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Sammanfattning

En 5 W flyback-omvandlare med två justerbara utspänningar på 5–12 V har konstru-
erats. Konstruktionen drivs i diskontinuerligt ledningsläge (DCM) med en växlingsfre-
kvens på 200 kHz. En strömstyrd styrkrets med återkoppling användes via en spän-
ningsreferens (TL431) och en optokopplare. För att validera de gjorda designvalen har
kretsen först simulerats, och vidare har en prototyp byggts. Mätningar på prototypen
användes för att förbättra slutprodukten. Resulterande verkningsgrad är uppmätt till
cirka 87 %, vilket anses som acceptabelt för en lågeffektsapplikation. En del tester
har medvetet avgränsats. För att säkerställa att slutprodukten fortsätter hålla en hög
kvalitet oavsett förhållande finns behov för ytterligare tester.
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Abstract

A 5 W flyback converter with multiple adjustable voltage outputs in the 5–12 V range
has been constructed. The converter has a switching frequency of 200 kHz and operates
in discontinuous-conduction mode (DCM). A current mode PWM controller has been
used, with feedback delivered using a voltage reference (TL431) and an optocoupler.
Simulations have been carried out to validate the design choices and further develop-
ment of a prototype. The prototype has been measured and an improved final product
has been developed. The resulting efficiency was measured to approximately 87 %,
which is considered an acceptable result for such a low power converter. Some tests
have deliberately been left out. To ensure that the final product will continue to deliver
no matter condition, some additional testing might be required.
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1. Inledning

Rapporten avser att ge den inblick och teori som behövs för att konstruera en flyback-
omvandlare.

1.1 Motivering

Vid tillverkning av kraftelektroniksprodukter är det mycket som behöver övervägas
och utvecklingen sker oftast med en balansgång mellan kostnad, prestanda och storlek.
Därför är det av betydelse att som konstruktör välja en kretslösning som tar hänsyn
till de satta kraven. Det handlar inte alltid om att hitta den bästa lösningen utan
den som är mest optimal för slutproduktens ändamål. Här spelar val som topologi,
transformator, filter och komponenter en avgörande roll för att uppnå ett önskvärt
resultat inom ramarna för kostnad och komplexitet.

Därutöver finns även standarder som måste följas för att skapa säkra och hållbara
produkter. Exempelvis isoleringskrav för att säkerställa att högspänning inte kommer i
kontakt med lågspänning, vilket kan vara skadligt för både produkten och användaren.

1.2 Syfte och frågeställning

Examensarbetet syfte var att konstruera en kompakt DC/DC-omvandlare med förmå-
gan att strömförsörja exempelvis mätgivare och/eller datainsamlingsenheter. Målet var
att åstadkomma en slutprodukt, med avseende på kostnad och storlek, som fortfarande
uppfyller den givna kravspecifikationen.

För att ge korrekta förutsättningar för arbetet sattes följande frågeställningar:

ˆ Vilken topologi är mest lämplig för att åstadkomma de satta kraven?

ˆ Hur bör kretsen vara konstruerad för att uppnå galvanisk isolation?

ˆ Vilka filter bör användas för att reducera störningar?

1.3 Avgränsningar

Arbetet höll på under en tioveckorsperiod. Under denna tid skulle en prototyp och
slutprodukt utvecklas och testas, och avslutningsvis ett datablad författas. Att tes-
ta och verifiera funktionen och prestandan hos ett kretskort är både omfattande och
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tidskrävande. Därför har ett medvetet val gjorts att begränsa längden på databladet,
och samtidigt utesluta vissa tester.
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2. Bakgrund

Uppdraget var utfärdat av Flex Power Modules i Kalmar. Flex Power Modules är ett
innovativt företag som driver utvecklingen av ytmonterade DC/DC-omvandlare framåt.

I ett högteknologiskt samhälle som ständigt utvecklas och ger alltmer förutsättningar
för ny teknik att växa fram och bli en del av mångas människors vardag sätts allt högre
krav på energieffektiva elektronikprodukter. Därmed sätts även högre krav på att kraft-
moduler ska vara både effektiva och billiga för massproduktion. DC/DC-omvandlare är
inget undantag, och står inför en fortsatt viktig roll för ett fortsatt fungerande teknik-
samhälle. Ett bra exempel där DC/DC-omvandlare har en stor inverkan är den kraftigt
stigande trenden för behov av datacenter. Denna typ av produkt slukar enorma mäng-
der energi, vilket sätter krav på att modulerna konstrueras med hög verkningsgrad.
Samtidigt måste priset vara tillräckligt attraktivt för att massproduceras.

Min uppgift var att designa och konstruera en kompakt samt billig DC/DC-omvandlare
med följande skall-krav på slutprodukten:

1. Två konfigurerbara utspänningar: 5–12 V

2. Galvanisk isolation mellan utspänningarna

3. Effekt per utspänning: 5 W

4. Konfigurerbar utström: 0–1 A

5. EMI-filter

Det var dessa krav som var utgångspunkt vid val av topologi.
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3. Teori

Vid konstruktion av isolerade DC/DC-omvandlare finns en uppsjö av topologier att
välja mellan [1–4]. De två vanligaste för låg till medelhög effekt (<200 W) med krav
på kostnad och kompakthet är forward och flyback. För en flyback lagras energin i
transformatorns magnetiseringsinduktansen, vilket ökar transformatorns storlek. Där-
emot behövs en extra induktans för respektive utgång för en forward, vilket resulterar i
dels dyrare och större produkt, dels i sämre spänningsreglering vid flera utgångar. När
det finns krav på flera utgångar och samtidigt behov för mindre komplexitet och låg
kostnad är flyback att föredra [5].

3.1 Flyback

En flyback-omvandlare består av ett antal nyckelkomponenter vilket illustreras i prin-
cipschemat nedan.

Figur 3.1: Principschema för en flyback-omvandlare

L m parallellt med primärlindningen används för att modellera transformatorns mag-
netiseringsinduktans. Hur en flyback fungerar förklaras enklast genom att dela upp
kretsen i två fall: när MOSFET:en är av respektive på, vilket illustreras i figur 3.2 [6].
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Figur 3.2: (a) MOSFET på (b) MOSFET av

I figur 3.2 (a) leder MOSFET:en och transformatorn blir jordad. Inströmmen flyter
genom transformatorns magnetiseringsinduktans, L M , och energi lagras. Polariteten i
en flyback-transformator är omvänd, så den ström som teoretiskt skulle flyta på sekun-
därsidan blockeras av dioden (backspänning). I samband med att spänningen sjunker
på sekundärsidan förser Co lasten med ström.

I figur 3.2 (b) är MOSFET:en icke ledande, och den energi som lagrats i L M frigörs.
Strömmen har därför inget alternativ än att gå tillbaka in i primärlindningen. Ström-
men på sekundärsidan går nu i rätt riktning, dioden blir framspänd och leder ström.
Under denna tid laddas Co upp, och det uppstår spänning över lasten [6].

Vref i figur 3.2 (b) motsvarar den reflekterande spänningen från sekundärsidan och kan
beräknas enligt ekvation 3.1.

Vref =
Vo + V f

N
(3.1)

N motsvarar transformatorns förhållande mellan primär- och sekundärsidan.

Ovan beskrivs en asynkron flyback. Den diod som sitter på sekundärsidan står för en
stor del av den totala effektförlusten [7]. Verkningsgraden kan därför förbättras genom
att byta ut dioden mot en MOSFET. Detta kallas för en synkron flyback [8]. Trots för-
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bättrad verkningsgrad är det inte alltid motiverat att implementera en synkron flyback
på grund av ökad komplexitet och kostnad. Däremot finns en uppsjö av mer lämpade
topologier för produkter som har höga krav på prestanda och termiska egenskaper [9].

3.1.1 Reglering och styrning

I en flyback-omvandlare krävs det någon form av styrning för att reglera utgången,
samt åstadkomma en stabil krets. Antingen sker detta via återkoppling (feedback) eller
framkoppling (feedforward).

För isolerade omvandlare sker återkopplingen på sekundärsidan. För att bibehålla sta-
bilitet och isolering mellan primär- och sekundärsidan krävs extra komponenter, vilket
resulterar i att slutprodukten blir både större och dyrare att tillverka. Däremot genom
att använda sig utav framkoppling kan verkningsgraden förbättras då styrningen sker
på primärsidan. Utöver detta minskar även kostnad och storlek, då det inte finns li-
ka stora behov för extra komponenter. Nackdelen med framkoppling är förmågan att
reglera utspänningen försämras, vilket gör det mindre lämplig att använda för många
produkter [10].

3.1.2 Snubberkretsar

Ett typiskt problem med flyback-omvandlare är den höga läckinduktansen som orsa-
kas av transformatorn. I kombination med en seriekopplad MOSFET bestående av
parasitkapacitans (se figur 3.3) orsakas oscillationer varje gång transistorn slås av.

L LEAK

COSS

Figur 3.3: Läckinduktans i serie med parasitkapacitans i en flyback

I samband med att MOSFET:en stängs av kommuteras strömmen från primär till se-
kundärsidan. Den spänning som byggs upp av magnetiseringsinduktansens magnetiska
flöde vill fortsätta flöda. När väl dioden på sekundärsidan börja leda ström, sjunker
spänningen på primärsidan, och en spänningsspik över MOSFET:en uppstår. Spän-
ningsspikar måste hanteras för att MOSFET:en inte ska ta skada över tid. Ett lämpligt
sätt att göra detta är genom att konstruera en snubberkrets [11], [12].
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Det finns ett flertal snubberkretsar att välja mellan [13–16]. Samtliga har sina för- och
nackdelar, och varierar både i kostnad och komplexitet. Vilken som är mest lämplig
att använda är helt beroende på systemet satta krav. En vanligt förekommande vid låg
effekt är RCD-snubber, tack vare sin enkelhet och låga kostnad [17].

En RCD-snubber är en mer traditionell lösning som resulterar i hårdväxling (hard swit-
ching). Med hårdväxling menas att MOSFET:en växlar samtidigt som den är påverkad
av antingen spänning eller ström. Detta skapar problem med ström- och spänningsspi-
kar, vilket försämrar verkningsgraden samtidigt som en ökad känslighet för störningar
uppstår [18], [19].

Mer moderna kraftelektroniktopologier använder sig av mjukväxling (soft switching)
för att minska behovet av aggressiva snubberlösningar och på så sätt minimera effekt-
förlusterna i snubberkretsen. För dessa sker växlingen när antingen noll spänning eller
noll ström påverkar MOSFET:en [19–21]. Dock är den resulterande verkningsgraden
inte tillräckligt attraktiv för att implementera vid låg effekt, då även kostnaden ökar.
På grund av detta används fortfarande hårdväxling för lågeffektsapplikationer [18].

3.1.2.1 RCD-snubber

Som namnet antyder består en RCD-snubber av en resistor, kondensator och diod.
Kretsens uppbyggnad illustreras i figur 3.4.

L LEAK

COSS
Dsn

I sn^

RsnCsn

Vin

VSn

+

�

Vds

Vref

+

�

+

�

Figur 3.4: RCD-snubber

En RCD-snubber designas lämpligast så att dioden leder ström när ekvation 3.2 är
uppfylld [12].

Vds = V in + V sn (3.2)

När spänningen är tillräckligt hög för att dioden ska leda ström, överförs den energi
som lagrats i L LEAK vidare till Csn . I samband med att spänningen sjunker, laddas Csn

ur, och energin överförs vidare till Rsn som omvandlar energin i form av värme [11].
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Strömmen som går genom RCD-snubbern, efterliknar den ström som går igenom L LEAK

när MOSFET:en stängs av, vilket illustreras i figur 3.5 [22].

I sn

t

I pk

� t

Figur 3.5: Ström i RCD-snubber vid DCM

�t är den tid det tar för den maximala strömmen att nå 0 A. Strömmen kommer att
avta enligt ekvation 3.3 [22].

di
dt

= �
Vsn � V ref

L LEAK
= �

Vsn � Vo+V f
N

L LEAK
(3.3)

Snubberkretsen har designats med användning av [22]. Beräkning av Rsn och Csn görs
baserad på önskvärd Vsn , vilket är givet från ekvation 3.2.

Strömmen i sn (t) kan förenklas med ett linjärt samband enligt ekvation 3.4.

i sn (t) = I pk
�t � t

�t
; t 2 [0; �t] (3.4)

Genom att beräkna effektförlusten som orsakas av RCD-snubbern kan man vidare
beräkna Rsn . Den genomsnittliga effektförlusten beräknas med ekvation 3.5.

Psn = f s Vsn

Z �t

0
i sn (t) dt = f s Vsn

Z �t

0
I pk

�t � t
�t

dt =
1
2

f sVsn I pk �t (3.5)

Figur 3.5 ger ekvation 3.6, där m motsvarar triangelvågens lutning.

�t =
I pk

jmj
(3.6)
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Substituera ekvation 3.3 i ekvation 3.6 och sätt sedan in resultatet i ekvation 3.5.

Psn =
1
2

f sL LEAK I 2
pk

Vsn

Vsn � Vo+V f
N

(3.7)

Med användning av effektlagen fås ekvationen 3.8.

Psn = V sn � I sn =
V 2

sn

Rsn
=

1
2

f sL LEAK I 2
pk

Vsn

Vsn � Vo+V f
N

(3.8)

Lös ekvationen för Rsn för att slutligen beräkna Rsn med ekvation 3.9.

Rsn =
2Vsn

h
Vsn � Vo+V f

N

i

f sL LEAK I 2
pk

(3.9)

För att beräkna Csn , börja med att beräkna den laddning som går genom kondensatorn
med ekvation 3.10.

QCsn = I pk
�t
2

(3.10)

Bestäm sedan den spänningsvariation som är tillåten i RCD-kretsen. QCsn motsvarar
Csn multiplicerad med spänningsvariationen, �V . Sätt sedan in tidigare substitution
för �t i ekvation 3.10 för att få ekvation 3.11.

Csn =
I 2

pk L LEAK

2 �V (V sn � V ref )
(3.11)

Slutligen lös ekvation 3.9 för L LEAK och sätt in resultatet i ekvation 3.11 för att få ett
förenklat uttryck av Csn .

Csn =
Vsn

Rsn f s �V
(3.12)

Exempel 3.1: Låt L p = 41 �H; L s = 5; 75 �H; L leak = 0; 5 �H; I pk = 1; 3 A; Vsn =
100 V; Vo = 12 V; Vf = 0; 5 V; �V = 100 mV och f s = 200 kHz.

Med insatta värden fås:

Rsn =
2 � 100

h
100 � 12+0:5

5:75�=41�

i

200k � 0:5� � 1:3 2 � 12:9 k
 (3.13)

Csn =
100

12:9k � 200k � 100m � 0:39 �F (3.14)
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3.2 Duty cycle

Begreppet duty cycle, D, beskriver hur stor andel av periodtiden som MOSFET:en är
påslagen. Figur 3.6 illustrerar hur en switch stängs av och på baserat på en pulsvåg,
där T motsvarar periodtiden [22].

t

V

ton tof f

T

Figur 3.6: Exempel på en pulsvåg för påslagen respektive avstängd MOSFET-switch

D kan beräknas enligt ekvationen 3.15.

D =
ton

T
(3.15)

Komplementet till D brukar betecknas D 0, och kan beräknas enligt ekvation 3.16.

D 0 =
to�

T
(3.16)

D 0 kan förenklas enligt ekvation 3.17.

D 0 =
T � t on

T
=

T
T

�
ton

T
= 1 � D (3.17)

Pulsbreddsmodulering (PWM) är en metod som används för att reglera utspänningar i
kraftmoduler. Genom att generera en pulsvåg kan MOSFET:ens växlingar styras efter
behov genom justering av duty cycle.

3.3 Driftlägen

Driftlägen i en flyback-omvandlare beror på hur strömmen beter sig i transformatorn.
Det finns främst två driftlägen, kontinuerligt respektive diskontinuerligt ledningsläge [6].

Nackdelen med diskontinuerligt ledningsläge är att amplituden för maxströmmar ökar
och därmed ökar påfrestningen på komponenter. För kontinuerligt ledningsläge där-
emot krävs ett större värde på L m , vilket ger behov för en större transformator [6].
Rent generellt föredras diskontinuerligt ledningsläge vid låga effekter och kontinuerligt
ledningsläge vid höga effekter [23].
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3.3.1 Kontinuerligt ledningsläge

Vid kontinuerligt ledningsläge (CCM, Continuous Conduction Mode) är strömmen i
primärlindningen alltid större än 0 A. När MOSFET:en är stängd (ton), stiger strömmen
från I min och upp till sitt maxvärde, I pk . Därefter när MOSFET:en är öppen (tof f ),
sjunker strömmen tills den når I min igen, och en ny switchcykel kan påbörjas, vilket
illustreras i figur 3.7 [6], [23].

t0

I Lm

I pk

I min

ton tof f

T

Figur 3.7: Ström i primärlindningen under CCM

För en ideal flyback-omvandlare i CCM-läge kan överföringsfunktionen beräknas ge-
nom att dela upp beräkningar baserat på ton och tof f . För ton flyter strömmen genom
magnetiseringsinduktansen enligt ekvation 3.18.

Vin = L m
�i ton

�t
) �i ton =

Vin DT
L m

(3.18)

Vid tof f återspeglas den reflekterande spänning från sekundärsidan över magnetise-
ringsinduktansen, och strömmen kan beräknas enligt ekvation 3.19

�i tof f = �
Vref D 0T

L m
(3.19)

Med antagande att �i ton = ��i tof f fås ekvation 3.20.

Vin D = V ref D 0 (3.20)

Detta resulterar i ekvation 3.21.

Vo = V in
D

1 � D
Ns

Np
(3.21)
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3.3.2 Diskontinuerligt ledningsläge

Vid diskontinuerligt ledningsläge (DCM, Discontinuous Conduction Mode) går ström-
men genom primärlindningen ner till 0 A. När MOSFET:en är stängd (ton), stiger
strömmen från 0 A och upp till I pk . Därefter när MOSFET:en är öppen (tof f ), sjunker
strömmen ner till 0 A igen. Primärlindningen kommer att hålla 0 A en kort tid innan
switchcykeln börjar om, vilket illustreras i figur 3.8 [6], [23].

t0

I Lm

ton tof f

T

I pk

Figur 3.8: Ström i primärlindningen under DCM

För en ideal flyback-omvandlar i DCM-läge kan överföringsfunktionen beräknas genom
att först sätta ingångseffekten lika med utgångseffekten enligt ekvation 3.22.

Pin = P out (3.22)

Ekvation 3.22 kan skrivas om till ekvation 3.23, där hiin i är ingångsströmmens medel-
värde.

Vin � hiin i =
V 2

o

Rload
(3.23)

hiin i motsvarar medelvärdet av i Lm (t) under tiden t on. I pk kan då beräknas enligt
ekvation 3.24.

Vin = L m
�i pk

�t
) I pk =

Vin DT
L m

(3.24)

För hiin i beräkna arean för t on i figur 3.8 enligt ekvation 3.25.

hiin i =
1
T

Z DT

0
I pk dt =

Vin D 2T
2Lm

(3.25)

Substituera ekvation 3.25 i ekvation 3.23 för att få resultatet enligt ekvation 3.26.
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Vo = V in D

s
Rload T
2 Lm

(3.26)

3.3.3 Kritiskt värde för magnetiseringsinduktansen

Vad som avgör ifall omvandlaren drivs i CCM eller DCM är storleken på L m . Genom
att beräkna det kritiska värdet för L m går det att avgöra vilket värde som behövs för
att driva kretsen i DCM respektive CCM [22].

Genom användning av magnetiseringsströmmens medelvärde för ton respektive tof f från
figur 3.8 fås ekvation 3.27.

Vin = L m
2 him i
DT

) L m;crit =
Vin D 2 T
2 hiin i

(3.27)

Driftläget kan nu avgöras enligt ekvation 3.28.

Driftläge =

(
CCM; om L m > L m;crit

DCM; om L m < L m;crit
(3.28)

3.4 Elektromagnetisk störning

I samband med att tekniken går framåt och det sätts allt högre krav på snabba fre-
kvenser har system blivit allt känsligare mot elektromagnetisk störning (EMI) [24], [25].
Kretsens uppbyggnad kan orsaka påstrålad EMI. Dessutom kan omgivningen orsaka
utsänd EMI, vilket kan leda till försämrad kvalitet och prestanda för kretsen [25]. Vid
konstruktion av kraftelektronik finns ett flertal EMI-standarder som måste uppnås [26].
Traditionellt sätt löser man detta genom att applicera olika varianter av EMI-filter.
Detta tar dock mycket plats och ger inte alltid tillräcklig med EMI-dämpning vid höga
frekvenser. Därför har en variation av integrerande filterlösningar tagits fram för pro-
dukter med höga krav på kompakthet och EMI-dämpning [27].

Man brukar kategorisera EMI i två kategorier, antingen common mode eller di�erential
mode [25].

3.4.1 Common mode

Common mode (CM) uppstår mellan en ledare och jord. CM-strömmar cirkulerar via
jord eller chassi och orsaka högfrekventa störningar i kretsen. Genom att koppla kon-
densatorer ner till jord skapas en lågimpedansväg för att fånga upp CM-strömmar.
Utöver detta brukar även en common mode choke användas för att hantera CM [28].
Figur 3.9 illustrera CM.
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Spänningskälla Omvandlare

ledare, i CM (t)

returledare, i CM (t)

Figur 3.9: Blockdiagram för att illustrera CM. Strömmar cirkulerar via jord, vilket kan
leda till ökad EMI.

3.4.2 Differential mode

Di�erential mode (DM) uppstår mellan en ledare och dess returledare. I samband med
snabba switch-växlingar uppstår spänningstransienter, vilket skapar interferens mellan
ledarna. Detta måste hanteras så kretsen inte tar skada. Figur 3.10 illustrera DM.

Spänningskälla Omvandlare

ledare, i DM (t)

returledare, �i DM (t)

Figur 3.10: Blockdiagram för att illustrera DM. Ström flyter genom ledare och returle-
dare. Storleken på strömmarna förblir densamma, men motsatt riktade. Detta skapar
resonans, vilket orsakar EMI.

Vid PCB-layout gäller det att placera komponenter så att strömloopar minimeras, och
på så sätt förebygga DM och även CM. Sedan krävs någon form av EMI-filter. Ett
exempel på filter som förekommer är �-filter. Figur 3.11 illustrerar uppbyggnaden av
ett �-filter [28].

C1

L

C2

Figur 3.11: Schema �-filter

14



Vid konstruktion av kraftelektronik där två delsystem ska slås ihop, exempelvis vid
användning av ett EMI-filter, måste Middlebrook-kriteriet vara uppfyllt för att säker-
ställa stabilitet. Med Middlebrook-kriteriet menas att utimpedansen från första del-
systemet måste vara mycket mindre än inimpedansen för det andra delsystem enligt
uttrycket 3.29 [29].

kZok � kZ i k (3.29)

3.5 Optokopplare

När återkoppling sker på sekundärsidan krävs metoder för att upprätthålla kretsens
isolering. Ett sätt att göra detta är med användning av en optokopplare [22], [30]. Ett
vanligt förekommande är att optokopplaren består av en lysdiod och en fototransistor,
vilket illustreras i figur 3.12.

Figur 3.12: Schema optokopplare med LED och fototransistor

När tillräckligt med ström flyter genom lysdioden tänds den. Ljuset fångas sedan upp
av fototransistorns bas, vilket resulterar i att kollektorn börjar leda ström. Kollektor-
strömmen justeras baserat på lysdiodens ljusstyrka.

En viktig parameter hos en optokopplare är current transfer ratio (CTR), vilket pro-
centuellt beskriver hur mycket av LED-strömmen som kan uppnås på kollektorn. CTR
brukar beskrivas i ett intervall, då strömöverföringen försämras i takt med att kompo-
nenten åldras. Det är därför viktigt att designa kretsen baserat på den lägre procent-
satsen, för att produkten ska fortsätter fungera även efter åldrande. Strömmen genom
kollektorn kan beräknas enligt ekvation 3.30.

I C = I LED � CTR (3.30)

3.6 Spänningsreferens (TL431)

I en isolerad flyback placeras TL431 på sekundärsidan för att ge stabil återkoppling till
primären. Utöver detta fungerar den även som en spänningsreferens och shuntregulator
för att kunna reglera utspänningen [22], [31]. Ett exempel för hur TL431 kan användas
illustreras i figur 3.13.
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Figur 3.13: Exempelkrets med användning av TL431

TL431 har en intern referensspänning, Vref , på 2,5 V. Denna spänning kan justeras
från 2,5 V och upp till 36 V. Detta går att åstadkomma genom användning av spän-
ningsdelning mellan två externa resistorer (R1 och R2 i figur 3.13). Det är Vref som
styr utspänningen enligt ekvation 3.31.

Vo =
�

1 +
R1

R2

�
Vref (3.31)

Rled styr den ström som ska gå igenom optokopplarens LED och kan beräknas med
ekvation 3.32.

Rled =
Vo � V ref � V f

I led
(3.32)

Czero kan användas för att introducera ett nollställe. För att uppnå stabilitet krävs
även en pol, vilket vanligtvis implementeras på primärsidan. Beräkning av Czero kan
göras med ekvation 3.33.

Czero =
1

2�R 1f zero
(3.33)

3.7 Styrkrets (LM5020)

LM5020 är en pulsgenerator som används för att styra MOSFET:ens växlingsfrekvens,
samtidigt som den hanterar återkoppling från sekundärsidan [32]. Figur 3.14 illustrerar
hur kretsen är uppbyggd.
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Figur 3.14: Pinout-diagram för LM5020. Källa: Texas Instruments, datablad LM5020,
2006.

3.7.1 VIN

Inspänningen kopplas till VIN för att få kretsen att starta. VIN klarar spänningar från
13 V upp till 100 V.

3.7.2 FB

Feedback (FB) har en intern referensspänning på 1,25 V. Denna spänning används för
stabil återkoppling. Med isolerade topologier så görs detta oftast på sekundärsidan med
användning av TL431. Därför kan man för isolerade kretsar där TL431 används koppla
FB direkt till jord.

3.7.3 COMP

Compensation (COMP) styr pulsgeneratorn. För en isolerad flyback kopplas COMP till
optokopplarens kollektor, för återkoppling samt felförstärkning. COMP består av en
intern pull-up-resistor på 5 k
, med användning av denna kan en kondensator kopplas
från COMP till jord för att introducera en pol för stabilitet. Cpole kan beräknas enligt
ekvation 3.34.

Cpole =
1

2�R int f pole
(3.34)

3.7.4 VCC

LM5020 har en inbyggd spänningsregulator på 7,7 V för att reglera den interna spän-
ningen och samtidigt agera skydd för höga spänningar från VIN. Mellan VCC och
jord kopplas en extern kondensator för att lagra energi. Till VCC är det vanligt att
använda sig utav en diod i serie med en hjälplindning från transformatorn. Detta för
att minska de interna påfrestningarna på kretsen och samtidigt minska energiförluster.
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När den externa spänningen från hjälplindningen överstiger 8 V stängs den interna
spänningsregulator av.

3.7.5 OUT

OUT är PWM-signalen och kopplas vidare till MOSFET:en.

3.7.6 SS

Soft start (SS) ansvarar för att kretsen rampar upp utspänningen under kontrollerade
former, för att undvika inströmsrusning då kondensatorerna på utgångarna laddas upp.

3.7.7 UVLO

Line under voltage lock out (UVLO) används för att skydda kretsen ifall inspänningen
blir för låg, och därmed säkerställa en stabil drift. Med användning av spänningsdel-
ning från VIN kan man införa en minsta tillåtna spänning innan kretsen stängs av.
Resistorerna för spänningsdelningen bör proportioneras så UVLO-spänningen är något
mindre än den minst tillåtna inspänningen.

3.7.8 CS

Current sense (CS) används för att skydda MOSFET:en mot överströmmar. CS kopp-
las mellan MOSFET:ens source och en current sense-resistor. Resistorn kopplas vidare
till jord. CS har en intern komparator som kontrollerar att strömmen inte är för hög.
Utspänningen på CS-pinnen justeras beroende på strömmen. Om spänningen överstiger
0,5 V signalerar det att strömmen är för hög och kretsen stängs av. Det är rekommen-
derat att placera ett RC-filter i närheten av CS-pinnen, för att inte riskera att brus
orsakar falska spänningar och kretsen felaktigt stängs av.

3.7.9 RT/SYNC

Genom att koppla en extern resistor mellan RT/SYNC och jord kan man styra switch-
frekvensen. Resistorvärdet kan beräknas enligt ekvation 3.35.

RT =
1

f � 158 � 10�12 
 (3.35)

3.7.10 GND

GND är styrkretsens gemensamma jord.
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3.8 Strömstyrning

För omvandlare som är konstruerade med återkoppling används vanligtvis en styrkrets
med strömstyrning. Med strömstyrning styrs duty cycle direkt med användning av den
ström som går genom MOSFET:en. Fördelen med att använda strömstyrning framför
spänningsstyrning är att det ger en kortare reglerloop och därmed kan utgångsspän-
ningen regleras snabbare. Figur 3.15 illustrerar ett blockdiagram över hur en flyback
kan styras med användning av strömstyrning [6].

Vref PWM-styrenhet Flyback Vo

+

–

i c(t) d(t)

i s(t)

Figur 3.15: Blockdiagram över flyback-omvandlare med strömstyrning, där i c(t) mot-
svarar strömmens börvärde, i s(t) motsvarar strömmen genom MOSFET och d(t) är
duty cycle som funktion av tiden.

Med användning av TL431 går det att åstadkomma både en referensspänning och fel-
förstärkare. Utspänningen regleras genom att mäta spänningen och sedan jämföra den
med referensspänningen. Reglerfelet skickas vidare till regulatorn och används som
börvärde till strömloopen. Börvärdet jämförs med den rampspänning som uppstår för
den inre strömåterkopplingsloopen. När rampspänningen är mindre än börvärdet så
är utsignalen som styr duty cycle hög. När de är lika blir utsignalen låg tills en ny
växlingscykel påbörjas [6].

För LM5020 motsvarar rampspänningen CS-spänningen. Eftersom strömmen genom
MOSFET:en och primärlindningen är densamma kommer utseendet på CS-spänningen
efterlikna primärströmmens vågform.

19



4. Metod

Till en början gjordes en grundlig förstudie för att åstadkomma korrekta förutsättningar
för arbetet. Därefter har en prototyp simulerats, konstruerats och verifierats, för att
vidare utveckla en optimerad slutprodukt.

4.1 Förstudie

I förstudien gjordes flera val för att säkerställa att konstruktionen håller sig inom ra-
marna för kostnad och komplexitet. Med tanke på den låga uteffekten stod valet mellan
flyback och forward. Dessutom fanns ytterligare krav på flera spänningsutgångar och
då är oftast flyback det bättre valet. Utöver topologi behövdes andra val göras enligt
listan nedan:

ˆ Synkron eller asynkron drift
Eftersom det var högre krav på kostnad än prestanda, och uteffekt var så pass låg,
ansågs synkron drift som överflödigt. Därför är kretsen konstruerad med asynkron
drift.

ˆ Framkoppling eller återkoppling
Trots högre kostnad och behov av fler komponenter som optokopplare och TL431
har fortfarande återkoppling valts. Valet gjordes på grund av att kretsen hade
krav på reglerad utspänning. Detta uppnås bäst med användning av TL431. Pre-
standamässigt vid låg effekt blir skillnaden inte tillräcklig stor för att motivera
framkoppling.

ˆ CCM eller DCM
Enligt Liang et al. är DCM att föredra vid låga effekter [23]. DCM vid låg effekt
leder oftast till högre verkningsgrad jämfört med CCM. Däremot orsakar DCM
högre strömtoppar, vilket resulterar i dels ökad påfrestning på komponenter dels
ökad känslighet för EMI. Vid lägre effekter belastas kretsen generellt med låg
last. För denna topologi sker detta med låg lastström och hög spänning. Till
följd av detta brukar strömtoppar sällan utgöra ett allvarligt problem vid DCM
förutsatt att effekten förblir låg. Eftersom konstruktionen hade effektkrav på 5
W per utgång har DCM använts.

ˆ Mjuk- eller hårdväxling
Med tanke på den låga uteffekten har hårdväxling implementerats med använd-
ning av en RCD-snubber. Som nämnts tidigare är den resulterande verkningsgra-
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den inte tillräckligt attraktiv för att det ska vara värt att tillämpa mjukväxling
för lågeffektsapplikationer.

Efter samtliga val var gjorda så skapades ett blockdiagram över kretsen, vilket illustre-
ras i figur 4.1.

Ingång EMI-filter + Flyback Utgång

PWM Återkoppling

Figur 4.1: Blockdiagram över flyback-omvandlaren

4.2 Prototyp

Oftast är det inte tillräckligt med att simulera en krets. Någon form av fysisk verifiering
krävs. Därför är det lämpligt att konstruera en prototyp, med syfte att utföra verkliga
tester. Genom användning av en prototyp kan bland annat komponentval, layout, stör-
ningskänslighet och prestanda utvärderas, och vidare kan en mer robust slutprodukt
utvecklas.

4.2.1 Simulering

Simuleringar har gjorts med simuleringsverktyget Qspice från Qorvo. Anledning till att
Qspice har använts är för möjligheten att enkelt kunna simulera olika IC-kretsar som
exempelvis LM5020 och TL431. Schemat illustreras i figur 4.2.

Figur 4.2: Simuleringsschema med återkoppling via första utspänningskanalen.
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Småsignalsekvationer är hämtade från [22]. Ett Bodediagram har tagits fram med an-
vändning av MATLAB. För MATLAB-kod, se bilaga A. Några genomförda simuleringar
presenteras i listan nedan:

ˆ Simulering av transformatorströmmar
Här har strömmar genom magnetiseringsinduktansen, primär- och sekundärlind-
ningen simulerats för att säkerställa DCM-drift.

ˆ Simulering av RCD-snubber
Genom att först simulera utan, för att vidare simulera med RCD-snubber, kan
skillnaden jämföras och utvärderas. På så sätt kan RCD-snubberns funktion ve-
rifieras för att säkerställa att spänningen som påverkar transistorn begränsas.

ˆ Simulering av utspänning
För att säkerställa stabil drift vid kretsens stationära tillstånd, samt utvärdera
spänningsvariationen på utgångarna.

ˆ Simulering av stabilitet
Ett approximativt Bodediagram har tagits fram för slutsteg och återkopplingen
för att verifiera att systemet är stabilt.

ˆ Simulering av TL431 och optokopplare
Kretsen har simulerats för att kontrollera att strömmen genom optokopplarens
LED är tillräckligt stor för att TL431 ska kunna reglera, och därmed ge en korrekt
utspänning. Den optokopplare som använts har ett CTR på 0,8–1,6. För simule-
ringar har 0,8 använts, det vill säga 80 procent av LED-strömmen kommer att
flyta på transistorns kollektor. Detta gjordes för att garantera att kretsen kommer
fortsätta vara stabil oavsett förhållande.

ˆ Simulering av LM5020
Det mest relevanta som simulerats för LM5020 är OUT, CS och VCC.
Från OUT-pinnen kommer de pulser som stänger av och på MOSFET:en. Här
kontrolleras att det är korrekt frekvens som används för kretsen.
För CS-pinnen gäller att spänningen håller sig under 0,5 V för att kretsen inte
okontrollerat ska stängas av.
Om spänningen på VCC håller sig på 7,7 V betyder det att transformatorns
hjälplinda inte körs korrekt och LM5020 använder sig av sin interna spännings-
källa. VCC ska ungefär ha samma spänning som kretsens utspänning, när hjälplin-
dans spänning är över 8 V.

4.2.2 Layout

Layout har gjorts med användning av mjukvaruprogrammet Kicad. Kretskortet består
av fyra lager. Prototypens layout illustreras i figur 4.3.
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(a) Framsida

(b) Baksida

(c) Silkscreen

(d) 3D-vy

Figur 4.3: prototypens PCB-layout
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Ovan- och undersidan är signalplan, mittenplanen är för matningsspänning och jord.
Extra koppar har lagts till signalplanen, för att sprida värme samt minimera störningar.
Likaså har extra vior lagts till för att skapa lågimpedans, vilket resulterar i minskad
EMI.

Utöver detta gäller det att placera komponenter så att strömloopar minimeras, och på
så sätt minska störningar. Exempelvis ska långa ledare och returledare ligga så pass
nära varandra som möjligt så de inte påverkar övriga komponenter. För RCD-snubbern
bör komponenterna ligga nära varandra. Mellan transistorn och snubbern bör ledaren
vara kort, likaså bör snubberns returledare till �-filtret minimeras.

4.2.3 Montering

Figur 4.4 illustrerar hur prototypen ser ut efter alla komponenter har lötts fast.

Figur 4.4: Prototyp med måtten 8,5 x 3,3 cm

Tomma footprints har lagts till ifall det skulle finnas behov för extra kapacitans vid
�-filtret eller utgångarna.

På grund av schemamiss sattes transformatorns footprint åt fel håll. Detta orsakar
att polariteten blir omvänd, och kretsen kommer inte att fungera som avsett. Genom
att montera extra ben på transformatorn (se figur 4.5) kunde polariteten vändas rätt.
Denna lösning är inte optimal då extra parasitinduktanser introduceras i kretsen, vilket
kan ge upphov till mer störning. Däremot fungerar den som prototyp för att verifiera
att kretsen fungerar som tänkt, och vidare kan schemat uppdateras så att inte slutpro-
dukten behöver rättas.
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Figur 4.5: Transformatorn monterad med rätt polaritet

Utöver detta var även RCD-snubberns resistor felplacerad. Därför har en hålmonterad
resistor använts för att placera komponenten korrekt.

4.3 Mätinstrument

Mätningar för att verifiera prototyp och slutprodukt har multimetrar, elektronisk last,
oscilloskop och spänningskälla (PSU) använts. Figur 4.6 demonstrerar samtliga mätin-
strument.

Figur 4.6: Hela arbetsplatsen
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Med användning av en PSU har ingångsspänningen kunnat justeras. Främst har spän-
ningar inom det intervall som var givet från kravspecifikationen använts för att ve-
rifiera att kretsen klarar de satta kraven. Utöver detta har även den förutbestämda
UVLO-spänningen och den maximala spänningen testats i syfte att kontrollera hur låg
respektive hög spänning kretsen klarar. Multimetrar har använts för att felsöka kret-
sen samt mäta inströmmen genom att seriekoppla multimetern mellan PSU och krets.
Den elektroniska lasten har kopplats mellan utspänning och jord för respektive utgång.
På så sätt har utgångsströmmen och därmed uteffekten kunnat justeras efter behov.
Relevanta spänningar har mätts med oscilloskopet.
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5. Resultat

Kapitlet kommer att redovisa den mät- och simuleringsdata som är relevant för arbetet.
För slutproduktens datablad, se bilaga B. För slutligt schema och layout, se bilaga C.
Figur 5.1 illustrerar färdig slutprodukt.

Figur 5.1: Slutprodukt med måtten 5,9 x 3,3 cm

5.1 Simuleringsdata

I följande avsnitt kommer arbetets mest relevanta simuleringarna att presenteras.

5.1.1 Simulering av transformatorströmmar

När MOSFET-switchen är stängd lagras energi i transformatorns magnetiseringsinduk-
tans. Därefter växlar MOSFET:en och energin frigörs. Detta skapar en triangelvåg som
illustreras i figur 5.2 (a). Denna ström efterliknas i primär- och sekundärlindningen.
När magnetiseringsinduktansen börjar lagra energi stiger strömmen i primärlindning-
en. Strömmen i primärlindningen byter riktning när MOSFET:en växlar, vilket leder
till att energin överförs till sekundärlindningen. Detta går att se i figur 5.2 (b) och (c).
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(a) Magnetiseringsström (b) Primärström (c) Sekundärström

Figur 5.2: Simulering av transformatorströmmar

För att kretsen ska köras i DCM gäller att strömmen i magnetiseringsinduktansen når
0 A, och håller sig där en kort stund, innan en ny växlingscykel påbörjas, vilket går att
se i figur 5.2 (a).

5.1.2 Simulering av RCD-snubber

Utan RCD-snubber når spänningsoscillationerna över MOSFET:ens drain-source cirka
140 V, vilket illustreras i figur 5.3 (a). Med RCD-snubber begränsas spänningstopparna
till cirka 100 V, vilket illustreras i figur 5.3 (b).

(a) Utan RCD-snubber (b) Med RCD-snubber

Figur 5.3: Simulering med och utan RCD-snubber
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5.1.3 Simulering av utspänning

För en stabil DC-spänning ska variationen i utspänningen vara så låg som möjligt.
Figur 5.4 illustrerar kretsens utspänningsvariation vid 12 V respektive 5 V.

(a) Utspänning vid 12 V (b) Utspänning vid 5 V

Figur 5.4: Variation i utspänning vid 12 V respektive 5 V

5.1.4 Simulering av stabilitet

Två överföringsfunktioner har tagits fram, en för flyback med strömstyrning och en
för återkoppling. Genom att multiplicera överföringsfunktionerna går det att simulera
ett Bodediagram över systemets öppna krets. Figur 5.5 illustrerar det resulterande
Bodediagrammet.

Figur 5.5: Fasmarginal för öppen krets
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Resulterande Bodediagrammet är en approximativ graf för att snabbt kunna avgöra
ifall systemet är stabilt eller inte.

5.2 Funktionsmätningar

Följande mätdata är gjord på prototypen vid 12 V utspänning för att verifiera korrekt
funktion. Vid behov kan utspänningen justeras med användning av en extern potenti-
ometer. För att undvika upprepning har enbart 12 V valts att presenteras.

Figur 5.6 illustrerar den spänning som påverkar MOSFET:en. Denna mätning har ge-
nomförts för att säkerställa att RCD-snubbern fyller sin funktion och begränsar spän-
ningar.

Figur 5.6: Uppmätt spänning över MOSFET.

Enligt figur 5.6 når spänningen cirka 100 V. Figur 5.7 illustrerar uppmätt stigtid för
att säkerställa en stabil uppstart.

Figur 5.7: Uppmätt stigtid vid hög last.
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Enligt figur 5.7 är stigtiden uppmätt till cirka 9,0 ms.

Figur 5.8 illustrerar den uppmäta växlingsfrekvens för att stänga av och på MOS-
FET:en. Detta har genomförts för att verifiera att kretsen drivs med korrekt frekvens.

Figur 5.8: Uppmätt växlingsfrekvens för att kontrollera korrekt växling.

Det uppmäta värdet går att avläsa till cirka 203 kHz.

Mätning av CS-spänningen har genomförts för att kontrollera att strömmarna i kretsen
inte är för höga, så att strömskyddet för LM5020 orsakar att kretsen felaktigt stängs
av. CS-spänningen illustreras i figur 5.9.

Figur 5.9: Uppmätta CS-spänningar för att verifiera att kretsen inte påverkas av över-
strömmar.

Enligt figur 5.9 ligger den maximala CS-spänningen på nästan 0,4 V. Figur 5.10 illu-
strerar den utspänning som uppstår under normal drift.
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Figur 5.10: Uppmätt utspänning för en referensspänning på 12 V.

Enligt figur 5.10 ligger spänningen stabilt på 12 V. Utöver att bara kontrollera att
kretsen ger korrekt utspänning, måste även variationen i utspänningen analyseras. An-
nars finns risk att spänningsvariationen är för hög, och övriga delsystem som modulen
kopplas till tar skada. Variationen i utspänningen illustreras i figur 5.11.

Figur 5.11: Uppmätt spänningsvariation för en 12 V utspänning.

Enligt figur 5.11 ligger topp-till-toppspänning (Vpp) på cirka 0,12 V.

5.3 Prestandamätningar

Utöver verifiering av funktion har även prestandan mäts och utvärderas. Tabell 5.1 illu-
strerar verkningsgrad respektive effektförluster för slutprodukten vid 12 V utspänning.
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Tabell 5.1: Resultat för verkningsgrad och effektförlust vid olika lastströmmar och
inspänningar

I Last [A] 40 V 50 V 60 V
0,1 75,9 75,0 69,7
0,2 80,9 79,0 79,9
0,3 84,8 83,0 80,6
0,4 85,5 85,8 84,3
0,5 87,7 85,6 86,0
0,6 87,4 87,4 85,6
0,7 87,4 87,8 86,9
0,8 88,4 87,2 88,1
0,9 88,0 87,4 87,2
1,0 87,5 88,3 87,0

(a) Verkningsgrad [%]

I Last [A] 40 V 50 V 60 V
0,1 0,56 0,60 0,76
0,2 0,69 0,80 0,74
0,3 0,74 0,83 0,99
0,4 0,92 0,89 0,95
0,5 0,90 1,09 1,07
0,6 1,14 1,12 1,30
0,7 1,28 1,21 1,34
0,8 1,31 1,48 1,36
0,9 1,49 1,60 1,62
1,0 1,73 1,62 1,83

(b) Effektförlust [W]

Nedan presenteras en visuell representation av verkningsgrad och effektförlust.
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Figur 5.12: Verkningsgrad och effektförluster för slutprodukten vid varierande last-
ström och inspänning
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6. Diskussion

Detta kapitel diskuterar den metod som valts och de resultat som uppnåtts.

6.1 Resultat

Att simulera en krets är ett bra första steg vid konstruktion av en ny produkt. Däremot
är det sällan tillräckligt på grund av de brister som kan uppstå i simuleringsmodeller.
Därför genomförs vanligtvis verkliga tester i syfte att jämföra och verifiera att verklig-
heten stämmer överens med teorin.

6.1.1 RCD-snubber

Från simuleringar går det att observera en tydlig positiv effekt när RCD-snubber an-
vänts jämfört med utan. För verkliga tester har enbart mätningar gjorts när RCD-
snubbern var konstruerad. Därför går det inte konkret avgöra hur mycket förbättring
RCD-snubber leder till. Dock är den maximala spänningen som påverkar MOSFET:en
uppmätt till cirka 100 V, vilket kan anses som ett bra resultat. Den maximala drain-
source-spänning (VDS) för vald MOSFET är 150 V. Med en spänning på 100 V fås en
tillräcklig god marginal för att inte riskera att transistorn går sönder.

6.1.2 CS-spänningar

Enligt mätning går det att avläsa att den maximala CS-spänningen ligger på nästan
0,4 V. Når spänningen 0,5 V stängs kretsen av på grund av för höga strömmar. Med
ett kontinuerligt resultat med en maximal spänning på 0,4 V anses marginalen vara
tillräckligt god för att inte riskera att kretsen felaktigt stängs av. Dessutom går det
inte att avläsa mycket brus från figur 5.9, vilket implicerar att RC-filtret placerat vid
CS-pinnen uppfyller sin funktion.

I enlighet med teorin efterliknar utseendet på CS-spänningen samma utseende som för
strömmen genom primärlindningen. Att spänningen når 0 V indikerar att kretsen körs
med DCM-drift.

6.1.3 Växlingsfrekvens

Kretsen är teoretiskt designad med en växlingsfrekvens på 200 kHz. För simulering har
en ideal resistor använts med det exakta värdet som behövs för att uppnå en korrekt
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frekvens. För verkligheten är små avvikelser att förvänta. Dels för att komponenter inte
är ideala, dels för att exakta värden på komponenter sällan går att hitta. Prototypens
växlingsfrekvens är uppmätt till cirka 203 kHz. Denna avvikelse är så pass liten för att
kretsens övriga funktion och prestanda ska påverkas, och resultatet kan därmed anses
vara rimligt.

6.1.4 Utspänning och spänningsvariation

Från simuleringar är spänningsvariationerna på utgångarna betydligt bättre jämfört
med verkligheten. En avvikelse är dock att förvänta eftersom simuleringarna är gjorda
med ideala komponenter. För icke-ideala förhållande är det inte rimligt att uppnå en
likvärdig spänningsvariation som för ideala simuleringar. Exempelvis består utgångs-
kondensatorn av ESR (Equivalent Series Resistance) som ökar spänningsvariationen.
Vid behov kan en extern elektrolytkondensator monteras på utgången, och därmed
förbättra variationen i spänningen. Detta har gjorts för de mätningar som genomförts.
Resultatet går att avläsa till cirka 0,12 V, vilket är ett fullt acceptabelt resultat.

6.1.5 Bodediagram

Teoretiskt uppvisar kretsen en fasmarginal på 76,2 grader. Detta gör kretsen väldigt
stabil, på bekostnad av försämrad responstid. Dock är detta enbart ett approximativt
resultat. Det finns ett flertal simuleringsmodeller med bättre precision. Oftast är dessa
mer komplicerade och tidskrävande för att motivera användning vid enklare kretsar.
Det approximativa resultatet är fortfarande tillräckligt bra för att ge en tydlig bild
av kretsens stabilitet. Vidare får fysiska tester genomföras för att validera kretsens
stabilitet och responstid.

6.1.6 Verkningsgrad och effektförluster

Verkningsgraden stiger i samband med att lastströmmen ökar och stabiliserar sig vid
cirka 87 %. Detta är ett rimligt beteende eftersom konstanta effektförluster som exem-
pelvis MOSFET:ens växlingsförluster förblir densamma oavsett last. En viss avvikelse
vid mätningar är att förvänta. För att höja resulterande verkningsgrad hade mer fel-
sökning och fler tester behövts utföras.

6.2 Metod

Den metod som är vald att använda är ett standardiserat arbetssätt vid skapandet av
kraftmoduler. Teorin verifieras genom simuleringar och vidare utvärderas med en pro-
totyp. Vid tillverkning av elektronikprodukter är det sällan att resultat blir korrekta
vid första ansats. Det kan bero på allt från den mänskliga faktorn till exempel sche-
mamissar, till komponenter och layouter som måste justeras och utvärderas. För mer
komplexa produkter konstrueras oftast flera prototyper.

Produkter som ska säljas har höga krav som måste godkännas innan försäljning. Pre-
standa, funktion och säkerhet måste uppnå kundens förväntningar och samtidigt förhål-
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la sig till de redan satta standarder som finns inom området. Därför genomförs oftast
mer omfattande tester. För detta arbetet har enbart en prototyp utvecklats och vissa
tester har medvetet valts att avgränsas. Exempelvis tester som hållbarhet över tid eller
prestanda vid olika temperaturförhållande har därför inte genomförts. Detta försämrar
både arbetets reliabilitet och validitet. Hade det funnits mer tid hade fler tester behövts
göras för att validera slutproduktens kvalitet.

6.3 Slutsatser

Tack vare att kretsen var noggrant simulerad har inte förändringar bland kompo-
nentvärden behövt göras, bortsett från kondensator för RC-filtret placerad vid CS-
spänningen. En ny mer robust PowerPAK MOSFET har valts för slutprodukten. De
schemamissar som nämnts tidigare har justerats och layouten är mer optimerad än
tidigare.

För en 40 V inspänning är den resulterande verkningsgraden uppmätt till cirka 87 % vid
12 V utspänning. Detta är en procentuell förbättring med 6 procentenheter jämfört med
prototypen. För en lågeffekt asynkron flyback med hårdväxling brukar verkningsgraden
ligga i intervallet 80–90 %. En verkningsgrad på 85 % eller högre brukar anses som ett
bra resultat.

Produkten upplevs som stabil med en stigtid (rise time) på 8,0 ms vid en inspänning
på 50 V och 0,5 A lastström. Ytterligare tester kan behöva göras för att säkerställa
produktens långvariga hållbarhet och kvalitet.

Arbetet lyfter fram vikten av att simulera innan konstruktion för att spara både tid
och pengar. Med den uppmätta verkningsgraden anses arbetet som lyckat. För 5 W är
effektförlusterna så pass små att mer komplexa kretsar sällan är motiverade. Vid högre
effekter hade andra kretslösningar behövts implementeras för att höja verkningsgraden.
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A. MATLAB-kod för Bodediagram (slutsteg +
kompensationssteg)

1 clear; clc; close all;
2 s = tf('s');
3

4 %% Power stage (flyback + LM5020)
5 % Parameters for the power stage
6 Ls = 5.75e-6; % Secondary inductance [H]
7 Lp = 41e-6; % Primary inductance [H]
8 Vin = 40; % Input voltage [V]
9 Vo = 12; % Output voltage [V]

10 Fsw = 200e3; % Switching frequency [Hz]
11 RL = 28.8; % Load at maximum current [ohm]
12 Co = 100e-6; % Output capacitor [F]
13 Rsense = 0.25; % Current sense resistor for LM5020 [ohm]
14 R_ESR = 0.01; % Output capacitor ESR [ohm]
15

16 % Small-signal parameters
17 Div = 3; % Internal voltage divider in LM5020
18 Sn = Vin*Rsense / Lp; % Gain from current sense
19 Se = 0; % Slope compensation (0 for D < 0.5)
20 N = Ls / Lp; % Transformer turns ratio
21 D = Vo/Vin*sqrt(2*Lp*Fsw/RL); % Approximate duty cycle in DCM
22

23 % Poles and zeros
24 p1 = 1/(2*pi*RL*Co); % First pole [Hz]
25 p2 = Fsw/(2*pi)*((1/D)/(1+N*Vin/Vo))^2; % Second pole [Hz]
26 z1 = 1/(2*pi*R_ESR*Co); % Zero [Hz]
27 % The RHP zero can be ignored in DCM
28

29 % DC gain
30 Go = Vin/Div*sqrt(RL*Fsw/(2*Lp))*(1/(Se+Sn));
31

32 % Convert to rad/s
33 wp1 = 2*pi*p1;
34 wp2 = 2*pi*p2;
35 wz1 = 2*pi*z1;
36

37 % Transfer function
38 Gp = -Go * (1 + s/wz1) / ((1 + s/wp1)*(1 + s/wp2));
39

40 % Plot power stage
41 figure;
42 bode(Gp);

40



43 grid on;
44 title("Flyback Power Stage (DCM) - Bode Plot");
45

46 fprintf("--- Power Stage ---\n");
47 fprintf("p1 = %.1f Hz\n", p1);
48 fprintf("p2 = %.1f Hz\n", p2);
49 fprintf("z1 = %.1f Hz\n", z1);
50 fprintf("Go = %.3e\n\n", Go);
51

52 %% Compensation stage (TL431)
53 % Parameters for the compensation stage
54 R1 = 10e3; % Resistor setting the zero [ohm]
55 C_zero = 20e-9; % Capacitor setting the zero [F]
56 R_pullup = 5e3; % Pull-up resistor for the pole [ohm]
57 C_pole = 0.281e-9; % Capacitor setting the pole [F]
58 R_LED = 1000; % LED resistor [ohm]
59 CTR = 0.8; % Current transfer ratio (0.8 to 1.6)
60

61 % Frequencies
62 wz_tl = 1/(R1*C_zero); % Zero [rad/s]
63 wp_tl = 1/(R_pullup*C_pole); % Pole [rad/s]
64

65 % DC gain
66 G0_tl = -R_pullup*CTR/R_LED;
67

68 % Transfer function
69 G_tl431 = G0_tl * (1 + wz_tl/s)/(1 + s/wp_tl);
70

71 % Plot compensation stage
72 figure;
73 bode(G_tl431);
74 grid on;
75 title("Compensation Stage");
76

77 fprintf("--- TL431 ---\n");
78 fprintf("fz = %.1f Hz\n", wz_tl/(2*pi));
79 fprintf("fp = %.1f Hz\n", wp_tl/(2*pi));
80 fprintf("G0_TL = %.3f\n", G0_tl);
81

82 %% Plot flyback + LM5020 + TL431
83 G_open = Gp * G_tl431;
84 figure;
85 margin(G_open);
86 grid on;
87 title("Flyback + LM5020 + TL431");
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B. Slutproduktens datablad
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C. Slutproduktens layout och schema

Figur C.1: Framsida PCB

Figur C.2: Baksida PCB

43



Figur C.3: Silkscreen framsida

Figur C.4: Silkscreen baksida
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Figur C.5: 3D-framsida

Figur C.6: 3D-baksida
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