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Kurzzusammenfassung

Bei niedrigen Laststromen kann sich bei einem synchronen Abwartswandler ein nega-
tiver Spulenstrom einstellen, der zu unndétigen Verlusten im Low-Side Schalter fihrt,
der ublicherweise als NMOS-Transistor realisiert wird. Dieser negative Stromfluss, der
bei einem asynchronen Abwartswandler auftritt, fuhrt in Folge zu einer Verringerung
des Wirkungsgrads. In dieser Arbeit geht es um die Implementierung eines DCM (Dis-
continuous-Conduction-Modus) Kontrollsystems in einem synchronen Tiefsetzsteller,
bei dem der Spulenstrom niemals negativ werden darf. Wenn der Spulenstrom den
Wert Null annimmt, soll er bei Null bleiben. Daftir wurden zwei zusatzliche Schaltungen
eingesetzt. Eine Schaltung stellt fest, wann der Strom durch einen Sense-Widerstand
OA bzw. leicht negativ wird und der Tiefsetzsteller in den DCM-Betrieb wechseln muss.
Die andere Schaltung muss so ausgelegt werden, dass sie die Spule nur dann kurz-
schliel3t, wenn sowohl der NMOS als auch der PMOS-Leistungsschalter getffnet sind.

Fur den Entwurf und die Simulation der Schaltung des Tiefsetzstellers wird das Pro-
gramm ,,Virtuoso 6.1- 64b“ des Softwareherstellers ,,Cadence Design Systems*® ver-
wendet. Cadence Design Systems Inc. ist einer der weltweit gréf3ten Anbieter von Soft-
ware flur die Entwurfsautomatisierung elektronischer Systeme. Diese Software bietet
Simulationsmodelle fur alle im Abwartswandler verwendeten Bauteile.

Abstract

At low load currents, a synchronous buck converter can carry a negative coil current
causing unnecessary power losses in the low-side switch usually implemented as an
NMOS transistor. This negative current flow further reduces efficiency. This work is
about implementing a DCM (discontinuous-conduction mode) control system in a syn-
chronous buck converter, i.e., the coil current should never become neagtive, but
when the current becomes zero it should stay at zero. Two circuits were implemented
for this purpose. One determines when the current through a sense resistor becomes
OA or when it becomes lightly negative and determines when the buck converter should
switch to DCM mode. The other circuit must be designed to shorten the coil only when
both the NMOS and PMOS power transistors are open.

For the design and simulation of the circuit of the buck converter, the program ,,Virtu-
0s0 6.1- 64b" of the software manufacturer ,,Cadence Design Systems" is used. Ca-
dence Design Systems Inc. is one of the world's largest suppliers of design automation
of electronic systems. This software provides simulation models for all components
used in the buck converter.
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1.Einleitung

In verschiedenen elektrischen Anwendungen ist es notwendig, eine variable Aus-
gangsspannung durch Absenkung einer konstanten Eingangsgleichspannung zu er-
zeugen. Beispielsweise wird die Drehzahl eines Gleichstrommotors durch die Anker-
spannung gesteuert. Wenn eine Stralenbahn abfahrt, muss die Motorspannung kon-
tinuierlich erhéht und die Maschine mit Strom versorgt werden, um die erforderliche
Beschleunigung zu erreichen. Aus diesem Grund besteht Bedarf an Schaltungen, die
aus einer kontinuierlichen Kontaktleitungsspannung eine niedrigere einstellbare Mo-
torspannung mit sehr geringem Verlust erzeugen kénnen. Ein Abwartswandler kann
verwendet werden, um diese Anforderungen zu erfullen. Es handelt sich um einen
selbstgefiihrten Wandler, der mit Hilfe von Hochfrequenzschaltvorgangen eine vari-
able Ausgangsspannung liefern kann. Im allgemeinen ist ein Abwartswandler eine leis-
tungselektronische Schaltung, die verwendet wird, um einen Verbraucher mit einer
niedrigen Betriebsspannung durch eine Quelle mit einer hoheren Gleichspannung zu
versorgen. Weitere Anwendungsbeispiele sind akkubetriebene Gerate wie Smartpho-
nes und Laptops.

In dieser Arbeit wird ein synchroner Abwartswandler erweitert, der eine Eingangsspan-
nung von 3,3 V in eine Ausgangsspannung von 1,2 V umwandelt. Er wurde in einer
180 nm CMOS-Technologie entworfen und soll von der United Microelectronics Cor-
poration (UMC) produziert werden.

Bei niedrigen Laststromen kann ein synchroner Abwartswandler einen negativen Spu-
lenstrom annehmen. Dieser negative Stromfluss, fiihrt zu unnétigen Verlusten im
NMOS Transistor der als Low-Side Switch verwendet wird, welche eine weitere Ver-
ringerung des Wirkungsgrads zur Folge haben. Aus den genannten Griinden wird in
dieser Bachelorarbeit eine DCM-Schaltung flr einen synchronen Abwartswandler ent-
wickelt und implementiert, die nicht Gberschneidende Schaltsignale fur das PMOS-
und NMOS-Schalttransistorpaar erzeugt, um Kurzschlisse zu vermeiden, und die es
auch ermdglicht, beide Schalttransistoren abzuschalten, um negative Strome durch
den NMOS zu vermeiden.

Die Aufgabenstellung, welche im Rahmen dieser Arbeit geldst werden soll, beinhaltet:

1. den Aufbau und die Untersuchung einer Schaltung, die den DCM-Betrieb bei
Detektion tber einen Sense-Widerstand ermdglichen soll.

2. den Einbau eines Transistors parallel zur Spule, um sicherzustellen, dass der
Spulenstrom tatsachlich auf OA bleibt.

3. die Stabilitatsuntersuchung der Schaltung mit Hilfe der PSS-Analyse sowie der
PSTB-Analyse.



In der folgenden Tabelle werden die wichtigsten Grol3en der Entwurfsspezifikation zu-
sammengefasst.

Name der GroR3e Wert

Uin 3,3V
Uaus 1,2V
AU, 1,2 mV
ILast 0,2A
Al 60 mA
f 10 MHz




2 Grundlagen

2.1 Aufbau und Funktion des Abwartswandlers

Der Abwartswandler wandelt eine Eingangsspannung in eine niedrigere Ausgangs-
spannung. Diese Funktion kann auch mit einem Linearregler erzeugt werden, jedoch
haben Schaltwandler einen héheren Wirkungsgrad und damit niedrigere Warmever-
luste.

Der Abwartswandler wird auch Tiefsetzsteller, Abwartsregler oder auf Englisch Buck
Converter oder Step-Down-Converter genannt.

Es gibt zwei Aufbauarten des Abwéartswandlers. Eine ist der synchrone Abwartswand-
ler und die andere der asynchrone Abwéartswandler. In dieser Arbeit wird der synchrone
Abwartswandler eingesetzt.

2.1.1 Grundaufbau

Der Grundaufbau des synchronen Abwartswandlers besteht aus zwei Leistungs-MOS-
FETs, einem n-Typ (NMOS) und einem p-Typ (PMOS), einer Ausgangsspule und ei-
nem Ausgangskondensator sowie einem Regler fir die Ansteuerung der beiden Halb-
leiterschalter. Der PMOS wird als HSS (High Side Switch) bezeichnet, wahrend der
NMOS als LSS (Low Side Switch) bezeichnet wird. [5]

HSS L
— Y'Y Y\

Uem () Regelung

\LSS C—— R, [I U, e

Abbildung 1: Grundaufbau Abwartswandler [5]

Der PMOS ist direkt mit der Eingangsspannung der Schaltung verbunden. Sobald der
PMOS schlielt, wird die Eingangsspannung auf die Spule geschaltet. Wahrend dieser
Zeit schaltet sich der NMOS aus und der durch die Spule flieRende Strom steigt an.
Dadurch wird das LC-Glied aufgeladen. Wenn der PMOS ausgeschaltet ist, wird der
NMOS eingeschaltet, wodurch die Spule mit Masse verbunden wird. In diesem Schalt-
zustand wird der Strom durch die Spule reduziert und das LC-Glied entladen. [5]

Das LC-Glied entspricht einem Tiefpass zweiter Ordnung. Es besteht aus einer Induk-
tivitdt und einem Kondensator. Es speichert und liefert Energie an die Last und glattet
die Ausgangspannung.

Fir die Reglung des Abwartswandlers werden ein PID-Regler, ein Komparator und ein
Ségezahngenerator bendtigt.
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Abbildung 2: Darstellung der Reglung [2]

Der Zweck der Regeleinheit besteht darin, ein Steuersignal zu generieren, dass ver-
wendet werden kann, um die Eingangsspannung von 3,3V in eine Ausgangsspannung
von 1,2V umzuwandeln. Zu diesem Zweck wird die Ausgangsspannung an den in Ab-
bildung 15 dargestellten PID-Regler zurtickgefihrt und mit einer Referenzspannung
verglichen. Im eingeschwungenen Zustand entspricht die zuriickgefihrte Spannung
der Referenzspannung. [2]

— Steuersignal

Urefl

Abbildung 3: PID-Regler [2]

Der PID-Regler besteht aus einem Operationsverstarker, der als invertierender Ver-
starker beschaltet ist. Es werden drei Kondensatoren und drei Widerstadnde im Ein-
gangs- und Ruckfuhrungskreis des Verstéarkers verwendet, um die proportionalen, de-
rivativen und integralen Funktionen des Reglers zu realisieren. Die Ausgangsspan-
nung des Reglers wird Uber einen Komparator mit der Sagezahnspannung verglichen.
Der Vergleich erzeugt ein pulsweitenmoduliertes Signal am Ausgang des Kompara-
tors, das fur die Ansteuerung der Leistungstransistoren verwendet wird.

2.1.2 Asynchron- und Synchronabwartswandler

Der asynchrone Abwartswandler ist etwas einfacher zu implementieren. Die Schaltung
besteht hier aus einer Diode anstelle eines Transistors als LSS. Beide Schaltungen
haben ihre Vor- und Nachteile. [5]
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Abbildung 4: Grundaufbau des asynchronen und des synchronen Abwéartswandlers
[5]

In Bezug auf die Steuerung ist der synchrone Tiefsetzsteller komplexer, da beim Schal-
ten ein Kurzschluss auftreten kann, der vom Steuerungssystem verhindert werden
muss. Ein weiterer Nachteil besteht darin, dass beim Auftreten eines negativen Spu-
lenstroms die Verluste zunehmen. Mit einem asynchronen Tiefsetzsteller wird der ne-
gative Spulenstrom durch die Diode eliminiert, da die Diode den Stromfluss nur in eine
Richtung zulasst. Der gro3te Vorteil der Verwendung eines synchronen Tiefsetzstel-
lers ist die geringere Verlustleistung im Dauerstrommodus (CCM), da der Innenwider-
stand von CMOS-Transistoren niedriger ist als der von Dioden. Um einem DCM-Be-
trieb mit einem synchronen Tiefsetzsteller umsetzen zu kdnnen und so zu vermeiden,
dass der Spulenstrom negativ wird, ist eine zusatzliche Schaltung notwendig, die den
Low-Side Schalter ausschaltet, sobald der Spulenstrom gegen OA geht.[5]

2.2 Grundlagen der CMOS-Technologie

Die Bezeichnung CMOS bedeutet Complementary-Metal-Oxide-Semiconductor. Die
CMOS-Technologie ist die am weitesten verbreitete Technologie in der Computerchip-
branche. Sie wird vor allem fur hochintegrierte Schaltkreise wie Speicher, Mikrocon-
troller-Chips und Mikroprozessoren verwendet. Sie wird auch in anwendungsspezifi-
schen integrierten Schaltungen (ASICs) sowie in vielen weiteren Anwendungen ver-
wendet. Mit dieser Technologie stehen zwei MOSFETSs zur Verfugung, einer vom n-
Typ (NMOS) und einer vom p-Typ (PMOS). [2]

Ein MOSFET (Metall Oxide Semiconductor Field Effekt Transistor) ist die wichtigste
aktive Komponente in der modernen Elektronik. Er hat drei Anschliisse bzw. Elektro-
den, die als Gate (G), Source (S) und Drain (D) bezeichnet werden. [2]

2.2.1 NMOS-Transistors

Der NMOS-Transistor basiert auf einem Substrat vom p-Typ mit zwei Implantations-
gebiete vom n-Typ, welche die Source- und Drain-Elektroden bilden. Die Elektronen
entsprechen beim NMOS-Transistor den vorherrschenden Ladungstragern. Wenn an
das Gate eine positive Spannung angelegt wird, invertiert der Halbleiterbereich unter-
halb des Gates, und der NMOS-Transistor leitet. Im Gegensatz dazu leitet der NMOS-
Transistor nicht, wenn an das Gate eine niedrige Spannung angelegt wird. Ein NMOS-
Transistor ist schneller als ein PMOS-Transistor, weil die Ladungstrager in NMOS-
Elektronen eine zwei- bis dreimal hthere Ladungstragerbeweglichkeit als Lécher be-
sitzen. [2]
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Abbildung 5: NMOS-Transistor [2]

Das Schaltsymbol des NMOS-Transistors ist in Abbildung 5 dargestellt und zeigt an,
dass die Gate-Elektrode durch ein Oxid vom Transistorkanal getrennt ist.

2.2.2 PMOS-Transistor

Die Implementierung eines p-Kanal-MOSFET im selben Substrat wie fir NMOS-Tran-
sistoren erfordert zunachst eine tiefe N-Wannen-Implantation. In diese Wanne werden
zwei Implantationsgebiete vom p-Typ als Source- und Drain -Elektroden eingebracht.
Wenn an das Gate eine hohe Spannung angelegt wird, ist der PMOS nichtleitend.
Wenn an das Gate eine niedrige Spannung angelegt wird, invertiert der Halbleiterbe-
reich unterhalb des Gates vom n- zum p-Typ, und der PMOS leitet. PMOS-Transisto-
ren sind wegen der N-Wanne durch einen in Sperrrichtung vorgespannten pn-Uber-
gang vom globalen Substrat isoliert und daher weniger storanfallig als NMOS-Transis-
toren. [2]

Source
Gate 4
Drain
‘ pMOS

Abbildung 6: PMOS-Transistor [2]

Abbildung 6 zeigt das Schaltsymbol fiir einen PMOS-Transistor. Die Gate-Elektrode
des PMOS-Transistors ist ebenfalls durch ein Oxid vom Kanal des Transistors isoliert,
was durch das Schaltsymbol ausgedrickt wird. Auf3erdem ist die umgekehrte Steue-
rung zu NMOS durch einen kleinen Kreis am Gate dargestellt. [2]

2.3 Unterschied zwischen dem CCM- und dem DCM-Betrieb

Der Tiefsetzsteller kann in verschiedenen Modis arbeiten. Dazu gehoren der liickende
Betrieb (engl. Discontinuous Current Mode, DCM) bei niedrigem Strom und der nicht-
lickende Betrieb (engl. Continuous Current Mode, CCM) bei hohem Strom. [8]
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Abbildung 7: a) Continus Conduction Mode b) Continus Conduction Mode mit negati-
ven Spulenstrom c) Discontinuous Current Mode

Im nichtliickenden Betrieb (CCM) kann der Spulenstrom I negativ werden, was einem
unerwinschten Betriebszustand entspricht. Dieser Betriebsmodus ermoglicht es dem
Wandler, schnell auf Lastspriinge zu reagieren, sogar bis auf null, um die Welligkeit
der Ausgangsspannung zu minimieren. [8]

Im lickenden Betrieb (DCM) ist der Wirkungsgrad bei niedrigen Lasten hoher, weil der
Spulenstrom I kein negatives Vorzeichen annimmt. Da negative Spulenstrome ver-
mieden werden, hat dieses Verfahren Ahnlichkeit zum asynchronen Wandler. [8]

2.4 Bedingungen fur den DCM-Betrieb

Aus Abbildung 7 ist ersichtlich, dass die Betriebsart des Wandlers, wie folgt bestimmt
wird. [1]

IL > _AlL . CCM
I, ==Ai;, : Grenze zwischen CCM und DCM (1)

IL <_AlL . DCM



Hierbei gelten fir den durchschnittlichen Spulenstrom bzw. den Lasstrom und die Stro-
manderung durch die Spule die folgenden Zusammenhange:

4
n®)=1I,=% ©)

V-V,

AiLz%Atz D*Tsz%u—D)Ts 3)

Hierbei bezeichnet Vo die Ausgangsspanung und R den Lastwiderstand. D entspricht
dem Wandlungsfaktor d.h. dem Verhaltnis zwischen Ausgangsspannung und Ein-
gangsspannung und Ts steht fur die Schaltperiode. Unter Beriicksichtigung von Glei-
chung (2) und (3) wird die Bedingung fiir den Ubergang zwischen CCM- und DCM-
Betrieb folgendermal3en ermittelt: [1]

1L=%AiL - %:%%(1—D)TS 4)

Gleichung (4) wird verwendet, um den kritischen Wert des Lastwiderstands oder der
Induktivitat des Filters zu ermitteln, der den Wandler an die CCM/DCM-Grenze bringt.

[1]

Lerit = % (5)
2L
Rerit = (1-D)Ts (6)

Die Gleichungen (5) und (6) ermdglichen es, die Betriebsart anhand der Werte der
spezifischen Schaltungskomponenten zu bestimmen. Wenn der Lastwiderstand gro-
RBer als Rerit ist, geht der Wandler in den DCM-Betrieb Uber. Ebenso geht der Wandler
in den DCM-Betrieb Uber, wenn die Induktivitat auf einen Wert kleiner als Lecit reduziert
wird. [1]
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Abbildung 8: Induktivstromverlaufe bei unterschiedlichen Lastwiderstéanden [1]

2.5 Stationarer Betrieb im DCM

Wie in Abbildung 9 dargestellt, existieren im DCM-Betrieb drei topologische Modi in-
nerhalb einer Schaltperiode. Zusatzlich zu den Einschalt- und Ausschalt-Teilkreisen
des CCM-Betriebs tritt ein neuer Teilkreis auf, wenn der Spulenstrom wahrend einer
Ausschaltperiode verschwindet. Dieser dritte Teilstromkreis wird in Abbildung 9(a) als
DCM-Teilstromkreis bezeichnet. [1]

In Abbildung 9(b) sind typische DCM-Wellenformen fir den Spulenstrom und die Spu-
lenspannung dargestellt. Die in Abbildung 9(b) verwendete Notation D1 ist definiert als

[1]
_ Teil der Ausschaltzeit, in der der Spulenstrom existiert
1= Schaltzeit

Wenn der Wandler auf die DCM-Teilschaltung reduziert wird, wird wie in Abbildung
9(b) gezeigt, sowohl die Spulenspannung als auch der Spulenstrom null,
IL =0 => A4iL = 0 =>vL = L(4iL / At) = 0. Durch die Anwendung der Volt-Sekunden-
Bilanzbedingung auf die Induktivitat folgt die Formel: [1]

(Vs=Vo)DTs = Vo Dy T (7)
Daraus folgt

e, ®

V, D+D;



Die unbekannte Variable D1 muss aus (8) eliminiert werden, um die vollstandige DCM-
Spannungsverstarkung zu erhalten. Die zuséatzliche Gleichung, die zur Eliminierung
von D1 bendtigt wird, kann wie folgt formuliert werden. Der Mittelwert des Spulenstroms
ist gleich dem Laststrom, da der durchschnittliche Kondensatorstrom aufgrund der La-
dungsausgleichsbedingung Null ist. Aus der Geometrie des Spulenstromverlaufs
ergibt sich der Mittelwert. [1]

'L v

iy == +

Einschalt-Teilstromkreis

L

Ausschalt-Teilstromkreis DCM-Teilstromkreis
a)
iL max
L
DTS DITS
T, )
l/S — l,’()

VL l l
Yo (b)

Abbildung 9 Betrieb des Abwartswandlers in DCM. (a) Drei Teilstromkreise. (b) Spu-
lenstrom i. und Spulenspannung v [1]
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Der Spulenstrom ist gegeben durch:

1.

71Lmax(D + Dl)Ts

I, = T €))
s

Basierend auf den gegeben zusammenhangen wie:

=1y =2 10
L — 410 — R ( )
und
Vo
Iimax = T Dy x T (11)
wird der Ausdruck (9) umgeschrieben zu:
Vo 1V,
EZEIDl *TS(D+D1) (12)
Welcher fur die Auflésung nach D1 umgestellt wird zu:
D+ D * D, — 2L 0 13
; 'R T (13)

Durch Ldsen von Gleichung (13) nach D1 ergibt sich

D1=1 —-D + D2+ﬁ (14)
2 RT;

und schlief3lich ergibt sich durch Einsetzen von Gleichung (8) in die DCM-Spannungs-
verstarkung:

>

_ 2D
Ve [, 8L
D+ [D +R_Ts

Die Spannungsverstarkung ist eine nichtlineare Funktion der Schaltungsparameter
und der Betriebsbedingungen. Aus der vorangegangenen Analyse konnen drei auf-
schlussreiche Beobachtungen gemacht werden. Aus (15) ist ersichtlich, dass die
Spannungsverstarkung zunimmt, wenn der Lastwiderstand grof3er wird. Wenn die
durch Gleichung (4) gegebene Grenzwertbedingung in (14) aufgenommen wird, folgt
daraus, dass D1 =1 - D, was darauf hinweist, dass sich der Wandler tatsachlich an der

(15)
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Grenze zwischen CCM und DCM befindet. SchlieB3lich gilt fir die meisten Wandler
Parameter die folgende Formel. [1]

2D

2, 8L
D+ D o

Dies weist darauf hin, dass die DCM-Spannungsverstarkung gréf3er ist als das CCM-
Gegenstuck, wenn das gleiche Tastverhaltnis angenommen wird. [1]

> D (16)
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3 Moéglichkeit zur Nullstrom-Detektion

Es gibt mehrere Mdglichkeiten, um die Nullstromdetektion zu implementieren. In dieser
Arbeit werden zwei Methoden erlautert.

3.1 Serien-Sense-Widerstand

Bei dieser Methode der Stromerfassung wird ein Messwiderstand mit der Spule in
Reihe geschaltet. Durch Messung des Spannungsabfalls am Widerstand wird an Hand
des ohmschen Gesetzes der flieRende Strom ermittelt, wenn der Wert des Wider-
stands bekannt ist. [3]

Yin C>——
ﬁVsense;

Vetd = _
E L ’ Rsense  }
_I'V'VV\_W__W VOIH
A Tc R
_=L ; )

Abbildung 10: Series-Sense-Widerstand [3]

Der Wirkungsgrad des DC-DC-Wandlers wird durch diese Methode verringert und fuhrt
zu einem Leistungsverlust in Rsense. Wegen der eingangsbedingten Abweichungen und
anderer praktischer Einschrankungen sollte zur Erreichung einer angemessenen Pra-
zision die Spannung Uber dem Messwiderstand bei Volllast mehr als 37mV betragen.
Im Messwiderstand entsteht dadurch eine Verlustleistung von 7,27mW, wenn der Last-
strom 0,2A betragt. Der Sense-Widerstand verringert den Systemwirkungsgrad um
3,3% wenn die Ausgangsspannung 1,2V und die Ausgangsleistung bei Volllast 0,24W
betragen. Der Wirkungsgrad wird bei niedrigeren Ausgangsspannungen, bei denen
der prozentuale Anteil der Verlustleistung im Sense-Widerstand steigt, weiter ver-
schlechtert. [3]

3.2 SENSEFETs

Diese Technik wird zur Strommessung in vielen neuen Leistungs-MOSFETs angewen-
det. Zur Erfassung des Stroms wird ein strommessender FET parallel zum Leistungs-
MOSFET integriert, um dessen ,Messfahigkeiten® zu nutzen. In Abbildung 11 wird das
am Beispiel eines PMOS-Transistors demonstriert, auch wenn im Kontext des Ab-
wartswandlers, der Strom durch den NMOS Transistor zur Nullstromdetektion gemes-
sen werden muss. [3]
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Abbildung 11: SENSEFET [3]

Im Vergleich zum Leistungs-MOSFET ist die effektive Breite (W) des Sense-MOSFET
(SENSEFET) deutlich kleiner. Um zu ermdglichen, dass die Leistungsaufnahme im
SENSEFET niedrig und quasi verlustfrei ist, sollte die Breite des Leistungs-MOSFET
mindestens die 100-fache Breite des SENSEFET betragen, Bei Schaltwandlern ist der
Spannungsabfall auf der Drain-Source Strecke der Leistungsschalter bewusst sehr
klein gewahlt, um die Schaltverluste zu begrenzen. Aus diesem Grund befinden sich
die Transistoren im linearen Bereich und der Stromfluss durch die Transistoren ist von
der Drain-Source Spannung abhangig. Damit daraus keine Stromspiegelstérungen re-
sultieren, sollten die Spannungen der Knoten M und S gleich sein. In Abbildung 12 ist
eine vollstandige Schaltung zur Strommessung mit einem PMOS SENSEFET darge-
stellt, mit M1 als Leistungs-MOSFET und M2 als SENSEFET. Um die Drain-Spannun-
gen von M1 und M2 gleich zu halten, wird ein Operationsverstarker verwendet. [3] Im
Falle der Nullstromdetektion musste die in Abbildung 12 dargestellte Schaltung auf die
Strommessung durch einen NMOS statt einen PMOS angepasst werden.

Vin >

i > L
M2
{——> Vout

M3 _[+ L J— in
o [ LT

Rsense

Abbildung 12: Schaltungsbeispiel zur Erhhung der Genauigkeit der SENSEFET-Me-
thode [3]

In dieser Arbeit wurden die Series-Sense-Widerstand-Methode angewendet, um die
Nullstelle zu detektieren.
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4. Schaltung zur Realisierung des DCM-Betriebs in einem synchro-
nen Tiefsetzsteller

Im Rahmen dieser Arbeit wurde zuerst ein Stromsensor in den Tiefsetzsteller integriert,
um den negativen Spulenstrom zu detektieren, sobald der Spulstrom unter OA geht.
Anschlie3end wurde zusatzlich eine DCM-Logik aufgebaut, um in den DCM-Betrieb zu
wechseln. Wie in Abbildung 13 zu sehen ist, besteht der Stromsensor aus einem
Sense-Widerstand, einer spannungsgesteuerten Spannungsquelle (engl. Voltage
Controlled Voltage Soruce, VCVS) und einem Komparator. Die DCM-Logik besteht
aus einem UND-Gatter, zwei Invertern und einem D-Flipflop.

Eine VCVS wird verwendet, um die tber dem Widerstand abfallende Spannung zu
verstarken. Der D-Eingang des Flipflops muss mit der Versorgungsspannung (3.3V)
verbunden werden.

SWi1 M Rdcr \
_—
—f Sensed Resr
() s \ SW2 Current [] R,
C

Stromsensor

< o— Voo
Out CLKf—o<L |-°< |—
DCM-Logik

Low Reset

[ e

VPWM‘p

Ve

@ Vamp Error Vier R,
rei
Amg Riz
Oscillator

Abbildung 13: DCM-Schaltung

4.1 Der Komparator

Das Schaltsymbol eines analogen Komparators sieht wie folgt aus:

V+
Vour
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Der Komparator hat zwei Eingange, einen positiven Eingang V+ und einen negativen
Eingang V-. Wenn das Potential am negativen Eingang groR3er als am positiven Ein-
gang ist, liegt am Ausgang des Komparators Vaus eine logische 0, also eine Spannung
von OV an. Wenn das Potential am positiven Eingang gré3er als am negativen Eingang
ist, liegt am Ausgang des Komparators eine logische 1 und somit die Versorgungs-
spannung VDD an. [7]

4.2 Logikgatter

Logikgatter sind elektronische Schaltungen. Sie werden verwendet, um Boolesche
Funktionen zu implementieren, welche die Grundlage von elektronischen Logikschal-
tungen darstellen. [7]

Die Gatter erzeugen mit Hilfe eines oder mehrerer binarer Eingangssignale ein bindres
Ausgangssignal, entweder 0 oder 1. In der Elektrotechnik wird O und 1 auch als Low
und High bzw. als L und H bezeichnet. [7]

Dartiberhinaus kénnen mehrere Logikgatter zu Baugruppen wie z.B. Flip-Flops, Da-
tenspeichern und Zahlern zusammengebaut werden. [7]

» UND-Gatter
Das Schaltsymbol fur das UND-Gatter sieht wie folgt aus:

A
Y
B

In obiger Darstellung besitzt das UND-Gatter zwei Eingédnge, wobei UND-Gatter im
Allgemeinen auch tUber mehr als zwei Eingange verfiigen kénnen. Bei zwei Eingangen
besitzt die Wahrheitstabelle das folgende Aussehen. [7]

Rl | o o »
Rl o r| o m
| ol o o <

Alle moglichen Kombinationen der Eingangszustande A und B werden tabellarisch be-
handelt und moégliche Ausgangszustande dargestellt. Bei der logischen Verkniupfung
,2und“ wird der Ausgang 1, wenn alle Eingange ebenfalls 1 sind. [7]

Der zugehdorige Boolesche Ausdruck lautet: Y= AAB
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» NAND-Gatter
Das Schaltsymbol fur das NAND-Gatter sieht wie folgt aus:

a — }
Y
B —

Der Punkt am rechten Rand des Gatters impliziert die invertierte Funktion des NAND-
Gatters im Vergleich zum UND-Gatter. In dieser Arbeit wird ein NAND-Gatter mit
zwei Eingangen und einem Ausgang verwendet. [7]

Die zugehdrige Wahrheitstabelle sieht wie folgt aus.

R R o o »
Rl ol »r| O m
ol r| P L <

Auf der linken Seite befinden sich alle méglichen Kombinationen der Eingange. A und
B. Auf der rechten Seite ist zu erkennen, dass das Ergebnis Y immer 1 ist, aul3er wenn
alle Eingange 1 sind. [7]

Der Boolesche Ausdruck fiir die NAND-Funktion lautet:

Y=AAB

Da in diesem Projekt eine UND-Funktion benétigt wird aber nur ein NAND-Gatter vor-
handen ist, wird das Ausgangssignal des NAND Gatters an einen Inverter geflhrt.

> Inverter

Der Inverter wird auch als Komplement-Gatter oder Nicht-Gatter bezeichnet. Im Ge-
gensatz zu allen anderen logischen Gattern hat es nur einen Eingang und einen Aus-
gang und ist daher das einfachste der logischen Gatter. [7]

Das Schaltsymbol des Inverters sieht wie folgt aus:

o v
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Die zugehdrige Wahrheitstabelle sieht wie folgt aus.

AlY
0|1
10

Links sind beide Mdéglichkeiten fir den Eingang A aufgelistet. Wenn das NAND-Gatter
an den Invertereingangeine 1 liefert, dann invertiert das Nicht-Gatter das Eingangssig-
nal so dass aus der 1 eine 0 und andersherum wird. [7]

Der Boolesche Ausdruck dafur lautet:
Y=4A
Das NAND-Gatter und der Inverter kbnnen zu einem UND-Gatter zusammengefasst

werden.

Wie in Abbildung 11 dargestellt, treibt der Ausgang des Inverters den Reset-Eingang
eines D-Flipflops mit High-aktiver Reset-Funktion.

> D-Flipflop

Das D-Flip-Flop ist auch als Daten- oder Verzégerungs-Flip-Flop bekannt und gehort
zu den taktgesteuerten Flipflops. Es dient der zu einem Taktsignal synchronen Spei-
cherung eines Bits. Im Allgemeinen existieren zwei Arten von Bitspeichern und zwar
taktzustandsgesteuerte D-Latches und taktflankengesteuerte D-Flipflops. [7]

Am haufigsten werden taktzustandsgesteuerte D-Flipflops verwendet. In diesem Pro-
jekt speichert das D-FlipFlop den Schaltzustand des Abwartswandlers.

18


https://studyflix.de/player/1198

5 Auslegung des Tiefsetzstellers

Als nachstes werden alle Parameter der Schaltung fur eine Schaltfrequenz von 10
MHz dimensioniert. Die Eingangsspannung betragt 3,3V, und der Tiefsetzsteller soll
auf eine Ausgangsspannung von 1,2V geregelt werden.

5.1 Dimensionierung des LC-Glieds

Das LC-Glied wird verwendet, um das pulsbreitenmodulierte Rechtecksignal zu glat-
ten. Die Verwendung des LC-Glieds fuhrt zu einer Gleichspannung mit tGberlagertem
Dreieckssignal kleiner Amplitude. Die Energie wird in der Spule und im Kondensator
gespeichert, wenn der PMOS geschlossen ist. Diese Energie wird entladen, wahrend
der PMOS o6ffnet und der NMOS schliel3t. Das LC-Glied wird auch LC-Tiefpass ge-
nannt. Die hohen Frequenzen werden gedampft und die niedrigen Frequenzen werden
durchgelassen. Hierdurch wird das Ausgangssignal gleichmé&Riger.

Die Periodendauer T wird wie folgt berechnet:

1 1
T gy
f 10MHz

=100 ns a7)

Die Ein- und Ausschaltzeiten werden durch die folgende Formel bestimmt:
Ton =D*T =0,363 %100 ns = 36,3 ns (18)
Tout =(1—D)*T=(1-0,363) * 100 ns = 63,7 ns (29)

Die Differenz AI zwischen Maximal- und Minimalwert des Spulenstroms wird mit einem
gangigen Wert von 30 % des durchschnittlichen Laststromes angesetzt.

Al =1, *03A=02A%03=60mA
(20)

5.1.1 Berechnung der Ausgangsspule

Die Induktivitat L wird wie folgt berechnet:

(Uin—Uout)*D _ (3,3 V-1,2V)*0,363

L= =
fxAl 10MHz+*60 mA

= 1,27 uH (21)

Die Spannungswelligkeit AUc wird mit 0,1% der Ausgangsspannung bestimmt:
AU, = Ugye * 0,001 = 1,2V % 0,001 = 1,2 mV (22)

5.1.2 Berechnung der Ausgangskapazitat

Die Kapazitat C wird wie folgt berechnet:

oA 60 mA
T AUc*8+f 1,2 mA=8+10 MHz

= 0,625 uF (23)
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Fur die Spule wird ein Bauteil mit einer Induktivitat von 1,27 pH und einem Gleichspan-
nungsreihenwiderstand von 30 mQ gewahlt und flir den Kondensator eine Kapazitat
von Cout = 625 nF und einem Gleichspannungsreihenwiderstand von 20 mQ.

5.2 Dimensionierung der Regeleinheit

Fr einen spannungsgesteuerten Abwartswandler im CCM-Modus wird empfohlen, ei-
nen PID-Regler zu verwenden, der in Abbildung 3 als Operationsverstarkerschaltung
dargestellt ist. Die Ubertragungsfunktion des PID-Reglers besitzt zwei Nullstellen, de-
ren PhasenerhOhungseffekt zur Stabilisierung des Regelkreises verwendet werden
kann.

5.2.1 Bestimmung der Regelparameter

Um die Komponenten des PID-Reglers zu bestimmen, wurde eine Methode aus dem
Buch ,Pulsewidth Modulated DC-to-DC Power Conversion“ verwendet. [1]

Die PID-Regler-Ubertragungsfunktion wird wie folgt berechnet:

o, (1) arS
%

— w wz2
Gpip-regler(S) = 5 <1+ 521)*(1+i) (24)
wp1 o.)pz

Um die Steuerungsparameter zu bestimmen, werden die zuvor berechneten Werte des
LC-Glieds verwendet und ein Wert fir den Widerstand R1 im Eingangsnetzwerk des
Operationsverstarkers willktrlich gewahilt.

Cout = 625 1F ; Rpsr = 20 ma; L = 1,27 uH ; R, = 1,12 Ko (25)

5.2.1.1 Erste Polstelle
Zuerst wird die erste Polstelle w,; = w,s gewahilt.

wesr entspricht der Nullstellenkreisfrequenz des Ausgangskondensators (Cout).

Wp1 = Wesr
1 1 -
Wegy = = =80 Ms~! (26)
Resr*Cout 20 mo*x625 nF
Wesr = 2 % T * foor (27)
_ Wesr
fesr = o * T

80 Ms™1 9
fesr = T = 12,73 Ms

20



5.2.1.2 Erste Nullstelle

Als néchstes wird die erste Nullstelle auf einen Wert im Bereich w,; = (0,6 — 0,8)w,
gesetzt der leicht unterhalb der Grenzfrequenz des LC-Filters liegt.

wo entspricht der Zeitkonstante des LC-Glieds.

Wz = 0,6 * Wy

1

— — -1
Wy = T 1,12 Ms (28)
Wz =0,6%wg=2*T* fyy (29)

wz; =0,6x1,12Ms™1 =0,67 Ms™?

06w, 06x1,12Ms™?!
fz1 = =

= 107,18 KH
2T 2T d

5.2.1.3 Zweite Nullstelle

Dann wird die zweite Nullstelle auf einen Wert im Bereich w;, = (1,5 — 3)w, gelegt,
der leicht oberhalb der Grenzfrequenz des LC-Filters liegt.

Wzz = 1,5 ¥ wo =2+ T * fy, (30)
wzp =1,5%x1,12Ms 1 = 1,68 Ms™?

15wy 1,5%1,12 Ms™1

for=——= e = 267,95 KHz

5.2.1.4 Zweite Polstelle

Nun wird die zweite Polstelle mit w,, = (0,5 — 0,8)w, bestimmt. ws entspricht der
Schaltkreisfrequenz und fs der Schaltfrequenz des Tiefsetzstellers.

Wp1 = Wegsr

fo1 = fosr = 12,17 MHz

Wpy = 05w =2*1* f, (31)
ws=2*m*xf=2+m*x10 MHz = 62,83 Ms~!

wpy =5%62,83Ms™! =31,41 Ms™!

* * -1
fpz — 0,5*wg — 0,5%62,83 Ms = SMHz (32)

2T 2T

5.2.1.5 Bestimmung der Komponenten

Als letztes kdnnen die Werte der Komponenten des Reglers C1, C2, C3, R1, R2, R3 und
die Durchtrittsfrequenz wc des Abwéartswandlers wie folgt bestimmt werden.

R, = 1,12 Ko
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1 1

Cl - Rl*fpl*Z*n - 1,12 K@*12,73 MHZ*2*TT (33)
C; = 1,16 pF
1
wzz_m_z*ﬂ*fzz (34)
R2 wird wie folgt berechnet:
1
R, = wypCy Ry (35)
R, = ! 1,12 Ko = 52,1K.
27168 Ms—Lx 1,16 pF -7 OaRe
w. =01*w;,=0,1%62,83Ms™1=6,28Ms"1 (36)
_ V_mwzlwzzwc
KV - Vs wzo (37)
mit dem Verstarkungsfaktor Kv
= K*O,653M$‘1*1,68 Ms— 146,28 Ms~1 .
K, == — = 5,65 Ms~
1,12 Ms—1
K,=—2> (38)
v R,(C3+C3)
(C,+Cy) = ! = 3,39 pF
2703 =5 10Ka*565Ms—1 0 P
1 39
wpz R CZ * C3 ( )
3(C2 + C3)
Umstellen noch R3
R, = ! 40
3 . CZ * C3 ( )
w2 * (7, F¢;)
__1 41
R3 einsetzen in wz1
1
(1)21 = 1 (42)
* C3

ope * (4 E)
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Wp2.C

W1 = (C,+C3)

wz1 wird nach C2 umgeformt

_ @z * (C; + C5)

C; ™= (43)
c, = 0,67Ms~1 x 3,39 pF = 72,76 FF

31,41 Ms1
Cs = (C,+C3) — C, = 3,39 pF — 72,67 FF = 3,31 pF
Ry=——= : = 448,60 Ko

wz1%C3 0,67 Ms—1%3,31 pF

Die folgende Formel wird verwendet, um die Grenze zwischen DCM-CCM-Modus zu
erreichen.

2L
Rcrit = m (44)

2%1,27uH
(1-0,363)*100nF

= 39,872

Rerit =

Die Grenze wird erreicht, wenn fur den Lastwiderstand RL = Rerit gilt.

120.0

100.0

Abbildung 14: Spulenstromverlauf nach der Grenzanpassung

Wie in Abbildung 14 zu sehen ist, befindet sich der Wandler nach der Wahl eines Last-
widerstands von RL = Reit = 39,87Q an der Grenze zwischen dem CCM- und dem
DCM-Betrieb. Dies ist daran zu erkennen, dass der Spulenstrom den Wert Null er-
reicht. Das bedeutet, dass die Vorhersage von Formel 44 fur den kritischen Widerstand
zutrifft.
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5.3 Transiente Simulationsresultate

Die Schaltung wurde, wie oben beschrieben, an die Schaltfrequenz von 10 MHz und
die weiteren Spezifikationen aus der Tabelle auf Seite 2 angepasst und anschliel3end
simuliert.

Abbildung 15: Wichtige Signale des Tiefsetzstellers a) kleiner Lastfall b) groRRer Last-
fall

In Abbildung 15 sind in rot die Ausgangsspannung, in lila der Ausgangsstrom, in grin
der Spulenstrom, in gelb die Ausgangsspannung des Operationsverstarkers, in blau
das Rampensignal und in orange das PWM-Signal zu sehen. Die Ausgangsspannung
des Operationsverstarkers wird Gber einen Komparator mit dem Rampensignal vergli-
chen. Der Vergleich erzeugt ein pulsweitenmoduliertes Signal am Komparator-Aus-

gang.

» Wenn die Ausgangsspannung des Operationsverstarkers grol3er als das Ram-
pensignal wird, gibt der Komparator eine logische ,0“ aus. In diesem Fall schal-
tet sich der PMOS ein, und der NMOS schaltet sich aus.
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» Wenn die Ausgangsspannung des Operationsverstarkers kleiner als das Ram-
pensignal wird, gibt der Komparator eine logische ,1“ aus. In diesem Fall schal-
tet sich der NMOS ein, und der PMOS schaltet sich aus.

Wie in Abbildung 15 a) und b) zu sehen ist, hat die angeschlossene Last einen Einfluss
auf die absoluten Werte des Spulenstroms, wahrend die relative Stromanderung un-
verandert bleibt. Die ist darin begrindet, dass der Mittelwert des Spulenstroms dem
Laststrom entspricht.

5.4 Stabilitatsanalyse

Fur die Stabilitatsuntersuchungen kann die PSS-Analyse in Kombination mit der
PSTB-Analyse verwendet werden, um nun zu Uberprifen, ob die berechneten Para-
meter auch tatsachlich passen und daftir sorgen, dass der Wandler stabil ist.
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Abbildung 16: Phase (in griin) und Amplitude (in rot)

Im Bode-Diagramm ist die Phase in Grad (in grtin) und die Amplitude in Dezibel (in rot)
dargestellt. Die X-Achse ist logarithmisch von 1Hz bis 10 MHz skaliert. Die Phasenre-
serve liegt bei ca. 60,035 Grad, und die Amplitudenreserve betragt ca. 22,78 dB.

Mit einer Phasenreserve von 60,035° ist der Wandler stabil und hat auch eine hohe
stationdre Genauigkeit. Das bedeutet, dass die berechneten Parameter tatséchlich
passen und dafir sorgen, dass der Wandler stabil ist.
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6 Umsetzung der DCM-Schaltung im synchronen Tiefsetzsteller

Das Komparatorsignal, welches den PMOS Transistor treibt, wird zusatzlich noch auf
ein UND-Gatter gefihrt, dass in diesem Projekt, wie bereits erwahnt, aus einer Rei-
henschaltung aus einem NAND-Gatter und einem Inverter zusammen gesetzt wird.
Der zweite Eingang des AND-Gatters wird von der Nullstromdetektionsschaltung ge-
trieben. Hierfur greift ein Verstarker, der in diesem Projekt durch eine spannungsge-
steuerten Spannungsquelle idealisiert wird, die Spannung am Sense-Widerstand ab.
Solange diese Spannung positiv ist, liefert auch die spannungsgesteuerten Span-
nungsquelle einen positiven Wert andernfalls einen negativen Wert. Die Spannung der
spannungsgesteuerten Spannungsquelle wird Gber einen weiteren Komparator mit OV
verglichen. Sobald die Spannung am Sense-Widerstand negativ wird, ergibt dieser
Vergleich eine logische Null und das UND-Gatter gibt ebenfalls eine logische Null aus.
Dies fuhrt zur Aktivierung des low-aktiven Resets des D-FlipFlops, wodurch das Aus-
gangssignal zurickgesetzt wird und der NMOS Transistor sich wieder 6ffnet. Der
Schaltprozess beginnt von Neuem, sobald das Rampensignal wieder oberhalb der
Ausgangsspannung liegt und das Komparatorausgangssignal den PMOS Transistor
wieder schlief3t.

Abbildung 17: Umsetzung der DCM-Schaltung im synchronen Tiefsetzsteller

Eine typische Schaltperiode bei DCM Betrieb nimmt dann den folgenden Verlauf.
Wenn die Ausgangsspannung des Operationsverstarkers grof3er als das Rampensig-
nal wird, gibt der Komparator eine logische ,0“ aus. In diesem Fall schaltet der PMOS
sich ein. Als Folge wird die Eingangsspannung an die Spule durchgeschaltet. Wahrend
dieser Zeit ist der NMOS ausgeschaltet und der Strom durch die Spule steigt an,
wodurch das LC-Glied aufgeladen wird.

Wenn die Ausgangsspannung des Operationsverstarkers kleiner als das Rampensig-
nal wird, gibt der Komparator eine logische ,1“ aus. Dadurch 6ffnet sich der PMOS
Transistor. Das Komparatorsignal wird zwei mal invertiert und damit leicht verzogert
an den Takteingang eines D-FlipFlops gefiihrt, dessen Eingang fest auf eine logische
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Eins gesetzt ist. Durch die steigende Flanke beim Ubergang des Kompatorausgangs-
signal von Null auf Eins wird die logische Eins am Eingang des D-FlipFlops gespeichert
und auf den Ausgang gegeben. Das FlipFlop Ausgangssignal steuert schliel3lich den
NMOS Transistor, der sich daraufhin schlie3t. In diesem Schaltzustand nimmt der
Strom durch die Spule ab, wodurch das LC-Glied entladen wird.

Die Spannungsdifferenz zwischen Ux und Uaus hat eine grof3e Auswirkung auf die
Richtung des Stromflusses durch die Spule. Wenn Ux kleiner als Uaus ist, fallt der
Strom durch die Spule ab, wodurch sich das LC-Glied entladt. Bleibt die Spannung Ux
kleiner als Uaus, wenn die Spule vollstdndig entladen worden ist, nimmt der Spulen-
strom negative Werte an.
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7 Erweiterung der DCM-Schaltung um einen zusatzlichen Schalter
parallel zur Induktivitat

Simulationen haben gezeigt, dass es nicht ausreichend ist, den NMOS Transistor zu
offnen, sobald der Spulenstrom negativ wird. Grund hierfir ist, dass der negative Spu-
lenstrom den Schaltpunkt Ux so weit entladt bis dieser negativ wird. In Folge tauschen
Drain und Source des NMOS Transistors ihre Rollen und es bildet sich eine positive
Gate-Source Spannung aus, obwohl die Gate-Spannung auf Masse gehalten wird und
der negative Spulenstrom fliel3t weiter. Um dies zu verhindern, wird ein NMOS-Tran-
sistor parallel zur Spule und zum Sense-Widerstand geschaltet.

By

Abbildung 18: Umsetzung des NMOS-Transistors parallel zur Induktivitat

Fur den korrekten Betrieb muss ein Signal verwendet werden, das diesen zusatzlichen
Transistor zum richtigen Zeitraum 6ffnet und schlief3t. Um ein passendes Signal aus-
findig zu machen, wurden alle wichtigen Spannungssignale simuliert und geschaut,
wie sie verlaufen.

Abbildung 19: Wichtige Signale des Tiefsetzstellers in DCM-Betrieb mit zwei Phasen

Nach der Durchfihrung der Simulation wurde festgestellt, dass der Schalter schliel3en
soll, wenn das NMOS-Steuersignal auf OV und das PMOS-Steuersignal auf 3,3V liegt.
Um beide Bedingungen zu erflillen, missen beide Signale durch ein logisches Gatter
miteinander verkniupft werden, d.h., wenn das NMOS-Steuersignal auf 0 und das
PMOS-Steuersignal auf 1 liegt, muss das logische Gatter eine 1 ausgeben.
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Abbildung 20: Umsetzung des NMOS-Transistors und des UND-Gatters im synchro-
nen Tiefsetzsteller

Hierfir wurde das NMOS-Steuersignal invertiert und mit dem PMOS-Steuersignals
Uber ein UND-Gatter verknupft. Dadurch entsteht ein drittes Signal, welches den
NMOS-Transistor einschaltet bzw. ausschaltet. Der NMOS-Transistor kann mit einer
Gate-Source Spannung von bis zu 3,3V angesteuert werden. Hier wurde die Source
auf den Ausgang gelegt und das Gate an das Steuersignal angeschlossen. Wenn die
Source-Spannung auf 1,2V und das Gate-Signal auf 3,3V liegt, dann nimmt die Gate-
Source-Spannung einen Wert von 2,1V an. Um den Transistor voll auszusteuern,
muss das Steuersignal um 1,2V von 3,3V auf 4,5V angehoben werden, wodurch die
Gate-Source-Spannung einen Wert von 3,3V erreicht. Deshalb wurde eine VCVS-
Quelle verwendet, die als Level-Shifter fungiert und den Signalpegel anhebt.
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Abbildung 21: Wichtige Signale des Tiefsetzstellers im DCM-Betrieb mit drei Phasen

In Abbildung 21 ist ein Schaltzyklus unter Einbeziehung des Kurzschlusstransistors
parallel zur Spule dargestellt. Die Schaltperiode beginnt bei einer Simulationszeit von
56us wenn der PMOS-Steuersignal ENPMOS den Wert Null annimmt und der PMOS
Transistor schlieRt. Ux nimmt dadurch den Wert der Eingangsspannung an. Uber der
Spule fallt eine positive Spannung ab und der Spulenstrom steigt linear an. Nach etwa
15ns nimmt das PMOS-Steuersignal ENPMOS und das NMOS-Steuersignal den Wert
eins an. Dadurch 6ffnet sich der PMOS und der NMOS schlief3t. Die Spannung Ux wird
auf Masse gezogen. Uber der Spule fallt jetzt eine negative Spannung ab und der
Spulenstrom sinkt. Wenn der Spulenstrom nahezu O A geworden ist, wird das Steuer-
signal des Kurzschlusstransistors auf Eins gesetzt. Dadurch schlief3t sich der Kurz-
schlusstransistor und Ux nimmt den Wert von Uout an. Die Spannung Uber der Spule
entspricht damit OV und der Spulenstrom bleibt unveréandert bei nahezu 0 A. Die
Schaltperiode beginnt von Neuem, sobald der PMOS Transistor schlieft.

Effizienz-Berechnung der DCM-Schaltung

Mehrere Simulationen wurden mit einem Tiefsetzsteller mit DCM-Schaltung und ohne
DCM-Schaltung mit unterschiedlichen Lastwiderstandswerten durchgefiihrt. Gleich-
zeitig wurden in den Simulationen die Eingangsleistung, die Ausgangsleistung sowie
die Effizienz mit Hilfe des Cadence-Calculators berechnet, um zu tGberprifen, ob die
Schaltung ein verbessertes Verhalten zeigt.
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Tabelle 1: Effizienz-Berechnung mit und ohne DCM-Schaltung

Pin Pout Effizienz (Pout
/Pin)
50Q 54,81 mW 28,8 mW 52,55%
Tiefsetzsteller mit 1000 36,78 mW 14,4 mW 39,15%
DCM-Schaltung 200Q 29,62 mW 7,2 mW 24,31%
500Q 25,31 mW 2,88 mW 11,37%
50Q 56,19 mW 28,8 mW 51,25%
Tiefsetzsteller ohne 1000 41,82 mW 14,4 mW 34,44%
DCM-Schaltung 200Q 34,62 mW 7,2 mW 20,08%
500Q 30,30 mW 2,88 mW 9,5%

In der oberen Tabelle sind die berechneten Ein- und Ausgangsleistungen sowie die
mit Hilfe des Cadence-Calculators berechnete Effizienz dargestellt. Der Tiefsetzstel-
ler mit DCM-Schaltung wird bei Verwendung eines niedrigen Widerstands eine hohe
Effizienz erreichen. Im Gegensatz dazu ist die Effizienz sehr gering, wenn ein hoher
Widerstand eingesetzt wird. Gleiches gilt fir den Tiefsetzsteller onne DCM-Schaltung.
Beim Vergleich der beiden Schaltungen ist jedoch zu sehen, dass die Effizienz des
Tiefsetzstellers mit DCM-Schaltung bei niedrigen Widerstanden héher ist.

7.1 Dimensionierung eines NMOS-Transistors als Schalter parallel zur Indukti-
vitat

Bei der Dimensionierung des Kurzschlusstransistors ist es das Ziel das Potenzial Ux
sehr schnell auf die Ausgangsspannung aufzuladen. Diese Zeit, die benotigt wird, um

den Knoten Ux umzuladen, hangt von zwei Gro3en ab namlich dem On-Widerstand
des Kurzschlusstransistors und der parasitaren Kapazitat am Knoten Ux.

7.1.1 DC-Simulation zur Anzeige des Arbeitspunktes

Zur Extraktion des On-Widerstandes des Kurzschlusstransistors und der parasitéaren
Kapazitaten aus DC-Simulationen wurde eine spezielle Testbench verwendet. Im Prin-
zip mussen drei Schaltungen aufgebaut werden (Abbildung 26). Hierbei wurden DC-
Spannungsquellen eingesetzt, um die passenden Potenziale an die Source, das Drain
und das Gate der Transistoren anzulegen wie sie in der tatsachlichen Schaltung zu
erwarten sind.

Beim NMOS-Transistor, der parallel zur Spule liegt, wird das Gate auf 4,47V, die
Source auf 1,2V und der Drain auf OV gelegt. Beim PMOS sind das Gate und die
Source kurzgeschlossen und liegen auf 3,3V wahrend der Drain ein Spannung von 0V
annimmt. Beim NMOS sind das Gate, die Source und der Drain auf OV. Bei diesen
Spannungsverhaltnissen wurden DC-Analyse-Simulationen durchgefihrt.
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7.1.2 OP-Funktion mit Hilfe des Calculators

Der Calculator im Cadence Virtuoso Entwurfswerkzeug verfugt tber umfangreiche
Maglichkeiten zur numerischen Analyse und Bewertung von Simulationsergebnissen
unter Verwendung von besonderen Funktionen und einfachen mathematischen Aus-
drucksformen. Der Calculator speichert die Ergebnisse in einem sogenannten Stapel
nach dem Prinzip last-in-first-out. [6]

Virtuoso (R) Visualization & Analysis XL calculator

Fle Tods Wew Options Constants Help cadence
4| InComextResultsDB: none specified B

2pp plot  erpiot || average

vt |t | Svde | Divs Lios | @op oot o mp | o own o Sp s wvswr o hp Jzm

|_i(|._,i[ . idc — is . opt . var |‘,vn2 i Zp L Yp  Bd . data

| Off _ Family _ Wave | aip | Tn 7] [Append B rectanzuar B 6% | B

Key P... B0 [ orfor.mcaa]

7/ B |8/

4|5 |6

T | 3

A Ay B | M = | Hme Nas | *% T i

™ D B B B R | B s | EE SR
|_Function Panel & x
A n A

Wx  abs asinh  bandwidth  compressionVRI cross delay dutyCyce  eyeDiagram freq gac_gain gmin groupDelay  histogram 2D inl ipnWRI loadpull ne_freq
10%*x abs jitter atan  busTransition conjugate dza deriv evmQAM  fallTime freq jitter ganBwProd gmsg gt ifreq nt itime  log10  nec_gain
PN acos atanh  clip convolve dBID dft  ewnQpsk  firstVal frequency gamMargin  gp gurmix ih nteg  kf Isb nf

RN acosh average compare cos dB20 dftbb exp flip ga getAsciiWave gpc_freq harmonic iinteg ntersect lastVal Ishift nfmin

azd  asin bif compression cosh dBm anl  eyespertune fourEval gac_freq  gmax Bpc_gain harmonicFreq imag ipn n mag nomagQ

5 ' J—__\

Stack & x|
(¥ OP(™/MO","cdd ™)

He |oPrvME"cdan) =
K | OPCIMI"ron”)

& |oPrmatnronn)

% | opryminronn

status area
n

Abbildung 22: Hauptansicht des Calculators

Die Schaltflachen im oberen Drittel des Calculators ermdglichen mit einem Klick die
Auswahl von Arbeitspunkt -, Grof3signal - oder beliebigen Signalgleichungen aller gén-
gigen Simulationsarten (DC, AC, Trans) aus dem Schematic. [6]

Ein Klick auf die Schaltflache op 6ffnet ein Fenster, in dem man eine Instanz aus dem
Schaltplan auswahlen kann. Durch einen Click auf den Transistor im Schaltplan 6ffnet
sich eine Auswabhlliste mit den fur den gewéahlten Transistor verfigbaren Arbeitspunkt-
grolRen. In diesem Fall wurde die Kapazitéat cdd ausgewahlt und mit OK bestétigt. [6]

Um den Simulationsausdruck als Ausgabe zu verwenden, muss dieser in das ADE-L-
Fenster Ubertragen werden. [6]
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Abbildung 23: Eingerichtete Simulation im ADE-L-Fenster (a),(b) Kapazitat am
NMOS bzw. PMOS-Knoten und (c) On-Widerstand des zusatzlichen Kurzschluss-
transistors
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7.1.3 Anzeige des Arbeitspunktes

Nach erfolgreicher Ausfiihrung dieser DC-Simulation lassen sich alle Spannungen an
den Knoten der Schaltung und der Arbeitspunkt aller benutzten Komponenten anzei-
gen. Die Arbeitspunkte kbnnen auch in der Menu-Ansicht oder im Kontextmenu ange-
zeigt werden, welches sich mit einem Rechtsklick auf den Transistor 6ffnet. Uber An-
notations > Setup gelangt man in das Annotation- Setup-Fenster(siehe Abbildung 24).

[6]

) Properties.. Q
Descend Edit... 5hift+E
Descend Read... E

Edit In Flace

 Zoom To Selected

Annotations
MNet Names
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Clear Term Labels

Component Parameters

Clear Param Labels

Setup...
: gescrolifnil "s" nil) R: =

Abbildung 24: Aufruf des Setups zur Einstellung der Annotations

Im Annotation-Setup-Fenster im Bereich Cell wird das erwiinschte Bauteil ausgewahlt.
Wie in Abbildung 25 zu sehen ist, kann eine zuséatzliche Arbeitspunkinformation in ei-
nem der freien Expression-Felder ausgewahlt werden. In diesem Fall werden der On-
Widerstand (Ron) des zusatzlichen NMOS-Transistors und die Kapazitat (cdd) des
NMOS-PMOS-Transistors ausgewahlt. [6]
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Abbildung 25: Anzeigen der Kapazitat des Transistors

Anschliel3end wird das Fenster mit einem Klick auf OK geschlossen. Damit wird die
Kapazitat an den NMOS und PMOS-Knoten und der On-Widerstand des Kurzschlus-
stransistors im Arbeitspunkt angezeigt.
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b) c)

Abbildung 26: Angezeigte Arbeitspunkt a) der On-Widerstand des Kurzschlusstran-
sistors b) die Kapazitat an den NMOS-Knoten c) die Kapazitdt an den PMOS-Knoten

7.1.4 Zeitkonstanten-Berechnung

Der Transistor kann den Punkt Ux nicht innerhalb von Os umladen, sondern erst nach
einer gewisse Zeit. Diese Einschaltdauer hangt von der Kapazitat an den Elektroden
der NMOS und PMOS- Transistoren und vom On-Widerstand des Kurzschlusstransis-

tors ab.
Die Zeitkonstante lasst sich mit der folgenden Formel berechnen.

T=Rx*C (45)
T = 3,7040 * (44,48pF + 123pF)
T =620,3ps

Die Anstiegszeit trise des Ux Signals betragt ungefahr 2,2mal der berechneten Zeitkon-
stante. Dadurch ergibt sich:

trise = 2,2 % 620,3ps = 1,36ns (46)
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Abbildung 27: Spannungsabfall bei der Spule

Wie in Abbildung 27 zu sehen ist, betragt die Anstiegszeit 1,57ns. Die berechnete An-
stiegszeit trise stimmt fast mit der simulierten Uberein. Das bedeutet, dass Ux sehr
schnell auf die Ausgangsspannung aufgeladen wird.

37



8 Stabilitat des Regelsystems

8.1 Modellierung und Analyse von PWM-Wandlern im DCM-Betrieb

Reale DC/DC-Wandler werden sowohl im CCM- wie auch im DCM-Bereich betrieben.
Wenn DC/DC-Wandler vom CCM- in den DCM-Betrieb wechseln, &ndert sich die
Kleinsignaldynamik. Deswegen werden ein neues Kleinsignalmodell und eine neue
Stabilitatsanalyse notwendig. [1] Da DC/DC-Wandler nichtlineare zeitvariante Sys-
teme sind, werden Gleichungen hergeleitet, mit denen die Kleinsignaldynamik der
Wandler beschrieben werden kann. Zur Eliminierung der zeitvarianz werden gemittelte
Gleichungen aufgestellt, die linearisiert werden.

8.1.1 Mittlere Gleichungen fur PWM-Schalter in DCM

Zur Erklarung der Modellierung der DCM-Dynamik wird ein Abwarts-/Aufwartswandler
zu Grunde gelegt. Die Modellierungsergebnisse konnen aber auf alle drei grundlegen-
den DC/DC-Wandler (Abwéartswandler, Aufwartswandler, Abwarts/Aufwartswandler)
Ubertragen werden, da sie nicht von der gewahlten Wandler-Topologie abh&ngig sind.
In Abb. 28 (a) sind in der Abwarts-/Aufwartswandler-Schaltung die folgenden Bezie-
hungen beschrieben: [1]

Uac(t) = Vg
17cp )=V (47)

Auf der Grundlage der Volt-Sekunden-Balance-Bedingung ist der errechnete Durch-
schnittswert der Induktionsspannung gleich null, 7, = 0. [1] Fur die Kleinsignalmodel-
lierung ersetzt der PWM Schalter in Abbildung 28a die Leistungstransistoren und re-
prasentiert so die Gleichstrom und Kleinsignaleigenschaften des nichtlinearen Teils
des Wandlers.
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Abbildung 28: Abwarts-/Aufwartswandler und DCM-Wellenformen des PWM-Schal-
ters, (a) Abwarts-/Aufwartswandler, (b) Wellenformen des PWM-Schalters in DCM [1]

Abb. 28 (b) zeigt die Stromkurven des PWM-Schalters der ersten beiden Schaltpha-
sen. Fur die Mittelwerte dieser Strome qgilt:

i, =%fi(t) dt

11 ineak

mit T =T, Ta =7 5 lpear * ATy = =2 d
und
1, = % [i()dt
11 lipeak

Tp = ? Eineak *dyTg = 2 dy

a iL eak ~ iL eak
1. = =Per 1 = ZPear g

Daraus folgt:
] 2x1,(t) 2x 1,00
lipeak = d117 = da (49)

Dabei ist i;,.qx der Spitzenwert des Spulenstroms. Die Gleichung (49) ergibt einen
Zusammenhang zwischen den gemittelten Stromen ia und ip des PWM Schalters. [1]

d
(1) = 4" i (1) (50)
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Aus Abb. 28 kdnnen zwei verschiedene Ausdriicke flr i),.,, abgeleitet werden.[1]
: Vs Vgc(t
lLpeak = des = UT()de

Uep(t)

, Vi

lipeak = Tode =7 d, T (51
, Vac (1) Uep (£

itpeak = = —dTs = ——diT; (52)

Mit Hilfe dieser Ausdriicke kann der folgende Zusammenhang zwischen den Mittel-
werten der Spannungen am PWM-Schalter ermittelt werden.

_ dy
Tge(t) = 7 * Uep ®)
und

ﬁcp(t) = dil * Vg (0) (53)

Der Parameter d und di fiir die durchschnittlichen Schaltungsvariablen und die zu-
grunde liegenden Betriebsbedingungen werden unter Verwendung der Gleichungen
(48) und (51) wie folgt ausgedrtickt: [3]

Iq(t) %2 = ﬁcp(t) N

ineak = d I dq T
1, () Uep (t)
aT * 2 = sz * les

und fur die Auflésung nach di umgestellt zu:

2Lfii, () 2LfiT, (1)
VU dug () d (D)

(53)

Wobei f; = Ti der Schaltfrequenz entspricht. Zur Beschreibung der gemittelten Dyna-

mik des PWM-Schalters im DCM-Betrieb werden die Gleichungen (50), (51) und (53)
wie folgt kombiniert: [1]

Ta(t) = .“Tp ® ; 17cp(t) = UTqc (D) (54)

i O N 71 O)
o T 2,0 2LAL,0

(55)
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8.1.2 Linearisierung der Mittelwertgleichung und des Kleinsignal-Schaltungs-
modells

Durch die Linearisierung der resultierenden Gleichungen mit Hilfe der Taylorreihe und
die Kombination der Gleichungen (54) und (55) ergibt sich ein Satz von Kleinsignal-
gleichungen. [1]

Durch Kombination von (54) und (55) ergibt sich:

d? Dac(t) d? Dac(t)

() = .ufp(t) = mlp(t) = 2L,

D? V.

Es gilt I, =
2Lfs

df(D,Vac) 5 df (D, Vac)
[, = d 7
a ap “tTay. e

VoeD . D?
d+_2LfSVaC

~

T

Danach werden die resultierenden Gleichungen linearisiert:

. I, . 21, .
() = v Vac () + D d(t)
ac

la wird nach i,umgeformt:

i,(t) = DZV“”V ® + ZDZV“C&t
I’a()_ ZLf:gVaC ac sz:SD ()
1,(t) = b? |4 (t)+DVaCc2t
la()_ ZLf:g ac Lf:g ()
. ac [a
mitr; ZK und k; = D
1. R
ta(t) = —Voc() + Kid () (56)
L
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Durch Kombination von (55) und (56) ergibt sich:

2Tac(t)  d?D%4c(2)
2LfUep(t)  2LfiTep(t)

Tp (t) = Ugc(t)

df (D, Vac Vep) 5, AF (D, Vac Vo), A (D, Vi, Vey)

i, = 11/
P dD av,, ac dVzp p
. DV?, J+ D? Ve 0 Dz Vzac -

l =

P LfViy LfVep 2ng p

Danach werden die resultierenden Gleichungen linearisiert:

20, 21, 21,
() = T2 Tac(®) + T2 + 72T (6)

ac cp

lp wird nach i,umgeformt

22, 2D2V2,, . 2172
0, (t — —d(t —V t
DZVacA DV?,, D?*V?,.
t) = t)+ ———— d t) + ——— V(¢
) 21, 21, Ven
mltgf=V— k0=7undr0=l—
ac p

lp(t) - ngac(t) + kod(t) +— Vpc(t)



Aus den obigen Gleichungen (56) und (57) setzen sich die Kleinsignalgleichungen fir
den PWM-Schalter im DCM-Betrieb zusammen. [1]

In Abb. 29 wird ein einfaches Schaltungsmodell der Kleinsignalgleichungen (57) ge-
zeigt. Es wird DCM-PWM-Schaltermodell genannt und umfasst die Widerstandspara-
meter ri und ro. Die Kleinsignaldynamik des Modells wird durch die Widerstandspara-
meter bestimmt. Man erhalt DCM-Kleinsignalmodelle fiir die drei grundlegenden
Wandler, indem man den PWM-Schalter durch das DCM-PWM-Schaltermodell er-
setzt. In Abb. 30 wird ein Abwarts-/Aufwartswandler und sein DCM-Kleinsignalmodell
dargestellt. [1] Die Kleinsignalwiderstande dampfen den Tiefpassfilter. Sie treten auf,
da sie die Lastabhangigkeit des Tastverhaltnisses im DCM-Betrieb repréasentieren. [9]

la Iy
a >

4

+ . é"ﬁ (lD kid Cl:)gfﬁac Cl)knn} v,

+
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Abbildung 29: Kleinsignalmodell fur PWM-Schalter im DCM-Betrieb [1]
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Abbildung 30: Abwarts/Aufwartswandler und DCM-Kleinsignalmodell, (a) Ab-
warts/Aufwartswandler, (b) DCM-Kleinsignalmodell [1]

Fur das Kleinsignalmodell des Tiefsetzstellers missen die Positionen p und ¢ des
PWM Schalters im Vergleich zum Aufbau im Buck/Boost-Wandler vertauscht werden.
Die hergeleiteten Gleichungen bleiben weiterhin gultig. Das resultierende Ergebnis
ist in der nachfolgenden Abbildung zu sehen. [9]
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Abbildung 31: Kleinsignalmodell des Buck Converters [9]

8.1.3 Analyse der DCM-Kleinsignal-Dynamik

Das in Abb. 29 gezeigte DCM-PWM-Schaltermodell ist gut flr die Simulationen im
Frequenzbereich geeignet. Dennoch ist eine Analyse des DCM-PWM-Schaltermodells
zum Erhalt von Ausdriicken fir die Ubertragungsfunktionen notwendig. Die Ergebnisse
der Analyse sind in Tabelle 2 zusammengefasst. Demnach hat die Ubertragungsfunk-
tion vom Tastverhaltnis zur Ausgangsspannung Gvd(s) fur alle drei PWM-Basiswandler
die folgenden Werte ergeben: [1]
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Tabelle 2: Ausdriicke fur Gva(s) fur drei Basisumwandler in DCM [1]

5 ) ( 5
1+ —
Cebetyp Ly o

2Va l - M . 20
Kg=="2_—— with M =
T b 2 M b . BL
+ + RT.
1 2-M My?
Y ERT-M wp = 21( )
1
tdphp = O3 Lidpye = H
Boost converter
2V, M —1 _ 1 [ 2D%RT,
K, = D M =1 with M=E[I+ 1+ I J
1 2M - _Nl—l,nw2
YT R M- W =S TTD
R 1
ehp = Y tedp g = -
"ML CR,
Buck/boost converter
Vi RT,
Ka=7 M=Dy5e
2 1/
“el = CR g2 zf’(1+|;M
R 1
thpp = ——————— gy = ——
MO+ ML CR,

Hier wird nur die Ubertragungsfunktion der Leistungsstufe des Tiefsetzstellers weiter

betrachtet.

Gpa(s) = Ky

S
Wesr)

1+

(1+w

(58)

YA +—)

r1 p2
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Aufgrund der Kleinsignalwiderstande im DCM-Betrieb wird der Tiefpassfilter gedampft,
so dass sich zwei reelle Polstellen bilden. Im Gegensatz zum CCM-Betrieb, bei dem
der LC-Filter einen komplexen Doppelpol formt, ergeben sich unterschiedliche dyna-
mische Verlaufe der Leistungsstufe Gvd(S) im Frequenzbereich. Im weiteren Verlauf
werden die beiden Polstellen der Leistungsstufe im DCM-Betrieb fir die gegebene
Spezifikation berechnet.

Bestimmung der ersten Polstelle:

Ein Hilfsparameter K fir die Bestimmung des Wandlungsverhaltnis berechnet sich wie
folgt:

2L
K= Rfs (59)
2%1,27uH*10MH
K= - ~ =0,181
1400
Beispielhaft wird hier ein Lastwiderstand von 1402 angenommen.
Das Umwandlungsverhéltnis M wird wie folgt berechnet:
2
M= — (60)
1+ ;1 + D?
2
M= oo 0
* )
1+ /1 + 03637
1 2-—-M
T RcTT-M (61)
1 1-0563 o 1
= * =
“P1 = 1400+ 625nF 2-0563 O 7000
wp1  37,59ks™!
for=——= = 5,98kHz
Bestimmung der zweiten Polstelle:
M. 2
wp2 = 2% f,(5) (62)
0,563

wp2 = 2 10MHz(

2 -1
0363 = 48.14Ms
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Nach dieser Rechnung konnte festgestellt werden, dass ein Pol zu niedrigen Frequen-
zen und der zweite Pol zu hohen Frequenzen verschoben wird.

Bestimmung der Frequenz der zweiten Polstelle:

Durch die Gleichung (61) wird der dominante Pol der Leistungsstufe ermittelt. Ein zwei-
ter Pol wird mit Hilfe der folgenden Gleichung bestimmt: [1]

_ 22
o =% ©?
48,14MHz
p2 = — = 7,66MHz
S0
__“p2 s _
fo2 = o > T 7,66MHz > 3,18MHz

In der Gleichung ist deutlich zu erkennen, dass die Frequenz der zweiten Polstelle des
LC-Filters grofer als die Schaltfrequenz durch 11 ist und tUber 3 MHz liegt.

Das Umwandlungsverhaltnis M im DCM Betrieb ist stets groRer als das Umwandlungs-
verhaltnis im CCM Betrieb.

Um nun zu Uberprifen, ob die berechneten Parameter auch tatséchlich passen und
daflr sorgen, dass der Wandler stabil ist, missen die Untersuchungen im Frequenz-
bereich mit Hilfe der Simulationssoftware durchgefihrt werden. Fir die Stabilitatsun-
tersuchungen kann die PSS-Analyse in Kombination mit der PSTB-Analyse verwendet
werden. Die Periodic Steady State (PSS)-Analyse ist eine Methode aus dem Hochfre-
guenz (RF)-Schaltungsentwurf. Hierbei wird eine Kleinsignal-Analyse in einem perio-
dischen Arbeitspunkt durchgefiihrt. Berechnet wird das periodische stationare Verhal-
ten einer Schaltung fur eine gegebene Frequenz. Fir die Untersuchung der Stabilitat
erfolgt eine Linearisierung um den Arbeitspunkt.

In der Stabilitatsanalyse muss eine Probe-Einheit eingefligt werden, die bestimmt, an
welcher Stelle der Regelkreis wéahrend der Analyse geotffnet wird. Es gibt zwei ver-
schiedene Arten von Probes, die fur Single-Ended-Messungen verwendet werden kon-
nen, und zwar eine iprobe oder eine Gleichspannungsquelle vdc. Die Probes werden
in die zu messende Ruckkopplungsschleife gelegt. Die Polaritat der Probe ist beliebig,
aber die Position ist wichtig. Die Probe sollte so platziert werden, dass die Schleife
vollstandig unterbrochen wird. In dieser Arbeit wird eine probe verwendet und am Aus-
gang platziert.
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Abbildung 32: Abwartswandler mit eingebauter IProbe und Kleinsignalmodell

8.2 Simulationsuntersuchungen des geschlossenen Regelkreises im DCM-Be-
trieb

Beim Entwurf der gesamten Regelstrecke muss die Ubertragungsfunktion vom Tast-
verhaltnis zur Ausgangsspannung Gud(s) sowohl im CCM- als auch im DCM-Betrieb
betrachtet werden, um auszuschliel3en, dass sich die dynamischen Eigenschaften des
Regelkreises beim Ubergang vom CCM-Betrieb in den DCM-Betrieb verschlechtern.
Im CCM- Betrieb verursacht der Doppelpol in der Ubertragungsfunktionen der Leis-
tungsstufe einen Phasenabfall von 180°, was einer grof3en Phasenverzdgerung in der
gesamten Regelstrecke entspricht, die destabilisierend wirkt. Im DCM-Betrieb fuhrt der
dominante Pol lediglich zu einem Phasenabfall von 90°. [1]

Zur Stabilisierung der Regelstrecke ist es erforderlich, ein Kompensationsnetzwerk zu
entwerfen, welches durch gezieltes platzieren von Null- und Polstellen die Eigenschaf-
ten des Systems im Frequenzbereich verbessern und fur eine ausreichende Phasen-
reserve sorgen. Da fur den CCM-Betrieb jedoch ein Doppelpol kompensiert werden
muss, und im DCM-Betrieb nur ein dominanter Pol, ist die Auslegung eines geeigneten
Kompensationsschemas fiir den CCM-Betrieb anspruchsvoller und sollte auch im
DCM-Betrieb eine ausreichende Stabilitat gewéhrleisten. Aus diesem Grund wird emp-
fohlen, die Kompensation im CCM-Betrieb auszulegen und flr beide Betriebsarten an-
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zuwenden. Hierfur werden die im vorherigen Kapitel berechneten Kompensationspa-
rameter in das Simulationsmodell implementiert und das System zusatzlich im DCM-
Betrieb auf Stabilitat Uberpruft.

Im Allgemeinen stellt die Ubertragungsfunktion die Verkniipfung zwischen Ein- und
Ausgang eines Ubertragungssystems dar. Im Kontext des Abwartswandlers werden
die Ubertragungsfunktionen des PID-Reglers mit der Ubertragungsfunktion der Leis-
tungsstufe und der Ubertragungsfunktion des PWM-Modules kombiniert. Daraus ergibt
sich die Ubertragungsfunktion des gesamten Systems wie folgt:

_ Kk _ (1+o)(1+55) - (1+ 7))

(64)
* (1 +wim)2(1 +wip2)2

E,(s)

8.3 PSS/ PSTB Analyse

Um eine erfolgreiche PSS-Simulation durchzufiihren, missen die folgenden Schritte
erfullt werden.

Schritt 1: Ausfuhren einer transienten Simulation, um den Zeitpunkt zu ermitteln, ab
dem das System den eingeschwungenen Zustand erreicht hat und die Ausgangs-
spannung stabil wird.

Abbildung 33: Ausgangsspannungssignal des Abwartswandlers
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Schritt 2: Konfiguration der PSS-Simulation

Choosing Analyses -- ADE L (1)

 hbxf

Periodic Steady State Analysis

Engine & Shooting . Harmonic Balance

Fundamental Tones

£ MName Expr Yalue

1/(186n-8) 1684

Signal Srcld

v' Die Beat-Frequenz entspricht der

Frequenz des Rampen-Generators
mit 10MHz.
Die Schaltfrequenz kann entweder
manuell eingetragen oder Uber Auto
Calculate aus dem Schematic ermit-
telt werden.

‘(188n-8) 18M

Clear/Add Delete
e - s 4

(®

Beat Frequency

. Beat Pericd

hLarge n Ve

- Update From Hierar chy »

Output harmonics
[Number of harmaonics n

Output harmonics ist uninteressant
fur Schaltwandler + Shooting-Me-
thode (Beispiel: Anderung von 0 auf
8 hat keine Auswirkung auf das Er-
gebnis).

18

Accuracy Defaults (errpreset)

Transient-Aided Options

Run transient? & Yes

Detect Steady State

¥ conservative __ moderate _ liberal

— Mo _ Decdde automatically

Save Initial Transient Results (saveinit) — no _ yes

Stop Time (tstab)  258u

Dynamic Parameter

Hier wird conservative ausgewahlt,
(conservative erzielt die héchste Ge-
nauigkeit)

Stop Time (tstab): Hier wird der zuvor
ermittelte  Wert Ubernommen, bei
welchem der Ausgang stabil ist.
Detect Steady State (automatische
Detektion moglich)

Oscillator

Sweep

Loadpull

Mew Initial Value For EachPaint (restart)

_ no _yes

Epabled

m\

Der Schaltungsblock der PWM bzw.
des Taktgebers kann gewahlt wer-
den, um die Oszillatorfrequenz zu
berechnen (muss aber nicht zwin-
gend ausgewahlt werden).

Options... —
h -

Cancel )| Defaults )| Apply /| Help

Als n&chster Schritt muss eine PSS-Analyse erfolgreich durchgefiihrt werden. Da-
nach kann die PSTB-Analyse angewandt werden.
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Schritt 3: Konfiguration der PSTB-Analyse

= Choosing Analyses -- ADE L (1) x
Analysis — tran s dc s dac . Noise

s X . sens _ damatch  aanatch

. stb o Pz o Sp ~ Eemvip

— P35 — pac & psth — pnoise

w pxf — Psp o Opss — qpac

— Qpnaise . qpxf _ gpsp — hb

. hbac — hbsth . hbnoise _ hbsp

 hbxf

Periodic Stability Analysis

Periodic Stabiity Analysis Motification

Start-5top n Start 1 Stop 188M

Sweep Type /V

Automatic n

Add Specific Points

Probe Instance /IPRB8 Select
b -

Enabled Options...
b -

m . Lancel | Defaults /| Apply | Help

v" Frequenz wird automatisch aus den
PSS-Einstellungen Gibernommen.

v’ Einstellungen fir den Bode Plot
(Sweep Type: Automatic; Frequenz-
bereich auswéahlen)

v" Hier wird die Probe im Schematic
ausgewahlt.
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8.4 Simulations-Ergebnisse im Bode-Diagramm

Nach den erflllten Schritten wird zunachst ein Bode-Diagramm erstellt.

> Uber Results — Direct Plot — Main Form

| Direct Plot Form X

Plotting Mode  Append w

Analysis

o fran o pss !psttn  tstab

|

v PSTB Analyse wird ausgewahlt, um die
Bode-Plots darstellen zu kénnen.

Function

& Loop Gain o St@bility summary

Modifier

& Magnitude _ Phase _ Magnitude and Phase
. Imagvs. Real

Magnitude Modifier

~ None o dB10 & dB20

/

v Loop Gain: Bode-Diagramme
v/ Stability Summary: Ausgabe der Amplitu-
den & Phasenreserve

v' Magnitude und Phase auswahlen fir die
Ausgabe des Amplituden- & Phasen-
gangs.

Loadpull Contours

AddToOutputs — Pot

> Press plot button en this form...

[ o« IR

v/ Add to Outputs: Bietet die Mdglichkeit, die
Plots in den Outputs zu Ubernehmen.

v' Plot: Wird zum Erstellen der Bode-Dia-
gramme ausgewabhilt.

Wenn die vorherigen Schritte erfolgreich abgeschlossen und die obigen Fenster (Di-
rect Plot Form) vollstdndig ausgefullt worden sind, werden die folgenden Kurven des

Bode-Diagramms angezeigt.
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DCM (Rload = 1400hm)
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freq (Hz)

Abbildung 34: Phase (in blau) und Amplitude (in rot)

Im Bode-Diagramm ist die Phase in Grad (in blau) und die Amplitude in Dezibel (in rot)
dargestellt. Die X-Achse ist logarithmisch von 1Hz bis 100 MHz skaliert. Zuerst kom-
men der Ursprungspol des Kompensationsnetzwerks, der aufgrund des integralen An-
teils auftritt und fur eine hohe DC-Verstarkung sorgt. Dann der dominante Pol des Leis-
tungsstufe, wegen dem die Phasenreserve deutlich nach unten geht und schnell die
0dB-Linie erreicht. Bei hoheren Frequenzen treten die Kompensationsnullstellen auf,
durch welche die Phase wieder angehoben wird. Die Phasenreserve hat einen Wert
von 60,93°. Damit ist der Wandler stabil und hat auch eine hohe stationare Genauig-
keit. Das bedeutet, dass die berechneten Kompensationsparamter des CCM-Betriebs
auch fur den DCM-Betrieb passen und dafir sorgen, dass der Wandler fir den gesam-
ten Lastbereich stabil ist.
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9. Fazit

Das Ziel des Projektes ist der Entwurf einer DCM- Ansteuerung fir die Verbesserung
der Effizienz eines synchronen Abwartswandlers bei niedrigen Laststromen. Um dies
zu erreichen wurden zwei Schaltungen umgesetzt. Eine Schaltung stellt fest, wann der
Strom durch einen Sense-Widerstand in Reihe zur Spule zu OA bzw. negativ wird. Die
andere Schaltung ist so ausgelegt, dass die Spule tUber einen weiteren Transistor kurz-
geschlossen wird, wenn sowohl der NMOS als auch der PMOS gedffnet sind. Es wurde
eine Stabilitdtsuntersuchung der Schaltungen mit Hilfe der PSS-Analyse sowie der
PSTB-Analyse durchgefihrt.

Alle Parameter wurden dimensioniert und in der Schaltung angepasst. Die Simulatio-
nen wurden in der Software ,Virtuoso* ausgefuhrt.

Zu bericksichtigen ist, dass eine Regelung, die fir den DCM-Betrieb ausgelegt ist,
beim Wechsel in den CCM-Betrieb aufgrund der zu hohen Phasenverzégerung im
CCM-Betrieb dazu fuhrt, dass der Regler instabil wird. Daher ist es sinnvoll, den Regler
fur den CCM-Betrieb zu entwerfen und die Leistung des geschlossenen Regelkreises
im DCM-Betrieb im Voraus zu bestimmen.

Die Effizienz eines synchronen Abwartswandlers bei niedrigen Laststromen wird durch
den Entwurf einer DCM-Schaltung verbessert. Der Wandler ist stabil und hat eine hohe
stationdre Genauigkeit, weil eine Phasenreserve grol3er als 45° Grad erreicht wird.
Das bedeutet, dass die berechneten Parameter tatsachlich passen und daflr sorgen,
dass der Wandler stabil ist.

Alle verwendeten Formeln aus dem Buch “Pulsewidth Modulated DC-to-DC Power
Conversion” stimmen mit den Berechnungs- und den Simulationsergebnissen tberein.

Diese Arbeit ist mit den gewtinschten Ergebnissen erfolgreich abgeschlossen worden.
Es wurde ein sehr gutes Zwischenergebnis erzielt, sodass diese Arbeit auch fur andere
Projekte weiterverwendet werden kann.

Ich bedanke mich bei Herrn Professor Karagounis und Herrn Kampkétter fur die sehr
gute Betreuung.
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