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___ Step-by-Step

Auf einfachem Weg zum optimierten Buck-Schaltregler

Immer mehr komplexe Elektroniksysteme auf Basis von DSPs, FPGAs und ASICs verlangen nach einem besonders

effizienten Power-Management. Hier kommen bevorzugt moderne Schaltregler zum Einsatz die nach dem Buck-

Converter-Prinzip arbeiten. Jeder Entwickler sollte sich darum Kenntnisse iiber die prinzipielle Funktionsweise

aneignen. MICHELE SCLOCCHI

rundsitzlich eignet sich ein Buck-
Schaltregler sowohl fiir den nicht-
lickenden als auch fiir den liick-
enden Betrieb. Beide Betriebsarten
haben jedoch ihre Besonderheiten, und die
Bauelemente missen unterschiedliche Stro-
me und Spannungen verkraften.
Ein DC/DC-Abwirtswandler ldsst sich ver-
einfachend als eine Kombination aus einem
Schaltelement und einem Tiefpassfilter am
Ausgang betrachten. Das Schaltelement wird
von einem Controller so ein- und ausge-
schaltet, dass unabhingig von der Eingangs-
spannung und der Belastung des Ausgangs
eine konstante Ausgangsspannung aufrecht-
erhalten wird (Abb. 1).
Am Beginn eines jeden Zyklus (t,) wird der
MOSFET Q1 eingeschaltet. Die Eingangs-
spannung V; ist grofier als die Ausgangsspan-
nung Vg, und der Strom I in der Indukti-
vitit nimmt so lange zu, bis Q1 abgeschaltet
wird. Im geéffneten Zustand von Q1 geht die
Spannung V¢ am Schaltknoten rasch zuriick
und nimmt ein negatives Vorzeichen an, wo-
durch die Diode D, in Durchlassrichtung
vorgespannt wird und I; bis zum Beginn des
néchsten Zyklus abnimmt.
Wenn I auf Null zurtickgeht, bevor der
nichste Zyklus beginnt, spricht man von
einem unstetigen bzw. liickenden Betrieb
(Discontinuous Conduction Mode; DCM).
Flief3t jedoch am Beginn des nachsten Zyklus
noch ein gewisser Strom in der Induktivitit,
handelt es sich um einen stetigen bzw. nicht-
liickenden Betrieb (Continuous Conduction
Mode; CCM).
Im DCM gibt es somit eine bestimmte Pha-
se, in der die Induktivitit vollstindig entla-
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den ist und die Versorgung des Verbrauchers
ausschliellich vom Ausgangskondensator
iibernommen werden muss. Es kommt hier-
bei in der Ausgangs-Induktivitit und im
Ausgangskondensator zu stark pulsierenden
Stromen. Im CCM dagegen lduft die Induk-
tivitdt niemals ganz leer, sodass die Wellig-
keit von I} im Idealfall relativ gering ist (Ab-
bildung 1). Aus Abbildung 1 geht auch
anschaulich hervor, dass die Induktivitit im
liickenden Betrieb bei gleichem Ausgangs-
strom mit deutlich hoheren Stromspitzen
konfrontiert wird, weshalb die Strom- und
Spannungswelligkeit am Ausgang verglichen
mit einer CCM-Losung deutlich hoher ist.

Wahl des richtigen Controllers

Die Controller-Logik ist dafiir zustindig, die
Ausgangsspannung durch prizise und schnelle
Schaltvorgange des Haupt-MOSFET zu regeln.
In Anwendungen, bei denen die Differenz
zwischen Eingangs- und Ausgangsspannung
grof3 ist und die deshalb mit sehr geringem
Tastverhiltnis (D) arbeiten, kann es zu
groflen Verlustleistungen an der Ausgangsdi-
ode D1 kommen. Diese Verlustleistung ldsst
sich wie folgt abschitzen:

Ppse =10- Vfbrward -(1-D) (1)

Darin ist Viorward der Spannungsabfall an der
Diode in Durchlassrichtung. Besser bewdhrt
sich ein Synchrongleichrichter, in dem die Di-
ode durch einen leistungsfihigen externen
MOSEFET ersetzt und durch einen Controller
fiir zwei MOSFETs angesteuert wird.

Auswahl der Eingangs-
und Ausgangsfilter

Die Ausgangsinduktivitit und der Ausgangs-
kondensator werden in der Regel so ge-

wihlt, dass das erforderliche Spannungs-Ein-
schwingverhalten bei den im ungiinstigsten
Fall zu erwartenden Lastinderungen erzielt,
und die maximale Strom- und Spannungs-
welligkeit am Ausgang eingehalten wird. Mit
wenigen Design-Iterationen ldsst sich ein op-
timiertes LC-Filter finden, das die gewtinsch-
ten Ausgangs-Eigenschaften ergibt und mit
moglichst kostengiinstigen und kompakten
Induktivititen und Kondensatoren aus-
kommt. Beriicksichtigt man die Tatsache,
dass die Lastdnderungen in der Regel wesent-
lich schneller erfolgen als die Regelschleife
reagieren kann, so ist das maximale Regelfen-
ster der Ausgangsspannung (8%) eine Funk-
tion des effektiven Serienwiderstands (ESR)
und der effektiven Serieninduktivitidt (ESL)
der Ausgangskondensatoren, sowie der maxi-
malen Lastinderung (Altran). Lasst man die
geringfiigigen Auswirkungen des ESL aufler
Acht, muss zur Einhaltung des Spannungsre-
gelfensters der Gesamt-ESR der Ausgangs-
kondensatoren folgende Bedingung erfiillen:

V
Vo-(8%—A%)— ”Wff/
ESR < 0:(0% %) 2 )
“r Altran

Darin ist Vy die Nenn-Ausgangsspannung,
0% das maximale Regelfenster der Aus-
gangsspannung, A% die Anfangsgenauigkeit
der Ausgangsspannung und Vripple die maxi-
male Spannungswelligkeit im statischen Zu-
stand. Damit die Anforderungen beziiglich
der Ausgangswelligkeit eingehalten werden,
muss die Ausgangs-Induktivitit folgende
Bedingung erfiillen:

_ (Vin—Vo)-D-ESR,,

Lz 3)
Vri,),lle - f\w

Der tatsichlich gewdhlte Induktivititswert
ist ein Kompromiss zwischen Preis und
Grofle, den maximalen Verlusten in der In-
duktivitit und dem von der Induktivitit ma-
ximal tolerierten Welligkeitsstrom.
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Die Wechselstromverluste in Kern und Wick-
lung sind direkt proportional zur Steilheit der
Stromflanken und zur Schaltfrequenz f. Ei-
nen guten Kompromiss bietet ein maximaler
Welligkeitsstrom Al % zwischen 30 und 50 %
des Nenn-Ausgangsstroms. Daraus ergibt
sich ein Induktivititswert von:

_Vin-Vo D
Al %-Io f,,

(4)

Die Minimalkapazitit der Ausgangskonden-
satoren zur Einhaltung des Spannungs-Ein-
schwingverhaltens bei Worst-Case-Lastdn-
derungen ist:

L [av, - AV, - (7, % To,.. ESR,, )] )

Co= 5
Vo-ESR.,

Darin ist AV, der Zhler von Gleichung (1).
In einem typischen Buck-Schaltregler ent-
stehen im Eingangskondensator wesentlich
groflere Verluste als im Ausgangskondensator.
Der Grund dafiir liegt in der rechteckigen
Wellenform und der Tatsache, dass der Spit-
zenstrom gleich dem Laststrom ist. Der effek-
tive Welligkeitsstrom betrigt ndherungsweise:

Lys =10-/D-(1-D) (6)

und die Verluste betragen IRM52 ESR.

Auswahl der externen MOSFETs

Kriterien fiir die Wahl des MOSFET sind eine
minimale Zunahme der Sperrschicht-Tempe-
ratur durch Minimierung der Verlustleistung
unter gleichzeitiger Wahrung der Kostenef-
fektivitit. Abgesehen von der Maximalspan-
nung Vg und dem Maximalstrom sind be-
ziiglich des MOSFET drei weitere wichtige
Parameter zu beachten, nimlich der Drain-
Source-Widerstand im eingeschalteten Zu-
stand (RDS( on))’ die Gate-Schwellenspan-
nung Vg, und die Schalt-Ladungen Qg
und Qgp. Die Verluste in einem MOSFET
setzen sich aus den Leitungsverlusten, den
Schaltverlusten und den Gateladungs-Verlu-
sten zusammen. Spitzenspannung, Spitzen-
strom und Schaltfrequenz sind bei High-Si-
de- und Low-Side-MOSFETs identisch.
Allerdings ist das Timing genau entgegenge-
setzt, sodass sich die Verluste wie folgt auf-
schliisseln:

1. Verluste in High-Side-MOSFETs. Lisst
man die Gateladungs-Verluste, die sich nur
geringfiigig auswirken, unberiicksichtigt, so
setzen sich die Verluste in einem High-Side-
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MOSFET aus den Leitungsverlusten P
und den Schaltverlusten P_, zusammen:

cond

=101,

P DS (on) ~ D (7)

cond

In Anwendungen, die wegen einer groflen
Differenz zwischen Ein- und Ausgangsspan-
nung mit geringem Tastverhiltnis arbeiten,
treten die Leitungsverluste in der Regel hin-
ter die Schaltverluste zuriick. Letztere lassen
sich wie folgt abschitzen:

P = lo-Vi
2

fm '(tul +tIIL) (8)

Die Terme t; ; und t;;; geben die Schaltzeiten
vom Aus- in den Ein-Zustand und umgekehrt
an. Diese Schaltzeiten werden vom maxima-
len Gate-Treiberstrom (d.h. vom internen
Gate-Treiberwiderstand RdrON und RdrOFF),
der Gate-Drain-Ladung Qqq und der Gate-
Source-Ladung Q,, bestimmt. Die beiden
Schaltzeiten berechnen sich folgendermafien:

ng Rdr,y
i =\ Cat > 1y
i [di 0 =l o
[0) b Rdrop:
i =\ Ca ¥ 5 =y
L [di 2N NVl o

High-Side-MOSFET

wobei Vdr die Treiberausgangsspannung
und Vg, die Gate-Schwellenspannung
angibt. Ziel bei der Wahl des MOSFET ist ein
guter Kompromiss aus Leitungs- und Schalt-
verlusten. Ein MOSFET mit sehr geringem
Rpg(on) Wird tendenziell eine hohere Gate-
Kapazitit und dementsprechend hdohere
Schaltverluste aufweisen.

2. Verluste in Low-Side-MOSFETs. Im Falle
des low-seitigen MOSFET Q2 sind die
Schaltverluste gegeniiber den Leitungsver-
lusten vernachlissigbar, denn Q2 schaltet
erst ein, wenn die interne Body-Diode
bereits in Durchlassrichtung vorgespannt
und die Drain-Source-Spannung somit
gering ist. Bei den Verlusten in Q2 handelt
es sich im Wesentlichen um die Leitungsver-
luste und die Diodenverluste wihrend der
Totzeit.

P, =10" 1y, - (-D) (11)

Kompensation der Regelschleife

Das Modellieren der Regelschleife in einem
Schaltnetzteil galt stets als die anspruchs-
vollste Aufgabe im Zuge des Designs, da man
es hier mit sehr komplizierter AC-Modellie-
rung und obskuren Kompensationsregeln zu
tun hat. Am besten ist es, von einem einfa-
chen und intuitiven Modell der Regelschal-
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tung auszugehen, die geeignete Kompensati-
onsrampe zu wihlen und die Ergebnisse mit
Hilfe einer genaueren Messung unter Hinzu-
ziehung eines Netzwerk-Analysators zu veri-
fizieren. Fiir einen Buck-Wandler kommen
in erster Linie drei PWM-Regelbetriebsarten
in Betracht:

» Voltage-Mode: Der Vergleich eines in-
tern erzeugten Sigezahnsignals mit dem
Fehlersignal der Regelschleife ergibt das
PWM-Signal zur Ansteuerung des High-
Side-Treibers. Im Voltage-Mode werden
die im Current-Mode auftretenden
Schwierigkeiten mit der Schleifenkom-
pensation vermieden. Die Stérempfind-
lichkeit ist geringer und es wird im Allge-
meinen eine kiirzere Austastzeit bei der
Abtastung des Ausgangsstroms benotigt.
Man bevorzugt den Voltage-Mode bei
Anwendungen mit hoher Schaltfrequenz
und konstanter Eingangsspannung (z.B.
LM 2743,LM 2737, LM 267x).

» Voltage-Mode-Feed-Forward: Die Steil-
heit des Ségezahnsignals dndert sich mit
der Eingangsspannung, sodass die Ab-
hingigkeit der Schleifenverstarkung und
Schleifenbandbreite von der Eingangs-
spannung aufgehoben wird (z.B.
LM2647).

» Current-Mode: Anstatt ein konstantes
Sdgezahnsignal zur Bestimmung des
Tastverhiltnisses zu benutzen, wird im
Current-Mode die Stromstirke in der
Ausgangs-Induktivitdt als Sigezahnsi-
gnal verwendet.

Abbildung 2 zeigt die Peak-Current-Mode-
Regelschaltung des Controllers LM5642.

Ein Stromabtastverstirker erfasst den Strom
in der Induktivitit entweder an Hand des
Spannungsabfalls am eingeschalteten High-
Side-MOSFET oder an einem zusitzlichen,
in Reihe geschalteten, kleinen Rsense—Wider—
stand (S,)). Zu S, wird ein festes, korrigieren-
des Rampensignal S, addiert, um das Pro-
blem der subharmonischen Schwingungen
bei Tastverhiltnissen iiber 50 % zu vermei-
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den. Das solcherart erzeugte Ségezahnsignal
wird mit dem Fehlersignal der Regelschleife
verglichen, um das PWM-Ansteuersignal fir
den High-Side-Treiber zu erhalten.

Die Current Mode Regelung hat mehrere
Vorteile, wie etwa eine gute Stromaufteilung
auf mehrere parallel geschaltete Phasen, eine
bessere Kompensation infolge der nur eine
Polstelle aufweisenden Kennlinie des LC-Fil-
ters am Ausgang, eine prazise zyklusweise
Strombegrenzung und Unempfindlichkeit
gegeniiber eingangsseitigen Storungen.

Die Ubertragungsfunktion der Regelschleife
eines Current-Mode-PWM-Buck-Schaltreg-
lers ldsst sich wie folgt zu einer Funktion mit
drei Polstellen und einer Nullstelle vereinfa-
chen:

Eine niederfrequente Polstelle wird durch
das LC-Ausgangsfilter (fp1) bestimmt:

lo 1

=
p 2r-Co-Vo 2m-L-Co-f,,

[0-D):mc-05] (12)

Hierin gibt mc den Kompensationsrampen-
faktor an.

%)

me=1+-

) (13)

i)

S, ist die Korrekturrampe, die addiert wird,
um subharmonische Oszillationen bei Tast-
verhiltnissen iiber 50 % zu unterbinden. S,
ist das Produkt aus dem Peak-to-Peak-Wert
der Spannungskompensationsrampe und
der Schaltfrequenz. S  ist die an PWM-Con-
troller gelangende Strom-Wellenform:

S _V.1-D) R..-p

= (14)

Hierin steht R . .. fiir den Stromabtastwi-
derstand und p fiir die Verstirkung des
Stromabtastverstarkers.

Der Ausgangskondensator ergibt eine Null-

stelle:

1
" 2m-ESR._-Co

cap

Sa (15)

Es existieren zwei hochfrequente Polstellen,
komplex konjugiert bei der halben Schaltfre-
quenz. Die Ubertragungsfunktion des Kom-
pensationsnetzwerks wird zur Ubertra-
gungsfunktion des Regelausgangs addiert,
um unter Wahrung der Stabilitit fiir die Ein-
haltung der statischen und dynamischen
Performance-Anforderungen zu sorgen.

Theoretisch sollte die ideale Schleifenver-
starkung folgende Merkmale aufweisen:

» Hohe Ansprechgeschwindigkeit der
Schleife, erzielt durch eine grofie Band-
breite (hohe Nulldurchgangsfrequenz)

» Zunahme der Schleifenverstirkung um
20 dB/Dekade von niedrigen Frequenzen
bis zur Hilfte der Schaltfrequenz

» Hohe DC-Regelgenauigkeit, damit An-
derungen der Eingangsspannung und
der Last nur minimale Anderungen der
DC-Spannung verursachen (erzielt
durch hohe DC-Verstirkung)

» GrofSe Stérunempfindlichkeit mit nied-
riger Verstidrkung bei hohen Frequenzen
in der Nihe der Schaltfrequenz

» Flach verlaufende Phasenkurve nahe der
Crossover-Frequenz

» Gute Phasenreserve zum Erzielen hoher
Stabilitdt und minimales Uberschwingen.

Um einerseits eine hohe Bandbreite zu errei-
chen und andererseits die Verstirkung bei
hohen Frequenzen zu begrenzen, sollte die
Crossover-Frequenz nicht grofler als ein
Viertel der Schaltfrequenz sein. Zum Anhe-
ben der DC-Verstirkung legt man die erste
Polstelle des Kompensationsnetzwerks auf
0 Hz. Eine Zunahme der Schleifenverstir-
kung um -20 dB pro Dekade erreicht man,
indem man eine Nullstelle des Kompensa-
tionsnetzwerks bei fp1, eine zweite Polstelle
bei fz1 und die zweite Nullstelle bei der Hilf-
te der Schaltfrequenz platziert. Abbildung 3
zeigt die Bode-Diagramme des Kompensa-
tionsnetzwerks und die endgiiltige Schlei-
fenverstirkung des Systems (Verstirkung
und Phase).

Literatur

[1] Switching Power Supply Design, Pressman.

[2] Current Mode Control Modelling, R. Ridley.

[3] Switching Power Supply Design & Optimization,
Maniktala.

[4] Frequency Response Measurements for Switching
Power Supplies, R. Ridley.

Beitrag als PDF auf www.EuE24.net

‘more [&] click| EE5A0210

www.EuE24.net



