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Kapitel 1

Indledende bemeserkninger

1.1 Forord

Denne rapport omhandler design og konstruktion af en digital effektforsteerker'. Konceptet er af zldre dato,
men er fgrst de seneste ar blevet muligt at realisere i praksis®. I konventionelle forsteerkere bruges et analogt
udgangstrin, som regel koblet i klasse AB. Implicit giver dette design tab, selv om der intet signal er tilstede.

Den digitale forstaerker anvender derimod switch-mode teknik. Dvs. udgangstransistorerne opererer med
enten taendt eller slukket tilstand. Tabet i denne forsteerker er lavt, ogsa ved forholdsvise lave udstyringer. Switch-
mode teknikken giver en raekke fordele; fuld digitalisering, et lavt tab og lav veegt samt stor reproduktivitet i
implementeringen. Den har dog ogsa ulemper; en stgrre kompleksitet, RF stgj og hgjere pris. For tiden er der
stor fokus pa de belastninger, vi pafgrer miljoet. Den digitale forstzerker har en klar fordel pa dette omrade og
den vil blive genstand for megen forskning de kommende ar.

Rapporten er skrevet efter fplgende nomenklatur:

e Hyvis der refereres til en komponent, uden angivelse af et modul eller lign., findes denne komponent pa det
modul, der beskrives i det pagzldende afsnit.

e Angivelser af moduler/delmoduler forekommer i firkantklammer (f.eks [OPS]).
e Signaler (netlabels) angives i anfgrelsestegn (f.eks “Signal”).
e Forsyningsspeendinger er refereret med stort (f.eks HSGND).

o Kildereferencer er angivet i firkantklammer med et tal der refererer til afsnit 8.1 side 105. Hvis endnu et
tal er opgivet med et kolon foran, angiver dette sidste tal den pagaldende side i referencen.

e Kildereferencer til figurer er kun tilfgjet i tilfaelde af, at de ikke er mine egne eller at de er resultater af
simuleringer mm.

Denne rapport er skrevet i et tekstbehandlingssystem (LyX) under operativ systemet Linuz (Uniz variant) og
der kan derfor optrede visse merkverdigheder. Bl.a figurer, som kan blive placeret et par side lengere fremme
i rapporten end den rigtige position. Jeg haber leseren berer over med dette.

1.2 Opgaveformulering?

Effektforsteerkere bruges bade pa konsum-markedet og i industrien. Falles for hovedparten af disse forstarkere
(specielt pa audio-omradet) er, at de udmeerker sig med teoretiske virkningsgrader pa max 60-70%. De praktiske
virkningsgrader ligger langt lavere. Effekttabet ggr, at disse konventionelle forsteerkere fylder og vejer meget
pga. af designmeessige krav. Typisk findes store kgleplader og lign. i disse forstaerkere.

!Hvis andet ikke er naevnt, er dette en forsteerker til audio anvendelse.
2Nye FET-transistorer har muligjort dette.
3Dette punkt er et kopi af projektforeslag til Ingenigrhgjskolen i Aarhus.



KAPITEL 1. INDLEDENDE BEMARKNINGER 1.2. OPGAVEFORMULERING

En alternativ designmetode er ved at vinde kraftigt frem i de senere ar. Denne metode udnytter signalbehan-
dlingsalgoritmer og avanceret digital teknik til at generere udgangssignalet. Ved korrekt design kan forstaerkerens
blokke, der har med signalvejen at ggre, bygges udelukkende digitalt. Dette giver hgje virkningsgrader og en
storre frihedsgrad ved dimensionering (pga stgrre immunitet overfor temperaturpavirkninger og lign.).

Pga. optimeringen m.h.t virkninggraden er det derfor indlysende, at man ogsa skal dimensionere strgm-
forsyningen med dette for gje. Den skal selvsagt ogsa optimeres til mindre tab; ellers er hele ideen med forstaerk-
eren gaet tabt. I denne situation, er der pt intet andet valg end at benytte en switch-mode forsyning.

Afslutningsvis kan forslaget opsummeres til design og konstruktion af fplgende:

e Digital signalvej igennem hele forstaerken (fra S/N DIF input til udgangstrin).
o Off-line switch-mode strgmforsyning til udgangstrinnet.
e Standard supply til diverse omliggende kredslgb.

e Tonekontroller implementeres (DSP algoritme).

Kravspecifikationen i kapitel 2 giver en mere entydig liste over gnskede krav til forstaerkeren.



Kapitel 2

Kravspecifikation

2.1 Overordnede krav

2.1.1 Udgangseffekt

Forstaerkeren skal kunne levere 2 x 150 W sinus 1 henhold til DIN norm.

2.1.2 Belastning

Forstaerkeren skal kunne belastes vedvarende med load pa udgangsterminalerne pa mellem 42 og 8. Ydermere
skal disse terminaler veere kortslutningssikre.

2.1.3 Frekvensomrade

Forsteerkeren skal kunne operere med frekvenser mellem 20Hz og 20kHz.

2.1.4 Liniaritet
Forsteerkerens ripple i pasbandet skal ligge under +/- 3dB.

2.1.5 Signal/Stgj forhold
S/N forholdet skal veere bedre en 90dB.

2.1.6 Forvraengning
Harmonisk forvreengning (THD) skal holdes indenfor 1%.

2.2  Ydre tilslutninger
2.2.1 Nettilslutning
Apparatet forbindes til staerkstrgmsnettet under folgende driftbetingelser:

e En speending pa 230 Vac (-10%/+15%).

e Netfrekvens pa 50Hz (+/- 5%).

2.2.2 Hgjtalertilslutning

Der forefindes 2 saet udgangsterminaler (markeret med sort for minus og rgd for plus).



KAPITEL 2. KRAVSPECIFIKATION 2.3. EMC

2.2.3 Betjeningspanel / forplade

Pa forpladen findes en teend/sluk kontakt. En lysdiode indikerer forstaerkerens tilstand. Efter at forsteerkeren
har veeret slukket i et minut, skal alle kredslgb efter netkontakten vaere bergringssikre.

2.2.4 Signaltilslutning

Forsteerkeren er forsynet med fglgende signaltilslutninger:

e S/P DIF (Sony/Philips Data Interchange Format). Samplerate: 44.1kSal.

2.3 EMC

2.3.1 Ledningsbaret stgj
Forstaerkeren skal overholde fplgende krav i henhold til gaeldende EMC standarder:

e Udstraling pa 230 volts nettet.

e Udstralet stgj pa ledninger tilsluttet hgjtalerterminalerne.

2.3.2 Luftbaret stgj.

Forsteerkeren skal overholde galdende EMC regler for udstralet luftbarent stgj. Det veere sig magnetiske savel
som elektriske felter.

2.4 Driftsmaessige betingelser

2.4.1 Miljg

Forsteerkeren skal overholde fastsatte krav under folgende betingelser:

e Omgivelsestemperatur: 5°til 50° Celsius.

e Relativ fugtighed: 5% til 90%.

1kSa, - kilo Samples.



Kapitel 3

Systembeskrivelse

3.1 Indledning

Der refereres i det fplgende til figur 3.1. Et optisk signal fra CD afspiller eller lign. konverteres til et elektrisk

signal.

Optical / Electrical
SIP DIF —
converter

Frame Capture
16 bit dual stream

2x 16 hit
44.1ksa

90.3168 MHz
Oscillator

Oversampling,
Truncation and
Noiseshaping

PWM controller
+

CLK Divider
Deadtime Control

2x4
352.8ksSa

230Vac/ 50 Hz
ac

RFI Filter

Output
Power Stage
+
Filter

3.2 S/P DIF Formatet

Signalet fra CD afspilleren folger en standard, der hedder S/P DIF. Det star for Sony/Philips Data Interchange
Format. Dette format blev vedtaget, da Philips forst lancerede CD afspilleren. Standarden er en efterfglger til

Standard
Supply

Figur 3.1: Overordnet blokdiagram

Off-line Converter
Preregulator
Clamping

AES/EBU, og er benavnt IEC-958. De vigtigste detaljer i formatet er som fplger:




KAPITEL 3. SYSTEMBESKRIVELSE 3.3. DSP

e 16 bit linizer kodning (24 bit udvidet). CD afspilleren benytter 16 bit for bagudkompabilitet
e 44.100kSa (2.8Mb/s)

3.3 DSP

Det konverterede signal processeres herefter i DSP’en, som er en ADSP2181 Integer processor. Fejlkorrektion
foretages og signalet splittes op i 2 kanaler, svarende til hgjre og venstre kanal. Hver af disse kanaler udsattes
nu for fglgende:

e De 16 bit skeeres af til 8 bit (grov kvantisering)!

e 8x oversampling foretages pa de 8 bit. Nu haves et signal pa 352.8kSa med en bitbredde pa 8.

Noiseshaping udgves. Hermed flyttes kvantiseringstgjen op i frekvensomradet, hvor det alligevel bliver
filtreret fra vha udgangsfilteret

En buffer holder resultatet af den sidste noiseshaping cycle og hvis en triggerpuls fra omliggende kon-
trolkredslgb ankommer sendes hgjre og venstre kanal til hver sin PWM generator

3.4 PWDM generator

Denne blok udggr en digital PWM? generator. Virkeméaden er som en standard analog PWM generator, men
speendingsreferencen og inputsignalet er begge af digital natur. En analog PWM generator har i princippet
uendelig oplgsning, men st@j setter en gvre graense herfor. Den digitale PWM generator, benyttet i dette
design, har 256 forskellige dutycycles, hvilket betyder, at den tilfgrte klokfrekvens bliver:

fe = fsa  Neyete - ko = 44100 - 256 - 8 = 90.3168 M Hz

Hvor:

fe = Master Clock

fsa = Sample frekvensen

Neyele = Antal forskellige dutycycles

ko, = Oversamplingsfaktoren
Udgangssignalet bestar af 4 signaler, som styrer de respektive transistorer i fuldbroen. PWM generatoren har
indbygget deadtime® kredslgb for at sikre udgangstrinnets funktionsdygtighed.

3.5 Udgangstrin

Udgangstrinnet bestar af en fuldbro med 4 hurtige FET transistorer. Transistorerne er koblet i dobbelt push-pull
formation saledes, at der kan skabes bade positive og negative pulser. Efterfolgende bliver det digitale signal
filtreret i et 2’ ordens filter. Filteret fjerner de harmoniske dele af det oprindelige signal med en samplingsfrekvens
pa 44.100kHz. Udgangssignalet er herved skabt via en digital signalvej i alle de foregaende kredslgb.

Lydstyrken / udstyringen er afthaengigt af, hvilken spaending udgangstrinnet har at ggre med. Denne spaznding
bliver pga. kravet om hgj virkningsgrad leveret af en SMPS*.

3.6 SMPS

SMPS’en er en Off-line konverter pa godt 300W. Der er fuld isolation mellem netforsyningen og resten af den
digitale forstaerkers kredslgb.

IDither, frekvenskompensering eller rumkorrektion kan tilfsjes efter behag for de 16 bit afrundes
2Pulse Width Modulation

3Dette er et udtryk for tiden mellem, at de to halvbro transistorer er tzendt

4Switch Mode Power Supply



KAPITEL 3. SYSTEMBESKRIVELSE 3.7. PRE REGULATOR

3.7 Pre regulator

Preregulatoren har til formal at mindske stgjen fra SMPS’en og finjustere spaendingen leveret til udgangstrinnet.
Desuden findes volumen kontrol i dette modul, hvorfor bade pre-regulator og SMPS spanding styres herfra.

3.8 Standard Powersupply

Dette er forsyning til kontrolkredslgb og highside i SMPS osv. Desuden er der en “svaevende” forsyning pa 15V.

10



Kapitel 4

Strukturering

4.1 Generelle systembetragtninger

4.1.1 Indledning

I de fglgende afsnit behandles de overordnede systembetragtninger. Dvs. hvilke begraensninger satter de - i
kravspecifikationens opsatte punkter - til den aktuelle strukturering. Her findes desuden en raekke parametre til
brug i graensefladebeskrivelsen af de forskellige moduler.

4.1.2 Dynamikomrade

En vigtig parameter er forsteerkerens dynamikomrade og herunder hvorledes den teenkes implementeret. Switch-
mode forsyninger er implicit sveere at dimensionere med alt for store dynamikomrader'. Et naturligt sted at
starte, er ved at finde den maksimale forsyningspeending til udgangstrinnet. Punkt 2.1.1 i kravspecifikatio-
nen definerer, at den maksimale effekthandtering skal vaere begreaenset til 150W. Udgangstrinnets pakraevede
spaending:

VOS,maw — Vo,peak +2- VDS,maz (41)

Hvor:
Vo,pear =Peakveerdien af spaendingen pa forsteerkerens udgang
VDS, max = Drain-source spaendingen pga strgmmen i FET

Peakspeendingen:

Vo peak = V2-Vorms =V2-\/Pr-Rr, =+\/2- P - Ry, (4.2)

Hvor:
Vo,rms = RMS veerdien af spaendingen pa forstaerkerens udgang
P, = Effekten afgivet til belastningen
R, = Belastningen

For at kunne bestemme den ngdvendige spaending pa udgangstrinnet, findes den maksimale spanding pa udgan-
gen af forstaerkeren fgrst. Herved kan switch-transistoren vaelges udfra parametre sasom Vpgg og T4y . Spandin-
gen defineres udfra en 8(2’s belastning, da den stgrste veerdi findes ved netop denne belastning.

Vypeak = V2150 - 8 = 49V

Den maksimale strgm i udgangstransistorerne findes ved en 4)’s belastning:
Vo eak \/ZPLRL \/2].504

I, poar = 22522 = = = 8.66A 4.3

ek = TRy Ry 4 (43)

RMS strgmmen i udgangstransistorerne findes:

1Pga dutycycle reguleringen.

11



KAPITEL 4. STRUKTURERING 4.1. GENERELLE SYSTEMBETRAGTNINGER

Ippeak  8.66
Iorus = 22k — 272 —6.134 (4.4)

V2 V2

En oversigt over et udpluk at de transistorer, der blev vurderet er vist i tabel 4.1.

| Parameter || IRFL4105 | IRLLO14N | NDS9957 | NDTO014L | Si9945 || Enhed |

Vbss 55 55 60 60 60 V
1D con 3.7 2 2.6 2.8 3.7 A
ID pulse 30 16 10 10 25 A
Pp 1 1 1 1.3 2 W
ton 7.1 5.1 6 6 9 ns

, 12 49 11 14 10 ns
tos s 19 14 17 15 21 ns
i 12 2.9 4 10 8 ns
RD5(on) 45 140 145 120 60 mQ

Tabel 4.1: Udpluk af udgangstransistorer

Hvor:
Vpss = Drain-source breakdown voltage
Ip,con = Kontinuert strgm
Ip puise = Pulserende strom (2% dutycycle)
Pp = Maksimale effekttab uden heatsink (undtagelse Si9945)
to,n = Turn-on tid, fra gate patrykkes positiv gaende spaending til sendring sker pa drain-source straekningen
t, — Risetime for drain-source straekningen (10%-90%)
tof = Samme som t,y, blot en puls gaende i negativ retning
ty = Falltime for drain-source straekningen (10%-90%)

Af hensyn til kravet Ip copn, kan kun IRFL4105 og Si995 bruges og det er kun hvis to forbindes i parallel. Disse
to transistorer har ca. samme specifikation mht. stigetider osv., men neerlaesning af databladene afslgrer, at
Si9945 skal bruge et printareal pa 1in?(svarer til ca. 6.5cm?). Dette er uacceptabelt, da designet er kritisk mht.
printudleegning. Valget falder derfor pa to IRFL4105 i parallel. De efterfglgende beregninger er baseret herpa.
Drain-source spandingen:

Vo.peak Vv2-Pr - Ry,
VDS,maz = Io.peak ' RDS(on)7ma$ = olgza ' RDS(on),maz = T ' RDS(on),maz (45)

Hvor:
Iy pear = Peakstrgmmen i udgangstrinnet
Rps(on),maz = Den maksimale on-modstand i FET

Formel 4.1, 4.2 og 4.5 sammenholdt giver:

2R 2.0.
Vosmas = |1+ =3 | /3P Ry = [1+$} V21508 = 49.5V (4.6)
L

Ry, veerdi er sat til 8(, fordi Ry, under kvadratroden i ovenstéende formel er mestbetydende. Rps(on),maz for
den anvendte power MOSFET (IRF4105) er pa 45mf). Med reference til diagrammet over [OPS] (Output Power
Stage) er to MOSFET er anbragt i parallel, hvilket saledes giver en Rps(on),maz Pa 23mQ. MOSFET en arbejder
ved en junctiontemperatur pa ca. 120°, hvorved en derating faktor pa 50% anvendes (dvs Rpg(on),mae = 35m2).

Forsteerkeren skal kunne regulere udgangseffekten, med et dynamikomrade pa 50dB, for at kunne spille musik
ved lav lydstyrke ogsa. Udgangseffekten findes:

P,
Ay =10 Log=—2%%
B J szn
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Prax 150

OAldOB B 1_05

Prin = = 1.5mW

Hvor:
P,in = Mindste effekt i load
P = Maksimal effekt i load
Agp = Dynamikomradet

Spaendingen pa udgangstrinnet bliver ved 8():

- 2.0 -
Vosmae = |1+ % -v2-0.0015-8 =0.15V
ved 4€):
[ 2-0.035]

Denne spaending er selvsagt ikke mulig at generere stabilt fra en SMPS, hvorfor pre-regulatoren da ogsa blev
inkluderet i designet.

4.1.3 MOSFET drivere

Her beskrives hvilke problemer, der kan opsté, nar et drivertrin til power MOSFET er skal designes [2].

4.1.3.1 MOSFET’ens afvigelse fra den ideelle komponent

Normalt betragtes MOSFET gaten, som en let belastning at drive. Dette er ogsa tilfeeldet ved lave frekvenser,
hvor kapaciteter og induktanser har begraenset indvirkning. Sa snart at FET’en gnskes brugt ved hgje frekvenser,
opstar problemerne. Sasom:

e Gate-source kapaciteten: Gatekapaciteten kan veere ret dominerende (i nF omradet for de stgrste kom-
ponenter), og det er derfor vigtigt, at driverkredslgbet er designet med dette for gje. Gatekapaciteten i
kombination med udgangsimpedansen fra driverkredslgbet kan betragtes som et RC-led. Af denne grund
er det kritisk, at driverkredslgbets impedans er sa lav som mulig for optimal (hurtigst) operation.

e Gate-drain kapaciteten: Denne kapacitet giver en miller-effekt pa indgangen (gaten). Nar gatespaendingen
stiger, vil drain spaendingen selvsagt falde. Den faldende drain spanding vil reflektere sig i en strgm,
der lgber i drain-gate kapaciteten. Herved vil den effektive gatekapacitet synes stgrre og stigningen i
gatespaendingen vil flade ud, indtil speendingen pa drain er faldet til teet pa 0 volt. For at minimere denne
effekt, er det endnu engang vigtigt, at udgangsimpedansen fra driveren er si lav som mulig.

e Source induktansen: En induktans som stammer fra sourcetilledningen kan ofte give problemer. Nar tran-
sistoren forsgges taendt, vil stremmen i source-tilledningen andres radikalt. Spaendingen over en spole er
givet ved V, = L - dI/dT. Strgmendringen vil derfor betyde, at source spzendingen stiger, hvilket igen
giver en lavere Vg spaending. Det kan ga s galt, at denne induktans vil medfgre, at transistoren i en
kort periode vil slukkes igen. Denne effekt kan afhjelpes ved korrekt PCB layout.

Ved hgje frekvenser medfgrer gate-source kapaciteten betragtelige strgmme i drivertransistorerne. Strgmmen
som en drivertransistor skal kunne levere, er bestemt ved fglgende formel (denne formel tager ikke hensyn til
miller-effekten):
Cas-Vas | Cpa - Vps
+
ty t,

Idriver = Igatecap + Idraincap =

Et eksempel:
Transistorerne i udgangstrinnet drives af et par digital FET ’er. Fglgende strgm skal kunne leveres for at
skifte disse transistorer indenfor 10ns:

660-10712-4 99.10-!2. (50)

10 10-9 0100~ 0764

Ip reET =
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Der er som navnt ikke taget hgjde for miller-kapaciteten i denne beregning, sa den reelle strgm ma formodes
at veere en del stgrre. Spaendingen pa source af transistor udregnes, idet en ledningsleengde pa 2cm fastsaettes
(InH/mm)[18] og en maksimal strgm pa 6A haves:

dI 6
Vs=Lg-—=1-1072-20- ————— =12V
ST 10-10°

Strgmmen angivet er den strgm som lgber i udgangstrinnet ved max. belastning. Det ses, at en tilledning pa
denne laengde ikke kan tolereres, en leengde pa omkring 5mm vil derimod kunne accepteres.

4.1.4 Noiseshaping

Strukturering af forstaerkeren heenger teet sammen med de fordele, som noiseshaping-teknikken giver [9][6].
Noiseshaping-algoritmen (det er i princippet ikke andet end en tilbagekobling) udfgres pa de oversamplede

data. I figur 4.1 ses principdiagrammet for noiseshaping algoritmen. Ved oversampling generelt vil stgjen veere

fordelt ligeligt over hele frekvensomradet. Det teoretiske S/N forholdt for et digitalt signal er givet ved?:

S/N =10 -log @ - 22-<m+1)> =1.76+6-(m+1)

Hvor
m = Antal bit benyttet (uden signbit)

Signal/Stgj forholdet ved et 16 bits PCM signal bliver da:
S/Nig =1.76+6-(15+ 1) =97.7dB

Istedet for at bruge 16 bit i D/A converteren, kunne 8bit bruges (hvilket er tilfaeldet med PWM generatoren i
udgangstrinnet). Signal/Stgj forholdet ved 8 bit:

S/Ng =176 +6-(7+ 1) =49.7dB
En 2x oversampling giver 3dB i S/N forholdet. Den ngdvendige oversamplingsfaktor kan dermed udregnes:

 S/Nig—S/Ns _ 97.7—49.7

o = 16
" B, 3

Hvor:
dB,, = Forbedring per oversampling i dB.
n, = Oversamplingsfaktor

Samplingsfrekvensen bliver da:
fo=2-fm-2" =2-20-10%-2'% = 2.62GHz

Hvor:
fm = Signalets maksimale frekvens

Dette kan naturligvis ikke lade sig ggre, hvorfor noiseshaping-teknikken kommer ind i billedet. I de foregaende
beregninger er stgjen jevnt fordelt, men hvis man kunne indfgre et digitalt element, der sa at sige “skubber”
stgjen op i frekvensomradet (det omrade, som alligevel deempes af udgangsfilteret) vil man kunne ngjes med en
lavere oversamplingsfaktor. En Delta-Sigma modulator med 8x oversampling bruges i denne applikation.

I figur 4.2 ses hvilke fordele noiseshaping giver (grafen er et plot over effekttaethedsspektret med eller uden
brug af noiseshaping). Plottet gar fra frekvensen 0 til 1 (v). Det ses, at effekten er ligeligt fordelt over frekven-
somradet uden brug af noiseshaping. Amplituden af stgjen for en almindelig D/A converter er givet ved [8]:

A% 2B
Gl =45 =13

2Formel geelder kun hvis hele dynamikomradet udnyttes og signalet er sinusformet.
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yinl LP Filter
n n -
@ Xing ‘ win] Comparator +

e[n]
Integrator

Figur 4.1: Principdiagram for noiseshaping-algoritmen

Hvor
G4(f) = Stgjen (normeret)
A = Antal kvantiseringstrin
B = Antal bit

Dvs. ved brug af en 8 bits D/A converter uden noiseshaping bliver stgjeffekten:

meB QB 1 28 1
Py = d, "= — = — - — = 2.66W
* /0 NI df = / [”]O 12 n, 128

Med noiseshaping:

fm QB
Py, :/ HIPdf = / (1 —cos (7 -v))dv
0
P, = ET -/0 1dv — TR /0 cos (1 - v)dv
2B 2B ; . fm
Po = 2= . pfm = 2 [Sin(m-v)
12 12 T o
P 28 02 2 [sin(x-v)]™ 28 0195 - 2*  sin (- 0.125) -
T2 o 12 ™ o 12 n -

Forbedring i signal/stgj forholdet bliver:

Py 2.66
Iy =10-log <P8 >—10 log <0068> = 16dB
n

Jeg ma indrgmme, at der er en fejl i mine beregninger et eller andet sted. En empirisk formel angiver ([9 : 3]):
Iip=n,-9=8-9="T72dB
Det totale S/N forhold bliver da:
S/Niot = S/Ng + Iz =47.7+ 72 =119.7dB

Dette signal/stgj forhold er dog ikke opnaeligt, da det er baseret pa et ideelt udgangsfilter. Desuden vil algorit-
men i sig selv tilfgje en smule st@j (pga. kvantisering pa LSB? over flere iterationer).

15
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125.000m, 333.333m
125.000m, 50.748m
0.000, 282.586m

 Med noiseshaping '

~ Uden noiseshaping

“0.0U +——==T oo e  EReE TR R Rl ERRECTEEEEEEEEEEEEE |

Figur 4.2: Effekttacthedsspektret for kvantiseringsstgj med og uden noiseshaping

Charger .
/ Full-bridge Stage isoE;?:n':?::sigfrier
ACIDC Converter

Low / High side drivers

(Isolated) 4 Quadrant Rectifier

PWM Controller

Figur 4.3: SMPS blokdiagram

| Graenseflade | I/O [ Nominel veerdi | Min veerdi | Max vaerdi | Enhed |
AC Mains Tnput 230 207 (-10%) 264.5 (+15%) Vac
AC Mains Input 50 47.5 53 Hz
AC Mains Input 1.3 0 10 A
DC Out Output - 5 (formel 4.7) | 50 (formel 4.6) Vv
DC Out Output - 0 12.25 (formel 4.3) A
DC Out, Fejl situation | Output - - 55 A%
Ref. Input - 5 50 A%

Tabel 4.2: SMPS graenseflade
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4.2 SMPS

Efterfglgende vurderes graensefladen til SMPS’en og relaterede beregninger foretages.
RMS udgangsstrgmmen er fundet ved brug af formel 4.4, der angiver den maksimale RMS strgm, som hvert
udgangstrin kan traekke. Den totale strgm som SMPS’en skal kunne levere, bliver da:

L.smps.avs =2 Io rus =2-6.13 =12.254 (4.8)

Hvor:
I, rws = RMS strgmforbruget fra et udgangstrin

Peakstrommen i SMPS:

Lsmpsyp = V2 I, sups,pvs = V2-12.25 = 17.324

Forsteerkerens nedre frekvens er jfr punkt 2.1.3 begranset til 20Hz. Tiden, hvor strgmforbruget er stgrre end
I,.smps,rvs ved denne frekvens, findes?:

1 1 1 1
Itrans (p 70%) |:4f f 2 Sin <\/§>:|

1 1 1 .1
T30 "% 7= - sin (0.707)] =6.3ms

tI,trans =2- |:
Hvor:
t, = Tid til peakspeendingen
tzoz, — Tid, hvor spaendingen er reduceret til 70% (%) af peakspandingen

f = Nedre frekvens
Denne tid geelder, hvis der kun findes afkoblingskondensatorer ved udgangen af SMPS. Men da der formodentligt

ogsa bliver placeret afkoblingskondensatorer ved udgangen af Pre-regulatoren og over selve udgangstrinnet, bliver
vurderingen af peakstrgmmens indvirkning udskudt, til disse er kendte.

4.3 Pre-regulator

Efterfglgende vurderes graensefladen til Pre-regulatoren og relaterede beregninger foretages.

Series Regulator

Dropout Voltage
Control

[T
!

Figur 4.4: Pre-regulator blokdiagram

4.4 Standard Power Supply

Efterfolgende vurderes graensefladen til [SPS] og relaterede beregninger foretages.

3Least Significant Bit
4Denne beregning giver et fingerpeg om, hvordan SMPS’en belastes.
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| Greenseflade | I/O [ Nominel veerdi | Min veerdi | Max veerdi | Enhed |
DC Input Input - 5 50 A%
DC Input, SMPS fejl. | Input - 0 55 A%
Volume - - - - -
DC Output Output - 0.11 (formel 4.7) 50 A%
DC Output Output - 0 8.66 A
SMPS Ref. Output - 5 50 A%

Tabel 4.3: Pre-regulator graenseflade

Isolation v
Highside
Transformer Supply

15V
Highside
Supply

5V

L

15v
Floating
Supply

Figur 4.5: Standard Power Supply blokdiagram

| Graenseflade | I/O [ Nominel veerdi | Min veerdi | Max vaerdi | Enhed |

AC Mains Input 230 207 (-10%) | 264.5 (+15%) | Vac

AC Mains Input 50 47 53 Hz

5V Highside Supply | Output 5 4.9 5.1 A%
15V Highside Supply | Output 15 14.9 15.1 A%
5V Output 5 4.9 5.1 A%

15V Output 15 14.9 15.1 A%

15V Floating Supply | Output 15 14 16 A%

Tabel 4.4: Standard Power Supply graenseflade
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4.5. OUTPUT POWER STAGE

4.5 Output Power Stage

Efterfplgende vurderes graensefladen til [OPS] og relaterede beregninger foretages.

opPs
[xe}

Digital PWM Generator

Levelshifter
+
Driver

Output Power Stage
!

Recontruction Fliter

Figur 4.6: Udgangstrinnets blokdiagram

| Greenseflade | I/0 | Nominel veerdi | Min veerdi | Max veerdi | Enhed |
OPS DC Input - 0.11 50 A%
OPS DC, SMPS/PS fejL. Toput : 0 55 v
Data Stream/Control | Input/output - 0 5 \4
Output Output - 0 50 Vac
Output Output - 0 8.66 A

Tabel 4.5: Standard Power Supply graenseflade

4.6 PWM Generator

A>B Highside
A</=B switch
compare | 352.8 kSa 8 bit 8 bit A & bit ALU =
byte Latch Latch B=255
Delay Lowside
i h
CLK CLK B (Deadtime Control) switcl
B=255
Signal
Clock 90.3168 MHz 8 bit Counter !
DspSReq

Stream Control

?

SetReg

T

Figur 4.7: PWM generatorens blokdiagram

Der opgives ikke graensefladebeskrivelse over PWM generatoren, da denne blok sandsynligvis skal imple-
menteres indlejret i Output Power Stage.
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Kapitel 5

Implementering

5.1 SMPS
5.1.1 Indledning

En af de vigtigste parametre i designet af den digitale forstaerker er kravet om hgj virkningsgrad. Udgangstrinnets
virkemade betyder, at trinnet skal forsynes med en spzending imellem 1.5V og ca. 50V. Da det er i udgangstrinnet,
at det PWM modulerede signal bliver til et effektsignal, skal forsyningen til dette have en hgj virkningsgrad.
To muligheder stod &ben:

e En transformator (operationsfrekvens pa 50Hz) efterfulgt af en buck-converter
e En off-line forsyning

Off-line converteren blev valgt, da en transformator med tilhgrende buck-converter ville implicere en effekttrans-
formator med en tilhgrende hgj veegt, et stort pladskrav mv. Ydermere vil opbygningen af transformator med
buck-converter betyde, at der var to blokke hvorigennem effekten skulle passere mod en for off-line forsyningen.

5.1.2 Off-line converteren generelt

Off-line converteren virker ved, at netspsendingen ensrettes i en brokobling (Bgo1 ), hvorefter en ladekondensator
(Coo1) udglatter den pulserende dc-speending. Kredslgbet bestaende af brokobling og ladekondensator benavnes
efterfplgende for charger-kredslgbet.

Herefter switcher en inverter (fuldbro) speendingen til HF transformatoren (Lgo;). Firkantsignalets niveau
med en frekvens pa ca. 176kHz, neddeles i transformatoren, hvorefter det inducerede signal pa sekundarviklingerne
ensrettes. Den ensrettede spaending filtreres (Looz — Coos) 0og forsyning til brug for forstaerkerens udgangstrin er
dermed tilstede. Transformatorens stgrrelse er ret lille, selvom den kan overfgre en effekt pa 300W. Det bunder
i, at transformatorkernens stgrrelse er omvendt proportional med switch-frekvensen. Denne egenskab ggr, at
off-line convertere med store effekter fylder meget lidt. Der er dog ogsa nogle ulemper ved denne converter.
Den udstralede RF stgj er stor, reguleringsslgjfen er langsom og designet er kritisk mht dimensionering af
snubber-kredslgb?.

5.1.3 Dimensionering af softstart kredslgbet

Softstart kredslgbet har, som navnet siger, til formal at starte strgmforsyningen langsomt. Hvis dette kredslgb
ikke satte en begraensning for startstrgmmen til ladelytten, ville den med stor sandsynlighed sla sikringen hver
gang, at man tilsluttede power. Uden en seriemodstand er startstrommen kun begreenset af ESR? veerdien for
ladekondensatoren. I nogle softstartskredslgb benytter man sig af NTC modstande i forsyningsledningen.

I kold tilstand har NTC modstanden en hgj resistans, og startstrgmmen vil derfor veere begranset. Nar
elektrolytten sa er ladet op, vil effektafsaettelsen i NTC modstanden betyde, at dennes resistans er reduceret

LEt snubber kredslgb bestér ofte i en modstand og en kondensator, der kan reducere overspzendinger og begraense hurtige flanker.
Disse ville ellers kunne gdelaegge switch-transistorerne.
2ESR - Equivalent Series Resistanse - Kondensatorens indre serie modstand.
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til en lille vaerdi, hvorved kredslgbet kan fungere som normalt. Der vil med denne type strgmbegransning dog
altid afsaettes effekt i NTC-modstanden.

En anden indgangsvinkel, som blev foretrukket i denne konstruktion,var at indfgrelsen af en standard se-
riemodstand i forsyningsledningen. Modstanden begraenser startstrgmmen, men bliver kortsluttet, nar ladekon-
densatoren er nasten fuldt opladet. Dette kredslgb har den fordel, at nar softstart-kredslgbet forst er deaktiveret,
merker resten af forsyningen intet dertil. Det kortsluttende element kan dels vaere et rele, dels en halvleder
komponent. Relaet kan, pga. den mekaniske opbygning med bevagelige dele, efterhanden fejle. Istedet kan en
power MOSFET transistor bruges til at slutte forbindelsen og det er da ogsa den fremgangsmade, der er valgt
her.

Virkeméaden er som folger: Ved tilslutning af netforsyning til SMPS’en vil kondensatoren (Cgo1) oplades
igennem Rgg; 0og Rooz- En spaendingsdeler i form af Rggs..Roo7 overvager spzendingen over ladekondensatoren.
Nar denne spanding er over en vis veerdi, vil komparator Nyg;’s udgang ga lav. Herved vil optocoupler Bgos
aktiveres, og gate pa Vpos vil stige til 18V. Pga. gatespaendingen vil FET’en kortslutte strgmbegraensermod-
standene Rgo1 og Rooz. Som sikkerhed for, at FET en ikke teendes utilsigtet ved opstart?®, er fglgende overvejelser
foretaget:

o [ tilfzeldet af, at langsom opstart af forsyningen til komparatoren giver en fejlpuls pa komparatorens
udgang: Udgangstransistoren i optocoupleren er refereret til HVSUP forsyningen. Dvs. for at FET’en
overhovedet kan tzende, skal denne forsyning vaere over mindst 3-4 volt*. Da HVSUP forsynes dels igennem
tidskonstant (R015 - R016)/0047, dels tidskonstant (R017 - R()lg || R019 - Rggg)/Cgog vil den ikke kunne
starte op hurtigere end LS15V forsyningen og dette er dermed overholdst.

e Driverkredsene (Noga, Noos) styrer switch-transistorerne i inverteren direkte. Disse kredse er forsynet med
en shutdown®indgang og nar udgangen af komparatoren (Ngo1) gar lav, vil tidskonstanten fra RC ledet
Roo3/Coos betyde, at disse driverkredse ikke arbejder gjeblikkeligt. Dette er indfert, pga. de forskellige
delay sammenholdt med den begreensede switchtid for power FET’en ikke ma betyde, at driverkredsene
starter, for source-drain pa Vpos med sikkerhed er kortsluttet. De forskellige bidrag til delay’et kommer
fra optocoupleren og gate-source kapaciteten (Vpos) i forbindelse med HVSup udgangsimpedansen

e En yderligere feature ved softstarts kredslgbet er, at hvis netspeending kommer under en vis veerdi (bereg-
ning afsnit 5.1.3.2, formel 5.3) vil komparatoren sgrge for, at driverkredsene lukkes ned og forsyningen vil
derefter forst starte igen, nar korrekt netspeending er til stede.

5.1.3.1 Beregninger for den strgmbegrsensene modstand

Ladekondensatoren oplades igennem Rgg; 0g Rgo2- To modstande er valgt for at kunne overholde breakdown-
spaendingen for SMD modstandene pa 200V. Den maksimal startstrgm fra brokoblingen gnskes begraenset og
Roo1/Roo2’s veerdier udregnes herefter:

Vdc,maac _ 374

Roo1 + Rooz =

Hvor:
Vie,maz = Den maksimale spaending over ladekondensatoren
I, — Maksimale startstrgm

Den narmeste standardveerdi pa 150 veelges til Rgpy og Roos, hvorved den maksimale startstrgm bliver pa ca.
12A. Denne strgm optraeder i det tilfaelde, hvor ladekondensatoren er helt afladt og hvor forsyningen teendes,
nar sinuskurven har sin maksimale vaerdi. Den maksimale momentane effekt i en af disse modstande bliver:

Vimae 3747
4-Rooy 4-15

Proo1,mae = = 2331 ~ 2.3kW (5.1)

3Hvis FET’en taendes ved opstart kan den gdeleegges pga de hgje startstrgmme.
4@Gate threshhold veerdi for Power MOSFET Vios.
5Traekker driverudgangen lav i lgbet af max 140ns
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Resultatet af formel 5.1 lyder ret overvaeldende. Strgmmen er dog begraenset til at lgbe i ca. 20ms®. Efterfglgende
betragtes de to modstande som een med den dobbelte markeeffekt (0.5W) og med en fordoblet resistans (30€2).
Denne modstand kaldes Rjp,ysh efterfolgende. Spaendingen over Rjn,ysh ved start af forsyning (Vi,,, = 0V):

Al

VRinruwsn = Vde,maz - €~

Hvor:
t = Den forlpbne tid, t=0 nar netspandingen tilsluttes
7 = Tidskonstant for Rinrush og COOI (T = Rinsrush . COOI)

Momentaneffekten afsat i R;pnrush:

2 Lot
P _ qumaz e -
Rinrush — R
inrush
Effekten integreres over tiden for at finde energien:
2 00 172 00
qumaz 7ﬁ 0001 Vdc,maz 7#
ERinmsh = e ERinrush Conl(f = | ——— 22— . (—e inrush 001)
Rinrush 0 2 0
Hvor:
Erg,..... = Energien afsat i Rinrush

Den afsatte energi for en opstart:

_ Coot Vi ez 680-1076 - 3742

ER;ppuen = 5 5 =475]

Den ngdvendige tid mellem to genstart af SMPS:

Eg. 47.5
t — inrush — — 955
per PmaI7Rin7‘ush 0.5
Hvor:
tper = Tiden mellem to SMPS genstarter
Pz, Rinresn, = Den maksimale tilladelige kontinuerte afsatte effekt i modstanden Rippysh

Der er i de foregaende beregninger ikke taget hgjde for eventuelle hotspots” i modstandene og derfor skal
modstandene utvivlsomt vaere af hgjere meerkeeffekt. Der skal pga. t,¢, tiden implementeres en eller anden form
for sikkerhed for, at forsyningen ikke genstartes indenfor den ovennsevnte tid. Figur 5.1 giver et eksempel pa
monitor delen af et sidant overvagningskredslgb:

“Soft” og “Ref” er forbundet til Ngg; ben 7 og ben 2 pa SMPS diagrammet respektivt. “Ref” er dermed
en 7.5 volts reference, hvorimod “Soft” modtager en positiv puls pa ca. 20ms® ved opstart af SMPS. Denne
puls oplader C201 til forsyningsspeendingen panzr et diodefald og efterfolgende aflades kondensatoren igennem
Ry01°. Rap1 og Choy afstemmes pa en sddan made, at der gr mindst 95 sekunder, for Chp;’s speending er under
den “Ref” patrykte. Udgangen af Nyg; styrer et rela eller evt. en solid state switch, der afbryder netspaendingen
til chargerkredslgbet. En forudseetning for at dette kredslgb virker er, at LS15V forsyningen skal vaere aktiv
hele tiden.

5.1.3.2 Beregninger for spandingsdeler/zenerdiode

Forst beregnes den maksimale spaending pa ladekondensatoren:

Vie.maz = 1k - Vems - V2 = 1.15-230 - V2 = 374V (5.2)

6Tidskonstanten for (Roo1-+Roo2)/Coo1 -

"Lokale temperaturstigninger inde i komponenten, der overstiger den maksimale tilladelige funktionstemperatur.

8Tiden, som softstarts kredslgbet er aktivt.

9Dennes veerdi skal selvfglgelig veere sa stor, at den ikke virker som en spzendingdeler for pullupmodstanden Rg1o (SMPS).

22



KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.1. SMPS

w

Ref

C201 —— R201

LSGND
Figur 5.1: Softstarts monitor

Minimum spaendingen pa kondensatoren:
Vie.min =1k - VRms - V2 — Vg = 0.9-230 - V2 — 2 = 290.7V (5.3)

Hvor:
ny = variation i netspaendingen (-10/+15%)
Vrms = netspaendingen

Modstand Rgos 0og Rops tilsammen veaelges til 1MS). Denne veerdi er valgt, for at begraense effekttabet i disse
modstande til ca. 0.1W hver. To modstande i serie bruges da Vpp (breakdown spaendingen) for disse modstande
i et 1206 SMD hus!'? er pa 200V hver. Den naermeste standardveerdi pa 2x 510k for Rogs/Roos blev valgt.

En zenerdiode (Vp11) virker som reference spaending til komparatoren. Diodens tolerancer og netspeendin-
gens variation spiller begge ind ved beregning af modstand Rgg7 i speendingsdeleren. En diode af typen BZX84C
7V5 veelges (tolerance pa +/-5%). Worstcase betingelsen forekommer, nar netspandingen er lav og reference-
spaendingen er hgj:

Vdc min
Vi = : - R, 5.4
thyon Roos + Roos + Roor 007 (54)
‘/th,on =V, kd (55)

Hvor:
Vin,on = Speending ved hvilken komparator skifter
V. = Nominelle zenerspzending
kq = Zenerdiodens tolerance

Formel 5.4 sammenholdt med formel 5.5 giver:

ka - V. - (kroos - Roos + kroos - Roos)
kroor - (Vae,min — ka - Vz)

I datablad over BZX84C 7V5 angives max zener spaending ved en reverse strom pé 4mA til 7.9V (datablad side

5, tabel 1). k4 faktoren er derfor:

Vdatabtad _ 79 _ | 15aq

k, =
d Ve 75

Hvor:
V. databiad = Max zenerspeending iht datablad
V. n = Nominelle zenerspaending
kroos--kroor = Modstandenes tolerancer

101206 husets temperatur stiger 70 °ved en effekt pa 0.25W.
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De anvendte modstande i spaendingsdelerne har en tolerance pa +/- 2%. Ved brug af toleranceveerdierne ind-
sattes de, der giver den hgjeste veerdi for Rgg7. Roo7 bliver derfor:

1.0533- 7.5+ (1.02-510 - 10% + 1.02 - 510 - 10%)
0.98 - (290.7 — 1.0533 - 7.5)

Roor = = 2965502

En modstand pa 33k(2 valges og i parallel med denne tilfgjes en pa 330k().. Som angivet tidligere er zener-
spaendingen opgivet ved en strom pa 4mA. Biasmodstanden (Rgo4) til zenerdioden kan derfor let udregnes:

Voisy =V 1575

Roos = I =1 10107~ 1875 ~ 18k

Hvor:
Vo,15v = Speendingsforsyningen
V., = Zenerspandingen
I. = Strgmmen i zenerdioden

5.1.3.3 Beregninger for HV Supply kredslgbet

Voos transistorens source ben er ikke forbundet til LSGND, som ellers er reference for driverkredslgb til
low/highside kredsene. Ved opstart kan der dermed forekomme spaendinger pa op til 400V over de to strgm-
begraensene modstande (Rgg1 0g Rooz), og LSGND kan saledes ikke bruges som reference til FET’en. Dette
lgses ved, at bruge en optocoupler til at styre FET’en med. Som en konsekvens heraf skal der designes endnu
et forsyningskredslgb udelukkende til optocoupleren og FET ’en. En ekstra transformator med vikling er alt for
dyr og besveerlig, sa derfor blev kredslgbet, der trakker forsyning fra hgjspaendingen, designet.

Ro15/Ro16 begreenser startstrommen, og Cpor er en udglatningskondensator. Udglatningskondensatorens
ripple er ikke saerligt kritisk, da ripple’n ogsa bliver speendingsdelt henfgrt til udgangen.

En forsyning fra denne hgje spaending ma ikke trackke saerligt meget strgm, da effekttabet i spaendingsdeleren
ellers ville blive for stort. For at udregne spandingsdelerens komponentvaerdier ses fgrst pa den pakraevede
switch-tid for power MOSFET’en (Vyos5). En approksimeret formel bruges:

tr = Rg-Cg = R - (Cas + Cpa) = Ra - Cigs

tr 1-1073

= = Q
Ciss  1450-10—12 690k

Rg =

Hvor:
R = Driverkredslpbets impedans (gate-modstandens resistans)
t, = Risetime for gatespaendingen
Ciss = Summen af gate-source og drain-gate kapacitet

Der er ikke taget hensyn til switch-tiden for selve drain-source straekningen, men den er ubetydelig i denne
sammenheeng. Endvidere er gate ladningen ikke medregnet!!. Rgss, som traekker gate lav i tilfeelde af at FET
skal slukkes, vaelges konservativt til 150k(). For at gate-source spaendingen ikke falder markant skal HVSUP
forsyningens impedans veere en del mindre end Roas’s veerdi. Forsyningens egenimpedans veelges til ca. 15% af
Rpa2’s. Dvs. Ry21 veelges til 27k(). Med veerdien af Rgpo; kan resten af spendingsdelerens komponenter udreg-
nes. Pga. den hgje spaending over den gverste modstand i spaendingsdeleren, veelges fire modstande i den i
diagrammet angivne konfiguration. Konfigurationen giver gget sikkerhed. Dels er der fire modstande til at dele
effekttabet, dels vil forsyningen pga. den “clamp’ene” zenerdiode V12 stadig virke, hvis en af disse modstande
skulle kortslutte. Den totale veerdi for koblingen med Rgi7..Ro20 (0g dermed ogsad de enkelte vaerdier) findes
hermed:
Ro21 - (Vav — Vavsup) _ Ron - (nk - Vems - V2 — Vavsup)

Ro17..Roao = = 5.7
0177020 Vavsup Vavsup (5.7)

HMKommer af miller-kapacitet (pga fald i drain-spaendingen).
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27-10% - (0.9- 230 - v/2 — 15)
15

Roi7..Ro2o0 = = 500k ~ 470k
Hvor:

ny = Variation i netspaendingen (-10%/+15%)

Vrums = Netspandingen

Viuv = Hojspending pa charger

Viavsup = Forsyningsspaending til optocoupler

5.1.3.4 Beregninger for optocoupler kredslgbet [1]

Optocoupler kredslgbet (komparator Ngg; i forbindelse med optocoupler Byos) er, som tidligere naevnt, ngd-
vendigt for at skabe isolation mellem softstart switchen og monitoren (softstart kontrol kredslgbet). Strgmmen
igennem Ry2», nar optocoupleren teendes, er:

VRko22 15

2 = e T 150108 OO

For at opnd metning af udgangstransistoren i optocoupleren veelges denne strgm til 0.5mA. Den anvendte
optocoupler (TLP181) har en CTR!? veerdi pa 25% ved worstcase betingelser'®. Den ngdvendige diodestrgm
bliver saledes:

I 50010~
ID — R022,sat — _ = 2mA
kCTR 25-10—2
Hvor:
IRo22,50¢t = Meetningsstrgmmen i optocouplerens udgangstransistor

kcrr = CTR faktor

Formodstanden til dioden kan efterfplgende findes:

Vousv = Vg 15—-1.1
5o — 2 = = ~ 0. kQ
Roas i 5103 6950 ~ 6.8

Hvor:
Vo,15v = Forsyningsspaendingen til komparatoren
Vi = Forward diodespzending, 1.1 volt ved en diodestrgm pa 2mA og en temperatur pa 65°4
Ip — Diodestrgmmen

5.1.4 Dimensionering af crowbar kredslgbet

SMPS’er har tidligere haft et ry for at vaere potentielle ustabile. Det kunne give sig udslag i overspeendinger
eller selvsving. Derfor er disse strgmforsyninger ofte udstyret med et crowbar kredslgb. Kredslgbet virker i sin
simplicitet ved, at en eventuel detekteret overspaending kortsluttes til stel (eller hvad der nu er dens reference).
Man opnar derved at efterfglgende kredslgb ikke gdeleegges og i heldigste fald vil den eneste konsekvens af en
trigget crowbar veaere, at en sikring ryger. Kritiske faktorer ved opbygning af et crowbar kredslgb er sikkerhed
for, at kredslgbet ikke trigges uden grund® og grundig printlayout!®.

Kredslgbet er bygget op omkring en komparator at type LM311. Komparatoren sammenligner en reference
spaending med den pa SMPS’ens udgang. Hvis spaendingen overstiger referencevaerdien vil tyristoren (TYN408)
trigges. Spaendingsreferencen pa 5V kommer fra PWM regulatoren Nygs. Denne kreds har en hgjpraecisions!”
bandgap reference til brug for omliggende kredslgb (strgmmen fra denne reference mé ikke overstige 20mA).
Denne spanding sammenlignes med den fra spaendingsdeleren Rp24 — R3¢ kommende. Rysg fastsaettes i forvejen
til 10k og dermed kan R4 findes:

12Current Transfer Ratio - forholdet mellem strgmmen, der lgber i emitteren, og den strgm, som lgber i transistor.
13Lav emitterdiode strgm og hgj omgivelses temperatur.

14Ref. datablad TLP181 side 262, figur Ip — Vp.

L5 Hurtige transienter eller indstralet stgj kan forarsage mistrigning.

16Her taenkes pa korte og kraftige forbindelser fra forsyningen til anode og katode pa thyristor.

74/ 1%.
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Ross - (Vos — V; 10-10%- (55— 5
Rogy = 030 (Vos = Vaer) _ ( ) _ 100kQ)
VRes 5

Hvor:
Vos = Triggerspaending hvorpa tyristor kortslutter SMPS’ens udgangsspeending
VRes = Reference spaending pa 5V

Vos er valgt til 55 volt, da det er ved denne spaending, at power MOSFET transistorerne i udgangstrinnet har
deres Vpsgp'®. Der regnes ikke pé tolerance veerdier pga. triggerspaendingen ligger 10% over den ellers maksi-
male SMPS udgangsspzending. Dette giver en margin pa 5V, i hvilken mindre overspzendinger!? og tolerancer
kan arbejde. Kondensator (Cpss) filtrerer disse mindre overspeendinger og eventuelle RF indstralede spaendinger.
Kondensatoren bestemmes ud fra hvilken tidskonstant, der gnskes:

Crne — Terowbar  Terowbar ~ Terowbar (Ro24 + Rose) (5.8)
033 — - - .
Requ R024 || R036 R024 ) R036

Hvor:
Terowbar = Lrigger tidskonstanten
Reqy, = Thevenin eekvivalent impedansen

1-1072-(100- 103 + 10 - 10%)

CVO33 =

Komparatorens pullup modstand:

Voisv — Vo _ 15— 15

T =150 = 200 1k

Ross =

Hvor:
Vo,15v = Pullup forsyningsspaendingen
Ve = Maksimale forward gate spending
Iz = Maksimale gate strom

Se evt. datablad for TYN408 tyristoren. Denne tyristor blev anvendt, fordi den kan klare en ITs,2° pa 70A,
hvilket er nok til enten at springe sikringen eller destruere en af MOSFET switch-transistorerne. Modstand R4
afsaetter effekten:

VF2£044 _ 152

— — 22
Rows  1-10° smiw

Pross =

Et 1206 SMD hus med max effekt pa 0.25W bruges til Ro44.

5.1.5 Dimensionering af Full-Bridge Inverter [1]

Inverteren switcher den uregulerede hgjspaending fra chargeren til HF transformatoren, hvorefter den pa trans-
formatorens sekunderside neddelede speending enrettes og filtreres.

5.1.5.1 Beregninger for ladekondensatoren

Approksimeret formel for ripple (ripple <10%)%!:

Vdc

AV = ———————
2'f'C’O()l'RL

(5.9)

8 Drain-source BreakDown

19F.eks peak spaendinger fra dI/dt stromme i diverse induktanser.
20Maximum Transient Surge current.

21Se evt. afsnit 5.3.6 formel 5.40. Formel stammer fra “Sedra/Smith”, side 162.
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Hvor:
AV = Ripplespandingen
Vie = Dc spendingen pa kondensator
f = Netfrekvensen
Coo1 = Ladekondensatoren
R} = Belastningsmodstand

Formel 5.9 omorganiseres og udvides, hvorefter ladekondensatorens vaerdi findes:

Vie Py, 300

C = = =
LT fF AV R, T 2 f-AV -V2-Vaus  2-50-15-4/2-230

=614pF ~ 680uF

Hvor:
Pp = Effekten trukket ud af chargeren
Vrams = RMS vaerdien af netspaendingen.
AV = Ripplespaendingen (15 volt svarende til ca. 5% blev antaget, som en talelig veerdi).

Nar ripplespaendingen er kendt, kan den maksimale strgm i brokoblingens dioder pga. ladekondensatorens stgr-

relse udregnes:
_ [ Vae | [V2-Virus
ID,maz_IL'(1+2'7T' 2'AV)_IL'(1+2'7T' 2.AV )
Hvor:

Ip,maes = Max strgm i brokobling
I, = Strgmmen i belastningen

Da strgmmen Ij, ikke kendes findes den fgrst:

Py P ~ 300
Vie V2 -Vams V2-230

[ V2230
IDmaz =0.922- (1427 %) =204 (5.11)

Den maksimale spaending over ladekondensatoren er pa 374 Volt (afsnit 5.1.3.2, formel 5.2). En kondensator pa
680uF med en meerkespaending pa 400 volt blev valgt. Rent teoretisk skulle ripplestrgmmen i ladekondensatoren
ogsa findes, men da ledetiden for de enkelte dioder i brokoblingen ikke er kendt, kan denne veerdi ikke regnes ud
med tilfredsstillende ngjagtighed. En Spice-simulering er at foretrackke her, da denne dimensionering normalt
er baseret pa imperiske tal.

I =

= 0.9224 (5.10)

Hermed bliver Ip mqq:

5.1.5.2 Beregninger for brokobling

Den maksimale og den gennemsnitlige strgm, der lgber i brokobling, er allerede regnet ud i afsnit 5.1.5.1, formel
5.10 og formel 5.11. Udover disse strgmme skal brokoblingen kunne klare fglgende reverse voltage:

Vorr =2 1k - Vems - V2 =2-1.15-230- V2 = 748 ~ 800V

Hvor 2 tallet er med pga at ladekondensatoren opretholder spaendingen (péneer ripple). En brokobling af typen
KBPC6 (KBPC608) anvendes umiddelbart. Den har fplgende data:

Io = Output current, 6A

Ipspy = Maximum Forward Surge current, 125A

Vy = Forward Voltage, 1.2V

I’t = Udtryk for brokoblingens evne til at klare kapacitive belastninger, 7842%s

Vprr = Maximum Reverse Diode voltage - 800A
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Ud fra I*t rating’en kan den akvivalente indre modstand regnes ud:

0.5 Cooy - V2 0.5-680-10° - 3742
R = 00[12t de,maz = = 0.61Q

Til beregning af strommen i brokoblingen (Ig; ) bruges folgende formel:

k 3.5
IRi.RMS = Ii,av N2id =0.92- =2.27A

V2 V2
Hvor:

I; o» = Gennemsnitlige strgm fra brokobling
k¢, = Formfaktor, korrektionsfaktor, der medregner effekten af de hgje spidsstrgmme i brokoblingen.

Effekttabet i koblingen kan nu bestemmes udfra et simpelt I2R rsesonnement:

Pr, =1If, ., - Ri =227%-0.61 = 3.15W

5.1.5.3 Beregninger for inverter fuldbroen

En fuldbro veelges til at switche HV spaendingen. Fuldbroen kombinerer push-pull og halvbro trinnenes fordele.
Dvs., transistorernes Vpsgs er lig med indgangsspaendingen og transistorernes arbejdsstrgm er:

P, 300
Ips =

= - =1.134
Ne 2 Odquty - Vin  0.9-2-0.45 /2230

Hvor:
Ips = Strgmmen i drain-source
d4uty = Den aktuelle dutycycle
1. = Converterens virkningsgrad
Vin = Speendingen pa fuldbroen

Flere forskellige transistorer blev vurderet, men en transistor stod ud; IRF740S. Transistoren har fglgende data
(udpluk):

Vps = Drain-source voltage, 400V

Ip con = Drain current (continuous) 0100°C, 6.7A

Ipss = Drain current, Vgg = 0V, 50uA0125°C

T; = Maksimale junction temperatur, 150°C

Ryja = Termiske modstand, junction-ambient, 62.5°C/W

Ciss = Input kapaciteten, 1450pF

C,ss = Output kapaciteten, 280pF

C,ss = Reverse kapaciteten, 30pF

Rps(on),maz = On modstanden, 0.42€2, 0.63Q2 ved 100°C

tq(ony = Turn-on time, 25ns

t, = Rise time, 15ns

ta(ors) = Turn-off time, 29ns

ty = Fall time, 14ns

Denne FET, som er tilgzengelig i et SMD?? hus, blev valgt pga. de hurtige stige og falde tider. Desuden er dens
data tilstraekkelige til denne applikation; krav til Vps og Ip con er overholdt. Det undersgges efterfglgende, om
den kan klare effekten. Effekttabet i MOSFET transistor i switching opstillinger?3:

ton

Py = (ID,RMS)2 ’ RDS(on),maz : T

228MD huset giver lavere induktanser i tilledninger pga. reduktionen i komponentens fysiske stgrrelse. En erfaringsregel angiver
ca. InH/mm.
23Formler fra “Solid-State Power Conversion Handbook”, Ralph E. Tarter. side 80.
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t
P,rt = VpSmaz - IDSS - OJ{f
t
Psw,on = VDS,maw Ip - 6-T
P, =V Ip-
sw,of f — VDS,max D 6-T

Ciss : VC%S + Crss : VDZG
2.-T

Ptg:

PT:Pon+Poff+Psw,on+Psw,off+Ptg

Hvor:
Pr = Totale transistor tab
T = Periodetiden, T = % = m = 5.68us
Py = Tab i gate ved skift

On-state tabet bliver (maksimale t,, er indsat, da ¢,y faktoren i ligning for off-state tabet (P,t¢) er mindre
betydende:

0.45-5.68 - 1076
p— 2 . —_— T
Pon = (L13)* - 0.63 - == 362mW
Off-state tabet: .
0.55-5.68-10~
Pr=374-50-1076. — —— ——~ —1
fr=2374-50-10 = 63105 omwW
Tab ved skift til “on” tilstand:
15-10°
Psw,on =374-1.13- W = 186mW
Tab ved skift til “off” tilstand:
14-107°
PoporF=3714-113 - ———— =174
off =304 113 e ome — LTAmW
Tab i gate:
1450 - 10712 . 152 + 301012 . 3742
P, = = 399mW
tg 2.5.68 10~ "

Det totale tab:
Pr =0.362+0.010 4+ 0.186 + 0.174 + 0.369 = 1.13W

MOSFET’ens temperatur pa junction som forarsaget af effekttabet:

Tj =Ty + Pr - Rgjo =50+ 1.13-62.5 = 120.6°C

Da den maksimale junctiontemperatur er pa 150°C, er ingen yderligere kgling ngdvendig.
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5.1.5.4 Beregninger for koblingkondensatoren

En kondensator indsattes i serie med transformatorens primeervikling for at sikre, at transformatoren ikke kan
g3 i dc-meetning pga. ungjagtigheder i switch-kredslgbene. Kondensatoren udregnes udfra formel 5.122* saledes:

I - Or 1.5-0.78
Ca < p,mazx ,maz _
bal = TTTAV - F 10 - 100 - 103

To kondensatorer i parallel (Copz 0g Co2o) pa hver 0.47uF/400V blev valgt. Koblingskondensatorerne, Cpp2 0g
Co20, i forbindelse med filterets reflekterede induktans danner en svingningskreds. Svingningskredsens resonans-
frekvens skal ligge et godt stykke under converterens switchfrekvens for, at koblingskondensatorerne oplades
linigert?°:

= 1.2uF (5.12)

fr < %
Hvor:
fr = Resonansfrekvensen
fs = Converterens switchfrekvens (176kHz)
En svingningskredses resonansfrekvens:
1

fR:Q'W'\/LR'Cbal

Hvor:
Li = Den af spolen reflekterede induktans

Den reflekterede induktans til transformatorens primeaer side:

N,\? 1\’ 1\’
Li=Looz (~2) =Lop- (=) =22.10° (=) =544uH
R 002 (Ns> 002 <n> 0 (0'201> 544
Hvor:

Loo2 = Induktansen af filterets spole
n = Transformatorens omsatningsforhold

Resonansfrekvensen bliver da:

1

2.-7-v/544-10-6.2.0.47-10-6

fr

Det ses, at resonansfrekvensen er langt under switchfrekvensen og kravet til koblingskondensatoren er dermed
overholdt.

5.1.5.5 Beregninger for HF transformatoren
Transformatorens omszetningsforhold, n, findes efter fglgende formel®:
& _ Vo,maz +Vr+ Vs
Np 6T,maz %y

i,min

n =

Hvor:
Ng = Det sekundaere viklingstal
N, = Det primeere viklingstal
Vo,max = Maksimal gnskede udgangsspaending
Vy = Forward diode spanding, ES3D: 0.8V 03 A
Vis = Sekundeer viklingens speendingstab, kan regnes til ca. 0.5 volt
Vi p = Primeaer viklingens spaendingstab, kan regnes til ca. 2 volt

244Switched Mode Power Supplyes in Practice, Otmar Kilgenstein, side 172, (6.4).
25Strgmmen i filterets spole stiger ogsi pa linizer vis.
26Fra “Switched-Mode Power Supplies in Practice, Otmar Kilgenstein,side 174.

30



KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.1. SMPS

Vi min = Den mindste indgangsspaending til transformatoren med tab iberegnet
omin = Vimin — 2+ Vps = Vip
Vi,min = Den mindste indgangsspeending til transformatoren uden tab
Vbs = Spandingsfald drain-source over switch-transistor, (for IRF740S = 0.42Q201A4 = 0.63Q201 A ved 100°

Vi,min findes:
Viimin = Vass -k - V2 =2 Vi pridgge — AV =230-0.9-vV2 —2-1 - 15 = 275.5V

Hvor:
Vrms = Netspaendingen
ni, — Netvariationen
Vb briage = Speendingsfaldet over diode i brokobling ved netforsyningen
AV = Ripplespandingen pa fuldbroen

Nu kan V* findes:

i,min

\ % =Vimin —2-Vps —Vip =275.5-2-0.63 — 2 = 272.2V

i,min

Den maksimale udgangsspaending:
Voomaz=V2-Pr - R, + Vpre +2-Vpsos =v2-150-84+0.5+2-0.3 = 50.1V (5.13)

Endelig findes n:

"= Vo,mae + Ve +Vis  50.1+0.8+0.5 0.201
B 6T,maz % N 0.9-272.2 o

i,min

Hvor:
07 maz = Den maksimale dutycycle, hvor deadtime er minimeret

Nar omsatningsforholdet kendes, kan vindingstallet for sekundeerviklingen beregnes:

N = 9rmaz - Vomae n-10*  0.9-230-v2-1.15-0.201-10* "
T f-Apin-2-B ~ 176-103-0.69-2-200-10-3

En kerne af type EFD30/N87 blev valgt udfra Siemens Application Note, side 148. Data for kernen er som
folger:

AB = Kernens maksimale anbefalede fluxtathed, 400mT

> £ = Form Faktor, 0.99mm ="

1. = Effektive magnetiske leengde, 68mm

A, = Effektive magnetiske tveersnitsareal, 69mm?

V. = Effektive magnetiske volume, 4690mm?

A = Induktansfaktor (for en vinding), 2050nH

pe = Effektive permeabilitet, 16104

Py = Kernetab, 2.6W (pr sact)

Primeer vindingstallet:

N, 14
N,= == = _—_ —69.65~69
P n 70201

De anvendte tradtykkelser findes efterfglgende. Disse er fundet ved brug af en erfaringsfaktor 34/mm? 27. RMS
strgmmen i primeerviklingen findes:

P 300
Ne * Vdc,min B 0.9-290.7

Irmsy = = 1.144

2"Det kan naevnes, at i almindelige stzerkstrpmsinstallationer bruges 1.5mm? kabler ved strgmme pa max. 13A. Dette tal er dog
angivet under den forudsatning, at ledningen ikke er oprullet eller pd anden vis er i umiddelbar naerhed af andre strgmfgrende
kabler.
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Hvor:
Vie,min = Minimale spaending pa charger kondensatoren (formel 5.3)

Tveersnitsarealet af primaer kobbertraden bliver da:

I 1.14 A
Apyp = 2ME2 — 227 — ().38mm?

kcu 3

Hvor:
key = Erfaringsfaktor, 3A/mm?

2- A, 2-0.
deup = \/ P = \/ 0-38 _ 0.5mm

™ ™

Primeer tradens tykkelse:

Den maksimale RMS strgm fra SMPS’en er pa 12.25A (formel 4.8). Denne strgm lgber ogsa i sekundaer
viklingerne, men med den forskel, at dutycycle pa ca. 50% ggr, at RMS strgmmen i disse viklinger bliver:

IRMS,s = Nduty - Io,SMPS7RMS =0.5-12.25 =6.124

Tveersnitsarealet af sekundeer viklingernes kobbertrad findes umiddelbart:

I 6.12
Acu7s = R—]i\;[:,s = —3 = 2mm2
Sekundeertradens tykkelse:
2-4.08
dew.s = =1.1mm
m

Betydningen af den fysiske tradopvikling af transformator kernen diskuteres efterfplgende:

o Sekunder viklingernes ensartethed: Hvis viklingerne ikke er helt ens vil strommen i de to viklinger heller
ikke veere ens. Derved kan transformator kernen trackkes de-maessigt. Pga. koblingskondensatorerne Copgso
og Cozo vil denne effekt, i tilfzelde af den optraeder, sandsynligvis kun betyde lidt stgrre ripple pa udgangen.

o Leakage inductance: Laekinduktanser optraeder, nar koblingen mellem primeer og sekundaersiderne ikke er
optimal. Denne kan reduceres af en alternerende opvikling af primzer og sekundaersiderne.

e Transformator kapaciteter: Primaerviklingen kan udggre en snyltekapacitet grundet den made, viklingen
blev udfgrt. Denne kapacitet betyder at i det gjeblik at speendingen skifter hurtigt, optraeder primeaerviklin-
gen kapacitivt. Pga. I = C - kan peakstrgmmene i transistorerne blive for hgje og behovet for hurtige
skiftetider kan derfor ikke altld implementeres. Kapaciteten kan reduceres, hvis en “hgj” vikling bruges,
men uheldigvis giver denne samtidig stgrre leekinduktanser.

5.1.5.6 Beregninger for ensretterdioderne

For at kunne udvelge dioder til brug i sekundarkredslgbet udregnes fgrst reverse blocking spaendingen:

Vorp =24V, y2es = 2.4./3 Py - Ry - y2==e= = 2.4-/2-150- 8 - 512 = 150V
Hvor:

V, = Udgangsspaendingen fra SMPS

Vin.mae = Den maksimale speending pa fuldbro

Vin,min = Den minimale spaending pa fuldbro

Sekundeerkredslgbet er kritisk mht. valg af dioder. Det er vigtigt, at dioderne er hurtige (lav recovery tid) for
ellers gar der for meget effekt til spilde. Da schottky dioder, som ellers ville vaere gode til en sddan applikation®®
ikke fas med sa hgje reverse blocking spandinger, velges en “standard” fast switching diode type.

28Lav forward spaending selv ved hgje strgmme og hurtig switch-tid.
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Irav =05 -Irn

Ippr =2-Ipay =2-8.66 =17.324
Da de 2 hold dioder skiftes til at levere strgm til filteret, bliver hver diodegrens strgm:
Irg1 =0.5-Ipay =0.5-8.66 =4.334
Der bruges to dioder i parallelt, dvs hver diode skal kunne handtere:
Ipay =05 -1pg1 =0.5-4.33=2.174

En diode af typen ES3D bruges til komponenterne Vpgg..Voo9, dens data:
IAV,maz =34
Irsy = 1004
Ve =08V
Rpjo = 10°C/W
T mae = 150°C

Effekten afsat i en enkelt diode bliver da:
Pp =Ipay-Vp =217-08 =1.74W
Temperaturen pa junction af den enkelte diode:
T;=T,+ Pp - Rpjo =50+ 1.74-10 = 67.4°C

Dette resultat virker ikke overbevisende. At en diode af den fysiske stgrrelse, skulle kunne have en s lav termisk
modstand, virker forkert. Jeg regner med, at databladets opgivelse af den termiske modstand er forkert. En diode
i et tilsvarende hus (samme fysiske stgrrelse), angiver en Rg;, pa 60°C, hvilket ogsa er tilfzeldet for en raekke
andre dioder, jeg undersggte. Beregningen foretages med dette til revidering:

T; =T, + Pp - Ryjo = 50 + 1.74 - 60 = 154.4°C

Dette resultat ser straks mere sandsynligt ud. Dioden anvendes, selvom den bliver lidt overbelastet (4°C). Den
beregnede temperatur er ved worstcase betingelser?®. Det antages, at disse faktorer ikke alle sammen trzeder i
kraft pa samme tid (brug af en slags samtidighedsfaktor giver muligheden for denne antagelse).

5.1.5.7 Beregninger for snubberkredslgb til ensretterdioderne pa sekundzersiden [2]

Hurtige dioder er valgt i foregdende afsnit for at mindske diodernes kommutering®® ved skift mellem de to
diodegrene. Valget af hurtige dioder giver dog ulemper i form af spaendingstransienter over disse. Diodernes se-
rieinduktans ger, at de hurtige strgmskift giver udslag i tilsvarende spaendingstransienter over dioden. Stgrrelsen
af transienten over en diode er er bestemt af fglgende formel:

dl
V=L—
dt
Yderligere kan diodernes kapacitet sammenholdt med transformatorens laekinduktans udggre en svingn-
ingskreds. Denne svingningskreds kan danne hgje udsempede spaendingstransienter. Spaendingerne fra disse
typer transienter kan blive si store, at dioden gdelaegges. Man tilfgjer derfor ofte ekstra kredslgb, der kan
mindske stgrrelsen af transienten. Der findes flere forskellige typer snubberkredslgb:

29Worst case betingelsen: hgj temperatur, lav netspeending, hgjudgangsspeending og max belastning.
30Forekommer nar dioderne danner en strgmvej til stel pga. langsom reverse recovery tid.
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e Non-dissipative: Snubberkredslgb, der ikke indvirker pa det oprindelige kredslgbs virkningsgrad. Dvs.
snubberkredslgbet bruger ikke effekt for dets funktion. Det virker typisk ved, at snubberkredslgbet in-
deholder et element, der kan lagre energi. Nar den aktive enhed (i dette tilfeelde dioden) skifter, vil den
energi, der ligger i spendingstransienten og som ellers ville kunne gdelaegge komponenten, blive lagret i
spolen, som derefter afleverer energien til kredslgbet igen.

o Dissipative: Snubberkredslgb, der virker ved at optage energien fra speendingstransienter eller lignende.
Brug af dette snubberkredslgb er et kompromis imellem beskyttelsesgraden og reduktionen af systemets
virkningsgrad.

Snubberkredslgb af den “dissipative” type veelges, fordi denne snubber er mere enkel og virkningsgraden forventes
ikke at falde meerkbart. De her anvendte snubbere er af den simple type bestdende af en modstand og en
kondensator i serie.

Ved hgje frekvenser kan det veere svaert, at bruge diverse eksakte formler til udregning af snubberkredslgbets
komponenter. Ved design af snubberkredslgb er printudlegget lige sa vigtigt, som bestemmelsen af selve snub-
berkomponenterne. Parasit induktanser skal minimeres ved brug af korte tilledninger fra snubberkredslgbet til
det aktive element og i seerdeleshed skal snubberkondensatorens ESR veaerdi veere lav. En empirisk relation for

snubbermodstanden og snubberkondensatoren er!:

T fy =0.01 (5.14)

Hvor:

T=Rs Cs

fs = Switchfrekvensen
R, bestemmes udfra dels speendingen over oprindelsesstedet for overspaendingstransienten og dels den maksimale
strom, der skal lgbe i snubberkredslgbet:

Rs N Is7ma1: (515)
Hvor:
Vs = Speendingen over det aktive element
Iy mae = Den maksimale strgm i snubberkredslgbet
Effekttabet i snubbermodstanden:
Pr,=Cs-V2-fs (5.16)
Snubbermodstanden bestemmes:
Vo,smps 50
Ryogg = —— = — =500
008 Is7ma1: 1
En veerdi for Rpog 0g Rogg pa 472 vaelges. Snubberkondensatoren bestemmes:
1 1
COOG - =1.2nF (517)

100 - f, - Roos _ 100 - 176 - 10% - 47
Coos 0g Coos veelges til 1nF/100V. Modstandenes effektforbrug udregnes:
Proos = Coos - Vigarps - fs = 1-107 - 50° - 176 - 10° = 0.44W

SMD modstande i 1206 hus bruges. Disse har en temperatur pa 70°C ved en markeeffekt pa 0.251W. De kan
dog klare en temperatur pa 125°C, hvilket nok ogsa bliver aktuelt i dette tilfzelde.

31Fra “Solid-State Power Conversion Handbook”, Ralph E. Tarter, side 534.
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5.1.5.8 Beregninger for snubberkredslgb til inverter fuldbroen

Der refereres til afsnit 5.1.5.7 for den generelle diskussion omkring snubberkredslgb og deres funktion idet, de
samme principper og formler ggr sig geeldende.
Snubberkredslgbets modstand: - 374
dc,max
Ry = ——— = —— = 2.5kQ
Is max 0.15
Den maksimale spandingen over MOSFET’en er pa knap 400V. Der valges derfor to modstande i serie
(pga. breakdownspeendingen). To modstande, Rgpas 0g Ro2g, 1 et 1206 hus med standardveerdien pa 1.5kQ
hver, bruges. I den ovenstaende formel er snubberstrgmmen pa 150mA en vurdering (ca. 10% af fuld strgm).
Snubberkondensatorens stgrrelse bliver:

1 1
100 - fs - (Ro2s + Rozg) 100176103 - 3 - 103

En kondensator pa 100pF/400V32 blev valgt til Co1p og Co12. Modstandenes effektforbrug udregnes:

C’010 =

= 20pF (5.18)

Pgr, = Co10 - Viema - fs = 100-1071% - 3747 - 176 - 10° = 2.46W

Hver modstands maksimale effekttab:

Pg
2

s

PR025 -

To effektmodstande i SMD 1218 hus veelges. Disse har hver en breakdown spaending pa 200V og en effekthand-
tering pa 1W ved hvilken, deres temperatur stiger til 70°C.

5.1.5.9 Beregninger for udgangsfilteret

Et anden orden filter udglatter /filtrerer den ensrettede spaending. Filteret er afggrende for SMPS’en dynamiske
egenskaber. Spolens stgrrelse findes vha. denne formel33:

Vo,sMPS * toff man

Loo2 =
Nind - o,sMPS,RMS

Hvor:
Vo,smps = Den gnskede udgangsspaending
toff,maz = Notch tiden (“deadtime”)
ning = Strem faktor for spolen (sikrer lav peakstrgm i spole og lav ripple), =0.25
I, smps,rms = SMPS’ens maksimale udgangsstrom (RMS)

Notch tiden er den maksimale tid hvor ingen af fuldbro transistorerne er aktive. Maksimum findes ved at
indsaette den maksimale “charger” spaending og den mindste udgangsspaending for SMPS:

1_ Vo,sMPS,min 1 5
_ Vie,maz _ ~ 372 _
toffomaz = 2./, =3 176108 2.8us
Spolens stgrrelse:
50-2.8-10~6
Logs = ——"— —45uH
002 = 70 95 .12.25 a

Det har ikke kunnet lade sig gore, at fa fat pa en spole med en I, rars pa 12.25A samtidig med denne induktans.
En spole pa 22uH blev valgt, hvilket betyder en stgrre ripple pa udgangen. En maling ma afslgre, om dette kan
tolereres.

Udgangsfilterets kondensators stgrrelse bestemmes®?:

32Vaerdien pa 20pF blev vurderet vaerende for lille og der blev derfor “rundet op”. Hvis effekten afsat i snubbermodstanden regnes
for hgj, ma kondensatorens vaerdi korrigeres.

33Fra “High-Frequency Switching Power Supplies: Theory and Design”, George Chryssis, side 154.

34Fra “High-Frequency Switching Power Supplies: Theory and Design”, George Chryssis, side 179.
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Al spyps  0.25-1, syps,rus 0.25-12.25

Coos = = =
002 8- fs- AV, smps 8- fs - AV, smps 8.176-103-20-10-3

= 108.7TuF

Hvor:
AV, smps = Den maksimale ripple pa udgangen

En kondensator pa 100uF/63V valges. Kondensatoren har en lav ESR veerdi (0.13€2) og en maksimale tilladelig
ripple pa 0.67A. En lav ESR veerdi er gnskveerdig, dels fordi ripplestrgmmen giver et effekttab i kondensatoren
og dels fordi forsyningens respons ved strgmtransienter forbedres.

5.1.6 Dimensionering af PWM Regulator

PWM regulatoren regulerer SMPS’en vha. en reference indgang og en maling pa udgangen. Det genererede
PWM mgnster overfores via en Isodriver (se afsnit5.1.7 om isodriveren) til styring af switch-transistorerne i
Full-Bridge Inverter blokken.

En standard PWM controller af typen SG3524 benyttes. Denne controller har features i form af mulighed
for strgmregulering, ekstern synkronisering af switchfrekvensen, shutdown indgang og desuden en 5V reference
udgang.

5.1.6.1 Beregninger for oscillatorkredslgbet

Kredsen vil, hvis forsynet med en modstand og en kondensator, kunne bringes til at svinge med en frekvens op
til 500k H z. Frekvensen bestemmes af fglgende formel3:

1.15

fSZRT'CT

SMPS forsyningen er implementeret som en fuldbro, hvorfor den i formlen indsatte switchfrekvens skal vaere
den dobbelte af den i halvbroens tilfaelde benyttede. Det bunder i de dobbelte antal skift fuldbroen benytter sig
af i forhold til halvbroen. Switchfrekvensen sattes ved forst at udveelge en passende kondensator3®. For SG3524
er den mindste kondensatorveerdi, man ma bruge, pa 1nF. Kondensator Cpsyq settes til denne veerdi, da den
hgje oscillatorfrekvens netop kraever denne stgrrelse.

SMPS forsyningens switchfrekvens teenkes senere synkroniseret med den af Output Power Stage benyttede?”.
I tilfeelde af, at denne mulighed gnskes benyttet, skal den selvsvingende frekvens (den ikke synkroniserede) ligge
pa 90% af den synkroniserede. Modstandsveerdien til oscillatoren bliver da:

1.15 1.15

2-090-fs-Cr 2-0.90-176-10%-1-10-°

Rt

En modstand pa 3k (Ros4) i serien med en pa 68012 (Rp33) benyttes. Indgangen til synkronisering af regulatoren
er ledt ud til stik Xgg5. Til synkronisering kraeves en kort puls med et niveau pa 3V. Yderligere er shutdown
indgangen fort ud til dette stik. Shutdown aktiveres, hvis strgmmen ind i kredsens indgang overstiger 2mA.

5.1.6.2 Beregninger for reguleringsslgjfen

SMSP forsyningens reference styres fra [PR] modulet. Da SMPS kan (og skal) kunne levere en speending pa op
til 50V, er det sveert at finde reguleringskredslgb, der kan operere ved denne hgje spanding. Dels kan PWM
regulatoren ikke handtere spaendingen, og dels vil der opsta problemer pa PR modulet. Problemerne kan besta
i design af kredslgb, der anvender operationsforstaerkere. Op-amps kan godt nok skaffes til disse spaendinger,
men de er dyre og besveerlige at arbejde med. Der fastsaettes derfor en feelles referencefaktor til brug ved
dimensionering af alle reguleringskredslgb fremover. Denne faktor pa 1:113% betyder, at en speending pa 49.5
volt pa udgangen af SMPS’en svarer til 4.5 volt i de interne reguleringskredse.

35Fra SGS-Thomson datablad, side 5/9.

36Modstande er lettere at finindstille til den gnskede komponentveerdi og deres ngjagtigheder er generelt bedre.

37Herved kan aliasering undgaes. Kan opsta, hvis to frekvenser med mindre indbyrdes frekvensvariation moduleres. Herved dannes
produkter med summen og differencen af disse frekvenser og dette kan give uheldige inflydelser pa kredslgbet.

38Denne faktor blev valgt, fordi standard modstandsverdier 1& ligefor.
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En spaendingsdeler neddeler udgangsspandingen til brug for reguleringskredsen. En passende veerdi (10kQ)
veelges til den nedre modstand i speendingsdeleren (Ro;7). Hermed kan den gvre modstand beregnes, nar refer-
encefaktoren medtages:

Vos
V= ——— R 5.19
7 Roir + Rosn V' (5.19)
Vos =kr-Vp (5.20)

Hvor:
Vp = Midtpunktsspeendingen pa spandingsdeleren
kr = Referencefaktoren
Vos = Den overvagede spending pa udgangen

Formel 5.20 indsat i formel 5.19 og en omskrivning af denne giver:
Rosz = Roir - (kg — 1) =10-10° - (11 — 1) = 100kQ

SMPS’ens udgangsspanding styres vha referenceindgangen pa stik Xgos. Roas sikrer, at i det tilfeelde af at
forbindelsen til PR modulet skulle forsvinde, vil denne ikke svaeve, men blot gd mod 0 volt. Ry35 0og Coo7 danner
et RC-led, der sgrger for, at eventuel stgj pa indgangen ikke forplanter sig videre til udgangen af SMPS.

5.1.7 Dimensionering af Isodriver [4]

Isodriveren udggr en isolationsbarriere mellem regulatoren og inverterkredslgbet samtidig med, at kredslgbet
indeholder drivere til at styre invertertransistorerne med. For at opna en hgj virkningsgrad for SMPS’en, er der
valgt hurtige optocouplere og hurtige low/highside drivere.

5.1.7.1 Beregninger for optocouplerkredslgbet

Ved dimensionering af dette kredslgb blev en rackke forskellige optocoupleres egnethed vurderet. To optocouplere
med hver to kanaler, blev valgt til at styre low/highside driver kredsene. Disse blev valgt, dels fordi interfacet
til kredsene er ret simpelt og dels fordi deres hastighed ligger helt i top. Optocoupleren er af type HCPL-0630
og den har et digitalt receiver interface. Receiver-interfacet er beregnet til 5 volts logik og det inkluderer en
digital detektor med open collector output. Optocoupleren er beregnet til hastigheder pa op til 10Mb/s. Den
har fplgende data (udpluk):

Vy = Forward diode spznding, 1.5V 010mA

Viso = Input-Output isolation, 2500Vgas

tPLH maz = tPHL,max = Propagation delay, 100ns

tpsK,maex = Propagation delay skew, 40ns

Normalt ville man se pa propagation delay og vurdere om kredsen kunne benyttes til det pagaeldende formal.
De opgivne 100ns er ret hurtig, men endnu vigtigere er den opgivne propagation delay skew, som er et udtryk
for, hvordan to optocouplere af samme type afviger fra hinanden i en testopstilling. Propagation delay skew er
defineret som forskellen imellem tp 40 0g tpmin ved samme operationsbetingelser. Da udgangene af optocou-
plerne styrer low/highside driverne direkte, er det faktisk kun tidsdifferencen mellem de forskellige skift, der er
vigtig. Der kunne indsattes et stort delay, uden at det ville have indflydelse pa de relative skift.

Udgangen af PWM regulator kredsen er koblet som open collector®®, for at signalet bibeholder den korrekte
fase igennem signalvejen til invertertransistorerne. Nar en udgang fra regulatorkredsen bliver aktiv, vil katoden
af optocouplerdioden blive trukket til stel, hvorved en strgm lgber i denne og dioden aktiveres. Ifglge datablad
garanteres udgangen af optocoupleren at vaere on, hvis strgmmen i dioden er 6mA eller derover. Med denne
parameter kan formodstanden til emitterdioden findes, idet diodestrgmmen vaelges til 7mA (konservativt valg):

Voisy = Ve 15—15

Rr = - — 19280
b I 7103

39Ben 11 og 14 pa kredsen (Nooa) er jordet.

37



KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.1. SMPS

En standardveerdi pa 1.8k) bruges til modstand Rpss til Ro41. Det undersgges hvor meget effekt, der afszttes
i en af disse modstande. Worstcase er situationen, hvor dutycyclen nasermer sig 100%:
(Vousv — Vr)? (15— 1.5)2

Pp.. = - = 101mW
Foss Ross 1.8-10° mn

En SMD modstand i 0805 hus bruges.

5.1.7.2 Beregninger for low/highside drivere

En raekke low/highside drivere blev ogsd bedgmt, for den endelige implementering 14 fast. Fgrst blev en ide
om eget design af highside drivere bergrt, men efter overvejelse viste det sig, at denne Igsning®® ikke ville have
nevnevaerdige fordele fremfor den valgte, omend implementeringen var langt mere kreevende. Valget faldt pa
en driverkreds fra International Rectifier, IR2110.

IR2110 er beregnet til at drive en halvbro, hvor spaendinger pa op til 500V forekommer. Kredsens udgang
kan levere op til 2A kortvarigt og den har on/off tider pa 120ns/94ns. Forsyning til highside kredslgbet klares
delvist af kredsen, hvor det eneste som skal tilfgjes, er en diode og en ladekondensator. Highside forsyningen
virker pa fglgende made: Det antages, at lowside FET’en lige har vaeret “on”. Cpa3’s negative terminal vil derfor
have vaeret trukket til stel og dennes spazending vil vaere lig med forsyningsspandingen (paner spaendingsfaldet
over Vp13)*!. Speendingen pa Cpoz, muligggr at highside FET’en kan drives “on”. Hvis dette bliver tilfzeldet,
sgrger ladningen pa kondensatoren for, at spaendingen opretholdes, indtil lowside drives “on” igen. Kritisk for
designet er reverse ratingen for dioden. Den skal, som et minimum, kunne klare den fulde inverter speending.

Som antydet i foregdende afsnit, skal reverse spandingen for dioden vaere pa mindst 375V. En diode af
type G1FJ (1N4000 serie akvivalent i SMD hus) med en Vpgp pa 600V blev brugt til dioderne Vo1 og Vois -
Bootstrap kondensatoren (highside forsyning) kan udregnes efter fslgende formel*?:

2-Qa 2-43.107°

Cp > = = 240pF
b= 0,15V — ‘/cpath - VCB 15-15-10 P

Hvor:
Q¢ = Den totale gate ladning, 43nC
Vepath, = Speendingsfaldet fra lowside forsyning til kondensatorterminal (bidrag fra Vi er storst)
Ve, = Speending pa kondensator, efter switch-ladning er afleveret

En kondensatorveerdi pa 100n F' veelges til kondensatorerne Cy19 0g Cyas- Efter bootstrapkondensatoren er kendt,
kan middelstrgmmen i dioden, Vy1q eller V3, findes:

Ipv = fs-Qc =176-10° - 43-10 % = 7.6mA

Det konkluderes, at dioden ikke overbelastes (den kan klare 1A).

5.1.7.3 Beregninger for shutdown kredslgb

Driverkredsene er forsynet med en shutdown indgang, som vil treekke driverudgangene lave i lgbet af 140ns,
hvis aktiveret. Virkemade og arsag til brugen af denne indgang er beskrevet i afsnit 5.1.3. Diode Vp14 begraenser
spaendingen pa shutdownindgangen til max 4.7V (4.9V ved +5%, pga ngjagtigheden). Modstand Rgos og kon-
densator Cpos udger tilsammen et RC-led. Softstarts kredslgbet er ca. 20ms om at starte, hvorfor tidskonstanten
for RC-ledet veelges til 40ms*3. Modstandens resistans:

T 40-10°7

= = 40k} 21
0003 1- 1076 Ok (5 )

Rooz =

En standardvaerdi pa 47k bruges.

40Bestod af optocouplere med seperat lowside og highside forsyning; De drev en hurtig driverkreds (EL7202), som er specielt
designet til at drive MOSFET er.

41Co23’s negative terminal er forbundet til midtpunktet pa halvbroen.

42Fra IR Application Note, AN-978B, side C-12.

43vzrdien er s3 meget hgjere end de 20ms pga dels den anvendte tantalkondensators usikkerheder (/- 20%) og dels for at bruge
et konservativt sken.

38



KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.2. PRE-REGULATOR

5.1.8 Redesign af SMPS modul

Efter design af Switch-mode Power Supply modulet kunne et par punkter sendres**. De opsummeres kort
herunder:

e Strgmforsyningen kunne med fordel designes, sa den er selvstartende. Herved spares kredslgb pa SPS
printet.

e Istedet for de digitale optocouplere kunne en forsyning, hvor reguleringskredsen var pa low/highside siden
af kredslgbet, implementeres. Optocouplerne ville sa blive sparet, hvorimod en tilbagekobling fra udgangen
af SMPS’en og til reguleringskredsen skulle designes. Denne ville typisk besta af en linizer optocoupler
med tilhgrende kredslgb. Grunden til, at denne @ndring ikke blev implementeret i dette kredslgb, er at
indfgrslen af dette “linizere” element i tilbagekoblingen ville betyde tilfgjelsen af endnu en pol. Da min
erfaring med off-line convertere er ret begraenset, blev denne lgsning tilsidesat.

5.2 Pre-regulator

5.2.1 Indledning

Pre-Regulatoren [PR] har til formal at fjerne stgjen genereret fra SMPS’en. Denne stgj ville ellers forplante
sig videre til udgangstrinnet og dermed ogsa forsteerkerens udgang. Pre-regulatoren virker, i princippet, som en
standard serieregulator.

5.2.2 Dimensionering af Pre-Regulator, Channel 1 (2)

Regulatoren er af den linizere type. Dvs. regulering foretages ved at skabe et spezendingsfald over et aktivt
element. Speendingsfaldet sendres i takt med indgangsspeendingen, hvorved en konstant udgangsspeending saledes
er tilgaengelig. Den overordnede funktion er som fglger: En dc-forsyning fra SMPS’en er tilstede pa stikket Xgg1-
Denne spanding tilfores Vpo1, som er en power MOSFET transistor (det aktive element). Transistoren styres via
nogle level-shiftere af en op-amp, og pa stikket Xoog findes den regulerede spaending hermed. Op-amp’en virker
som fejldetektor. Dvs., en reference spanding (et multiplum af den gnskede udgangsspeending) sammenlignes
med et feedback signal. Hvis disse spaendinger er ens, vil op-amp’ens udgangsspanding holdes konstant. I tilfaelde
af, at der er en forskel mellem disse signaler, vil op-amp’ens fejlsignal prgve at korrigere for fejlen ved enten
at forhgje eller senke spendingen pa gate af Vo1 En ligevaegtsstilling skulle derfor gerne opnas saledes, at
udgangen af [PR] modulet pzent folger referenceindgangen.

Den fejlkorrigerende op-amp (Ngo24) har en indgangsimpedans pa den inverterende indgang, som er lig med
Roo7’s veerdi (pga virtuel ground). For at denne indgangsimpedans ikke belaster spaendingsdeleren blev op-amp
Noo2p indskudt i signalvejen. Cyo1 er en afkoblingskondensator, som virker som en lav impedans ved transienter
(og hgje frekvenser). Kondensatoren sidder fysisk teet pa Vpo1 for at minimere serieinduktanser i tilledninger
osv. Diode, Vp16, redder Vo1 fra odelaeggelse i fejlsituationer. Den har flere funktioner:

e Hyvis reference spandingen til indgangen af op-amp’en skulle fejle, vil dioden, nar spandingsfaldet over
Voo1 overstiger ca. 0.65V lede. Dermed aflastes Vo1 og forsyning til udgangstrinnet vil stadig veere tilstede,
omend den vil vaere ret stgjfyldt og ureguleret.

e Hvis udgangstrinnet skulle kortslutte*>vil folgende ske:

1. Ladning pa afkoblingskondensatorerne pa [OPS]| modulet vil levere deres energi til kortslutningen.

2. Nar spzendingen pa de i punkt 1. angivne kondensatorer er faldet til en spaending, der ligger under
den til [OPS] modulet tilfgrte, vil kortslutningstrommen komme fra pre-regulatoren.

3. Hvis Overload Detection kredslgbet pa [OPS] modulet ikke kan slukke for udgangstrinnett, vil
afkoblingskondensatoren Cyos pa [PR] modulet blive den primere forsyning til kortslutningen.

4. Nar spendingen pa Cyog er faldet en smule, vil strgmmen blive trukket igennem det aktive element
Voot -

44Pga. tidsngd og manglende erfaring er en ny revision af SMPS ikke foretaget.
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5. Voor er ikke dimensioneret til at trackke en kortslutningsstrgm (se evt. afsnit 5.2.2.1). Spaendingsfaldet
over drain-source pa denne transistor vil derfor stige indtil ca. 0.65V nas. Herefter vil V16 tage over
og traekke kortslutningsstrgmmen. Denne strgm kan kunne komme fra SMPS modulet og her sidder
en kortsluningssikring, som vil afbryde strgmmen efter et stykke tid.

Zenerdiode, Vp11, beskytter gaten af Vpp; mod overspaendinger. Den har ligeledes flere funktioner:

e Ved opstart er spzendingen pa gaten af levelshifter Vpo; ikke defineret*”. Og gate af Vpoy ville, uden
zenerdiodens tilstedevaerelse, blive trukket til HSSUP forsyningen igennem Rgio. Denne hgje spaending
ville i givet fald gdeleegge FET’en. Det kan argumenteres, at ved opstart vil spaendingen pa HSSUP vaere
lav. Det er i denne situation et spgrgsmal om, hvilken forsyning der er hurtigst og/eller mindst belastet.

o [ tilfeelde af en fejl, som ville betyde en for lav spaending pa gaten af Vyg7, vil zenerdioden beskytte FET en.

Veardien af zenerdioden er ikke kritisk. Dens zenerspanding veelges blot sa hgj, at den ikke forstyrrer se-
rieregulatorens funktion.

5.2.2.1 Beregninger for det aktive element

For at begranse alt for stort effekttab i MOSFET, blev den maksimale dropoutspanding sat til 200mV. Den
maksimale effekt afsat i MOSFET ’en er derfor:

max IO -2 12.2
Vbs, ,smps,rms _ 0.2 5 08TV

VDS7maz

P —71 maxr —
v V2 2 V2 o2

Hvor:
VDS, maz = Den maksimale drain-source spaending, bestemt af Vj16
ID,maz = Den maksimale strgm
I, smps,rms = Den maksimale RMS strgm fra SMPS (formel 4.8)

Det forste geet pa en mulig MOSFET er STD20NE06. Dens data er som fplger (udpluk):
Vps = Drain-source voltage, 60V
Ip con = Drain current (continuous) 0100°C, 174
T; = Maksimale junction temperatur, 150°C
Ryjq = Termiske modstand, junction-ambient, 100°C/W
Ciss = Input kapaciteten, 2800pF
Cyss = Output kapaciteten, 350pF
C,ss = Reverse kapaciteten, 90pF
Vas = Gate-source voltage, +/-20V

Temperaturen pa junction bliver da:
T; =T, + Py, * Rojo =504 0.87-100 = 137°C
Denne temperatur kan godt g& an jvf den opgivne 7} pa 150°C.

5.2.2.2 Beregninger for levelshifter

Levelshifteren bestar af to trin, som hver er koblet i common-source konfiguration. Kun det sidste trin har
den hgje forsyningsspaending, da dette ikke er ngdvendigt til det fgrste trin (giver ogsa en effektbesparelse).
Modstanden i det forste trin er valgt ud fra en betragtning om, hvor hurtigt gatespandingen skal kunne stige.

45MOSFET transistorer kortslutter typisk fra drain til source i tilfzelde af en fejlsituation.

46Denne situation kan kun opsta, hvis begge transistorer i halvbroen leder, og ved at shutdown indgangen pa SMPS modulet af
en eller anden arsag skulle fejle.

4"Nar SPS modulet starter, vil stremforsyningens udgange stige forholdsvis langsomt til deres korrekte veerdier, og udgangen af
op-amp Noo2 kan dermed ikke forudsiges.
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Hvis det antages, at strommen i udgangen af pre-regulatoren er sinus formet*®, s kan den den maksimale %
findes. Fgrst findes udtrykket for strgmmen ved den hgjeste frekvens:
I
Ipre = 70’SMI;S’RMS V2 - sin(wp, - t)

Hvor

Ipre = Ojebliksstrgmmen i preregulatoren

I, smps,rvs = SMPS’ens maksimale udgangsstrgm (RMS)

W = 27+ fm, hvor f,, er den hgjeste frekvens

For at finde den maksimale strgmandring per tidsenhed, differentieres den ovenstaende formel:

dl, I
pre _ 0,SMPS,RMS 2wy - cos(wm . t)

dt 2
Cosinus faktoren giver max. 1:
dlye I, 12.2 A
pre _ 20,SMPS,RMS 2-wm:—5-\/5-2-7r-20-103:1-106 =
dt 2 2 S

Den patrykkede spanding, der styrer gaten af FET’en, styrer ogsa strgmmen indirekte. Over et begranset
omrade kan karakteristikken for en FET tilnsermes til en ret linie. Dvs. den ngdvendige spendingsendring pa
gaten af Vpo1 bliver 1-105V/s. Tidskonstanten for et RC-led har den egenskab at efter 17 er spaendingen steget
til ca. 63% af den maksimale spanding. Tidskonstanten, 7, er ogsa defineret ved tangenthzldningen for t=0s.
Hvis denne haeldning interpoleres op til den maksimale spaending, vil skaeringstidspunktet ogsa vaere lig med 7.
Se evt. figur 5.2. Pga. denne egenskab kan spaendingssendringen per tidsenhed sattes lig med tidskonstanten,
hvis RC-ledets maksimale spzending vel at meerke iregnes. [14]

Tangent \

Figur 5.2: Step-respons fra RC led

RC-ledet kommer fra kombinationen af drain modstanden Rgg9 0g gate kapaciteten for Vpp7. Folgende kan
opstilles:

AVpre 6 |V
Zlere _ 108 |
At 0 [s}

T = R009 ° CiSS,V007
Der omskrives:

T AV, 15
Roos = = pre = = 51900
97 Cissvoor  Clss.Voor - 1-106 — 28901012 -1 - 106

En modstand pa 5.1kQ veelges til Rgog9 0g Ro17. Anderledes star det til ved beregning af Rgio’s veerdi. Ar-
bejdsspeendingen er alt for stor til, at denne betragtning kan bruges her (pga. det resulterende effekttab).

48Denne antagelse kan kun fortages, hvis afkoblingskondensatorerne pa OPS printet (og til dels Coos/Coos pa PR modulet) sgrger
for, at levere momentan strgmmen til udgangstrinnet. Dvs. den strgm, der har form efter PWM mgnsteret.

41



KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.2. PRE-REGULATOR

Desuden ville det ikke vaere godt for forstaerkerens virkningsgrad, at bruge en masse effekt et sa ukritisk sted.
Modstandens veerdi findes derfor udfra en effektmaessig betragtning:

V2 o max o,floatingsu 2 49. 1 2
Roty = oo _ (Vo,50PSmaz + Vo ftoatingsuppty)” _ (495 +15)7 _ 10 o)
Pr,., Pry., 0.25

En modstand pa 20k veelges til Ro19 0g Ro1s-

5.2.2.3 Beregninger for spzendingsdeler

En beregning tilsvarende den foretaget i afsnit 5.1.6.2 skal opstilles. Dog adskiller [P R] modulets referencefaktor
sig fra den pa SMPS modulet, idet den skal vaere justerbar. Grunden til, at den skal det, er at der ikke kan regnes
med at alle komponenternes ungjagtigheder opsummeres til et ubetydeligt bidrag. Derfor skal PR modulet kunne
justeres +/-2% for at kompensere for fejlene. Det vaere sig komponenttolerancer, temperatur drift, uventede tab
osv. Justeringen foretages i reguleringsslgjfen, neermere bestemt i den spaendingsdeler, der alligevel skal neddele
i henhold til referencefaktoren.

Modstand Rg11 seettes til 120k, Derefter kan den nominelle vaerdi af Ry i parallel med Rgy3 + Ro14 findes.

Denne parallelforbindelse kaldes efterfglgende for R.. R.’s nominelle veerdi:

Roii 12010

Ren=tr—1~ 1121

= 12kQ

Hermed kan veerdierne for R, findes. Den maksimale veerdi (potentiometer i max stilling):
R.maz = Ra - 1.02 = 122400

Den minimale veerdi (potentiometer kortsluttet):
R min = R, 5 - 0.98 = 1176012

Serieforbindelsen af potentiometeret (Rp14) og modstanden (Rp;3) kaldes efterfplgende for Rgpynt. For at kunne
finde Rgspunt skal en veerdi for Rg1o fastsaettes (ellers er der for mange ubekendte). Rpio saettes passende til
15kQ. Veerdier for Rgpyune findes:

Rz,n = Ro12 || Rsnunt

U

1 1

Rount = [R' = Rgh] " = [(Ren - 0.98) " = Rgh] " = [(Ram-1.02) 7" — Rgb]
Rypunt,min = [(12-10* - 0.98) 71 — (15-10%) '] 7" = 54.44k0
Rohuntymaz = [(12-10° - 1.02) 1 = (15-10%) '] " = 66.52k0)
Potentiometerets vaerdi findes:
Ro1a = Rshunt.maz — Rshunt,min = 66.52 - 10° — 54.44 - 10* = 12.08k
Et potentiometer med standardveerdien 10k$2 veelges. Nu findes den ngdvendige seriemodstand:

Ro13 = Rahunt.maz — Ro1a = 66.52-10° — 10 - 10° = 56.52kQ

En veerdi for Rp13 pa 56k€) bruges.

49Ge afnit evt. 5.1.6.2 for en beskrivelse af referencefaktoren.
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5.2.2.4 Beregninger for reguleringsslgjfe

De neste afsnit frem til 5.2.3 er baseret pd forkerte antagelser. Dels er closed-loop forsterkningen ikke reg-
net rigtigt ud (mangler forsterkning fra de to levelshiftere og dempning fra spendingsdeleren) og dels er den
modstand som det aktive element udgor vurderet forkert (udgor en dynamisk storrelse). Disse punkter vil pga.
tidspres ikke laves om, men til rapportforsvaret vil der blive redegjort herfor.

Reguleringsslgjfen justerer udgangen af [P R] modulet efter referenceindgangen. Ved pludselige lastspring pa
udgangen eller ved stgj pa indgangen vil denne regulering ikke kunne modkompensere disse @&ndringer, eller i
veerste fald vil reguleringen g i selvsving. Selvsving kan optraede, hvis der er en faseforskydning pa 180° fra
indgangen af op-amp til feedback indgangen ved en tilfaeldig frekvens og hvis closed-loop forsteerkningen ved
denne frekvens er over 1°°. I det fplgende vurderes hvilke elementer, der har indvirkning pa faseforskydningen:

Op-amp; Den anvendte op-amp (LM358) er internt kompenseret. Dvs. under transitionfrekvensen®kan
faseforskydninger pa over ca. 45° ikke forekomme. Det betyder dog ikke, at dennes bidrag ikke tages med,
da knakfrekvensen @ndres alt efter hvilken closed-loop forstaerkning, der er valgt.

Indgangskapacitet pa gate Vyoe; Gatekapaciteten sammenholdt med operationsforsteerkerens udgangsimpedans
udger et RC-filter. Ved knaekfrekvensen vil RC-filterets faseforskydningen ligge pa ca. 45°. Da operations-
forsteerkerens udgangsimpedans er lav, medtages denne faktor ikke i beregningen; den er minimal i forhold

til de andre bidrag.

Indgangskapacitet pa gate Vpo7; Common source koblingen af den foregaende FET (Vpo6) har en udgangsimpedans
svarende til drain modstanden Rggg. RC-ledet vil derfor besta af komponenterne Rogg 0g Cas, vy -

Indgangskapacitet pa gate Vpor; Se forklaring i foregaende punkt. RC-ledet udgeres af komponenterne
Ro10 0g Cas,vuo, -

Drain-source Vpo1; Drain-source modstanden pa Vpo; sammen med udgangskapaciteten Cpos udggr ogsa
et RC-filter. Jeg er dog ikke helt sikker pa, hvordan udgangsimpedansen for Vpp1 skal beregnes, men den
aktuelle on-modstand lyder som et fornuftigt gaet.

Diverse parasitkapaciteter i reguleringsslgjfen. Disse medregnes ikke, da de anses for ubetydelige i forhold
til de foregaende bidrag.

I det fglgende vil de enkelte punkter opridset i foregaende afsnit blive belyst, idet den maksimale operations-
frekvens vaelges til en dekade under knaekfrekvensen (her er faseforskydningen minimal).

Operationsforstaerkerens knzkfrekvens

En closed-loop forsteerkning pa 20dB (10 gange) blev valgt ved brug af simulering i Spice. Denne vaerdi betyder
at knaekfrekvensen ligger langt oppe og dermed vil reguleringen kunne daempe stgj oppe mod dette omrade. En
passende vaerdi for Rgp7 pa 1k€2 blev valgt. Dermed kan Rgpg findes:

Hvor:

Roos
Roor

Aclosed =1+

Aciosea = Closed-loop forsteerkningen, forudseetning: A,pen,ioop = 00.

Modstanden findes:

Roos = (Actosea — 1) - Roor = (10 — 1) - 1000 = 9k

En vaerdi pa 10k€2 blev valgt til Rpos. Forsteerkningen ved en given frekvens:

Ay =20-log [?] (5.22)

50Negativ feedback bliver hermed til positiv feedback pga af faseforskydningen.
51Frekvensen, ved hvilken closed-loop forsteerkningen falder til en.
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Hvor:
ft = Transitionfrekvensen, 1IMHz for LM358

Knakfrekvensen ved closed-loop forstaerkning pa 20dB findes (formel 5.22 omskrives):

;o fi _1-10°

_ — 100kH
E ’

Knzekfrekvensen for RC-ledet Cigs v, 08 Roog
3dB frekvensen for et RC-led er defineret ved fplgende formel:

W3dB — —
T

Fe 1 _ 1
" 2.7-7 2-w-R-C

Graensefrekvensen for Vg7 0og Ropg bliver da:

1 = ! =1MHz

f= 27 Rooo - Cissvogy 27 -5.1-103-30 1012

Hvor:
Ciss, Voor = Input kapaciteten for den anvendte transistor (30pF for BST82 )

Knzkfrekvensen for Cjs, v, 08 Roio
3dB frekvensen (Ciss,v,,, veerdien kan findes i afsnit 5.2.2.1):

1 1

27 Roto Cissvos, 2720103 - 2800 - 10-12 ‘

f

Knzekfrekvensen for Cyoz 0g Rps, vy,

Det antages, at worstcase situationen er ved fuld last og ved maksimal dropoutspeending. Rps,v;,, bliver:

Vbs Voo1 200-103
e 6.12 "

3dB frekvensen bliver da:

1 1

_ - = 482kH
27 Rpsvi, - Coos  2-7-3.3-10—% - 100 - 10~ ‘

f

Denne metode her kan virke lidt spgjs, men umiddelbart har jeg ingen anden fremgangsmade at ga frem efter.

Afsluttende bemseerkninger til reguleringsslgjfen

Den maksimale frekvens ved hvilken reguleringsslgjfen kan arbejde uden, at ga i selvsving, findes ved at bruge den
laveste 3dB frekvens fra de foregaende afsnit. Den laveste frekvens er pa ca. 3kH z og den afhaenger af veerdierne
for Ciss,voor 08 Ro1o. Dette understgttes af simuleringer foretaget i Spice for [PR] modulet. Her havde jeg
problemer med at fa regulatoren til at fungere korrekt, uden at den gik i selvsving. I fgrste omgang syntes de
darlige resultater, at stamme fra mangelen pa modeller for de aktuelle komponenter. Der blev, ligesom i mange
af de andre simuleringer, benyttet standard komponenter, blot for at vise den fundamentale funktionsdygtighed
af det designede kredslgb®?. Simuleringen fra Spice viser at en reduktion af Rgio stgrrelse, markant sendrer
kredslgbets funktion. Se afsnit 5.2.7 for en diskussion af dette problem.

52Arsagen til at de aktuelle komponenter ikke blev benyttet, var problemer med at indkorporere disse i PSpice.
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Den laveste fundne frekvens fra de foregaende afsnit har en knaekfrekvens pa 3kH z . Ved knakfrekvensen er
faseforskydningen pa 45°, hvilket betyder at en lavere frekvens ma valges, for at de akkumulerede faseforskyd-
ninger ikke giver 180° totalt set. En dekade under knaekfrekvensen er faseforskydningen negligeabel og denne
frekvens bestemmer derfor, hvor forstaerkningen skal veere faldet til 1 (0dB). Denne frekvens bliver derfor 300H z,
hvilket umiddelbart ma siges, at vaere alt for lav.

Jaevnfor diskussionen i afsnit 5.2.7 redesignes delen med levelshifter transistorerne. Det antages, at denne
sendring betyder, at den laveste 3dB frekvens hzeves til 100kH z. Dermed mé transitionfrekvensen®® for hele kred-
slgbet seettes lig med 10kH z grundet behovet for den lave faseforskydelse. Operationsforstaerkerens omliggende
komponenter skal dimensioneres saledes, at dette krav opfyldes. En kondensator, Cyo4, placeres i parallel med
Ryos hvilket indferer en dominerende pol i kredslgbet. Knakfrekvensen for denne pol er lig med:

1 1
2-m-7  2-m- Roos - Cooa
Da closed-loop forsteerkningen er valgt til 20dB og da RC-filteret “falder af” med 20dB per dekade, bliver den
ngdvendige knaekfrekvens fastlagt til en dekade under reguleringskredslgbets transitionfrekvens. Dvs. en dekade
under 10kH z, nemlig 1kH z. Dermed kan Cyo4 findes:

1 _ 1
2.7 -wsgp - Roogs 2-7-2-m-10-103-10- 103

W3dB —

C004 - - 253pF

To kondensatorer i parallel pa 100pF hver bruges til Cpos 0g Co13 (Coor 0g Co14 for channel 2).

5.2.3 Dimensionering af Volume Control

Volumenkontrollen bestemmer ligesom en ganske normal volumenkontrol pa en forstaerker udstyringsniveauet.
Modsat den almindelige volumenkontrol, sa fgres musiksignalet ikke igennem denne, men istedet styres udgangstrin-
nets forsyningsspaending.

Volume Control kredslgbet har to udgange. Den ene udgang virker som referencespaending til SMPS’en og den
anden som referencespaending for pre-regulatoren (disse spaendinger kaldes efterfolgende for Vg saprps 0g Ve, prE
respektivt). For at pre-regulatoren skal virke hensigtmaessigt, skal Vg sarps ligge over Vg prp. Differencen giver
den sakaldte dropoutspaending pa [PR] modulet. Dropoutspandingen er ngdvendig, for at [PR] modulet kan
fjerne eventuel stgj og lign.. Med reference til afsnit 5.2.2.1 er dropoutspaendingen sat til max. 200mV.

Volume Control kredslgbet virker pa fglgende made: Et potentiometer, Ry, bestemmer hvilken spaending
Vr,prE skal arbejde med. Operationsforsteerker, Nog1 4, er koblet som speendingsfolger for at potentiometeret
ikke belastes®. Udgangen af Ngp14 leverer dermed referencespandingen til pre-regulatorerne direkte. Vpoq4 med
omliggende komponenter udger en strgmkilde, der sgrger for at diodespaendingsfaldet over Vo5 holdes konstant.
Spendingen pa anoden af Vygs, vil altid veere et diodedrop hgjere end den af potentiometerets definerede
spending. Operationsforstaerker, Noo1p, er endnu en spendingsfglger. Udgangen af spaendingsfplgeren forsyner
et trimmepotentiometer, der kan indstilles til den gnskede dropout spaending. Dropoutspandingen kan altsa
reguleres fra 0 volt til ca. et diodespzendingsfald.

5.2.3.1 Beregninger for potentiometer

Den maksimale spaending pa udgangstrinnet er pa 50.1 volt (afsnit 5.1.5.5, formel 5.13). Med referencefaktoren
inde i billedet bliver den interne referencespaending:
VSMPS,maac _ 50.1

— =4.56

VRef,sMPS,maz = i =11

Hvor:
kr = Referencefaktoren

Et potentiometer pa 10k bruges til Rgo1.Roo2’s vaerdi udregnes:

- : 15— 4.55) - 10 - 103
Rops = (Vo,15v — VRes,sMPS,maz) - Root _ (15 55)-10-10 — 99 034k0)

VRef,SMP&maz 4.55

53Frekvensen, hvor forsteerkningen er faldet til 0dB.
54Belastning af potentiometeret vil give fejlagtive referenceniveauer.
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En modstand pa 22k valges til Rggo. Efter potentiometeret folger et RC filter, som reducerer stgj, og som
begraenser stigetiden for referencespandingerne til Vg sarps 0g Ve .rer. Modstanden Ryos er valgt til en veerdi,
der er ti gange hgjere end den maksimale udgangsimpedans fra potentiometeret. Den hgje veerdi betyder, at
tidskonstanten for RC-ledet ikke sendres naevnevaerdigt ved justering af potentiometeret. Ryg3 0og Coos giver en
tidskonstant pa 100ms®°.

5.2.3.2 Beregninger for differensspanding/dropoutspanding

Diode Vpo2 og Voos er forspendt i lederetningen via modstanden Rggs. De anvende dioder er standard signal
dioder af typen LS4148 (1N4148 akvivalent i SMD hus). Dioderne har en forward spanding pa ca. 0.6 volt ved

en strgm pa 1mA. Denne strom anvendes bade for dioderne Vyoa, Voosz 0g Voos. Roos’s veerdi bestemmes:
VO 15V — VVOOZ - VV003 ]-5 - 0-6 - 0.6
Roos = — = = 13.8kQ
o0 IR004 1-103

En standardveaerdi pa 15k veelges til Rops- Strgmmen i diode Vo5 er givet ved:

I _ VV002 + VV003 - VBE7V004
Yoos = Roos

Modstanden Rgos findes:

VV002 + VVoos - VBE,V004 _ 0.6+ 0.6 —0.65

= 5500
Toos 1-10-3

Roos =

En standardvaerdi pa 5109 veelges til Rgos.

5.2.4 Dimensionering af PWM Syncronization / Error Indication
PWM Syncronization / Error Indication kredslgbet har to formal:

e Synkronisering af de to digitale PWM generatorer. Synkronisering foretages vha. ledningen med beteg-
nelsen “Signal”. Timing for dette signal er naermere beskrevet i afsnit 5.4.

e Ved fejl pa [OPS] modulet, enten en overload betingelse eller intern fejl i den digitale PWM generator,
vil den fejlbeheeftigede kanal traekke ledningen “Error#” lav. Derved vil lysdiode Bgp; eller Bygo indikere,
hvilken kanal problemet stammer fra. Yderligere vil schmitt-trigger Dgo1p’s indgang trackkes lav igennem
en af dioderne Vj135/Vp14. Udgangen af denne schmitt-trigger vil ga hgj og et signal vil blive givet til SMPS
modulet, om at lukke off-line strgmforsyningen ned. Veerdien for Rper pa 1.8k stammer fra SG3524
applikationsnote.

Formodstande til lysdioderne Boo1/Booz2 findes umiddelbart:

Vosv — Ve 518

I I T At

R023 =

Veardi for Rgas og Rozq vaelges til 470€0.

5.2.5 Dimensionering af Reset

Reset kredslgbet sgrger for korrekt initialisering af DSP og de digitale PWM generatorer. Desuden kan en reset
kontakt bruges, hvis systemet “haenger”.

Nar forsteerkeren taendes, vil kondensatoren Cpio pga dens afladede tilstand sgrge for, at schmitt-trigger
Dyp14’s udgang vil resette alle logikkredslpb. Efter et stykke tid (bestemt af tidskonstanten for Rgsg/Co10) vil
udgangen ga lav. Herved vil master PWM generatoren generere et synkroniseringssignal til slave PWM genera-
toren®®. Hvis kontakten Spp; aktiveres, sker der det samme som ved tilslutning af netforsyning. Tidskonstanten
for Rgog 0g Coio er pa ca. 100ms. Diode V15 er vigtig, da den beskytter schmitt-trigger kredsen. Hvis den
ikke var tilstede, ville kondensatoren Cpg i tilfaelde af, at 5 volts forsyningen slukkes forsgge at levere forsyn-
ingsspaending til hele kredslgbet igennem beskyttelsesdioderne i indgangen af Dgg;. Dioden sgrger her for, at
kondensatorspaendingen aldrig kan blive mere end et diodefald stgrre end forsyningsspaendingen, hvilket ogsa er
tilstraekkeligt, da beskyttelsesdioderne ogsa har et spaendingsfald af tilsvarende stgrrelse.

55Beregning er triviel, se evt. afsnit 5.1.7.3, formel 5.21.
56Master er defineret som channel 1 og slave hgrer til channel 2.
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5.2.6 Dimensionering af HF Oscillator

Et oscillator modul pa 64M Hz leverer et clocksignal til de digitale PWM generatorer. Denne frekvens er
selviplgelig ikke den korrekte, men den kan anvendes til test formal. Specielt i prototype fasen er dette signal
anvendeligt.

5.2.7 Redesign af PR modul
Folgende kunne med fordel sendres i designet af PR modulet:

e Ry ([PR]) ville med fordel kunne andres til en lavere vaerdi for at undgé, at pre-regulatoren kan ga i
selvsving. Dog vil en reduktion i denne stgrrelse betyde forholdsmaessigt for stort effekttab i modstanden.
En lgsning pa dette problem kunne vaere at undgd, at denne modstand arbejder med hgje spaendinger.
Figur 5.3 viser et forslag til et kredslgb, der erstatter de to grene Roog — Voos 08 Roio — Voor pa [PR)
diagrammet. BST82 FET’ens meget lave indgangskapacitet udnyttes i dette kredslgb. Virkemaden er som
folger: [In] forbindes til den fejlkorrigerende operationsforstaerker udgang (Noo24, ben 1). [Out] forbindes
til gate pa Vpor. Pullupmodstanden Rggg er forbundet til HSSUP istedet, hvilket ggr at den kan styre
V307’s gate. Referencen for Vzp7 er nu VOSI1 spaendingen, hvorfor R3i9 kan veelges til en mindre veerdi
muliggjort af dennes lavere arbejdsspending. Udgangsimpedansen fra common-source koblinger omkring
V307 er dermed langt lavere og gate pa Vpo1 er dermed lettere at drive. En zenerdiode V3g; er tilfgjet for
at beskytte Vsp7’s gate.

HSSUP
HSSUP
R310
H R309 o>
| V307
. BST82
E V306 V301
BST82
GND VOS1

Figur 5.3: Foreslag til redesign af levelshifter

5.3 Standard Powersupply

5.3.1 Indledning

Standard Powersupply [SPS] modulet har til formal at levere forsyning til hele forstaerkerens kontrolkredslgb
og diverse omliggende kredslgb. Da SMPS’en ikke er designet, s& den er selvstartende, leverer [SPS] ogsa de
ngdvendige spaendinger til denne.

5.3.2 Isolation

SMPS’en kraever forsyning til lowside/highside kredslgb. Da SMPS lowside/highside har direkte forbindelse
til 230V nettet, skal der indfgres en isolation for at sikre, at forstaerkeren ikke bliver bergringsfarlig. Denne
forsyning har den ngdvendige isolation i form af, at transformator (Lgg;) har to sekundeere viklinger. Trans-
formatoren har en isolationsbarriere pa 4kV mellem primeer og sekundeerviklinger, mens barrieren mellem de
to sekundaerviklinger ikke har veeret tilgeengelig. Viklingerne er belagt med en lak for at sikre, at de enkelte
vindinger ikke kortsluttes. Denne lak kan formodentligt modsta et par hundrede volt, men dette kan dog ikke
bruges i den situation,hvor forstaerkeren skal godkendes. Der skal saledes, pa et senere tidspunkt, veelges en
anden transformator med de korrekte isolationsbarrierer.
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5.3.3 Vurdering af strégmforbrug

For at kunne dimensionere strgmforsyningen korrekt, skal strgmforbruget fra de forskellige udgange findes.
Vurderingen foretages som et overslag. Dvs. max strgmforbrug for de respektive forsyninger udregnes og disse
vardier udsaettes for en korrektionsfaktor. Korrektionsfaktoren bruges for at sikre, at udvidelser til de forskellige
kredslgb kan foretages, uden at en ny strgmforsyning med tilhgrende nyt printlayout skal designes. Endvidere er
det god praksis, at overdimensionere forsyningen, safremt det ikke gar ud over de overordnede systemkrav. En
overdimensionering medfgrer en hgjere MTBF?7 veerdi. Det kommer af, at komponenterne ikke bliver belastet
med de angivne maksimum betingelser, hvilket giver lavere arbejdstemperatur osv. I beregningerne er der taget
hgjde for den komplementaere operation af transistorer i SMPS og [OPS]. De steder, hvor kredslgbselementet
har en saddan funktion, er strommen ikke regnet med og det er angivet med en stjerne (*).

5.3.3.1 15V primar forsyning

Tabel 5.1 viser de opsummerede strgmforbrug®s:

| Kredslgbselement: | Strgm (mA): |
[SPS], Roo3 — Boos 7.33
[SPS], Noo2 8.5
[PR], Nooz, Roos — Voos 10
[PR], Noos, Roi7 — Voos 10
OPS], Rozs — Vo2s — Voze, Fozo — Vois 12
OPS], Rozs — Vo20 — Vo21, Foar — Vos3 12
OPS], Rosz — Rosq — Vozs, Roas — Voss, Roas — Ross 46
OPS], Roso — Ros1 — Voie, Ros2 — Vois, flos2 — Ross 46*
| Total: I 136 |

Tabel 5.1: , 15V primer forsyningens strgmforbrug

Det totale strgmforbrug pa 136 mA ganges med en konservativ korrektionsfaktor pa 1.25 hvilket giver ca.
170 mA. Oveni denne veerdi leegges 5mA til diverse mindre kredslgbselementer. Den totale veerdi bliver da:
175mA.

5.3.3.2 5V primeer forsyning

Tabel 5.2 viser de opsummerede strgmforbrug?®®’6:

| Kredslgbselement;: | Strom (mA): |

[SPS], Roos — Boos 7.33

[SPS], Noo1 10

[PR], Boo1 — Ro23, Booz — Ro24 13.6

[PR], Boos 10

[OPS], Doo1 83

DSP, Processor 200
| Total: | 353 |

Tabel 5.2: , 5V primzr forsyningens strgmforbrug

Det totale strgmforbrug pa 353 mA ganges med en konservativ korrektionsfaktor pa 1.25 hvilket giver ca.
441 mA. Oveni denne veerdi legges 5mA til diverse mindre kredslgbselementer. Den totale veerdi bliver da:

5"Mean Time Between Failure. En angivelse af fejlhyppigheden og dermed produktstabiliteten

58Kun de kredslgbsblokke, der bidrager mest til strgmtraekket er taget med.

59Kun de kredslgbsblokke, der bidrager mest til stremtraekket er taget med.

600PS, D001, veerdien er fundet i XILINX databog: The Programmable Logic Data Book 1998, side 3-21, figur 1.
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446mA. 5V forsyninger bruges typisk til kontrolpanel, display osv. Der rundes derfor op til 600mA, hvilket giver
mulighed for udvidelser, nar det endelige produkt skal foreligge.

Det konstateres umiddelbart, at denne forsyning med en max. strgm pé ca. 600mA ikke kan implementeres
ved brug af en linizer serieregulator. Istedet bruges en buck-converter.

5.3.3.3 15V sekundeer forsyning

Tabel 5.3 viser de opsummerede strgmforbrug®!:

| Kredslgbselement;: | Strom (mA): |
[SPS], Roos — Booa 7.33
[SPS], Noos 8.5
[SMPS], Rooa — Vou1 5
SMPS y N002 (LSl—HSl surge) 10
SMPS], Noos (LS2-HS2 surge) 10
| Total: || 41 |

Tabel 5.3: , 15V sekundeer forsyningens strgmforbrug

Det totale strgmforbrug pa 41 mA ganges med en konservativ korrektionsfaktor pa 1.25 hvilket giver ca. 51
mA. Oveni denne veerdi laegges 5mA til diverse mindre kredslgbselementer. Den totale vaerdi bliver da: 56mA.
Strgmforbrug i [SM PS], Noo2/Noos (driverkredse til switchtransistorer) er beregnet pa folgende méade:

(Cys + Cya) - Vgs  1-107%-15

Iy peak = = =154
gpeak t 10109 °

Hvor:
14 peary = Peakstrgmmen ind i gate pa power FET
Cys = Gate-source kapacitet
Cya = Gate-drain kapacitet
Vys = Gate-source spaending
t, = Den gnskede risetime pa gate

Middelveerdien af de peakstrgmme, der forekommer pa Nygo’s 0og Noos’s udgange findes:

ty _
Iav = Iy peak - = Iy peak ~trd- fs =1.5-10-107%-4-157-10° = 10mA (5.23)
p

Hvor:
fs = Switchfrekvensen
t, = Periodetiden

fs ganges med 4, da der er to skift per periode og strgmpulser findes bade ved positive og negative flanker.

5.3.3.4 5V sekundeer forsyning

Tabel 5.4 viser de opsummerede strgmforbrugf?:
Det totale strgmforbrug pa 46 mA ganges med en konservativ korrektionsfaktor pa 1.25 hvilket giver ca. 58
mA. Oveni denne veerdi leegges 5mA til diverse mindre kredslgbselementer. Den totale veerdi bliver da: 63mA.

61Kun de kredslgbsblokke, der bidrager mest til stremtraekket er taget med.
62Kun de kredslgbsblokke, der bidrager mest til strgmtraekket er taget med.
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| Kredslgbselement: | Strgm (mA): |
[SPS], Roos — Boos 7.33
[SPS], Noos 8.5
SMPS], Ro11 — Boos, Io12 — Boos 30
SMPS], Ro13 — Boos, Ro14 — Boos 30%*
| Total: || 46 |

Tabel 5.4: , 5V sekundeer forsyningens strgmforbrug

5.3.4 Valg af transformator [3]

Den nominelle sekundarspanding findes:

Vo,15v + Varopout + Vrippte + Vi _ 1 _15+25+1+1.3 ) 1
Nrect \/5 *Ng 0.9 \/§ -0.9

Vrus = =17.3V (5.24)
Hvor:

Vo,15v = Den gnskede udgangsspaending fra regulatoren.

Viaropout = Den minimale ngdvendige speending fra indgang til udgang pa regulator for at den virker korrekt.

Vrippte = Ripplespaendingen pa ladekondensatoren.

Va = Spandingen over ensretterdioderne (begge summeret)

Nrect = Korrektionsfaktor for den kapacitive belastning ladekondensatoren udger i forhold til en ren ohmsk
belastning.

ny = Variation i netspaendingen (-10/+15%)

En transformator med en nominel sekundaerspeending pa 18Vac valges. Den ngdvendige maerkeeffekt skal
herefter findes. Fgrst ma det gennemsnitlige stromforbrug fra buck-converteren undersgges:
Den mindste dc spzending p& converterens indgang:

Viemin = Vams -ng -k -V2) = Vg = (18-0.9-1-v2) — 1.3 = 21.6V (5.25)
Hvor

k = Variation i transformatorens sekundaer spaending
k = 1 for operation ved maerkeeffekten

Dc strgmmene er saledes:

v
Liest = hisvisr + —22— Iy = 1751073 + .600 - 1073 = 353mA

Vie,min -1 '21.6-0.78

Tic.so = Iisvsa + Isyso =56 - 1072 + 63 - 10° = 119m A

Den maksimale spaending til spaendingsregulatorerne:

Viemae = Vams g -k -V2) = Vg = (18- 1.17-v/2) — 1.3 = 28.5V (5.26)

Effekten fra sekundaerviklingen bliver derfor:
P, = qumaz . Idc,sl =28.5-0.353 = 10W

Den narmeste maerkeeffekt pa 24VA velges pga., at transformatoren kun fas med ligeligt fordelt VA tal pa
begge sekundaerviklinger (2 viklinger af 12VA). Dette medfgrer en overdimensionering af den vikling, der tager
sig af low /highside forsyning til [SM PS], men det kan pt ikke vaere anderledes®?.

Spaendingen pa sekundeaerviklingerne af transformatoren afhaenger selvsagt af belastningen. En transformator
har dens merkeeffekt opgivet efter hvilken spaending, den kan levere ved max. belastning. Den valgte trans-
formator (meerkeeffekt pa 24VA) har en regulering pa 16%. Dvs., hvis belastningen fjernes, vil speendingen

63Se afsnit 5.3.8 omkring mulige designzendringer til stromforsyningen.
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stige til 1.16 gange sekundeermaerkespaendingen. Forholdet mellem belastning og udgangsspaending er omvendt
proportionalt. Man stiller da ogsa tit en model op for en transformator bestaende af en ideel ac kilde og en
seriemodstand. Pga. denne egenskab ved transformatoren skulle de foregaende beregninger ideelt set veere fore-
taget igen i en iterativ process. Set i lyset af denne diskussion, beregnes Vi min veerdien igen. Fgrst beregnes
transformatorens indre modstand:

Ri — Vo,quiescent - Vo,mawload (527)

Imazload

Prazioad
Inazioad = W& (528)

o,mazload

Formel 5.28 indsaettes i formel 5.27:

Vo,quiescent — Vo,mazloa
Ri = A P i ’ foad - meazload (529)
mazload
1.16 - 18 — 18
Ri:T-l8:4.3Q

Strgmmen i sekundeervikling findes:

P 10
I, = = — =0.564
Vems 18

Minimal spaending pa dc forsyning fra sekundaervikling, V5, findes:
Vdc,min = (Vo,quiescent - Idc,p . Rz) *Ng - \/_ - Vd (530)

Vienin = (116 - 18 — 0.56 - 4.3) - 0.9 - V2 — 1.3 = 22.2V (5.31)

Denne veerdi ligger pga. fuld last teet pa den teoretiske laveste (formel 5.25), si yderligere videreregning er ikke
ngdvendig.

5.3.5 Dimensionering af regulatorer

Der findes to basale reguleringer, der kan komme pa tale:

e Serieregulatoren, der virker ved at lave et speendingsfald i serie med forsyningsledningen. Regulatoren
udmerker sig ved lav forvraengning, simplicitet og lav pris.

e Switch-mode regulatoren, der bruger en switch og en komponent,som kan lagre energi. Switch-mode reg-
ulatoren udmaerker sig ved hgje virkningsgrader og lav vaegt.

I dette design er det indlysende at bruge serieregulatoren til de forsyninger, der skal levere lav strgm. Dvs. 15V
primeer, 5V sekundeer og 15V sekundaer forsyningerne. I serieregulatoren er den kritiske parameter hvor stor
effekt, der afsattes i det aktive element.

En serieregulator, som i dag er en industristandard, af type 78xx veelges. Effekten afsat i regulatoren er som
folger:

Preg = (Vin — Vour) - I (5.32)

Temperaturen pa junction:

Tj = Ta + Pd . (Rﬁjc + Recs + RGsa) (533)

Hvor
T'; — Junction temperaturen
T, = Ambient temperaturen
Ry;. = Termiske modstand, junction til case
Ry.s = Termisk modstand, case til sink
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Ryso = Termisk modstand, sink til ambient

78xx serien benyttet findes i et TO-220 hus med folgende parametre:

Ryje = 4°C/W
Rpeq = 50°C/W
T maz = 150

Max. effekt regnes ud fra den maksimale tilladte temperatur pa junction med en omgivelsestemperatur pa 70°:

T, - T, T, - T,
Pd7ma1: = . = J (534)
R0jc + RGcs + Rt’)sa R0jc + RGca
150 — 70
Pimar = —F———— =14
“ 4+50 W
Det kontrolleres efterfglgende, om dette kan overholdes.
5.3.5.1 15V primsar forsyning:
Effekttab i 15V primearforsyning, formel 5.32:
Pyis5v,p = (28.5—15)-0.175 = 2.3TW (5.35)

Dvs. denne forsyning kan ikke klare sig uden yderligere kgling jfr. formel ?7. En mulighed for yderligere kgling

er at benytte forceret konvektion i form af eksempelvis en bleeser. Her vaelges dog en ekstra kgleplade istedet.

Beregning for veerdien af den termiske modstand (formel 5.34):

T; — T,
d

R@sa =

- Rﬁjc - Recs (536)

150 — 70 )
Rps = =5z — 4= 05=33.9°C/W

Et heatsink med en termisk modstand pa max 33 K/W benyttes.

5.3.5.2 5V primer forsyning:

En switch-mode forsyning af Buck-typen veelges (step-down converter). National Semiconductors LM2575
Simple Switcher er en justerbar 1A buck-converter. Den virker, ligesom andre buck convertere, pa folgende
made: Nar switchen lukkes vil spolen se spaendingen V;, — V,. Stremaendringen per tidsenhed i en spole er lig
med:

alr _ vg

dt L
En linizer stigende strgm vil derfor opbygges i spolen. Nar switchen sa abnes igen, vil strgmmen stadig flyde i
samme retning (pga. spolens modstand over for sendringer). Nu bruges freewheeling dioden, Vpo1, som
reference punkt til stel, hvormed spandingen V,, — V; nu findes over spolen. Strgmmen aftager nu linizrt og
spolen afleverer igen energi til kondensatoren, Cpoq. Kredsen arbejder ved en frekvens pa ca. 52kHz (variabel
dutycycle), hvilket gor, at ripplespaendingen bliver lav og effektiviteten stor.
Udgangsspandingen bestemmes af en reference i form af en spaendingsdeler. Midtpunktet af Ryg1 — Roo2
[SPS] skal ligge pa 1.23V (intern bandgap reference) for at udgangsspaendingen holdes konstant. Feedback
indgangen til kredsen har en indgangs biasstrgm pa under 25nA, sa en passende spendingsdeler skal blot
veelges. Effekttabet i switch-mode kredsen:

Vo : Iload : Vsat

Pd:‘/in'lq“' i

(5.37)

Hvor
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I, = Quiescent current - forsyningsstrgm
Vsat = Switch saturation speending i kreds

LM2575ADJ findes i et TO-220 hus med fglgende parametre:
Ryjq = 65°C/W
T} mae = 150
Vsat = 0.85V ved 0.6 A

Det forste produkt i formel 5.37 er neglisabelt. Effekttabet udregnes derfor med den mindste veerdi af V.
Hertil skal den V¢ min fra formel 5.31 bruges:

5-0.6-0.85
Py =222-175-10"% + ——5p = 0119W (5.38)

Dette effekttab er kun udtryk for tabet i switch-mode kredsen og ikke for tab i spole, freewheeling diode og
kondensator.
Temperaturen pa junction kan nu findes:

Tj =T, + Py Ryj, =70+0.119 .65 = 77.8°C (5.39)

Konklusionen er, at primaer 5V forsyningen kan klare sig uden yderligere kgling.

5.3.5.3 15V sekundaer forsyning:
Effekttab i 15V sekundaerforsyning :

Py 15v,s = (28.5 — 15) - 0.051 = 0.69W
Denne forsyning kan klare sig uden yderligere kgling.

5.3.5.4 5V sekundeer forsyning:
Effekttab i 5V sekundaerforsyning :

Pysvs = (28.5—5)-0.063 = 1.48W

Dvs denne forsyning kan netop klare sig uden yderligere kgling.

5.3.6 Dimensionering af den uregulerede dc forsyning

Folgende formel kan bruges til at finde den ngdvendige kapacitet givet en maksimale ripplespeending®:

C:Idc'toff g A

. Vin - AV 1
AV AV arcsin

yrf Vo T4

)

Hyvis ripplespeendingen er lille (<10%) s& kan fplgende tilnzermelse bruges:

_ Iload
Av_z-f-c (5.40)
4
_ Iload
=% (5.41)

Serieregulatoren skal normalt forsynes sddan at dropoutspeendingen® altid er stgrre end ca. 2.5V. Det giver en
maksimal ripplespaending over kondensatoren pa:

64Formel fra “Noter til ELN-b” af Jens Nielsen, side 58
65Dropout - spaendingen fra Vi, til Vyut, som er ngdvendig, for at kredsen kan arbejde.
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AV = Ve min — Varopout,min — Vour = 22.2 —2.5 - 15 =47V
Kondensatorveerdien for vikling 1 kan nu findes:

 Liew 353-107°
T 2.f-AV T 2.50-47

c = T751uF

To kondensatorer a 470uF vaelges (Coo1r 0og Cois). Kondensatorveerdien for vikling 2:

O Ijep  119-1073
S 2-f-AV  2-50-4.7

= 233uF

En kondensator pa 470uF vaelges (Coos ). For begge dc forsyninger gaelder det at der er placeret ekstra afkoblingskon-
densatorer. Cyos 0og Coyos har til formal at sikre afkobling af Ngg; — Nogs- For korrekt virkemade er placeringen
af kondensatorerne taet pa de aktive kredse vigtig.

Dobbeltensretter By, 0g Booz af type MB2S med en maksimal T4y pa 0.5A vaelges. Dens reverse breakdown
spaending (Vrra) skal veere pa mindst det dobbelte af Vye 0256 .Dvs.:

Verm =2 - Ve, maz = 2-28.5 =57V

MB2S har en Vggrar pa 200V. Sa det er OK.
Lysdioderne Bggs — Bgo7 er ikke ngdvendige for forstaerkerens funktion, men er medtaget i prototypen for
at lette eventuel fejlfinding. Spo1 er en sikring, der beskytter nettransformatoren mod kortslutning.

5.3.7 Dimensionering af svaevende forsyning

Pre-regulatoren [PR] skal bruge en forsyningsspaending, der altid er ca. 10V stgrre end den spaending, den skal
regulere. Istedet for at bruge endnu en vikling pa transformatoren%”, blev en “sveevende” forsyning dimensioneret.
Den er opbygget vha. et switched-capacitor trin. Dvs en spaending/ladning (HSGND) tilfgres til en konden-
sator (Co13 0og Co17), som refererer til ground. Dernaest skifter den negative side af kondensatoren referencepunkt
(til +15V), hvorved spzendingen pa kondensatoren fra plus-terminalen til stel nu er pA HSGND + 15. Ladningen
pa denne kondensator overfgres via et par dioder til en stgrre kondensator, Cpi2, som er en udglatningskon-
densator for den svaevende forsyning. For at minimere stgrrelsen af ripple og for at kunne bruge en mindre
overfgringskondensator, arbejder den sveevende forsyning med en hgj switch-frekvens (100kHz).

En oscillator styrer de MOSFET transistorer, der skifter kondensatorspeendingen. Oscillatoren virker omkring
en komparator, Nygs. De niveauer, hvor den foretager skift er valgt til ca. 33% og 66%. Funktionsméaden er som
folger. Det antages, at udgangen af komparatoren er trukket lav®®, herved vil Cy;5 blive afladt igennem Rpos.
Da udgangen er lav vil slgjfen Vpor — Ro11 veere ude af funktion og veerdierne, for Rygg 0g Ro10 kan vha. den
kendte spaendingsreference pa noninvertingindgangen af komparatoren findes:

V+ - ‘/th,low 15-0.33-15

Vi R
T T0I0 oy Roge = Ro1p = —————— 100 - 10* ~ 200k

Vi ow = 5 5
ot Roog + Ro1o Vintow 0.33-15

Hvor:

Vin,low = Den lave teerskelspaending

V; = Forsyningspaending (15V)

Ro10 = Forudbestemt komponentvaerdi (hgj veerdi da lav effekt bruges - vaerdien er lav nok mht pavirkningen
fra bias strgm i noninverting indgangen)

Nar denne speending nas, vil komparatoren skifte udgangen hgj. Derved vil dioden Vyo7 spille en rolle i kredslgbet.
Den letteste made at udregne Rp; veerdien pa, er ved at finde den npdvendige strgm, for at den nye teerskelvaerdi
opnas:

66Pga. at udglatningskondensatoren bibeholder spaendingen
67Som fordyrer forsteerkeren kraftigt.
68Kredsen har jordet kollektor udgang, sa der skal f.eks vaere et kredslgbselement til at traekke udgangen hgj (her i form af Roo7).
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1o Vinnign _ Venhign - (Rovo + Rowo) _ 0.66-15 - (100 10® +200-10%) L4850
RO = Roos | Roto Roos - Rowo - 100 - 103 - 200 - 103 = e

Modstanden R007’s stgrrelse er fundet ved en effektbetragtning:
Vioor _ 15°

Vidoor
= R = = — =11250Q ~ 1k}
007 T Proor 0.2

Proor =

Modstanden findes i et 0805 SMD footprint med en afsat effekt pad max 0.1W (temperaturstigning pa 70°). I
ovenstaende formel bruges Proor pa 0.2W pga dutycyclen pa ca. 50%. Ro11findes:
V+ — Voor — V;fh7high — Iro11 - Roor 15 —0.65—0.66 - 15 — 148.5-1076.1-10?

Bon Trout 1485 -10-6 9 7

Sidst men ikke mindst, skal Rpps bestemmes ud fra hvilken frekvens oscillatoren skal svinge med. Opladning-
forlgbet for en kondensator er bestemt af fglgende formel®?:

Vi = (Vmaac - Vmin) : (1 - 6_%)

Hvor:
Vi = Spaending efter tiden t
Vinaz = Speending, som lades op til
Vinin = Speending, som lades op fra
T = Tidskonstant (1 = R - C)

Kondensatoren bestemmes i forvejen efter et skgn og med lidt omrokering fas:

T N S
Roos = 2-fose _ 2100107 ~ 190
T G (1~ ) T 100107 n(1 — )

Hvor:
fose = Den gnskede oscillator frekvens

Som en afsluttende bemaerkning kan naevnes, at forsyning til oscillatorkredslgbet og resten af den “svaevende”
forsyning kommer fra en 15V regulator. Derved vil den overfgrte spaending holde sig pa 15V uden brug af
efterfplgende spaendingsregulering el. lign.

5.3.8 Redesign af SPS modul
Efter design af standard powersupply modulet kunne et par punkter sendres’'. De opsummeres kort herunder:
e Forsyningen til [SM PS] kunne undvzeres, hvis SMPS’en var designet, si den var selvstartende”?.

e 15V regulator kunne med fordel blive forsynet fra en switch-mode converter,som opererer direkte fra
den uregulerede spanding. Denne converter skulle sa forsyne 15V regulatoren med en speending pa ca.
17.5V (Vo ,15v + Viaropout)- Herved ville virkningsgraden af forstaerkeren stige med et par procent. Dog ville
udstralet RF pa nettet ogsa blive stgrre. Denne udstraling er sandsynligvis meget lav i sammenligning
med den kommende fra SMPS’en.

o Den sveevende forsyning kunne laves med en schmitt-trigger kreds af typen 74HCT14. Der findes 6 invertere
i denne kreds, hvoraf to af disse kunne bruges til oscillatoren og resten til levelshifteren. Et forslag til
udformning af kredslgbet ses i figur 5.4 side 56. Istedet for oscillatoren, kunne et signal fra HF oscillatoren
pa PR printet eller evt. signal fra [OPS] printet (fra PWM generatoren) bruges, men i prototypen er det
at foretrackke, at de forskellige moduler kan testes nogenlunde seperat. Desuden ville en fejl pa et af disse
moduler, der kunne fa indflydelse pa oscillatorsignalet, give fglgefejl pa [SPS] modulet.

69Fra Sedra/Smith, “Microelectronic Circuits”, side E-11
OPanzer tab i MOSFET er, dioder og overfgringskondensatorer.
"1Pga. tidsngd er en ny revision af SPS ikke foretaget.

728e evt. afsnit 5.1.8 omkring redesign af SMPS.
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Figur 5.4: Foreslag til oscillator/levelshifter

5.4 Output Power Stage

5.4.1 Indledning

I Output Power Stage [OPS] konverteres PWM signalet til et analogt signal. [OPS] modulet benytter sig af
hgjhastigheds levelshiftere og drivere, der styrer effekttransistorerne i udgangstrinnet. [OP.S] modulet inkluderer
en digital PWM generator, som “modulerer” udgangstrinnet i takt med den digitale information fra DSP’en.
Det genererede PWM mgnster pa udgangen af fuldbroen, filtreres i et anden-ordens filter, hvormed et analogt
signal haves pa udgangen af forstaerkeren.

[OPS] modulet indeholder desuden ogsé et overload detektionskredslgb, der i tilfzelde af, at udgangen af
forsteerkeren eller selve udgangstrinnet kortsluttes, sgrger for at udgangstrinnet og SMPS’en lukkes ned.

5.4.2 Dimensionering af Halfbridge / Drivers

Driver kredslgbene er opbygget diskret. Faerdiglavede kredse til at drive klasse-D transistorerne blev vurderet,
men ingen blev fundet hurtige nok til den pageldende applikation. Den samme driver, som blev benyttet i
SMPS’en (IR2110), blev vurderet, men den indeholder internt deadtime kredslgb, hvilket gor den uanvendelig.
Idet ingen driverkreds stod ud og pga. den hgje pris for disse, blev det diskrete kredslgb opbygget. Drivertran-
sistorerne blev valgt ud fra deres meget hurtige on/off tider. Transistorerne er implementeret to og to i parallel.
Arsagen til, at der skulle bruges to transistorer, er at en drivertransistor kun kan levere op til 0,54 pulser. For
at minimere fuldbroens turn-on/turn-off tider er det ngdvendigt, at der er rigeligt med strgm til at drive disse.
Kredslgbet funger pa folgende méde (der refereres til Halfbridge No. 1 / Drivers):

e Lowside: Signal LS1 fra PLD kredsen styrer gate af Vg1, som er en digital FET™. FET en benyttes ogsa,
til at drive gate af de benyttede power MOSFET transistorer i udgangstrinnet. Den har den uheldige
egenskab, at dens gatespaending skal ligge indenfor et interval pa mellem -0.5V og +8V74. Der forekommer
to situationer:

— LS1 lav: Vi1 vil hermed veere i off-tilstand. Vizs speendingen pa Vogs /Voar vil ligge pa 0V pga. pullup
modstanden Rysp. Yderligere vil diode Vp19 speerre og Vigs spaendingen pa Vyas 0g Voss vil bestemmes
af spendingsdeleren Ros2/Ros3. Resultatet bliver, at Voas/Voar er “oft”, og Voas/Voas er “on”, hvilket
driver power MOSFET ’erne (Vo2 /Vo22) 1 udgangstrinnet “off”.

— LS1 hgj: Vo6 vil veere i on-tilstand. Vizs speendingen pa Voss /Voar vil veere defineret af spaendingsdel-
eren Ros0/Ros1- Vs Spendingen pa Vose/Voss vil ligge taet pa 0V, da dioden Vo9 leder og trackker
midtpunktet af spaendingsdeleren Rysz/Ross taet pa stel. Resultatet bliver, at Voas/Voar er “on” og
Voae/Voas er “off”, hvilket driver power MOSFET erne i udgangstrinnet “on”.
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e Highside: Signal HS1 fra PLD kredsen styrer gate af Vp53. To situationer forekommer (se evt. figur 5.6):

— HS1 lav: Vps3 vil hermed veere i off-tilstand. Gatespaendingen pa Vo1, som er en hurtig FET med en

hgj Vps rating, vil drive FET’en “on”. Strgmgenerator V14 (og tilhgrende komponenter) vil derfor
aktiveres og en konstant strgm vil lgbe i kollektor pa Vp14. Denne strgm vil generere et spaendingsfald
over Ryas, som derved vil drive Viao/Voaz “on”. Et yderligere spaendingsfald vil ligge over Rg27, 0g
dette vil igennem diode Vps5 traekke gate af Vpai /Voas lav. Resultatet bliver, at Vpai /Voas er “off”,
0g Voso/ Voo er “on”, hvilket driver power MOSFET ’erne (Voo1/Vo12) i udgangstrinnet “on”. Copos
i kombination med Rys4/Ro31 giver en hurtigere turn-on tid, da strgmgeneratoren udsattes for et
boost (Coos vil udgere en kortslutning i et tidsrum ved aktivering af stromgeneratoren). Roas sorger
for at strgmgeneratoren altid er teendt, omend med en lille veerdi. Modstanden er inkluderet for at
komponenterne omkring Vp14 ikke forst skal indstille sig pa deres stationaere veerdier, hvilket i givet
fald vil betyde en forsinkelse.

HS1 hgj: Vps3 vil hermed veere i on-tilstand. Gatespandingen pa V11 vil falde til 0V. Strgmgen-
eratoren vil saledes afbrydes effektivt, og Vigs pa Voao/Voaz vil ligge pa OV forarsaget af pullup
modstanden Ry2g. Dioden Vps5 vil spaerre og spaendingsdeleren Rgag / Roso midtpunktsudtag vil drive
Voa1/Voas “on”. Resultatet bliver, at Vos1/Voas er “on”, og Voso/Vose er “oft”; hvilket driver power
MOSFET erne i udgangstrinnet “off”.

I highside driveren er der brugt en strgmgenerator, da bade VOS1 og HS1IGND speendingen kan svinge ret
kraftigt (ca. 50V). Indfgrelsen af stromgeneratoren gor, at diverse spaendinger og stromme er veldefinerbare.

Resultatet af den ovenstaende funktionsbeskrivelse er, at de fire power MOSFET transistorer der udggr
fuldbroen, kan styres seperat fra PLD kredsen.

5.4.2.1 Beregninger for klasse-D udgangstrin [2]

En MOSFET transistor af typen IRFL4105 blev valgt (se afsnit 4.1.2 om arsagen hertil). Tabet i transistor
udregnes efterfglgende:

Hvor:

ton

P,, = (ID7RM5')2 ’ RDS(on),maac . T

loss

Pyyr = VDS max * IDSS -

Psw,on = VDS,maw Ip -

Psw,off = VDS,maw Ip - 6—

Ciss - Vc%s + C’I"SS . VD2G'
2-T

Ptg:

PT:Pon+Poff+Psw,on+Psw,off+Ptg

Pr = Totale transistor tab
T = Periodetiden, T = + = ——1-—— = 2.83us

A 352.8-103

Py = Tab i gate ved skift

73Digital FET; Denne er optimeret til brug ved logiksignaler. Dels har den en lavere V;; spaending og dels er den meget hurtig
(tr og ty pa ca. 5ns og inputkapacitet pa under 10pF).
74Pga. gaten har en zenerdiode, som beskytter FET’en imod ESD transienter.
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Der er i de fplgende formler regnet med en dutycycle pa 50%. Dette er tilfeeldet, da en dc-spaending ellers ville
findes pa udgangen af filteret (filteret “midler” det tilfgrte signal). Data for en transistor er:

Vps = 55V

ID con = 3A (ved minimalt heatsink)

Pp =1W

Rpja = 120°C/W

Rps(on),maz = 45mi2, 67.5mN9150°C™.

IDSS = 250/},14

t, = 12ns

ty = 12ns

Ciss = 660pF

Crss = 99pF

Den maksimale kontinuerte strgm i en transistor er 3.06A (det halve af formel 4.4 - der er to transistorer i
parallel). On-state tabet bliver dermed:

Pyp = (3.06)? - 0.0675 - 0.5 = 316mW

Off-state tabet:
P,;; =50.1-250-107%.0.5 = 6mW

Tab ved skift til “on” tilstand:
12-107°

Prwon = 501306 555 o= = 108m W
Tab ved skift til “off” tilstand:
12-107°
sw,off = 950.1-3.06 6.2.83.10° 08mW

Tab i gate:
~660-10712-15% +99-10 2. 50.1%

tg = 2.283-10-6 = 10miy

Det totale tab:
Pr =0.316 + 0.006 + 0.108 + 0.108 + 0.07 = 0.61W

MOSFET’ens temperatur pa junction som forarsaget af effekttabet:
T; =T, + Pr - Rpjo = 50+ 0.61- 120 = 123.4°C

Da den maksimale junctiontemperatur er pa 150°C ngdvendigggres ingen yderligere kgling.

5.4.2.2 Beregninger for low /highside levelshifter

I figur 5.6 pa side 62 ses diagrammet for low/highside levelshifteren. Komponentbetegnelserne er de samme
som de pa diagrammet over [OPS] anvendte (blok Halfbridge No. 1 / Drivers). Strgmmen I., der lgber nar
strgmgeneratoren er aktiv, blev valgt pa felgende made: Udfra en effektbetragtning blev effekttabet i BJT’en
Vo124 anslaet til max 0.5W. Strgmmen bliver:

I=—m. = =19.96mA
Vos Oquty  50.1 0.5 mn

P, 1 05 1

En strgm pa 20mA blev valgt. Grunden til at den stgrst mulige strgm blev valgt, er at impedansen af de
to speendingsdelere Roo7/Ro2s 0g Ro29/Roso hermed blev mindst mulig. Dermed vil gatekapaciteten og gate-
ladningen bedre kunne handteres med hurtigere turn-on og turn-off tider som gevinst. I ovenstaende formel
bruges en dquty veerdi pd 0.5, fordi strgmkilden med sikkerhed kun er aktiv 50% af tiden. En transistor

75Ved en temperatur pa 150°C indfgreres en derating faktor pa 50%.
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af typen BCP56 blev valgt til Vipi4. Dens vigtigste parameter er en hgj Vop spaending pa 80V (minimum
Vos + Vasisup = 50.1 4+ 15 = 65.1V) og dens termiske modstand Ry;, pa 70°C/W.

Det undersgges hvilken temperatur transistoren kommer til at arbejde ved. Der regnes med, at punkt X i
figur 5.6 (Ve v;,,.) ligger pa spaendingen Vog. Dens effekttab:

PV014 = IC * VCE,V014 * 6duty = [C : (VC,V014 - IC : R025) * 6duty

Py,,, =20-1073-(50.1 —20-1072-33) - 0.5 = 0.49W
BJT’ens temperatur pa junction som forarsaget af effekttabet:
T; =T, + Py,,, - Roja =504 0.49-70 = 84.3°C

Da den maksimale junctiontemperatur er pa 150°C er ingen yderligere kgling ngdvendig.

Beregninger for strgmkilden

Der ses nu pa komponenterne omkring strgmkilden. Modstanden Rys5 bestemmer strgmmen:

I = VB7V014 - VBEyV014 - VDS7V011
.=
Roas

VB,V014 - VBEyV014 - VDS7V011

I
Speendingen Vj29 undersgges. Diode Voo 0g Vo1 er forspaendt i lederetningen via modstanden Rys6. De anvende
dioder er standard signal dioder af typen LS4148 (1N4148 =kvivalent i SMD hus). Strgmmen i basen af V14
findes (stromforstzerkningen 3 for Vp14 er pa mindst 100):

R025 =

1 1 1 201073
IB7V014 = Cgom ~ Egom = Ec = 7100 = 500,UA

For at base strommen ikke pévirker speendingsfaldet over dioderne Vioo/Vo21 veelges strgmmen i disse til at
vare det tidobbelte af base strgmmen; dvs. 5mA. Dioderne har en forward spaending pa 0.7V ved denne strgm.
Modstandsvaerdien for Rgog bliver da:

V0,15V - VVOZO - VV021 ]-5 - 0-7 - 0.7

026 TRoss 5-10-3

En standard veerdi pa 2.7k veelges til Rg26. Nu kan Rgss’s veerdi findes idet der regnes med en Vps v;,, pa
maksimalt 50mV:

Vo21 + Vo0 — VBE,Vo1a — VDS, Vour _ 0.7+ 0.7 - 0.65 — 0.05

= 350
I. 20-10-3 3

Rozs =

En standardveerdi pa 33Q vealges til Rgs5. Som naevnt tidligere virker Cpygs som en boost-kondensator for
strgmgeneratoren. Boost-strgmmen bestemmes af hvilken shunt-modstand, der er i serie med Cyog. En boost-
strgm pa 100mA gnskes’®. Modstanden, der bestemmer strgmkildens veerdi med benzevnelsen R, findes:

. Vo21 + Voo — VBE Vo1a — VDS, Voir . 0.7+ 0.7—-0.65 —0.05 — 70
a I. - 100 - 10-3 -

R,

Rsphunt kan dermed findes:

Rspunt = (Rc_l - RO_215)_1 = (7_1 — 33_1)_1 = 8.802

"6De endelige veerdier for boost-strgmmens stgrrelse og tiden hvori den skal virke, ma komme an pa en test i den aktuelle opstilling.
De her anvendte veerdier er baseret pé et skgn.
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To modstande i parallel pa hver 1502 bruges til Rg24 0g Ro31. Det forventes, at det ngdvendige tidsrum, hvor
boost strgmmen er tilstede skal ligge pa ca. 10ns. Cgog’s veerdi findes:

T _10-107°
Roaq || Ros: 7.5

Coos = = 1.4nF

En veerdi pa 1nF veelges til Cyps. Shuntmodstanden Rg23 over FET’ens Vj11 drain-source staekning bestemmes.
Modstanden sgrger for, at strgmgeneratoren altid er teendt, omend med en lille veerdi (for at fa hurtigere skifte-
tider). Der tillades en speending pa Vas vy, pa -0,5V. Dermed vil FET en ikke vaere aktiv. Strgmgeneratorens
gnskede veerdi:

Vasvese, 0.5
I.=—22=_— =735u4

°T "Rps 680 a

Strgmmen i generatoren:
~ Vo21 + Vozo — VBE,Vous
I. =
Ro2s + Rozs
v Vo21 + W Vi 0.7+0.7—-0.65
R — 021 020 — BE,V014 _ R ) — - - UL _ 33 — 987Q
0% 1. 0% 73510~

En standardveerdi pa 1kQ vaelges til Rpe3.

Beregninger for spsendingsdelerniveauer til highside driveren

Efterfglgende bestemmes komponentvaerdierne for Rga7 til Rosp samt Vpss. To situationer findes selvsagt: Enten
er strgmgeneratoren aktiv eller den er inaktiv. Komponentvaerdierne kan kun findes ved at starte med at
dimensionere disse, nar stremgeneratoren er aktiv. To betragtninger foretages umiddelbart:

e Strgmmene, der Igber i de to grene (Roa7/Ro2s 0g Roze/Rozo) skal veere ens™ .

e Punktet X (se figur 5.6) skal i tilfzelde af at Vg1 /Voss onskes i off-tilstand ligge pa ca. -0.5V 1 forhold til
HS1GND (spaendingen skal veere negativ pga diodespaendingsfaldet over Vpss).

Rty
R
—{ +—¢X
Ic
on on @

Figur 5.5: Thevenin akvivalent for levelshifter
Der refereres i det fglgende til figur 5.5 side 60. Der opstilles fglgende:

I. = IRTI + IRT2

Vi—-X
Ty = Ry

Vo — X
IRTz = Ros

"TEns strgmme betyder ca. samme impedanser for de to grene. Det er gnskveerdigt, da dette giver samme skiftetider for ¢, og ty.
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Rr1 = Roor + Roos

v
Rry = Rong || Roso = 57
- c
Ryag
Vo=V —"+—
2 ! Ryz9 + Ro3o

Hvor:

V1 = Highside forsyningen, HSISUP-HS1GND

Vo = Theveninspandingen i midtpunktsudtaget pa spaendingsdeler Roa9/Roso0
For bade N-FET’en og P-FET en kreeves, at Vgs speendingen ved on-tilstand skal ligge pa 6V. Denne spanding
giver en margin til den maksimale Vg5 spaending pa 8V og ved den pagaldende Vs veerdi er on-modstanden i
FET’en tilstraekkelig lav. Rgog kan derfor bestemmes:

Vas 6

0% 7051, 05-20-10 3
En standardveerdi pa 68012 valges til Rgag. Roor findes:
Vi—-X
Brv =557
I
i—-X
Roz7 + Roog = 051,
¢ nw-X V, X 15— (—0.5)
Royr = ——— — Rypg = ~222V = _ Rppg = —— " _ 680 = 8709
2T 051, 0 0.5-1, 0% 7 0.5-20-103
En standardveerdi pa 82012 vaelges til Rgpa7. Rose findes:
Rz
Vo=V + - ————
2 " Rz + Roso
¢ Vi-R \% V V, 15
Rown = A fire 1 2 _ Vorsv _ — 1510
030 Va Vo 05-1, 05-1. 05-20-102

En standardveerdi pa 1.5k veelges til Rozo. Ro29 kan nu findes ud fra hvilken spaending der gnskes, nar strgm-
generatoren er afbrudt:

Vo-Rozo  Vo-Rozo 6-1.5-103
Vi—-Vo  Voisy—Ve  15—6
En standardveerdi pa 1kQ veelges til Rgog. Effekttabet i modstandene Ryq7 til Ro30 undersgges for at bestemme
deres footprint:

= 1kQ

Roz9 =

1% (0.5- 1, - Rypr)? (0.5-20-1073 - 820)2
P = Mot 5 = S guty = -0.5 =41mW
Roar R027 duty R027 duty 320 m
0.5-I.- Ryas)? 0.5-20-1072 - 600)2
Pry,s = ( Ross ) “Oduty = ( 500 ) -0.5 =30mW
Vi Voasv - Rozo \”  Oaut 15-1-10° 205
P = 929 . §, = % L2 . = 18mW
R (Rm + Roso ) Roze \1-103+15-103) 1-10° "
PRoao = PR030,0n + P303070ff
4
Pr. = (0.5-I. - Rosp)? - <V0715V 'Ro30>2 ) Oduty
o0 Ro3o “ Ro29 + Ro3o Ro3o
4
‘ 2
(0.5-20-1073 - 1.5 - 10%)? 15-1.5- 10° 0.5
Pr,,, = 0. : — 102
Roso 1.5-10° 03+ \ T r15.107) 15108 0PV

Alle modstande kan implementeres med en 0805 SMD hustype.
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I €008

R025
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11
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/. V021 R024

GND

E Vol1
E V053 1
GND

RO23

Figur 5.6: Diagram for low/highside levelshifter

Beregninger for lowside driverens niveauer

Virkemaden for lowside driveren:

e FET Vo1 “oft”> Nar FET’en er off vil spendingen pa gate af Vpas/Vpar blive trukket op til forsyn-
ingsspeendingen af Rys9. Gatespaendingen pa Voag/Voas bestemmes af spaendingsdeleren Roz2/Ross-

e FET “on™ Spendingen pa gate af Vpas/Voar vil 1 denne situation veere bestemt af spandingsdeleren
Ros0/Ros1- Hvad gatespaendingen pa Vpag/Vis angar, vil den veere trukket lav igennem dioden Vpg.

Lowside driveren er mere simpel m.h.t beregning af de speendingsdelere, der skal til for at sikre de korrekte
niveauer pa de digitale FET transistorer. Samme betragtning, som blev foretaget i foregaende afsnit, indfgres
angaende de maksimale Vg spandinger. Der gnskes modstande med 0805 footprint implementeret. Impedansen
over forsyningsspaendingen (den normale 15 volts forsyning). Impedansen bliver:

Vi 152
Rs unt — shunt — —— = 11250
frunt Pshunt 0.2

Pipunt pa 0.2W er indsat pga. der er to modstande i serie. Der vaelges en modstandsvaerdi pa 4709 til Roso-
Rys1 findes efterfglgende. Spaendingen pa midtpunktet (FET Vp16 “on”):

v Vo,15V R
G Vous = 5 " Ros1
" Roso + Rost

VG',V045 = V0,15V - VGSyV045

VO715V - VG’S7V045 — 470 . M = 7OSQ
6

Ros1 = Roso -
VGSyV045
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En standardvaerdi pa 68012 veelges til Rgps1. Nar FET Vy16 gar “oft”, vil dioden V19 spaerre og vi har den samme
situation med hensyn til gateniveauerne som ved beregning af Ry59 og Ros1- Her skal modstandsveerdierne blot
byttes om. Derved fas veerdierne 470€2 til Rps3 og 68012 til Rgs2. Det undersgges, ligesom i foregaende afsnit,
hvilke effekter, der bliver afsat i modstandene:

V3 : 28 15-470 \* 0.
PRoso = Foso '5duty = <V0’15V R050> - duty = < 5 70 ) - 0.5 = 40mW

Roso Ros0 + Ros1 Ros0 470 + 680 470
Vi Vousv - Rosi \” Oaut 15680 \*> 0.5
P — 051 6 — o, . utry — . = 58mW
flos: R051 duty ( R050 + R051 ) R051 470 + 680 680 mn

Prys, = PRrosy,on + PRoszﬂ)ff

(3
(Vo15v)2 Voasv - Ros2 \’ Oduty
P = ~ol5V) s : .
fos> Ros2 duty + Ros2 + Ross Ros2
u O 15680 \F 05 oy
Ros2 = g 680 +470) 680
Vousv - Ross\”  Oduty 15-470 \> 0.5
PRross = | & : = C—— = 40mW
fioss < Ross + Ross ) Ross  \680+470) a0 ™

Modstande Rgs9, Ros1 0g Ros3 implementeres med et 0805 hus mens huset for Rys2 bliver af typen 1206.

5.4.2.3 Beregninger for drivertransistorer

Som naevnt i afsnit 4.1.3.1 kan MOSFET’er vaere problematiske at drive. Specielt gate-source og gate-drain
kapaciteterne vil sette en begraensning for FET ernes ydeevne. En MOSFET driver skal typisk kunne levere
store peakstrgmme pga. disse kapaciteter, mens middelstrommen er meget lav (der lgber kun strom ved skiftene).

Peakstrgmmen, som kraeves for at drive fuldbrotransistorerne on/off i lgbet af 10ns, findes efterfglgende™
(miller-kapaciteten er ikke medregnet):

16 Voos = 1G,Vogs,Cise + LG Vop2,Cres = ; + ;
660-10712-4 99-10712.50.1
I = =0.76A
G, Vooz 10-10° + 10-10-° 0.76

Hvor:
Vas = Gate -source spendingen, ved 4V er MOSFET en “on”
Vps = Den maksimale spaending, som MOSFET ’en switcher.

Da de anvendte drivertransistorer (FDV301N/FDV302P) kan levere en puls pa 0.5A4, kraeves to i parallel for at
overholde ovennavnte krav. Den maksimale pulsstrgm bliver da ca. 14 og dermed bliver stigetiden:

Ciss - Vas + Crss - Vps  660-1072-4+99-10 2. 50.1

= 7.6ns
IG,Vooz 1

t, =

Data for transistor FDV301N:
Ipss =10- 10764
t, = 15ns
ty = 8ns
Ciss = 9.5pF
Crss = ]-3pF
Rpja = 357°C/W

®De 10ms er valgt ud fra den betragtning, at denne tid kraeves, for at forvraengningen i udgangstrinnet bliver acceptabel.
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Tabet i en driver transistor udregnes, selvom det forventes, at tabet er minimalt. Der findes intet on-state tab.
Off-state tabet er (se formler i afsnit 5.4.2.1):

P,y =15-10-107%-0.5 = 7T5uW

Tab ved skift til “on” tilstand:

15-10°
P. =150 —— = 6.
swon =15 0.5 g0 = 8-6mIW
Tab ved skift til “off” tilstand:
8.10°°
Poworr=15-05 - ——" =3
opp =15-05 - sy = 35mIV

Tab i gate:
9.5-1072.62 +1.3-10712 . 152

P =
tg 2.2.83.10-6

= 112uW

Det totale tab:
Pr =75-10"% + 0.0066 + 0.0035 + 0.0001 = 10mW

MOSFET’ens temperatur pa junction som forarsaget af effekttabet:
T; =To+ Pr - Rpjo =50+ 0.01-357 = 53.6°C

Estimering af delay for low/highside drivers

Til brug i den digitale PWM generator findes det samlede delay for lowside og highside kanalerne. Dette delay
skal bruges, for at kunne definere hvilke delay, der skal introduceres i PLD kredsen. Delay’et skal kompensere
(udligne) tidsdifferensen imellem lowside og highside. En variabel deadtime kan uden de store armbevaegelser
implementeres i PLD kredsen.

Delay ved en low til high transition pa net LS1:

o 2 2 2
UDLH lowside = \/tDLHy016 + tDLH7V045 + tDLH,V002

— 2 2
tDLH,V[nG - \/tD(on)7V015 + tr,Vols

2
+ tT7V045

tDLH Vous = \/((3050 | Ros1) * 2 - Ciss,Vous)® + thon)

,Voas

_ CiSS7V002 i VG'5'7V002 + CTSS,V002 i VDS,V002
tDLH Voo =

2
2 2
IG,Vooz > + tD(‘m)vV002 + t"'7V002

Delay for FET Vj16 findes:

tDLH,Vors = \/(3.2 -10-9)% + (6 - 10—°)® = 6.8ns

Delay for FET V045:

EDLH Vous = \/((470 | 680) - 2-11-10-12)% + (5-10—%)% + (8- 10—2)* = 11.2ns

Og endelig delay for Vyoa:

660-10-12.4+99-10-12.50.1\°
tDLH,Vo()Q = \/( + ) + (7-1 * 10_9)2 + (12 . 10_9)2 = 159”5

1
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Det totale delay (alle tal er typiske veerdier):

tDLH lowside = \/t%,LHym L1 vows F EDLH Ve = \/(6.8 -1079)% + (11.2-10-9)% + (15.9 - 10—9)* = 20.6ns

Denne veaerdi er ved den maksimale spanding pd udgangstrinnet (Vpg). Parasitkapaciteterne for FET transi-
storer eendres meget ved forskellige Vpg spaendinger. Specielt for transistoren i fuldbroen vil sendrerede arbe-
jdsbetingelser betyde noget. Her er kapaciteterne en faktor stgrre og Vps spaendingen kan antage bade hgje og
lave veerdier. For IRFL4105 vil en sendring af Vpg spaendingen til under en volt betyde fglgende:

Ciss kapaciteten stiger fra 660pF til 1020pF og C,ss kapaciteten stiger fra 99pF til 430pF (se figur 5 i
datablad). I lyset af dette, udregnes delay for Voo igen for minimal Vpg spaending:

1020-10-12.4+430-10-12.0.1 2 . .
tDLH, Voos = \/< 4; ) +(7.1- 10—9)2 +(12- 10—9)2 = 14.5ns

Det ses, at delay’et ikke sendres naevneveerdigt. Det haenger sammen med, dels de to andre faktorers stgrrelser
og dels at Vpg speendingen indgar i formlen. De ovennaevnte delaytider er udregnet for typiske veaerdier fra
databladene. En stgrre udregning hvor forskellen i delaytiderne imellem min. og max. betingelser kunne godt
udfgres, men istedet vurderes fplgende:

e Da transistorerne er placeret fysisk teet pa hinanden pé printet, vil deres data ikke afvige radikalt (en
udmaling af komponenterne kunne foretages, hvorved nogenlunde matchende komponenter ville kunne
parres).

e En kalibrering /udmaling af forsteerkeren kunne foretages. Kalibreringen ville resultere i en raekke delaykon-
stanter, som skulle implementeres i PLD kredsen (hardware konfiguration).

e En deadtime, der med sikkerhed er stgrre end delayforskellene kunne indfgres. Denne lgsning er ikke at
foretraekke, da for stor deadtime udmgnter sig i forvraengning pa udgangen og reduktion af dynamikom-
radet (feerre forskellige dutycycles til radighed).

En kalibrering lyder som den mest fornuftige lgsning. Den er desuden heller ikke svaer at implementere, da den
anvendte PLD kreds (se afsnit 5.4.6.1) kan konfigureres “on the fly”.

5.4.3 Dimensionering af Full-Bridge Snubbers

Et snubberkredslgb er ngdvendigt for at beskytte transistorerne i fuldbroen. Snubberen, som bestar af et RC-led,
optager en del af switch-energien (overspezendinger skabt af serieinduktanser osv.). Effekten afsat i modstanden

i snubber-kredslgbet er lig med:
05-t. Vi

T R
En modstand i 1206 hus bruges. Stgrrelsen af denne bliver derfor:

P =

b 05t Vi _trofs Vi, _ 10-107°-352.8-10° 50.12
BT T Prye. 2 Pry. 2 0.25

=17.7Q

En standardveerdi pa 22Q veelges til Ros7 og Ross. Snubberkondensatoren findes:

-
5= Ros7 - Coa1

T 10-107°

2-Ros7  2-22

En standardvaerdi pa 200pF bruges til Cgp2; 0og Cao. Faktoren pa 2 i brgkens naevner er indsat, for at spsendingen
nar helt ned pa 13%. (e=2)

Coo1 =

= 227pF
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5.4.4 Dimensionering af Highside Supply for Halfbridge

Highsideforsyningen til hver halvbro sgrger for en reguleret spaending til highside driverkredslgbene. Den reg-
ulerede speending er ngdvendig, da strgmgeneratoren jvf. afsnit 5.4.2.2 i kombination med driverkredslgbets
spendingsdeler ikke vil fungere korrekt, hvis forsyningsspaendingen ikke er veldefinerbar.

Highsideforsyningen ggr brug af en standard 15 volts serieregulator. Den gennemsnitlige strgm til driver-
transistorerne (formel 5.23):

t,
Iazwwv = Ig,peak . t_ = Ig,peak tp4- fs (542)
p
Icurrentsource
ISUPPly = f + IR030 +2- IV040 b4 fS
Icurrentsource Vo 15V Vo 15V
Isu — > 5u ’7611 2.7 'tr'4' o
Pty 2 * Rozo "% * Rozg + Rozo ™" a4 Vowo f
20-1073 15 15 1
Lsupply = 0. 05+2:05-10-1077 4 ———— =32mA
vrly 2 +1.5-103 05+1-103+1.5-103 0-5+2-05-10-10 352.8 - 103 32m

Effekttabet i regulatoren bliver:
Pp = (Vin = Vour) * Lsuppty = Vae,maz — Vo15v) * Isupply = (28.5 — 15) - 32+ 1073 = 0.43W

Hvor:
Vie,maz = Den maksimale dc-forsyning pa [SPS] modulet, formel 5.26, side 50)

Den maksimale termiske modstand bliver da:

T, - T,
Ryjo = JPd (5.43)
150 — 50
RGSa - W - 2320C/W

En regulator i et SO-8 hus har en termisk modstand pa 180°C /W, sa denne hustype bruges.

5.4.5 Dimensionering af 2nd Order Reconstruction Filter

Dette er udgangsfilteret i forsteerkeren. Filteret midler det indkomne PWM signal, hvilket vil sige at her “konvert-
eres” det digitale signal til et analogt. Grunden til, at der er lagt vaegt pa hurtige transistorer i udgangstrinnet,
er netop, at ngjagtigheden af den producerede dutycycle direkte kan males i form af forvreengning pa udgangen.
Det er vigtigt, at tp(on)/tr 08 tp(ofs)/ty Parvise er sammenlignbare (ens). En tidsforsinkelse pa PWM signalet
er ikke katastrofal; udgangsfilteret har i sig selv et delay.

Filteret skal deempe PWM signalet, sa stgjen pa udgangen bliver minimeret. Filteret skal ikke deempe seerligt
meget pga., at der benyttes noiseshaping til generering af PWM signalet. Et anden ordens filter er tilstrackkeligt
i denne situation (se afsnit omhandlende noiseshaping).

5.4.5.1 Beregninger for filterkomponenter

Der benyttes et butterworth filter og dette skal optimeres for hurtig indsvingningstid. ¢ er deempningsfaktoren
for resonanskredsen. Med spolen og kondensatoren som variable er den givet ved [16]:

L
-2

Indsvingningen er optimal, nar en ¢ veerdi pa 1 bruges [5]. Belastningsmodstanden (hgjttaleren) bevirker, at
Q’et for filteret bliver meget lavt. I figur 5.7 ses udgangsfilteret med tilhgrende belastningsmodstand.
Kredslgbet i figur 5.7 analyseres (Laplace) [12]:
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L
A

Figur 5.7: 2nd Order Output Filter

"Ry Ry,
+ Ry, - 1+Ry-C-s

1
| R = 2
C-s oo

Ry
TTR.-Cs Rr

R
Ly-s+ gfos tLe-s (1+RL-C-S)-(L1-8+%+L2'S)

=l

Ligningen stilles op sa polynomiets faktorer kan relateres:

Vo _ RL

V; 82 (Rp-C-Li+Rp-C-Ly)+s- (L +Ly)+ Ry

1
E — C(L1+L2)
Vi

A 1 T
s*+5 g T oI
Ovenstaende formel kan nu relateres til fglgende formel™:

v, w2

_ n

Vi $242-C wp-s+w?

Det observeres:

1 1
R R N S —
1
2- Wy = ———— =
Con=p— G 7 T3 R, Cown

For optimal indsvingning haves { = 1:

_ 1 _ 1
_2-RL-§-wn_2-RL-wn

C

Ry, veelges til 7080 og filterets kondensator kan dermed findes:

1 1
" 2-Rp-2-m-f, 2-7-2-7-60-103

c = 18InF

Hvor:
fo = Filterets knackfrekvens, 60kH z

To kondensatorer (Co1s/Co19) i parallel pa 100nF stykket bruges, da dette giver en lavere ESR vaerdi (bedre
transienthandtering).
fo er valgt til denne frekvens, da det giver et hurtigt respons fra filteret. Daempningen bliver reduceret (dvs
bliver darligere), men det forventes, at det kan noiseshapingen rette op pa. Spolernes vaerdier bliver:
1 1

L= Lo = S = = 17.6uH
TP T2 0 w2 T 2200100 - (27 - 60 - 10%)2 :

79Fra “Electrical Networks and Filters, Theory and Design”, G. H. Tomlinson, side 24.
80Et kompromi imellem den maksimale belastning pa 4Q og den mindste pa 89Q.
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Den naermeste veerdi er pa 22uH og denne veerdi gives til Lgg; og Loz Med de anvendte komponenter viser
figur 5.8 side 68, hvordan udgangen af filteret reagerer pa et dutycycle skift. Ligeledes udregnes den aktuelle
knaekfrekvens:

! ! = ! = 337.1krad

VL C  \/(Loos + Looz) - (Cots + Core)  /(2-100-10-9) - (2-22-10-9)
Ovenstaende tal svarer til 53.6kH z.

Wn

-10V+--------- [ iy m--—----—--- Toooommo-——- m-——--—--l-- Tommmm———- [ qmmm—mmmm—m - Fo---—---—-- a--4
0.924ms 0.940ms 0.960ms 0.980ms 1.000ms 1.020ms 1.040ms 1.060ms 1.080ms 1.100ms
[0|V(Vol)- V(Vo2)
Time

Al:(1.0013m,1.6672) RA2:(1.0144m,24.34Figundr 80 Udgangsspamding ved skift i dutycycle

Den i figur 5.8 viste steprespons, er fremkommet ved simulering i Spice.

5.4.6 Dimensionering af Digital PWM Generator
Den digital PWM generator omdanner PCM?®! signalet til et PWM signal for brug i udgangstrinnet.

5.4.6.1 PLD implementering / OPS betragtninger

Den digitale PWM generator er pga. tidspres ikke blevet implementeret. Men der kan i det fplgende gives et
forslag til et blokdiagram, der beskriver de vigtigste komponenter. Blokdiagrammet ses i figur 5.9. Blokkene
implementeres med en PLD kreds fra Xilinx, XC9536. Kredsen har 36 macroceller (dvs 36 registre, der kan
defineres efter behov) med ialt 800 gates. PLD kredsen blev valgt, da meget hurtig logik kraeves til den tilsvarende
hgje klokfrekvens pa 90.3168 M Hz. PLD’en har en tidsforsinkelse pa 5ns og en maksimal counterfrekvens pa
100M Hz.

5.4.6.2 Funktionsbeskrivelse

De anvendte portbetegnelser i diagrammet figur 5.9 relaterer til de anvendte netlabels pa [OPS] diagrammet.
I tabel 5.5 pa side 69 er vist en sekvens, der angiver i hvilken raekkefglge, de forskellige signaler aktiveres.

81 pulse Code Modulation - I dette tilfzelde sekventielle data i form af bytes.
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Delay Lowside

i h
CLK CLK B (Deadtime Control) switc!
B=255

. PLatch: ClLatch:
CByte: A>B Highside
A</=B switch
352.8 kSa i i —
e e j
B=255

Signal
Clock 90.3168 MHz 8 bit Counter !

DspSReq

®

Stream Control

?

SetReg

T

Figur 5.9: PWM generatorens blokdiagram

| B | Initiator | Action | Master PLD | Slave PLD | DSP |

255 Master Load af CByte CLatch=PLatch | CLatch=PLatch
255 Master | Start DSP algoritme | Puls pa DspSReq Find naste CByte
XX DSP DSP channel A byte PLDSel=0 (channel A)
XX DSP Overfgr byte PLatch=CByte SetReg=L—H—L
XX DSP DSP channel B byte PLDSel=1 (channel B)
XX DSP Overfgr byte PLatch=CByte SetReg=L—H—L

A< B | Intern Set Lowside switch

A> B | Intern Set Highside switch

Tabel 5.5: Sekvensbeskrivelse for den digitale PWM generator
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Porten “Compare byte” bestemmer den digitale PWM generators dutycycle. Der findes saledes 256 (28)
forskellige dutycycles. “Clock” indgangen bruges til den counter, som agerer som savtaksgenerator (tilsvarende
den i den analoge PWM generator brugte). “DspSReq” (DSP Start Request) starter hele processen; en puls
findes pa dette ben ved starten af hver dutycycle. "SetReq” er et signal fra DSP’en om at den byte (Compare
Byte), der findes pa databussen, skal loades ind i den selekterede PLD. “PLD Sel” (PLD Select) selekterer den
PLD kreds (kanal 1 eller 2), som skal modtage en “Compare Byte”. Dy..D7 udger databussen. “Lowside switch”
og "Highside switch” er udgange til at styre transistorerne i fuldbroen.

Ved start af en cycle findes Compare byten i PLatch’en. En 8-bits taeller starter fra 0 og nar denne teaellers
veerdi er lig med veerdien i CLatch, vil udgangene skifte. Grunden til, at veerdien fra CLatch overferes, nar
teelleren har naet 255, haeenger sammen med det delay, der findes i PLD kredsen. P4 samme tidspunkt vil Master
PLD’en lave en puls pa DspSReq. Denne puls starter DSP processorens noiseshaping algoritme og nar et resultat
haves (kanal A), vil DSP’en umiddelbart efter at “PLD Sel” er sat lav og den nye byte er skrevet ud pa bussen,
generere en puls pa “SetReg”. Denne puls vil medfgre, at PLD kredsen overfgrer en ny Compare Byte til PLatch
registret. DSP processoren udregner nu en vaerdi for kanal B og samme procedure sker nu for B kanalen.

Da DSP’en far besked pa at udregne nye faktorer i starten af dutycyclen, har denne maksimalt een periodetid
til at bestemme bade kanal A og kanal B’s veerdi. Dette er et krav til DSP kredsen og rutinerne ma laves derefter.

Et resultatet af denne udveksling af data er, at den samme konfiguration for kanal A og kanal B PLD
kredsene ikke er tilstede. Master PLD kredsen sgrger nemlig for at synkronisere de to PLD kredse ved hjalp af
“Signal” udgangen. Her skal der ogsa tages hgjde for delay i PLD kredsen og dette signal sendes derfor ogsa,
nar telleren indeholder vaerdien 255.

5.4.6.3 Deadtime control

Lowside/Highside driverne i udgangstrinnet har ikke ens forsinkelser. Derfor skal der indfgres et skifteregister i
styringen af Lowside switchen med variabelt delay. Implementeringen af dette ekstra delay i Lowside siden giver
mulighed for at justere deadtime imellem de to halvbro transistorer.

5.4.6.4 ADSP2181 interrupt-latency

Den ovenneevnte metode for load af data fra DSP’en med brug af to registre kan virke lidt kompliceret. Der
blev ogsa undersggt om DSP’en kunne generere signalerne direkte til PLD kredsen, men pga flere uheldige
egenskaber ved DSP’en, blev denne ide tilsidesat. Arsagerne var:

e For at kunne bruge DSP kredsen til ovennaevnte applikation, skal styringen forega via interrupt. Umiddel-
bart kan denne metode ikke bruges, da interrupt-latency®?for ADSP 2181 ligger pa 2-3 cycles, svarende
til knap 100ns. Dvs. man kunne risikere, at helt op til 9 af de nederste dutycycles ikke vil kunne bruges
(tiden fra en dutycycle til den naeste cycle er pa ca. 11ns).

e To kanaler skulle forsynes med noiseshaping faktorer. Jvf foregaende punkt vil situationen dermed blive
endnu mere grel.

5.4.6.5 Diverse features
PLD kredsen skal, udover PWM generatoren, have disse yderligere funktioner:

e Clock Divider: En neddeling af klokfrekvensen til brug ved synkronisering af SMPS’en. Grunden til
at SMPS’en gnskes synkroniseret med udgangstrinnet er, at intermodulationsprodukter siledes min-
imeres/fjernes.

e Error Control:

— Ved en intern fejl i PLD (pt ved jeg ikke hvordan, den skulle kunne detektere dette, méske overvagning
af, om en udgang har skiftet inden for den sidste periode).

— Input signal fra Overload Detection kredslgbet. Dette signal aktiveres, hvis overload kredslgbet in-
dikerer for hgj strom. Signalet skal lukke udgangstrinnet ned (treekke alle udgange lav) og sende et
“Error” signal videre til SMPS’en om, at denne ogsa skal lukke ned.

82Gvartider pa interrupt.
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5.4.7 Dimensionering af Overload Detection

For at beskytte udgangstrinnet blev en overload detektor implementeret. En seriemodstand blev placeret i
returvejen for stel. Spaendingen over denne modstand (og dermed strgmmen i denne) overvages af en differen-
tialforstaerker og udgangen af denne midles. Hvis en for stor spanding resulterer af denne midling, vil et signal
blive givet til PLD kredsen. PLD kredsen sgrger efterfplgende for at lukke udgangstrinnet og SMPS’en ned.

5.4.7.1 Beregninger for current sensor
En differentialkobling blev valgt for at undertrykke common-mode spandinger (selvom disse er begransede,
pga. stel er valgt som returvej). Der blev ud fra en effektmaessig betragtning valgt en shunt:

Pryy _ 0.25
g s 6122

R002 = = 67mQ

Den naermest vaerdi pa 5mf? blev valgt. Det maksimale speendingsfald undersgges m.h.t. om det er acceptabelt:
VRoo» = L0S,peak - Rooz = 6.12 - V2-5-107% = 43mV

Det vurderes, at dette er OK. Udgangsspendingen pa differentialforsteerkeren bliver:

VO,N001A = IR002 - Rooz -
En passende vaerdi pa 10082 vaelges til Rops og pga. den tilfgrte referencespaending pa 7.5V til “triggerkredslgbet”
veelges Vo Nooya b1l BV (hysterese pa ca. 0.5Veqr forarsaget af den hurtige reaktionstid af midlingen). Rgge findes:

VOyNOOIA - Roos _ 5-100
TRyps - Roo2 6.12-5.10-3

En standardvaerdi pa 15k bruges til Rygs-

Roos = = 163400

5.4.7.2 Beregninger for overload threshold

Taerskelspeendingen blev bestemt i foregaende afsnit. En zenerdiode pa 7.5V bruges og modstanden Ryps findes:
Vosv — Vz virr _ 15-7.5
Iv,,, 4-10-3
Standardvaerdi pa 1k8() veelges. En vaerdi for modstanden i RC-ledet findes idet en reaktionstiden pa to perioder
ved den hgjeste frekvens gnskes og en kondensator pa 100nF bruges:
T 2 _ 2
0032 - 0032 . fo a 100 - 1079 -20 - 103

De ovennavnte veerdier, dels for RC-ledet og dels for triggerniveauet, skal sandsynligvis justeres i praksis.

= 187502

Roos =

Roor = = 1kQ

5.4.7.3 Vurdering af transmissionsledninger [17]

Kabler, hvis ledninger beerer signaler med hgje frekvenser, skal analyseres som vaerende transmissionsledninger.

Som en tommelfingerregel kan man antage, at teorien omkring transmissionsledninger skal anvendes, nar sig-

nalets stigetid er kortere end to gange tidsforsinkelsen i linien®3:

tr 6rise 5 ° 1072

Lmaft:—: p—y
2.7 2-7-fs 2:5-1072-.90.3168- 106

= 6cm

Hvor:
L4 = Den maksimale ledningslengde
drise = Procentdel af perioden afsat til stigetider
7 = Liniens tidsforsinkelse (transittid), 5ns for coax kabel

Det ses, at leengden fra oscillatoren til PLD kredsen ikke ma overstige meget mere end 6¢m, for metoder ved
terminering af transmissionsledninger skal tages i brug. Se evt. afsnit 5.4.8 for en delvis afhjeelpning af denne
problemstilling.

83Fra “Digitale Signalers Transmissionsforhold”, T-457, C. A. Jakobsen, side 6.
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.5. OVERORDNEDE DIMENSIONERING

5.4.8 Redesign af OSP modul

Efter design af [OPS] modulet kunne et par punkter s&endres. De opsummeres kort herunder:

e Andring af stels placering: Det er uhensigtmaessigt, at den nuvaerende placering af referencepunktet for
stel gor, at kun en stelledning méa forbindes til [OPS] modulet. Man kunne forestille sig, at det ville give
problemer ved test, hvor man ved en fejl kunne komme til at tilslutte instrumenter saledes, at stelslgjfen
blev @endret. To muligheder foreligger:

— Placering af stel pa ben 2 og 3 af stik Xog2: Alle stelforbindelser vil saledes kunne tilsluttes, dog ville
udgangstrinnets referenceniveau kunne hoppe ca. 43mV (pga. strgmmen igennem shuntmodstanden).

— Placering af stel, som i det foregaende punkt, men med den sendring, at shuntmodstanden skulle plac-
eres i forsyningsledningen til fuldbroen istedet. Grundet CMRR®*for Overload Detection kredslgbet
skulle dette ikke give andre problemer end lidt stgj pa fuldbroens forsyningsspaending.

e Sammenkobling af de to kanaler ([OPS] print): Denne andring vil betyde kortere ledningslangder de to
PLD’er imellem. Eventuelle problemer med synkronisering kunne derfor maske undgas. Desuden kunne
HF oscillatoren sa placeres pa [OPS] modulet, hvilket ogsa er gnskveerdigt pga. ledningsleengderne.

5.5 Overordnede dimensionering

Med overordnede dimensionering menes hvilke betragtninger, der skal tages m.h.t. sammenkoblingen af de
forskellige moduler. Der refereres til forbindelsesdiagrammet i figur 5.10, side 73. Overvejelserne kommer herun-
der i punktform:

e Ved sammenkobling, skal der tages hpjde for stelslgjfer. Szrligt forbindelser med hgje strgmme analyseres.
Med reference til forbindelsesdiagrammet ses specielt, at porte med stel bevidst er udeladt en forbindelse
(dog kan de fgres med den pagaldende signalledning for at virke som en screening) . Arsagen til, at de
ikke er fgrt frem, haenger sammen med “Overload Detection” kredslgbet pa [OPS] modulet. Overload
kredslgbet vil selvsagt kun virke, hvis al strgmmen til udgangstrinnet lgber igennem den pageldende
shuntmodstand.

e Oscillatorforbindelsen udfgres med et coax-kabel. Desuden placeres [PR] modulet og de to [OPS] moduler
taet sammen, for at mindske ledningsleengder imellem disse.

e RFI filteret minimerer indstralet og udstralet stgj pa netforsyningen. Off-line converteren placeres tat pa
RFT filteret for at minimere den udstralede stgj fra ledninger inde i apparatet.

5.6 Diagrammer
5.7 PCB Layout

5.8 Stykliste

5.8.1 Stykliste for [SMPS)|

Value: 0.47uF, OrderNo.: Farnell: 157-132, Pieces: 4
Value: 100k, OrderNo.: Farnell: 109-324, Pieces: 3

Value: 100nF, OrderNo.: Farnell: 499-687, Pieces: 11
Value: 100pF, OrderNo.: Farnell: 491-238, Pieces: 6
Value: 100uF / 63V, OrderNo.: Farnell: 108-849, Pieces: 1
Value: 10k, OrderNo.: Farnell: 109-318, Pieces: 4

84Commond Mode Rejection Ratio.
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Figur 5.10: Forsteerkerens forbindelsesdiagram
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5.6.1 Diagram for [SMPS)|
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.6.2 Diagram for [PR]
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.6.3 Diagram for [SPS]
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.6.4 Diagram for [OPS]
7



KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.7.1 PCB layout for [SMPS], Top/Bottom Overlay
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.7.2 PCB layout for [SMPS], Top/Bottom Layer
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.7.3 PCB layout for [PR], Top/Bottom Overlay
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.7.4 PCB layout for [PR], Top/Bottom Layer
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.7.5 PCB layout for [SPS|, Top/Bottom Overlay
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.7.6 PCB layout for [SPS], Top/Bottom Layer
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.7.7 PCB layout for [OPS], Top/Bottom Overlay
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8. STYKLISTE

5.7.8 PCB layout for [OPS], Top/Bottom Layer
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KAPITEL 5. IMPLEMENTERING 5.8.

STYKLISTE

Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:

150k, OrderNo.: Farnell: 109-325, Pieces: 1

15R / 1W, OrderNo.: Farnell: 507-817, Pieces: 2
1k, OrderNo.: Farnell: 420-384, Pieces: 1

1k5 / 1W, OrderNo.: Farnell: 507-933, Pieces: 8
1k8, OrderNo.: Farnell: 515-188, Pieces: 5

1nF, OrderNo.: Farnell: 550-449, Pieces: 1

1nF, OrderNo.: Farnell: 499-316, Pieces: 3

1uF / 25V, OrderNo.: Farnell: 967-208, Pieces: 5
22uF / 35V, OrderNo.: Farnell: 556-269, Pieces: 1
22uH / 11A, OrderNo.: Farnell: 482-560, Pieces: 1
27k, OrderNo.: Farnell: 109-312, Pieces: 1

27k, OrderNo.: Farnell: 515-255, Pieces: 1

330R, OrderNo.: Farnell: 109-309, Pieces: 4

3k, OrderNo.: Farnell: 771-399, Pieces: 1

470k, OrderNo.: Farnell: 421-029, Pieces: 4

47k, OrderNo.: Farnell: 109-322, Pieces: 1

47R / 0.25W, OrderNo.: Farnell: 420-062, Pieces: 2
510k, OrderNo.: Farnell: 421-030, Pieces: 2

51R, OrderNo.: Farnell: 420-074, Pieces: 2

5k6, OrderNo.: Farnell: 515-218, Pieces: 1

680R, OrderNo.: Farnell: 109-311, Pieces: 1

680uF, OrderNo.: Farnell: 868-310, Pieces: 1
BZX84C - 18, OrderNo.: Farnell: 931-688, Pieces: 1
BZX84C 4V7, OrderNo.: Farnell: 251-574, Pieces: 1
BZX84C 7V5, OrderNo.: Farnell: 738-049, Pieces: 1
EFD30/N87, OrderNo.: Farnell: Specia, Pieces: 1
ES3D, OrderNo.: Farnell: 484-519, Pieces: 4

Fus, OrderNo.: 2A, Pieces: 1

Fus, OrderNo.: 6A, Pieces: 1

Fuse - 6A, OrderNo.: Farnell: 146-123, Pieces: 1
GF1J, OrderNo.: Farnell: 251-501, Pieces: 2
HCPL-0630, OrderNo.: Farnell: 481-853, Pieces: 2
IR2110, OrderNo.: Farnell: 571-039, Pieces: 2
IRF740S, OrderNo.: Farnell: 538-966, Pieces: 5
KBPC608, OrderNo.: Farnell: 371-695, Pieces: 1
LM311, OrderNo.: Farnell: 404-081, Pieces: 2
Molex KK Header - 0.1, OrderNo.: Farnell: 143-141, Pieces: 1
Molex KK Header, OrderNo.: Farnell: 257-588, Pieces: 5
SG3524P, OrderNo.: Farnell: 559-155, Pieces: 1
TLP181, OrderNo.: Farnell: 623-891, Pieces: 1
TYN408, OrderNo.: Farnell: 705-986, Pieces: 1

5.8.2 Stykliste for [PR)|

Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:
Value:

100k, OrderNo.: Farnell: 109-324, Pieces: 4
100nF, OrderNo.: Farnell: 499-687, Pieces: 6
100uF / 63V, OrderNo.: Farnell: 108-849, Pieces: 2
10k, OrderNo.: Farnell: 109-085, Pieces: 1
10k, OrderNo.: Farnell: 107-140, Pieces: 5
10k, OrderNo.: Farnell: 109-318, Pieces: 1
120k, OrderNo.: Farnell: 515-292, Pieces: 2
15k, OrderNo.: Farnell: 109-319, Pieces: 2
1k, OrderNo.: Farnell: 109-312, Pieces: 2
1k8, OrderNo.: Farnell: 515-188, Pieces: 1
1nF, OrderNo.: Farnell: 77, Pieces: 1

86
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Value: 1nF, OrderNo.: Farnell: 7, Pieces: 1

Value: 1uF / 25V, OrderNo.: Farnell: 967-208, Pieces: 2

Value: 20k, OrderNo.: Farnell: 420-694, Pieces: 2

Value: 470R, OrderNo.: Farnell: 109-310, Pieces: 2

Value: 56k, OrderNo.: Farnell: 515-279, Pieces: 2

Value: 5k1, OrderNo.: Farnell: 420-554, Pieces: 3

Value: 64 MHz Osc., OrderNo.: Farnell: 788-545, Pieces: 1
Value: BC857, OrderNo.: Farnell: 934-239, Pieces: 1

Value: BST82, OrderNo.: Farnell: 516-594, Pieces: 4

Value: BZXC84 15V0, OrderNo.: Farnell: 251-653, Pieces: 2
Value: CON2, OrderNo.: *, Pieces: 3

Value: GF1B, OrderNo.: Farnell: 251-471, Pieces: 2

Value: LM324, OrderNo.: Farnell: 400-180, Pieces: 1

Value: LM358, OrderNo.: Farnell: 399-565, Pieces: 2

Value: LS4148, OrderNo.: Farnell: 739-170, Pieces: 6

Value: MM74HC14, OrderNo.: Farnell: 177-807, Pieces: 2
Value: Molex KK Heade, OrderNo.: 0.1, Pieces: 2

Value: Molex KK Header - 0.1, OrderNo.: Farnell: 143-141, Pieces: 2
Value: Molex KK Header, OrderNo.: Farnell: 257-588, Pieces: 6
Value: STD20NEO06, OrderNo.: Farnell: 494-161, Pieces: 2

5.8.3 Stykliste for [SPS]

Value: 100k, OrderNo.: Farnell: 109-324, Pieces: 1

Value: 100nF, OrderNo.: Farnell: 499-687, Pieces: 7

Value: 100pF, OrderNo.: Farnell: 660-565, Pieces: 1

Value: 10BQ015, OrderNo.: Farnell: 506-722, Pieces: 1

Value: 10k, OrderNo.: Farnell: 109-318, Pieces: 1

Value: 12k, OrderNo.: Farnell: 515-231, Pieces: 1

Value: 1A, OrderNo.: Farnell: 508-627, Pieces: 4

Value: 1k8, OrderNo.: Farnell: 515-188, Pieces: 2

Value: 220k, OrderNo.: Farnell: 109-326, Pieces: 1

Value: 220nF, OrderNo.: Farnell: 499-407, Pieces: 2

Value: 22k, OrderNo.: Farnell: 109-320, Pieces: 1

Value: 22uF / 35V, OrderNo.: Farnell: 556-269, Pieces: 4
Value: 2k2, OrderNo.: Farnell: 109-314, Pieces: 1

Value: 2x 15V - 18VA, OrderNo.: Farnell: 149-980, Pieces: 1
Value: 470R, OrderNo.: Farnell: 109-310, Pieces: 2

Value: 470uF / 35V, OrderNo.: Farnell: 667-432, Pieces: 4
Value: 6k8, OrderNo.: Farnell: 109-317, Pieces: 1

Value: Chok, OrderNo.: 150uH, Pieces: 1

Value: Fuse - 500mA, OrderNo.: Farnell: 146-123, Pieces: 1
Value: LM2575HVS-ADJ(5), OrderNo.: Farnell: 408-190, Pieces: 1
Value: LM311, OrderNo.: Farnell: 404-081, Pieces: 1

Value: LM7805CT, OrderNo.: Farnell: 412-776, Pieces: 1
Value: LM7815CT, OrderNo.: Farnell: 413-446, Pieces: 2
Value: LS4148, OrderNo.: Farnell: 739-170, Pieces: 3

Value: MB2S, OrderNo.: Farnell: 505-808, Pieces: 2

Value: Molex KK Header - 0.1, OrderNo.: Farnell: 143-141, Pieces: 1
Value: Molex KK Header, OrderNo.: Farnell: 257-588, Pieces: 3
Value: MSMH-C650, OrderNo.: *, Pieces: 4

Value: NDS0605, OrderNo.: Farnell: 932-516, Pieces: 1

Value: ZVN4106F, OrderNo.: Farnell: 516-650, Pieces: 1
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5.8.4 Stykliste for [OPS]

Value: 0.1uF, OrderNo.: Farnell: 577-868, Pieces: 2

Value: 0R005, OrderNo.: Farnell: 156-267, Pieces: 1

Value: 10000uF / 63V, OrderNo.: Farnell: 652-179, Pieces: 1
Value: 100nF / 63V, OrderNo.: Farnell: 499-390, Pieces: 5
Value: 100nF, OrderNo.: Farnell: 499-687, Pieces: 8

Value: 100pF, OrderNo.: Farnell: 499-171, Pieces: 4

Value: 100R, OrderNo.: Farnell: 109-306, Pieces: 2

Value: 100uF / 63V, OrderNo.: Farnell: 108-849, Pieces: 1
Value: 10k, OrderNo.: Farnell: 109-318, Pieces: 2

Value: 10R, OrderNo.: Farnell: 109-300, Pieces: 4

Value: 15k, OrderNo.: Farnell: 109-319, Pieces: 2

Value: 1k, OrderNo.: Farnell: 109-312, Pieces: 7

Value: 1k5, OrderNo.: Farnell: 109-313, Pieces: 2

Value: 1k8, OrderNo.: Farnell: 515-188, Pieces: 1

Value: 1nF, OrderNo.: Farnell: 499-316, Pieces: 2

Value: 22R, OrderNo.: Farnell: 109-302, Pieces: 4

Value: 22uF / 35V, OrderNo.: Farnell: 556-269, Pieces: 2
Value: 22uH / 11A, OrderNo.: Farnell: 482-560, Pieces: 2
Value: 2k2, OrderNo.: Farnell: 109-314, Pieces: 2

Value: 2k7, OrderNo.: Farnell: 515-190, Pieces: 2

Value: 33R, OrderNo.: Farnell: 109-303, Pieces: 2

Value: 470R, OrderNo.: Farnell: 109-310, Pieces: 4

Value: 680R, OrderNo.: Farnell: 109-311, Pieces: 4

Value: 680R, OrderNo.: Farnell: 420-347, Pieces: 2

Value: BCP62, OrderNo.: Farnell: 938-048, Pieces: 2
Value: BST82, OrderNo.: Farnell: 516-594, Pieces: 2
Value: BZX84C 4V7, OrderNo.: Farnell: 251-574, Pieces: 1
Value: BZX84C 7V5, OrderNo.: Farnell: 738-049, Pieces: 1
Value: CON2, OrderNo.: *, Pieces: 2

Value: FDV301N, OrderNo.: Farnell: 995-848, Pieces: 12
Value: FDV302P, OrderNo.: Farnell: 996-180, Pieces: 8
Value: IRFR4105, OrderNo.: Farnell: 706-462, Pieces: 8
Value: L78L15ACM, OrderNo.: Farnell: 413-320, Pieces: 2
Value: LM358, OrderNo.: Farnell: 399-565, Pieces: 1
Value: LS4148, OrderNo.: Farnell: 739-170, Pieces: 4
Value: Molex KK Heade, OrderNo.: 0.1, Pieces: 2

Value: Molex KK Header, OrderNo.: Farnell: 257-588, Pieces: 2
Value: TMMBAT-42, OrderNo.: Farnell: 742-624, Pieces: 6
Value: XC9536, OrderNo.: Farnell: 233-109, Pieces: 1
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Kapitel 6

Test /Simulering

6.1 SMPS

Dette print blev pga. tidspres ikke testet. Der fremvises ved rapportforsvaret maleresultater til dette modul.

6.2 Pre-regulator

Dette print blev pga. tidspres ikke testet. Der fremvises ved rapportforsvaret maleresultater til dette modul.

6.3 Standard Power Supply

Dette er det eneste modul, jeg ndede at fa “op at kere”. Selvom det egentligt ser meget simpelt ud, gav [SPS]
modulet alligevel lidt problemer. Testopstillingen er vist i figur 6.1.
Variotransformatoren blev indstillet til 230V og derefter blev [SPS] printet tilsluttet. Umiddelbart efter
tilslutning viste en fejl sig i form af, at der udviklede sig rog fra Vyoo. Forst troede jeg, at FET’en var braendt,
som fglge af statisk elektricitet!. En ny transistor blev monteret og forsyningen blev taendt igen. Samme fejl
skete og diagrammet blev nu efterset for at finde eventuelle dimensioneringsfejl omkring denne transistor.
Fejlen bestod i af Rgo7 0g Roos havde ca. samme stgrrelser, hvorved kondensator Cyy5 ville traekke udgangen
af Nyos ned til halv forsyningsspaending ved skift fra lav til hgj. Dette betad, at Vpoo ville veere “on” i et stykke
tid samtidig med Vjo3 og derfor blev for meget effekt afsat i denne.
Fejlen blev rettet ved, at sendre pullup modstandens veerdi til en lavere (den i diagrammet nu angivne) og
efter endnu en opstart, kunne det konstateres at forsyningen virkede.

6.3.1 Test af [SPS)|

Folgende instrumenter blev brugt:

| Instrument | Reference | Type |
Hameg HM-205-3 Osc. Oscilloskop
Tektronix DMM912 Mul. Multimeter
DC1 Vs Strgmforsyning

For at simulere max. belastning for [SPS] blev alle udgange belasted ved fuld last.

LFET transistorer er meget fglsomme over for ESD. Ved opbygningen af de foskellige print blev procedurer for at modvirke EDS

foretaget (ESD arbejdsplads blev oprettet).
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KAPITEL 6. TEST/SIMULERING 6.3. STANDARD POWER SUPPLY

6.1.1 Simulering af softstarts kredslgb [SMPS]
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6.1.2 Simulering af softstarts kredslgb [SMPS]
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6.1.3 Simulering af HV Supply [SMPS]
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6.1.4 Simulering af HV Supply [SMPS]
93



KAPITEL 6. TEST/SIMULERING 6.3. STANDARD POWER SUPPLY

6.2.1 Simulering af pre-regulator [PR]
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6.2.2 Simulering af pre-regulator [PR]
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6.2.3 Simulering af Volume Control|PR]
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6.2.4 Simulering af Volume Control [PR]
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KAPITEL 6. TEST/SIMULERING 6.4. OUTPUT POWER STAGE

sPS ——————m>
>

Isolation Transformer Variotransformer Standard Power Supply

AC 15V
1 5V
5 GND .
I ] AC L1

Mains, 230V |;|
15VSEC q T5

T4

SVSEC

GNDSEC
1] Ris

HSSUP < x

HSGND O—‘ R,
8

Figur 6.1: Testopstilling for [SPS]

| Testterminaler | Instrument | Belastningstype | Nom. | Min. | Max. | Enhed || Nom. Strgm |

AC-AC Mul. [SPS] 230 229 232 Vac -
T1-T3 Mul. Modstand 5 4.95 | 5.02 Vdc 600mA
T2-T3 Mul. Modstand 15 14.9 | 14.92 Vdc 175mA
T4-T6 Mul. Modstand 5 4.9 4.96 Vdc 63mA
T5-T6 Mul. Modstand 15 14.98 | 15.03 Vdc 56mA
T7-T8, Vs=0 Mul. Modstand 15 13.6 | 14.0 Vdc 5mA
T1-T3 Osc. Modstand 0 34 40 mVac 600mA
T2-T3 Osc. Modstand 0 2 2.3 mVac 175mA
T4-T6 Osc. Modstand 0 1 2.6 mVac 63mA
T5-T6 Osc. Modstand 0 1.4 2 mVac 56mA
T7-T8, Vs=0 Osc. Modstand 0 66 78 mVac S5mA
T7-T8, Vs=28V Mul. Modstand 15 13.5 | 13.9 Vdc 5mA
T7-T8, Vs=28V Osc. Modstand 0 67 75 mVac S5mA

6.3.2 Yderligere test af [SPS]
Endnu engang pga. tidspres blev fglgende test ikke foretaget:

e Maling af temperatur pa de relevante kredse (med en omgivelsestemperatur pa 50°C).

e Test af 15V primary forsyning med dynamisk belastning (hurtige lastspring, der simulerer driverkred-
slgbenes switching)

e Test ogsa ved lavt net.

6.4 Output Power Stage

Dette print blev pga. tidspres ikke testet. Der fremvises ved rapportforsvaret maleresultater til dette modul.
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KAPITEL 6. TEST/SIMULERING 6.4. OUTPUT POWER STAGE

6.4.1 Simulering af leveshifter [OPS]
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KAPITEL 6. TEST/SIMULERING 6.4. OUTPUT POWER STAGE

6.4.2 Simulering af leveshifter [OPS]
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KAPITEL 6. TEST/SIMULERING 6.4. OUTPUT POWER STAGE

6.4.3 Simulering af leveshifter [OPS]
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KAPITEL 6. TEST/SIMULERING 6.4. OUTPUT POWER STAGE

6.4.4 Simulering af udgangsfilter [OPS]
102



KAPITEL 6. TEST/SIMULERING 6.4. OUTPUT POWER STAGE

6.4.5 Simulering af udgangsfilter [OPS]
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Kapitel 7
Konklusion

Det har alt i alt veeret et meget leererigt projekt at arbejde med. Projektet omfatter teknologi, som er pa forkant
med tiden og efterhanden som den digitale forsteerker vinder mere indpas, vil den anvendte teknologi ligeledes
optimeres.

Den digitale forsteerker tilbyder hgjere virkningsgrader og et lavere standby strgmforbrug end konventionelle
forsteerkere. Hvis den digitale forsteerker blev brugt i flere applikationer, ville resultatet veere, at en masse energi
blev sparet og dette er i fin overensstemmelse med den gregnne bglge, vi oplever for tiden.

Projektet er ikke forlgbet helt tilfredsstillende. Det ville have veeret optimalt, hvis resultatet af alt arbejdet
havde varet en spillende forsteerker. Projektet er blevet er blevet mere omfattende end fgrst beregnet og alene
udvaelgelsen, af hvilken MOSFET transistorer, der skulle bruges i udgangstrinnet, tog al for lang tid. Jeg har
sandsynligvis sat for store krav til forstaerkeren, hvormed den blev svaerere at implementere.

Rapporten er et udtryk for det arbejde, der er lagt i projektet. Et omrade, som ikke blev bergrt tilstrackkeligt
i rapporten, er omradet omkring noiseshaping og det ville have vaeret interessant, at have studeret dette naermere
i detaljer. Den implementerede noiseshaping algoritme betyder meget for hele forstaerkerens forméaen, idet den
er central for dens funktion. Desuden giver DSP behandlingen mulighed for en lang reekke features, som ville
kunne implementeres uden de store omkostninger. Her taenkes pa: Frekvenskompensering, rumkorrektion eller
andre DSP features.

Hvis projektet havde veeret underlagt et mindre tidspres, ville flere test kunne vaere udfert. De forskellige test
ville have afslgret, om de anvendte metoder kunne bruges i praksis (ved dimensionering af SMPS forsyninger, er
den praktiske udformning tit ligesé vigtig som selve designet). Der vil i de fglgende uger, blive arbejdet videre
med den praktiske konstruktion og det er habet, at der til rapportforsvaret kan fremvises en rackke malinger for
diverse moduler. Specielt virkningsgrader og stgj for SMPS forsyningen kunne veere interessante.

Alt 1 alt synes jeg, at projektet er forlpbet udmaerket i forhold til den mangde materiale, jeg har vaeret
igennem.

Aarhus d. 7/12 - 1998
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8.2.1 Artikel: Candy/Temes: “Oversampling Methods for A/D and D/A Conver-
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KAPITEL 8. REFERBECHIRTIKEL: OVERSAMPLING METHODS FOR A/D AND D/A CONVERSION

8.2 Artikel: Oversampling Methods for A/D and D/A Conversion
8.3 Datablade

1. IRFL4105

2. FDV301N

3. FDV302P

4. IRF740S

5. STD20NEO06
6. HCPL-0630
7. IR2110

8. EFD30 Core
9. SG3524

10. SG3524 Application Note
11. KBPC6

12. MB6S

13. KBPC1

14. ES3A-ES3D
15. RS3A-RS3K
16. S3A-S3M

17. ES1A-ES1D
18. BST82

19. BZX84

20. BZX284

21. BZG03

22. LS4148

23. MB2S-MB6S
24. TLP181

25. NDS0605

26. 2N7002A

27. TYN408

28. GF1A-GF1M
29. PUM-SI 157 (SMPS charger)
30. BC557

31. Transformer 2x 18V-24VA
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KAPITEL 8. REFERENCER 8.3. DATABLADE

32. LM311

33. LM78Lxx

34. LM78xx

35. LM2575ADJ

36. MSMH-C650

37. 0805 / 1206 Modstande
38. 10BQO15

39. PCS SMU PLCC44 Socket
40. 0.156” Header

41. 0.156” Crimp

42. 0.1” Header

43. Fuseholder, PCB

44. 0.156” Header
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