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Kurzfassung

Konfigurierbare integrierte digitale Flankenregelung von exter-
nen und internen hochvoltfesten MOS-Transistoren in automo-
bilen Applikationen

In integrierten Systemen werden Baugruppen nicht nur hinsichtlich funktionaler Eigen-
schaften implementiert, sondern bei solchen Anwendungen steht auch die gegenseitige
Beeinflussung durch Abgabe bzw. Aufnahme von Storsignalen zwischen elektronischen
Komponenten im Vordergrund. Ein EMV gerechtes Design spielt eine immer wichtige-
re Rolle in modernen Technologien, die mit hochvoltfesten Bauelementen entsprechend
hohe Spannungspegel schalten, um Energie aber auch Information zu iibertragen. Da-
durch resultieren Spannungs- bzw. Stromflanken mit hohen Anstiegsgeschwindigkeiten,
welche wiederum potentielle Quellen fiir EMV-Emissionen sind.

Abschwichende Mafinahmen gegen diese Stérungen sollen moglichst mit integriert wer-
den, um einerseits Kosten gering zu halten, aber auch um Applikationen in puncto
Zuverlassigkeit nicht negativ zu beeinflussen.
Eine Variante dies zu bewerkstelligen zeigt die vorliegende Arbeit, bei der durch Re-
gelung die Anstiegsgeschwindigkeit konstant gehalten und je nach Bedarf vorgegeben
wird, um Stéraussendungen gering zu halten.

Ein Fallbeispiel soll auch zeigen, wie durch den Einsatz digitaler Regler, Schaltappli-
kationen vielseitiger anwendbar werden, bzw. wie dadurch der Konfigurationsaufwand
auf der Kundenseite moglichst gering gehalten werden kann.
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Abstract

Configurable integrated digital slope control of external and
internal high voltage MOS-switches in automotive applicati-
ons

The design of integrated circuits focuses not only on functionality, but also on the
emission and absorption of electromagnetic signals between electronic components as
an essential factor. An EMC compatible design is playing an increasingly significant role
in modern technologies that involve high voltage devices operating at high currents and
voltages to transfer energy or information. The resulting switching slopes with transi-
tions at high slew rates are a potential source of interference.

Where possible, measures to attenuate electromagnetic interference should be integra-
ted within module design in order to minimize costs and ensure that the measures do
not negatively affect reliability.

One solution to achieve this is described in this thesis, where the slew rate is con-
trolled by regulation loops and can be adjusted as required. The case study presen-
ted here shows how the use of a digital control system results in a switch circuit
that can be used more flexibly with less configuration effort required by the custo-
mer.
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1 Motivation

Aufgrund der hohen Standards beziiglich Zuverléssigkeit und Effizienz werden im au-
tomobilen Bereich immer mehr Vorgénge elektronisch gesteuert und iiberwacht. In sol-
chen integrierten Hochvoltapplikationen werden Leistungstransistoren als Schalter zur
Abtrennung bzw. Zufithrung von Energie eingesetzt. Diese Transistoren besitzen einen

komplexen Aufbau, da sie wesentlich hoheren Spannungen standhalten miissen, als es
in Standard CMOS Schaltungen iiblich ist.

In Applikationen wie beispielsweise Electric Power Steering (EPS) oder Electronic
Fuel Injection (EFI), aber auch in Bussystemen wie dem Controller Area Network
(CAN) oder dem Local Interconnect Network (LIN) werden Lasten mit Schalttopologi-
en geschaltet. Aufgrund dieser Schaltvorgéinge entstehen Spannungsflanken mit hoher
Anstiegsgeschwindigkeit (dU/dt), die potentielle Quellen fiir EMV Stérungen darstel-
len.

Da im Auto diese hochintegrierten Applikationen sehr dicht aneinander verbaut werden,
ist es so von enormer Wichtigkeit, storende Einfliisse so gering wie mdglich zu halten
und sofern moglich durch abschwéchende Mafinahmen zu ddampfen.

Eine effektive Methode ist es, diese Schaltflanken auf ein konstantes dU/dt zu regeln
[Kag07],[IK04].

In Anwendungen wie elektronisch gesteuerten Einspritzsystemen EFI werden Magnet-
ventile zur Einspritzung der Kraftstoffmenge in die Brennkammer eingesetzt. Die Grofle
dieser Ventile variiert mit der Anzahl der Zylinder und so muss auch der Leistungstran-
sistor, der die Stromzufuhr der Magnetspule regelt, angepasst werden. Diese Applika-
tionen werden auf den groBiten Transistor hin dimensioniert und der Schaltvorgang wird
mit passiven Filtern geddmpft. Diese Filter werden auf Printed Circuit Board (PCB)
Ebene eingebaut, was hohen finanziellen Aufwand bedeutet.

Auch fiir Applikationen, bei denen die Leistungstransistoren mit integriert werden,
besteht die Nachfrage nach einer modularen Losung, um eine Flankenregelung fiir un-
terschiedliche Schaltergréfien zu realisieren.



1 Motivation

1.1 Ziele der Arbeit

In der vorliegenden Arbeit sollen Ansétze zur Flankenregelung mit analogen und digi-
talen Methoden untersucht werden, vor allem auch wie und mit welchen Mitteln eine
Losung auf digitaler Ebene realisiert werden kann, um auf sich éndernde Beschaltung
hinsichtlich der Transistorparameter mit moglichst wenig Aufwand reagieren zu kon-
nen. So soll die Notwendigkeit der oben beschriebenen Filter entfallen, um Kosten auf
Systemebene zu sparen.



2 EMV in der Automobil-Elektronik

2.1 Anforderungen

Elektromagnetische Vertriglichkeit (EMV) oder der dquivalente englische Begriff Elec-
tromagnetic Compatibility (EMC)gewinnt immer mehr an Wichtigkeit in der Automo-
bilindustrie. Ein Automobil stellt ein sogenanntes elektrisches Inselsystem dar, welches
grob eingeteilt aus der energiezufithrenden Komponente (Generator), der energiespei-
chernden Komponente (Batterie) sowie aus der verteilenden Komponente, dem Kabel-
baum besteht. Aus dieser zugegeben eher rudimentéren Beschreibung lésst sich bereits
erahnen, dass genau diese Verteilung von Energie/ Information enormes Potential in
Bezug auf Storanfilligkeit bzw. die Erzeugung von Stérungen aufweist. Immerhin be-
steht der innere Aufbau bzw. die Steuerung eines modernen Autos aus zahlreichen
elektronischen Komponenten, welche nicht nur jeweils passend versorgt werden miis-
sen, sondern auch miteinander kommunizieren, um bei Bedarf auf eine vorbestimmte
Weise in Abldufe eingreifen zu kénnen. Wie in [Krii04] beschrieben, gibt es zahlreiche
Storquellen wie:

e Magnetventile

Schalter

digitale Dateniibertragung

Ziindanlagen (Einspritzsysteme)

Sende- und Empfangseinrichtungen

getaktete Regelkreise
e Motoren / Generatoren

Die angefiithrten Storquellen konnen galvanisch, kapazitiv, induktiv sowie elektroma-
gnetisch in eine Storsenke einkoppeln und in dieser unerwiinschte Effekte hervorrufen,
welche die Funktion negativ beeinflussen. Uber diese Ubertragungswege werden Sto-
rungen also zu den Storsenken gebracht.



2 EMYV in der Automobil-Elektronik

Storquelle Ubertragung Storsenke

Abb. 2.1: Elektromagnetisches Umfeld im Kraftfahrzeug

Mogliche Storsenken sind:
e Kabel
e Sensoren
e clektronische Steuergerite
e Lampen
e Infotainment

Bezogen auf den oben erwihnten Energie-/Informationstransport im Auto sollen an
dieser Stelle diverse Kopplungsarten betrachtet werden, die in einem Kabelbaum auf-
treten.

2.2 Kopplungsarten

Galvanische Kopplung

Die galvanische Kopplung ist eine rein lei-

N tungsgebundene Kopplungsart, wobei die
Primarkreis ﬁ_ Storung aufgrund eines Spannungsabfalls
. o an gemeinsamen Impedanzen auftritt. Die-
a Niederonmiger 71 [] se dufert sich typischerweise bei Systemen
mit gemeinsamen Masse-, Versorgungs-
Ik<«<Zi+ 21 oder Busleitungen, wo der Strom ei-
U"l 7 nes Schaltungsteils eine Spannungsdiffe-
1 renz iiber der Masseimpedanz verursacht,
T welche dann wiederum in einem Sekundér-
serondarerfaeicly - Storung Uk d kreis Auswirkungen hat. Um Storungen zu
22 vozu. %K U2 vermeiden, muss darauf geachtet werden,
2 "0z47, o dass die iibergekoppelte Spannung kleiner
Hochohmiger, als die auftretende Signalspannung bleibt
gestorter Kreis

é&bb. 2.2: Galvanische Kopplung



2.2 Kopplungsarten

Kopplung

Da der Kabelbaum eines Autos aus eng
aneinander liegenden, parallel gefiihrten
Leitungen besteht, die iiber eine Lén-
ge von mehreren Metern verlaufen kon-
nen, entstehen zwischen diesen Leitun-
gen Kapazitidten, iiber die Storungen
eingekoppelt werden (Abbildung 2.3). Je
geringer der Abstand und je grofler die
Flache zwischen zwei Kabeln ist, desto
grofler wird die Kapazitdt und auch der
Einfluss der Kopplung.

Die Ursache fiir die kapazitive Kopp-
lung liegt in der Influenzwirkung des

[Gon05].

Kapazitive

Abb. 2.3: Kapazitive Kopplung im Kabelbaum

elektrischen Feldes. Voraussetzung fiir eine Stérbeeinflussung sind Quellen mit ho-
hen Spannungsédnderungen. Stérungen dieser Art treten in hochohmigen Lasten
auf, wobei sich die Wirkung dieser Kopplungsart mit steigender Frequenz erhoht

[Gon05].

Induktive Kopplung

Ahnlich wie Kapazititen ergeben sich
auch Induktivitdten in einem Kabel-
baum und Stérungen werden induktiv
eingekoppelt (ausgesendet). Die Ursache
hierzu liegt im magnetischen Feld zwi-
schen zwei Leitern und ist als Induktion
bekannt.

Storungen werden durch hohe zeit-
lich verédnderliche Strome, also entwe-
der Wechselstrome oder Strome mit ho-
hen Anstiegsgeschwindigkeiten, verur-
sacht. Wie in Abbildung 2.4 veranschau-
licht, tritt im sekundéiren Kreis eine

Sekundérer Kreis

vl O
o

4
Primérkreis ¢12

>

Ul@

21

g

[

2

Abb. 2.4: Induktive Kopplung im Kabelbaum

Spannung Ups auf, die aufgrund des induzierten Stromes Iy, der durch die Eigenim-
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pedanz Zs begrenzt wird, an der Last abfillt.

di d
Ury = —Mlzd—tl = % (2.1)

Wobei hier M, die Gegeninduktivitat und ¢, den magnetischen Fluss bezeichnen. Fiir
rein sinusformige Betrachtungen gilt

UL2 = —jWMlgjl. (22)

Vernachlédssigt man die Riickwirkung des sekundéren Kreises auf den ersten, ergibt
sich

_ JwMia Iy - My

T —
2T jwl, Ly

Ih. (2.3)

Somit wird laut Gleichung (2.3) der induzierte Sekundérstrom aus dem Verhéltnis von
Gegen- zu Eigeninduktivitdt bestimmt [Gon05].

Elektromagnetische Kopplung

Von elektromagnetischer Kopplung spricht man laut [Gon05] erst, wenn die betrachte-
ten geometrischen Abmessungen nicht mehr klein gegeniiber der Wellenldnge der héchs-
ten zu beriicksichtigenden Frequenz sind. Ab einer Gréfie von % wird die Laufzeit schon
so stark beeinflusst, dass die im Frequenzbereich betrachteten Phaseneinfliisse bereits

wesentlich storen.

2.3 Voraussetzung fiir
Emissionen/Stéraussendungen

An dieser Stelle stellt sich die Frage: Warum sollten Schaltflanken in Bezug auf zeit-
liche Anderungen nicht unendlich steil sein? Ausgehend von dem Sachverhalt, dass
man bedingt durch physikalische Beschrankungen, wie beispielsweise der Leitungsim-
pedanz oder der Lastimpedanz, keine unendlich steilen Flanken erhalten wird, geht man
einen Schritt weiter und betrachtet was passieren wiirde, wenn man einen Schaltvor-
gang in definierter Zeit durchfiihrt. Das auftretende Problem resultiert direkt aus den
Maxwell’schen Gleichungen und kann als elektromagnetische Abstrahlung kategorisiert
werden. Schnelle Spannungsflanken bringen auch schnelle Anderungen des Stromes mit
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sich, um das Potential auszugleichen. Somit erhélt man elektrische Ladung. Der Grund
fiir elektromagnetische Emission ist eine zeitliche Anderung der Geschwindigkeit mit
der besagte Ladung bewegt wird. Die Voraussetzung fiir Abstrahlung ist also eine von
Null verschiedene Beschleunigung der Ladungstriager [Sau99].

Um die Beschleunigung der Ladungstréger so gering wie moglich zu halten, muss also
auch die Spannung- bzw. Stroménderung begrenzt werden! Schnelle Schaltflanken bzw.
hohe Taktraten generieren andernfalls elektromagnetische Stérungen in benachbarten
Elementen wie beispielsweise dem Bordnetz.

2.4 Elektromagnetische Stérungen durch
dU/dt-Effekte

Elektromagnetische Stérungen werden zu Analysezwecken in verschiedene Klassen ein-
geteilt. Eine erste Einteilung wird in gestrahlte und leitungsgebundene Stéraussendung
gemacht. Unter gestrahlter Storaussendung versteht man elektromagnetische Storsigna-
le, die sich durch den Raum ausbreiten, wohingegen unter leitungsgebundener Storaus-
sendung die selben Storungen bezeichnet werden, welche sich aber nun durch einen
elektrischen Leiter fortbewegen. Dies kann beispielsweise eine Versorgungsleitung, eine
Masseleitung aber auch eine iibliche Verbindung zwischen Baugruppen sein [Krii04].

Diese kabelgebundenen Stoéraussendung konnen nun weiter in asymmetrische (com-
mon mode) und symmetrische (differential mode) Aussendungen unterteilt werden.

EMV

Stéraussendung

gestrahlt J |— leitungsgebunden

—| symmetrisch |
_| asymmetrisch |

Abb. 2.5: Unterteilung der EMV Storaussendungen
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Symmetrische Storungen sind meist hochfrequente Stromanteile, welche dem eigentli-
chen Nutzsignal iiberlagert sind, und durch hohe dI/dt Schaltflanken entstehen. Asym-
metrische Storungen sind im Allgemeinen auf Masse bezogen und werden primér durch
hohe dU/dt Flanken im Zusammenspiel mit parasitiren Kapazitdten hervorgerufen
[Kag07].

2.5 Theoretische Analyse

In Schalterapplikationen werden {iberwiegend digitale Pegel als Steuersignale verwendet
(0 und 1). Typischerweise entstehen durch aufeinander folgende, sich laufend &ndernde
Pegel rechteckformige Signale. Eigentlich sind es keine wirklichen Rechtecksignale, son-
dern die Signalform dhnelt einem Trapez mit einer steigenden und mit einer fallenden
Flanke. Die Ubergangszeiten, um vom LOW auf den HIGH Zustand zu kommen, sind
also von endlicher Linge (Abbildung 2.6). Das Amplitudenspektrum eines unsymme-

s(t) A
A
Al2
tr tf 1
<> -

Abb. 2.6: Unsymmetrisches Trapezsignal

trischen Rechtecksignals mit der Amplitude A und dem Puls-Perioden-Verhiltnis d' (d
ist das Verhéltnis von T2 zu T) ist gegeben durch [Nag97]:

S(k) = %mm(wkd) — sin(rk(2 — d))], (2.4)

wobei k die Harmonische an der Stelle bezeichnet. Fiir das Spektrum eines trapezfor-
migen Signals ergibt sich laut [Nag97]:

A , .
S(k) = —k|smc(7rkTR)e]”kd — sinc(rkTr)e ™| (2.5)
7r

Lengl. Duty Cycle
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Die Funktion sinc ist folgend definiert (2.6):

Si% fiir alle x # 0

sinc : R — R,z + sinc(x) = {1 i 0
ir o =

Tgr = tr/T, relative Anstiegszeit,
Ty = tf/T, relative Abfallzeit,
d = T2/T, relative Pulsweite (duty cycle).

In Abbildung 2.7 sind drei verschiedene Spektren von Rechteck- bzw. Trapezsignalen
dargestellt. Das Rechtecksignal besitzt die steilsten Flanken (grofites dU/dt) und weist
auch die grofite Bandbreite auf. Die Amplitude fallt mit -20 dB/Dekade ab. Hier be-
steht auch das grofite Potential fiir hochfrequente Stérungen. Das Trapezsignal mit den
schnellen Flanken (tr =tf= 10ns) fallt ebenfalls mit -20 dB/Dekade, zeigt jedoch einen
Knick bei ungeféhr 1,5 kHz und fillt dann weiter mit -40 dB/Dekade. Die Bandbreite
ist hier bereits geringer. Schliellich betrachtet man das Trapezsignal mit den langsa-
men Flanken (tr = tf = 600 ns) und kann erkennen, dass sich besagter Knick weiter nach
links verschoben hat, wodurch sich die Bandbreite massiv reduziert. Die theoretischen
Ansitze werden in [CH92| ausfiihrlich beschrieben.

120

ideales Rechtecksignal :
Trapezsignal mittr=tf=10ns |
Trapezsignal mit tr = tf = 600 ns||

100 |

80

60

401

S(k) [dBuV]

201

| 0 t't

10 10 10 10° 10 10
Frequenz [Hz]

Abb. 2.7: Vergleich diverser Spektren

In [Nag97] wird beschrieben, wie es durch Approximation moglich ist eine einhiillende
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Funktion zu generieren, was sich bei der Definition von der oberen Grenze der Ampli-
tude im Spektrum als sehr niitzlich erweisen kann.

Diese einhiillende Funktion kann in drei Bereiche fiir jeweils niedrige, mittlere und hohe
Frequenzen geteilt und getrennt approximiert werden:

2

V (sine(nTg) + sinc(nTr))?sin(nd)? + (sinc(rTg) — sinc(rTr))2cos(md)?
(2.7)

kel =

S(1) = é\/(sirLc(wTR) + sine(nTr))?sin(rd)? + (sinc(nTr) — sinc(nTr))?cos(md)?

T
(2.8)
’ Bereich \ Einhiillende \ dB/Dek \ Eckfrequenzen
Fund Freq. S(1) 0 kel
. . T Zf Tr > Tr
Nied S(k =24 -20 k2= L o={"F
e (B = o C TR {TF if Tn < Tr

Ty ifTR > T
Tr ifTr < Tr

Tka

Mittlere S(k)ar = % (1 + L) -20 bis -40 | ke3 = %,5 = {

Hobe | S(k)ur =k (& +4)] 40

Tab. 2.1: Einhiillende Approximation fiir Frequenzspektren von Trapezsignalen

Abbildung (2.8) veranschaulicht das analytisch berechnete Spektrum einer 10 kHz Tra-
pezkurve mit unterschiedlicher Anstiegs- und Abfallzeit. Wie zu sehen ist, approximiert
die Einhiillende die Frequenzkurve sehr gut und bildet eine obere Schranke, was zum
Abschétzen der EMV-Abstrahlung in Hinblick auf die Richtlinien sehr brauchbar ist.

10
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Berechnetes Spektrum mit Einhdllender
120 T T TTIT oo T T T T TTa T T TTIT

100

80

S(K) [dBuV]
& 8

N
o

_20 .

-40 . N .ZZ...l NN 5 NN M
10 10 10 10 10 10
Frequenz [Hz]

Abb. 2.8: Berechnetes Spektrum mit einhiillender Approximation
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2.6 Signalform mit optimalem Spektrum

Aus den obigen Betrachtungen geht hervor, dass besagte Schaltflanken moglichst flach
sein sollten, um Frequenzen im harmonischen Bereich leistungsméfig nach Moglichkeit
klein zu halten. Ausgegangen wurde dabei vom Amplitudenspektrum, wobei von der
Rechteckkurve in Gleichung (2.4) zum Trapezkurven-Signal Gleichung (2.5) {ibergegan-
gen wurde.

Betrachtet man hierzu die Fourierreihe fiir das Signal im Zeitbereich Gleichung (2.9),
welche nach unendlicher Summation der Terme zum idealen Trapezsignal konvergiert,
kann man darauf schlieen, genau das nicht zu tun und das Trapezsignal nur durch
eine endliche Summe zu approximieren, um die Signalleistung im Spektrum moglichst
klein zu halten. Abbildung?2.9 zeigt eine Gegeniiberstellung eines Signals mit geregel-

Trapezsignal Spektrum des Signals
12 60 ‘
1 ‘ ‘ a0}
0.8{ “ , ‘ 20}
! \ g
o 06} @ of
] ‘ ‘ k=
£ 8
£ o4t ‘ £ g 1/\ A F
} g W b L
<
0.2} ‘ ’ -4
I | |
_02 i ; ; ; ; ; j g ; ;
0 0.5 1 15 2 25 3 35 16 10
Zeit [ps] Frequenz [Hz]
(a) Trapezsignale rot: geschalten mit Invertern (b) Spektren

blau: geregelt

Abb. 2.9: Gegeniiberstellung von hart geschaltetem Signal(rot) und geregelter Flanke (blau)
(a), (b)

ter Flanke und eines Signals mit steiler geschalteter Flanke. Vor allem im hoheren
Frequenzbereich macht sich der Unterschied visuell bemerkbar.

4A (1 1 1
f(t) = P (ﬁsimismt + ﬁsin?)ésm?)t?smf)ésm& + ) (2.9)

Gleichung (2.9) ldsst sich auch in folgender Form angeben.

AALT 1

~ w0 e ([2n = 1J0) - sin ([2n —1]#) (2.10)

f(t)

Beim Signalverlauf sind vor allem Unstetigkeitsstellen von Bedeutung (scharfe Ecken),

12
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f(t)

\ 4
Y

- t

21

Abb. 2.10: Fourierreihe der Trapezkurve, [Bar99]

welche fiir eine beliebig genaue Approximation eine entsprechend hohe Anzahl der Sum-
manden fordern. Um dies zu unterbinden, sollte die Signalform einen weichen Verlauf
aufweisen.

Trapezsignal Spektrum des Signals
1 T T T 60 T

0.9}

©

40}
08}

®

07} 20

q

0.6

=)

051

Amplitude
(%))

—20-
0.4}

D
Amplitude [dBmV]

0.3}

w

—40-

0.2}

N

-60-
0.1l

[N

0

-8

i L
6 7

0 05 1 15 2 25 10° 10 10 ¢
Zeit [us] Frequenz [Hz]
(a) Ausschnitt aus Trapezsignal (b) Spektrum: Trapezsignal

Abb. 2.11: (a) Zeitlicher Verlauf eines Trapezsignals, (b) dazugehoriges Spektrum

Aus Abbildung2.11(b) erkennt man den Signalverlauf eines Trapezsignals. Das Spek-
trum enthélt viel mehr Frequenzen im oberen Bereich als beispielsweise in Abbil-
dung 2.12(b), wo neben der Grundschwingung nur drei ungerade Harmonische in der
Summe von Gleichung (2.10) verwendet wurden.

13
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Trapezsignal
T T T 60

12

40}

201

Amplitude

-60-

i i L

—0.2 i i i i i -8 T S S S S
1 15 2 25 3 10° 10° 10 10

Zeit [ps]

(a) Ausschnitt aus Trapezsignal mit 4 Summan- (b) Spektrum: Trapezsignal

den

Abb. 2.12: (a) Zeitlicher Verlauf eines Trapezsignals mit Spektrum mit n=4 Summanden,
(b) dazugehoriges Spektrum

Abbildung 2.13(b) zeigt einen Signalausschnitt, der durch Angabe einiger Referenz-
punkte und anschlieSender Spline-Interpolation generiert wurde, um den Signalverlauf

moglichst weich zu gestalten.

Spektrum des Signals

Trapezsignal
1.2 T T T 60
1 40} g
\ Y Y 7
! Fo fo :
081 ! 1 ! 1 I 20 |
‘ o ‘ ] |
] ! } } ff |
o 06F -t { ! ) {4 @ of A 4
3 4 ! + ! 4 ! 2 7\ \'\
= 4 1 . 1 [} / \
2 ’ [ | ' E fl
% oa4f i‘ : 1 t ; :‘ 1 é—zof RN \\\ pa J
J — -
1 t ; t 1 ! < \\ /
! ’ ! t ! t }\
o2y 1 ! 1 i 1 S B v !
1 ) 1 { it i YU
ol v z\../‘ "\...) J -60- : \{ o “ ‘ 1
o ‘ ‘ o I
0 0.5 1 15 2 25 3 10° 10° 10 10°

Zeit [ps] Frequenz [Hz]

(a) Ausschnitt aus Trapezsignal generiert durch (b) Spektrum: Trapezsignal

Spline-Interpolation

Abb. 2.13: (a) Zeitlicher Verlauf eines Trapezsignals aus einer Spline-Interpolation, (b) kor-
respondierendes Spektrum

Abbildung 2.14 zeigt die beiden Spektra iiberlagert, wobei erkennbar ist, dass das Signal
konstruiert mit der Interpolation im Vergleich wesentlich geringere Anteile im oberen
Frequenzbereich enthélt. Um ein optimales Spektrum zu erreichen, sollte der Signal-
verlauf also frei von harten unstetigen Ubergéingen sein, besonders wenn die Flanke
sehr schnell (Nanosekunden) verlduft. Fiir eine Fourierreihe gilt in diesem Zusammen-
hang: Ein unstetiger Bereich der Funktion, oder in einer ihrer Ableitungen fordert eine

unendliche Summe an Termen fiir die Approximation [Kre06].

14
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Spektrum des Signals

Amplitude [dBmV]

10 10

Frequenz [Hz]

Abb. 2.14: Uberlagerte Spektra aus 2.13(b) und 2.11(b)

Trapezsignal Spektrum des Signals
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(a) Ecken blau: scharf rot: Spline-interpol. (b) Spektren

Abb. 2.15: Signalecken eines Trapezsignals (a), (b) iiberlagerte Spektren

Abbildung 2.15 zeigt zwei verschiedene Trapezsignale, wobei das blaue aus einer Si-
mulation extrahiert wurde. Das rote Signal wurde aus dem blauen generiert: Zuerst
wurde eine Unterabtastung um den Faktor zwei durchgefiihrt, danach wurden mit ei-
ner Spline-Interpolation die vorher verworfenen Punkte neu generiert. Der Unterschied
ist vor allem bei den Signalecken sichtbar, welche nun wesentlich weniger hochfrequente
Anteile enthalten als zuvor.
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Aus den vorangegangenen Analysen kann man folgende Punkte schlussfolgern:

e Die Flanke sollte so langsam wie moglich verlaufen, um hochfrequente Anteile zu
vermeiden.

e Die Signalform sollte frei von unstetigen Ubergéingen ("Ecken”) sein, da ansonsten
ebenfalls die hochfrequenten Anteile zunehmen.

e Die Signalform sollte einen moglichst linearen Anstieg mit "runden” Ubergingen
besitzen.

Abschlieflend sei hier noch anzumerken, dass die oben dargestellten Spektra nur fiir
Signale mit symmetrischem Puls-Pausen-Verhiltnis giiltig sind. Betrachtet man Schalt-
signale mit ungleichem Puls-Pausen-Verhéltnis (bsp. Pulsweiten-Modulation (PWNM)),
kommen auch gerade Spektrallinien hinzul!

16



3 Schaltverhalten von
Leistungs-MOS-Transistoren

Dieses Kapitel erortert die Grundlagen des Schaltverhaltens jener Transistoren, die bei
den spéter betrachteten Applikationen eingesetzt werden.
Leistungs-MOS-Transistoren (MOSFET) werden in zahlreichen industriellen Applika-
tionen als Schalter eingesetzt, um die benétigte Leistung den Aktuatoren zuzufiihren
bzw. den Leistungsfluss zu unterbrechen. MOSFETSs eignen sich insofern fiir diese Auf-
gaben, da sie folgende Charakteristika aufweisen:

e Schnelle Schaltzeiten durch Majoritéatstrager
e Geringer Durchlasswiderstand Roy
e Geringe Verluste beim Schalten durch kurze Anstiegs- und Abfallzeiten

Der Schaltvorgang soll so verlustarm wie moglich ablaufen, was bedeutet, dass im einge-
schalteten Zustand moglichst wenig Spannung am Transistor abféllt und im gesperrten
Zustand kein Strom flielen soll. Wichtige Groflen in diesem Zusammenhang sind der
Ron Widerstand, der moglichst gering sein soll und der Rorpr Widerstand, der grof3
sein muss.

Da solche Bauelemente wesentlich hoheren Spannungen ausgesetzt sind, als vergleichs-
weise in Standard CMOS, unterscheiden sich diese auch im Aufbau. Ein Beispiel fiir
einen schematischen Aufbau zeigt Abbildung 3.1, wo der Querschnitt eines lateralen
Leistungstransistors (DMOS)(double diffusion) skizziert ist.

Erkennbar ist ein dem Drain-Gebiet vor-
gelagertes n~-Gebiet (Driftzone), wel-

fox D ches als verldngertes Drain (Drain Ez-

A, tension) bezeichnet wird und dafiir vor-

* L e Driftzone gesehen ist im gesperrten Zustand den

P - GroBteil der Spannung zwischen Drain
Psubst und Source aufzunehmen.

Dies ist deswegen notwendig, da es sonst

Abb. 3.1: Lateraler DMOS in erster Linie zu elektrischen Durchbrii-

chen der Drain-Gate Stecke im Transis-

17
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tor kommt. Die maximal mégliche Spannung entlang dieser Driftzone hingt von deren
Léange und Dotierung ab [Sch05].

Abbildung 3.2 zeigt einen detaillierteren Querschnitt eines lateralen DMOS-Transistors.

Uber der Drain Extension ersetzt Shallow Trench Isolation (STI) das frither verwendete
Feldoxid (FOX), um die Drain Eztension vom Gate zu isolieren [Wap(7].

n-LDMOS
D G SB G « D
L

STI

DTI
DTI

Drain- Extension

Abb. 3.2: Querschnitt eines lateralen n-Kanal DMOS-Transistors

3.1 Kapazititen des MOS-Transistors

Um das Schaltverhalten von Leistungs-MOSFETSs zu diskutieren, betrachtet man den
zeitlichen Verlauf der wichtigsten Groflen, die den Schaltvorgang beeinflussen. Ab einer
Gate-Spannung grofier der Schwellenspannung’ (vgl. [Lut06]) beginnt ein Drain-Strom
zu flieflen.

Uber dem Kanal wird durch die isolierende Oxidschicht, welche als Dielektrikum dient,
und dem Gate-Kontakt eine der Gatefliche (WL) proportionale Kapazitét realisiert.

S WL =Chx WL (3.1)

Cox =

oxr

Die gesamte Kapazitit ergibt sich grofitenteils aus der Gate-Source (Cgs) sowie der
Gate-Drain (Cyq) Kapazitét.

Abbildung 3.3 zeigt die parasitéren Kapazitidten. Die Gate-Source Kapazitit (Cgq) ist
sehr abhéngig vom Gateoxid sowie der Source Metallisierung. Die Gate-Drain Kapa-

Lengl. Threshold-Spannung
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zitét besteht groftenteils aus der Uberlappungskapazitit des Gate-Oxids mit der dar-
unter liegenden Verarmungszone. Die Kapazitét von Drain nach Source wird durch die
dazwischen liegende Sperrschicht verursacht.

D
(@]
IDRAIN
||

H‘ __CdS

oo
\

CS US

v O«

Abb. 3.3: Kapazitiaten des MOS Transistors

In Datenblattern werden diese Kapazitdaten in folgender Form beschrieben:

Ciss = Cys+Chq  (Cys kurzgeschlossen) (3.2)
Orss = ng

_ Cgs ) ng
Coss = Cys+ (Cys kurzgeschlossen) = Cqs + Cyq (3.4)

Cgs + ng

Die drei Gleichungen beschreiben die dquivalente Eingangskapazitat Cig, die Riickwir-
kungskapazitit C,e sowie die dquivalente Ausgangskapazitit Coq.

Die bereits erwdhnten Kapazitéiten Cys und Cgyq bilden gréfitenteils die Eingangskapa-
zitdt des MOSFETs. Wihrend der Schaltphase zeigt sich eine Abhéngigkeit der Kapa-
zitétswerte von der Drain-Source-Spannung. Cgg wird ausgehend vom urspriinglichen
Wert im ausgeschaltetem Zustand wéhrend des Einschaltens anwachsen. Und Cgq wird
im Verlaufe kleiner [Sti94].
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3 Schaltverhalten von Leistungs-MOS-Transistoren

3.2 Transiente Analyse des
Schaltverhaltens

Fiir die folgenden Betrachtungen soll Abbildung 3.4 als visuelle Unterstiitzung dienen.
Wird {iber einen Gate-Widerstand die dquivalente Gate-Kapazitidt mit zugefithrtem
Strom aufgeladen, beginnt die Gate-Spannung in der ersten Phase (1) bis zur Threshold-
Spannung anzusteigen. Wéhrend dieser Zeit wirkt Cgq nur sehr schwach und kann ge-
geniiber Cgs vernachléssigt werden. Ab dieser Spannung (2) beginnt ein Drain Strom

A

UDS(on)¢

...........

Uas
vie YO ¥ 7 Gt Ladung in Cgd
A groBte Kapazitit
Ips
Ladung in

IDSmax

Abb. 3.4: Zeitlicher Verlauf des Schaltverhaltens

zu flielen, welcher bei weiterem Anwachsen der Gate-Source Spannung, in Abhéngig-
keit der Last, seinen Maximalwert erreicht. Wéahrenddessen beginnt die Drain-Source-
Spannung zu fallen.

In Phase (3) ist ein dramatisches Ansteigen der Gate-Drain Kapazitit zu beobach-
ten. Bedingt durch die Spannungsverstirkung wirkt die Gate-Drain Kapazitat um ein
Vielfaches groBler am Eingang. Dieses Verhalten wihrend der Umschaltphase wird Mil-
lerplateau genannt [Gal93]. Aufgrund des Millereffektes erscheint nun die Gate-Drain
Kapazitit am Eingang um die Verstarkung vergroflert, wodurch sich die Spannung am
Gate im weiteren Verlauf nicht stark dndert. Sobald die Drain-Source-Spannung ihr
Minimum erreicht(4), steigt die Gate-Source-Spannung weiter an, ohne jedoch I oder
Uygs weiter zu beeinflussen.

Generell wird der Ubergang von Uy, withrend der Phasen (2) und (3) ablaufen. Durch
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3.3 Aktive Gate Regelung

geeignete MaBnahmen (bsp. Riickkopplung) kann das Millerplateau verldngert werden,
um die Anstiegsgeschwindigkeit zu verringern bzw. vorzugeben [Mit95].

3.3 Aktive Gate Regelung

Eine Moglichkeit, um das Schaltverhalten beeinflussen zu kénnen, erhélt man durch den
Einsatz von Riickkopplungs-Netzwerken, die in Verbindung mit dem Gate-Widerstand
zu einem Regelkreis verschaltet werden (Abbildung 3.5). Natiirlich wird in den meis-

Feedback 4U/d
current U/dt
_____ Gate | oo
i Controller |
' Regular - '
Rgatecurrent+ Gate :‘-
* Control *
: rcurrent
Feedback
di/dt —P
current

Abb. 3.5: Prinzip fiir aktive Gate Regelung
ten Féllen nur eine der beiden Gréflen fiir die Riickkopplung herangezogen, um einen

Feedback-Strom zu generieren. Dieser Strom wird im Gate-Controller geeignet mit dem
Gate-Regelstrom kombiniert, um das dU/dt bzw. dI/dt zu beeinflussen.

[ % o

@ Effizienz

Abb. 3.6: Kompromiss zwischen verbesserten EMV-Eigenschaften und Verlustleistung

Dahingehende Mafinahmen zur Verbesserung der EMV-Eigenschaften stehen immer im
Kompromiss mit der Effizienz im Hinblick auf Verlustleistung.
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir
LIN-Transmitter

In diesem Kapitel soll anhand der Applikation eines LIN Transmitter-Moduls die Im-
plementierung einer Flankenregelung veranschaulicht werden.

4.1 Der LIN Bus

Der LIN Bus (Local Interconnect Network) ist eine kostengiinstige Bus Topologie, die
vorwiegend fiir eher unkritische Sensor-Aktuator-Anwendungen im automotiven Be-
reich Anfang der 1990er Jahre entwickelt wurde. Vor allem fiir Tiir-, Sitz- oder Schie-
bedachapplikationen bietet der als Ein-Draht ausgefiithrte LIN Bus enorme Kostener-
sparnisse im Vergleich zum CAN Bus. Die maximale Bitrate liegt bei 20 kbit /s, wobei
2,4kbit/s, 9,6 kbit /s oder 19,2 kbit/s laut Spezifikation empfohlen werden.

Vom Konzept her ist der LIN Bus ein Single Master System mit mehreren Slaves. Im
automobilen Bereich wird der LIN Bus als Sub-Bus fiir CAN-Netze eingesetzt, wobei
ein sogenannter Master-Knoten als Schnittstelle zum {ibergeordneten CAN-Netz fun-
giert [ZS06].

4.1.1 EMV Verhalten

Das EMV Verhalten des LIN Bus’ héngt sehr stark von der Form der Flanken ab.
Die entscheidenden Parameter hierfiir sind die Slew rate sowie % und Cg—(tj des Uber-
tragungssignals. Es gilt prinzipiell die Flankenform so zu gestalten, dass die Slew rate
im Hinblick auf Abstrahlung moglichst klein wird (kleines % ), aber dennoch eine

Periodendauer erreicht werden kann, welche die spezifizierte maximale Datenrate von

20 kbit/s erlaubt [LINOG].
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

4.2 Ansatze zur Flankenregelung

An dieser Stelle sollen Ansétze aufgezeigt werden, wie eine geregelte Schaltflanke mit
integrierten Schaltungskonzepten realisiert werden kann. Um einem System ein be-
stimmtes Verhalten aufprigen zu konnen, muss man als ersten Schritt Informationen
iber das Verhalten eben dieses Systems in Form einer Beschreibung (Modell) extra-
hieren. Dieses Modell wird natiirlich der tatsdchlichen Strecke in vollem Verhalten nie
genau entsprechen. Prinzipiell sollte so ein Modell moglichst einfach, aber nicht zu
ungenau sein! Es sollte das Verhalten der tatséchlichen Strecke im betrachteten Be-
reich so gut wiedergeben, dass ein Regler entworfen werden kann, welcher der Strecke
das gewiinschte Verhalten aufzwingt.

4.3 Beschreibung der Strecke

Das Modell der Strecke besteht prinzipiell aus einem Schalttransistor, einem Lastwider-
stand sowie der parasitdren Induktivitdat der Leitung und den parasitdren Kapazitédten
nach VDD und GND (Abbildung4.1).

VDD VDD
Strecke
Ro % . — Cuw
Leitung -
Ubs L
° * AN 9

:4_ —— Cdown
|fg |
—

Abb. 4.1: Schematische Darstellung der Strecke

In Abbildung4.2 ist das Kleinsignalersatzschaltbild der Strecke dargestellt. Fiir das
Modell werden nur die relevanten Kapazitéten von Gate nach Source (Cgs) sowie von
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4.3 Beschreibung der Strecke

Gate nach Drain (Cgp) berticksichtigt, da diese auch das Schaltverhalten mit beein-
flussen. Weiters soll auch die Ordnung der spéter errechneten Ubertragungsfunktion
niedrig gehalten werden.

|fg ng Uds L
> ® | ¢
1] AN

—
Ugd
Ces Ugs gm
== | Ugs Uds l rds Ro
Abb. 4.2: Kleinsignalersatzschaltbild der Strecke

Cup +
Cdown

T

Ziel dieser Regelung ist es, die Drain-Source Spannung des Schalttransistors beim Um-
schalten so zu beeinflussen, dass dyDS/dt konstant bleibt. Um das zu bewerkstelligen,
muss der aktuelle Zustand der zu regelnden Grofle (Upg) erfasst werden, um iiber eine
Riickkopplung einen Regelkreis aufbauen zu kénnen.

Zunéchst muss aber noch aus dem Kleinsignalersatzschaltbild (ESB) (Abbildung4.2)
die Ubertragungsfunktion der Strecke bestimmt werden. Bemerkenswert an dieser Stelle
ist auch, dass dieses Modell (ESB) das Verhalten des Transistors wahrend der Um-
schaltphase beschreibt und nicht jenes wihrend den beiden stabilen Schaltzustén-
den! Als Eingangsgréfie nimmt man den Strom Iy, was zu diesem Zeitpunkt viel-
leicht etwas seltsam erscheint, jedoch spéter erlautert wird. Da, wie schon gesagt, die
Drain-Source-Spannung Upg betrachtet wird, bildet diese die Ausgangsgréfie der Stre-
cke.

Nach Ansetzen der Knotengleichungen

- Ifg + UgSSCgs + (Ugs - UdS)Sng = 0 (41)
Uds Uds
—(Ugs — Uas)5Cgq + (Ugs ) Gm + — + =0 (4.2)
’ S i) L+ )

und nach Elimination von U, sowie einigen Umformungen erhilt man fiir die Ubertra-
gungsfunktion folgenden Ausdruck:

- Uds (53Lng Clin - 32Lgm Clin + Sng - gm) Tds Rd

N Iy, s (s3Cgay + 520 + 50 + Cyg Gm ras Rd + Cyq 1as + Cyq Rd + Cys 745 + Cys RA)
(4.3)

G(s)
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

Wobei untere Terme wegen der besseren Lesbarkeit eingefithrt wurden.
g g 2
= (| C C - 4.4
5 = (Cugd + Oz 1) (14)
Y = LClinrdsOgst (45)

+ Cog — + L + l) (4.6)

Cya
6 = m C
(Cgsg Ve Ry risCqs  Ra  Tds

Rdcgs
In (4.3) fallt, ohne genauere Analyse der Pole bzw. Nullstellen, sofort der Pol bei
Null auf. Dieser liefert einen integrierenden Anteil, also ein I-Glied, das grundsétz-
lich strukturinstabil ist! Die Strecke enthélt noch jeweils drei Null- und Polstellen und
hat daher die Ordnung 4 und ist vom Typ IT,, was einem [-Glied mit Verzégerungen
entspricht.

Nun stellt sich die Frage nach einer geeigneten Methode zur Erfassung der Drain-
Source-Spannung. Da diese Spannung mit bis zu 45 V verhéltnisméflig hoch im Ver-
héltnis zur {iblichen Versorgungsspannung von 1,5V bzw. 5 V ist, schrankt dies die
Messung etwas ein. Eine Moglichkeit wére ein einfacher resistiver Teiler, wobei die zu
messende Spannung geeignet skaliert wird. Diese Moglichkeit birgt allerdings durch
die iiblichen Probleme, wie statischen Stromverbrauch oder Fléche, eher mehr Nach-
teile. Vor allem aber miisste eine entsprechend hohe Auflésung auf der Niedervolt-
Seite eingesetzt werden, da durch die Skalierung der Messbereich sehr eingeschrankt
wird.

Um von der hohen Schaltspannung entkoppelt zu sein, erfasst man die Drain-Source-
Spannung kapazitiv und kann, wie weiter unten gezeigt wird, die Messgrofie somit direkt
in einen Feedback-Strom Iyg umwandeln.

Durch diese Vorgehensweise wird auch deutlich, dass durch die Hinzugabe des Messkon-
densators das integrierende Verhalten der Strecke aufgehoben wird und man erhélt ein
System, welches als Eingangs- und Ausgangsgrofie Strome besitzt. Aulerdem beseitigt
man durch diesen Trick auch die Strukturinstabilitdt der Strecke und hat nun nur noch
ein PT,-Glied zu regeln.

4.4 Konzept zur Flankenregelung

Das Konzept zu dieser Regelung wird in Abbildung4.3 veranschaulicht. Neben der
bereits diskutierten Strecke kommt als Regler noch ein Block, der als Gate Control
bezeichnet wird, hinzu, welcher einen Differenzstrom mit einem proportional Glied
geeignet skaliert und schliefllich der Strecke zufiihrt. Der Faktor x dient zur Skalierung
des Referenzstroms.
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4.4 Konzept zur Flankenregelung

(]
» Riickkoppel- !
E Netzwerk !
(]
(]
Irs ' Cmess|| '
-t 0 '
v || '
(]
e '
XlBias lerr | Gate Control I
> Strecke

(proportional)

Abb. 4.3: Darstellung des Regelkreises

Abbildung 4.4 zeigt bereits ein erweitertes Bild des Systems mit drei Eingingen und
einem Ausgang. Das Signal Vrx bezeichnet das digitale Eingangssignal, das zum Schal-
ten benotigt wird. Das Signal slope_mode stellt die gewiinschte Flankensteilheit in Form
von vier wiahlbaren Alternativen bereit. Als Ausgangssignal wird ein Strom angefiihrt,
der das Gate-Potential regeln soll (Ig,). Den dritten Eingang bildet ein Strom, der vom
Riickkoppelnetzwerk kommt und den Regelkreis schliefit. Genau auf diesen Strom Igg,
der riickgefithrt wird, soll nun weiter eingegangen werden. Die eigentliche Regelung

V_TX_slope
Cniess IrB 7o)
|
V_TX e dUbs/dt
c |fg K
Gate Control
slope_mode I

Abb. 4.4: Konzept zur Flankenregelung des LIN Bus’

findet nur wéahrend des Umschaltens statt, wenn also dgtDS ungleich Null wird. Ist dies
der Fall, gilt fiir die Ladung @,, im Kondensator C,ess:
Qm = Cmess -Ups (47)

Um nun noch die zeitliche Anderung dieser Ladung ins Spiel zu bringen, formt man Glei-
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

chung (4.7) um und fiihrt anschlieBend die Ableitung nach der Zeit t ein [KMRO06].

Uns(t) = 2ntt) (4.8)
dUDS(t) _ de(t> 1

dt  dt  Cooss (4.9)
Irplt) = Xl (4.10)
dUps(t) _ JT p— (4.11)

dt Cmes S

So ergibt sich schliellich auch die Gleichung, mit der man fiir ein konstantes dgtDS und ei-
ner gegebenen Messkapazitit C e den Ausgleichsstrom bestimmen kann:

dUps(t)

Ipp(t) =
FB( ) Cmess dt

(4.12)

Offensichtlich stellt sich dieser Strom in Abhéngigkeit des Vorzeichens (steigende oder
fallende Flanke) wihrend des Umschaltens ein.

Als néchsten Schritt geht es an den Entwurf des in Abbildung4.4 dargestellten Gate
Control Blocks, dem eigentlichen Regler. Um einen geeigneten Regler fiir den Regel-
kreis zu finden wire es naheliegend, ein Verfahren, wie beispielsweise das in [HD04]
beschriebene Frequenzkennlinienverfahren (FKIL), anzuwenden.

Jedoch stellt es sich als eher umsténdlich heraus, einen solchen Regler in integrierten
Technologien beziiglich Pol- und Nullstellen im Frequenzbereich zeitkontinuierlich di-
rekt zu dimensionieren.

Das Design wird ausgehend von der Struktur (Abbildung 4.3) aus analogen funktio-
nalen Schaltungskomponenten zusammengesetzt und dimensioniert, obgleich werden
Eigenschaften der Schaltung, welche die Stabilitat betreffen, genau durch solche geeig-
neten Kriterien in Bezug auf Phasenreserve bzw. Amplitudenreserve sichergestellt, wie
in [HDO04] vorgestellt.

Ausgehend von den Informationen beziiglich verschiedener Betriebsmodi (verschieden
einstellbare Slew rates, siche Tabelle 4.1) beginnt man auf Konzept-Ebene mit dem
Systementwurf. Das Ziel ist recht simpel formuliert: Ein konfigurierbares dUg—f’(t).

Um den Schalttransistor einzuschalten, muss eine Spannung hoher als die Schwellen-
spannung von Gate nach Source anliegen. Arbeitet man aber wie in diesem Beispiel mit
Stromen als steuerbare Groflen, muss man auf das hochohmige Gate nur eine bestimm-
te Zeit lang einen Strom einprégen, um die Spannung iiber besagte Schwellenspannung
ansteigen zu lassen, so dass ein Drain-Source-Strom zu flieen beginnt. Dies soll in
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4.4 Konzept zur Flankenregelung

’ AC Characteristics-LIN \ Normal SM \ Low SM \ Fast SM \ Flash Mode ‘
Slew rate falling edge [V/us] -3 —-1 -1.5—--05| -6 —-2 -24 — -8
Slew rate rising edge [V/us] 1-3 05— 15 2-6 8 — 24

Tab. 4.1: Betriebsmodi fiir LIN Tranceiver

geregelter Form ablaufen.

Ug(t) = Cigg /t i) dt (4.13)

Cyg = Cgs + Cyq (4.14)
Dies kann mit Stromquellen bzw. Stromsen-

ken erreicht werden. Betrachte man hierzu die
in Abbildung 4.5 dargestellte Konfiguration der

Stromquellen.
Ausgehend von einer Gate-Source Spannung @ xI8 - WIFB
von 0V und Igg=0 (offener Kreis) ldsst man

den Parameter y grofler eins werden, wodurch Y
mehr Strom in den hochohmigen Knoten Ug

i

zuflieffit, als durch die untere Senke abflielen Ced—

kann. i(,E) H;
Als Konsequenz wird die Gate-Spannung so lan- Uaty) ]
ge ansteigen, bis die obere Stromquelle aufgrund Cgs=—

einer zu niedrigen Kanalspannung aus dem S&t- B

tigungsbereich herausféllt und ihren Stromfluss
reduziert.

Abb. 4.5: Prinzip der Gate-Regelung
Betrachtet man nun vorhergehendes Szenario

fiir den geschlossenen Regelkreis, wird die Gate-
Spannung ansteigen, bis sie einen Wert erreicht hat, der geringfiigig iiber der Schwel-
lenspannung liegt.

Da der Transistor jetzt einen leitenden Kanal gebildet hat und ein Strom von Drain nach
Source flieft, wird die Drain-Source Spannung sinken. Dadurch beginnt ein Feedback-
Strom (4.12) durch die Kapazitit Cyess zu flielen, welcher mit geeigneter Skalierung v
dem zuflieBenden Strom der oberen Quelle entgegenwirkt.

Dieser Feedback-Strom wird natiirlich nur solange flielen, solange sich die Drain-Source
Spannung #ndert (29250 £ ).

dt

Wird das Verhéltnis von Feedback-Strom zu Biasstrom geeignet gewahlt, flieit wah-
rend der fallenden Flanke von Upg nahezu gleich viel Strom zu, wie auch durch die
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

Senke aufgenommen werden kann (in Wirklichkeit natiirlich etwas mehr, andernfalls
wiirde der Drain-Strom konstant bleiben!) und die Spannung am Gate bleibt ungefihr
konstant.

Steigt die Gate-Spannung nun marginal an, flieft im néchsten Moment ein erhohter
Strom, welcher die Drain-Source-Spannung sinken lasst [[1K04].

Ist die Schaltphase beendet und der Minimalwert von Upg erreicht, versiegt auch der
Feedback-Strom, was nun die Gate-Spannung weiter ansteigen ldsst (Abbildung 4.6).
In der Abbildung kann man auch deutlich das charakteristische Miller-Plateau erken-
nen [Gal93]. Des Weiteren kann auch der Drainstrom des Transistors betrachtet wer-

A
Ubs

45V

Ues

Ips

IDSmax

Y.

A 4
—+

.

den, welcher sich umgekehrt proportional zur Spannung dndert. Aus dem Grund, dass
wéihrend dieser Schaltphasen weder Spannung noch Strom Null werden, kann man
erkennen, dass die dadurch abfallende Verlustleistung proportional zur Schaltzeit an-
steigt.

Abb. 4.6: zeitlicher Verlauf der Regelgréfien

Hier ist bereits ein Kompromiss zwischen langer und kurzer Schaltzeit erkennbar. Fiir
den Abschaltvorgang ist der Ablauf gleich, nur mit entgegengesetztem Vorzeichen des
Feedback-Stroms und Vertauschen der aktiven und passiven Quellen. Abbildung 4.7
zeigt das Konzept fiir den Aufbau des Gate-Control Blocks in schematischer Form. Das
Funktionsprinzip entspricht zuziiglich der Skalierung der Stréme dem oben erlduterten.
Um nun ein P-Glied (beziiglich Strom) schaltungstechnisch realisieren zu kénnen, be-
dient man sich einer recht einfachen Variante, ndmlich Stromspiegeln (Abbildung4.8).
Ein Stromspiegel erzeugt aus einem Eingangsstrom einen proportionalen Ausgangs-
strom.
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4.4 Konzept zur Flankenregelung
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Abb. 4.7: Schaltungskonzept fiir LIN Gate Control

\

Um die Skalierung vornehmen zu kon-

nen, wurden vier Stromspiegel verwendet, IN lout
von denen die ersten beiden (bezeichnet | :
mit N und M) fir beide Flanken be- e Ny |__| p

nutzt werden. Als Alternative dazu konnte
man auch die Grofle von C,. variieren,

was sich aber negativ auf die Fliache aus-
wirkt. Abb. 4.8: Stromspiegel als P Glied

Betrachtet man den Strom fiir die steigende
Flanke am Knoten Vg (durch Pfeile dargestellt) flieit in das Gate ein Strom von:

I, = J(LMIg+ LMNIpg — (L —1)Ip) (4.15)

Der Strom durch die untere Senke wird nur mit K skaliert und ist unabhéngig vom
Feedback-Strom. Setzt man nun die Gleichung fiir den Knoten an und ersetzt fiir Irg
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

Gleichung (4.12)

J(LMIg+ LMNIpp — (L —1)Ig)— KIz = 0 (4.16)
JLMIg+ JLMNIpp — JLIg+ JIg — Kl = 0 (4.17)
(JLM+J—JL—K)Iz = —JLMNIpg,  (4.18)

erhédlt man eine Gleichung, mit der man die gewiinschte Slew rate festlegen kann.

dUDS_[ (K+JL—JLM—J)

4.19
dt " JLMNCpess 1)
Fiir die steigende Flanke erhélt man nach d&hnlichem Ansatz:
Kig— Jblg — L(M(Ig+ NIpg) —Ig)] = 0 (4.20)
Klgp—5JIg+ JLMIg+ JLMNIpg — JLIp = 0 (4.21)
Ig(=5J —JL+ K+ JLM) = —Irg(JLMN), (4.22)
dUpg (5J+JL—-JML - K)
=17 4.23
dt " JLMNCpess 429

Mit den Gleichungen (4.19) bzw. (4.23) kann nun ein System implementiert werden,
welches die in Tabelle4.1 angegebenen Betriebs-Spezifikationen erfiillt.

Nun kann man den daraus entstehenden Regelkreis, ausgehend von Abbildung4.3 mit
den Gleichungen (4.18) und (4.22), auch detaillierter beschreiben. Die Stellgrofie fiir
das System wird mit dem Produkt Igy vorgegeben. Fiir die Implementierung wurden
aufgrund dessen, dass die Stromspiegel im Spannungsbereich von 5 V liegen, die Fak-
toren J,LL und K konstant gewahlt und die verschiedenen Betriebsmodi wurden rein
durch Variation von N, M und I eingestellt.

-~ O
I

1
2
2

(2M +1—-2—-2)Ig+2MNIpp = 0 (4.24)
I5(2M —3) + Ipp(2MN) = 0 (4.25)
2M -3
it = 4.2
mit SMN (4.27)
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4.4 Konzept zur Flankenregelung

So kommt man zu Darstellung des Regelkreises:

Riickkoppel-
Netzwerk

Ire

Cmess"
]

IBIAS o lerr I+
X—b—@— 2.M.N g: Strecke

Abb. 4.9: Darstellung des Regelkreises

Fiir die steigende Flanke erhélt man nach dhnlicher Uberlegung:

Ig(=5—2+4+2+2M)+ Ipg(2MN) = 0 (4.28)
Ip(5—2M)+ Ipp(2MN) = 0 (4.29)
5—2M
i = 4.31
mit SN (4.31)
Der Faktor x ergibt sich also
M— ..

- }gi fljr fall'ende Flanke (4.32)

sy Lur steigende Flanke
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

4.5 Implementierung fiir den
Normal-Modus

Nachdem der Regelkreis jetzt beschrieben ist, kann man den néchsten Schritt in Rich-
tung Implementierung vornehmen. Hier gilt es nun am Beispiel des Normal Modus (siehe
Tabelle4.1) die Unbekannten N, M, Igg und Ig zu bestimmen.

Obgleich es zu Beginn etwas verwirrend erscheinen mag, dass alle vier Parameter be-
stimmt werden miissen, geht man von den bekannten Groflen aus.

Aus der LIN Spezifikation erhélt man den Wert fiir den Rony Widerstand des Schalters,
wodurch sich auch gleich die Weite dieses Transistors ergibt.

Als Néchstes ist bekannt, wie schnell man den Transistor einschalten muss, wonach
sich auch der Strom errechnen lédsst, der fiir diese Zeit auf das Gate gebracht werden
muss. Aus der Simulation erhélt man einen Wert fiir die Gate-Kapazitat des DMOS
-Transistors von 2,6 pF. Mit dem mittleren Wert von 3 V/us im Fast-Mode kommt
man so zu einem ersten Wert.
Ip = C’% =2,6pF-3V/us="17,8uA

Hinsichtlich benotigter Chip-Fliache sollten die Werte fiir N und M mdoglichst klein
dimensioniert werden. Aus der Spezifikation ist ersichtlich, dass zwischen den Berei-
chen der Modi immer das konstante Verhéltnis 2 liegt. Also sollte man fiir einen Mo-
dus dimensionieren und bei den anderen nur eine Grofle teilen bzw. verdoppeln miis-
sen.

Fiir den Normal-Modus ist der mittlere Wert fiir die Anstiegsgeschwindigkeit 2V /pus.
dUps

Also gilt es fiir dieses <32 aus Gleichung (4.19) N und M zu bestimmen.
Hier féllt als Néchstes auf, dass auch die Kapazitit C,,. in der Formel enthalten ist und
vorher bestimmt werden muss. Da der Feedback-Strom kleiner als der Biasstrom sein
muss und auch wieder die Fliache eine Rolle spielt, wihlt man einen Feedback-Strom

von 1 pA und erhalt fiir Cpess:

C = Ipp

mess

mzluA-lV/uS: pF

c = Ipp =1uA-3V/us=2333,33 fF

mess

AU /dt

fiir den Slow-Mode und den Fast-Mode. Da fiir den Slow-Mode ein anderer Parameter
verandert werden wird, um Fléche zu sparen, wird C,,¢s mit 400 fF gewéhlt.

Nun kann man mit Gleichung (4.19), Cyess und den bereits oben festgesetzten Werten

34



4.6 Schaltung des Gate Treibers

fiir J, L und K weiter rechnen. Durch Einsetzen kommt man auf Werte von M =2 und
N =3, welche dann

dUps _ (K+JL—JLM—J)_1O 1076(2+1-2—2-2—1)
a B JLMNC,, .. - 1-2-2-3-400-10-15
—1
o . 76. = —
= 10-107° 2,083V /s

mit einem Wert von 10 pA fiir den Biasstrom -2,083 V/us ergeben. Fiir dieselben
Werte fiir M und N ergibt sich fiir die steigende Flanke derselbe Wert mit gedndertem
Vorzeichen.

dUps . (5J+JL—JML - K)
a P JLMNCppess
o (5-141.2-1.2.2-2)
— 10- 107
1-2-2-3-400-10-15
1
= 10-107°. =2
010 o200 10-15 2,083V /s

Somit sind sdmtliche Unbekannten fiir den Normal-Mode bestimmt. Fiir den Low-Slope-
Mode wurde der Biasstrom fiir die gesamte Schaltung halbiert und fiir den Fast-Slope-
Mode wurde N =2 gewéhlt mit sonst gleichbleibenden Werten.

4.6 Schaltung des Gate Treibers

Die fertig implementierte Schaltung des Gate Drivers fiir den LIN Transmitter ist in
Abbildung 4.10 dargestellt. Man erkennt die Feedback-Leitung, welche zum Eingang des
ersten Spiegels bestehend aus NO- N7 fiithrt. Uber die beiden Schalter TG3 und TG4

kann das Spiegelverhéltnis von 1:1 bis 1:3 eingestellt werden.

Der néchste Spiegel (M7, M18, M22-M25) ist mit P-MOS Transistoren realisiert, wel-
che ebenfalls in die 1,5 Volt Spannungsklasse fallen.

Mit den Transistoren N8, N10, N11 und N13 wird eine geregelte Kaskode realisiert,
welche iiber MN1 von der 5 Volt Versorgung abgetrennt wird. Besagte Kaskode dient
dazu, den Biasstrom durch N8 vom 1,5 Volt-Bereich in den 5 Volt Bereich zu transfe-
rieren.

N9 und N12 bilden eine zu schaltbare Stromsenke, welche wéihrend der steigenden
Schaltflanke benttigt wird. Der in Abbildung 4.7 dargestellte Spiegel, der mit L skaliert
ist, wird hier in der Schaltung mit N14-N19 und N24 realisiert, wobei MN2 und MN3

wieder fiir die Abtrennung dienen.
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

M28 und MP3 bilden die Quelle fiir den fiinffach skalierten Biasstrom. Die Quellen und
Senken fiir die fallende Flanke werden mit M31, M32, MP6, MP7, MN6, MN7, N22
und N23 gebildet. Den Spiegel fiir die steigende Flanke bilden M30, MP5 JMN&8 MN4
,MN5 N20 ,N21.

Die Signale smode0/1 dienen zur Ansteuerung des Logikblocks, der wiederum die Schal-
terstellungen fiir die einzelnen Betriebszustdnde konfiguriert.

Auch ein Pegelwandler' wurde hinzugefiigt, um die ankommenden Steuersignale der
Logik von 1,5V auf 5V zu wandeln, damit die Schalter im 5V Bereich auch mit der
richtigen Spannung angesteuert werden kénnen.

Um die Schaltung iibersichtlich zu halten, wurden Teile fiir den Power-Down-Mode
nicht eingezeichnet. Nach dem Regler soll nun die Implementierung des LIN-Schalters
genauer behandelt werden. Abbildung4.11 zeigt die Schaltung dazu.

Das zentrale Element bildet der Schalt-Transistor M0 selbst. Auch die oben behandelte
Kapazitit Cess, Welche das Riickkoppel-Netzwerk bildet, ist leicht zu finden. R5 ist in
Serie zum Kondensator, um hochfrequente Stérungen zu ddmpfen.

Die Kapazitiat C1 dient in Kombination mit R1 zur Kompensation der Regelschleife, da
das Gate den einzigen hochohmigen Knoten in der Schaltung bildet.

N1 dient als Schalter um das Gate, wenn nétig, auf Masse zu ziehen. Diode D1 be-
schrankt die Spannung am Gate. Der Widerstand R3, welcher auch {iber einen Pin nach
auflen gefiithrt wird, fithrt zu einem weiteren Block fiir die Uberstrom-Erkennung.

M1 und R4 bilden den Schutz gegen elektrostatische Entladungen (ESD), Hochspannungs-
Pulse werden gegen Masse abgeleitet. DIO1 ist ein sogenannter Riickstrom-Schutz?, der
eine Diode realisiert. Sollte die Spannung am Bus, speziell die Spannung am Drain von
MO, unter das gemeinsame Masse-Potential absinken, wiirde die parasitdre Substrat-
Diode in Durchlassrichtung betrieben, was einen Stromfluss zum Substrat zur Folge
hitte. So wird durch DIO1 ein Stromfluss von Masse zum Bus verhindert. Ahnlich sperrt
DIO2, sollte das Bus-Potential iiber die Batteriespannung ansteigen.

D2 und D3 sind anti-seriell verschaltet und dienen ebenfalls als ESD Schutz. Bedingt
durch die Versorgungsspannung und dem fiir den Pin spezifizierten ESD-Priifimpuls
[Wap07], fallt die Stérke der Schutzdioden aus. Im normalen Betrieb beeinflusst dieses
Gebilde die Schaltung nicht, erst bei hoheren Spannungen leitet D2 hohe Spannungspul-
se nach Masse ab.

Zuletzt bleibt nur noch der Widerstand R7, der als interner Pull-Up Widerstand fun-
giert.

lengl. Levelshifter
Zengl. Reverse Current Diode
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4.6 Schaltung des Gate Treibers
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

IFB

DIO2
R7
R6 LIN_BUS_OUT
————1 +——
pio1 \/
CMEss
R4 .£| ”
M1
Gate R1 I_‘ QI_ D3
D LI IE MO
D2
Cl=— Dlzg
R3[]
EN_n
D H N1
GNDA
D .

Abb. 4.11: Schaltung des LIN Schalters
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4.7 Stabilitat des Regelkreises

4.7 Stabilitat des Regelkreises

Die Stabilitédtseigenschaften des Regelkreises wurden durch Simulation bestimmt. Hier-
zu wurde der Kreis fiir AC Betrachtungen mit Schaltern aufgetrennt und die Phasen-
reserve betrachtet. Mit einer Kompensationskapazitidt zwischen Gate und Source des
Schalttransistors wurde der Kreis kompensiert.

Fiir die Simulation selber ist es wichtig, den Arbeitspunkt richtig zu wahlen. Man muss
also einen passenden Ausgangspunkt fiir die AC Analyse einstellen. Hierzu simuliert

100 T T
0(0.0dB)
50.0

|V (dB)

200 [Fhass

M1({-123 2deg)

10! 102 109 10t 109 108 107 108
freq (Hz)

Abb. 4.12: Bode Diagramm der Riickkopplungsschleife

man transient bis zu einem Zeitpunkt wihrend des Umschaltens und bricht dann ab,
um die AC Analyse in diesem Punkt durchzufiihren.

Es ist auch wichtig, mehrere verschiedene Bereiche zu betrachten, da sich die Gate-
Kapazitit wahrend des Einschaltvorgangs dndert. Deswegen sind die Zeitpunkte am
Beginn der steigenden Flanke bzw. am Ende der fallenden Flanke am kritischsten,
da hier die Gate Kapazitdt am kleinsten ist und die Kompensation somit schwécher
wirkt.
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

4.8 Simulationsergebnisse

Abbildung 4.13 zeigt den Verlauf der Gate-Source-Spannung (griin), der Drain-Source-
Spannung (blau) und des Drain-Source-Stromes (rot). Die dargestellten Verldufe sind
fiir den Normal-Modus simuliert worden.

Zeitlicher Werlauf der LIN -Signale

igw = 5 K £ = £ X £ S
ol / 5 5 by 7 N
g S 5\ / \\ / 3\ // / 5 /
5 = / = £ = =S i
Vi T / A — N/ "
N — = — =0 =
‘I
=== = ==
A L] = L
o = 7= == T =
o 7 / \ 7 % / \ / \
Y / \ / \ / \ / \
= o L/ o/ \

0 100 200 300 400 500

Abb. 4.13: Simulationsergebnisse im Normal-Modus

Auch der Eingangsstrom des ersten Stromspiegels, der sich aus dem Riickkoppelstrom
und dem Biasstrom zusammensetzt, ist dargestellt. Man erkennt genau, dass sich wéah-
rend der fallenden Flanke von Upg der Riickkoppelstrom vom Biasstrom subtrahiert
und sich wahrend der steigenden Flanke addiert.

In den Abbildungen 4.14, 4.15 und 4.16 sind die zeitlichen Verldufe des LIN-Transmitter-
Signals fiir mehrere Temperaturen dargestellt.

40



4.8 Simulationsergebnisse

Narmal Slope Mode

—Temp=-40 —Temp=27 —Temp=385 Temp=175

40.0- 0 P ——— —_— —_—

30.0

=20.0

| |

1 _

0 100 260 300 400 500
tirme (us)

Abb. 4.14: Zeitlicher Verlauf des LIN-Bus Signales im NORMA L-Slope-Mode
fiir —40°,27°,85°, und 175°C

Low-Slope-Made

—Temp=-40 —Temp=27 —Temp=385 Temp=175

40.0 — — — F
30.0 V

S /
=20.0
10.0r \

0 100 200 300 400 500
tirme (us)

Abb. 4.15: Zeitlicher Verlauf des LIN-Bus Signales im LOW-Slope-Mode
fiir —40°,27°,85°, und 175°C
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter

Fast-5Slope-Mode

—Temp=-40 —Temp=27 —Temp=85 Ternp=175
50.0-
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Abb. 4.16: Zeitlicher Verlauf des LIN-Bus Signales im FAST-Slope-Mode
fiir —40°,27°,85°, und 175°C
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4.9 Layout

4.9 Layout

In Abbildung 4.17 ist das Layout des LIN-Treibers dargestellt. Abbildung4.18 zeigt die
gesamte Top-Zelle des LIN-Transmitters. Im linken unteren Teil befindet sich der Gate-
Treiber, welcher nur einen geringen Teil der gesamten Schaltung bildet.

Den grofiten Teil bilden die ESD Schutzkomponenten. Vor allem D2 und D3, die sich
im rechten Teil des Top-Layouts befinden, nehmen den gréfiten Anteil der benétig-
ten Fldache in Anspruch. Der Grund dafiir ist die hohe geforderte ESD-Festigkeit,
da der Pin direkt mit der Busleitung, die das Steuergerét verldsst, verbunden ist.

Abb. 4.17: Layout des LIN Gate-Driver Moduls
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4 Fallbeispiel: Flankenregelung fiir LIN-Transmitter
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Abb. 4.18
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4.10 Abschliefiende Betrachtungen

4.10 AbschlieBende Betrachtungen

Die Applikation des LIN Transmitters umfasst ein System, das darauf ausgerichtet
ist, Informationsaustausch durchzufiihren. Dies geschieht auf physikalischer Ebene mit
Spannungspulsen, wobei die Leistung eher unmafigeblich ist. Einer der weitaus wichtige-
ren Ziele ist es, so eine Implementierung hinsichtlich Temperatur, Prozessschwankungen
und Matching {iber einen breiten Bereich funktionsfiahig zu entwerfen.

Eine weitere Herausforderung stellt sich durch den sich &ndernden Arbeitspunkt. Grund-
sitzlich geht man bei der Strecke von einem linearen zeitinvarianten System (LZI) aus.
Da aber der Schalttransistor beziiglich der Drain-Source-Spannung einen Bereich von
0-40 Volt durchliuft, was auch Anderungen beziiglich parasitirer Parameter wie bei-
spielsweise der Gate-Drain Kapazitit mit sich bringt, kann man prinzipiell nicht mehr
von einem zeitinvarianten System ausgehen.

w=478u w=765u  —w=1.052m —w=13395m —w=1.66m w=1.9136m

40.0-

instabil AN

V)
o
N\

45 50 55 60 65 70 75 80
time (us)

Abb. 4.19: LIN Flanke mit verschiedenen Weiten des Schalt-Transistors

Eine weitere Einschrankung in der analogen Implementierung ist vor allem, dass der
Regler fiir genau einen Schalttransistor entworfen wird, wobei sehr viel Aufwand fiir
die Realisierung mehrerer Betriebsmodi aufgewendet wurde. Abbildung4.19 zeigt die
LIN-Flanke, wobei die Weite des DMOS variiert. Man sieht, dass die Slew rate ebenfalls
variiert, was vor allem auf die unterschiedliche Gate-Kapazitit zuriickzufiihren ist. Vor
allem bei kleinerer Weite, als die, fiir die die Schaltung dimensioniert wurde, wird das
Stabilitdtsverhalten (Phasenreserve) schlechter.

Vor allem aber in Hinblick auf Timing stellt sich die analoge Variante als unflexibel
heraus, da zur Anderung der Slew rate auch die Schaltung gedndert werden miiss-
te. Da sich diese Hiirden bei einer rein analogen Implementierung in den Weg eines
Designers stellen, soll nun der néchste Schritt hin zu einer digitalen Implementierung
gehen.
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5 Digitale Flankenregelung

Nach der Problemstellung des LIN Transmitters soll in diesem Kapitel nun eine wei-
tere Anwendung zur Flankenregelung untersucht werden. Anhand einer Applikation
fiir Einspritzsysteme soll gezeigt werden, wie eine Flankenregelung digital implemen-
tiert wird. Vordergriindig ist auch die Spezifikation der dazu benétigten Komponen-
ten.

5.1 Leistungsregelung mit Pulsweiten-Modulation
(PWM)

Um prinzipiell umgesetzte Leistung in einem Aktuator regeln zu kénnen, geht man von
einer benotigten Maximalleistung aus und regelt mit Hilfe eines verdnderbaren Wider-
standes die Leistung im Aktuator. Der Nachteil dieser sehr rudimentéren Methode liegt
in der Verlustleistung, die an besagtem verdnderbaren Widerstand, welcher in der Regel
durch einen MOSFET realisiert wird, abfallt. Eine Moglichkeit diese Verlustleistung zu
umgehen bietet die Pulsweiten-Modulation. Das Prinzip ist einfach erklért: Schaltet
man die Stromzufuhr zu einem Aktuator fiir eine gewisse Zeit ein, um ihn danach fiir
eine davon abhéngige Pausenzeit wieder auszuschalten, kann man iiber das Verhéltnis
von aktiver Zeit zu Pausenzeit die zugefiihrte Leistung kontrollieren. Es wird also mit
einer konstanten Frequenz, jedoch mit verénderlicher Pulsweite die zugefiihrte Leistung
zwischen 0% und 100 % angepasst [Krii04].

Der elektronische Schalter wird digital angesteuert und befindet sich entweder im lei-
tenden Zustand bzw. im Sperrzustand. Dadurch wird die Verlustleistung drastisch
reduziert, jedoch mit einem erheblichen Nachteil: Diese schnellen Schaltflanken und
hohen Taktraten bieten massives Potential fiir hochfrequente elektromagnetische Sto-
rungen, wie bereits in Kapitel 2 erlautert, welche sowohl in das Bordnetz zuriick ge-
speist, aber auch in die Umgebung abgestrahlt werden kénnen. Um diesen potenti-
ellen Storungen beizukommen, werden Entstorfilter eingesetzt, welche unter Umstéan-
den’ nicht mit integriert werden kénnen, sondern extern ( Off-Chip) angebracht werden
[Krii04].

!Bsp. externe verinderliche Last - entsprechend veréinderliche Filter
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5 Digitale Flankenregelung

Mit diesen externen Komponenten ist die Flankenkontrolle nur sehr ungenau moglich,
da Bauteiltoleranzen (MOSFET, R, C) sehr stark einwirken. Dies fordert ein individuel-
les Trimming und Anpassung der Werte fiir unterschiedliche FETs.

Zusatzlich stellen diese Bauteile, vor allem sollte eine Integration nicht moglich sein,
ein weiteres Risiko beziiglich Zuverlassigkeit dar.

Das Ziel dieses Fallbeispiels zur Regelung von Einspritzsystemen ist es, an Stelle dieser
externen Filterkomponenten eine geregelte Schaltflanke zu realisieren, sodass die Not-
wendigkeit dieser externen Bauelemente damit nicht mehr gegeben ist.

5.2 PWM geregelte Systeme im KFZ

Nach der Betrachtung von PWNM basierter Regelung sollen nun typische Anwendungs-
gebiete im KFZ erortert werden. Ein Beispiel fiir ein solches Gebiet ist die Regelung von
Gleichstrom-Motoren. Mit Applikationen wie EPS oder Active Front Steering (AFS),
wird durch eine elektrische Servolenkung die Betétigung des Lenkrads unterstiitzt. Auch
Kombinationen von elektrischer und hydraulischer Unterstiitzung (Uberlagerung) wer-
den in moderne KFZ eingebaut [Ise06].

Ein anderes Einsatzgebiet bilden elektronisch geregelte Einspritzsysteme, bei denen
ebenfalls sehr hohe Leistungen zugefiihrt werden miissen, um ein gefordertes Drehmo-
ment zu erreichen. Zum Zufiihren des Kraftstoffes in die Brennkammer werden Magnet-
ventile verwendet, die durch Zylinderspulen (Solenoid) ein magnetisches Feld erzeugen
und durch die resultierende Kraftwirkung ein mechanisches Ventil 6ffnen. Diese Ma-
gnetventile werden durch elektronische Steuergeréte angesteuert.

5.3 Einspritzsysteme im Automobil

In modernen Kraftfahrzeugen steht nicht nur ein hoher Wirkungsgrad im Vordergrund
sondern auch der Umstand, moglichst wenig Emissionen an die Umwelt abzugeben.
Moderne Verbrennungsmotoren sind deshalb mit Systemen ausgeriistet, welche die Ver-
brennung des Kraftstoff-Luft-Gemisches moglichst vollstdndig gewéhrleisten. Dazu wer-
den Einspritzsysteme bendétigt, die es erlauben, den Zeitpunkt der Einspritzung sowie
die benotigte Menge sehr genau zu dosieren. Systeme, wie beispielsweise Pumpe-Diise
oder aber auch Common-Rail, arbeiten mit Einspritzdriicken von 200 bar bis iiber 2000
bar, um eine feine Zerstdubung des Kraftstoffs und in weiterer Folge eine vollstdndige
Verbrennung mit wenig Rulemission zu ermoglichen. Solche Einspritzsysteme werden
nicht zuletzt wegen der hohen Stiickzahl, sowie den Anforderungen an Zuverlissigkeit
durch hochintegrierte Elektronik gesteuert [Rei07].
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5.4 Spezifikation der Flanke

Als Vorgabe fiir die Problemstellung sei die Anstiegszeit sowie der Bereich der Spannung
gegeben. Das Ziel ist es, ein realistisches Konzept fiir die Regelung der Flanke zu
erarbeiten, die fiir die Implementierung notwendigen Komponenten zu ermitteln und
deren Parameter zu definieren.

min nom max
Anstiegszeit - 100 ns -
Spannungsbereich - 73V 80V
Slew rate - 730V/us -
Rs - 2 Q) -
Solenoid - 20 mH -

Tab. 5.1: Spezifikation der Flanke

5.5 Ausgangsstruktur High-Side Schalter

Abbildung 5.1 zeigt den Ausgangspunkt des Systems fiir die Einspritz-Regelung. Die
Zylinderspule (Solenoid) wird mit einem High-Side Schalter HS_1 angesteuert. Der
Schalter HS_1 selbst wird {iber einen Inverter angesteuert, wobei das Schaltsignal mit
den dargestellten externen RC-Filtern bandbegrenzt wird. Diese Filter miissen je nach
Schalttransistor adaptiert werden und stellen somit auch einen finanziellen Aufwand
dar.

LS_1 ist widhrend des Betriebs immer eingeschaltet und trégt zur Regelung nicht bei.
Dieser Low-Side Schalter dient dazu, vor dem Einschalten die Source-Spannung zu de-
finieren, vor allem aber der Systemsicherheit im Hinblick auf Systemausfélle, um den
Stromfluss gegebenenfalls zu unterbrechen. Der eigentliche Regeltransistor ist HS_1.

Um ausreichend Leistung zufithren zu koénnen, wird die Versorgungsspannung auf 73
Volt (Vpoost) erhoht. Da wihrend des Einschaltens von HS_1 das Gate immer mindes-
tens ein um die Schwellenspannung hoheres Potential als der Source-Knoten besitzen
muss, um den Umschaltvorgang nicht zu unterbrechen, benotigt man eine eigene Ver-
sorgungsspannung fiir das Gate.

Da dies noch mehr Aufwand bedeutet, bedient man sich einer Losung, die mit Boot-
strapping arbeitet. Diese Methode arbeitet mit einer an HS_1 angepassten Kapazi-
tat und funktioniert folgendermafien: Im ausgeschalteten Zustand fallt nahezu die ge-
samte Spannung am Schalter HS_1 ab. Das bedeutet das Source-Potential befindet
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Abb. 5.1: High-Side Treiber Konzept

sich ungefihr bei 0V. Die Boost-Kapazitdt wird nun auf die maximale Gate-Source
Spannung aufgeladen. Initiiert man nun den Schaltvorgang durch Aufladen des Ga-
tes iber Invl, beginnt der Transistor zu leiten und die Source-Spannung in Folge zu
steigen. Da Cgoogt noch immer auf ca. 5 Volt aufgeladen ist, steigt auch diese Span-
nung mit. Auf diese Art liegt der Punkt Boost immer um 5V héher als das Source-
Potential.

Ein erheblicher Nachteil dieser Methode ist, dass die Pulsweite bzw. das Puls-Pausen-
Verhéltnis nicht mehr 100 % betragen kann. Die Ursache liegt darin, dass aufgrund von
Verlusten wie Leckstrémen die Spannung an der Boost-Kapazitét abnimmt.

Das zum Schalten benétigte PWNM-Signal kommt iiber den internen Pin h/bsx_in auf
den Eingang eines Pegelwandlers, welcher das Schaltsignal auf den zum Schalten not-
wendigen Pegel bringt, um den Inverter Inv 1 anzusteuern.
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5.6 Konzepte fiir die Regelung

Generell wird das Gate des Transistors HS_1 durch Inverter angesteuert und "hart” ein-
geschalten. Ziel ist es, das vorliegende System so umzubauen, dass die Schaltflanke gere-
gelt wird und so auf die externen Filter gédnzlich verzichtet werden kann.

5.6 Konzepte fiir die Regelung

Abbildung 5.2 veranschaulicht die Ansteuerung des Schalt-Transistors durch geregelte
Stromspiegel. Sofort fillt die bereits aus dem Kapitel 4 bekannte Kapazitiat C,,e auf,
die auch in dieser Applikation den Riickkoppelpfad bildet. Das Bild zeigt den digitalen

VBoost
73V

Treiber

—

1]

—»| Hold Hs_1

} Solenoid
—— '

Regler
A Lt

N+1

IFB Referenz

A N A1

O
= R
IrBrer = Cmess X dU/dt rer

Abb. 5.2: Konzept mit Slew rate Control

Regelkreis, bestehend aus einem Analog/Digital Umsetzer (ADC), einem Regler, einem
Digital/Analog Umsetzer (DAC) sowie der Strecke. Das Grundkonzept sieht so aus, dass
wihrend der Schaltphase ein Feedback-Strom vom Ausgang der Strecke (Source) mit
einem Referenzsignal in digitaler Form verglichen wird und die Differenz dem Regler
zugefiihrt wird, welcher die entsprechenden Ausgangskoeffizienten berechnet, um die
Vorgabe durch die Referenz erfiillen zu kénnen.

Obgleich das Strukturbild sehr einfach aussieht, gibt es zahlreiche unbekannte Gro-
Ben, die fiir die Implementierung noch bestimmt werden miissen. Ein wichtiger fest-
zulegender Parameter ist die Abtastrate, mit der der Regelkreis arbeitet. Und vor
allem die entstehenden Verzogerungszeiten des Kreises. Der ADC wird eine Zeit fiir
die Wandlung benétigen, und auch der D/A Umsetzer wird eine Stellzeit bendoti-
gen.

Eine weitere Frage stellt sich nach der Anzahl der benétigten Bits sowie der zeitlichen
Auflésung der Umsetzer.
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5 Digitale Flankenregelung

Eine andere Moglichkeit, die Regelung durchzufiihren, wird in Abbildung5.3 darge-
stellt. Hier arbeitet ein adaptives Filter an der Korrektur des Regelfehlers. Fiir dieses
Konzept wird allerdings ein weiterer Block zur Identifikation der Strecke benétigt, was
bedeutet, dass bei bekannter Ordnung der Strecke deren Parameter (Gate-Kapazitét,
gm, ... ) durch einen Algorithmus erkannt werden.

| |
a | Vsoost |
Treiber ‘ | 7av .
| |
A | ng |
e — Hold HS 1
T ] ™= |
D
| |
A ( I I
. / | |
Regler ™ Strecken Sl |
__| Erkennung | |
/ = | |
e ESolenoid I
Adaptiver e Adaptiver [ I |
@ Algorithmus |«— i Algorithmus T :_ :
[ ) ik i
U
t N Bit
N N A
dU/dt wer @)
=\ o

Ref
TN g = Cmess X dU/dlt ver

Abb. 5.3: Konzept fiir adaptive Regelung der Slew rate

Diese Losung ist sehr aufwindig jedoch sehr vielversprechend, wollte man die externe
Beschaltung éndern, ohne das System neu zu justieren. So miissten eventuell nur die
Reglerkoeffizienten neu angepasst werden.

Abbildung 5.4 zeigt ein weiteres Konzept, das mit Zeitmessung arbeitet. Hier wird mit
dem Komparator bei jeder steigenden Taktflanke iiberpriift, ob der Sollwert bereits
erreicht wurde. Sollte dies nicht der Fall sein, wird durch den Regler entsprechend
nachkorrigiert.

Treiber ———-zo= 1

Strecke
| Veoost
I 73v

— Hold HS_1

Regler |

}Solenoid
——)

Abb. 5.4: Konzept fiir Regelung mit 1 Bit ADC

Dieses Konzept arbeitet ohne eine Kapazitét fiir die Messung. Um dies zu realisieren,
benotigt man schaltungstechnische Mafinahmen im Hochvolt-Bereich, da der Eingang
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5.7 Systemdefinition und Dimensionierung

des Komparators die Spannung bis 80 V sieht. Dies kann man mit einer entsprechen-
den Skalierung durch Hochvoltabtrennung erreichen. Besonders nachteilig wird in die-
sem Zusammenhang die benotigte Flache fiir die Aufbereitung des Eingangssignals ,da
man anstatt einer einfachen Kapazitdt mehrere hochvoltfahige Bauelemente benttigen
wird.

5.7 Systemdefinition und
Dimensionierung

An dieser Stelle soll mit der genaueren Definition der Komponenten, die fiir die Re-
gelung benoétigt werden, begonnen werden. Das System ist mit seinen grundlegenden
Komponenten in Abbildung 5.5 dargestellt. Nach der Identifikation und Spezifikation
der Komponenten wird im folgenden Schritt von jeder Komponente ein Modell ange-
fertigt, das Gesamtsystem zusammengebaut und die Funktion kann mit Simulationen
verifiziert werden. Entspricht die Funktion des Systems den Erwartungen, kann damit

Treiber Vioos
73V
. :é%ow P X ILsB J—CBOW Strecke
GE——%,_
K— Hs_1
‘53 OUT_N X —
Diss
SE
N+1
OUT_P OUT_N
} Solenoid
Cmess—— P X
Regler =-

IFB Referenz

N Bit

N N A
-
IrBrer = Cmess X dU/dt REF Ll

Abb. 5.5: Systemdefinition des Regelkreises

begonnen werden, die einzelnen Modelle, vor allem hinsichtlich zeitlicher Abhéngigkei-
ten, genauer zu beschreiben.

Die Mess-Kapazitit C,ee liefert wahrend des Umschaltens einen Strom proportional
der Slew rate. Mit dem dargestellten Messumformer wird dieser Strom rund um einen
Sollwert in eine Spannung umgewandelt, welche im Anschluss dem ADC zugefithrt und
digitalisiert wird.
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5 Digitale Flankenregelung

Uber ein Summationsglied, welches aus einem Addierer besteht (mit integrierter Kom-
plementbildung fiir die Subtraktion), wird das dadurch entstehende Fehlersignal dem
Regler zugefiihrt. Dieses Glied kann auch in den Regler integriert werden.

Ein passender Regelalgorithmus steuert den DAC mit Stellwerten (immer noch digital)
fiir die Stromquellen des DACs an. Mit diesen Stromquellen kann Ladung auf das Gate
flieen bzw. abgeleitet werden, wodurch der Schaltvorgang letztendlich beeinflusst wird
und sich so der Kreis schlief3t.

Nach dieser Identifikation der Komponenten geht es nun daran, die notwendigen Para-
meter fiir die einzelnen Komponenten zu bestimmen.

Der Wert fiir die Messkapazitét richtet sich nach der Messeinrichtung und wird vorerst
mit 1 pF angenommen. Soll nun eine Spannung von 0 V bis 73 V in einem minimalen
Zeitabschnitt von 100 ns geschalten werden, betrigt die Slew rate 730 V/us und der
Strom durch die Messkapazitit betrdgt laut Gleichung (4.12) 730 pA. Die Referenzspan-
nung des ADCs wird mit 1,23 Volt festgesetzt, da dies einem typischen Spannungswert
einer Bandgap Referenz entspricht.

Setzt man nun diesen Strom auf die halbe Referenzspannung (0,6 V) und definiert einen
auflosbaren Messbereich von dy = £ 40%, erhilt man Werte fiir den maximalen und
den minimalen Strom durch die Kapazitét:

IrB,,, = 730 nA (5.1)
Inas = Trgnom - (140,4) = 1,022mA (5.2)
Iin = IFBnom - (1 - 0;4> = 438 NA (53)

Die Wahl des Messbereiches ist sehr applikationsspezifisch und soll in etwa im Bereich
des moglichen Fehlers liegen. Die néchste essentielle Grofle ist die Auflosung des ADCs.
Hier stellt sich die Frage, um wieviel sich die Slew rate @ndern darf, bevor der Regler
durch den DAC eingreift, um den Wert zu korrigieren. Setzt man einen Wert von 5 Bit
ein, ergibt sich eine Anderung des Feedback Stromes von

[max - [mzn

was fiir diese Anwendung bereits sehr genau ist. Der hier mit Iz bezeichnete Strom
ist genau jener Strom, den der A/D Umsetzer pro Stufe auflésen kann. Setzt man nun
Gleichung (5.4) in Gleichung (4.12) ein, erhilt man eine minimal auflésbare Anderung
der Slew rate von 18 V/us. Dieser minimal auflosbare Wert ist sehr genau und kann
durch Verwendung eines A/D Umsetzers mit geringerer Auflésung, was sich auch in
geringerer Komplexitit und Chipflache duflert, erreicht werden.
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5.7 Systemdefinition und Dimensionierung

Tab. 5.2: Auflésung bei verschiedenen Bits und Fehlerbereichen

Bit Iiom [¢A] Bereich 0y g [pA]  Lnin[pA]  Ir[pA]  maxFehler [V/us]

3 730 0,2 876 584 41,71 20,86
4 730 0,2 876 584 1947 9,73
5 730 0,2 876 584 9,42 4,71
6 730 0,2 876 584 4,63 2,32
7 730 0,2 876 584 2,30 1,15
8 730 0,2 876 584 1,15 0,57
3 730 0,3 949 511 62,57 31,29
4 730 0,3 949 511 29,20 14,60
5 730 0,3 949 511 14,13 7,06
6 730 0,3 949 511 6,95 3,48
7 730 0,3 949 511 3,45 1,72
8 730 0,3 949 511 1,72 0,86
3 730 0,4 1022 438 83,43 41,71
4 730 0,4 1022 438 38,93 19,47
5 730 0,4 1022 438 18,84 9,42
6 730 0,4 1022 438 9,27 4,63
7 730 0,4 1022 438 4,60 2,30
8 730 0,4 1022 438 2,29 1,15
3 730 0,5 1095 365 104,29 52,14
4 730 0,5 1095 365 48,67 24,33
5 730 0,5 1095 365 23,55 11,77
6 730 0,5 1095 365 11,59 5,79
7 730 0,5 1095 365 5,75 2,87
8 730 0,5 1095 365 2,86 1,43
3 730 0,6 1168 292 125,14 62,57
4 730 0,6 1168 292 58,40 29,20
5 730 0,6 1168 292 28,26 14,13
6 730 0,6 1168 292 13,90 6,95
7 730 0,6 1168 292 6,90 3,45
8 730 0,6 1168 292 3,44 1,72
3 730 0,7 1241 219 146,00 73,00
4 730 0,7 1241 219 68,13 34,07
5 730 0,7 1241 219 32,97 16,48
6 730 0,7 1241 219 16,22 8,11
7 730 0,7 1241 219 8,05 4,02
8 730 0,7 1241 219 4,01 2,00

95



5 Digitale Flankenregelung

Tabelle 5.2 zeigt den Fehlerstrom durch die Messkapazitéit pro Stufe, die der aktuelle
Wert vom Sollwert entfernt ist. Bemerkenswert ist hier: Will man die Genauigkeit erho-
hen (kleinerer Iz Strom), muss man entweder die Auflésung des A /D Umsetzers erhohen
oder den Betrachtungsbereich einschrianken. Bei Erhohung der Auflésung wird der A /D
Umsetzer, abhéngig von der Architektur, entweder in der Fliache oder auch der Wandel-
zeit beeinflusst. Schrinkt man den Betrachtungsbereich ein, muss man prinzipiell schon
vor der ersten Messung wissen, in welchem Bereich sich der Wert ungefédhr befinden wird
bzw. dafiir sorgen, dass sich die Strecke in diesem Auflésungsbereich befindet. Verringert
man beispielsweise die ADC Auflésung um 1 Bit, muss man den Betrachtungsbereich
halbieren, damit die Genauigkeit unveréndert bleibt.

Um nun auf einen ersten Wert fiir die Auflésung zu kommen, definiert man die Ge-
nauigkeit in Prozent. Will man also die Slew rate von 730V /us auf £25 % genau
detektieren (mit der oben definierten Messkapazitiat von 1 pF), benttigt man bei einem
Beobachtungsbereich von +40% einen Strom Ir von 730 uA x 2 x 0,025 = 36,5 uA
pro Schritt. Ausgehend von einem maximalen Fehler von 1/2 Least Significant Bit
(LSB) bendtigt man somit laut Tabelle5.2 4 Bit. Aus den bisherigen Erlduterungen

-1LSB € Sollwert i +1LSB
[ |
[ A |
[ |
+0/2 F-———-
-Vin <€ » \/in
—————— -q/2
-1 Bit Fehler : : 1 Bit Fehler
_ - —
N : 118 \)
|

>11SB

A X

|
" LSB—é&» 0 Bit Fehler
< |
——1

>< Aktueller Messwert
Abb. 5.6: Darstellung der minimalen Schrittweite zur Korrektur des Fehlers

ist hervorgegangen, in welchem Bereich Abweichungen erkannt werden kénnen. Gene-
rell wird die Auflosung des Systems vom Kunden bestimmt, der festlegt, wie grofl der
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5.7 Systemdefinition und Dimensionierung

maximale Fehler sein darf. Nun soll berechnet werden, wie grof3 die entsprechende Stell-
grofe zur Korrektur sein muss, um etwaigen Abweichungen vom Sollwert entgegen zu
wirken.

Hierfiir ist vor allem das Verhalten der Strecke, welches im néchsten Abschnitt disku-
tiert wird, von Bedeutung.

Die Basis fiir die minimale Stellgrofie ist die oben berechnete Auflosung des A/D
Umsetzers. Prinzipiell ist es nur sinnvoll, den maximal detektierbaren Fehler zu kor-
rigieren und nicht mehr. Dies soll vor allem Grenzzyklus-Schwingungen vermeiden
[Trel0].

1
Q_MGDC < AVADC (5.5)

Diesbeziiglich zeigt Gleichung (5.5) die Bedingung, wobei M die Auflosung des Stell-
gliedes, Gpc die DC Verstarkung des Stellgliedes auf die Strecke und AV ap¢ die Stu-
fenspannung des A/D Umsetzers ist.

Aufgrund der endlichen Genauigkeit des ADCs betriagt der maximale Quantisierungs-
fehler +£1/2LSB (Least significant Bit) [Kes05], das man vom Sollwert entfernt sein
kann. Wiirde das geregelte System im Betrieb beispielsweise einen Regelfehler von
-1 LSB aufweisen und der Regler wiirde mit einer zu grof§ gewéhlten Stellgréfie diesen
Fehler zu korrigieren versuchen, ldge der Regelfehler nach der Korrektur oberhalb der
Sollwertschranke bei +1[LSB, was im néchsten Schritt eine erneute Korrektur in die
entgegengesetzte Richtung zur Folge hétte.

Abbildung 5.6 zeigt das Korrekturschema fiir Abweichungen vom Sollwert. Wéhlt man
die minimale Stellgréfle gleich 1 LSB, kommt man bei verschwindendem Regelfehler in
den Sollwertbereich. Wahlt man einen Wert der zuviel korrigiert, kommt man unter
Umsténden nie in den Zielbereich (rote Pfeile) und fallt die Wahl zu klein aus, kann
man zwar mit mehreren Schritten in den Zielbereich gelangen, jedoch kann es dazu
kommen, dass man bedingt durch die endliche Anzahl der Korrekturstufen (2 Stufen),
Abweichungen von mehreren LSB nicht mehr korrigieren kann.
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5 Digitale Flankenregelung

5.8 Strecke des betrachteten Systems

“l vbDD

|::E
|fg

Rs

Abb. 5.7: Schematische
Darstellung
der Strecke

Fiir die Analyse der Strecke des betrachteten Systems sind
nur die relevanten Komponenten zu betrachten. Diese sind
der Transistor HS_1, die Zylinderspule und ein parasitéirer
Serienwiderstand (Abbildung 5.7). Wieder werden die relevan-
ten parasitdren Kapazitdten des Transistors in Betracht ge-
zogen. Nun soll auf die Anderung der Source-Spannung auf-
grund einer gednderten Gate-Spannung geschlossen werden.
Man betrachte hierzu das dargestellte Ersatzschaltbild (Ab-
bildung 5.8).

In diesem Ersatzschaltbild fillt sofort die vernachléssigte
Gate-Drain Kapazitdat auf. Der Grund dafiir ist, dass hierfiir
nur die Spannungsdnderung am Source-Knoten, verursacht
durch den Gate-Knoten, von Relevanz ist und aufgrund der
gedachten Spannungsquelle Uy eine Vereinfachung getroffen
wird und das Gate ohne Verzogerung umgeladen werden kann.
Um nun wieder eine Ubertragungsfunktion zu erhalten, setzt

Ug

C

Ugs
IrG —”> 1
I L
Ces
Cad us <T>ugsgm
/ Rs

Abb. 5.8: Kleinsignal-ESB fiir vereinfachte Spannungsiibertragung

1: UgsCyss + gmUgs =

Ugs (Cyss + gm) =

o8

man folgende Knotengleichungen an:

1

Ug————
Rs + sL
1

Ug————
Rs + sL

1
Ugs = Us

(RS + SL) (SOgs + gm)
U, = Ugs—i-Us:Us(

1
1
(Rs + SL) (SCgs + gm) + )




5.8 Strecke des betrachteten Systems

Nach weiteren Schritten erhélt man folgende Beziehung:

Us _ (Bs+5L) (sCys + gm) (56)
Uy 1+ (Rs+sL) (sCys + gm) '

Fiir diese Ubertragungsfunktion erhélt man eine Verstirkung von etwas weniger als
Eins, was auch nicht verwunderlich ist, entspricht die dargestellte Konfiguration einer
Common-Drain- Schaltung bzw. einem Source-Folger (Abbildung 5.9).

Amplitudengang

05 N

Amplitude [dB]

Model m
Simulation

15 I I I I
10 10 10 10 10 10

Radianten [Hz]
Phasengang

.

Phase [°]

Radianten [Hz]

Abb. 5.9: Bode-Diagramm fiir das Ubertragungsverhalten von Ug nach Ug

Die dominante Zeitkonstante des Systems kann mit L/ Rg ermittelt werden und ist fir
die Stromregelung von Bedeutung.

Aus diesen Betrachtungen kann man also die Anderung der Source-Spannung aufgrund
einer Anderung der Gate-Spannung als dquivalent annehmen.

Das Streckenmodell kann auch im Zeitbereich aufgestellt werden. Ziel ist ein Modell
folgender Struktur mit den Grundgleichungen fiir die Systembeschreibung im Zustands-
raum [HDO4].

z(t) = Ax(t) + Bu(t) (5.7)
y(t) = Cuz(t) + Du(t) (5.8)

Ausgehend vom ESB (Abbildung5.8) geht man von den folgenden Gleichungen aus.
Anzumerken ist hier, dass fiir Ug(t) einfach Ugy geschrieben wird, um die Ubersicht zu
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5 Digitale Flankenregelung

bewahren. i
IFG = OgngS (59)
It = Ipg + Uy - Gm (5.10)
dI
U, = Ld_tL + 1, Rg (5.11)

Setzt man nun Gleichung (5.9) in Gleichung (5.10) und anschlieend das Ergebnis in
Gleichung (5.11) ein, erhélt man folgenden Zusammenhang;:

d <Cgs dggs + UgS . gm> dU
Us L Cops—L 4+ Uy gm | - R
dt * ( 9 g VoY ) S
d*U, du, au,
U = L-Cpo—L+L-gn—L+Rs-Cps- —2 + Rs - g - Uys
g T Im Ty T G g e m D
d?U,s dUys
US = chsw+(Lgm+Rsogs)7+RngUgs
Mit dem Zusammenhang fiir die Gate-Sourcespannung
Uye() = Uy (t) — Ui (8) (5.12)
kommt man zu folgender Relation:
d*U,, dU s
Uy — L-Cy dt; = (L.gm+RS-Cgs)d—f+Rs-gm~Ugs+Ug—US
d?U s _ — (L gm + Rs - Cys) dUys _ Rg-gm+1 U+ U,
dt? L-Cy dt L-Cys L Cy
Nun fiihrt man den Zustandsvektor x(t) ein:
Ugs(t) }
x(t) = 7 5.13
0= (5.13
Mit der Schreibweise fiir Ug(t)
’ dU, s(t)
() = —22 14
Unlt) = =2 (514)
kommt man schliellich zur Systembeschreibung im Zustandsraum :
. 0 1 0
() = | _Regntl —(LomtRsCy) | T(t) + | _1_ | Uylt) (5.15)
L-Cys L-Cys L-Cys

60
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5.8.1 Modell mit 3 Zustandsvariablen

Das obige Modell 2. Ordnung beschreibt die Beziehung der Spannungen zwischen Gate-
und Source-Knoten. Wie jedoch die Gate-Spannung zustande kommt, wird dort voraus-
gesetzt. Will man ein Modell mit Stromeingang haben, erweitert man Abbildung 5.8 um
eine Gate-Kapazitéit Cg, welche auch die Gate-Drain Kapazitit enthélt.

| M|

I I
hn lg Ces L Ip
Cg_ | Ug Us <T>USS gm[
-1 rds

Abb. 5.10: Kleinsignal-ESB fiir Modell mit Stromeingang

Der Zustandsvektor, der die Zustandsvariablen enthélt, sieht nun folgendermafien aus.

Uy(?)
z(t) = | Us(t) (5.16)
I(t)
Dazu ist noch zu sagen, dass die Wahl der Zustandsvariablen, wie in [HD04] beschrie-

ben, nicht eindeutig ist und man die Groflen mit vorrangigem Interesse wéhlt. Nun geht
man wieder von den Ansatzgleichungen aus:

Ly =1, + I, (5.17)
Lot Uy g = I+ Uy — (5.18)
gs gs " 9m = 1L ST rds .
dI
U, = Ld—tL +1I,-Rg (5.19)
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Gleichung (5.19) entspricht genau Gleichung (5.11). Nun setzt man folgende Relation
an:

L = I+ 1, (5.20)
- Cgs% + Cg% (5.21)
— Ogs% - Cgs% + Cg% (5.22)
dUs
= dgg = "C: (jgéjt (5.23)

Nun formt man Gleichung (5.18) nach I, um und setzt den resultierenden Term in
Gleichung (5.17) ein.

v, 1
dU, 1 Im Gm + == 1

S SR YT § S 5.25

@ ot e T T Tt (5.25)

Fiir die Bestimmung der Relation fiir die Source-Spannung setzt man Gleichung (5.23)
in Gleichung (5.25) ein.

zn + Cgs d([i]ts ]. g + e ]_

— % =T RALLY g —MSU L, 5.26
Crit C, ot T T, T (5.26)
av. , | , 1

s _ _ I W A 2
= Cygull, — €, (gm + - ds) Us = Coli+ i (5.27)

Mit der Bezeichnung
C,=—£ 9 (5.28)

erhdlt man aus den Gleichungen (5.25), (5.27) und der bleibenden Relation (5.11)
schliefllich die Zustandsraumbeschreibung.

gm gm+%¢3 1 L
Cq Gy K Co

z(t) = Cogm —Cy (gm+2) —C, x(t) + o Lin(t) (5.29)
A b
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Mit einer geeigneten Wahl des Ausgangsvektors mit
C=1[0 1 0]x(t) (5.30)
erhélt man ein LZI mit I;, als Eingangsgrofie und Uy als Ausgangsgrofle.

Nach dem Einsetzten der Werte fiir einen Arbeitspunkt und der Berechnung der Uber-
tragungsfunktion kann das Bode-Diagramm gezeichnet werden.

U, Tas($*LCys + sLgy, + $CysRs + gm Rs)
Lin  $[rasCya (s2LCys + SLgm + SCysRs + gmRs) + (Cya + Cys)(SL + 145 + Rs)]
(5.31)
Bemerkenswert ist wiederum der Pol bei s =0 und das dadurch integrierende Verhalten,
welches zur Strukturinstabilitét fithrt.

Betrag
200 ‘
Model
= 1501 Simulation
E ~
(0]
S 100} ~. |
B :
= —
E 501 - |
.
0 1 1 1 1
10° 10° 10 10° 10° 10"
Radianten [Hz]
Phasengang
-70 T T
75+ . 4
80k B
=
- 85 g
S gof — : — |
a
o5 B
-100 R
105 I I I I
10° 10° 10 10° 10° 10"

Radianten [Hz]

Abb. 5.11: Bode-Diagramm des Modells sowie einer Simulation im Vergleich

Abbildung 5.11 zeigt das aufgestellte Modell im Vergleich mit einer AC Simulation der
Strecke. Man sieht, das Modell approximiert die Strecke bis auf Einfliisse bei hohen
Frequenzen sehr gut.

Das oben dargestellte Bode-Diagramm zeigt, wie bereits erwihnt, die Ubertragungs-

funktion von I, nach Ug. Da jedoch die Ausgangsgréfie Ug nicht direkt verwendet
werden kann, da der verwendete Messumformer C,,. die zeitliche Ableitung, namlich
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5 Digitale Flankenregelung

den Riickkoppelstrom liefert, muss um das Ubertragungsverhalten von Ij, nach Igg zu
erhalten, obige Ubertragungsfunktion mit dem Term

Ymess(s) - Omess - S (532)

multipliziert werden. So féllt der Amplitudengang dann nicht mehr ab, sondern bleibt
ungefihr konstant, was einem Proportionalglied mit Verzogerung entspricht. Abbil-
dung 5.12 zeigt das entsprechende Bode-Diagramm. Der in Abbildung 5.12 dargestellte
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Abb. 5.12: Bode-Diagramm des Ubertragungsverhaltens der Stréme

Proportionalwert der Amplitude resultiert direkt aus der Beziehung (5.33) mit dem
Verhiltnis aus Messkapazitit zu Gate-Kapazitét.

Beachtenswert ist vor allem, dass durch besagte Multiplikation die Strecke sprungfihig
wird. Durch die Kiirzung von s im Nenner erhélt man ein Polynom 2. Grades mit aus-
schlieBlich positiven Koeffizienten. Dies ist in diesem Fall eine hinreichende Bedingung
fiir ein Hurwitz-Polynom, wodurch die Strecke, unabhéngig von den gewéhlten Koeffi-
zienten (Cgq, Cgs, 8m, Rs, L), welche sicher immer positiv sind, asymptotisch stabil ist
[HDO04].

Dies ist insofern wichtig, da es somit keine instabilen Pole gibt, die durch einen Regler
kompensiert werden miissen.
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5.8 Strecke des betrachteten Systems

5.8.2 Berechnung des Stellwertes

Mit Gleichung (5.4) und (4.12) wurde bereits die minimal auflosbare Anderung her-
geleitet. Transferiert man nun noch die Anderung der Source-Spannung oder % mit
der oben getroffenen Vereinfachung fiir das Sourcefolger-Modell zuriick auf die Gate-
Spannung und multipliziert laut (4.12) mit der Gate-Kapazitét, erhdlt man den not-

wendigen LSBStrom, um die Anderung korrigieren zu kiénnen.
CGate ([maz - Imm) _ CGate 1

Ip=—-1 5.33
Cmess2NADc Cmess r KF r ( )

Isp =

Caate ist in diesem Zusammenhang die Gate-Kapazitit, die wihrend des Umschaltvor-
gangs wirkt. Aus Gleichung (5.33) ist auch ersichtlich, dass der wichtigste Parameter,
um einen Leistungs-Transistor in obiger Konfiguration wahrend des Schaltvorgangs
beeinflussen zu konnen, die Gate-Kapazitét ist.

Um nun auch Relation (5.5) einzuhalten, muss umgelegt auf diese Anwendung folgende
Ungleichung erfiillt sein, um Grenzzyklus-Schwingungen zu vermeiden.

InspKrp < Igr (5.34)

Wobei Kg der Proportionalfaktor der Strecke ist, welcher aus Abbildung 5.12 fiir die
betrachtete Frequenz mit -33 dB abgelesen werden kann. Dies entspricht genau dem
umgekehrten Verhéltnis der Kapazitéaten aus (5.33). Um Ungleichung (5.34) zu erfiillen,
kann in Gleichung (5.33) ein Quotienten hinzugefiigt werden.

jZJVADC

(5.35)

INpac

Hier bezeichnet Napc die Auflosung des A/D Umsetzers und Npac die Auflosung des
Strom-DACs. Die Ungleichung (5.35) ist offensichtlich genau dann erfiillt, wenn die
Auflésung des DACs grofler gewéhlt wird als jene des ADCs.

Um solche Grenzzyklus-Schwingungen in linearen digitalen Regelkreisen zu vermeiden,
miissen zwei Bedingungen eingehalten werden:

Auflosung(DAC) > Auflosung(ADC) (5.36)

Fiir das geregelte System ist es von Wichtigkeit, dass unter allen Umsténden ein DAC-
Pegel existiert, der den Ausgang der Strecke mit Sicherheit in den Null-Fehler-Bereich
bringt. Dies kann sichergestellt werden, indem die Auflosung des DACs grofler gewahlt
wird als jene des A/D Umsetzers.

1>K;>0 (5.37)
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5 Digitale Flankenregelung

Diese Bedingung bedeutet, dass sich bei Ungenauigkeiten im Vorwirtszweig der Regel-
schleife, sollte kein integraler Anteil vorhanden sein, ein bleibender Regelfehler einstellt,
welcher ebenfalls zu besagten Schwingungen fiithren kann.

Zum ersten Punkt zeigt Abbildung5.13 das Ausgangssignal eines digitalen Regelkrei-
ses. Bei dem oberen Diagramm wurde die erste Bedingung verletzt. Das Signal pendelt
im eingeschwungenen Zeitbereich zwischen zwei Bereichen des A/D Umsetzers. Im un-
teren Diagramm wurde die Auflosung des DACs hoher gewéhlt als die des ADCs.
So schwingt das Signal ebenfalls, jedoch mit einer wesentlich geringeren Abweichung,
welche es nicht dazu bringt, den Null-Fehler-Bereich des ADCs zu verlassen [Pet03].

Ref / \ /\ /\ /\ /\ giit Fehler

Ref

/ DAC Bereiche -2 Bit Fehler

>
Zeit

Abb. 5.13: Gegeniiberstellung der Auflosungen von ADC und DAC in Hinblick auf
Grenzzyklus-Schwingungen

Aufgrund der sich éndernden Gate Kapazitét, bezogen auf den Arbeitspunkt des Tran-
sistors, ergeben sich auch einige Probleme in Bezug auf die Stellgrole. Da sich die Kapa-
zitat wihrend des Einschaltvorganges dndert und somit auch ein Koeffizient der Uber-
tragungsfunktion verdndert wird, stellt das ein zeitvariantes System dar.
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5.9 Regelalgorithmus

5.8.3 Modell der Zylinderspule

Aus elektronischer Sicht besteht das Megnetventil aus einer Spule, deren Induktivitat
sich aus folgender Gleichung ergibt.

I _ pN?ApL
maxr — l

(5.38)

Der genaue Wert der Induktivitdt héngt von der Position des Tauchkolbens ab und
wird folgendermafien modelliert [DD03]:

Lmax

L(z) = Tr ke (5.39)
= pop, Permeabilitét
N Windungszahl
Ap Querschnittsfliche einer Windung
l Lange der Spule
x Position des Tauchkerns
K Induktionskoeflizient

Da nun die Groflen an den Schnittstellen zwischen den analogen und den digitalen
Komponenten spezifiziert sind, soll als néachster Schritt der digitale Regler bzw. die Art
der Regelung genauer betrachtet werden.

5.9 Regelalgorithmus

Dem aus der Definition des Systems bekannten Regelkreis liegt ein Regelalgorith-
mus zugrunde, der Abweichungen vom Sollwert aber auch Stérungen kompensieren
soll.

Ausgehend von der rein analogen Systembetrachtung, wie sie beispielsweise in Kapi-
tel 4 verwendet wurde, sollen nun die digitalen Moglichkeiten einer Regelung erortert
werden.

Die Wahl der Abtastzeit Ty des Systems wird in der vorliegenden Applikation in einem
Bereich, der sehr viel kleiner als die kritische Zeitkonstante der Strecke ist, liegen, da die
Taktfrequenz durch die Dauer der Flanken nach unten hin begrenzt ist. Die Regelung
kann als quasikontinuierlich betrachtet werden. Ist dies der Fall, kann man den Regel-
kreis als analog ansehen und auch den Entwurf mit analogen Verfahren durchfiihren
[RZ08]. Die einzige Einschrankung, die man beachten muss, ist, dass fiir Berechnungen,
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5 Digitale Flankenregelung

wie beispielsweise der Regeldifferenz oder der Stellkoeffizienten, genug Taktzyklen zur
Verfiigung stehen, um die Funktionalitdt zu gewéhrleisten.

Eine direkte Regelung bedeutet ein quasi-kontinuierliches System &hnlich der analogen
Variante im vorherigen Kapitel. Der aktuelle Regelfehler wird also auf Basis des vorheri-
gen Steigungswertes der Flanke berechnet und ausgegeben Abbildung 5.14(a).

A

Abb. 5.14: Basis der Regelung, (a) direkt ,(b) nachlaufend

In Abbildung5.14(b) wird der Korrekturwert fiir den aktuellen Zeitpunkt aus demsel-
ben Zeitpunkt der vorherigen Flanke gebildet. Der Unterschied zwischen den beiden
Methoden liegt in der Systembetrachtung. Wie oben bereits erwédhnt, handelt es sich
um ein zeitvariantes System beziiglich der parasitiren MOS Kapazititen bzw. auch
der Parameter rqs und gp,,. Das offensichtliche Problem fiir die Methode (a) besteht also
darin, dass der Korrekturwert fiir den Zeitpunkt 2 aufgrund der Kapazitéit im Punkt 1
berechnet wird, also wird sich auch die Strecke im Punkt 2 aufgrund der Einwirkung
anders verhalten als im Punkt 1.

Methode (b) behebt dieses Problem durch Speicherung der Werte der vorherigen Flanke

und so wird der Korrekturwert fiir den richtig gemessenen Ausgangszeitpunkt ermit-
telt. Mit diesem Ausgangspunkt kann man wieder von einem LZI-System ausgehen.

I::>

(C »
)) '
regen ____ [] ] | Lt
ck Moo o nn
reg_pos
adc_out OO X OO0
push X

Abb. 5.15: Ablauf der nachlaufenden Regelung
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5.9 Regelalgorithmus

Abbildung 5.15 zeigt den zeitlichen Ablauf der nachlaufenden Regelung, fiir die stei-
gende Flanke. Im unteren Teil sind einige digitale Signale beschrieben, die fiir die Im-
plementierung benotigt werden. Das Signal reg_en aktiviert den Regler. Am Beginn
der Flanke wird mit dem Signal push ein héherer Strom auf das Gate geleitet, um die
Schwellenspannung zu erreichen und ldngere Verzogerungszeiten zu vermeiden. Wih-
rend der Flanke werden zuerst die Registerwerte in reg_pos an den DAC ausgegeben,
und einen halben Takt spéter mit dem ADC gewandelt und in adc_out geschrieben.
Auch im letzten Teil der Flanke sorgt das Register push fiir einen erhthten Stromwert,
um moglichst schnell aus dem Millerplateau heraus zu kommen.

Ein digitaler Regelalgorithmus berechnet zwischen den Flanken mit dem Eingangswert
adc_out die Ausgangswerte fiir reg_pos.

Da, wie oben gezeigt, die Strecke als P-Glied vorliegt, scheint es einfach, eine P-
Regeleinrichtung zum Regeln der Flanke zu verwenden, allerdings wird bei solch einem
Regler nur eine Ausgangsgrofie gebildet, wenn eine nicht verschwindende Regeldifferenz
vorliegt. So wiirde der Reglerausgang bei optimaler Flanke null werden, was auch die
Flanke wieder verdndern wiirde. Um auch den stationdren Regelfehler zu beseitigen,
fallt die Wahl auf einen Proportional-Integralen (PI) Regler, bei dem nacheinander
folgende Schritte ausgefiithrt werden:

1. Wandlung des Eingangsstromes [gpg wihrend der Flanke fiir sémtliche betrachtete
Zeitpunkte

2. Berechnung der Regeldifferenz

3. Berechnung der Koeffizienten fiir den Gate-Treiber durch Multiplikation und
Summation

Diese nachfiihrende Regelung bietet auch einen weiteren Vorteil fiir das zeitliche Ver-
halten. Bei der direkten Methode in Abbildung5.14(a) miisste nach dem Einlesen des
ersten Wertes zu Beginn der Flanke bereits der gesamte obere Ablauf mit der Be-
rechnung der Regeldifferenz beginnend erfolgen, um den nachfolgenden Ausgangswert
vor dem néchsten Einlesen ausgeben zu kénnen. Dies wiirde die Anforderungen an die
Abtastrate erhohen, da zwischen zwei Messpunkten die komplette Berechnung sowie
die Ausgabe erfolgen muss. Bei der Methode (b) wird wahrend der Flanke nur gemes-
sen sowie die neuen Werte ausgegeben. Die Berechnung dieser Werte findet wihrend
der stationdren Pegel statt. So richtet sich die Abtastrate nur nach der Anzahl der
Messpunkte. Als néchsten Schritt betrachtet man nun das Ubertragungsverhalten der
einzelnen Komponenten. Die Relation fiir den Messumformer ist mit Gleichung (4.12)
bereits bekannt. Die nichste Komponente bildet der A/D Umsetzer, welcher aus sys-
temtheoretischer Sicht als Kombination eines Verstdrkungsfaktors mit einer Totzeit
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5 Digitale Flankenregelung

Strecke

G(s)

Abb. 5.16: Mathematische Beschreibung des Standardregelkreises

(Wandelzeit) beschrieben werden kann [Trel0)].

1
ADCout — mefsAtwandel (540)
Vi
AVige = 5yt (5.41)

Mit Napc als Auflosung des A/D Umsetzers. Der benétigte Messwiderstand, um den
Strom in eine Messspannung umzuwandelt ist gegeben durch:
‘/Tef

Imam - Imzn

Rupess = (5.42)

Befindet sich der Eingangswert zwischen den definierten Schranken (5.2) und (5.3)
ergibt sich der Ausgangswert aus folgenden Ansétzen:

Vtref B Imax‘/'ref

Vmess = 1 : re 4
rB Imam - Imm Imaz - Imm * V / <5 3)
[FB Ima:r
— 1 44
V;"ef (Imaac - Imin Imax - Imzn * ) (5 )

Die Messeinrichtung liefert dem ADC eine Spannung durch Ry,ess proportional Igg um
von I, bis I aufzulosen:

ADC,y = ﬁadc Vyes ( Imafp_ Blmm - Imajf“]mm + 1) (5.45)
ADCoyt = %Vre]c (Ima:iB]mm _ Imaj"iaf} — + 1) (5.46)
I Ias — Imaz + Imin
— 9Napc (Imam f;B]mm e ];n ) (5.47)
Irs  Loun
= IL; - (5.48)
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5.9 Regelalgorithmus

I—1; 1 I
ADC, = S L S -k 5.49
‘ I In I (5.49)
N~~~
Kapc

Mit Kapc wird der Verstarkungsfaktor des Analog/Digital Umsetzers bezeichnet. Um
nun den digitalisierten Wert Ipp, fiir Ipg zu erhalten, miisste man Gleichung (5.49) mit
Ig multiplizieren.

Irp, = ADCou - I + Iin (5.50)

Nachfolgend geschieht die Berechnung des Regelfehlers:

e(t) =ref —y(t) (5.51)

Fiir die nachfolgenden Ausfithrungen soll davon ausgegangen werden, dass aufgrund
der nachlaufenden Regelung von Messpunkt zu Messpunkt von einem linearen zeitin-
varianten System ausgegangen werden kann.

Der zeitkontinuierliche PI-Regelalgorithmus kann mit folgender Relation beschrieben
werden [RZ08] :

c(t) = Kye(t) + K / e(t)dt (5.52)
~——

yp(t) —
yr(t)

Fiir die Diskretisierung von Gleichung (5.52) werden der Ausgangswert y(t) sowie der
Regelfehler e(t) ausschliefilich zu diskreten Zeitabstdnden der Abtastperiode Tx be-
trachtet. Das bedeutet fiir t wird k - T eingesetzt, wobei k ganzzahlig ist und fiir die
Zeitspanne dt wird T eingesetzt. Aus Gleichung (5.51) wird der zeitdiskrete Regelfeh-
ler ey.

er =ref — yk (5.53)

Abbildung 5.17 veranschaulicht die diskrete Integration durch Approximieren mit der
sogenannten Rechteckndherung. Dies geschieht durch Aufsummieren der Elementarfla-
chen, beginnend mit der linken Intervallgrenze. Fiir Gleichung (5.52) ergibt sich mit
Gleichung (5.53):

k—1

CkZKp'Gk—f—K['TAZGZ‘ (554)

i=0
Der Regelalgorithmus (5.54) wird in der Literatur [RZ08] auch Stellungsalgorithmus ge-
nannt und ist in vorliegender Form fiir die direkte Implementierung nur fiir Systeme mit
groflen Zeitkonstanten geeignet, da die Summe fiir jeden Ausgangswert neu berechnet
werden muss.
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Abb. 5.17: Approximation der Integration mit der Rechteckregel

Fiir die vorliegende Anwendung ist der Geschwindigkeitsalgorithmus besser geeignet,
welcher nachfolgend rekursiv aus (5.54) berechnet wird. Ziel ist es, die aktuelle Aus-
gangsgrofle mit Hilfe der Differenz zum vorangegangenen Wert zu berechnen.

Crp = Cip_1+ Ack (555)

Gleichung (5.54) kann mit Einfiihrung von Ty, der sogenannten Nachstellzeit [RZ08],
folgendermaflen geschrieben werden:

k—
ck:Kp-ek—i—— Ty Z (5.56)
=0

Setzt man nun fiir k, (k-1) ein und subtrahiert nachfolgend Gleichung (5.57) von Glei-
chung (5.56), erhélt man genau den fiir (5.55) notwendigen Differenzterm:

Cr—1 — Kp €r—1 —|— TA Zel (557)
k—1 k—2
Ty
Acy =c¢ —cp1 = K - (e, —ep—1) + KpT— e; — e; (5.58)
N =0 =0
er—1

Jetzt bleibt nur noch Gleichung (5.58) in Gleichung (5.55) einzusetzen, um den Ge-
schwindigkeitsalgorithmus zu erhalten:

Ty
Cp = Cp—1 + Kp (ek — ek_l) + KpT (559)
N

Die Berechnung der StellgréBe ist eine Multiplikation mit Iy gp.

ug = ¢ - Irsp (5.60)
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5.10 Das Stellglied

Um nun noch aus obiger Differenzengleichung die Ubertragungsfunktion zu erhalten,
setzt man die Gleichung wie folgt an:

o(z) = c(z)z7" + K, (e(z) —e(2)z7") + KpT—Ne(z)z_l
c(z) = c(2)z7 + Kpe(z) — Kpe(2)z ™' + Kp%e(z)z_l
cz)(1—27") = e(z) (Kp - K27+ Kpﬁ2_1>
. cz)  Kp— K,27' + Kp%z—l
e(z) 1—271

-1+ K,Ts

Gd(z) = Kp— == Kp + m (561)

z—1

5.10 Das Stellglied

Das Stellglied in einem Regelkreis hat die Aufgabe, den Ausgangswert des Reglers
entweder direkt oder nach Umformungen, der Strecke zuzufiihren. Bei einem digitalen
Regelkreis ist dieser Ausgangswert eine Zahl bzw. eine Bitkombination, die in eine ana-
loge Grofle umgewandelt werden muss, bevor sie der Strecke zugefithrt werden kann.
Wie oben bereits erlautert wurde, wird die Spannung zwischen Gate und Source mit
Stromquellen gesteuert. Diese Stromquellen werden mit Schaltern zum Gate hin ver-
bunden und so kann der Strom durch Summation mehrerer Stromquellen konfiguriert
werden.

Der Ablauf der Regelung lauft in groben Schritten so ab: Es wird die Flankensteilheit
gemessen, ein Fehler berechnet und aufgrund des Korrekturfaktors, den der Regel-
algorithmus liefert, ein Strom zur Korrektur auf das Gate gespeist. Eine essentielle
Voraussetzung, welche in dieser Beschreibung wahrscheinlich nicht sofort erkannt wird,
ist, dass bereits eine Flanke am Ausgang vorhanden sein muss, um die Regelung auch
in Gang zu bringen. Das bedeutet, die Strecke muss zuerst in einen Ubergangszustand
gebracht werden, in welchem auch die oben beschriebene Modelle giiltig sind, bevor die
Regelung iiberhaupt arbeiten kann.

Hierzu sollen nun die parasitdren Kapazititen des Transistors genauer betrachtet wer-
den. Abbildung5.18 zeigt typische Verldufe dieser Kapazitdten in Abhéngigkeit von
der Gate-Source Spannung. Die Gate-Kapazitdt nimmt ab einer positiven Gate-Source
Spannung zu, wobei die Gate-Drain Kapazitit ab der Schwellenspannung abnimmt.
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Abb. 5.18: Kapazititen des DMOS Transistors [Sti94]
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Um den DMOS-Transistor in den Schaltzustand zu bringen, muss zunéchst eine be-
stimmte Ladung auf das Gate flielen, um die Einsatzspannung zu erreichen. Danach
beginnt die Phase, in der die Regelung aktiv ist, wobei zusétzlich zu einem konstanten
Strom der Regelstrom dazu beitrédgt, den gewiinschten Zielwert zu erreichen.

A

Y

A

-
-

A

Ues Qs J/
Uas(th)
Qgate
- Qa(th) i Qsw _
Qgs Qgd

Abb. 5.19: Typisches Gate-Ladungs-Diagramm fiir externe MOSFETSs

Abbildung 5.19 zeigt ein Gate-Ladungs-Diagramm [Inf08], welches in Datenblattern fur
diskrete MOSFETSs zur Angabe diverser Ladungsmengen verwendet wird. Den Strom
zum Erreichen der Schwellenspannung kann man aus der Ladung Qg(th) und der ge-
forderten Zeit bestimmen. In dhnlicher Weise kann der Strom zum Entladen des Gates

vor dem Ausschaltvorgang bestimmt werden.

74



5.10 Das Stellglied

Diese Ladung soll in weiterer Folge mit Qg (th) bezeichnet werden und ist mit Uber-
einstimmung von Abbildung 5.19 folgend definiert:

Qé(th) - QG - st - QG(th) (562)

Sobald also das Signal zum Umschalten von der Logik aktiv wird, flieft fiir eine gewisse
Zeit der Strom I,yush, um die Gate-Kapazitét vorzuladen und die Einsatzspannung zu er-
reichen. Wiirde man lediglich den Transferstrom Strom Igjope dazu verwenden, ergében
sich langere Verzogerungszeiten, die im Rahmen spezifizierter Schaltzeiten nicht akzep-
tabel sind. Danach wird zusétzlich zu dem konstanten Strom Igjope, Welcher beinahe
notig ist den Schaltvorgang in der vorgegebenen Zeit durchzufiihren, der Korrektur-
strom, bestimmt durch die Ausgangskoeffizienten des Reglers, addiert und die Flanke
so geregelt. Abbildung 5.20 zeigt den schematischen Aufbau des DACs, welcher schal-

( VDD5V

/é’ri_pos I_slew_up I_push

Y

reg_pos

up
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Vgate

/.

[

.

G
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down
pull
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Ireg_neg I_slew_down
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VSource

ZS Drw

Abb. 5.20: Digital/Analog Strom Wandler (Gate-Treiber)

tungstechnisch natiirlich etwas ausgereifter ausfallen wird, da die Gate-Source Span-
nung wegen der hohen Schaltspannung zusétzlich einen Offsetanteil enthalten muss,
um den DMOS-Transistor ansteuern zu koénnen.

Man muss also vorab Informationen iiber die Geometrie des Leistungstransistors, spezi-
ell iiber die Dimension der Eingangskapazitét, besitzen, um das System fiir die Regelung
auszurichten.

Um den Schaltvorgang einigermaflen genau durchfithren zu kénnen, werden folgende
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Strome auf das Gate gespeist.

Qa(th)
I ush — .

Push T, (5.63)
~(th)

T = 26 64

Pull T, (5.64)
aUu

[Slope = CGate%"i (565)

Dabei dienen Ipg, und Ipy dazu, kurz vor der jeweiligen Schaltflanke, einen erhohten
Strom zu liefern, um den Schaltvorgang ohne ldngere Verzogerungszeiten zu initiieren.
k ist eine Konstante zwischen 0 und 1 und bestimmt den Anteil an Konstantstrom
wihrend der Regelphase, welcher nicht verandert wird. Aus Simulationen ergibt sich ein
guter Wert zwischen 0,75 und 0,9. Ty ist die Diskretisierungszeit des Systems, also jene
Zeit, die ein Korrekturwert am Gate anliegt. So muss am Beginn des Schaltvorgangs fiir
genau eine Taktperiode der Strom Ip,g, auf das Gate flieBen, um die Einsatzspannung
des Schalttransistors zu erreichen. Dasselbe gilt fiir den Beginn der Ausschaltphase:
Hier muss Ip,y fiir eine Taktperiode abflieen, um die Nihe der Einsatzspannung zu
erreichen.

Fiir eine spétere Implementierung wird es beziiglich dieser Stréme notwendig sein, mit
analogen Mafinahmen dafiir zu sorgen, dass die Strome rechtzeitig abgeschaltet werden,
um ungewollte Spannungsspitzen, die sich wiederum negativ auf das EMV-Verhalten
auswirken, zu vermeiden.

5.11 Dimensionierung der Messkapazitiat

Die Grofle der Messkapazitét Cpess Wwurde weiter oben mit einem runden Wert angenom-
men. Doch fiir eine Spezifikation sollte dieser Wert auf eine Applikation dimensioniert
werden, um unnotige hohe Verluste zu vermeiden. Nach der Relation (4.12) verhélt sich
der resultierende Verschiebungsstrom proportional zum Kapazititswert. Nach der ver-
wendeten Konfiguration muss dieser Strom in eine Messspannung umgewandelt werden,
was am einfachsten mit einem Widerstand funktioniert. Allem Anschein nach sollte die
Kapazitét also so klein wie moglich gewéahlt werden, um moglichst wenig Leistung zu
verbrauchen.

Eine untere Grenze fiir die Wahl der Kapazitéit bildet die Rauschanforderung an den

A/D Umsetzer. Je kleiner die Stufenbreite ist, desto kleiner muss auch die Rausch-
spannung sein und dies hédngt von der gewéhlten Genauigkeit und der verwendeten
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5.11 Dimensionierung der Messkapazitét

Referenzspannung des A/D Umsetzers ab.

Fiir das verwendete Modell wurde eine Referenzspannung von 1,23 Volt verwendet und
die hochste Auflosung betrigt 6 Bit. Der notige Messwiderstand richtet sich nach dem
mit Gleichung (5.2) und Gleichung (5.3) definierten Messbereich:

V.
Rypogs = ——Tel (5.66)

]max - Imin

Nach [JM97] betrégt die Rauschleistungsdichte an einem Widerstand R pegs:

V2
VE(f) = 4kT Rpess — 5.67
20) ] (5.67
k Boltzmann-Konstante
T Temperatur in °Kelvin

Mit den aus Tabelle5.2 gewihlten Werten fiir Iyjax=1,022 mA und Iyyn=438 puA,
welche fiir den Messbereich 0,4 dimensioniert sind, errechnet sich der notige Messwi-
derstand wie folgt:

1,23V

Riness = = 2054,79Q
1,022mA — 438 uA

Mit (5.67) betrigt die spektrale Rauschleistungsdichte gleich:

V2

VE(f) =4-1,23-107%-300° - 2054, 79 = 3,4027 - 10~ "7 e

z

Mit einer Bandbreite von B=80MHz (durch die Abtastrate gegeben) kommt man so

zu einer dquivalenten Rauschspannung;:

VRgms = V/3,4027-10717 - 80 - 106 = 52 uV/

Mit einem 6 Bit A/D Umsetzer betriagt die Stufenbreite 1’32\/ = 19,2 mV, womit man
auf einen Signal-/Rauschabstand von

19,2mV

S/N = 20log ( 52V

) =51,33dB

kommt.

Ist also der Messbereich, die Auflosung des A/D Umsetzers und der notige Rauschab-
stand bekannt, kann der Kapazitdatswert bestimmt werden. Des Weiteren ist zu beach-

ten, je geringer der Messbereich gewahlt wird, umso gréfer muss auch die Messkapa-
zitdt dimensioniert werden, also richtet sich diese bei variablem Messbereich nach dem
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5 Digitale Flankenregelung

Kleinsten.

1 20
Vi
o (rms)
Rmess - 4kTB (5-69)
Es gilt mit (5.66)
e Ivax — Ivinv - IrBay, - (L+0m) — IrB,,, - (1 —0u)
_ VREF
I¥Bgm + (200)
VerEF

Cmesscil_lt] : (25M> .
Und nach Gleichsetzen der beiden Gleichungen fiir Ry,es, €rhélt man fiir C eqq

4kTB VREF

Omess = B aU 2 .
R(rms) E M

(5.70)

5.12 Auflésung und Wahl der Abtastzeit

Die Wahl der Diskretisierungszeit fiir ein zeitdiskretes System hédngt normalerweise eng
mit den Zeitkonstanten der Regelstrecke zusammen. Die Abtastzeit kann prinzipiell
wie eine Totzeit interpretiert werden und kann, sollte sie zu grof§ gewéahlt werden, auch
zur Instabilitdt des Systems fithren. Im vorliegenden Fall orientiert man sich nicht an
den Zeitkonstanten der Strecke, sondern am gewiinschten Verhalten. Das bedeutet, die
untere Grenze der Abtastzeit héngt davon ab, wie oft wiahrend der Umschaltphase
korrigierend eingegriffen werden muss.

Abbildung 5.21 zeigt die Auflosung des Systems, bezogen auf den Zeit- und Wertebe-
reich. Hier herrscht nun ein Kompromiss dieser beiden Komponenten. Es wird einer-
seits nicht zielfithrend sein, die Flanke ein einziges Mal mit einer Genauigkeit von 16
Bit abzutasten und gegensétzlich wird es mit hundert Abtastwerten, welche mit ei-
ner Genauigkeit von einem Bit gemacht wurden, schwer sein, eine zufriedenstellende
Korrektur vorzunehmen.

Die Abtastrate (Sampling rate) richtet sich im vorliegenden Fall nach der Anzahl der
Punkte, die pro Flanke beriicksichtigt werden sollen.
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Auflésung (Bit)

Abtastung (Ts)

Abb. 5.21: Auflésung der Flanke

Ausgehend von den bekannten 100 ns aus Tabelle 5.1 bedeutet das fiir zehn Punkte, dass
man eine Abtastrate von 100 MHz benétigen wiirde (100 Mega-samples). Aufgrund von
ersten modellbasierten Simulationen kann auf eine Abtastrate von 40 - 80 Mega-samples
geschlossen werden.

Fiir die Bestimmung der Auflésung in Bit kann die Tabelle 5.2 herangezogen werden.
Spezifiziert man den Betrachtungsbereich und definiert man die maximale Abweichung
unter der Annahme eines verschwindenen Regelfehlers, kann man die Auflésung in Bit
direkt bestimmen.

Als Beispiel soll dieser Vorgang an dieser Stelle erlautert werden: Fiir einen Beobach-
tungsbereich von £+ 30% und einer Abweichung von maximal 13,5 V/us ( 1/2 x27
V/us) ergibt sich laut Tabelle 5.2 ein 4 Bit ADC.

Abbildung 5.22 veranschaulicht die fiir den digitalen Regler notwendigen Komponenten.
Hier ist besonders zu beachten, dass fiir deren Implementierung ein hoher Preis gezahlt
werden muss.

e Die Messung, welche vor der Wandlung geschieht, um die Ausgangsgrofie geeig-
net umzuformen, bendtigt schaltungstechnischen Aufwand. Vor allem muss diese
Messung viel schneller erfolgen als die Diskretisierungszeit, um ein eingeschwun-
genes Messsignal fiir den ADC Eingang zu liefern.

e Ein digitaler Proportional-Integral-Derivativer (PID) Regelalgorithmus besteht
im Allgemeinen aus der Form:

cn]=cn—1l+a-en]+b-en—1+c-en—2
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5 Digitale Flankenregelung

Gate
S c[n] Digitaler dv/dt
Algorithmus
Digitaler »| Register| g
Regler I B

Abb. 5.22: Beschrinkungen durch den digitalen Regler

Fiir eine Implementierung miissen drei hochauflosende Multiplikationen sowie drei
Additionen innerhalb von Bruchteilen der Diskretisierungszeit gemacht werden!

e Der ADC bildet vor allem in den meisten Féllen den "Flaschenhals” des digital
geregelten Systems, da die Einschwingzeit fiir diverse Komponenten (Komparato-
ren) ebenfalls in Bruchteilen der Diskretisierungszeit liegen muss. Dies resultiert
schnell im Leistungsverbrauch von dutzenden mW [Trel0]!

Ausgehend von diesen Begrenzungen kann man schlieflen, dass eine digitale Regelein-
richtung in den meisten Fiéllen nicht als Ersatz fiir die analoge Variante herangezogen
werden sollte, sondern man sollte eine digitale Implementierung nur dann vorziehen,
wenn notwendige Operationen mit analogen Komponenten nicht durchgefiithrt werden
konnen! Dies zielt im vorliegenden Fall auf die Konfigurierbarkeit und Anpassung an
verschiedene Systeme ab.

Aus diesen Erkenntnissen geht hervor, dass fiir eine Implementierung die nachfiihrende
Regelung interessant ist, da die Berechnungen der Ausgangswerte wéihrend der Flanke
geschieht und so die Komplexitit des Reglers im Hinblick auf Rechenoperationen gering
gehalten werden kann. Abbildung 5.23 zeigt eine Ubersicht diverser ADC Umsetzungs-
verfahren in Abhéngikeit von der Auflésung und der Abtastrate [Kut08]. Daraus ist zu
entnehmen, dass fiir die vorliegenden Anforderungen von 4 Bit und 80 Megasamples
am besten ein Flash ADC verwendet werden sollte.

80



5.12 Auflosung und Wahl der Abtastzeit
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Abb. 5.23: AD/DA-Umsetzer Auflosung und Abtastrate fiir diverse Architektur [Kut08]
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5.13 Stabilitdtsbetrachtungen

Um sicherzustellen, dass das geregelte System auch stabil ist, muss ausgehend vom
Komponentenmodell in Abbildung 5.16 ein System abstrahiert werden, welches nur aus
den mathematisch interessanten Komponenten wéihrend der Regelphase besteht.

Hierzu wird der Ausgangsvektor des Modells aus Gleichung (5.30) etwas verdndert.
Anstelle der 1 wird die Messkapazitat eingesetzt:

C=1[0 Cuess 0]x(t) (5.71)

Durch diese Verdnderung erhélt man als Ausgangswert im dynamischen Fall ( #0)
den Riickwirkungsstrom der Messkapazitét.

Mit den Ubertragungsfunktionen aus Gleichung (5.61) und Gleichung (5.29) hat man
das eigentliche System bereits beschrieben. Wahrend der Regelphase sind nun nur noch
der A/D Umsetzer sowie der Strom-DAC aktiv, welche beide mit einem Verstarkungs-
faktor beschrieben werden konnen.

(@
ﬂ ADCour Y- E

Abb. 5.24: Struktur des Standardregelkreises mit Umformung durch den A/D Umsetzer

Abbildung 5.24 zeigt, wie der durch den A/D Umsetzer einwirkende Verstarkungsfak-
tor durch Anderung der Referenzgréfle in den Vorwirtszweig verschoben und dort
durch Multiplikation mit ﬁ kompensiert werden kann. Der mit KW gekennzeichne-
te Block kann durch folgende Umformung fiir den Algorithmus vermieden werden.
Der Regelfehler ergibt sich bei obiger Konfiguration, wie in Abbildung 5.24 dargestellt.

e(2) = Ley — 14(2) (5.72)

I4(z) entspricht hier genau I, (z). Wollte man nun die Multiplikation sowie die Addition,
die in dem Block KW durchgefiihrt werden, einsparen, miisste man den Referenzstrom
den selben Einfliissen des A/D Umsetzers unterziehen.

6(2) = [ﬁ — ]’mﬂ] — [ﬂ — Imzn] — ]Tef_lmin_ﬂ_i_-[min
Ir Ir I Ir

= Ire I
. I, 1.1, (Lrep— fb)IR (5.73)

Auf diese Art wird der Faktor — direkt in den Proportionalfaktor des Reglers integriert.
Nun kann man, wie in Abblldung5 26, die Schleife "aufbrechen” und Untersuchungen
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Strecke

Gd(z)

Abb. 5.25: Struktur nach Umformung der Gréfien

beziiglich der Stabilitdt im Hinblick auf die Implementierung durchfithren. Des Wei-
teren ist an dieser Stelle zu bemerken, dass die Verzogerungszeit des A/D Umsetzers
(Wandelzeit) bei der nachlaufenden Regelung fiir Stabilitdtsbetrachtungen keinen Ein-
fluss hat, da zwischen Wandlung und Setzen der Stellgrofle wéahrend des stationédren
Zustandes die Regelschleife nicht aktiv ist! Dies wird weiter unten in Kapitel 5.15.2
gezeigt.

Rd(2)

KPR . ILsB

IR

Abb. 5.26: Struktur fiir die Untersuchung der offene Schleife

5.14 Vorschlag fiir die Implementierung des
Reglers

Die Implementierung des Reglers soll hier anhand diverser Moglichkeiten behandelt
werden.

Den Ablauf der einzelnen Rechenoperationen fiir die PI-Struktur zeigt Abbildung 5.27,
angelehnt an das Blockdiagramm fiir eine PID Struktur [Pro01].

Da die Berechnungen nicht wihrend der Flanke gemacht werden, gibt es eine Reihe
von Ansétzen fiir die Implementierung, um die Komplexitdt moglichst niedrig zu hal-

ten.

Eine dieser Méglichkeiten wére, Multiplikationen mit groffen Faktoren durch Bit- Schie-
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A/D

Abb. 5.27: Block Diagramm der Reglereinheit

be Operationen zu ersetzen. Hierzu betrachte man folgenden Regelalgorithmus:
d[n] = dn — 1] + 49, 2(e[n] — 1, 3e[n — 1] 4+ 0, 81e[n — 2|)

Die vorliegend Gleichung enthélt einen grofien Faktor vor der Klammer. Um die An-
zahl der notwendigen Multiplikationen zu verringern, kann obige Gleichung wie folgt
umgeschrieben werden.

d[n] = d[n — 1] + 64(0, 769¢[n| — e[n — 1] + 0,63¢e[n — 2])

Der dadurch erzielte Gewinn wird deutlich, wenn man den Multiplikator vor der Klam-
mer betrachtet. Anstatt der tatséchlichen Multiplikation mit der Zweierpotenz, miis-
sen die Werte in der Klammer einfach durch eine Bit-Schiebe-Operation um 6 Stel-
len verschoben werden, was den Aufwand fiir die Multiplikation drastisch reduziert
[Pro01].

Die notwendigen Anforderungen an eine Implementierung sind grofitenteils dadurch
gegeben, dass wihrend des stationdren Zustands zwar durchaus geniigend Zeit fiir die
Berechnung zur Verfiigung steht, allerdings miissen auch mehrere Stellwerte berechnet
werden.

Ausgehend von diesem Sachverhalt liegt eine Implementierung nahe, die die Berech-
nungen fiir einen Wert sehr schnell machen kann, um danach auf einen anderen Kanal
umzuschalten. Dieses Konzept wird als Parallel PID based multiple-channel design in
[ZKLV05] beschrieben.
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Abb. 5.28: Konzeptbild fiir die PI-Regler Implementierung

Abbildung 5.28 zeigt das vorgeschlagene Konzept fiir die digitale PI-Reglerstruktur. Die
Berechnung des Ausgangswertes erfolgt sehr parallelisiert. So kann der Ausgangswert
fiir jeden Messpunkt in einem Takt nacheinander berechnet werden.

Der Multiplexer MUX1 dient zum Kontextwechsel zwischen den einzelnen Regelkreisen
und bildet den Eingang. Durch bitweise Invertierung und Addition mit 1 wird die Ne-
gation vorgenommen. In Folge werden drei Addierer und zwei Multiplexer zur Berech-
nung verwendet. Am Ausgang sorgt eine Beschrankung dafiir, dass die Ausgangswerte
im definierten Bereich bleiben.

Die Werte fiir u(n-1) bzw. e(n-1) miissen vor jeder Berechnung separat in die Regis-
ter REG1 bzw. REG2 geladen werden. Das bedeutet auch, nach jeder Berechnung vor
dem Kontextwechsel miissen diese Werte in entsprechenden Registern gesichert wer-
den.
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5 Digitale Flankenregelung

5.15 Modell & Simulation der
Nachlaufregelung

Fiir eine Simulation wurden die bendétigten Blocke geeignet modelliert. Die Modell-
bildung wurde mit VHDL/VHDL-AMS durchgefiihrt. Es wurden 3 Modelle angefer-
tigt, welche sich nur durch die Auflosung des ADCs (4Bit, 5Bit, 6Bit) unterschei-
den.

5.15.1 Modell des A/D Umsetzers

Das Modell des 4-Bit Flash A/D Umsetzers soll an dieser Stelle kurz beschrieben wer-
den. Das VHDL-AMS Modell Script ist im Anhang enthalten. Die Architektur ist in
Abbildung 5.29 abgebildet und entspricht einer Standard Flash Architektur, wie et-
wa in [Kes05] beschrieben. Am Eingang befindet sich das Widerstandsnetzwerk ge-
folgt von den Komparatoren, welche einen sogenannten Thermometer-Code generie-
ren.

resan
en D
cdk D
vin D

ref E}:}W

j

res_n en
s |clk

binout<3:0>

X

AAAAAAA

eoc
Dekoder p SN

|

A AAAAAAY

—+ - 7 T 4 T +— 1T +—
~N

Abb. 5.29: Modell Architektur des 4 Bit Flash A/D Umsetzers

Der Dekoder Block dient zur Wandlung des Thermometer Codes in einen 4-Bit Binér-
code.
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5.15.2 Dimensionierung fiir einen
Leistungs-MOSFET

In diesem Beispiel soll nun anhand der oben erlduterten Zusammenhénge eine Dimen-
sionierung fiir eine vorgegebene Konfiguration durchgefiihrt werden. Diese Dimensionie-
rung gilt nur fiir einen Arbeitspunkt und muss fiir jeden Arbeitspunkt, je nach Anzahl
der beriicksichtigten Punkte, separat durchgefiithrt werden.

Den Ausgangspunkt bilden jene Grofien, die bekannt sein miissen:

Wert

Spannungsbereich 0-73V
Slew rate 730 V/ps

Rs 20
Abtastrate 70 MHz
Solenoid 2 mH

gm des MOSFET 4,66 S

Cg des MOSFET 47 pF
Cgs des MOSFET 23,5 pF
Vg des MOSFET 1,36 V
Qq(th) 1,062 nC

Qg (th) 1,358 nC
Messbereich 0, + 40% Inom

S/N fir A/D Umsetzer 58 dB
Auflésung A/D Umsetzer 5 Bit
Auflosung D/A Umsetzer 6 Bit
Referenzspannung A /D 1,23V

Tab. 5.3: Bekannte Grofen fiir die Dimensionierung

Man beginnt mit der Bestimmung der Rauschspannung.

58

58
1\ 1\* 1,23
VR = (E) AVape = (E) 5 = 48,390V

Als Niachstes kann bereits die Messkapazitit bestimmt werden.

AkTBVrpr  4-1,38- 1072%-300-70-10%- 1,23

VR o i 201 ~(48,39-10-6)2.730 - 106 -2- 0,4

Cmess -

= 1,043pF ~ 1pF

Nun kann als Néchstes der nominelle Riickwirkungsstrom Ino, sowie die Stromgrenzen
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Iamax und Iygy bestimmt werden:

dU
Inom = Omess c— =730 pA
N dt HLvpAa

Inax = Inem(1+0y) =1,022A
Iniin' = Inom(1 — 6ar) = 438 A

Mit Gleichung 5.66 kann nun der Messwiderstand bestimmt werden:

Rineos = 25— — 106,160

[MAX - [MIN

Fiir den Reaktionsstrom ergibt sich:

Imaw - ]min

Und nun die Berechnung fiir die Initialstrome:

dU
Liope = CGateE/f =47-10712.730-10%-0,9 = 30,8 mA

Qo(th)  1,0615107
Push T, 14285100  womd

Q5(th)  1,358107°
Ipui = - — 95, 1mA
Pull T,  14,285.10° —-"2

Da bei dem verwendeten Modell auch der Strom Igope bereits vor dem Erreichen der
Schwellenspannung fliefft, muss dieser von den Stromen Ip,g, und Ip,; subtrahiert wer-

den.
Schlieflich noch die Berechnung des LSB Stroms:

o Cowe, 240471077
LSBT Cess F2NDac — 1.10-12

mess

25
—6
18,25 1070

= 429 uA

Da nun alle Grofien der Strecke und der Wandler bekannt sind, kann mit der Dimensio-
nierung des Reglers begonnen werden. Die Struktur des Reglers von Gleichung (5.61)
wird hier noch einmal angefiihrt:

Z_1+§:_A KTA
R - K — N _ g 4 TP A 5.74
d(Z) p 2_1 p+(2—1)TN ( )

Hier miissen die Parameter Tx und K, noch bestimmt werden.

Fiir die Bestimmung dieser Parameter eignen sich das Frequenzkennlinienverfahren fiir
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Abtastsysteme [GHS91]| oder das Wurzelortskurvenverfahren fiir zeitdiskrete Systeme
[DBO6] sehr gut. Vor allem Ersteres soll im folgenden Abschnitt genauer beschrieben
werden.

Dimensionierung der Regelerparameter nach dem
Frequenzkennlinienverfahren

Dieses Verfahren ist in der Vorgehensweise sehr dhnlich dem FKI-Verfahren fiir zeit-
kontinuierliche Systeme. Da man es aber hier mit z-Ubetragungsfunktionen zu tun hat,
muss man erst eine bilineare Transformation durchfithren, um beziiglich der Frequenz
eine gebrochen-rationale Funktion zu erhalten, mit der man dann das Verfahren durch-
fithren kann.

G*(q) == G(2)

z

T (5.75)
B
7

Fiir das Verfahren werden folgende zwei Faustformeln aus [GHS91] verwendet, wobei
M,, die Uberschwingweite und ¢ die Phasenreserve in Grad bezeichnen.

Qot, ~ 1,2 (5.76)

¢ [°] +100 (M, —1) = 70 (5.77)

Ausgangspunkt bildet also die Regelstrecke aus (5.31), welche durch Multiplikation mit
(5.32) den integrierenden Anteil verliert und als Proportionalglied mit Verzégerung
wirkt.

~0,021013(s + 1,983 - 10')(s + 1000)

P
(5) (s+ 1,997 - 10)(s + 1159)

~0,021165(¢ + 1,38 - 10%)(¢q + 1000)

P#(Q) (g+1,4-108)(q + 1159)

(5.78)
Abbildung 5.30 zeigt das Bode-Diagramm fiir die q-Ubetragungsfunktion %, welche
also bereits den integrierenden Anteil des Reglers enthélt. Um nun im néchsten Schritt
mit (5.76) eine Transitfrequenz errechnen zu konnen, benétigt man zuerst eine An-
steigszeit des geregelten Systems. Hierfiir muss man das System der nachlaufenden
Regelung etwas verédndert betrachten.

Man nimmt an, dass die Arbeitspunkte der nachlaufenden Regelung, nicht nachlaufend
durchlaufen werden, sondern, dass samtliche stationédre Zustdnde gar nicht auftreten.
Das geregelte System wird also so betrachtet, als wiirde ein Arbeitspunkt gemessen und
nach der Messung (eine Taktperiode spéter) sofort nachgeregelt werden. Dies geschieht
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Bode Diagramm
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Abb. 5.30: Bode-Diagramm P(q)/q

dann solange, bis der Referenzwert erreicht ist und der Regelfehler verschwindet. Nun
kann man genau die Anzahl an Taktperioden, bis der Regelfehler verschwindet, als
Anstiegszeit des Reglers interpretieren.

Auf diese Art wird es auch moglich, die Anzahl der Flankeniibergénge einzustellen, wel-
che durchlaufen wird, bevor die Regelung die vorgegebene Flanke liefert.

Obige Erlduterung gilt fiir steigende und fallende Flanke getrennt. Da jedoch die Be-
rechnung der StellgroBe alternierend ablauft, muss die Anstiegszeit verdoppelt werden.
Als Vorgabe wird der Wert 14 gewéhlt.

t, =2-14-T4 = 400 ns

1,2

Oc=—""=36MHz

Aus Abbildung 5.30 entnimmt man, dass fiir eine Transitfrequenz von 3,6 MHz der
Betrag um 180,59 dB angehoben werden muss.

So ergibt sich fiir den Regler:

1,07-10°

#
R7(q) .

(5.79)

Fiir die Phasenreserve ergibt sich ein Wert von 90°aufgrund des integrierenden Anteils
des Reglers. Da ein mogliches Uberschwingen fiir die Flankenregelung eher vermieden
werden soll, da dies mogliche "Knicke” in der Einregelphase nach sich ziehen wiirde, was
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sich wiederum im Hinblick auf Abstrahlung negativ auswirkt, kann die Phasenreserve so
bleiben. Nach der Riicktransformation erhélt man fiir den Regler

Bode Diagram
Gm = Inf, Pm =90.1 deg (at 3.6e+006 Hz)
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Abb. 5.31: Bode-Diagramm L(q)

7,646z + 7,646
z—1

R(z) = (5.80)

Um dies in das VHDL-Modell einfiigen zu kénnen, muss noch mit dem Faktor Ill—Rb
multipliziert werden.

7,646z 4 7,646 Kz—1+§—;3

z—1 L |
I

K, = 7,646-—"— =0,162
Irsp

Ty = Ta/2=7,1428ns

Setzt man die gewonnenen Parameter in das Modell ein und startet eine Simulati-
on, kann man den verschwindenden Regelfehler bzw. das Fiithrungsverhalten verfolgen.
Bezieht man die Fiihrungsgrofie nun noch auf die Referenz, erhélt man eine Sprungant-
wort mit dem Zielwert 1. Abbildung 5.32 zeigt die Sprungantwort des idealen Modells
im Vergleich mit Daten aus dem schon mehr implementierungsnahen VHDL-AMS Mo-
dell, welches bereits mit quantisierten Werten rechnet.
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5 Digitale Flankenregelung

Sprungantwort

System: Tst
Rise Time (sec): 2.09e-007

09F ——m

el

0.8

0.7

0.6

0.5

Amplitude

04r ideales Modell KP=0.168 TN = 7.14 ns
fallende Flanke
031 . steigende Flanke

0.2

0.1

0 L L L L L L L L L
0 0.5 1 15 2 2.5 3 35 4 4.5 5

Zeit (sec)

Abb. 5.32: Sprungantwort des geregelten Systems

Dimensionierung der Regelerparameter mit
Waurzelortskurven

Fiir dieses Verfahren wird der Parameter Ty zuerst passend gewéhlt Ty ~ %TA. Dies
ist insofern zuléssig, da der Regelfehler unabhéngig vom gewéhlten Ty verschwindet
[RZ08].

Fir Ty wird ein Wert von 6,26 ns gewahlt. Nun kann die Struktur des Reglers ange-
schrieben werden:
z—1+ % Irsn

z—1 . ]R

Die diskretisierte Strecke sieht wie folgt aus:

Rd(z) =

©0,021277(z — 1)(2 — 0,007262) Irsp
B z2(z—1) Ir

Pu(2)
Nun bildet man den Vorwartkreis L= RqP4 und zeichnet die Wurzelortskurve:
Abbildung 5.33 zeigt die Wurzelortskurve des offenen Kreises.

Die charakteristische Gleichung lautet:
1+ K,Ri(2)Pa(z) =0 (5.81)

Die wichtigsten Eigenschaften von Wurzelortskurven in der z-Ebene seien hier kurz
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Wurzelortskurve Ld
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030 0.20T_—

Realteil

Abb. 5.33: Wurzelortskurve des Vorwértszweigs

aufgelistet [DBO06]:
e Die Wurzelortskurve beginnt an den Polen und lduft zu den Nullstellen.

e Sie ist symmetrisch zur reellen Achse und liegt in Bereichen links von einer un-
geraden Anzahl von Polen und Nullstellen.

Der Verlauf der Wurzelortskurve liegt auf der reellen Achse. Nun wahlt man einen Wert
innerhalb des Einheitskreises, um ein stabiles System zu erhalten. Am besten eignet
sich die Ortskurve im rechten Halbkreis, da in diesem Bereich kein Uberschwingen
stattfindet. Mit dem gewéhlten Verstirkungsfaktor kann nun wieder die Sprungantwort
zur Uberpriifung der Anstiegszeit betrachtet werden.

Abbildung 5.35 zeigt Simulationsergebnisse des VHDL-Modells, wobei im oberen Ab-
schnitt Bedingung (5.36) verletzt wurde. Das Ergebnis sind auftretende Grenzzyklus-
Schwingungen. Im unteren Bereich wurde dieselbe Simulation unter Einhaltung der Be-
dingung durchgefiihrt. Die Schwingungen sind so nicht mehr vorhanden!

Abbildung 5.36 zeigt die Ergebnisse einer Simulation der digitalen Regelung. Die Stei-
gung der Flanke verlduft konstant, was auch am Strom Igg abzulesen ist, da dieser
ebenfalls wiahrend des Schaltvorgangs einen konstanten Wert hat.
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Sprungantwort

(]
ERNiipn |
1_;1 05H -
< | ]

0.4H —

=
0311 B
[T ideales Modell KP=0.268 TN = 6.14 ns
021 ideales Modell KP=0.12 TN = 6.9 ns

fallende Flanke

steigende Flanke

|
0 0.5 1 15 2 25 3 35 4 45 5
Zeit (sec) x10”

Abb. 5.34: Sprungantworten fiir diverse Parameter

In Abbildung 5.37 ist eine weitere Simulation dargestellt. Hier ist auch der Drain-
Strom durch den DMOS-Transistor abgebildet. Hier wurde die Anstiegszeit auf 360 ns
verldangert.

In Abbildung5.38 wurde eine Simulation mit einem 4 Bit ADC fiir dasselbe Bei-
spiel durchgefiihrt. Die Regelabweichung ist etwas grofler, jedoch noch immer akzep-
tabel. Der maximale Fehler betrigt, wie in dem Bild zu sehen ist, 18,4 V/us, was
ungefihr dem Wert in Tabelle 5.2 (19,47 V/us) fiir 4 Bit und einem d&y; von 0,4 ent-
spricht.

Dieses Entwurfsbeispiel zeigt, dass durch die gewéhlte Konfiguration zusammen mit
der digitalen Reglerstruktur die Vorgabe der Flanke sehr gut erfiillt werden kann.
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Abb. 5.35: Vergleich der Fehlerverldufe mit und ohne Grenzzyklus-Schwingungen
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Abb. 5.36: Transiente Simulation der Drain-Source-Spannung (blau), Vgs (rot) und Ipp
(griin) im eingeregelten Zustand
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Abb. 5.38: Transiente Simulation mit 4 Bit ADC
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6 Zusammenfassung und Ausblick

6.1 Kapiteliibersicht

Kapitel 2 beschreibt die verschiedenen Kopplungsarten sowie die Grundursachen fiir
EMV Storungen. Auch der Zusammenhang zwischen Schaltsignalen im Zeit- und Fre-
quenzbereich wird erortert, mit dem Ziel, die grundlegenden Mafinahmen zur Ab-
schwéchung gegen EMYV Storaussendungen, bedingt durch steile Flanken, zu identi-
fizieren.

Kapitel 3 zeigt den Aufbau von hochvoltfahigen MOS-Transistoren und deren para-
sitdren Kapazitdten. Weiters wird das Schaltverhalten analysiert sowie Mdoglichkeiten
aufgezeigt, dies gezielt zu beeinflussen.

Kapitel 4 ist ein Fallbeispiel, indem eine rein analoge Regelung der Flanke geméf der
Spezifikation implementiert wird. Schrittweise wird beschrieben, wie man von einem
analogen Konzept zur Schaltung iibergeht, mit welchen Mitteln die Stabilitét sicherge-
stellt wird und wie die finale Schaltung gegen Storeinfliisse, wie etwa ESD, geschiitzt
wird.

Kapitel 5 beschreibt, wie sich durch den Einsatz digitaler Flankenregelung neue Mog-
lichkeiten im Hinblick auf Anderbarkeit der #uBeren Beschaltung in puncto Grofe
(Leistungs-MOSFET und Solenoid) ergeben und welche Komponenten dafiir notwen-
dig sind. Auch die Dimensionierung mit gingigen Entwurfsverfahren, ausgehend von
Kleinsignalmodellen, fiir den benétigten PI-Regler wurde anhand von Beispielen erléu-
tert.
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6 Zusammenfassung und Ausblick

6.2 Ergebnisse und Diskussion

Abschlielend sollen nun die Ergebnisse dieser Arbeit sowie die zentralen innovati-
ven Punkte an dieser Stelle zusammengefasst werden. Aus den durchgefiihrten Vor-
untersuchungen zum Thema EMV-Abstrahlung bzw. Flankenformen, resultieren fol-
gende Punkte, die eingehalten werden miissen, um Storeinfliisse, hervorgerufen durch
Hochvolt-Schalterapplikationen, zu vermeiden.

e Die Flanke sollte so langsam wie mdoglich verlaufen, um hochfrequente Anteile zu
vermeiden.

e Die Signalform sollte frei von unstetigen Ubergiéingen ("Ecken”) sein, da ansonsten
ebenfalls die hochfrequenten Anteile zunehmen.

e Die Signalform sollte einen moglichst linearen Anstieg besitzen, da auf diese Art
der Ubergang gleichméBig (konstantes %) verlduft.

Als weitere Grundlage wurde der Aufbau sowie das Schaltverhalten von Leistungs-
MOSFETSs in mehreren Zeitabschnitten wiahrend des Schaltvorganges analysiert. Auch
die parasitdren Kapazititen, die den Schaltvorgang entscheidend beeinflussen, wur-
den erortert. Eine Moglichkeit, die Flankenform mittels Riickkopplung gezielt vorge-
ben zu koénnen, wurde prinzipiell vorgestellt. Ein wichtiger Kompromiss von gutem
EMV-Verhalten gegeniiber der Verlustleistung ist vor jeder Implementierung sinnvoll
zu definieren.

Die implementierte Schaltung fiir den LIN-Transmitter wurde in SPT9 (Smart Power
Technology (SPT)) als Testschaltung auf Silizium gefertigt.

Vor allem die Abmessungen des Gate-Treibers konnten klein gehalten werden, da zur
Hochvolt-Abtrennung lediglich eine Kapazitit diente und der Regler zum grofiten Teil
mit Niederspannungskomponenten gebaut werden konnte.

Die Untersuchungen fiir die Modellbildung und Spezifikation der digitalen Regelung in
Kapitel 5 bilden den Grofiteil der Arbeit und sind Ausgangspunkt fiir die Implementie-

rung eines solchen Systems.

Es wurde ausgehend von einer Standard High-Side-Schalter-Struktur sowie einer Spezi-
fikation der Flanke, ein Konzept zur digitalen Regelung erarbeitet.

Die Genauigkeit bzw. die Auflosung der Wandler wurde auf die Ausgangsgrofie zuriick-
gerechnet und so der maximale Fehler bestimmt.

Ausgehend vom ESB wurde die Strecke als Kleinsignalmodell, sowohl im Zustandsraum
als auch als Ubertragungsfunktion, beschrieben.
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6.2 Ergebnisse und Diskussion

Als geeigneter Regelalgorithmus, vorgegeben durch das Verhalten der Strecke, wurde
ein zeitdiskreter PI-Regler gewéhlt, der durch nachlaufende Berechnung der Ausgangs-
koeffizienten den Aufwand in einem leistbaren Rahmen hélt.

Die Struktur und der Aufbau des ADCs bzw. des DACs wurden festgelegt und be-
schrieben. Auch ein Vorschlag fiir die digitale Implementierung des PI-Reglers wurde
im Hinblick auf moglichst effiziente Verarbeitung gemacht.

Die Eigenschaften beziiglich Stabilitdt des digitalen Regelkreises wurden erdrtert so-
wie anhand eines Entwurfsbeispiels beschrieben. Auch geeignete Entwurfsverfahren fiir
zeitdiskrete Regelungssysteme wurden zur Bestimmung der Reglerkoeffizienten vorge-
stellt.

Jeder der beschriebenen Blocke wurde in VHDL-AMS geeignet modelliert, um Simula-
tionen fiir eine vorgegeben Streckenstruktur durchfithren zu kénnen. Die Simulations-
ergebnisse wurden abschlieflend présentiert.

Die Simulation mit einer Hardware-Beschreibungssprache wie VHDL/ VHDL-AMS
bringt ein Modell schon ndher an eine Implementierung heran als beispielsweise ein
Modell in MATLAB. Da sowohl analoge FlussgroBien und digitale Signale zusammen si-
muliert werden kénnen, erweist sich der Umgang mit solchen Simulatoren als sehr kom-
fortabel. Weiters konnen die Modelle schrittweise durch die Hardware-Implementierung
ersetzt werden, was einem Top-down-Entwurf entspricht.

Ein entscheidender Punkt war die Priifung auf Implementierbarkeit, sodass dies in
einem effizienten Rahmen durchgefiihrt werden kann. Erst durch den Einsatz einer
Technologie die mit Deep Submicron-Komponenten kann die geforderte Taktfrequenz
(z.B. fiir ADC) erreicht werden.

Digitale Losungen fiir diese Problematik sind noch nicht sehr gédngig, doch vor allem die
Vorteile, die dadurch im Hinblick auf ein System mit austauschbarer Beschaltung mog-
lich gemacht werden, sind von der Kundenseite her sehr gefragt.
In der vorliegenden Lésung miissen die Transistorparameter fiir den externen Schalter
dem System mitgeteilt werden. Danach kénnen auch die Reglerparameter digital jus-
tiert werden. Die in diesem Zusammenhang wichtigen Groflen sind:

o Uy und Cyq bzw. Cigs und C,gs woraus erstere bestimmt werden kénnen.

e Vry des MOSFETSs bzw. die Gateladungen zum Erreichen dieser

e g, des MOSFETSs

Auch bei einem sich dndernden Spannungsbereich miissen keine grofien Anderungen
vorgenommen werden, dieser muss nur im Rahmen einer Implementierung nach oben
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6 Zusammenfassung und Ausblick

hin begrenzt werden. So kann entweder der Takt entsprechend der betrachteten Punk-
te reduziert werden bzw. Punkte auflerhalb des Ubergangs werden einfach verwor-
fen.

Mit dem digitalen Regler ist es unter anderem auch méglich, auf unterschiedliche Be-
triebszusténde der Strecke entsprechend zu reagieren. Dies geschieht vor allem am Be-
ginn der Schaltflanke, wenn sich die Gate-Source-Spannung noch unterhalb der Schwel-
lenspannung befindet (erhthtes Stromprofil).

Generell kann festgestellt werden, dass beim Einsatz der digitalen Regelung, im Ver-
gleich zur analogen Variante, fiir die betrachtete Anwendung ein Vorteil im Hinblick auf
leichte Anderbarkeit des Systems zu tragen kommt. Neben der Tatsache, dass dies von
Kunden fiir externe Transistoren gewiinscht wird, ist das auch besonders wichtig, wenn
in neueren Unternehmensstrukturen Losungen in Form von Modulkonzepten entwickelt
werden, die so in wesentlich kiirzerer Entwicklungszeit fiir verschiedene Applikationen
eingesetzt werden konnen (Reuse & Time to market).

6.3 Ausblick

Der néchste Schritt nach der durchgefithrten Arbeit besteht in der Implementierung
des Gesamtsystems der digitalen Regelung. Hier stellen vor allem das Design des Gate-
Treibers, der die variablen Stromquellen enthalten muss, sowie die Messumformung
zusammen mit dem ADC die grofSten Herausforderungen dar. Die Umformung in eine
Messspannung kann auch {ibersprungen werden, wenn der Strom von der Riickkopplung
geeignet skaliert und anschliefend direkt gewandelt wird.

Auch ein System, das ausreichend Intelligenz besitzt, um sich die Transistordaten selbst
zu beschaffen, wére in der Zukunft sehr wiinschenswert. So wiirde sich der Aufwand
der Kunden durch sich dndernde Groflen der Transistoren bzw. Spulen weiter sehr
verringern.

In diesem Zusammenhang ist ein System zur Messung der Gate-Kapazitéit vorstellbar,
aber auch eine Losung in Richtung adaptive Systeme, wobei zur Systemidentifikation
diverse Algorithmen eingesetzt werden, ist denkbar. Dies wurde auch in Kapitel 5.6
bereits kurz angeschnitten. In diese Richtung sollen auch im Rahmen von Nachfolgear-
beiten weitere Untersuchungen durchgefiihrt werden.

Fiir die Implementierung des digitalen Reglers ist das vorgestellte Konzept sehr vielver-
sprechend, da durch das Prinzip der Kanalumschaltung kombiniert mit einer schnellen
Berechnung durch die Topologie, der Regler unabhéngig von der Anzahl der Messpunk-
te pro Flanke eingesetzt werden kann. Lediglich ein Maximum der betrachteten Punkte
muss vorgegeben werden.
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Anhang

A  Schematic der Regelung
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6.3 Ausblick

B VHDL Files der Regelung

Messblock:

1

2 | library ieee, std;

3 use ieee.std_logic_1164.all;

4 use ieee.electrical_systems.all;

5 use ieee.numeric_std.all;

6

7 | entity imeas is

8 generic( sensit: real := 0.2;

9 ifnom : real := 730.0e-6;

10 Cgate : real := 420.0e-15);

11 port (terminal Iin,gnd : electrical;

12 terminal vmeas: electrical;

13 signal clk : in std_logic;

14 signal slope_start : out std_logic);
15 | end imeas;

16

17 | architecture behav of imeas is

18 quantity vfb across ifb through Iin to gnd;
19 quantity vl across il through vmeas to gnd;
20

21 constant imax : real := ifnom * (1.0+sensit);
22 constant imin : real := ifnom * (1.0-sensit);
23 constant Rmeas : real := 1.2/(imax-imin);
24 constant hub : real := imax*Rmeas-1.2;

25 constant ILSB : real := Cgate*(imax-imin)/(1.0e-12%(2*xx5-1));
26 constant threshold : real := 100.0e-6;

27 |begin -- behav

28

29 ifb == vfb/10.0;

30

31 break on ifb ’above(imax);

32 break on ifb ’above(imin);

33 break on ifb ’above(-imax);

34 break on ifb ’above(-imin);

35

36 if ifb >= imax use

37 vl == 1.23;

38 |elsif ifb < imax and ifb >= imin use

39 vl == ifbx*Rmeas -hub;

40 | elsif ifb < imin and ifb > -imin use

41 Vi == 0.0;

42 | elsif ifb <= -imin and ifb >= -imax use

43 vl == abs(ifb)*Rmeas -hub;

44 | else

45 vl ==1.23;

46 | end use;

47

48

49 | thres: process(clk)

50

51 | begin

52 if clk’event and clk=’0’ then

53 if abs(ifb) > threshold then

54 slope_start <= ’17;

55 else

56 slope_start <= ’0’;

57 end if;

58 end if;

59

60 | end process;

61 end behav;
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Variable Stromquelle P:

0~ Uk WN -

library ieee, std;
use ieee.std_logic_1164.all;
use ieee.electrical_systems.all;

entity bias_high_v5 is
generic( bits :integer := 5;

ibias_1lsb :real 125.0e-6);
port (
terminal p, m : electrical;
ctr : in std_logic_vector (4 downto 0));

end bias_high_v5b;

library ieee, std;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.electrical_systems.all;
use ieee.numeric_std.all;

architecture behav of bias_high_vb is

quantity vb across ib through p to m;

signal ctrl : integer := 0;
constant 1sb : integer := 2%xbits;
signal ibias : real := 0.0;

begin -- behav

pl:process(ctr)
begin

ibias <= real(ibias_1lsb) * real(to_integer (unsigned(ctr)));
if to_integer (unsigned(ctr)) = O then
ctrl<=0 after 1 ns;
else
ctrl<=1;
end if;

end process;

break on ib ’above(ibias);
break on ctrl;

if ctrl=1 and not ib ’above(ibias) use
ib==vb/(0.8/ibias);
elsif ctrl=1 and ib ’above(ibias) use
ib==ibias+vb/1.0e10;

else
ib==vb/1.0e10;
end use;

end behav;

Variable Stromquelle N:

© 00~ Uk WN
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library ieee, std; use
ieee.std_logic_1164.all; use ieee.electrical_systems.all;

entity bias_low_v6 is
generic( bits :integer := 6;

ibias_1sb :real 125.0e-6);
port (
terminal p, m : electrical;
ctr : in std_logic_vector (5 downto 0));




6.3 Ausblick

end bias_low_v6;

library ieee, std; use ieee.std_logic_1164.all; use
ieee.electrical_systems.all; use ieee.numeric_std.all;

architecture behav of bias_low_v6 is

quantity vb across ib through p to m;

signal ctrl : integer := 0;
constant 1lsb : integer := 2%*bits;
signal ibias : real := 0.0;

begin -- behav

pl:process(ctr)
begin

ibias <= real(ibias_1lsb) * real(to_integer (unsigned(ctr)));
if to_integer (unsigned(ctr)) = O then
ctrl<=0 after 1 ns;
else
ctrl<=1;
end if;

end process;

break on ib ’above(ibias);
break on ctrl;

if ctrl=1 and not ib ’above(ibias) use
ib==vb/(0.75/ibias);
elsif ctrl=1 and ib ’above(ibias) use
ib==ibias+vb/1.0e10;

else
ib==vb/1.0e10;
end use;

end behav;

Konstante Stromquelle P:

OO Ut WN

Library ieee, std;

use ieee.electrical_systems.all; use ieee.std_logic_1164.all; use
ieee.math_real.all;

entity bias_high is

generic(ibias : real);

port (
terminal p, m : electrical;
signal en : in std_logic);

end bias_high;

library ieee, std;

use ieee.electrical_systems.all; use ieee.std_logic_1164.all; use
ieee.math_real.all;

architecture behav of bias_high is

quantity vb across ib through p to m;
signal ctrl : integer := 0;

begin -- behav
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26 pl:process(en)

27 begin

28 if en=’1’ then

29 ctrl<=1 after 1 ns;
30 else

31 ctrl<=0;

32 end if;

33 end process;

34

35 break on ib ’above(ibias);
36 break on ctrl;

37

38 if ctrl=1 and not ib ’above(ibias) use
39 ib==vb/(0.8/ibias);

40 elsif ctrl=1 and ib ’above(ibias) use
41 ib==ibias+vb/1.0e10;

42 else

43 ib==vb/1.0e10;

44 end use;

45

46 | end behav;

Konstante Stromquelle N:

1 |library ieee, std; use ieee.std_logic_1164.
2 |ieee.electrical_systems.all;

3

4

5 |entity bias_low is

6 generic(ibias : in real);

7 port (

8 terminal p, m : electrical;

9 signal en : in std_logic);

10 | end bias_low;

11

12 | library ieee; use ieee.std_logic_1164.all;
13 |ieee.electrical_systems.all;

14

15

16 | architecture behav of bias_low is

17

18 quantity vb across ib through p to m;
19 signal ctrl : integer := O0;

20

21 | begin

22

23 pl:process(en)

24 begin

25 if en=’0’ then

26 ctrl<=1;

27 else

28 ctrl<=0;

29 end if;

30 end process;

31

32 break on ib ’above(ibias);

33 break on ctrl;

34

35 if ctrl=1 and not ib ’above(ibias) use
36 ib==vb/(0.75/ibias);

37 |elsif ctrl=1 and ib ’above(ibias) wuse
38 ib==ibias+vb/1.0e10;

39 | else

40 ib==vb/1.0e10;

41 | end use;

42

43 | end behav;
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6.3 Ausblick

Gate Driver:

ibias_1sb=>ILSB)

ibias_1sb=>ILSB)

=> slope_current)

=> slope_current)

1 library ieee, std;

2 |use ieee.std_logic_1164.all; use ieee.electrical_systems.all;
3

4 |entity da_gatedrv_push6 is

5

6 generic( ILSB real := 10.0e-6;

7 push_current real := 100.0e-6;

8 slope_current real := 100.0e-6;

9 pull_current real := 100.0e-6;

10 N : integer := 6);

11 port (

12 terminal VDD5V, Vgate, Vsource electrical;

13 signal ctr_pos IN std_logic_vector (5 downto 0 );

14 signal ctr_neg IN std_logic_vector (5 downto 0);

15 signal slew_up IN std_logic;

16 signal slew_down IN std_logic;

17 signal push_up in std_logic;

18 signal pull_down in std_logic

19 )

20

21 | end da_gatedrv_push6;

22

23 | library ieee, std; use ieee.std_logic_1164.all; use

24 | ieee.electrical_systems.all;

25

26

27 |architecture behav of da_gatedrv_pushé is begin

28

29 ctrpos entity work.bias_high_v6(behav) generic map (bits=>N,
30 port map (p=>VDD56V, m=>Vgate, ctr=>ctr_pos );

31

32 ctrlneg entity work.bias_low_v6(behav) generic map (bits=>N,
33 port map (p=>Vgate, m => Vsource, ctr => ctr_neg );

34

35 slup entity work.bias_high(behav) generic map (ibias

36 port map (p =>VDD5V, m =>Vgate, en =>slew_up );

37

38 sldwn entity work.bias_low(behav) generic map (ibias

39 port map (p =>Vgate, m => Vsource, en =>slew_down );

40

41 pushup entity work.bias_high(behav) generic map (ibias => push_current)
42 port map (p =>VDD5V, m =>Vgate, en =>push_up );

43

44 pulldwn entity work.bias_low(behav) generic map (ibias => pull_current)
45 port map (p =>Vgate, m =>Vsource, en =>pull_down );

46

47 | end behav;

clock Signal:

library ieee;
use ieee.std_logic_1164.all;

entity clock is
generic (freq
port (signal
end entity;

real := 1.0e6); --
clk_out out std_logic); -

library ieee;

H O ©OWO0 Utk W+

—

clock frequency
clock output
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12
13
14
15
16
17
18
19
20
21

23
24
25
26
27
28

use ieee.std_logic_1164.all;

architecture behav of clock is

constant periode : time := 1 sec/freq;
signal clk_int : std_logic := ’0°’;
begin

clock_gen: process(clk_int)
begin
if clk_int=’0’ then
clk_int<=’1’ after periode/2, ’0’ after periode;
end if;
clk_out <= clk_int;
end process;

end ;

Referenz Register:

O~ Utk WN -

library ieee; use ieee.std_logic_1164.all; use
ieee.numeric_std.all; use ieee.math_real.all;

entity ref_regb is
generic (

n : integer := 5;
value : integer :=0 );
port ( signal clk : in std_logic;
signal ref : out std_logic_vector (4 downto 0));

end ref_regh;
library ieee; use ieee.std_logic_1164.all; use
ieee.numeric_std.all; use ieee.math_real.all;
architecture behav of ref_regb is begin
pl:process (clk)
begin
if clk’event and clk=’0’ then
ref <= std_logic_vector(to_unsigned(value,n));
end if;

end process;

end behav;

Flash ADC :

O~ Uk WN -

108

library IEEE; use IEEE.math_real.all; use
IEEE.electrical_systems.all; USE IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL;
IEEE.numeric_std.all;

entity flash_rumnb5 is

port (
terminal vin,vip: Electrical;
signal clk : in std_logic;
signal en : in std_logic;
signal eoc : out std_logic;
signal bb : out std_logic_vector (4 downto 0);
signal init_en : out std_logic;
signal res_n : in std_logic
)5

end flash_runb5;

use
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-- flash_run4.vhd -- Description: -- Author: Janschitz
Johannes

-- Ideal Flash 5 Bit ADC

library IEEE; use IEEE.math_real.all; use
IEEE.electrical_systems.all; USE IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL; use
ieee.numeric_std.all;

architecture behav of flash_runb5 is
quantity q_vin across vin;
quantity q_vip across vip;

constant Dmax : unsigned(4 downto 0) := (others => ’1°);
constant bits :real := 5.0;
constant vref :real := 1.23;

signal tmp : std_logic_vector (4 downto 0);

begin

doadc: process (clk,res_mn)

variable v_in,lsb,val : real := 0.0;
variable ival : integer := 0;

begin
if res_n = ’0’ then

eoc <= ’0’;
bb <= std_logic_vector(to_unsigned (0, integer (bits)));
tmp<= std_logic_vector (to_unsigned(0,integer(bits)));

else

eoc <= ’0’ after 1 ns;
if clk’event and clk = ’0’ and en=’1’ then

v_in := (q_vip - q_vin);
tmp <= std_logic_vector(to_unsigned(
integer(v_in/vref*real(to_integer (dmax))) ,integer (bits))) after 1 ns;
bb <= std_logic_vector(to_unsigned(
integer (v_in/vref*real (to_integer (dmax))),integer(bits))) after 1 ns;
eoc <= ’1’ after 1 ns;

elsif en =0’ then

tmp <= std_logic_vector (to_unsigned(0,integer(bits)));
bb <= std_logic_vector (to_unsigned(0,integer(bits)));

end if;
end if;
end process doadc;

doiniten: process (clk,tmp,res_n)
-- variable init_status : integer := 0;

begin
if res_n = 20’ then
-= init_status :=0;
init_en <= ’07;

else

if to_integer (unsigned(tmp)) > O then
init_en <= 1’ ;
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85 elsif clk’event and clk = ’0’ then
86 init_en <= ’0°
87

88 end if;

89

90 end if;

91

92

93 end process;

94

95

96 | end architecture behav;

Solenoid:
1 |library ieee;
2
3 |use ieee.electrical_systems.all;
4
5 | entity solenoid is
6 generic(L : real := 10.0e-3);
7 port (terminal nl1,n2 : electrical);
8 | end;

9 | library ieee;
10 |use ieee.electrical_systems.all;

11

12 | architecture behav of solenoid is

13 quantity v across i through nl to n2;
14 | begin

15 v == L *x i’dot;

16 | end;

PI Controller:

1 [\begin

2 |library ieee, std; use ieee.std_logic_1164.all; use

3 |ieee.electrical_systems.all; entity pi_run_ctr56 is

4 generic (n : integer := 5; -- bit width

5 t1 : real := 0.0; -- factor for delay system
6 Tn : real := 6.25e-9; -- factor for I system
7 Tv : real := 1.0e-9; -- factor for D system
8 k_p : real := 2.0; -- factor for P system
9 fa : real := 50.0e6);

10 port (

11 signal reg_out_p : out std_logic_vector (5 downto 0);

12 signal reg_out_n : out std_logic_vector (5 downto 0);

13 signal slew_up : out std_logic;

14 signal slew_down : out std_logic;

15 signal push_up : out std_logic;

16 signal pull_down : out std_logic;

17 signal clk : in  std_logic;

18 signal res_n : in std_logic;

19 signal reg_en : in STD_LOGIC;

20 signal slope_edge : in std_logic;

21 signal ref : in std_logic_vector (4 downto 0);

22 signal fb_val : in std_logic_vector (4 downto 0);

23 signal data_valid : in std_logic);

24 |end pi_run_ctrb56;

25

26 | library ieee, std; use ieee.std_logic_1164.all; use

27 |ieee.std_logic_arith.all; use ieee.math_real.all;

28

29

30 | architecture behav of pi_run_ctr56 is

31
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signal clk_int std_logic;
signal en_sld std_logic;
signal count integer:= 0;
signal neg_vz integer := 0;
signal reg_on std_logic;
constant Bitdrv integer 6; -- Auflsung des Gate Treibers
constant BitADC integer := n; -- Aufldésung ADC
constant drvmax real := 2.0*xBitdrv;
signal sreg0 std_logic_vector (BitADC-1 downto 0);
signal sregl std_logic_vector (BitADC-1 downto 0); -- input regs for measuremen
signal sreg?2 std_logic_vector (BitADC-1 downto 0);
signal sreg3 std_logic_vector (BitADC-1 downto 0);
signal sreg4 std_logic_vector (BitADC-1 downto 0);
signal sregb std_logic_vector (BitADC-1 downto 0);
signal oregO std_logic_vector(n downto 0); -- result registers for timed
signal oregl std_logic_vector (n downto 0);
signal oreg?2 std_logic_vector(n downto O0);
signal oreg3 std_logic_vector (n downto 0);
signal oreg4 std_logic_vector(n downto 0);
signal oregb std_logic_vector (n downto 0);
signal oreg6 std_logic_vector(n downto 0);
signal oreg7 std_logic_vector (n downto 0);
signal oreg8 std_logic_vector(n downto 0);
signal oreg9 : std_logic_vector(n downto 0);
signal oreglO std_logic_vector(n downto 0);
signal oregll std_logic_vector (n downto 0);
begin

takt_int:process(clk,res_n)

variable count

begin

if res_n=’0’

integer := 0;

then

clk_int<=’1’;

count :=0
else
-- elsif
if clk

clk

clk_int <=
elsif clk’event and clk=’1’
clk_int <=

end if;

end if;
end process;

grap_values

variable scount

begin

if res_n =

H

clk ’eve6bnt and clk=’0’ then
’event and clk=’0’ then
_int <= ’0’ after 3 ns, ’1’ after 13 ns H

>0’ after 2 ns;
then

’1’ after 2 ns;

:process (clk,data_valid,res_n,slope_edge)
integer ;

’0’ or slope_edge’event then

sreg0 <= std_logic_vector(conv_unsigned(0,n));
sregl <= std_logic_vector(conv_unsigned(0,n));
sreg2 <= std_logic_vector(conv_unsigned(0,n));
sreg3 <= std_logic_vector(conv_unsigned(0,n));
sreg4 <= std_logic_vector(conv_unsigned(0,n));
sregh <= std_logic_vector (conv_unsigned(0,n));
scount := O0;
elsif reg_en =’0’ then
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100 - scount := 0;

101

102 elsif data_valid’event and data_valid = 1’ and reg_en = ’1’ then
103

104

105 if scount <= 6 then

106

107

108 case scount is

109 when 0 => sregb <= fb_val;
110 when 1 => sreg4 <= fb_val;
111 when 2 => sreg3 <= fb_val;
112 when 3 => sreg2 <= fb_val;
113 when 4 => sregl <= fb_val;
114 when 5 => sreg0 <= fb_val;
115 when others => break ;

116 end case;

117

118 | -- sreg0d <= fb_val ;

119 | -- sregl <= sreg0;

120 | -- sreg2 <= sregl;

121 | -- sreg3 <= sreg2 ;

122 | -- sreg4 <= sreg3;

123 | -- sregh <= sreg4;

124

125 end if;

126 scount := scount +1;

127

128 end if;

129

130 end process;

131

132

133 calc : process (clk,res_n,reg_en)
134

135 variable xk_0 : real := 0.0;

136 variable xk_1 : real := 0.0;

137 variable xk_2 : real := 0.0;

138 variable xk_3 : real := 0.0;

139 variable xk_4 : real := 0.0;

140 variable xk_5 : real := 0.0;

141

142

143 variable zk_0 : real := 0.0;

144 variable zk_1 : real := 0.0;

145 variable zk_2 : real := 0.0;

146 variable zk_3 : real := 0.0;

147 variable zk_4 : real := 0.0;

148 variable zk_5 : real := 0.0;

149

150 variable c0_0 : real := 0.0; -- variable coefficient
151 variable c1_0 : real := 0.0;

152 variable c¢c2_0 : real := 0.0;

153 variable ¢c3_0 : real := 0.0;

154 variable c4_0 : real := 0.0;

155 variable c¢5_0 : real := 0.0;

156

157 variable cO_1 : real := 0.0;

158 variable c1_1 : real := 0.0;

159 variable c2_1 : real := 0.0;

160 variable c3_1 : real := 0.0;

161 variable c4_1 : real := 0.0;

162 variable c¢5_1 : real := 0.0;

163

164

165 variable ekO : real := 0.0; -- error
166 variable ekl : real := 0.0;

167 variable ek2 : real := 0.0;
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168
169
170
171
172
173
174
175
176
177
178
179
180
181
182
183
184
185
186
187
188
189
190
191
192
193
194
195
196
197
198
199
200
201
202
203
204
205
206
207
208
209
210
211
212
213
214
215
216
217
218
219
220
221
222
223
224
225
226
227
228
229
230
231
232
233
234
235

variable ek3 real := 0.0;
variable ek4 real := 0.0;
variable ek5 real := 0.0;
variable e_0O real 0.0; -- error
variable e_1 real := 0.0;
variable e_2 : real := 0.0;
variable e_3 : real := 0.0;
variable e_4 : real := 0.0;
variable e_5 : real := 0.0;
variable ek_10 real := 0.0; -- error
variable ek_11 real := 0.0;
variable ek_12 real := 0.0;
variable ek_13 real := 0.0;
variable ek_14 real := 0.0;
variable ek_15 real := 0.0;
variable Tk_huO real := 0.0; -- error
variable Tk_hul real := 0.0;
variable Tk_hu2 real := 0.0;
variable Tk_hu3 real := 0.0;
variable Tk_hu4 real := 0.0;
variable Tk_hub real := 0.0;
variable Tk_hdoO real := 0.0; -- error
variable Tk_hd1l real := 0.0;
variable Tk_hd2 real := 0.0;
variable Tk_hd3 real := 0.0;
variable Tk_hd4 real := 0.0;
variable Tk_hd5 real := 0.0;
variable ref_reg real := 0.0; -- reference value for slope
variable ref_reg2 real := 0.0;
variable TA real := 1.0/fa;
variable TAoTN real := TA/TN;
variable TVoTA real := TV/TA;
variable calc_en integer := 0;
variable KPR real := k_p;
variable count_val integer := 0;
begin

if res_n=’0’ then

xk_0 :=
xk :

xk_2 :=
xk_3 :=
xk_ :
xk_5 :=

]
O O O O OO
O O O O OO

zk :
zk_1 :=
zk_ :
zk_3 :=
zk :

N
[}
O O O OO

|
IS
1]
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236 zk_5 := 0.0;

237

238 c0_0 0.0;

239 cl_0 := 0.0;

240 c2_0 := 0.0;

241 c3_0 := 0.0;

242 c4_0 := 0.0;

243 c5_0 := 0.0;

244

245 cO_1 0.0;

246 cl_1 := 0.0;

247 c2_1 := 0.0;

248 c3_1 := 0.0;

249 c4d_1 := 0.0;

250 c5_1 := 0.0;

251

252 ek_10 := 0.0;

253 ek_11 := 0.0;

254 ek_12 := 0.0;

255 ek_13 0.0;

256 ek_14 := 0.0;

257 ek_15 0.0;

258

259 e_0 := 0.0;

260 e_1 := 0.0;

261 e_2 := 0.0;

262 e_3 := 0.0;

263 e_4 := 0.0;

264 e_5 := 0.0;

265

266 calc_en := 0;

267

268 ref_reg := 0.0;
269 ref_reg2 := 0.0;
270

271 oreg0 <= "000000";
272 oregl <= "000000";
273 oreg2 <= "000000";
274 oreg3 <= "000000";
275 oreg4 <= "000000";
276 oregh <= "000000";
277 oreg6 <= "000000";
278 oreg7 <= "000000";
279 oreg8 <= "000000";
280 oreg9 <= "000000";
281 oregl0 <= "000000";
282 oregll <= "000000";
283

284 elsif reg_en’event and reg_en = ’0’ then
285 calc_en := 0;

286

287 else

288

289 if clk’event and clk =’1’ and reg_en = ’0’ and calc_en = O then
290

291

292 cO_1 := zk_0;
293 cl_1 := zk_1;
294 c2_1 := zk_2;
295 c3_1 := zk_3;
296 cd_1 := zk_4;
297 cb_1 := zk_5;
298

299 zk_0 := c0_0;
300 zk_1 := c1_0;
301 zk_2 := c2_0;
302 zk_3 := c3_0;
303 zk_4 := c4_0;
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304
305
306
307
308
309
310
311
312
313
314
315
316
317
318
319
320
321
322
323
324
325
326
327
328
329
330
331
332
333
334
335
336
337
338
339
340
341
342
343
344
345
346
347
348
349
350
351
352
353
354
355
356
357
358
359
360
361
362
363
364
365
366
367
368
369
370
371

zk_5 := c5_0
ek_10 := e_0
ek_11 = e_1
ek_12 := e_2
ek_13 := e_3
ek_14 := e_4
ek_15 := e_b
e_0 := ekO;
e_1 := ekl;
e_2 := ek2;
e_3 := ek3;
e_4 := ek4;
e_b := ekb;

xk_0O:=real(conv_integer (unsigned(
xk_1:=real(conv_integer (unsigned(
xk_2:=real(conv_integer (unsigned(
xk_3:=real(conv_integer (unsigned(
xk_4:=real(conv_integer (unsigned(
xk_6:=real(conv_integer (unsigned(

ref_reg
ref_reg2

ek0 :=
ekl :=
ek2 :=
ek3 :=
ekd :=
ekb :=

c0_0

cl_0 :=
c2_0 :=
c3_0 :=
c4_0 :=
c5_0 :=

sreg0)));
sregl)));
sreg2)));
sreg3)));
sreg4)));
sregb)));

:=real(conv_integer (unsigned( ref )));
:=real(conv_integer (unsigned( ref )));

ref_reg - xk_0 ;
ref_reg - xk_1 ;
ref_reg - xk_2 ;
ref_reg - xk_3 ;
ref_reg - xk_4 ;
ref_reg - xk_5 ;

cO_1
cl_1
c2_1
c3_1
c4_1
cb5_1

o+ o+ o+ o+ o+

KPR*TAoTN*ek_10
KPR*TAoTN*ek_11
KPR*TAoTN*ek_12
KPR*TAoTN*ek_13
KPR*TAoTN*ek_14
KPR*TAoTN*ek_15

if slope_edge= ’0’ then

Tk_hu0 := (ref_reg -

Tk_hul := (ref_reg -

Tk_hu2 := (ref_reg -

Tk_hu3 := (ref_reg -

Tk_hu4 := (ref_reg -

Tk_hub := (ref_reg -

if c0_0 < 0.0 then
c0_0 :=0.0;

end if;

if ¢1_0 < 0.0 then
cl_0 :=0.0;

end if;

if ¢c2_0 < 0.0 then
c2_0 :=0.0;

end if;

if ¢3_0 < 0.0 then
c3_0 :=0.0;

end if;

if ¢c4_0 < 0.0 then

+ o+ o+ o+ o+ o+

KPR*(ek0 -
KPR*(ekl -
KPR*(ek2 -
KPR* (ek3 -
KPR*(ek4 -
KPR* (ek5 -

ek0)/ref_reg;
ekl)/ref_reg;
ek2)/ref_reg;
ek3)/ref_reg;
ekd)/ref_reg;
ekb5)/ref_reg;

ek_10);
ek_11);
ek_12);
ek_13);
ek_14);
ek_15);

-- Stepresponse
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372 c4_0 :=0.0;

373 end if;

374 if ¢5_0 < 0.0 then

375 c5_0 :=0.0;

376 end if;

377

378

379 if c0_0 > drvmax then

380 c0_0 :=drvmax -1.0;

381 end if;

382 if c¢1_0 > drvmax then

383 cl1_0 :=drvmax -1.0;

384 end if;

385 if ¢c2_0 > drvmax then

386 c2_0 :=drvmax -1.0;

387 end if;

388 if ¢3_0 > drvmax then

389 c3_0 :=drvmax -1.0;

390 end if;

391 if c4_0 > drvmax then

392 c4_0 :=drvmax -1.0;

393 end if;

394 if ¢5_0 > drvmax then

395 c5_0 :=drvmax -1.0;

396 end if;

397

398 oreg0 <= std_logic_vector(conv_unsigned(integer(c0_0),bitdrv));
399 oregl <= std_logic_vector(conv_unsigned(integer(c1_0),bitdrv));
400 oreg2 <= std_logic_vector(conv_unsigned(integer(c2_0),bitdrv));
401 oreg3 <= std_logic_vector(conv_unsigned(integer(c3_0),bitdrv));
402 oregd <= std_logic_vector(conv_unsigned(integer(c4_0),bitdrv));
403 oregh <= std_logic_vector(conv_unsigned(integer(c5_0),bitdrv));
404

405 else

406

407 Tk_hdO := (ref_reg - ekO)/ref_reg; -- Stepresponse
408 Tk_hdl := (ref_reg - ekl)/ref_reg;

409 Tk_hd2 := (ref_reg - ek2)/ref_reg;

410 Tk_hd3 := (ref_reg - ek3)/ref_reg;

411 Tk_hd4 := (ref_reg - ekd)/ref_reg;

412 Tk_hd5 := (ref_reg - ekb)/ref_reg;

413

414

415 if c0_0 < 0.0 then

416 c0_0 :=0.0;

417 end if;

418 if c1_0 < 0.0 then

419 cl_0 :=0.0;

420 end if;

421 if ¢c2_0 < 0.0 then

422 c2_0 :=0.0;

423 end if;

424 if ¢3_0 < 0.0 then

425 c3_0 :=0.0;

426 end if;

427 if c4_0 < 0.0 then

428 c4_0 :=0.0;

429 end if;

430 if ¢c5_0 < 0.0 then

431 c5_0 :=0.0;

432 end if;

433

434

435 if c0_0 > drvmax then

436 c0_0 :=drvmax -1.0;

437 end if;

438 if ¢c1_0 > drvmax then

439 cl1_0 :=drvmax -1.0;
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440
441
442
443
444
445
446
447
448
449
450
451
452
453
454
455
456
457
458
459
460
461
462
463
464
465
466
467
468
469
470
471
472
473
474
475
476
477
478
479
480
481
482
483
484
485
486
487
488
489
490
491
492
493
494
495
496
497
498
499
500
501
502
503
504
505
506
507

end if;

if ¢c2_0 > drvmax then
c2_0 :=drvmax -1.0;

end if;

if c¢3_0 > drvmax then
c3_0 :=drvmax -1.0;

end if;

if c4_0 > drvmax then

c4_0 :=drvmax -1.0;

end if;
if c5_0 >
c5_0 :=
end if;
oregb <=
oreg7 <=
oreg8 <=
oreg9 <=
oregl0 <=
oregll <=
end if;
calc_en :=
end if;

end if;
end process;

move_out :process (
variable out_co

variable schcount

begin

if res_n=’0’
reg_out_p<=
reg_out_n<=

drvmax then
drvmax -1.0;

std_logic_vector (conv_unsigned (integer (c0_0),n+1));
std_logic_vector (conv_unsigned (integer (c1_0),n+1));
std_logic_vector (conv_unsigned (integer (c2_0),n+1));
std_logic_vector (conv_unsigned(integer(c3_0),n+1));
std_logic_vector (conv_unsigned(integer (c4_0),n+1));
std_logic_vector (conv_unsigned (integer (c5_0),n+1));

clk,res_n,slope_edge ,reg_en)
unt : integer := 0;
integer := 0;

then
std_logic_vector (conv_unsigned (0,Bitdrv));
std_logic_vector (conv_unsigned (0,Bitdrv));

elsif slope_edge’event then

out_count :=
reg_out_p<=
reg_out_n<=

elsif clk’event

if slope_edge

0;
std_logic_vector (conv_unsigned (0,Bitdrv));
std_logic_vector (conv_unsigned (0,Bitdrv));

and clk=’1’ then

=’0’ then

case out_count is

when O => reg_out_p <= oregh;

when 1 => reg_out_p <= oreg4;

when 2 => reg_out_p <= oreg3;

when 3 => reg_out_p <= oreg2;

when 4 => reg_out_p <= oregl;

when 5 => reg_out_p <= oreg0;

when 6 => reg_out_p <= oregO;

when others => reg_out_p <= "000000";
end case;
if reg_en = ’1’ then

out_count
end if;

:= out_count +1;
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6 Zusammenfassung und Ausblick

508

509 else

510

511 case out_count is

512 when 0 => reg_out_n <= oregll;
513 when 1 => reg_out_n <= oreglO;
514 when 2 => reg_out_n <= oreg9;
515 when 3 => reg_out_n <= oreg8;
516 when 4 => reg_out_n <= oreg7;
517 when 5 => reg_out_n <= oreg6;
518

519 when others => reg_out_n <= "000000";
520 end case;

521

522 if reg_en= ’1’ then

523 out_count := out_count +1;

524 end if;

525 end if;

526

527

528 end if;

529 end process;

530

531

532 pstate:process(res_n,slope_edge)

533

534 begin

535

536 if res_n=’0’ then

537

538 slew_up<= ’0’;

539 slew_down<= ’0’;

540 push_up<= ’0’;

541 pull_down<=’17;

542

543 end if;

544

545

546 if slope_edge= ’0’ and slope_edge’event then
547

548 slew_up <= ’0’, ’1’ after 4 ns;
549 slew_down <= ’0’, ’1’ after 2 ns;
550 push_up <= ’1°, °0’ after 10 ns ;
551 pull_down <= ’17;

552 else

553 slew_up <= 71’ , ’0’ after 2 ns;
554 slew_down <= ’1’ , ’0’ after 4 ns;
555 pull_down <= ’0’, ’1’ after 10 ns ;
556 push_up <= ’07;

557 end if;

558

559

560 end process;

561

562 | end;
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