistorn. Resistansen ar dock inte konstant utan &ndrar sig med
temperaturen i transistorn. Okningen #r inte linjér och den skiljer sig ocksé &t mellan
olika typer av transistorer. I datablad kan dock variationerna av Rps,, utldsas och
sedan kan ledningsforlusterna vid onskad temperatur berdknas. Strommen 1 (3.8)
berdknas med hjéilp av den vilkidnda ekvationen:

. 1
Lrus = (?

[i, (39)

Eftersom strommen inte gar genom samma transistor under en hel period, sd kommer
inte igys vara ekvivalent med i;. Berdkningen kompliceras ndgot extra av att bada
transistorerna dr avstdngda samtidigt under en kort period, pd grund av den dodtid
som finns inbyggd i kontrollkretsen. Detta resulterar i foljande uttryck:

s :i“/O.S—%D (3.10)
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Dir ¢p dr dodtiden da ingen av transistorerna leder. Nu kan ledningsforlusterna i (3.8)
berdknas.

3.4.2 Diodforluster

Aven diodforlusterna delas in i framledningsforluster respektive switchforluster. Av
switchforlusterna dar det frimst avstdngningsforlusterna som paverkar, sd i denna
rapport begrinsas berdkningarna till dessa samt framledningsforlusterna.

Framledningsforlusten &r den klart dominerande forlustfaktorn i dioden och denna kan
berdknas genom foljande ekvation

Pondidiod = V [ +RD[2F7RMS . (311)

c to” f _av

Dir Vo dr troskelspanningen for dioden, /1 4, dr medelstrommen pé sekundérsidan, Rp
ar diodens dynamiska resistans och /r pys dr RMS-strommen pd sekundérsidan.
Diodens forluster vid avstangning berdknas enligt foljande ekvation

_VallwSf
wrn—off 6& .
dt

(3.12)

Dir Vi star for den pdlagda backspdnningen, /gy 4r maximala strommen i
backriktning, f &r frekvensen vid dioderna, dIpdt &ar lutningen med vilken
diodstrommen sjunker med vid avstidngning och S &r mjukhetsfaktorn som anger hur
mjukt dioden stings av. Diodens totala forluster kan approximeras som summan
mellan (3.11) och (3.12)

Ptot _diod = Pcond _diod + Ptumfoff . (3 . 13)

Den verkliga forlusten kommer att Gverstiga den berdknade nagot pd grund av
utlimnandet av vissa forluster. Dessa dr dock 1 sammanhanget forsumbara.

3.5 Kylflansberakning

Niér strom flyter genom transistorer och dioder uppstar virme. Ett problem uppstér dé
ytan denna vdrme uppkommer pd dr forhallandevis liten. Omgivningen hinner inte
kyla bort all virme och kretsen i fraga kommer troligtvis att gd sonder. Losningen pa
detta problem dr en montering av en kylfldns.

De storheter som anvédnds vid berdkning av lamplig kylflédns &r den avgivna effekten
hos kretsen, den termiska resistansen fran kélla till omgivning samt tilldtna
temperaturer i chip och omgivning. Den totala termiska resistansen kan berdknas

enligt

R,=R,+R,+R,,. (3.14)
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Den totala termiska resistansen bestér alltsd av tre olika delar vilka fran vénster till
hoger dr: Resistansen fran chip till holje, resistansen fran hdlje till kylflans och fran
kylflans till omgivning. Den forsta resistansen Rj. finns angiven i datablad for kretsen
i frdga. Vad giller R, sd utgors den av resistansen i den kylpasta som anvénts mellan
flans och krets samt hur bra denna kontakt dr. En vanlig siffra pd denna resistans
brukar vara 0.5°C/W. Resistansen for kylfldnsen finns angivna i datablad for den
givna modellen. Denna resistans kan ocksa berdknas med hjilp av de fysiska matten
pa flansen.

Da en kylflins valts och omgivningstemperatur samt forlusteffekt &r kénd, kan
temperaturen i chipet beréknas enligt

T,=PR, +T,. (3.15)

Grénsen for denna temperatur varierar naturligtvis for olika komponenter, men ofta &r
cirka 150°C en maximal siffra. Av (3.15) framgér det att resistansen helst ska hallas
s lag som mojligt d& detta minskar 7;. Om man dmnar berdkna vilken kylflins som
erfordras vid specifierad forlusteffekt samt temperaturomrade kan foljande ekvation,
som dr en sammanslagning av (3.14) och (3.15), anvidndas

T, -T,
= =R +R,). (3.16)

d

sa

Minskad termisk resistans pd kylflansen leder till en storleksokning av volymen pa
flansen. I resultatdelen berdknas lampliga kylflansar for dioderna och transistorerna i
omriktaren.

3.6 Reglering och modellering

For att kunna hélla 6nskad utspénning samt effekt kridvs nadgon form av reglering for
systemet. Langre fram i rapporten kommer olika reglermetoder att forklaras samt
fordelar och nackdelar med de olika metoderna att behandlas. Men for att kunna
reglera systemet krdvs ndgon form av modellbeskrivning. Systemet kan delas in i
olika delar som figur (3.6) nedan visar.

vref(s) Fefforstarkare | o) PWM d(s) Kraftdel vU(S)
Gf Gpwm Gk

Figur 3.6. Omvandlarens olika delar ur ett smdsignalsperspektiv.

I foljande kapitel kommer tillvigagangssittet for modellbygget att redovisas samt hur
en regulator kan dimensioneras for att erhalla dnskade referensvirden. Forst ges dock
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en allmin introduktion till ndgra reglerbegrepp och sedan foljer hur dessa kan
appliceras i detta fall.

3.6.1 Allman reglerteori

Modellering av ett system forenklas avsevirt om systemet dr linjért, det vill sdga om
en fordndring i styrsignalen ger en proportionell foréndring i utsignalen. Om systemet
inte dr linjért, vilket i1 praktiken ofta inte ar fallet, kan det linjdriseras. Detta sker
genom att konstruera en linjir modell kring en arbetspunkt, med hjdlp av forsta
ordningens taylorutveckling. Termer av hdgre ordningar forsummas. For att den
linjériserade modellen skall approximera den verkliga kridvs séledes att avvikelserna
fran jimviktspunkten inte blir allt for stora. De linjdra modellerna realiseras ofta med
hjélp av sd kallade tillstindsmodeller. Dessa modeller beskriver ett system pd en
standardiserad form enligt

x = Ax+ Bu

. (3.17)

y=Cx+Du
Dir x dr en vektor innehdllandes alla insignaler, y &r utsignalsvektorn och A4 till D
matriserna beskriver sambanden mellan in och utsignaler. Ekvation (3.17) gér att
tillimpa pd de flesta system med energiupplagring, sdsom elektriska, mekaniska,
pneumatiska med mera. For ett elektriskt system dr de energiupplagrade
komponenterna, spolen och kondensatorn.

Ett viktigt hjdlpmedel vid modellering &r det sd kallade Bodediagrammet. Med hjélp
av detta kan en méngd intressanta fenomen hos systemet utldsas. Bodediagrammet
visar forstarkning samt faskurva mellan utgdng och ingéng. Bland de parametrar som
associeras med Bodediagrammet tas foljande wupp 1 denna rapport:
Overkorsningsfrekvensen w., bandbredden w, samt fasmarginalen @,.
Overkorsningsfrekvensen definieras som den frekvens dir forstirkningen pé
overforingsfunktionen korsar 0 dB, vilket motsvarar 1 ggr forstdrkning. Bandbredden
hos ett system motsvaras av den frekvens da forstirkningen dar -3dB. For ett andra
ordningens system dr bandbredden ungefar 1.6 ggr hogre dn 6verkorsningsfrekvensen,
enligt [5]. Fasmarginalen anger hur mycket extra fasvridning som kan introduceras i
overforingen innan systemet blir instabilt. Fasmarginalen dr nidmligen skillnaden
mellan faskurvan och fasen -180 grader vid w.. Systemet blir enligt Nyqvists
kriterium instabilt vid punkten -1, vilket blir fallet om fasmarginalen &r 0.

Reglering av ett system innebdr att utsignalen som genereras jimfors med ett onskat
referensvirde, om skillnad rader mellan dessa dr regulatorns uppgift att minimera
denna. Reglering kan utforas pa en rad olika sitt men en av de vanligaste metoderna
ar sé kallad Pl-reglering. Med denna metod elimineras felet dels med en konstant
forstarkning och dels med en integralverkan som summerar upp och forstirker det
aterstdende felet. Utan integralverkan kan referensen aldrig riktigt nas. Vid reglering
anvinds ocksd Bodediagrammet, till exempel dimensioneras regulatorn sa att
fasmarginalen som minimum uppnér viarden mellan 45 och 60°, enligt [5]. Detta gors
for att forhindra instabilitet. Forstarkningen skall gdras sa stor som mdjligt vid ldga
frekvenser for att forhindra influenser fran stérningar i systemet. Vid hoga frekvensen
ar inverkan fran brus storre och darmed bor regulatorn dimensioneras si att
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forstarkningen hdr sdnks kraftigt. Ett stdllningstagande infinner sig hdr da hog
bandbredd medfor ett snabbt system men ocksa sénkt redundans mot storningar.

3.6.2 Modell av kraftblocket

Kraftblocket dr den forsta biten att modellera och hir anvinds med framgang en
tillstdndsmodell for att beskriva dess uppforande. For att inte modellen ska bli olinjér
maste en viss forenkling ske. Strommar och spanningar kommer att modelleras som
smd AC-signaler som varierar kring en DC-signal. Andra ordningens effekter kommer
att negligeras. Médlet &r att f4 en smasignaldverforingsfunktion mellan en liten dndring
1 pulskvoten till en dndring i utspanningen. Kraftblocket representerar fysiskt delarna
fran transformatorns sekundirsida till lasten enligt figur (3.7) nedan

L X1
~~ L —»

G

I T4 S==c| | Vut
NN

Figur 3.7. De delar som ingar i kraftdelen dr filterkomponenterna samt lasten. Diodernas inverkan
modelleras ej da dessas bidrag kan anses som forsumbart.

Utseendet pa modellen kommer att variera ndgot beroende pa vilken typ av reglering
som anvdnds. D& den sd kallade spdnningsregleringen anvinds méiste systemet
modelleras nigot grundligare, sa det dr denna variant som redovisas nedan och sedan
kan forenklingar goras for andra typer av reglering. I en push-pull konfiguration finns
det fyra stycken ldgen for kraftblocket. Men egentligen dr det bara tvé olika tillstdnd
dé systemet ser likadant ut ndr den andra transistorn leder som nér den forsta gor det.
Det ricker alltsa att bara rdkna pd nir den forsta transistorn dr pé respektive avslagen.
Detta innebédr dock att periodtiden &r halverad. De tva olika tillstdnden aterfinns i
figur (3.7) ovan. Dioderna kan i detta fall forsummas da spénningsfallet dver dessa ar
forsumbart jamfort med spanningsnivin. Nu kan tillstindsmodeller, enligt [8], for de
béda ldgena stillas upp enligt

x=Ax+ By, (3.18)
x=A,x+B,v, ' '

Dir den forsta ekvationen representerar tiden dd utsidan forses med strom och den
andra ndr transistorn pa primdrsidan dr frinslagen. Variabeln x betecknar strommen
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genom spolen och 4 och B matriserna beskriver sambanden for vartdera tillstandet.
Genom att undersoka modellen vid bada tillstanden kan slutsatsen dras att matriserna
A; och A, kommer att vara lika samt att B, kommer att vara en nollvektor. Detta ser i
matrisform ut som foljande

[ —Rr.+Rr, +rr, -R
LR+, LR+,
4= HEFT) B3 |- 4, (3.19)
C(R+r) C(R+r,)
L
B =|r (3.20)
0

Den sokta variabeln, i detta fall utspanningen kan beskrivas enligt

y=v,=Cx (3.21)
y=y, =C2x' '

Dir aterigen den 0vre beskriver kraftdelen dé transistorn ér tillslagen och den andra da
den &r av. Matrisen C ger forhdllandet mellan utspidnning och induktorstrom.
Matriserna C; och C, berdknas med hjilp av figur (3.7) och det innebir att de bada
matriserna sammanfaller. Matriserna far utseende enligt

Rr R
= e =C,. 3.22
: {R+rc R+rj 2 ( )

For att kunna beskriva systemet med en tillstdindsmodell for hela periodtiden jimkas
ovanstdende ekvationer samman enligt

i=(4d+A4,(1-d)x+(Bd+B,(1-d))v, (3.23)
y=v, =(C,d+C,(1-d))x. (3.24)

I push-pull-omvandlaren kan inte d dverstiga 0.5 eftersom bdda transistorerna inte kan
leda samtidigt. Om man bara riknar pa halva periodtiden, det vill sdga bara pd den ena
transistorn kommer d déremot att kunna variera upp till 1. Nésta steg &r att beskriva
variablerna som DC-virden med sma AC-variationer enligt

x=X+X
vy =V, +V, . (3.25)
d=D+d

Hir representerar de stora bokstdverna DC-virden och végorna representerar AC-
variationer. Ekvationen for v;, finns inte bland ekvationerna ovan, detta beror pé att
detta virde anses konstant och alltsd inte har ndgra AC-variationer. Detta é&r
naturligtvis inte helt korrekt, dock underlittar det avsevirt arbetet att ta fram en
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overforingsfunktion mellan doch v . Inséttning av ekvationerna (3.23) och (3.24) i
(3.25) ger

X =AX +Bv, + A% +((4, — 4,)X + (B, - B,)v, )d + andragrads _termer

- . (3.26)
Vo+v,=CX +Cx +((C,—C,)X)d

Har star A, B och C for

A=AD+4,(1-D)
B=BD+B,(1-D). (3.27)
C=CD+C,(1-D)

Beteckningen andra ordningens termer betyder produkter mellan termerna doch 7.
Dessa termer &r olinjira och sd pass sméd att de kan forsummas. Steady-state
ekvationen fas genom att sétta alla AC-vérden till noll, vilket leder till

0=AX + Bv,,
_ (3.28)
V,=CX
Kvar fran (3.26) aterstar det onskade smasignal beroendet enligt
X = AT +((4, — 4,)X +(B, - B,)v,)d (3.29)
% =CX+((C, - C,)X)d . (3.30)

For att erhdlla Overforingsfunktionen mellan utspidnningen och pulskvoten sa
laplacetransformeras (3.29) och sedan substitueras x med d fran (3.30) enligt

¥(s)=(sI —A) ' (4, — 4,)X + (B, - B)v,)d

’ (3.31)
x=C" (‘70 _((C1 _Cz)X)d)

Denna substitution leder till §verforingsfunktionen

G (s)= ;Oc;S) =C(sl - 14)71 (4, —4,)X + (B, = B,)v,,)+(C, - C,)X. (3.32)

Efter detta hdrledande aterstar endast arbetet att finna virden pa matriserna 4,8 och C
for att beskriva kraftdelen av systemet. Detta utfors genom att applicera de virden pa
komponenter som forkommer i kraftdelen pd den givna applikationen.

3.6.3 Modell av PWM blocket

Modellen av PWM-blocket ér visentligt mycket enklare dn ovanstdende. Har varierar
ocksé modellen med avseende pé val av regleringsmetod. Aterigen visas hirledning
for spianningsreglering och senare kommer modifikationer for stromreglering att
diskuteras.
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Vid spanningsreglering jimfors en kontrollspanning med en triangelvag, mer om detta
senare, resultatet blir i1 alla fall pulskvoten som styr utspidnningen. Ocksa i detta fall
delas variablerna upp i DC- och AC-virden. Detta resulterar 1

vC :VC+VC

- (3.33)
d=D+d
Den lilla AC-variationen kan i detta fall uppfattas som en sinusvag, som svinger
langsamt 1 jamforelse med periodtiden och dérmed triangelvdgen. Pulskvoten ar
forhallandet mellan kontrollspdnningen och triangelvagen enligt

d:%+—:D+d. (3.34)

‘76
v,
Overforingsfunktionen for sméisignalsvariationen blir dirmed ganska litt och utan
négra tidsfordrdjningar enligt

(3.35)

GP WM

N

=

Denna overforingsfunktion multipliceras med Gverforingsfunktionen for kraftdelen
och tillsammans utgdr de det okompenserade systemet.

3.6.4 Modell av regulator

For att fa en effektiv reglering av systemet kommer en regulator att tillforas. For att
veta hur denna skall utformas behdvs en viss forstéelse av det okompenserade
systemet. For att f4 en uppfattning om hur systemet beter sig vid olika situationer kan
ett bodediagram ritas. Ett typiskt bodediagram for ett push-pull system visas i figur
(3.8) nedan. Indatavirden dr himtade frdn de komponenter som ingér i kraftdelen for
detta system.
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Bode Diagram
40 T T T

20 - =

Magnitude (dB)

40k o

Phase (deg)

4 | ST BT

10" 107

Frequency (rad/sec)

Figur 3.8. Bodediagram for ett Push-pull system styrt med spinningsreglering.

Det finns ndgra grundlidggande krav pa det totala systemet som bor uppfyllas for att
regleringen skall bli s& framgéngsrik som mojligt. For det forsta bor forstérkningen
vid laga frekvenser vara hog. Detta minskar kinsligheten for lagfrekventa storningar.
Bandbredden for det kompenserade systemet bor ocksa vara sd hog som mdjligt. Detta
for att gora regulatorn sd snabb som mdjligt. Bandbredden bor dock vara en
storleksordning mindre dn switchfrekvensen. Detta krav dr naturligtvis beroende pa
typ av applikation, i detta fall dr det inte viktigt att utspidnningen regleras pa
mikrosekundsniva. Systemet skulle alltsd fungera med en relativt ldg bandbredd. En
tredje parameter att betrakta &r fasmarginalen, denna marginal anger avstindet i
grader till den grins dé systemet blir instabilt. D& berdknade parametervirden sdllan
helt stimmer Overens med verkligheten dr det viktigt att inte ligga allt for néra
instabilitetsgransen.

Ovanstdende krav kan genomforas med olika reglerstrategier. Till exempel kommer
det att behovas ett ganska rejdlt faslyft om det kompenserade systemets
overkorsningsfrekvens skall ligga efter resonansfrekvensen for kraftblocket, eftersom
faskurvan 1 vissa fall kan vara &nda upp till -180° dar. For detta system som anges 1
figur (3.8) dr fasmarginalen inte ngot problem d& denna inte understiger -90°.

Om istéllet en dverkorsningsfrekvens som dr mindre dn resonansfrekvensen onskas sa
behovs inget faslyft 6ver huvud taget, priset bestar i att betydligt ldgre bandbredd kan
nds. Regulatorn realiseras 1 praktiken genom att resistorer och kondensatorer
kombineras pa lampligt sdtt pa Aterkopplingsslingan av felforstirkaren.
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3.6.5 Kontrolimetoder

Det finns tva olika huvudtyper av kontrollmetoder for DC/DC-omvandlare. Dessa
kallas for spénningsreglering respektive stromreglering. Det finns sedan ett antal
underkategorier till vardera typ.

Vid spénningsreglering handlar det om att forsdka halla utgdngen pa omvandlaren sa
nidra ett Onskat referensvirde som mdjligt genom att dterkoppla utgangsspanningen
och jimfora den med ett referensvdrde. Skillnaden mellan dessa virden forstirks och
jamfors sedan med en sdgtandsformad oscillator signal. Det &r hir som pulskvoten
bestdms, signalen anvénds sedan for att styra switchtiderna pa FET-transistorerna.

Wrefl
Ve
. . Styrsignal till
5 anninF?r;atnin Feffostarkare Pt transistorerna
permingsmetning _Mupprndtt | omparator S~ _ _ _ _ _ _ _ _ ___ __
oscillator
A
WVosg
vo | 1 A ]
Styrsignal till
transistorerna
Klocka
N
Periodtid

Figur 3.9. Vid spdnningsreglering dndras pulskvoten genom att en mdtsignal jamfors med ett
referensvdrde vilket bildar en felsignal. Denna signal jamfors i sin tur med en triangelformad
oscillatorsignal och ddrmed formas utsignalen till transistorerna.

Om istéllet stromreglering anvénds tillkommer en extra inre reglerslinga som reglerar
strommen 1 systemet puls for puls. Utgdngsspdnningen méts och jimfors med ett
referensvirde. Differensen forstérks och jamfors sedan med den uppmatta strémmen.
Denna jamforelse bildar sedan transistorernas switchmonster.

Stromreglering kan ske i1 nigra olika former, i denna text diskuteras kort tva utav
dessa ndmligen topp-stroms-reglering (TSR) och medel-stroms-reglering (MSR). Vid
TSR jamfors felsignalen frdn spdnningsmdtningen med en spdnning som uppstdr vid
métning av primérstrommen Over en madtningsresistor. Métning av strommen sker
vanligtvis pad systemets primérsida. Vid hindelse av hoga strommar anvidnds ofta en
stromtransformator for att minska strommen till en ldmplig nivd for métning. Efter
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jamforelsen mellan ovan nimnda spanningar fas pulskvoten i latch-blocket till vilken
ocksd oscillatorsignalen dar kopplad. Denna signal styr som tidigare FET-
transistorerna. Se figur (3.10) nedan:

Fran Felféstarkare PVM Styrsignal till
spanningsmatning ormparator Styrsignal transistorema
——————————— P ——— generator f—————————-—————
Frén
strémrmatning
oscillator
F N
Ve
| Vi( |/ (
Styrsignal till
transistorerma
Klacka
I I N N
L
Periodtid

Figur 3.10. Vid stromreglering finns en extra dterkopplingsslinga som inkluderar strémmdtning.
Felsignalen fran spdnningsmdtningen utgor ett tak som begrdinsar pulstiden.

Om istdllet MSR anvdnds kommer utseendet pd kontrollkretsen att @ndras nagot.

Denna krets som visas 1 figur (3.11) nedan dr ett slags mellanting av
spanningsreglering och TSR.
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Felfostarkare
spanning

Pyl
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Fran
spanningsmatming
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Styrsignal transistorema

generator ——— - - - - - """~

oscillator

Vosc

7

Styrsignal till
transistorema

Klocka

‘ | ‘ ‘ [
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Periodtid

Figur 3.11. Medelstromsreglering (MSR) kan ses som ett mellanting mellan toppstromsreglering (TSR)
och spdnningsreglering. Skillnaden mellan TSR och MSR bestar i att vid MSR jamfors den uppmidtta
strommen med felsignalen frdn spdnningsmdtningen, resultatet jamfors sedan med en triangelformad
oscillatorsignal.

Skillnaden mellan TSR och MSR bestar i att den sistnimnda jaimfor felspdnning och
uppmatt strom i en stromforstirkare och utsignalen med en fast oscillator triangelvag,
enligt bilden ovan. I detta avseende liknar denna metod spénningsreglering. I TSR
designen som diskuterats tidigare finns inte stromforstirkaren utan strom- och
spanningsfelsignalerna jaimfors i en komparator, dér motsvarigheten till oscillatorns
triangelvag dr métningen av strdommen genom spolen pa utgangen.

Historiskt sett var spidnningsregleringen den forsta pa marknaden men tringdes sedan
undan av stromregleringen dé forst i form av TSR. Fortfarande dr denna modell den
vanligaste formen av stromreglering dock #r MSR pa frammarsch. Aven
spannigsreglering har pa senare tid blivit populdr igen tack vare forbéttrade och
utdkade kretsar. Spénningsreglering dr nigot enklare att implementera och analysera
dé regleringen endast innehéller en dterkopplingslinga mot tva for stromregleringen.
Detta leder ocksé till att antalet komponenter kan minimeras. En annan fordel dr den
hoga redundansen mot brus. En nackdel r att kontrollkretsen vanligtvis dr 1dngsam
eftersom en fordndring i lasten forst mdste métas som en spadnningsfordandring och
sedan aterkopplas for att stélla om systemet till de nya forutséttningarna. Filtret pa
utgdngen, bestdende av en spole i1 serie med en parallellkopplad kondensator samt
lastresistans, ger upphov till tva poler i frekvensplanet. For kompensera detta kan
felsignalsforstarkningen ha en pol vid en lag frekvens, for att trycka ner
forstarkningskurvan innan filter polerna gor sig gillande. Detta ger ett relativt
langsamt system. Den andra varianten &r att addera en nolla i kompensationskretsen
som motverkar en av polerna i filtret. Denna konfiguration leder till att systemets
bandbredd kan okas nagot. Ett problem &r dock att polerna i filtret &ndras med
strommarna och spianningarna.
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Om istéllet stromreglering anvinds blir konstruktionen av kompensatorn nagot
enklare. Den inre stromregleringsslingan &r mycket snabbare &n den yttre
spanningsslingan vilket medfor att spolen att upplevas som en stromkélla for denna.
Detta betyder att kompensatorn bara behdver dimensioneras for att kompensera ett
enpoligt system da spolen inte behover tas i beaktning. Detta &r ldttare och samtidigt
kan bandbredden bli betydligt hogre, det vill sédga ett snabbare system, jaimfort med ett
system med spédnningsreglering. En annan fordel dr att systemet kan skyddas fradn
overstrommar da strommétning ingdr i kontrollen. Strommitning maste ocksd i
praktiken inkluderas i en spanningsregulator for att inte risken for att forstora kénsliga
komponenter blir for hog. Fordelen med stromregleringen &r att detta fas sa att sdga pa
kopet.

Inte heller stromreglering dr utan problem. De dubbla aterkopplingsslingorna leder till
ett utokat antal komponenter och komplexitet. Analys av systemet forsvaras ocksa.
Kontrollslingan kan ocksé ldtt bli instabil, detta problem kan avhjdlpas genom sa
kallad lutningskompensation, mer om detta lingre fram. Stromregleringen &dr ocksa
mer kénslig for storningar. En speciellt farlig kélla &r den stromspik som bildas i
bdrjan av varje tillslag av transistorn. Strdommen méts via métningsresistorn och om
inga dtaganden gors kan stromspiken fa regulatorn att stdnga av for tidigt och darmed
gora pulstiden for kort. Detta problem kan avhjélpas nidgot genom att filtrera signalen
fran madtningsresistorn 1 ett ldgpassfilter och dirigenom dédmpa spiken. Generellt ar
MSR mindre kénslig for storningar dn TSR och detta beror frimst pad den hogre
forstarkningen som uppnés vid laga frekvenser.

Som tidigare papekats sa har nya designer for spanningsreglering utvecklats vilket gor
att minga av de papekade problemen forsvinner eller minskas. Valet av topologi bor
baseras pa applikationen 1 frdga. Till exempel dr stromreglering att foredra om
systemet méste vara snabbt, om utsidan ska vara hogspiand, om applikationen ar av
push-pull teknologi dér flodesbalansen i transformatorn dr viktig. Om inspanningen
varierar mycket eller om man har en véldigt liten last eller en brusig miljo bér man 1
stéllet vdlja spanningsreglering.

Av foregdende avsnitt framgick att stromreglering ofta &r att foredra framfor
spanningsreglering och sd ocksa i denna rapport, av denna anledning 4r det intressant
att fordjupa sig nagot i stromregleringen.

Vid anvdndning av TSR kommer det att finnas ett behov av sa kallad
lutningskompensering, samma behov finns med MSR men tar sig hdr ett ndgot
annorlunda uttryck och kallas dédr for lutningsmatchning enligt [2]. Behovet av
lutningskompensering kommer sig av ett problem som kallas subharmonisk
oscillation. Detta problem beskrivs 1 figur (3.12):

27



3 Teori

Spanningsniva vid
komparatorn

T | T [ T |
Pericdtiden

v

Figur 3.12. Subharmonisk oscillation uppstar om pulskvoten éverstiger 0.5 da detta innebdr att
strommen i spolen inte hinner falla tillbaka till utgangsvdrdet innan ndsta transistor slds pd. Detta
medfor i sin tur att transistorerna slds av och pd vid fel tillfdllen.

Figur (3.12) visar ingdngarna pd komparatorn, i; svarar mot den spanning som bildas
over strommatningsresistorn och som &r proportionell mot strémmen genom spolen pa
utgdngen. Den andra ingéngen p& komparatorn utgérs av V¢ som 1 sin tur dr utgédngen
pa felforstarkaren, det vill sdga spinningslingan. I figur (3.12) ovan verkar denna
konstant, i verkligheten fordndras dven denna, vid dndringar pd utspdnningen, men
detta gdr mycket langsammare @n den inre stromslingan och séledes verkar V¢ vara
konstant. Vid normal operation avldses den heldragna kurvan i figuren. Transistorn
satts pd och I stiger linjart beroende pd den palagda spanningen Over spolen pa
utgangen. Efter en viss del av periodtiden nér /; grinsen V¢ och transistorn slas av. |
det andra fallet med streckad kurva har dkningen pd /; samma lutning, det vill séga
samma spanning ligger over spolen, men initialstrommen ar lite ldgre. Detta har till
f61jd att det tar storre del av periodtiden att nd gransvirdet Ve och ddrmed hinner inte
strommen att sjunka s& mycket innan nista period borjar. Som den streckade linjen
visar tar det inte manga periodtider innan systemet har spdrat ur fullstindigt. Detta
problem kallas for subharmonisk oscillation och dr naturligtvis en stor nackdel for
stromreglering om det forsummas. Om problemet ldmnas utan tillsyn innebér det att
pulskvoter dver 0.5, rdknat pa halva periodtiden, inte gar att uppnd eftersom systemet
dd spérar ur enligt figur (3.12) ovan. Anledningen till detta &dr att nir pulskvoten
overstiger 0.5 har inte spolen lidngre halva periodtiden att ladda ur sig till
utgangsldget. Detta innebér att initialvirdet pd induktorstrémmen kommer att vara
hogre vid nésta puls och oscillation dr ett faktum.

For att avhjdlpa detta problem adderas helt enkelt en lutning till ndgon av ingéngarna
pa komparatorn vilket tvingar /; att mota griansvérdet tidigare. I figur (3.13) nedan har
spanningen V¢ subtraherats med en annan spinning och resultatet ar att skillnader 1 /;
jdmnas ut dver nagra perioder.
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Figur 3.13. Subharmonisk oscillation kan undvikas genom att addera signal frdn oscillatorn till ndgon
av ingdngarna till den inre komparatorn.

Den optimala lutningen pa V¢ dr lika som halva lutningen for /; vid avstdngd
transistor. Detta leder till att ett fel pa stromnivdn kompenseras helt efter bara en
period. I praktiken brukar dock lutningen pa V¢ vara ndgot hogre for att pd s sétt oka
stabilitetsmarginalen. Detta medfor i sin tur att dterstédllning av felaktig stromniva tar
ndgra perioder extra, men detta dr oftast inget stort problem. I figur (3.13) ar det V¢
som dr subtraherad med en kompensationsspdnning men i praktiken liggs denna
spanning oftast till p&4 den andra ingéngen till komparatorn. Detta gor man eftersom
det finns tillgéng till en triangelvig pa oscillatorn. I resultatdelen kommer utforandet
av lutningskompensation redovisas 1 praktiken.

Aven med MSR uppstar problem med subharmonisk oscillation men 18sningen till
den dr ndgot annorlunda. Hér adderas inte ndgon ramp till ndgon av komparatorns
ingdngar utan istdllet dndras forstdrkningen pa stromforstarkaren. Lutningen pa
signalen pa utgdngen av stromforstiarkaren fir inte vara storre 4n lutningen pd den
andra ingdngen pa komparatorn, det vill sdga oscillatorsignalen. Om dessa lutningar ar
exakt lika nds det optimala systemet, som direkt motsvarar fallet med TSR dér den
negativa lutningen pa V¢ dr samma som den pa /;.

I denna rapport kommer TSR design anvidndas, anledningen till detta &r att denna

teknik fortfarande dr mer etablerad och sdledes ndgot enklare att implementera samt
att det slutliga wvalet av kontrollkrets inte var kompatibel med MSR.
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I detta avsnitt omsétts de ekvationer och samband som diskuterats i teoridelen i
praktiken. Avsnittet kommer att folja ungefir samma spar som det foregéende, det
kommer saledes att inledas med val och forlustberdkningar for transistorer och dioder
for att sedan fortsitta med design av magnetiska komponenter och slutligen
implementering av kontrollkretsen.

4.1 Val av transistor, diod samt kylflans

Eftersom de enskilt storsta forlusterna i omvandlaren uppstar i transistorerna och i
viss mén dven 1 dioderna dr det mycket viktigt att vilja rétt sorts komponenter. Hogre
verkningsgrad i omvandlaren kan uppnds genom att vdlja dessa komponenter sa
energisndla som mojligt. Detta leder ocksa till att storleken pa kylflinsarna kan
minskas och pé sé sitt kan hela omvandlarens storlek reduceras.

4.1.1 Val av transistor samt forlustberakning

Valet av transistortyp for denna applikation dr ingen komplicerad historia. De tre olika
typerna som diskuterades var BJT, FET och IGBT. Den forstndmnda alltsa BJT &r
forhallandevis energisndl men klarar inte hoga frekvenser. IGBT moduler klarar
forvisso de frekvenser som avses i denna applikation men dr avsedda for hogre
effekter och de &r dessutom dyra. Till detta kommer det faktum att de flesta
styrkretsar dr anpassade for att driva npn FET-transistorer.

I denna applikation kommer transistorerna att matas med batterispdnning 24V. Vid
switchning kommer dock den dubbla spdnningen att ligga Over transistorn, beroende
pa att transformatorn &r av push-pull design. Transistorerna som viljs bor klara av
spanningar pa minst 100V, dels for att ticka den dubbla spianningen och dels for att
klara av spanningstransienter vid switchning. Dessa transienter uppstar nér transistorn
skall slds av, strommen bryts under en véldigt kort tid och smé induktanser i
ledningsbanorna ger d& upphov till en spanningstopp. Det dr med andra ord viktigt att
minimera avstdnden péd ledningsbanorna for att pd sd sitt minska induktansen. Den
overldgset viktigaste parametern vid val av FET-transistorn, for detta fall, & Rpson.
Denna parameter beskriver som tidigare papekats den totala resistansen vid
framledning. Anledningen till att denna parameter &r sa viktig &r att det kommer att
flyta upp till S0A genom transistorn vid maximal last. Om resistansen inte dr mycket
liten kommer enorma effekter att forbriannas 1 transistorn och detta &r naturligtvis inte
acceptabelt.

Tva transistorer frin International Rectifier utsdgs och berdkningar pd dessa bada
utfordes for att se vilken som var bést ldmpad for denna applikation. De bdda
transistorerna hette [/RFB4310 respektive IRFB4410. Da det visade sig att
leveranstiden péd dessa var lang, valdes dven en reservtransistor, STPSONF10, fran
ELFA ut. Denna bor, kommer det visa sig i1 forlustberdkningarna, inte anviandas for
den slutgiltiga konstruktionen da dess prestanda inte dr lika bra som de bdda andras.
Berikningarna utfordes med Matlab® och de ekvationer som listats i teoridelen, (3.3)
till (3.10). Parametervirden hdmtas frdn datablad frdn respektive transistor.
Arbetstemperaturen for transistorerna antas vara maximalt 125°C vilket ger
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multipliceringsfaktorn for framledningsresistansen Rpsoy. Berdkningar utfordes vid
tva tillfallen, dels vid normala lastforhallanden och dels med full last. Vid normala
lastforhallanden flyter det cirka 25A pa primérsidan och vid full last cirka 50A. I
figuren nedan visas den totala forlusteffekten vid normal last som funktion av
frekvensen.

Félusteffekt som funktion av switchfrekvens vid 25A strém pa primérsidan

12 T T T T T T T T T
11 -
irf4310
irf4410
10+ reserv i
=
2
c 8r B
i
=
G
L 7L i
6 [ -
5 [ —
4 | | | | | | | | |
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Frekvens(kHz)

Figur 4.1. Forlusteffekten som funktion av frekvensen for de tre olika transistorerna vid nominell
belastning det vill sdga 25A strom pd primdrsidan.

Av figur (4.1) framgar det tydligt att reservtransistorn ar betydligt sdmre &n de andra
tvd vid laga frekvenser. Av de andra tva dr /RFB4310 bittre dn den andra vid effekter
upp till cirka 100kHz. Eftersom /RFB4410 har lagre forluster vid hoga frekvenser kan
det slas fast att denna transistor &r ndgot snabbare &n /IRFB4310 och att vid hoga
frekvenser dr effekten av ett litet Rpson mindre. Onskad switchfrekvens for denna
applikation dr som bekant 50kHz, dirmed &r /RFB4310 den bésta transistorn for
denna design. Vid 50kHz utvecklar denna transistor cirka 5W. Notera ocksa att
forlusterna som berdknats dr medeleffekten per transistor. Den totala forlusteffekten 1
transistorerna &r séledes den dubbla. D4 det under en kort period vid uppstart av motor
kan flyta upp till 50A i omvandlaren kan kylfldnsarna dverdimensioneras nagot.

4.1.2 Val av diod samt forlustberakning

Likriktardioderna i omvandlaren kommer att vara placerade pa sekundérsidan. For
dessa dioder géller alltsa att de skall klara hog spidnning men ganska maéttlig strom.
Nér likriktarbryggan slar om frdn ett tillstdnd till det andra kommer det att ligga
dubbla spidnningen i backriktning dver dioderna pa grund av transformator designen.
Dioderna behdver ocksd vara snabba eftersom detta minimerar forlusterna vid
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switchning. En diodtyp som uppfyller det senare kravet dr den s& kallade schottky
dioden. Tyvirr fanns denna inte att tillgd pd de spanningsnivder som erfordrades.
Valet foll istdllet pd en snabb switchdiod ndmligen STM:s STTA806D. Denna diod
klarar varaktiga strommar pd 8A vilket &r mer dn dubbelt s4 mycket som erfordras.
Dioderna maste klara att motstd spdnningen pé utgéngen d& de inte leder samt
transienter som uppkommer vid switchning. De valda dioderna klarar 600V per diod
vilket ger bred marginal for dessa transienter. Forlusterna kan berdknas enligt de
ekvationer som redovisats i teoridelen, (3.11) till (3.12) och de mynnar ut i foljande
vérden

Pcm1d7dind :1152+431073 222 :25W (41)
2
3002212 100k _ 3 )
' 6-6.7M

Vid berékning av diodforlusterna behovs termen diydt enligt (3.12) 1 teoriavsnittet. D4
denna parameter &r svar att berdkna uppmittes den istillet vid en rad olika strommar
dessa strommar var dock lagre @n vid nominell last och sdledes dr berdkningen av
switchforlusten endast en approximation.

4.1.3 Val av kylflans

Niér det géller kylning av foregdende komponenter dr det dnskvért att det om mojligt
sker passivt, det vill sdga kylflansar utan flaktar. Anledningen till detta dr att halla
antalet komponenter nere samt att fliktarna kan gé sonder. Detta dnskemal gar dock
illa thop med Onskan att hélla systemet kompakt, dd passiv kylning kridver storre
utrymme. Vildigt generellt kan man sdga att en kylflins som har en termisk resistans
pa cirka 3°C/W har ungeférliga matt pd 10X50X50 mm, med andra ord forhallandevis
stor till Ovriga komponenter i omvandlaren. Genom att anvinda (3.16) i teoriavsnittet
for kylflansberdkning kan ett maximalt virde for den termiska resistansen pa
kylflinsen kalkyleras. Om temperaturen inuti transistorn tillats vara 125°C och ladan
som innehdller omvandlaren stér ute i solen och nar en maximal temperatur pa 55°C
om sommaren, sd dr minimal temperaturdifferens definierad. Vidare antas termisk
resistans mellan transistor och flins vara 0.5°C/W och forlusteffekten enligt ovan
gjorda berdkningar. Berdkningarna nedan anger nddvindig resistans pé kylfldnsen for
den 6nskade transistorn /RFB4310 samt for reserven STPSONF'10, vid nominell last

Rsa (4310nominell) = 125 — 55 - (045 + 05) = 1250C/W
5.2 43)
125-55 ' '
Rm (reservmmme”) = W - (071 + 05) =5.5°C/W

D4 utbudet av kylfldnsar, med premissen snabb leverans, var tdmligen begransade
valdes en kylfldns som fanns i lager hos DAAB. Denna flins har en termisk resistans
pa 3.6°C/W och ricker dédrmed alldeles utmérkt till att kyla transistorerna. Da det gar
att montera fler an en modul pd samma fléns s gér det att fista tva stycken /RFB4310
pa en fldns. Med given resistans for kylflinsen kan man nu rdkna bakldnges for att
finna den resulterande temperaturen i chipet. Om denna blir ligre kommer &dven Rpson
att minskas och sdledes minskad forlusteffekt som leder till ytterligare ndgon grad
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minskad chiptemperatur. Nu kan (3.15) fran teoridelen anvindas for att berékna
chiptemperaturen. Nedan berdknas denna temperatur vid anvdndning av den angivna
flansen, dels med tva IRFB4310 pé en flans samt en ensam reservtransistor

Tty = 2 5.2+ (0.45+0.543.6) + 55 =102°C
T o =10.5-(0.7140.5+3.6) + 55 =106°C

Jj(reserv)

(4.4)

Berdkningarna visar att det dr fullt genomforbart att placera tvd IRFB4310 pa samma
flans och fortfarande sénka chiptemperaturen ndgra grader.

Forlusterna per transistorer kan minskas avsevirt vid parallellkoppling da
framledningsforlusterna halveras. Samtidigt fordubblas switchforlusterna men da
dessa har en mindre betydelse vid denna ldga frekvens erhdlls totalt en besparing. I
den slutgiltiga prototypen anvinds tva parallellkopplade transistorer av typen
STPSONF'10 monterade pa samma kylfldns. Enligt kylflansberdkningarna &r detta inte
att rekommendera dé& dessa transistorer forbrukar mycket effekt, men vid tester som
utforts i kontorsmiljo vid cirka 20°C har inget problem med dvertemperatur uppstétt.
Vid slutgiltig design bor dock parallellkopplade transistorer av typen [RFB4310
anvandas.

Ett problem som kan uppstd vid switchning av transistorerna &r att urladdningen av
dem gar for sakta. Detta kan leda till att den andra transistorn slds pd innan den forsta
stangts av ordentligt. Om detta uppstér kan inte stromtransformatorn avmagnetiseras
och strommaétningen och reglersystemet gar forlorat. For att forhindra detta kan
asymmetrisk gate-resistans utnyttjas. Resistansen ar ldgre nér transistorn laddas ur én
nér den laddas upp vilket leder till minskad avstangningstid.

Vad giller dioderna beréknas behovet av kylflins naturligtvis pd samma sétt som for
transistorerna. Ocksé hér antas en chiptemperatur pad 125°C, en omgivning pa 55°C,
en termisk resistans mellan diod och fldns pa 0.5°C/W. De sammanlagda forlusterna i
dioden blir 6.8W. For att kyla bort denna effekt krdvs en kylflins med en termisk
resistans pd minst

125-55

sa_diod — 6.8

—(2.2+0.5)=7.6°C/W . (4.5)

Samma sorts kylflins som anvénds till transistorerna utnyttjas forslagsvis dven till
dioderna. Berdkningarna visar att det gér utmdrkt att placera 2 stycken dioder pa
samma kylflins. Isolering kridvs dock mellan diod och flins for att forhindra
kortslutning mellan de bdda dioderna.

Vid tester har kylfldnsar med sdmre termisk resistans anvénts utan att dessa blivit mer
an ljumna, det kan alltsd vara mojligt att anvdnda mindre kylflansar pd dioderna dn for
transistorerna for att minimera storleken pa omvandlaren. Testerna har dock utforts
vid cirka 20°C och inte vid de 55°C som berdkningarna avser. Vid slutgiltig design
bor alltsd samma kylfldnsar som for transistorerna anvindas om sommartemperaturer
skall klaras av.
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4.2 Design av magnetiska komponenter

Som péapekats i teoridelen bestir de magnetiska komponenterna i kretsen av tre delar,
ndmligen hogfrekvenstransformatorn, spolen pa utgéngen samt stromtransformatorn.
Som pépekats i teoridelen tillverkade vi inte sjdlva hogfrekvenstransformatorn utan
denna bestélldes istéllet fran foretaget Tramo ETV. Till foretaget specifierades endast
typ av transformator, i detta fall push-pull konfiguration pa primirsidan, onskad
omvandlingsfaktor pa 15ggr, in- och utspanning samt maximal effekt pd 1kW. Den
levererade transformatorn har Litz trdd pd primérsidan for att minska lickinduktansen
och wvanlig trdd pa sekundidrsidan. Texten nedan redovisar berdkning av
utgangsinduktans och stromtransformator.

4.2.1 Design av utgangsinduktans
Vid designen av utgangsinduktans anvéndes [7].

Steg 1 Bestédm specifikationerna pa induktorn

1 Induktans L 900uH

2 dc strom o 333A

3 ac strom Al 1.2 A

4 Effekt P, 1 kW

5 stromtéthet J 300 A/em’
6 rippelfrekvens f 100 kHz

7 flodestéthet By, 022T

8 kdrnmaterial 3F3

9 fonster utnyttjande K, 0.4

10 Tempdkn T, 25°C

Induktansen bestdmdes genom (2.1) och (2.2) med de virden som listats ovan samt ett
tillatet stromrippel pa 40%.

Steg 2 Berdkning av toppvérdet pd strommen /.

Al
[pk = [0 +7

1.2
[pk :15 +7 (46)
1, =3.934

Steg 3 Berdkning av energikapaciteten.
L
Energy =—2&
2
Energy =900%*10° % (4.7)
Energy =6.95*10"Ws

Steg 4 Berdkning av areaprodukten 4,,
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4 = 2Energy*10*

»~ B K,
% =3 )% 4
AP:2(6.95 107)*10 (4.8)
0.22%300%0.4
A,=527cm*

Steg 5 Kédrna viljs med en 4, som &r sd ndra utrdknad 4, som mojligt.

1 Kérnnummer

2 Mean Path Length
3 Vikt Vthe

4 MeanLengthTurn MLT
5 Jarn area

6 Fonsterarea Wa

7 Area product 4,

8 Kérngeometri K,
9 Ytarea 4,

10 Material R

11 mH/1k AL

12 Lindnings area G

ETD-44
MPL 10.3 cm
94 gram

9.4 cm

1.742 cm’
2.785 cn’
4.852 cm’
0.3595 cm’
87.9 cm’
2000ui (3F3)
3364 mH
3.220 cm’

Steg 6 Berdkning av rms strommen 7,

Irms = Vl(f +A[2
I, =v3.33"40.6 (4.9)

[ =3.544

Steg 7 Berdkning av behdvda bara kabeldiametern 4,,).

AW(B) = f}ns
3.54
w(B) = 300 (4.10)

A5 =11.8%107 cm?

Steg 8 Trad viljes

AWG =#16
Ay =13.07%107 cm’
Isolerad A= 14.7%107 cm®

1318

cm

Steg 9 Berdkning av W, .p, S3 sitts till standardvérdet 0.75 enligt McLyman.
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Wa( ) = WaS3
W) = 2.785%0.75 (4.11)
W) = 2.09cm’

eff

Steg 10 Berdkning av mdjligt antal varv N med hjélp av isolerade tradarean 4 och S»
som sitts till standardvérdet 0,6.

_ Waer)S
AW
*
N = 2.09*0.6 (4.12)
0.0147
N =85varv
Steg 11 Berékning av den behdvda luftgapsldngden /g,
;- 0.47N*4,*10"  MPL
) L 1,
* * Q52 % %1078
= 0.4*3.14*85 17.6742 107 103 (4.13)
900*10 2000
[, =0.179cm
Steg 12 Berékning av kanteffektfaktorn F
3 lm
[
F=l+—22*72
V Ac
*
0.179 ln[z0 57292j
F=1+ : (4.14)
~1.742
F =1485

Steg 13 Berédkning av det nya antalet varv N, genom att sitta in kanteffektfaktorn F.

IL
N, = £
" V0474 F*10"

\/ 0.179%900*10~°
0.4%3.14%1.742%1.49%10°°
N, =70varv

(4.15)

n

Steg 14 Berédkning av lindningsresistansen R,
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R, =(MLT)N, Ej(loﬁ)

cm
R, =9.4%70%131.8*%10°° (4.16)
R, =86.7mQ

Steg 15 Berékning av kopparforlusterna Pcy .
Foy = IrmszRL
P, =3.54*%0.0867 (4.17)
P, =11

Steg 16 Berédkning av o.

P .
a="2100= L1 *100=0.11%
P 1000 (4.18)

o

Steg 17 Berédkning av ac flodestétheten B,

(O.47z)(NnF)[Nj(104)
2
B =

ac MPL

I+
l[lln
0.4%3.14%70*1.485%0.6%10°*
ac 10.3

0.179 + ——
2000

B (4.19)

B, =42 TmT
Steg 18 Berékning av watt per kilogram for ferrit 3F3.

mW/g = kf "B
2.68

mW[g =4.316*10° ¥100000™* *(42.7 107 ) (4.20)
mW /g =0.83

Steg 19 Berikning av forlusterna 1 kirnan Py.

Py =mW/[g*W, *107

P, =0.83%94*107 (4.21)
P, =0.078W

Steg 20 Rikna ut den totala effektforlusten Py,
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P, =P +P,=0.078+1.1=1.18W

tot

(4.22)

Steg 21 Berédkning av effekttdtheten y.

g = Lo 18 s k0 W/em?
A 879 (4.23)

Steg 22 Berékning av temperaturdkningen 7.

_ (0.826) _ x10-3 )% _ o
T, =450y 450(13.4%107 )" =12.8°C 4.24)

Steg 23 Berikning av den maximala flodestitheten B,

(O.47z)(NnF)(1dc + Azlj(lo“)
. MPL

lllﬂ‘l

_ 0.4%3.14%70*1.485%(3.33+0.6)*10™*

pk
0179+ 10

2000

B =

pk

)

g

B

(4.25)

B, =0.278T

Steg 24 Berékning av den effektiva permeabiliteten g,

u, 2000

e s = 0.179%2000
T
MPL 10.3

56

(4.26)

Steg 25 Berikning av fonsterutnyttjandegraden K, .

— NnAw(B)
u Wa
*
K = 70*0.01307
2.785

K, =033

K

(4.27)

Vid test av induktorn uppmittes induktansen till 919uH vid en rippelfrekvens pa
100kHz.
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4.2.3 Design av stromtransformator.

Stromtransformatorn blev ndédvindig att géra dd strommaétning pa traditionellt vis med
en shuntresistans i serie med den primira stromslingan inte var mojligt. Detta pa
grund av den hoga strommen pé upp till S0A vilket leder till att man méste anvinda
antingen en valdigt liten resistans eller att acceptera vildigt stora forlusteffekter. Det
negativa med en liten resistans &r att noggrannheten forsvinner samt att det dr svért att
hitta resistorer. Detsamma géller vid anvdndning av en normalstor shuntresistor da
effekttdligheten inte finns tillgénglig. Styrkretsen skall slé ifran for overstrom vid SOA
med en spdnning pa 1V vid stromavkidnningsingdngen. Det betyder att resistansen
maste vara pad 20 mQ vilket leder till forlusteffekter pd ca SOW vilket dr ohéllbart.
Alternativet dr att ha en vildigt liten resistans och sedan forstérka signalen med en
operationsforstirkare for att komma upp i den behdvda avslagningsspénningen pa 1V.
Denna metod &r ungefdr lika avancerad som att gora en stromtransformator. Sjilva
upplégget for hur stromtransformatorkopplingen ser ut ges av figur (4.2) nedan.

Ip

i Np Ns Is_’

» [~
=1

+

i Ravmag |Rsense

Vsense

Figur 4.2. Stromtransformatorns bestdindsdelar. Denna anvdnds for strommditning da strommen dr sd
hog att mdtning med shuntresistor inte dr ldmplig.

Vid designen av stromtransformatorn anvindes guiden i [7].

Steg 1 Specifikationerna pa stromtransformatorn bestams.

1 antal primérlindningar N, 1 varv

2 primérstrommen /, 0-50 A

3 utspédnningen V,, 0-1V

4 utgangsrsistansen Rese 10 Q

5 frekvens f 100 kHz

6 flodestathethete B, 0.1T

7 kérnforluster <1%

8 spanningsfall diod Vy 1V

9 magnetiskt material 3F3

10 véagformsfaktor Ky 4.0 (fyrkantsvag)
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4 Resultat och metod

Steg 2 Berdkning av sekundir strommen /;

I = s :L:O.IA
R, 10

o

Steg 3 Berikning av antalet sekundérlindningar Nj

v ML, 1750
' I 0.1

N

=500 varv

Steg 4 Berdkning av sekundirspanningen Vj

V.=V +V,=1+1=2FV

Steg 5 Berdkning av den behdvda tvérsnittsarean 4.,

__riot
‘ Bachst
2*10*

A, = 3
0.1*4*100*10° *500

A, =0.001cm’

(4.28)

(4.29)

(4.30)

(4.31)

Steg 6 Val av kdrna som ar s& ndra 4. som mdjligt. Har valdes TN 25/15/10 fran
Ferroxcube®. Detta framst for att fi en storlek som gar att hantera och for att inte
overstiga lindningarnas strémtéithet 3A/mm’

1 Kdrnnummer

2 Mean Path Length

3 Vikt Vthe

4 MeanLengthTurn MLT
5 Jarn area 4.

6 Fonsterarea W,

Steg 7 Berdkning av W, .5, S3 sitts till standardvérdet 0.75.

Wa( ) = WaS3

W) =1.54%0.75
2

W) =1.155¢m

eff

Steg 8 Berdkning av W ec).

w
a(sec) 2

Wy _ 1155

TN 25/15/10
MPL 6.02 cm
I5¢g

33 cm

485 cm’

1.54 cm?

=0.5775cm?
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4 Resultat och metod

Steg 9 Berdkning av tradarean 4,,, S; sitts till standardvirdet 0.6.

*
4, =TSy _ OSTTSZ06 _ ) 00603¢m?

"N 500 (4.34)

N

Steg 10 Trad véljes.

AWG =#30
Isolerad Aw = 0.6785*%107 cm’

MY _ 3402

cm

Steg 11 Berédkning av sekundédra lindningsresistansen R

R =(MLT)N Ej(loﬁ)

\

“\cm
R =3.3*500*3402 *107¢ (4.35)
R =5.61Q

Steg 12 Berédkning av uteffekten pa sekundérsidan P, .

P =1 (V,+V,)=0.1%1+0.5)=0.15W

(4.36)
Steg 13 Berékning av den accepterade forlusteffekten 1 kirnan Py, .
P, =P *1%=0.15%0.01=0.0015/ max
' (4.37)
Steg 14 Berédkning av den accepterade kiarnforlusten i mW/g.
P, *10° *10°
mi /g =% _0.0015*10" _ 0.
W, 15 (4.38)
Steg 15 Berédkning av den nya flodestdtheten B,. med den nya tvérsnittsarean A,
_ r10
“ ACK/](N@
4
B - 2*10 (4.39)
“0.485*4*100*10° *500

B, =0.000206T

Steg 16 Berikning av forlusteffekten for ferrit R (3F3).
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mi g =k "B
mW/g =5.597*107* *100000"* * (2.06*107* ] (4.40)
mW/g=246%10"

Steg 17 Berékning av forlusterna 1 kirnan Py.

Py =mW/[g*W,*107

P, =246%10""*15%107° (4.41)
P, =37%10"W

Steg 18 Berékning av kirnflusternas paverkan pa den totala felmarginalen.

3.7*107° *100

P/'e -6
Fel:?*IOOZ =2.7*10"%

o

(4.42)

Det viktiga med dessa utrdkningar dr att en stromtransformator som inte maéttas vid
maxstrommen 50A uppnds. Det avhjélps med en resistans parallellt med utgéngen pa
sekundérsidan. Den har funktionen att under den tid dd bdda transistorerna é&r
avstingda ¢p skall kdrnan avmagnetiseras genom den. Det viktiga dr att
spanningstidytan  dr lika stor  Over  utgangsresistansen = Rgene  OCh
avmagnetiseringsresistansen Ruymag. Vid 50A har vi full pulskvot och spdnningen dver
Ryense dr 1V vilket har till foljd att

-6 -6
Ravmag = Rveme to_” = Rveme& = RvemeLofﬁ =31R
ey e 9610, 0.317-10

sense *

(4.43)

D4 Ryense dr definerad till 10Q2 blir R,ymae minst 310Q2. Vid konstruktion sattes Raymag
till strax over 1kQ.

4.3 Spanningsmatning

D4 det visade sig svart att fa en tillfredsstdllande spadnningsmétning pd primarsidan
utfordes denna istillet pa sekundirsidan. Detta medfor att isolation krivs mellan
sekundérsidans hoga spianningsnivd pa 300 V och primérsidans 24V. Det utfordes
med hjdlp av en optokopplare ndrmare bestdmt en Infineon technologies IL300.
Konstruktionen av spdnningsaterkopplingen foljer exemplet i [3] och som
operationsforstirkare valdes LM301. Figur (4.3) nedan visar hur spdnningsmédtningen
realiseras i praktiken.
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00—
]
[

LM201 j 1] 8

Voo
zl— L300
jr&—g a
&

W) WeooZ
E 5 Till styrkrets

wmonitor _R1 Va
L

R2

Vb

g

NS

+

RSD Vkontroll

R

Figur 4.3. Vid spdnnigsmdtning pd sekunddrsidan krdvs galvanisk isolation detta realiseras med
optokopplare och operationforstikare.

Da den valda styrkretsen typiskt kridver 5V ges R; av

R=To_ 2 _s0k0. (4.44)
1,, 100y

For bdsta funktion sétts R, till samma viarde som Rj;. Resistenserna R; och R, formar
en spanningsdelning av Vionior frdn 300V till 5V enligt

R, :Rz(%—l) = 50k(¥—1) =2.95MQ. (4.45)

Virdet péd Rs beror pa forstiarkningen i optokopplaren och beréknas enligt

R, = Ry _ S0k _ 62.5kQ2. (4.46)
K, 038

K ér ett virde specifikt for varje optokopplare och dr mérkt pa forpackningen och kan

utldsas i datablad. Resistorn R4 begrinsar strommen till lysdioden pa optokopplaren.

Da operationsforstidrkaren ger ut ungefir halva matningsspianningen berdknas Ry

enligt

Vopfamp _V/ — 7.5 _1.3
1, 12m

R, = =517Q. (4.47)

Matning av denna krets méste ske pd sekundirsidan. Av den anledningen virades
extra varv pd hogfrekvenstransformatorn, i detta fall sex stycken vilket gav en
forstirkning pd 1.5ggr jimfort med primérsidan. Spénningen likriktas och
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lagpassfiltreras genom ett RC-ndt innan den matas till en spidnningsregulator som
forser spanningsmdtningskretsen med 15V. Regulatorn skyddas dven med en
Zenerdiod pa 27V for att undvika for hdga spidnningar som kan uppsta vid full
pulskvot.

Vid lag last eller tomgéng forser hdgfrekvenstransformatorn inte métningskretsen med
tillrdckligt mycket energi vilket leder till att métningen inte fungerar helt korrekt. For
att minska detta problem ndgot kopplas tomgangsresistansen till RC-nétets
kondensators positiva pol. Pé detta sitt forses spanningsregulatorn med mer energi.

4.4 Design av kontrollkretsen

Att vdlja kontrollkrets for omvandlaren &r inte den léttaste uppgiften d& utbudet ar
mycket stort. Aven di sokningen begriinsades till ett foretag, i detta fall Unitrode,
fanns ett stort utbud av olika kretsar att vélja mellan. Det som till sist avgjorde var
framforallt tillgdngligheten. Kretsen som slutligen valdes var wucc3806 och
inforskaffades via ELFA. Forutom fordelen av att vara littillgédnglig har denna krets
ytterligare fordelar. Detta dr en relativt ny modell som &dr en vidareutveckling av det
som var vart forstahandsval, uc3846. Inneborden av detta ar att kretsen kommer att
finnas p4 marknaden ett bra tag framdver, vilket kommer att uppskattas av DAAB. Till
den slutgiltiga omvandlaren kravs en mindre fordndring av kontrollkretsen. Siffran 3 1
produktnamnet anger nidmligen att den &r anpassad for kontorsapplikationer och
darfor inte dr si tdlig for stora temperaturvariationer. Eftersom den firdiga
omvandlaren troligen kommer att placeras i ett skp utomhus behdver komponenterna
klara av bade vinter som sommartemperaturer. Kretsen som klarar dessa krav heter
istdllet ucc2806. Dessa bada kretsar ar identiska i utseende samt funktion, det enda
som skiljer dr de hardare krav som stéllts pd den senare. Detta innebér att vid
konstruktionen av omvandlaren kommer ucc3806 att anvindas och senare bytas ut
mot ucc2806. 1 figur (4.4) nedan visas ovan nimnda krets genom ett kretsschema som
beskriver kopplingarna mellan in och utgangar.
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Figur 4.4. Schematisk bild 6ver PWM-kretsen ucc3806.

De flesta av I/O fran figur (4.4) kommer att behandlas i beskrivningen av de
instéllningar som fOljer nedan. Forst beskrivs de enklaste funktionerna sdsom
stromforsorjning, instdllning av klockan och sé vidare sedan behandlas de nédgot mer
komplexa reglerfunktionerna.

Kretsen forses med strom med en maximal spanning pa 15V och en minimal spanning
pa 8V. Stromforsorjning till transistorerna sker pd ett externt ben men kan kopplas
thop med kretsens strommatning. Viktigt att tdnka pd &r dock att parallellkoppla
kondensatorer med ingdngarna for att forhindra att spinningstransienter stinger av
eller forstor kretsen. I detta fall avstdrdes ingdngarna med en liten snabb keramisk
kondensator pa 0.1uF samt en storre elektrolytkondensator pd 22uF. Detta for att
hanteringen av  korta och ldnga transienter ska ske problemfritt.
Elektrolytkondensatorn kan substitueras med en keramisk kondensator i samma
storleksordning d& elektrolyter slits med tiden. Energiforsorjningen kommer i detta
fall fran en spanningsregulator som omvandlar den varierande batterispdnningen till
en forhallandevis jamn spinning pa 12V. Det ér viktigt att vdlja en spadnningsregulator
som klarar att ge tillrdckligt mycket strom, for &ven om kretsen i sig inte drar mer &n
nagra fd milliampere sa kan transistorerna forbruka uppemot 0.5A.

Att stdlla in klockeykeln pé kretsen dr naturligtvis en viktig uppgift. Det bor ndmnas
att denna frekvens ska séttas dubbelt s& hog som arbetsfrekvensen i systemet. Detta
beror pi att signalen fran kretsens oscillator delas upp mellan de bada utgangarna och
frekvensen pé dessa blir dd hilften oscillatorns. Frekvensen bestdms genom att
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specificera vérdet pa en resistor respektive kondensator samt koppla dessa fran jord
till varsin ingdng. Resultatet i kretsen &r en triangelvdg som kan maétas pa ben CT och
som varierar fran 0 till 2.5V med specificerad frekvens. Onskad frekvens uppnds
enligt den approximativa ekvationen enligt [9]

[ S
“ " 2RC, +t, . (4.48)
t, =961C,

Eftersom den dnskade arbetsfrekvensen i systemet dr 50kHz ska f, ha ett virde pa
100kHz. Valet av R; och C; ér inte helt fritt da till exempel R, maste vara storre dn
12.5kQ for att oscillatorn ska fungera. Vérdet pa kondensatorn &r ocksad den i viss
mén begriansad da ett hogt virde pé denna leder till en 1dng dodtid #,, vilket dr tiden da
spanningen pa CT pinnen sjunker frdn maximal spinning till 0. Under denna tid halls
bida utgdngarna ldga och ingen energidverforing dger rum. Denna fordrdjningstid bor
inte uppta mer dn ndgon procent av den totala periodtiden for systemet. Ett hogt virde
pa C; minskar sdledes den maximala pulskvoten men ett for litet varde okar risken for
felaktiga pd och avslagningar av transistorerna. For denna design valdes C; till 330pF
vilket enligt (4.48) ger en resistans pd 14.7kQ vid en frekvens pa 100kHz.

Da transistorerna ska téndas laggs en spanning fran kontrollkretsens utgéngar till gate-
ingdngen pd respektive transistor. Den maximala strommen som tillats flyta frin
kretsen dr 0.5A. Detta kriver att ett skyddsmotstand appliceras pa respektive utgéng. I
detta fall dr spdnningsnivan pa utgéngen 12V och dérmed kridvs motstand pé 25Q for
att begrinsa strommen till 0.5A.

Fo6ljande avsnitt beskriver ndgot mer reglertekniska instéllningar for kretsen. Hér
ingdr métning av strom sdvil som spanning samt komperatorkretsar som bestdmmer
pulskvoten andra instdllningar som exempelvis Overstromsskydd och mjukstart
redovisas ocksa.

Overstromsskydd finns representerad i kretsen vid tva ben, dels vid CURLIM och dels
vid SHUTDOWN. Strombegriansningsbenet har tva uppgifter, dels stings utgdngarna
av 1 hindelse av att strommen i systemet blir for hog och dels bestims hir om kretsen
ska aterstartas efter hdndelse av en avstdngning. Dessa bada uppgifter utfors pa
foljande sétt.

Strommaétningen 1 kretsen sker, som tidigare antytts, med hjilp av en
stromtransformator. Resultatet av madtningen &r den spidnning som bildas ndr
nedtransformerade strommen flyter genom en mdtresistor. Denna spinning kopplas
till strommaétningspinnen i kretsen CS+. Denna jimfors inom i kretsen med en
fordefinierad spanning pd CURLIM. Om spénningen pad CS+ ndr spidnningen pa
CURLIM stings utgangarna av och sdledes sjunker strommen i systemet. Spanningen
pa CURLIM benet programmeras genom en spanningsdelning med tva resistorer fran
referensbenet VREF. Den andra funktionen for CURLIM benet intriffar d& shutdown
aktiveras. Detta intréffar d4 en spanning pé 1V upptrider pa ben SHUTDOWN. Detta
ar en extra sdkerhetsdtgdrd utifall att strombegridnsningen misslyckats. Instéllningen
skall konfigureras sa att detta ben nér troskelviardet 1V vid en nigot hogre strom én
den dd strombegridnsningen aktiveras. Avstangning av kretsen kan sjidlvklart ocksa
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forceras manuellt genom att hdja spénningen till 1V pd det aktuella benet. Da
avstdngning upptrader faller spdnningen pa VREF till OV och en strdm péd cirka
190uA dras fran CURLIM benet. Nu kan tva olika scenarion intrdffa. Om spédnningen
pa curlim benet faller under 350mV kommer kretsen att dterstarta men om spanningen
ar storre dn 350mV fortsitter kretsen att vara avstingd. Genom att vilja onskad
egenskap samt att kombinera detta med oOnskad strombegrinsningsniva kan de
spanningsdelande resistorerna pd CURLIM benet berdknas. En ndgot mer ingdende
forklaring finns att tillga i [6].

Som nidmnts 1 foregdende stycke kopplas stromédtningen in pé benet CS+. Detta ben
jamfors med benet CS- 1 en komparator med 3 gingers forstirkning. Det senare benet
kopplas till jord vilket gor att signalen pa utgangen &r spanningen pd CS+ forstérkt 3
génger. Utseendet pa denna signal liknar en triangelvdg pa grund av spolen pa
systemets sekunddrsida. Beroende pa spolens elektriska egenskaper kommer
strommen att oka linjart med den palagda spanningen, likasa avtar strommen linjart da
bdda transistorerna dr avslagna. Detta monster pa strommen &r naturligtvis det samma
pa primdrsidan dir mitningen genomfors. Nér en transistor slds pa flyter det for en
mycket kort tid en hog primdrstrom. Om denna hoga strom detekteras slar
overstromsskyddet till och transistorn slds av under resterande delen av periodtiden.
For att forhindra denna felaktiga skyddsatgérd kan ett lagpassfilter inkluderas vid
strométningsresistorn. Detta filters brytfrekvens bor stillas in pa cirka 10 génger
switchfrekvensen eftersom transienten i borjan didrmed inte detekteras medan ndgot
langsammare verkliga fordndringar i strommen kan métas korrekt. Utsignalen fran
strommatningen utgdr en av ingangarna pa ytterligare en komparator. Denna ging
jamfors signalen med resultatet av felforstarkaren for spanningséterkopplingen.

Felforstarkaren bestar av en positiv NI och en negativ /NV ingédng samt mdjlighet till
aterkoppling da utgdngen COMP existerar som ett ben pa kretsen. Den positiva
ingdngen kopplas med fordel till VREF och utgor referensvirdet for systemet.
Spédnningen 5V svarar med andra ord mot en spanning pa 300V pa omvandlarens
utgdng. Den negativa ingdngen kopplas till spinningsmitning samt genom ldmpliga
komponenter till benet COMP for att fa 6nskad reglering. Felforstarkaren forstirker
skillnaden mellan de bada ingdngarna nér den positiva ingdngen har ett hogre virde én
den negativa. Om den negativa ingangen ndr VREF eller hogre spdnningar blir
spanningen pé utgéngen cirka OV och transistorn stings av. Spinningsmitningen bor
alltsd dimensioneras si att kretsen kdnner av en spdnning pa 5V da spanningen pa
systemets utgang passerat 300V.

En funktion som ofta implementeras pa den positiva ingangen till felforstarkaren ar
mjukstarten. Denna funktion ser till att systemet inte kraschar vid uppstart da
spidnningen pa utgéngen skiljer sig avsevirt fran referensvirdet. Detta fir ndmligen
effekten att strommen tilldts stiga okontrollerat tills Overstromsskyddet -eller
automatisk avstigning sker. Stromrusningen kan skada komponenter i systemet och
bor didrmed undvikas. Detta kan ske genom att referensvirdet sakta dkas fran 0 till
5V. I praktiken genomfors detta med hjélp av en resistor och en kondensator som
kopplas fran VREF till NI enligt figur (4.5).

47



4 Resultat och metod
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Figur 4.5. Implementering av soft-start funktionen.

Mjukstarten bor rampa upp spanningen fran 0 till 5V pa drygt 50 klockcykler, vilket i
detta fall motsvarar ndgra millisekunder. Mjukstarten kan forldngas vid héndelse av
att det sitter stora kondensatorer pd omvandlarens utgdng som kriver mycket energi
for att laddas upp. Komponentvérden berdknas ur ekvationen:

t

Vi =V, (1—e %) (4.49)

Eftersom tiden dr kénd kan till exempel resistansen véljas godtyckligt och sedan kan
kondensatorns virde berdknas for att erhalla onskad stigtid pa spénningen. I detta fall
onskades en tid pé cirka 2ms och en resistor pa 10k€2 valdes godtyckligt. Enligt (4.49)
berdknades dérefter kondensatorn till 47nF.

Efter felforstirkaren jamfors signalen, som tidigare sagts, med strométningssignalen i
en komparator. Hir agerar spanningssignalen som ett tak som stromsignalen ndrmar
sig allt efter att periodtiden gir. D4 stromsignalen blir lika stor som spanningssignalen
stings den aktuella transistorn av och stannar avstingd till nédsta period. For
illustration hdnvisas ldsaren till kapitlet i1 teoridelen angaende stromreglering och
lutningskompensation. Som papekats i denna del kan det vara nodvindigt att infora
lutningskompensation vid stromreglering om pulskvoter 6ver 0.5 anvénds. I praktiken
utfors det genom att addera signal fran oscillatorn till CS+ ingéngen for att pd detta
satt forhindra att transformatorkdrnan magnetiseras olika mycket ndr de olika
transistorerna leder. Resultatet blir att signalen snabbare mdter gransen och transistorn
stings av. [ figur (4.6) visas de komponenter som anvidnds fOr att realisera
lutningskompensation.
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4 Resultat och metod
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Figur 4.6. Realisering av lutningskompensation.

Intressanta komponenter dr hir Rroch R,.. De formar en spdnningsdelning for signal
fran oscillatorn. Den forsta resistorn formar tillsammans med kondensatorn ett filter
for att minska storningen pa signalen fran strdmmaétningen. Denna resistor kan véljas
ndgorlunda godtyckligt ofta 1kQ, i detta fall valdes dock en ndgot hogre resistans
ndmligen 2k€Q, den enda komponenten att berdkna blir sdledes Rj.

Forst berdknas hur snabbt strdmmen sjunker i spolen pa utgdngen nér transistorn
slagits av. Sedan transformeras virdet till primérsidan och vidare till
strommaétningsresistorn. Hir berdknas motsvarande spanningsforindring Over
resistorn. I ekvationsform ser detta ut enligt

iy Vi~ 300 5474 (4.50)
dt L 900y

di, di
= My = 0315 = 4541 s (4.51)
Ay iy =4.5/500=0.0004/ s (4.52)
dtdr

Wiee _ 41 g~ 0,009-10=0.097 / s (4.53)

dtdr "

Idén dr nu att aterskapa ovanstdende spidnningsfordndring och addera denna till CS+
ingdngen. Spinningen kan genereras med signal fran oscillatorns C; ben och med
spanningsdelande resistorer. Foljande ekvation beskriver lutningen pa oscillatorbenet.

dI/osc — I/max — I/min — 25-0 — 026V/,US (454)
dt t, 9.7u

I teorin dr den optimala lutningen 50% av stromminskningen pé@ spolen, men i
praktiken ansétts ofta en hogre lutning for att 6ka stabilitetsmarginalerna. Ett vanligt
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4 Resultat och metod

forekommande virde dr 75% men ibland anvénds upp till 100% av lutningen. Genom
att inse superpositionsproblemet mellan signalen fran métresistorn och oscillatorn kan
foljande ekvation uppnas:

dI/osc :&dVRsense m (455)
dt R, dr

Didr m stér for hur stor lutningskompensationen ska vara. I detta fall ansattes detta
vérde till 0.75 for att nd hoga stabilitetsmarginaler. Resistor Ry sitts till 2kQ och
formar tillsammans med kondensatorn ett ldgpassfilter som minskar transienterna pa
strtommaétningen. Detta ger da efter att spAnningsvariationen over Ry.,s. och oscillatorn
berdknats med hjdlp av (4.50) till (4.54) kan resistansen R,. erhdllas genom (4.55).
Virdet pd R,. berdknades hdr till 3.8ggr R, Ddrmed 4r dimensioneringen av
lutningskompenseringen avslutad. En ndgot utforligare redovisning angdende de
praktiska tillvdgagangssitten vid lutningskompensation kan hittas i [11] samt [2]. D4
lutningskompensering inforts kan det bli nddvéindigt att minska Ry eftersom
spanningen pa CS+ benet skall vara 1V vid maxstrém och hittills alstrar Ry, ensamt
denna spédnning.

Spénningsreglering realiseras 1 kretsen mellan benen INV och COMP pé
felforstarkaren. Genom att ansluta ndgon kombination av resistorer och kondensatorer
mellan dessa ben kan olika typer av regulatorer sésom P, PI eller PD uppnas. I denna
rapport kommer den vanligt forekommande PI regulatorn att anvdndas. Den kan
realiseras genom att placera en kondensator parallellt med en resistor mellan de bada
benen, samt anslutas till métsignalen. Figur (4.7) visar hur spdnningsreglering kan
realiseras med passiva komponenter.

SV fran
Vref

|

|

N30BEIIN

. ]
Frén
spanningsmatning Cpi L

Cf

Figur 4.7. Implementering av Pl-regulatorn.

For att kunna dimensionera regulatorn méiste systemets uppforande kénnas till. Av
denna anledning utfors den modellering som diskuterats i teoridelen, men eftersom
stromreglering anvdnds vid denna design blir modelleringen nagot enklare d4 spolen
ej paverkar modellen. Detta innebdr att modellen for kraftblocket nu bara innehaller
en nolla, som formas av kondensatorns kapacitans och ESR (ekvivalent shunt
resistans). Kondensatorn som anvénds har en kapacitans pa 330uF, men dess ESR
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4 Resultat och metod

fanns ingen uppgift om. Detta virde dr ungefdr ett par Ohm for den hér typen av
kondensatorer s det dr detta virde som anvénts. I modellen har ocksa spanningsfallet
over dioderna forsummats da det dr mycket sma jimfort med spidnningsnivdn pa
utgdngen. Lasten antas vara en ren resistans pa 150Q, vilket motsvarar ett effektuttag
pa 600W. Bodediagrammet for kraftdelen kommer att se ut enligt figur (4.8).

Bode Diagram
50 T T T

40 - -

@
o
T

|

[
o
T

|

Magnitude (dB)

oo

[
(=]
T
|

Phase (deg)

22}
o
T

|

-90 Ll Ll Ll M| Ll NN

Frequency (rad/sec)

Figur 4.8. Bodediagram for kraftdelen vid strémreglering. Skillnad mellan denna modell och den
redovisad i teoridelen dr avsaknaden av en spole som forsvinner pd grund av stromregleringen.

En enkel reglerstrategi kan nu enligt [12] vara att placera regulatorns pol vid nollan
for modellen av kraftdelen for att uppnd en jimn faskurva. Polen for regulatorn
bestdms ur ekvationen:

1 1

— 74
2” RP[ CP[ ( )

fpol =

Vid laga frekvenser onskas hog forstarkning. Denna forstérkning ges av forhallandet
mellan R;, och Rp;. Forstiarkningen begrinsas av att det totala systemets forstarkning
bor falla till 0dB en bit innan switchfrekvensen.

D4 signaler till styrchipet maste vara véldigt precisa krdvs det att kontrollkretsen
byggs upp pa ett kretskort. Ett exempel pé en kinslig del av styrchipet ér oscillatorn.
Signalen byggs upp av en resistor och kondensator och det &r mycket viktigt att
kondensatorn placeras ndra dess ingdng pa styrchipet for att oscillatorn ska fungera
bra. Vid konstruktion av kretskort anvindes programmet EAGLE® for att placera
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4 Resultat och metod

komponenter och ledningsbanor. Tillverkning av kretskortet utfordes hos
teknologforeningen ETA pa Chalmers dir etsningsutrustning fanns att tillga.

4.5 Matresultat

Mitningar utfordes pa den konstruerade omvandlaren for att méta dess verkningsgrad
samt hur systemet reagerade vid olika belastningssituationer. Verkningsgraden ar
naturligtvis en viktig parameter da det inte &r onskvért att omvandlaren sjélv forbrukar
allt for mycket energi. Generellt brukar verkningsgraden for omvandlare i den har
effektklassen ligga runt 80 till 90%. Métningarna av verkningsgraden utfordes vid tre
olika inspdnningar ndmligen 20, 23 och 26V. Detta symboliserar urladdade batterier,
delvis urladdade batterier och fulladdade batterier. Vid dessa olika spinningar lastades

omriktaren med en rent resistiv men variabel last. Métningarna summeras nedan i
tabell (4.1).

Tabell 4.1. Verkningsgrad for omvandlaren vid olika inspdnningar och laster.

Inspénning 20V Inspénning 23V ‘ Inspénning 26V

Lastresistans | Put | Pin n% | Put Pin n% | Put Pin n %
Q W W W Y w W

1472 58 65 90 61 75 81 61 76 80
730 116 | 126 92 118 131 |90 119 145 | 82
517 151 | 179 84 166 203 |82 160 202 |79
361 209 | 242 87 236 | 269 |88 229 1277 |82
290 263 | 305 86 294 346 |85 282 | 347 |8l
242 305 | 350 87 345 415 |83 337 1420 |80
186 339 | 388 87 383 | 474 |81

Mitning av verkningsgraden med 23V inspdnning och 186€ last saknas da
spanningsaggregatet inte kunde ge tillrdckligt mycket strom med stabil drift. Av tabell
(4.1) framgér det att verkningsgraden &r som hogst vid 20V inspédnning, detta beror pa
att omvandlaren inte behdver reglera spidnningen eftersom omvandlarens utspanning
inte riktigt ndr 300V i detta fall. Troligtvis kan verkningsgraden bli i stort sett lika vid
alla inspdnningar om systemet byggs pa ett vélkonstruerat kretskort och om
regleringen optimeras. I figur (4.9) nedan visualiseras resultatet fran tabell (4.1).
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4 Resultat och metod

Verkningsgrad for omriktaren vid olika inspanningar och
last.
95
< 90 -
K —— 20V
] 85 —=— 23V
2 80 26V
[=
e
3 75
>
70
1472 730 517 361 290 242 186
—e— 20V 90 92 84 87 86 87 87
—m— 23V 81 90 82 88 85 83
26V 80 82 79 82 81 80 81
Lastresistans Ohm

Figur 4.9. Verkningsgraden fér omvandlaren vid olika inspdnningar och lastresistanser.

Mitningar av verkningsgraden visar att var prototyp inte forbrukar allt for mycket
energi. Genom att kéinna pa komponenterna efter matningarna kunde det konstateras
att de storsta forlusterna sker i transistorerna. De transistorer som anvédndes var tva
stycken parallellkopplade STPSONFI10 vilka tidigare har refererats till som
reservtransistorer. Om istdllet /RFB4310 skulle ha anvénts skulle troligen
verkningsgraden 0ka nagot. P4 grund av lang leveranstid pa /RFB4310 har de dock
inte anvénts 1 denna mdtning. Andra forbéttringar som kan goras till nésta prototyp for
att  forbdttra  verkningsgraden ytterligare dr till exempel att minska
tomgéngsresistansen och bygga hela systemet pa ett riktigt kretskort med tjockare
kopparlager.

D4 omvandlaren skall driva en motor &r det ocksa intressant att veta hur strom och
spanning varierar vid en snabb uppstart samt vid tillfdlliga extra belastning. Denna
belastning kan till exempel uppkomma om ett foremal placeras i vigen for grinden dé
den sténgs. Detta leder till att motorn drar maximal strom vilken begrinsas till cirka
1kW av den mellanliggande frekvensomvandlaren. I figur (4.10) nedan visas strém
och spanningar for omvandlaren vid en snabb motor start.
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4 Resultat och metod

PreVu

Chl 10.0V M20.0ms A £ 5342my

i10.40 %

Figur 4.10. Strom och spdnningsmdtning vid upstart av en motor fran noll till synkront varvtal pd 0.1
sekund. Instrom(lila), batterispdnning(gul) och utgangsspdnning pa omvandlaren(gron).

Motorn accelereras fran stillastdende till 50Hz pd 0.1 sekund. De olika kurvorna
representerar batterispanning (gul), instrom (lila) samt utspanning (gron). D& motorn
slas pa stiger strommen till ett maxvérde pa cirka 54A. Samtidigt sjunker spdnningen
pa bade batteri och utgangen. Stdrsta anledningen till att spinningen pad omvandlarens
utgdng sjunker sa kraftigt (cirka 80V) ar att batterispdnningen sjunker nir den hoga
strommen dras fran batteriet. Da motorn ndr sitt synkrona varvtal regleras spdnningen
ater till 300V. Figur (4.11) visar en motor som gar vid sitt synkrona varvtal och sedan
bromsas till stillastiende genom att hélla fast rotorn, detta symboliserar ett objekt som
stoppar stdngning av en port.
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Figur 4.11. Strém och spdanningsmdtningar vid fasthdllen rotor. Instrom(lila), batterispdnning(gul) och
utspdnning fran omvandlaren(gron).

Kurvorna representerar samma parametrar som I figur (4.11). Vid stillastdende rotor
stiger strommen medan spénningen pa batteriet och omvandlarens utgang sjunker. Da
rotorn slidpps fri dtergér utspanningen pa omvandlaren till referensvérdet pa 300V och
strommen sjunker tillbaka till det virde som krdvs for att driva motorn i synkront
varvtal. Ovanstdende grafer kan ses som ett stegsvar pa en lastdndring.
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5 Diskussion och slutsatser

5 Diskussion och slutsatser

Malséttningen for detta projekt var frdn borjan att utveckla en fardig produkt i princip
klar for produktion. D& det under projektets ging visade sig betydligt svdrare &n
berdknat att konstruera en DC/DC-omvandlare fick malsittningarna sinkas nagot. Vid
projektets slut har en forsta fungerande prototyp, som klarar de specifikationer som
fanns uppstillda, tagits fram. Verkningsgraden for denna prototyp ligger mellan 80 till
90% vilket dr godként. Den klarar att ge de effekter som krdvs vid exempelvis en
snabb uppstart av en motor.

Till ndsta prototyp finns det utrymme for en rad forbattringar. Till exempel maste alla
komponenter placeras pa ett vdlkonstruerat kretskort sd att omvandlarens egenskaper
kan utvérderas noggrannare. Vad géller komponenter kan den storsta optimeringen
goras med transistorerna. Genom att byta ut de nuvarande transistorerna STPS8ONF10
som har ett forhdllandevis hogt virde pé framledningsresistans (Rpsow) till exempelvis
IRFB4310 med lidgre Rpson kan verkningsgraden forbattras. Generellt sett har mosfet-
transistorer med 14g framledningsresistans en hogre gate-kapacitans vilket leder till
lingre av- och paslags tider. Om dessa tider blir for langa kan det hinda att bida
transistorerna leder samtidigt vilket betyder kortslutning av batteriet och att
stromtransformatorn inte fir tid att avmagnetiseras. Detta problem kan avhjilpas
genom att minska resistansen mellan styrkrets och transistor. Styrkretsen har dock en
begransning i hur liten denna resistans kan vara da den inte kan leverera mer @n en
halv ampere till och fran transistorns gate-ingdng. For att forsdkra sig om att inte
transistorerna gar i sonder pa grund av Overspanning vid spdnningstransienter da de
bryter strommen kan eventuellt transistorer med hdgre mérkspanning anvindas. Detta
medfor i regel att Rpson Okar och ddrmed forlusterna. Vi har dock inte rékat ut for att
de har gatt i sonder pd grund av detta men det finns en risk.

En annan forbittring till nésta prototyp kan vara att flytta spanningsavkidnningen fran
systemets sekundérsida till priméirsidan. Detta medfor att en optokopplare inte lingre
ar nodvandig och eftersom denna slits uppnds ett robustare system. Om detta visar sig
svért att realisera bor den existerande spanningsmétningskretsen uppdateras nagot.
Vid laga laster forses inte operationsforstirkaren och optokopplaren med tillrdckligt
mycket energi fran transformatorn for att kunna hélla en stabil mitning. Genom att
byta ut kondensatorn i RC-nitet, C,,, pd ingdngen till operationsforstirkaren mot en
kondensator med hdgre vdrde, kan energi tas frdn denna vid laga laster och dirigenom
uppna en stabilare métning. Om detta utfors maste dven R, dndras.

Problem kan uppstd i samband med Overforingen av signal fran optokopplaren till
styrkrets. Da utimpedansen frén optokopplaren &r 60kQ géller det att inte resistorn R;,
viljs mycket storre, exempelvis 200k, om reglering skall kunna genomforas korrekt.
Detta leder till att resistorn Rp; blir stor, 1 nulidget 1MQ vilket sdkert kan hdjas nagot
ytterligare for bittre forstarkning, eftersom forstirkningen formas av kvoten Rp/R;,.

Vad giller de onskemdl som stidllts 1 inledningen angdende storlek och pris kan
foljande sdgas. Storleken pad omvandlaren kan kraftigt reduceras jamfort med DAAB:s
nuvarande vixelriktare. Om priset pd denna produkt i slutindan blir ldgre &r mer
osdkert, da det aterstdr en hel del arbete innan produkten kan sdttas i produktion. Det
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som kan sédgas dr att komponentpriserna pd omvandlaren som byggts skulle vid en
serietillverkning hamna pa cirka 800 kronor.

Vid konstruktion av denna omvandlare har en hel del problem uppstétt, nigra av dessa
foljer nedan for att andra skall slippa odsla tid som vi gjort. For det forsta bor
systemet byggas pa kretskort fran forsta borjan och ej pa kopplingsplatta dd inga
praktiskt anvindbara métningar kan utforas pd detta sétt. Vid design av kretskortet bor
smésignalernas jordplan hallas skilt fran hog effekt s& nir som pd en liten brygga.
Detta for att inte transistorerna skall stora ut smésignalerna, samtidigt som samma
jordpotential erhélls mellan kraftsida och smdsignalsida. Kondensatorn som skapar
oscillatorsignalen maste placeras sd ndra ingangen pa styrkretsen som mojligt for att
uppnd bra funktionalitet. Det samma géller d&ven for avstdndet mellan gate-utgdngarna
pa styrkretsen och ingéngen pé transistorerna. Detta for att minimera resistans och
induktans som annars kan forlinga av- och péslagstider. For att minska
avstidngningstiderna pé transistorerna kan asymmetrisk gate-resistans anvindas och pa
detta sétt eliminera kortslutning av transistorerna.

Avslutningsvis kan det ségas att &ven om det under detta projekts tidsram fanns tid att

ta fram en firdig produkt anser vi att vi har gett DAAB en bra grund for att kunna
utveckla produkten kommersiellt.
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Appendix B

Komponentlista:

Styrkrets: TI ucc3806

Cin
Cvinl
Cvin2
Csdown
Css

Ct
Cvref
Cpi

Cf

Rsc
Rsdown
Rcliml
Rclim2
Rss

Rt

Rpi

Rin
Rgate
Rreturn

Vregl
Dl
T1
T2
D2

Stromtransformator:

Kéirna
Trad

Ns
Ravmag

Rsense
D1

Appendix B

200uF

0.1uF Keramisk

22uF Elektrolyt (kan bytas ut mot keramisk)

10nF (ej implementerad dnnu)

47nF (Kan &ndras om ldngre mjukstart dnskas)
470nF Keramisk

0.1uF (Kan eventuellt 6kas négot for stabilare Vref)
100pF (Kan behdva justreras for optimal reglering)
10nF

10kQ Potentiometer(0-50kOhm) Behdver optimeras
4kQ (ej implementerad) kan behova justreras

12kQ

24k Q (Stélls in sé brytning sker vid 50A)

10kQ (Kan dndras om lingre mjukstart dnskas)
14.7kQ

IMQ Potentiometer(0-1M€2)

200k Potentiometer(0-0.5MC)

69.8Q2

5Q

L1812CV

IN4148

2N222

STP8ONF10 Bor bytas mot IRFB4310
STTA806D

TN25/15/10 material 3F3
AWG #30

500varv

1kQ

10Q2 (kan behdva justeras nagot)
IN4148

Hogfrekvenstransformator:

Kérna
Tradprimar

EC70 inget luftgap material 3C85
2*4 varv Litz 2*405*0.071 1lager

Tréadsekunddr 60 varv Litz 90*0.10 2 lager med isolation emellan
Spanningsmétning  6varv
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Spéanningsmétning:

D1

Z
Vreg2
Opamp
Optokopplare
R1

R2

R3

R4

Rvs
Cvs
Cavs

Utgangsinduktans:
L
Kérna
Trad

Appendix B

1N4148
IN5361B (27V Zenerdiod)
L7815CV
LM301
1L300
2.8MQ
50kQ
516kQ
61.5kQ
160Q
4.7TuF
100nF

900uH
ETD-44 material 3F3 luftgap 1mm
AWG #16 70varv
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Matlabkod for stromreglering

clear;

%Iast resistans
R=150;

%ESR

rc=2;
%spole/kondensator
ind=900e-6;
cap=330e-6;
%Ilindningsratio
n=14;

%inspanning pa kraftdelen
Vd=n*24;

%regler komponenter
Rf=1000e3;
r1=230e3;
cf=100e-12;

A=[-1/(cap*(rc+R))];
B=[R/(cap*(rc+R))];

C=[R/(R+rc)];

D=[R*rc/(R+rc)];
%o0verforingsfunktion for kraftdelen
Gl=ss(A,B,C,D);

s=tf('s");

%0verforingsfunktion for regleringen
G2=R{f/r1*1/(1+s*(2*pi*Rf*cf));
%0 verforingsfunktion PWM
G3=1/2.5;
bode(G1*G2*G3,{1,10e5})
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Matlabkod for berikning av forlusteffekt i transistorer

%Miller laddning

Qgd=[62e-9 44e-9 51e-9];
%Inbyggd resistans i transistorn
Rg=[1.4 1.5 1.5];

%pélagd spanning pa gate
Vgate=[12 12 12];
%troskelspanning

Vth=[4 4 4];
%framledningsresistans
Rdson=[7e-3 10e-3 18e-3];
%total laddning pé gate
Qg=[250e-9 180e-9 189¢-9];
Coss=[540e-12 360e-12 600e-12];
%Spanning vid avslagen transistor
Voff=[48 48 48];
Yprimirstrom

I1I=[25 25 25];

%oscillator kondensator
Ct=[330e-12 330e-12 330e-12];
n=0;

Pdisplay1=[1,980];
Pdisplay2=[1,980];
Pdisplay3=[1,980];

%berdkning av forlusterna:

for f=1€3:1000:10e4
n=n+1;
T=1/1;
ton=(Qgd.*Rg)./(Vgate-Vth);
toff=(Qgd.*Rg)./Vth;
tdelay=961*Ct;
Irms=I1.*sqrt(0.5-tdelay/(T));
%vid temp 100 C &r Rdson storre én vid 25!!
Rcorr=[1.88 1.90 1.75];
Pcond=Rcorr.*Rdson. *Irms. *Irms;
Pgate=Qg.*Vgate*f;
Pcoss=0.5*Coss.*Voff. *Voff*f;
Ponoff=0.5*11.*Voff. *(ton+toff) *f;
Ptot=Pcond+Pgate+Pcoss+Ponoft;
Pdisplayl(1,n)=Ptot(1,1);
Pdisplay2(1,n)=Ptot(1,2);
Pdisplay3(1,n)=Ptot(1,3);

end

=20e3:1000:10e5;

plot(Pdisplay1)
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Appendix D

hold on

plot(Pdisplay2,'r')

plot(Pdisplay3,'g")

legend('irf4310',"irf4410','reserv');

title('Folusteffekt som funktion av switchfrekvens vid 25A strdm pd primérsidan');
xlabel('Frekvens(kHz)');

ylabel('Forlusteffekt(W)");
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