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Abstract

The rapid increase in the need for energy results in the growing demand
of primary energy carriers and in a shortage of resources and has led to
a steadily rising of the oil prize in the past. Moreover, the greenhouse
gases, primarily carbon dioxide, that are a product of the combustion
of fossil fuels are important contributors to the global warming. Ac-
cordingly, early investments in climate protection are essential in order
to limit damages to the environment and/or future climate changes.
The high oil prize as well as the growing environmental awareness have
accounted for a change in the automotive market and are reason for
the intense research in the area of energy-efficient cars and alternative
fuels. In comparison to conventional cars that are solely equipped with
a combustion engine, batteries and fuel cells are enabling technologies
for efficient hybrid cars or purely electric cars that could contribute to
the reduction of the greenhouse gas emissions.

Hybrid and fuel cell cars use an electric energy storage unit, such
as a battery or a super capacitor, that can provide additional traction
power or can recuperate breaking energy. The electric energy storage
systems that are utilized in today’s full hybrids cars and fuel cell cars
use an operating voltage in the range of 150V to 450V and are in-
terfaced to the dc-link of the drive train by non-isolated bidirectional
dc-dc converters with a power rating of 50kW to 120 kW. Major tech-
nological challenges that are linked to such power electronic building
blocks, are an extremely compact and lightweight construction as well
as the highest possible efficiency that should also be achieved for part
load operation. At the same time, complexity and costs are important
criteria for the choice of a suitable converter topology.

Therefore, the focus of the PhD thesis is the conception and ana-
lysis of dc-dc converter topologies that operate with overlapping input
and output voltage ranges and research in novel circuit topologies and
modulation strategies that on the one hand reduce the semiconductor
losses and allow to increase the power density.
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For this purpose primarily methods are considered that provide soft
switching conditions for the power semiconductor devices and a novel
modulation strategy is developed that ensures zero voltage switching of
the switches of a bi-directional dc-dc converter. The method, thereto,
makes use of the parasitic properties of the applied MOSFET switches
and operates without additional snubbers or auxiliary circuits, such that
a simple and cost-effective realization is achieved. The work contains an
optimization of the novel modulation strategy for the highest possible
converter efficiency while maintaining zero voltage switching conditions
and controllability of the converter. Experiments verify the operational
principle.

For a comparison to known converter principles and the further op-
timization of the converter in terms of efficiency and power density, a
detailed analytical modelling of the voltage and current stresses and
the losses of the semiconductors and the high frequency losses of the
magnetic components is given along with volume models of the semicon-
ductors, the passive components, the cooling system and the circuitry
required for measurements and control of the converter. The compari-
son of the considered converter concepts contains the determination of
the chip area of the semiconductor devices that is required to ensure a
specified minimum efficiency of a converter, the calculation of the effi-
ciency of the converters for the same total chip area and the calculation
of the power density for the same converter efficiency.

As the performance indices of the converter, such as power densi-
ty and efficiency, are contradicting each other in reality, a compromise
between these quantities must be chosen. Solutions of particular im-
portance are the most efficient and the most compact design. These
solutions as well as their compromises are calculated for the realized
quasi-resonant converter based on the analytical models and appropria-
te optimization methods and the efficiency and power density Pareto
front of the converter is identified.

Additional benefits are the result of a multi-phase converter design
and interleaved operation of multiple converter phases that amongst
other concepts allows to reduce the volume of the differential mode
filters. The work contains modelling of the current load of a differential
mode filter suitable for a dc-dc converter consisting of multiple parallel
connected converter units and the dimensioning of the filter to comply
with the specified maximum voltage ripple. Moreover, the optimum
phase count to achieve the maximum possible overall power density of



the multi-phase converter is determined.

The multi-phase converter concept, furthermore, is advantageous in
part load operation of the converter, where a higher efficiency is achie-
ved by partial operation of the phases. An applicable control strategy
and a control strategy that minimizes the sub-harmonic content in the
spectrum of the output current of the multi-phase converter is given
that is induced by tolerances between the inductors of the phases.

The theoretical considerations are verified with a fully functional
laboratory prototype of a bi-directional, quasi-resonant dc-dc converter,
consisting of three paralleled phases, that shows a power density of
30 kW /liter and a maximum efficiency of 99.3 %.
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Kurzfassung

Der rasante Anstieg des weltweiten Energiebedarfs dufsert sich im stei-
genden Bedarf an Primérenergietragern bei gleichzeitig voranschreiten-
der Verknappung der Reserven. Die wachsende Kluft zwischen Angebot
und Nachfrage hat in der Vergangenheit zu einem steten Anstieg des
Roholpreises gefithrt. Dariiber hinaus sind die bei der Verbrennung von
fossilen Energietrigern freigesetzten Treibhausgase, vorrangig Kohlen-
dioxid, wichtige Mitverursacher der globalen Erwarmung. Um kiinftige
Folgeschidden auf Grund von Klimaverdnderungen abzumildern, miis-
sen friihzeitig Investitionen in Klimaschutzmafnahmen getétigt werden.
Hohe Treibstoffkosten und ein zunehmendes Umweltbewusstsein haben
zu einer Wandlung des Automobilmarktes beigetragen und intensive
Forschungsanstrengungen auf dem Gebiet energieeffizienter Fahrzeuge
und alternativer Treibstoffe initiiert. Im Vergleich zu Fahrzeugen in kon-
ventioneller Bauweise mit alleinigem Verbrennungsmotor ermoglicht die
Batterie- oder Wasserstoff-Brennstoffzellen-Technologie die Konstruk-
tion von effizienten Hybridelektrofahrzeugen oder voll elektrischen An-
triebsstrangen und trégt so zur Reduktion des Kohlendioxid-Ausstofes
bei.

Hybrid- sowie Brennstoffzellenfahrzeuge verfiigen iiber elektrische
Energiespeicher wie Batterien oder Superkondensatoren, die bei Be-
darf zusétzliche Antriebsenergie zur Verfligung stellen oder Bremsener-
gie aufnehmen koénnen. Die heute in Vollhybrid- oder Brennstoffzellen-
fahrzeugen eingesetzten elektrischen Energiespeicher weisen Betriebs-
spannungen im Bereich von 150 V bis 450 V auf und werden durch nicht-
potentialgetrennte bidirektionale Gleichspannungswandler mit Leistun-
gen im Bereich von 50 kW bis 120 kW an den Gleichspannungszwischen-
kreis des Antriebs angebunden. Die technischen Herausforderungen, die
sich fiir eine derartige leistungselektronische Baugruppe stellen, sind ei-
ne dulerst kompakte und leichte Bauweise sowie ein hochstmoglicher
Wirkungsgrad, der auch im Teillastbereich gegeben sein muss. Gleich-
zeitig sind die Komplexitdt und die Realisierungskosten ein entschei-
dendes Kriterium fiir einzusetzende Wandlerstruktur.
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Der Schwerpunkt der Dissertation liegt daher in der Konzeption
und Analyse von Gleichspannungswandler-Schaltungstopologien, wel-
che einen Betrieb mit iiberlappendem Ein- und Ausgangsspannungs-
bereich ermdéglichen sowie der Erforschung neuartiger Schaltungs- und
Ansteuerkonzepte zur Reduktion der Halbleiterverluste bei gleichzeiti-
ger signifikanter Erhohung der Leistungsdichte.

Hierzu werden vorwiegend Methoden betrachtet, die zu einem ent-
lasteten Schalten der Leistungshalbleiter fithren und ein neuartiges An-
steuerkonzept geschaffen, welches eine Umschaltung der Leistungshalb-
leiter eines bidirektionalen Gleichspannungswandlers bei Spannung Null
sicherstellt. Diese Methode nutzt die parasitdren Eigenschaften der ein-
gesetzten MOSFET-Schalter und kommt ohne zusétzliche Entlastungs-
netzwerke aus, so dass eine einfache und kosteneffektive Realisierung
erzielt wird. Die Arbeit beinhaltet eine Optimierung der neuartigen
Modulationsmethode mit dem Ziel bestmoglicher Wandlereffizienz bei
gleichzeitiger Sicherstellung des Nullspannungsschaltens und unter Be-
achtung der Regelbarkeit des Wandlers sowie die experimentelle Verifi-
kation des Verfahrens.

Fiir einen Vergleich mit bekannten Wandlerkonzepten und fiir die
weitere Optimierung des Wandlers hinsichtlich Effizienz und Leistungs-
dichte erfolgt eine detaillierte analytische Berechnung der Spannungs-
und Strombeanspruchungen und Verlustleistungen der Leistungshalblei-
ter, der Hochfrequenzverluste der magnetischen Komponenten sowie
Herleitung von Volumenmodellen der Halbleiter, der passiven Kom-
ponenten, des Kiihlsystems und der Steuer-, Mess- und Regeleinrich-
tungen. Der Vergleich zwischen den betrachteten Schaltungskonzepten
beinhaltet eine Bestimmung der erforderlichen Chipflichen der Halb-
leiterbauelemente zur Einhaltung der spezifizierten minimalen Effizi-
enz, eine Gegeniiberstellung der Wirkungsgrade bei gleicher eingesetzter
Chipflache und eine Gegeniiberstellung der Leistungsdichten bei glei-
cher Effizienz.

Da die Performance-Indizes wie Leistungsdichte und Wirkungsgrad
in der Realitdt einander entgegen laufen, kann lediglich eine Kompro-
misslosung umgesetzt werden. Sich auszeichnende Losungen sind mit-
unter das effizienteste oder das volumenoptimale Design. Fiir den rea-
lisierten resonanten Wandler werden diese Losungen sowie deren Kom-
promisse basierend auf den Modellen durch geeignete Optimierungsstra-
tegien rechnerisch ermittelt und der Pareto-Rand des Wandlers aufge-
zeigt.
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Eine weitere Verbesserung der Performance ist durch den Einsatz
mehrphasiger Wandler mit phasenverschobener Ansteuerung der ein-
zelnen Wandlereinheiten, wodurch sich unter Anderem das Bauvolumen
der Filterkomponenten reduzieren ldsst, erreichbar. Die Arbeit beinhal-
tet die Modellierung der Strombelastung des Ein- und Ausgangsfilters
fiir den Einsatz bei einem aus mehreren parallel geschalteten Modulen
bestehenden Gleichspannungswandler und dessen Auslegung zur Ein-
haltung der zuléssigen Rippelgréfien. Dariiber hinaus wird die optimale
Anzahl der einzusetzenden Konvertermodule fiir die Maximierung der
Leistungsdichte des Gesamtsystems bestimmt.

Weiterhin wird die Mehrphasigkeit des Wandlers fiir die Erzielung
eines hohen Teillastwirkungsgrades genutzt, indem bei Teillast eine Ab-
schaltung einzelner Wandlerphasen erfolgt und ein Konzept vorgestellt,
welches die durch Bauteiltoleranzen der eingesetzten Induktivititen
hervorgerufenen Subharmonischen der Schaltfrequenz im Gesamtrip-
pel des Ausgangsstromes durch einen symmetrierenden Eingriff in die
Steuerung der Module minimiert.

Die theoretischen Uberlegungen werden mit einem voll funktionsfi-
higen Labormuster eines bidirektionalen, quasi-resonanten Gleichspan-
nungswandlers verifiziert, welches aus drei parallel betriebenen Wand-
lereinheiten besteht und eine Leistungsdichte von 30 kW /Liter und eine
maximale Effizienz von 99.3% aufweist.
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Verwendete Formelzeichen

Zeitlich verdnderliche Grofe

Zeitlich /wihrend Schaltperiode konstante Grofe
Effektivwert

Spitzenwert

Mittelwert

Wechselanteil einer zeitverianderlichen Grofse
Amplitude des Wechselanteils

Vektor oder Tensor in Vektorschreibweise
Matrix

Eulersche Zahl
=1

Laplace-Transformation
Inverse Laplace-Transformation

Geometrische Grofsen

A [m?]
Acp [m2]
ACu [m2]
Ag [mQ]
Ay [m?]
Ay [m?]
Ag; [mm?]
bcp [m]
by [m]
da [m]
itz [m]
ds [m]

Kernquerschnittsfliche

Flache des Kiihlkorpers

Querschnittsflache eines Leiters
Querschnittsflache des Luftspalts
Querschnittsflache der Einzelader einer Litze
Querschnittsfliche des Wicklungsfensters
Chipflache eines Halbleiters

Breite des Fliissigkeitskiihlers

Breite des Wicklungsfensters

Dicke des Dielektrikums

Aufendurchmesser der Hochfrequenz-Litze
Einzeladerdurchmesser der Hochfrequenz-Litze

xvii



dy [m] Durchmesser der Kiihlkanile

driv [m] Dicke des Wirmeleitmaterials

0 [m] Skin-Tiefe

E; - Streu-Faktoren des magnetischen Felds
fpack - Packungsfaktor der Wandler-Komponenten
hcp [m] Dicke des Fliissigkeitskiihlers

kcu - Kupferfiillfaktor des Wicklungsfensters

ko - Fiillfaktor bei Rechteckpackung von Rundleitern
ko - Fiillfaktor bei hexagonaler Packung

lop [m] Lénge des Fliissigkeitskiihlers

lg [m] Liange des Luftspalts einer Induktivitét

I [m] Lénge des magnetischen Pfades

lwdg [m] Mittlere Lénge einer Windung

N - Windungszahl

N, - Anzahl aneinander gereihter Kerne

Ng - Anzahl Einzeladern der Hochfrequenz-Litze
Nx, - Phasenzahl des Wandlers

N - Anzahl aktivierter Phasen des Wandlers
DA [m?] Flachenprodukt

qa - Flachenverhéltnis

St [m] Abstand der Kiihlkanéle

te [m] Dicke des Kernmaterials

tw [m] Dicke der Wicklung

Ve [m?] Kernvolumen

Ve [m3] Gesamtvolumen eines Kondensators

Vep [m?] Volumen des Fliissigkeitskiihlers

Vap [m?] Volumen der Gate-Treiber

1, Gesamtvolumen einer Induktivitat

Vs [m?] Volumen der Halbleiter

Vi Volumen der Windung einer Induktivitét
Vi Volumen der Entlastungsnetzwerke

Elektrische und magnetische Groéfsen

Ar, [H/Wdg.] AL-Wert

B [mm?/A] Drain-Stromdichte-Koeffizient 1. Ordnung
B2 [mm*/A?] Drain-Stromdichte-Koeffizient 2. Ordnung
B [T] Magnetische Flussdichte

B. iy Magnetische Flussdichte im Kern
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[T]

[F]

[F]

[F]

[F]

[F]

[F]
[As/m?|
[J]
[V/m]
[V/m]|
[J]

[J]

[J]

[J]

[€2]
[As/Vm]

[A/m]
[A/m]
[A/m]
[A]

[A]

[A]

[A]

[Al

[A]

[A]
[A/m?]
[A/m?]
[A/m?|
[A/m?]

[A]

Sattigungsinduktion des Kernmaterial
Kapazitét

MOSFET Ausgangskapazitit
Resonanzkapazitét

Gate-Drain-Kapazitit des MOSFETs
Gate-Source-Kapazitdt des MOSFETs
Drain-Source-Kapazitiat des MOSFETs
Elektrische Flussdichte
Displacement-Faktor

Elektrische Energie

Elektrische Feldstarke

Kritische Feldstéarke

Ausschaltverluste

Einschaltverluste

Riickwértserholverluste

Schaltverluste

dquivalenter Serienwiderstand
Permittivitat

Wirkungsgrad

Geometrie-Faktor des Streufelds des Luftspalts
Skin-Effekt-Faktor beim Rundleiter
Proximity-Effekt-Faktor beim Rundleiter
Anteil der Chipfliche an Gesamtchipfliche
Magnetische Feldstarke

Gleichanteil der magnetischen Feldstérke
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Einleitung

Energietriger in Form von Elektrizitdt oder Treibstoffen sind wichtige
Triebfedern fiir Wirtschaftswachstum und Wohlstand einer modernen,
industriell und technologisch geprégten Gesellschaft. Mit einem Anteil
von 57% stellt Erdol in der Schweiz den mit Abstand wichtigsten Pri-
mérenergietrdger dar [1]. Damit unterliegt die Schweiz im weltweiten
Vergleich einer {iberdurchschnittlich hohen Abh&ngigkeit von diesem
wertvollen Rohstoff. Um so besorgniserregender ist in diesem Zusam-
menhang die weltweit steigende Nachfrage nach Erddl, ins besondere
in bevolkerungsreichen aufstrebenden Industriestaaten wie China oder
Indien, bei gleichzeitig voranschreitender Verknappung der Reserven.
Bereits heute gilt der Grofteil der weltweiten Erdélvorkommnisse als
entdeckt (vgl. Abb. 1.1) und man nimmt an, dass das globale Olfor-

Neuentdeckungen von Olfeldern in Milliarden Fass
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Abb. 1.1: Weltweite Neuentdeckungen von Olvorkommnissen und
Produktion von Erddl [2].



140 -
Trend /
120 .
/
100 /

(=)
(=]
il

Olkrise Goltkrieg

Rohdlpreis ($/Barrel)
o0
S

| Wirtschafts-
40 krise
204
O -l = - T - T T T T
1970 1980 1990 2000 2010 2020

Jahr

Abb. 1.2: Entwicklung des Erdélpreises, Preis pro Fass (OPEC Bas-
ket Price') nach [3].

dermaximum (Peak-Oil) bereits erreicht oder iiberschritten ist [1][2].

Die stetig wachsende Kluft zwischen Angebot und Nachfrage spiegelt
sich auch im Olpreis wider und der Rohélpreis hat nach der Finanz- und
Wirtschaftskrise 2009 erneut einen Hochststand erreicht (Abb. 1.2).
Hierzu hat das steigende Verkehrsaufkommen einen wesentlichen Bei-
trag geliefert. Noch nie in der Geschichte waren die pro Person zuriick-
gelegten Distanzen hoher als in der heutigen globalisierten Welt und die
Mobilitat, die durch Kraftfahrzeuge geboten wird, ist aus dem Alltag
nicht mehr wegzudenken. Egal ob fiir Fahrten in Beruf oder Freizeit; ein
wesentlicher Anteil des Pro-Kopf-Energieverbrauchs ist auf den Indivi-
dualverkehr zuriickzufithren. Jedoch wird der motorisierte Individual-
verkehr unter anderem wegen der Preisentwicklung auf dem Kraftstoff-
markt in der jetzigen Form in Zukunft nicht mehr aufrecht zu erhalten
sein.

Ein weiteres Problem, dass sich im Zusammenhang mit fossilen
Energietriagern wie Erdol stellt, sind die bei deren Verbrennung freige-
setzen Treibhausgase, vorrangig Kohlendioxid (CO3). Diese sind wich-
tige Mitverursacher der globalen Erwarmung. Modelle prognostizieren

1Gewichteter Mittelwert des Olpreises verschiedener erdslférdernder OPEC-Mit-
gliedstaaten, der weltweit als wichtiger Preisindikator fiir Rohol genutzt wird. Der
Preis der in Europa weit verbreiteten, qualitativ hherwertigen Sorte Brent liegt
oberhalb des OPEC Basket Prize.



einen Temperaturanstieg von 2°C bis zum Jahr 2100, wenn die globa-
le Kohlendioxidkonzentration einen kritischen Wert von 450 ppm {iber-
schreitet [4]. Mit einem derartigen Anstieg wéren erhebliche Klimaver-
anderungen, wie z.B. der Anstieg des Meeresspiegels, extremere Kli-
maschwankungen und -ereignisse wie Stiirme, Fluten oder Kélte- und
Hitzewellen verbunden. Um kiinftige Folgeschidden auf Grund von Kli-
maverdnderungen abzumildern, miissen friihzeitig Investitionen in Kli-
maschutzmafinahmen getétigt werden. Entscheidend fiir die Umsetzung
dieser Mafinahmen ist es, dass entsprechende gesetzliche Grundlagen
zur Einhaltung der Klimaschutzziele geschaffen werden.

Im Bereich des Transportwesens beschrinkt die Verordnung (EG)
Nr. 443/2009 der Européischen Union ab 2012 die CO 3-Emissionen von
neuen Personenkraftwagen. Demnach diirfen die produzierten Neuwa-
gen eines Automobilherstellers (Flotte) im Mittel einen CO2-Ausstofs
von 130gCO5/km (ab 2012) bzw. 95gCO4,/km (ab 2020) nicht mehr
tiberschreiten [5]. Fiir Halter von Kraftfahrzeugen wurden durch Steu-
ervergiinstigungen fiir Hybridfahrzeuge (Schweiz, Kanton Ziirich) oder
durch eine von den COy-Emissionen abhingige Besteuerung (Deutsch-
land) Anreize fiir den Erwerb umweltfreundlicher Fahrzeuge geschaffen.
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Abb. 1.3: Prognostizierte Verkaufszahlen von Hybridelektrofahrzeu-
gen, weltweit, nach [6].



Die genannten Aspekte — steigende Kraftstoffpreise und ein wach-
sendes Umweltbewusstsein — beeinflussen das Fahrverhalten haben aber
auch dazu beigetragen, dass intensive Forschung auf dem Gebiet ener-
gieeffizienter Fahrzeuge und alternativer Treibstoffe betrieben wird und
dass sich der Automobilmarkt gewandelt hat. Neben klassischen Kon-
zepten zur Reduktion des Energiebedarfs eines Fahrzeugs, wie Verbesse-
rung der Verbrennungsmotoren, Leichtbauweise, Optimierung der Roll-
widerstiande oder der Aerodynamik, schreitet ins besondere die Elek-
trifizierung des Antriebsstrangs voran, die grofses Potential zur Steige-
rung der Energieeffizienz und zur Reduktion des Schadstoffausstofies
bietet. Dabei ist vor allem der rasante Anstieg der Verkaufszahlen von
Hybridelektrofahrzeugen (Hybrid Electrical Vehicles, HEV) hervorzu-
heben (vgl. Abb. 1.3). Diese Fahrzeuge gewinnen wegen der potentiel-
len Treibstoffersparnis von etwa 30% - 50% (Vollhybrid, Stadtverkehr)
[7] und der damit verbundenen Reduktion der CO,-Emissionen immer
mehr an Attraktivitét.

Neben der Weiterentwicklung der bereits etablierten Hybrid-Kon-
zepte stellen die Suche nach alternativen Kraftstoffen und die Entwick-
lung der erforderlichen Antriebskonzepte weitere wichtige Forschungs-
schwerpunkte dar. Um den positiven Effekt dieser neuartigen Techno-
logien auf die Umwelt beurteilen zu koénnen, ist es nicht ausreichend,
die Konzepte anhand des Schadstoffausstofes am Fahrzeug selbst (vom
Tank zum Rad, ,Tank-to-Wheel) zu vergleichen. Vielmehr ist es ent-
scheidend, die gesamte Kette der Kraftstofferzeugung zu betrachten —
von der Quelle bis zum Rad (,Well-to-Wheel“). Abb. 1.4 zeigt einen
Vergleich der zu erwarteten Well-to-Wheel-Emissionen von Fahrzeugen
mit unterschiedlichen Antriebskonzepten. Die Analyse zeigt, dass sich
durch den Umstieg auf geeignete Kraftstoffe und Methoden zur Gewin-
nung dieser Kraftstoffe und durch die Elektrifizierung des Antriebs der
Gesamtausstofs von Treibhausgasen im Vergleich zu herkémmlichen An-
triebskonzepten drastisch reduzieren lasst. Hinsichtlich der CO o-Bilanz
besonders hervorzuheben sind Hybrid-Fahrzeuge, die Cellulose-Ethanol?
als Kraftstoff nutzen und Wasserstoff-Brennstoffzellenfahrzeuge, fiir die
der zum Antrieb noétige Wasserstoff aus regenerativen Energiequellen
wie Wind- oder Solarenergie gewonnen wird.

2 Cellulose-Ethanol wird wie Bioethanol aus pflanzlichen Rohstoffen gewonnen.
Zur Herstellung von Cellulose-Ethanol werden Pflanzenabfélle oder Energiepflanzen
genutzt, die sich im Vergleich zu den zur Bioethanol-Produktion nétigen stiarke- oder
zuckerhaltigen Pflanzen umweltschonender und mit besserer CO2-Bilanz anbauen
lassen. Nachteilig sind derzeit die hohen Produktionskosten.
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Abb. 1.4: Gesamtausstol von Treibhausgasen (Well-to-Wheel) un-
terschiedlicher Fahrzeugtypen pro zuriickgelegtem Kilometer auf Ba-
sis im Jahr 2020 verfiigbarer Technologien, nach [8].

Die Européische Union hat am 28. April 2010 im Rahmen der Strate-
gie Europa 2020 Stellung zur Thematik sauberer und energieeffizienter
Fahrzeuge bezogen:

HEs ist dberaus wichtig, dass die Forschung fir Fahrzeuge
mit Elektroantrieb und Wasserstoff-Brennstoffzellen fortgesetzt
wird. Die Herstellung dieser Fahrzeuge und ihrer Bestandtei-
le ist nach wie vor teuer. Durch die Forschung kénnten die
Kosten fiir diese Fahrzeuge reduziert werden. So miissen vor
allem neue Werkstoffe erforscht werden, die in Batterien und
zur Speicherung von Wasserstoff fiir Brennstoffzellenfahrzeuge
zum Finsatz kommen konnen, sowie alternative Technologien
zum Aufladen und zur Speicherung von Energie.“ [9]

Sie unterstreicht dadurch die Wichtigkeit der Forschung an den in der
vorliegenden Dissertation diskutierten leistungselektronischen Baugrup-
pen, die zur elektrischen Anbindung von, in Hybrid- und Brennstoffzel-
lenfahrzeugen genutzten, Energiespeichern dienen. Bevor auf Details
und auf Anforderungen an diese Systeme und die neuen Beitrdge der
Arbeit eingegangen wird, werden im Folgenden zunéchst die prinzipi-
ellen Merkmale und die Funktionsweise von Hybrid- und Wasserstoff-
Brennstoffzellenfahrzeugen skizziert.



1.1 Hybridelektrofahrzeuge

Hybridfahrzeuge weisen mindestens zwei unterschiedliche Energiewand-
ler und zwei Energiespeicher auf. Meist wird der Begriff synonym zu Hy-
bridelektrofahrzeugen mit Verbrennungsmotor verwendet. Diese Fahr-
zeuge weisen neben einem herkémmlichen Ottomotor oder Dieselmotor,
fiir die Benzin oder Dieselkraftstoff als chemischer Energiespeicher fun-
giert, einen zuséatzlichen Elektromotor und einen elektrischen Energie-
speicher (Batterie oder Superkondensator) auf. Die Gesamtantriebsleis-

tung
Pdemand :Pe/g+Pe1

setzt sich aus der vom Verbrennungsmotor abgegebenen Leistung P/,
und der elektrischen Leistung P, zusammen.

Der Grundgedanke der Hybridisierung des Antriebs besteht dar-
in, die Vorteile eines herkémmlichen Fahrzeugs (z.B. hohe Reichweite,
schnelle Betankung) mit den Vorteilen eines reinen Elektrofahrzeugs
(z.B. hoher Wirkungsgrad des Antriebsstrangs, keine CO2-Emission) zu
vereinen. Fine Verbesserung des Wirkungsgrads wird auf verschiedene
Weisen erreicht.

Drehmoment

Supercharging

vorwiegender

— Betriebsbereich __/

01 5 Drehzahl

Abb. 1.5: Erhohung der Teillast-Effizienz (vorwiegender Betriebsbe-
reich) des Antriebs durch Downsizing des Verbrennungsmotors. Das
Defizit im maximalen Drehmoment kann durch einen zusétzlichen
Elektromotor kompensiert werden (Supercharging), nach [10].



Downsizing des Verbrennungsmotors

Zum einen ist es notig, den Antrieb auf ein fiir das gewiinschte Beschleu-
nigungsverhalten gefordertes, maximales Drehmoment auszulegen. Bei
einem ausschliefslich von einem Verbrennungsmotor angetriebenen Fahr-
zeug bedeutet dies, dass der Motor vorwiegend im Teillastbetrieb und
somit bei geringer Effizienz betrieben werden muss. Durch die unter-
stiitzende Wirkung eines Elektromotors (Supercharging) im Drehmo-
mentmaximum wird eine Reduktion des maximalen Drehmoments des
Verbrennungsmotors (Downsizing) moglich und der Betrieb bei Teillast
des Gesamt-Antriebssystems begiinstigt (vgl. Abb. 1.5) [11].

Betriebspunktverschiebung des Verbrennungsmotors

Zusétzlich zur positiven Wirkung des Downsizing des Verbrennungsmo-
tors kann mit Hilfe des elektrischen Antriebsteils eine Betriebspunkt-
verschiebung des Verbrennungsmotors erfolgen [12], d.h. der Verbren-
nungsmotor wird bevorzugt in der Ndhe des Wirkungsgradmaximums
betrieben und die Differenz P, zur vom Fahrer angeforderten Leistung
Pjemand wird durch den elektrischen Teil des Antriebs ausgeglichen. Auf
Grund der Tatsache, dass der Wirkungsgrad der elektrischen Maschine
und der erforderlichen Leistungselektronik deutlich tiber dem des Ver-
brennungsmotors liegen, wirkt sich diese Vorgehensweise giinstig auf die
Gesamteffizienz des Antriebs aus.

Die elektrische Leistung P, weist entweder ein positives oder ein ne-
gatives Vorzeichen auf, d.h. der elektrische Antrieb wirkt entweder mo-
torisch, wobei Energie aus dem zusétzlichem elektrischen Speicher ent-
nommen wird, oder generatorisch, wobei die {iberschiissige Leistung des
Verbrennungsmotors genutzt wird um den elektrischen Energiespeicher
zu laden. Weiterhin ist es im Generatorbetrieb moglich, das Fahrzeug zu
verzogern, d.h. zumindest einen Teil der Bremsenergie zuriickzugewin-
nen und im elektrischen Energiespeicher zu speichern (Rekuperation).
Man unterscheidet folgende Betriebsmodi des Hybridelektrofahrzeugs:

P.jg = 0, Py > 0: Rein elektrischer Antrieb

P.jg > 0, Py = 0: Rein verbrennungsmotorischer Antrieb
P./s > 0, Py > 0: Leistungsaddition (Boost-Betrieb)

P./e > 0, Py < 0: Laden des elektrischen Energiespeichers

vV v.v.v Yy

P./e =0, Py < 0: Rekuperation
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Abb. 1.6: Bevorzugte Betriebsmodi in Abhéngigkeit von der Ge-
schwindigkeit und des Gesamtantriebsmoments, nach [13].

Es ist Aufgabe eines geeigneten Energiemanagement-Systems fiir den
hinsichtlich Gesamtwirkungsgrad des Fahrzeugs optimalen Wechsel zwi-
schen den Betriebsmodi zu sorgen. Die bevorzugten Betriebsmodi in
Abhéngigkeit von Geschwindigkeit und Gesamtantriebsmoment zeigt
Abb. 1.6. Es ist iiblich den Ladezustand (State of Charge, SOC) des
elektrischen Energiespeichers innerhalb eines Nennbereichs einzuregeln,
z.B. zwischen 60% bis 80%, damit ausreichend Energiereserven fiir die
elektrische Unterstiitzung des Verbrennungsmotors vorliegen und eine
Restkapazitit fiir die Betriebspunktverschiebung und Rekuperation ver-
bleibt [14].

Systemstrukturen von Hybridelektrofahrzeugen

Es existiert eine Vielzahl von Systemstrukturen von Hybridfahrzeu-
gen, die sich in der Anordnung der Energiewandler und Energiespei-
cher unterscheiden. Wichtige Grundstrukturen sind der Serien- und der
Parallel-Hybrid (vgl. Abb. 1.7).

Beim Serien-Hybrid sind die Energiewandler des Fahrzeugs in Reihe
geschaltet. Die vom Verbrennungsmotor abgegebene mechanische Ener-
gie wird mittels eines Generators zunéchst vollstiandig in elektrische
Energie umgewandelt und mit Hilfe eines Gleichrichters in einen Gleich-
spannungszwischenkreis (DC-Link) eingespeist. Alternativ oder additiv
kann Energie aus dem elektrischen Energiespeicher in den DC-Link ein-
gespeist werden. Der Antrieb des Fahrzeugs erfolgt rein elektrisch mit-
tels eines mit dem DC-Link verbundenen Umrichters und einer elektri-
schen Maschine. Es existiert keine direkte mechanische Verbindung des
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Abb. 1.7: Varianten von Hybridfahrzeugen: Serien-Hybrid (oben)
und Parallel-Hybrid (unten).

Verbrennungsmotors mit der Antriebsachse. Fiir die Funktionalitéit der
Rekuperation wird die Antriebsmaschine generatorisch genutzt und der
Antriebsumrichter muss bidirektional ausgefiihrt sein. Die Anbindung
des elektrischen Energiespeichers an den DC-Link erfolgt iiber einen bi-
direktionalen Gleichspannungswandler, der die Spannungsunterschiede
zwischen dem elektrischen Speicher und dem DC-Link ausgleicht. Die
Struktur des Serien-Hybrids bietet wegen der nicht vorhandenen me-
chanischen Anbindung des Verbrennungsmotors an die Antriebsrdder
Flexibilitdt bei der Anordnung der Komponenten. Nachteilig ist der
wegen der Serienanordnung resultierende schlechte Wirkungsgrad des
Antriebsstrangs. Dariiber hinaus weist die Struktur eine hohe Anzahl
an Antriebselementen (Verbrennungsmotor, Generator, Motor) auf und
Antriebsumrichter und die Antriebsmaschine sind auf die geforderte
Spitzenleistung des Fahrzeugs auszulegen, wodurch die Kosten steigen.



Beim Parallel-Hybrid sind im Gegensatz zum Serien-Hybrid sowohl
der Verbrennungsmotor als auch die elektrische Maschine iiber ein Ge-
triebe mechanisch an die Antriebsachse gekoppelt. Der Vorteil dieser
Anordnung besteht darin, dass keine zweifache Wandlung zwischen me-
chanischer und elektrischer Energie erfolgt, wodurch der Antriebsstrang
des Parallel-Hybrid einen hoheren Wirkungsgrad aufweist. Dartiber hin-
aus ist eine geringere Anzahl an Antriebselementen erforderlich und die
elektrische Maschine und die leistungselektronischen Wandler miissen
nicht fiir die Spitzenleistung des Antriebs dimensioniert werden. Ein bi-
direktionaler Gleichspannungswandler kann eingesetzt werden, um die
Gesamteffizienz des elektrischen Antriebsteils zu verbessern. Die direkte
mechanische Kopplung (Drehzahlkopplung) des Parallel-Hybrids ver-
bietet eine unabhéngige Regelung von Verbrennungsmotor und elek-
trischer Maschine. Zudem gestaltet sich die Betriebspunktverschiebung
des Verbrennungsmotors in einen hinsichtlich Wirkungsgrad optimalen
Drehzahl- und Drehmomentbereich schwierig.

Kommerzielle Hybridfahrzeuge nutzen oft Mischformen der genann-
ten Systemstrukturen, die Vorteile beider Konzepte ausnutzen und de-
ren Nachteile abschwéchen. So existieren Varianten, die den variablen
Wechsel zwischen Serien- oder Parallel-Betrieb erlauben oder leistungs-
verzweigende Varianten, die die Leistung des Verbrennungsmotors teils
mechanisch, teils elektrisch iiber eine Generator/Motor-Kombination
der Antriebsachse zufiihren [7, 12]. Wegen der Vielzahl der Realisie-
rungsmoglichkeiten dieser so genannten Serien-Parallel- und Komplex-
Hybrid-Fahrzeugen wird auf eine genaue Beschreibung verzichtet.

Klassifizierung von Hybridelektrofahrzeugen

Ublich ist es, Hybridelektrofahrzeuge nach der Leistung des Elektromo-
tors — der Hybridisierungsstufe — zu klassifizieren. Man unterscheidet
zwischen Mikro-, Mild- und Vollhybrid (vgl. Tab. 1.1). Mit zunehmen-
der elektrischer Leistung wéchst das Potential zur Kraftstoffersparnis
aber auch die Komplexitit des Fahrzeugs und dessen Kosten. Daten
zur elektrischen Leistung kommerzieller Mild- und Vollhybride sowie
von Konzeptfahrzeugen finden sich in Tab. 1.2.

Beim Mikrohybrid ibernimmt die elektrische Maschine die Funktion
einer Start-Stop-Automatik, d.h. die Machine wird zum automatischen
Starten des Verbrennungsmotors vor dem Anfahren und generatorisch
zum Riickgewinnen von Bremsenergie genutzt. Bei Stillstand des Fahr-
zeugs erfolgt in der Regel ein automatisches Abstellen des Verbren-
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Tab. 1.1: Einordnung von Hybridfahrzeugen, nach [7]

Art Spannung Elektrische Energie- Mehr-
Leistung  ersparnis kosten
Mikrohybrid 12V 2.5 kW 5-10% gering

Mildhybrid ~ 100-200V ~ 10-20kW  20-30% 20-30 %
Vollhybrid 200-300V 50 kW 30-50% 30-40 %

Tab. 1.2: Daten des elektrischen Antriebssystems von kommerziellen
Hybridelektrofahrzeugen und Konzeptfahrzeugen.

Modell Batterie DC-Link
Spannung Leistung Zellen Spannung
V] [kW] [# Serie] [V]
Honda Insight [15] 100.8 10 84 Ni-MH k.A.
Mercedes Benz S 400 [16] 126.0 15 32 Li-Ion k.A.
Toyota Prius '04 [17] 201.6 20 168 Ni-MH  200...500
Toyota Camry *07 [17] 244.8 30 204 Ni-MH  250...650
BMW ActiveHybrid X6 [18] 312.0 57 260 Ni-MH k.A.
HySUV*) [19] 390.0 67 100 Li-Ton  250...430

*) Konzeptfahrzeug Daimler / Magna, Steyr

nungsmotors, um Kraftstoff zu sparen. Beim Mildhybrid ist die elektri-
sche Leistung ausreichend zur Unterstiitzung des Verbrennungsmotors
(Boosten) und beim Vollhybrid ausreichend fiir ein rein elektrisches An-
fahren oder Fahren.

Der elektrische Energiespeicher eines Plug-in-Hybrids (Plug-in Hy-
brid Electrical Vehicle, PHEV) lésst sich iiber das Stromnetz aufladen.
Meist weisen Plug-in-Hybride eine vergroferte Kapazitéit dieses Spei-
chers auf, so dass auch grofere Strecken rein elektrisch und ohne CO»-
Emissionen zuriickgelegt werden kénnen.
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1.2 Wasserstoff-Brennstoffzellenfahrzeuge

Brennstoffzellenfahrzeuge weisen eine Brennstoffzelle als primére, fiir
den Antrieb des Fahrzeugs genutzte Energiequelle auf. Die Brennstoff-
zelle wandelt hierzu die chemische Reaktionsenergie der zugefiihrten
Brennstoffe direkt in elektrische Energie in Form einer Gleichspannung
um und der Antrieb des Fahrzeugs erfolgt rein elektrisch. Ein Brenn-
stoffzellenfahrzeug weist daher eine geringe Geréuschentwicklung auf.
Von besonderer Bedeutung fiir den Automobilbereich sind die Wasser-
stoff-Sauerstoff-Brennstoffzellen, die als Reaktionsgase den als Kraft-
stoff mitgefithrten Wasserstoff und Luftsauerstoff nutzen.

Da als Endprodukt der chemischen Reaktion in der Brennstoffzel-
le reines Wasser erzeugt wird, emittieren Wasserstoff-Brennstoffzellen-
fahrzeuge keine Treibhausgase oder andere Schadstoffe und zeigen da-
her ein hohes Potential zur Reduktion der Well-to-Wheel-Emissionen
(vgl. Abb. 1.4). Dies setzt voraus, dass der erforderliche Wasserstoft,
der in der Natur nur in gebundener Form vorkommt, auf geeignete,
umweltschonende Weise erzeugt wird. Ubliche Methoden sind die Re-
formierung von Kohlenwasserstoffen, wie Kohle, Methan oder Methanol
aber auch Biomasse, bei der als Nebenprodukt jeweils das Treibhausgas
Kohlendioxid anfallt, oder die Elektrolyse von Wasser. Umweltschonend
aber kostenintensiv ist die COs-neutrale Gewinnung aus Biomasse oder
durch Elektrolyse, sofern elektrische Energie aus erneuerbaren Energie-
quellen, z.B. Solarenergie oder Windkraft, genutzt wird.

Heutige Wasserstoff-Brennstoffzellenfahrzeuge sind in der Regel mit
Druckgasbehiltern ausgestattet und die Betankung erfolgt dhnlich zur
herkommlichen Betankung und in kurzer Zeit. Mit dem Honda FCX
und dem Toyota FCHYV sind erste Kleinserienfahrzeuge im Handel und
werden in Pilotprojekten getestet.

Wesentliche Probleme der Brennstoffzellenfahrzeuge sind neben den
hohen Kosten die begrenzte Reichweite und die noch fehlende Infra-
struktur zur Betankung der Fahrzeuge. Forschungsschwerpunkte sind
die Weiterentwicklung der Brennstoffzellen, der Wasserstoff-Druckgas-
speicher, der aus Griinden der Sicherheit und Dichtigkeit sehr aufwéindig
in der Herstellung ist und alternative Speichermethoden, wie das Bin-
den von Wasserstoff in Metall-Hydrid-Speichern [20]. Ebenfalls von ent-
scheidender Bedeutung ist die weitere Erforschung und Kostenreduktion
der leistungselektronischen Baugruppen, wie Gleichspannungswandler,
Wechselrichter und der elektrischen Maschinen [21].
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1.2. WASSERSTOFF-BRENNSTOFFZELLENFAHRZEUGE

Brennstoffzellen

Es existieren unterschiedlichste Ausfithrungen von Brennstoffzellen, die
sich in der Art des Elektrolyts oder des eingesetzten Brennstoffes unter-
scheiden. Beispiele sind die Protonenaustauschmembran-Brennstoffzelle
(Polymer Exchange Membrane Fuel Cell, PEMFC), alkalische Brenn-
stoffzellen (Alkaline Fuel Cell, AFC), die Phosphorsiaure-Brennstoffzelle
(Phosphoric Acid Fuel Cell, PAFC), die Schmelzkarbonat-Brennstoft-
zelle (Molten Carbonate Fuel Cell, MCFC), Festoxid-Brennstoffzellen
(Solid Oxide Fuel Cell, SOFC) und die Direktmethanol-Brennstoffzelle
(Direct Methanol Fuel Cell, DMFC). Die PEMFC eignet sich wegen
der niedrigen Betriebstemperatur, der hohen Leistungsdichte und dem
schnellen Anlauf besonders fiir den Einsatz in Kraftfahrzeugen [23].
Die PEMFC besteht aus der diinnen, protonenleitenden Polymer-
membran, die zwischen zwei katalytisch aktiven Elektroden (Anode und
Kathode) und Gasdiffusionslagen eingebettet ist (vgl. Abb. 1.8). An
der Anode wird Wasserstoff zugefiihrt, an der Kathode Luftsauerstoff.
Anodenseitig wird Wasserstoff unter Abgabe von zwei Elektronen zu
Protonen oxidiert, die durch die Membran diffundieren. An der Katho-
de wird Sauerstoff mit den Elektronen, die von der Anode iiber einen
dufleren Stromkreis mit elektrischem Verbraucher zur Kathode geleitet
wurden, reduziert und reagiert mit den Protonen zu Wasser [24].

Anode (-) Hy — 2HT + 2e”
Kathode (+) $02+2HT +2¢~ — H,0

Hydrogen electrode () Oxygen electrode (+)
r 1 1

Hydrogen io
Hydrogen ——T——

— o,
Xygen

Abb. 1.8: Funktionsprinzip und Aufbaukonzept der ,V-Flow* Proto-
nenaustaschmembran-Brennstoffzelle des Honda FCX Clarity [22].
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Abb. 1.9: Ausgangsspannung einer PEMFC-Brennstoffzelle in Ab-
héngigkeit der Elektrodenstromdichte, nach [25].

Die theoretische Ruhespannung der PEMFC betrigt 1.23V, ent-
sprechend der Differenz der Elektrodenpotentiale von Sauerstoff und
Wasserstoff. In der Praxis wird diese jedoch auf Grund von Spannungs-
verlusten, die z.B. aus Reaktionshemmungen oder ungeniigender Gas-
diffusion resultieren, nicht erreicht. Dariiber hinaus ist die Ausgangs-
spannung der Brennstoffzelle, wie in Abb. 1.9 dargestellt, abhéngig
von der Elektrodenstromdichte — also dem Laststrom — und betrégt im
typischen Arbeitsbereich etwa 0.6 V bis 0.9V [23, 25]. Um die zur Liefe-
rung hoher Leistungen erforderlichen Stréme zu reduzieren, werden oft
Hunderte von Einzelzellen in Serie geschaltet (Fuel Cell Stack).

Fiir den Betrieb der Brennstoffzelle ist eine Vielzahl an Hilfskom-
ponenten erforderlich. Dazu zéhlen unter anderem ein Kompressor zur
Luftverdichtung, Luftbefeuchter, Pumpen und Sensoren und elektromo-
torisch oder magnetisch angetriebene Ventile zur Regelung der Massen-
strome der Reaktionsgase [26]. Obwohl die chemische Reaktion selbst
keinen Einschrankungen beziiglich Dynamik unterliegt, weist eine Brenn-
stoffzelle wegen der Beteiligung der mechanischen Komponenten an der
Zufithrung und Regelung der Reaktionsgase dennoch eine sehr begrenz-
te Reaktionsgeschwindigkeit gegeniiber Lastdnderungen auf [23]. Beim
Einsatz in Wasserstoff-Brennstoffzellenfahrzeugen muss daher in der
Regel eine zweite Energiequelle in Form einer Batterie oder eines ver-
gleichbaren Energiespeichers vorgesehen werden, um den kurzzeitigen
Leistungsbedarf, z.B. bei Beschleunigung des Fahrzeugs, zu decken.
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Systemstrukturen von Brennstoffzellenfahrzeugen

Mogliche Systemstrukturen eines Brennstoffzellenfahrzeugs mit sekun-
dérer Energiequelle und einem Gleichspannungswandler zum Ausgleich
der Spannungsunterschiede zwischen diesem Speicher und der Brenn-
stoffzelle zeigt Abb. 1.10. Diese Fahrzeuge werden wegen der beiden
Energiespeicher auch als Brennstoffzellen-Hybridfahrzeuge (Fuel Cell
Hybrid Vehicle, FCHV) bezeichnet und weisen eine mit Serien-Hybrid-
elektrofahrzeugen vergleichbare Systemstruktur auf. Neben der Steige-
rung der Dynamik der Brennstoffzelle kann der zusétzliche elektrische
Energiespeicher analog zum Serien-Hybrid fiir eine Betriebspunktver-
schiebung der Brennstoflzelle in einen effizienten Arbeitspunkt oder zur
Rekuperation genutzt werden. Ein weiterer Vorteil sind die besseren
Kaltstart-Eigenschaften, da das Fahrzeug bereits angetrieben werden
kann, bevor die Betriebstemperatur der Brennstoffzelle erreicht ist [26].

Antriebsachse
Brenn-
stoffzelle

DC Motor
AC Generatorj

Batterie
oder Supercap
N

0 o DC
= H -
DC

S DC-Link

Antriebsachse
Brenn-
stoffzelle

a N\
DC DC Motor
B Generator
DC AC
- J

Batterie
oder Supercap

N/ DC-Link

Abb. 1.10: Systemstrukturen von Brennstoffzellenfahrzeugen.
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Tab. 1.3: Daten des elektrischen Antriebssystems von Wasserstoft-
Brennstoffzellenfahrzeugen (Konzeptfahrzeuge)

Modell Batterie Brennstoffz. Max. Max.
Spannung Spannung  Leistung Strom
[V] [V] (kW] [A]
Daimler F600 Hygenius [28] 200 ...290 300 ... 450 70 280
Honda FCX* [22, 29] 288 Li-Ion 260...370 100 k.A.
Hy.Power (VW) [30] 180...360 SC  240...345 50 k.A.
HySYS [31] 120...430 120...430 107 250
Toyota FCHV-adv™®) [32] 274 Ni-MH 400 90 k.A.
SPACT-80 [33] 540 214 ...460 100 600

*) Kleinserienfahrzeug

Fir die Positionierung eines Gleichspannungswandlers existieren,
wie in Abb. 1.10 dargestellt, mehrere Varianten. Die Anordnung in
Serie zur Brennstoffzelle bietet den Vorteil, dass der Wandler unidirek-
tional ausgelegt werden kann und keine hohe Dynamik aufweisen muss.
Wegen der Reihenschaltung zur priméren Energiequelle weist der An-
triebsstrang jedoch eine reduzierte Effizienz auf [27], so dass der Gleich-
spannungswandler oft mit dem sekundéren Energiespeicher verbunden
wird, z.B. bei den Kleinserienfahrzeugen Honda FCX Clarity und Toyo-
ta FCHV-adv. In diesem Fall ist eine bidirektionale Ausfithrung héherer
Dynamik erforderlich.

Die technischen Daten des elektrischen Antriebssystems von aus-
gewihlten Wasserstoff-Brennstoffzellenfahrzeugen (Kleinserie und Kon-
zeptfahrzeuge) finden sich in Tab. 1.3. Typische Betriebsspannungen
der eingesetzten Gleichspannungswandler liegen im Bereich von etwa
150V bis 450V bei Spitzenleistungen von 50 kW bis 100 kW.
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1.3 Elektrische Energiespeicher

Wie in den voranstehenden Abschnitten dargestellt, verfiigen sowohl
Hybridelektrofahrzeuge mit Verbrennungsmotor als auch Wasserstoff-
Brennstoffzellenfahrzeuge iiber elektrische Energiespeicher, die unter-
stiitzend fiir den Antrieb wirken oder zur Aufnahme von zuriickgewon-
nener Bremsenergie dienen. Wegen des mobilen Einsatzes sollten diese
Speicher ein moglichst niedriges Gewicht, ein geringes Bauvolumen, ge-
ringe Kosten und hohe Zyklenfestigkeit aufweisen. Dariiber hinaus sind
Sicherheitsaspekte, wie z.B. die Explosionsgefahr, wichtige Entschei-
dungskriterien fiir einzusetzende Speichertechnologien [35].

Unterschiedliche Speichertechnologien kénnen anhand ihrer Leis-
tungsdichte in W /kg (verfiigbare Leistung pro Gewichtseinheit) und
ihrer Energiedichte in Wh/kg (verfiigbare Speicherkapazitat pro Ge-
wichtseinheit) beurteilt werden. Der Quotient zwischen Energiedich-
te und Leistungsdichte entspricht der Zeit fiir eine vollstindige Entla-
dung des Speichers. Bei Fahrzeugen korreliert eine héhere Energiedich-
te mit einer groferen Reichweite und eine hohere Leistungsdichte mit
einer besseren Fahrleistung. Heutige Zielvorgaben fiir in Hybridelektro-
fahrzeugen genutzte elektrische Speicher liegen bei etwa 650 W /kg und
8 Wh/kg [36]. Wie Abb. 1.11 zu entnehmen ist, sind Superkondensa-
toren, Nickel-Metallhydrid (Ni-MH) und Lithium-Ionen (Li-Ion) Akkus
potentielle Technologien zur Erfiillung dieser Anforderung.

1000 o
of V.-Motor
P 100h Brennstoff- .
i~ © zellen * -
= Li-Ion-Akkus — EV Ziel
2 100 £ v L
PR 7 NiMH-Akkus f_PHEV Ziel .-
= Y Blei-Akkus -
S o on HEV Ziel
B “ "l()h \ A "
2010 F g *.
Q E
= 6F 4
3 I
[ 1h 0,1h 36
b L = ) | 365
Y E T ol T G
10° 10" 10% 10° 10t

Leistungsdichte (W/kg)

Abb. 1.11: Ragone-Diagramm zum Vergleich der Leistungsdichte
und der Energiedichte verschiedener Energiequellen [34].

17



Superkondensatoren

Superkondensatoren oder genauer elektrochemische Doppelschichtkon-
densatoren, bestehen aus zwei hochporosen Elektroden grofier Ober-
flache (Material meist Aktivkohle), die von einem fliissigen Elektrolyt
benetzt sind. In einer duflerst diinnen Grenzschicht zu den Elektroden
lagern sich Ionen des Elektrolyten ab und bilden eine Kapazitét hoher
Energiedichte. Die eingesetzten Elektrolyte erlauben eine Betriebsspan-
nung von etwa 2.7V [37], so dass fiir hthere Leistungen Serienschaltun-
gen eingesetzt werden.

Superkondensatoren weisen eine vielfach héhere Zyklenfestigkeit als
Batterien auf und eine bessere Lade-Entlade-Effizienz. Bei Mildhybri-
den ist die Treibstoffersparnis im Vergleich zum Verbrennungsfahrzeug
etwa 10% bis 15% hoher, falls ein Superkondensator statt einer gleich
schweren Batterie eingesetzt wird [37]. Bei Vollhybriden jedoch werden
wegen der hoheren Energiedichte Batterien gegeniiber Superkondensa-
toren bevorzugt [12]. Der Ladezustand (State of Charge, SOC) eines
Superkondensators lésst sich als Verhéltnis der Kondensatorspannung
Usc zur maximalen Kondensatorspannung Usc, max angeben

2

SOCsc = (USC) :
USC,max

Beim Betrieb in Hybridelektrofahrzeugen ist es {iblich, einen Superkon-

densator bis auf etwa SOCgc = 25% zu entladen [30]. Damit variiert

die Kondensatorspannung in einem weiten Bereich zwischen 50% bis

100% der maximalen Spannung Usc, max-

Nickel-Metallhydrid- und Lithium-Ionen-Akkumulatoren

Nickel-Metallhydrid- und Lithium-Ionen-Akkumulatoren sind galvani-
sche Zellen (Sekundérzellen), an deren Elektroden chemische Reaktio-
nen zur Umwandlung zwischen chemischer Energie und elektrischer
Energie stattfinden. Diese chemischen Reaktionen sind reversibel, so
dass die Akkumulatoren mehrfach entladen und wieder geladen wer-
den kénnen. Eine Ni-MH- oder Li-Ion-Zelle besteht aus zwei Elektro-
den (Anode und Kathode), die durch einen ionenleitenden Separator
getrennt sind. Bei Ni-MH-Zellen findet iiber den Separator ein Aus-
tausch von Hydroxidionen (OH™) und bei Li-Ion-Zellen ein Austausch
von Lithium-Tonen (LiT) statt. Fiir ein Ladungsgleichgewicht zwischen
den Elektroden sorgen die im &ufseren Stromkreis fliekfenden Elektronen.
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Abb. 1.12: Zellspannungen von Ni-MH und Li-Ton Batterien in Ab-
héngigkeit des Ladezustands und des Entladestroms. Daten fiir Saft
Ni-MH-Zelle VH D 9500 XP und Saft Li-Ion-Zelle VL 45 E [38, 39].

Die Reaktionsgleichungen fiir die meistverwendetsen Materialsysteme
[36] sind

Kathode (+) Ni(OH), + OH™ < NiOOH + H50 + e~
Anode (-) M+ax-HyO+xz-e” < MH, +2-OH™

bzw.
Kathode (+) LiCoOy « Lit + e~ + CoOq

1.5
Anode (-) Lit +e” + Cg < LiCg . .

Ni-MH-Zellen weisen eine Nennspannung von 1.2V und Li-Ion-Zellen
eine Nennspannung von 3.6 V auf, jedoch variiert die Zellspannung in
Abhéngigkeit des Ladezustands SOCy,; und des Lade- bzw. Entlade-
stroms (vgl. Abb. 1.12). Es existieren mathematische Modelle zur Be-
schreibung der Zellspannung und zum Management des Lade- bzw. Ent-
ladevorgangs [40, 35]. Bei Hybridfahrzeugen wird der Ladezustand auf
einen nominalen Wert SOChpat nom von etwa 60% bis 80% eingeregelt,
kann aber kurzzeitig in einem weiteren Bereich variieren [14].
Batteriepakete aus Ni-MH-Zellen weisen giinstigere Eigenschaften
im Fehlerfall und niedrigere Kosten auf als Li-Ion-Batteriepakete, wes-
wegen diese bei heutigen Vollhybriden dominieren [36]. Li-Ion-Zellen
sind wegen der héheren Energie- und Leistungsdichte und des besseren
elektrischen Wirkungsgrads vielversprechend fiir rein elektrische Antrie-
be oder Plug-in-Hybridfahrzeuge, die hohere Kapazitéten erfordern.
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1.4 Anforderungen an den Wandler

An einen Gleichspannungswandler, der in Vollhybriden oder Brennstoff-
zellenfahrzeugen zur Anbindung einer Hochspannungsbatterie einge-
setzt wird (vgl. Abb. 1.13), werden vielfdltige Anforderungen gestellt.
Kernmerkmale sind die Bidirektionalitét und eine hohe elektrische Leis-
tung. Fiir ein Hybridelektrofahrzeug der Kompaktklasse mit einem Ge-
wicht von 1.0t wird eine Spitzenleistung von 42 kW angestrebt, fiir ein
Mittelklassenfahrzeug (Gewicht 1.7t) 72kW und fiir ein Geléandefahr-
zeug (Gewicht 2.3t) 97kW und eine Dauerleistung, die in etwa der
halben Maximalleistung entspricht [41].

In dieser Leistungsklasse werden Spannungen im Bereich von 400 V
bevorzugt [21]. Griinde hierfiir sind, dass handelsiibliche 600-V-Halb-
leiter eingesetzt werden kénnen, bei einer noch moderaten Strombelas-
tung des Wandlers. Vielfach {iberlappen sich der Bereich der Batte-
riespannung U; und der Bereich der Spannung Us am Spannungszwi-
schenkreis womit ein Tiefsetz- und ein Hochsetzbetrieb nétig ist. Bei
Wasserstoff-Brennstoffzellenfahrzeugen ist dies durch die Abhéngigkeit
der Batteriespannung vom Ladezustand und der Ausgangsspannung der
Brennstoffzelle von der Ausgangsleistung begriindet. Bei Hybridelek-
trofahrzeugen mit Verbrennungsmotor, z.B. dem Toyota Prius, wird die
Spannung des Zwischenkreises zur Steigerung der Effizienz von Antrieb-
sumrichter und Antriebsmaschine variiert [42]. Je nach Konzept kénnen
die Spannungsbereiche bei diesen Fahrzeugen ebenfalls iiberlappen.
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Abb. 1.13: Anbindung einer Hochspannungsbatterie (Batteriespan-
nung U;) an einen Spannungszwischenkreis (Spannung Us) durch
einen bidirektionalen Gleichspannungswandler. Die Batterie kann mit
Hilfe des System Main Relays (SMR) abgetrennt werden [12].

20



Ein weiteres Merkmal ist die Entwarmung durch Fliissigkeitskiih-
lung. Geméf der FreedomCAR Roadmap des U.S. Departement of Ener-
gy (DOE) [41] wird fiir das Jahr 2010 eine Kiithlwassertemperatur von
90 °C angestrebt. eine elektrische Isolation des Gleichspannungswand-
lers, der eine Hochspannungsbatterie mit einem Hochspannungszwi-
schenkreis verbindet, ist nicht zwingend erforderlich [43]. Ins besondere
beim Einsatz in Brennstoffzellenfahrzeugen werden strenge Anforderun-
gen an die erlaubten Rippelstrome gestellt [33, 23]. Mittel zur Reduktion
der Rippelstrombelastung der Brennstoffzelle bei gleichzeitig kompak-
tem Aufbau des Wandlers sind der Betrieb mit hoher Schaltfrequenz
und Mehrphasigkeit mit phasenverschobener Ansteuerung der Wandle-
reinheiten. Wichtige allgemeine Ziele sind die Minimierung von

> Gewicht

» Baugrofke

> Verlustleistung

» Kosten

» Ausfallwahrscheinlichkeit

des Wandlers [44]. Aufgrund des mobilen Einsatzes sind die Verluste
und das Gewicht besonders hervorzuheben, da diese Grofen in direk-
tem Zusammenhang mit dem Kraftstoffverbrauch stehen. Kosten und
Ausfallwahrscheinlichkeit kénnen unter anderem gesenkt werden, in-
dem einfache Strukturen des Leistungsteils mit wenigen Komponenten
und herkémmliche Halbleiter-Technologien eingesetzt werden. Die typi-
schen Daten und Anforderungen an einen Gleichspannungswandler zum
Einsatz in Hybrid- und Brennstoffzellenfahrzeugen sind in Tab. 1.4
zusammengestellt und sind in guter Ubereinstimmung mit den Daten
realisierter Systeme, die sich in Tab. 1.2 und Tab. 1.3 finden.

Tab. 1.4: Typische Kenndaten des Gleichspannungswandlers

Batteriespannung Ui,min---Ut,max 150...450V
DC-Link-Spannung Uz min...-U2 max 150...450V

Spitzenleistung Prax 70 kW

Spitzenstrom Tnax 250 A

Betriebsmodi Hochsetzen, Tiefsetzen
Leistungsfluss bidirektional

Merkmale einfache Struktur, mehrphasig
Kiihlung Wasserkiihlung bei 90 °C
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1.5 Ziele und Gliederung der Arbeit

Der Schwerpunkt der Dissertation liegt auf der Konzeption und Analyse
von Gleichspannungswandler-Schaltungstopologien mit den in Tab. 1.4
aufgefithrten Eckdaten, die im Vergleich zu bestehenden Konzepten eine
Reduktion der Halbleiterverluste bei gleichzeitiger signifikanter Erho-
hung der Leistungsdichte zulassen und der Realisierung eines voll funk-
tionsfahigen Labormusters. Die Struktur der Arbeit ist im Wesentlichen
an eine typische Methodik zur Konzeption von leistungselektronischen
Wandlern angelehnt, die folgende Schritte umfasst [7]:

» FElektrisches Design
Auswahl des Schaltungskonzepts, der Halbleiter (Kapitel 2)
Modellierung und Optimierung (Kapitel 4)

» Design der Regelung
Ansteuermethode zur Einstellung der Spannung (Kapitel 3)
Steuerkonzept fiir bidirektionalen Leistungsfluss (Kapitel 3)

» Design der magnetischen Komponenten
Auslegung der magnetischen Komponenten (Kapitel 4)

» Mechanisches und thermisches Design
Modellierung der Verluste (Kapitel 4)
Auslegung und Design der Kiihleinrichtung (Kapitel 4)
Konstruktiver Aufbau des Wandlers (Kapitel 5)

Hierzu werden im Kapitel 2 mogliche Halbleitertechnologien eva-
luiert, insbesondere hinsichtlich ihrer Anwendbarkeit bei hoher Schalt-
frequenz und bei weich schaltenden Wandlern, die im Fokus der Dis-
sertation stehen. Ein Betrieb bei hoher Schaltfrequenz ist unabdingbar
fiir einen hochkompakten Aufbau, der aus Griinden der Volumens- und
Gewichtsreduktion erwiinscht ist.

Im weiteren Verlauf des Kapitels wird zun#chst auf herkdmmliche,
hart geschaltete Wandlerstrukturen eingegangen, die den geforderten
Tiefsetz- und Hochsetzbetrieb erlauben und anschlieffend auf Modifika-
tionen dieser Topologien, die eine Reduktion der Schaltverluste ermdg-
lichen oder entlastetes Schalten der Halbleiter erlauben. Diese Modifi-
kationen sind der Einsatz von Siliziumkarbid-Halbleitern, Entlastungs-
netzwerken oder Ansteuerkonzepten, die auch ohne schaltungstechni-
schen Mehraufwand zu einem entlasteten Schalten der Halbleiter des
Wandlers fiithren.
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In Kapitel 3 wird ein neuartiges Ansteuerkonzept eines bidirektio-
nalen Gleichspannungswandlers vorgestellt, welches eine Umschaltung
der MOSFET-Schalter bei Spannung Null sicherstellt und ohne weitere
Entlastungsnetzwerke auskommt, so dass eine einfache und kostenef-
fektive Realisierung erzielt wird. Das Kapitel beinhaltet eine genaue
Beschreibung des Funktionsprinzips, die analytische Modellierung des
Verfahrens und Dimensionierungsvorschriften fiir die erforderlichen pas-
siven Bauelemente.

Es wird eine Optimierung der neuartigen Modulationsmethode mit
dem Ziel bestmoglicher Wandlereffizienz bei gleichzeitiger Sicherstel-
lung des Nullspannungsschaltens und unter Beachtung der Regelbarkeit
des Wandlers vorgestellt und eine neuartige Regelung des fiir die Schalt-
entlastung notigen Mindeststroms vorgeschlagen. Abschlieffend wird ein
gesondertes Start-Up-Ansteuerverfahren prasentiert, das ein Aufstarten
des Wandlers ab Ausgangsspannung Null erlaubt.

In Kapitel 4 werden die fiir einen Vergleich des neuartigen Ansteu-
erkonzepts mit bekannten Wandlerkonzepten und fiir die weitere Op-
timierung des Wandlers hinsichtlich Wirkungsgrad und Leistungsdich-
te notigen analytischen Modelle der Verlustleistungen der Leistungs-
halbleiter und der Hochfrequenzverluste der magnetischen Komponen-
ten vorgestellt und Volumenmodelle der Halbleiter, der passiven Kom-
ponenten, des Kiihlsystems und der Steuer-, Mess- und Regeleinrich-
tungen hergeleitet.

Der Vergleich zwischen den betrachteten Schaltungskonzepten bein-
haltet eine Bestimmung der erforderlichen Chipfliche der Halbleiter-
bauelemente zur Einhaltung der spezifizierten minimalen Effizienz, eine
Gegeniiberstellung der Wirkungsgrade bei gleicher eingesetzter Chip-
flache und eine Gegeniiberstellung der Leistungsdichten bei gleicher Ef-
fizienz. Fiir den realisierten Wandler mit neuartigem Ansteuerkonzept
wird dariiber hinaus der 7-p-Pareto-Rand der Wandlerdimensionierung
bestimmt, der den bestmoglichen Kompromiss zwischen den einander
entgegenlaufenden Performance-Indizes Wirkungsgrad und Leistungs-
dichte aufzeigt.

Kapitel 5 beschéftigt sich mit weiteren Vorteilen, die sich durch
den Einsatz eines mehrphasigen Wandlers mit phasenverschobener An-
steuerung der einzelnen Wandlereinheiten erreichen lassen. Das Kapitel
beinhaltet die Modellierung der Strombelastung des Ein- und Ausgangs-
filters fiir den Einsatz bei einem aus mehreren parallel geschalteten Mo-
dulen bestehenden Gleichspannungswandler und dessen Auslegung zur
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Einhaltung der zuléssigen Rippelgrofen. Dariiber hinaus wird die opti-
male Anzahl der einzusetzenden Konvertermodule fiir die Maximierung
der Leistungsdichte des Gesamtsystems bestimmt.

Weiterhin wird die Mehrphasigkeit des Wandlers fiir die Erzielung
eines hohen Teillastwirkungsgrades genutzt, indem eine Abschaltung
einzelner Wandlerphasen erfolgt und ein Konzept vorgestellt, welches
die durch Bauteiltoleranzen der eingesetzten Induktivitdten hervorge-
rufenen Subharmonischen der Schaltfrequenz im Gesamtrippel des Aus-
gangsstromes durch einen symmetrierenden Eingriff in die Steuerung
der Module minimiert.

Die theoretischen Uberlegungen werden mit einem voll funktionsfi-
higen Labormuster eines bidirektionalen, resonanten Gleichspannungs-
wandlers verifiziert, welches aus drei parallel betriebenen Wandlerein-
heiten besteht und eine Leistungsdichte von 30 kW /Liter und eine ma-
ximale Effizienz von 99.3% aufweist.
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Mogliche Realisierungen des
Gleichspannungswandlers

2.1 Halbleitertechnologien

Gleichspannungswandler nutzen periodisch betétigte elektronische Ven-
tile und kapazitive oder magnetische Energiespeicher zur Umsetzung
einer Gleichspannung auf einen niedrigeren oder einen héheren Wert.
Da die elektronischen Ventile (Halbleiterschalter) eine Kernkomponen-
te derartiger Wandler darstellen und die elektrischen Verluste, die beim
Betétigen des Ventils (Schaltverluste) und beim Fiihren eines Stroms im
Ventil (Leitverluste) entstehen, einen wesentlichen Anteil der Gesamt-
verluste des Wandlers stellen, ist die Wahl einer geeigneten Halbleiter-
technologie ein duflerst wichtiger Aspekt beim Design eines Gleichspan-
nungswandlers. Halbleiterbauelemente lassen sich in zwei Hauptgrup-
pen einordnen: Unipolare und bipolare Bauelemente [45].

In unipolaren Bauelementen wird der Strom von nur einer Sorte von
Ladungstrigern getragen — Elektronen oder Lochern. Wichtige Vertre-
ter sind der Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor (MOS-
FET) und der Junction Field Effect Transistor (JFET). Diese Bauele-
mente weisen eine iiberwiegend ohmsche Durchlasscharakteristik auf,
die bei einer Auslegung fiir hohe Sperrspannungen hohe Leitverluste
im Vergleich zu bipolaren Bauelementen bedingt. Der Transport durch
Elektronen, wie er z.B. beim n-Kanal-MOSFET vorliegt, fithrt wegen
deren hoheren Beweglichkeit zu besseren Bauteileigenschaften. Aus der
Tatsache, dass in unipolaren Bauelementen keine Speicherladungen auf-
oder abgebaut werden miissen, ergeben sich giinstige Schalteigenschaf-
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ten und die Eignung zum Einsatz bei hohen Schaltfrequenzen.

In bipolaren Bauelementen wird der Strom von zwei Sorten von La-
dungstrigern getragen — Elektronen und Lochern. Der Spannungsabfall
iiber diesen Bauteilen wird im Gegensatz zu unipolaren Bauelementen
nicht durch eine Widerstandscharakteristik bestimmt, sondern im We-
sentlichen durch die Schleusenspannung eines pn-Ubergangs, weswegen
sich auch fiir hohe Sperrspannungen und hohe Strome Bauelemente mit
niedrigen Durchlassverlusten realisieren lassen. Allerdings ergeben sich
wegen der nachteiligen Effekte beim Ausrdumen der im pn-Gebiet wéh-
rend der Leitphase akkumulierten Speicherladung schlechtere Schaltei-
genschaften als bei unipolaren Bauelementen, so dass als Schalter ge-
nutzte bipolare Bauelemente bevorzugt bei niedrigeren Schaltfrequen-
zen eingesetzt werden. Wichtige Vertreter sind pin-Dioden und der In-
sulated Gate Bipolar Transistor (IGBT).

In der betrachteten Leistungsklasse und fiir die nétige Sperrspan-
nungsfestigkeit sind IGBTs und MOSFETs auf Basis von Silizium die
meistverwendeten Leistungshalbleiter [46]. Unter den Siliziumkarbid-
Bauelementen findet auch der JFET weite Anwendung [47, 48]. Aus
den grundlegenden Eigenschaften der unipolaren und bipolaren Silizi-
umbauelemente lasst sich der in Abb. 2.1 dargestellte, typische Ein-
satzbereich ableiten. Im Bereich der nétigen Sperrspannung von 600V
und der gewiinschten mittleren bis hohen Schaltfrequenz ist die Ent-
scheidung fiir oder gegen eine Halbleitertechnologie nicht eindeutig und
von vielen Faktoren, wie dem Betriebspunkt (Spannungs- und Strom-
form) und der Betriebsart (hartes Schalten oder weiches Schalten) ab-
héngig, so dass beide Konzepte evaluiert werden miissen.
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Abb. 2.1: Typischer Einsatzbereich fiir Silizium-IGBTs und Silizium-
MOSFETs (nach [49]).
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2.1.1 Metal Oxide Semiconductor
Field Effect Transistor (MOSFET)

Der MOSFET ist ein spannungsgesteuertes, unipolares Halbleiterbau-
element, das einen Gate- (G), einen Drain- (D) und einen Source-
Anschluss (S) aufweist. In der Funktion als Leistungs-MOSFET wird
fast ausschlieklich der n-Kanal-Anreicherungstyp eingesetzt, bei dem
durch Anlegen einer positiven Spannung Ugg zwischen Gate und Source
ein Elektronenstrom im Kanalgebiet gesteuert wird, das sich zwischen
Drain- und Source-Anschluss befindet. Grund der hoheren Verbreitung
des n-Kanal-MOSFETs ist, dass wegen der hoheren Beweglichkeit der
Elektronen im Vergleich zu Léchern ein geringerer Drain-Source-Wi-
derstand Rpg(on) vorliegt. Im Folgenden wird daher nur der n-Kanal-
MOSFET betrachtet.

Konventioneller MOSFET

Abb. 2.2 a) zeigt den prinzipiellen Aufbau eines konventionellen ver-
tikalen n-Kanal-MOSFETs (VDMOS, Vertically Double-diffused Metal
Oxide Semiconductor). Fiir Ugg groker der Schleusenspannung Uy, be-
findet sich der MOSFET im eingeschalteten Zustand und es bildet sich
eine Inversionsschicht im p*-Gebiet unterhalb des Gate-Anschlusses
aus (n-leitender Kanal), {iber die Elektronen vom Source-Anschluss zur
n—-Epitaxieschicht und schliefslich zum Drain-Anschluss fliefen kon-
nen'[50].

Der Leitwiderstand entlang des Elektronenflusses zwischen Drain
und Source setzt sich zusammen aus dem Widerstand R, des n™-
Source-Gebiets, dem Widerstand R, des Kanals, dem Widerstand R.p;
der n™-Epitaxieschicht und dem Widerstand Rg,, des Substrats

RDS(on) = Rn+ + Ren + Repi + Reup -

Fiir Ugs = 0V wird wegen der pT-n—-Schichtfolge ein Stromfluss
verhindert und der MOSFET befindet sich im ausgeschalteten Zustand.
Die Sperrspannung teilt sich entsprechend der in Abb. 2.2 a) darge-
stellten elektrischen Feldstérke iiber die Schichtfolge auf.

1 Grundsitzlich ist im eingeschalteten Zustand wegen des fehlenden pn-Uber-
gangs ebenfalls ein Elektronenfluss vom Drain- zum Source-Anschluss denkbar. Die-
ser Effekt wird im Falle einer Synchrongleichrichtung ausgenutzt, um den Span-
nungsabfall iiber dem Schalter, der andernfalls durch die Charakteristik der inversen
Diode bestimmt wiirde, zu reduzieren und dadurch ebenfalls die Leitverluste.
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KAPITEL 2. REALISIERUNGEN DES GLEICHSPANNUNGSWANDLERS

Bauelemente mit hoher Sperrspannungsfestigkeit lassen sich reali-
sieren, indem die Dicke der n~-Epitaxieschicht in ausreichendem Mafse
erhoht wird. Dies hat zur Folge, dass in diesem Fall der Widerstand Rep;
der Epitaxieschicht einen Grofteil des Leitwiderstands Rpg(on) stellt.
Bei einem 30-V-MOSFET betragen die Anteile von R, und Repi an
Rpg(ony in etwa 28% und 29%, bei einem 600-V-MOSFET 1.5% und
96.5% [45]. Der Anstieg von Rep; ist verantwortlich dafiir, dass die Leit-
verluste derart ansteigen, dass der Einsatz des konventionellen MOS-
FETs bei hoher Sperrspannung nicht mehr praktikabel ist.

Source Gate
|Evl
0-
at
bt
A
X
Source Gate
[Ev
0+
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bt
e

Abb. 2.2: Vereinfachte Prinzipdarstellung des konventionellen verti-
kalen MOSFETs (a) und des Super-Junction-MOSFETs (b) und Ver-
lauf der elektrischen Feldstérke in lateraler Richtung.
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Super-Junction (SJ) MOSFET

Durch eine Modifikation des MOSFETs zum so genannten Super-Junc-
tion-MOSFET lésst sich der Widerstand der n~-Epitaxieschicht dras-
tisch reduzieren. Hierfiir werden, wie in Abb. 2.2 b) dargestellt, p-
dotierte Sdulen in die Mittelzone des MOSFET eingebracht. Die Do-
tierung der Sdulen muss derart eingestellt sein, dass sich die Ladungen
der p-Sdulen und der n-Zone kompensieren, was eine Herausforderung
bei der Herstellung dieser Bauteile darstellt. Andernfalls reduziert sich
die Sperrspannung [51]. Im Idealfall ergibt sich in der Mittelzone ein
konstanter statt fallender Verlauf der elektrischen Feldstirke, der bei
gegebener Dicke der Epitaxieschicht die hochstmogliche Sperrspannung
erlaubt.

Die spezifischen (auf die Chipfliche Ag; bezogenen) Leitwiderstén-
de des konventionellen vertikalen MOSFETs und des vertikalen Super-
Junction-MOSFETSs lassen sich nach [52] angeben mit
R* 27 U]%SS

DS(on),std — § : /JGSES’ )

 Upss
pes B2

Werden beim konventionellen MOSFET die schwachen Abhéngigkei-
ten der kritischen Feldstarke E. und der Ladungstragerbeweglichkeit p
von der Sperrspannung Upsg beriicksichtigt und beim Super-Junction-
MOSFET die Abhéngigkeit von E. und p von der Dotierkonzentration
kénnen genauere quantitative Ndherungen der idealen Leitwiderstdnde
der beiden Strukturen angegeben werden [52]

R]*)S(on),SJ -

. 7 (Upss\*’ 2
Rps(om),sta = 8.30-107" ( v ) Omm~ |
_4 d \** [Upss 2 =
RBS(OH),SJ ~ 1.98-10 . (1”}11) . < 1V > Qmm .

Dabei wird die Proportionalitat RES(OH s3 ™ U%‘é’s als so genanntes
,Silicon Limit* des konventionellen MOSFETs bezeichnet, das jedoch
durch die Super-Junction-Struktur iberwunden wird. Wie die Graphen
des spezifischen Leitwiderstands aus Abb. 2.3 zeigen, ist der konventio-
nelle MOSFET besser geeignet fiir eine niedrige Sperrspannungsbelas-
tung. Ab einer Sperrspannung von etwa 300V iiberwiegen die Vorteile
des Super-Junction-Konzepts.
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Abb. 2.3: Sperzifischer Leitwiderstand verschiedener MOSFETs
in konventioneller ~VDMOS-Technologie und Super-Junction-
Technologie in Abhéngigkeit der Sperrspannung; zugehorige
technologische Grenzen und Daten fir IXYS IXFB82N60P (1),
Microsemi APT66M60B2 (2), ,Best Standard MOSFET* nach [46]
(3), Microsemi APT94N60L2C3 (4), Infineon CoolMOS C5 (5) und
ST STY112N65M5 (6).

2.1.2 Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT)

Die Grundtypen des IGBT sind der Punch-Through (PT)- und der Non-
Punch-Through (NPT)- IGBT, deren struktureller Aufbau in Abb. 2.4
dargestellt ist. Die Struktur ist der des MOSFETSs sehr dhnlich, weist
jedoch eine zusétzliche p-Schicht am Kollektor-Anschluss (C) auf, so
dass eine pnp-Schichtfolge entsteht, die einen Bipolartransistor formt.
Vereinfacht kann der IGBT daher als eine Kaskadenschaltung eines Bi-
polartransistors mit einem MOSFET beschrieben werden [45, 50], die
die Ausgangscharakteristik eines Bipolartransistors aufweist, aber wie
ein MOSFET durch eine positive Spannung Ugg zwischen Gate- und
Emitter-Anschluss gesteuert wird. Die Dicke der niedrig dotierten n~-
Schicht des NPT-IGBTs ist derart bemessen, dass sie die vollstdndige
Sperrspannung aufnehmen kann. Beim PT-IGBT ist die n~-Schicht sehr
niedrig dotiert und es wird ein n~-Buffer eingefiigt, so dass die Feld-
stdrke einen trapezférmigen Verlauf annimmt und somit die Schicht-
dicke und die Sattigungsspannung verringert werden kann [53]. Die
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Abb. 2.4: Vereinfachte Prinzipdarstellung eines PT-IGBTs (a) und

eines NPT-IGBTs (b) und Verlauf der elektrischen Feldstérke in ver-
tikaler Richtung.

‘

PT-Struktur weist einen negativen Temperaturkoeffizienten auf, der bei
der Parallelschaltung mehrerer Bauelemente problematisch sein kann.
Mit dem Trench-IGBT und dem Trench-Fieldstop (FS) IGBT existie-
ren Weiterentwicklungen der PT- und NPT-Struktur, die deren Vorteile
vereinen [45].

Im Vergleich zum MOSFET ergeben sich durch die, einem Bipolar-
transistor relativ vergleichbare Ausgangscharakteristik, folgende wichti-
ge Vor- und Nachteile: Einerseits weist der IGBT keine Widerstandscha-
rakteristik auf, sondern einen durch die Séttigungsspannung bestimm-
ten Spannungsabfall. Dadurch lassen sich Bauteile mit hoher Stromtrag-
fahigkeit und niedrigen Leitverlusten realisieren. Allerdings werden im
leitenden Zustand in der Ndhe des Kollektors Ladungstriager angehauft
(Speicherladung), die nach dem Ausschalten des IGBTs iiber einen ver-
héltnisméfig langen Zeitraum durch Rekombinationsprozesse abgebaut
bzw. durch den Stromfluss ausgerdumt werden [45]. Der durch das Aus-
rdumen der Speicherladung bei bereits gesperrtem Schalter fliefende
Strom (Tailstrom) ist verantwortlich fiir die im Vergleich zum MOS-
FET hohen Schaltverluste des IGBT, so dass der IGBT vorwiegend
flir niedrige bis mittlere Schaltfrequenzen von etwa 50kHz eingesetzt
wird. Die Problematik der Verluste durch den Tailstrom ist ebenfalls
bei einem Nullspannungsschalten (Zero Voltage Switching, ZVS) gege-
ben [54], so dass der IGBT in dieser Betriebsart nur begrenzt Vorteile
bringt.
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2.1.3 Anwendung bei Gleichspannungswandlern

Eine grundlegende Moglichkeit zur Reduktion des Bauvolumens eines
Gleichspannungswandlers stellt die Erhohung der Schaltfrequenz dar.
Da die magnetische bzw. elektrische Energie in diesem Fall fiir einen
kiirzeren Zeitraum zwischengespeichert werden muss, ergeben sich bei
unverindertem Strom- bzw. Spannungsrippel kleinere Induktivitéts-
bzw. Kapazitatswerte und das von den passiven Bauteilen des Leis-
tungsteils beanspruchte Volumen sinkt. Andererseits nimmt in gleichem
Mafke die Haufigkeit zu, mit der die elektronischen Ventile des Wand-
lers, z.B. Schalter und Dioden, pro Zeiteinheit betdtigt werden miissen,
so dass die Schaltverluste steigen, sofern die Schaltvorgénge verlustbe-
haftet sind, d.h. ein hart geschalteter Betrieb vorliegt.

MOSFET us(f) IGBT us(?)
) A\ Ui ' ) A\ Ui
L/ is(0) L Lis(h)
/ s / Tailstrom
0 ' 0 / 0 \\‘ 0 /
| : iL | ip(?) LL
Diode ‘ N Diode | e
ip(?)
0 o ., 0 S
~
-U; up(?) ; -Uj ;MD(I;)
! L
pori(ny Uit porf (UL

Abb. 2.5: Vereinfachter Zeitverlauf der Spannungen und Stréme an
Schalter und Diode beim Ausschalten einer induktiven Last durch
einen MOSFET (a) und einen IGBT (b), nach [55].
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Schaltverluste entstehen, wenn das Integral der momentanen Leis-
tung an einem Bauelement wihrend des Schaltvorgangs einen von Null
verschiedenen Wert annimmt; z.B. folgt fiir die Ausschaltverluste eines
Schalters, der den Strom ig(t) fithrt und an dem die Spannung ug(t)
anliegt

Bw = Dauer des Zs(t)uS (t)dt ’

Schaltvorgangs

Die typisch beim Abschalten eines MOSFETs oder IGBTs gegen eine
ideale Diode vorliegenden Zeitverldufe sind in Abb. 2.5 als abschnitts-
weise linear gendherte Funktionen dargestellt. Wéahrend des Schaltvor-
gangs kommutiert der als konstant angenommene Strom i, durch eine
induktive Last vom Schalter auf die Diode. Da die Diode erst dann den
Strom 4y, tibernehmen kann, wenn die Sperrspannung vollstdndig ab-
gebaut ist, ergibt sich ein Zeitfenster in dem sowohl die Spannung als
auch der Strom an den Ventilen einen Wert grofer Null aufweist — es
entstehen Schaltverluste. In Abb. 2.5 b) ist der durch das Ausrdumen
der Speicherladung aus einem IGBT verursachte Tailstrom dargestellt.
Da dieser Vorgang bei sperrendem IGBT stattfindet und die Schaltzei-
ten eines IGBT ein Vielfaches ldnger sind als die des MOSFETs [55],
ist mit erh6hten Ausschaltverlusten zu rechnen.

Der Einschaltvorgang bei einer realen Silizium-pin-Diode ist in der
Abb. 2.6 dargestellt. In der pin-Diode werden im Leitzustand wegen
der bipolaren Struktur Minoritdtsladungstrager angesammelt; es liegt
also eine Speicherladung (Reverse Recovery Charge) Q.. vor, die ver-
gleichbar zum Tailstrom des IGBTs zu Ausrdumeffekten wahrend des
Schaltvorgangs fiithrt bevor die Diode in den sperrenden Zustand tiber-
geht. Wie in der Abbildung dargestellt, fithrt die Diode wéihrend der Zeit
in der die Speicherladung ausgerdumt wird, einen negativen Riickwarts-
erholstrom. Da die Diode erst mit dem Erreichen der Riickstromspitze
—Im beginnt, die Sperrspannung aufzunehmen, entstehen Schaltver-
luste (Rickwirtserholverluste). Dabei sind die Speicherladung Q.,, die
Hohe der Riickstromspitze —I,,, und die Dauer t,, des Riickwartserhol-
vorgangs und somit auch die Hohe der Verluste Funktionen der Stro-
ménderungsgeschwindigkeit dip/dt des Stroms beim Ausschalten der
Diode und des zuvor in der Diode fliefenden Stroms ir,.

Daten der Ausschaltverluste Fog, der Gesamtschaltverluste Eg,, und
der Sattigungsspannung bzw. des differentiellen Leitwiderstands von
600V, 30A IGBTs in NPT, PT und Trench-Fieldstop Technologie und
von Super-Junction-MOSFETSs, jeweils im TO-247 Package, sind in
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Abb. 2.6: Vereinfachter Zeitverlauf der Spannungen und Stréme
beim Einschalten eines MOSFETs oder IGBTs [55]. Durch Abkom-
mutieren einer nichtidealen Diode entstehen Riickwértserholverluste.

Tab. 2.1 aufgefiihrt. Abb. 2.7 zeigt eine grafische Auswertung der zu
erwartenden spezifischen Verluste der unterschiedlichen Schalter (Leit-
verluste und Ausschaltverluste bei 400 V und normiert auf den Schal-
ternennstrom). Wie erwartet fallen die Gesamtverluste der MOSFETs
bei einer hohen Schaltfrequenz von beispielsweise 100 kHz wegen der
geringeren Schaltverluste niedriger aus als bei den IGBTs.

Dennoch stellen die Schaltverluste einen erheblichen Anteil an den
Gesamtverlusten. Unter anderem sind die Einschaltverluste von MOS-
FETs in einer Halbbriickenanordnung, die ein topologisches Grundele-
ment von bidirektionalen Gleichspannungswandlern darstellt, von be-
sonderer Bedeutung. Dies, weil die inverse, parasitire Diode der MOS-
FETs oftmals ein schlechtes Riickwéartserholverhalten aufweist. Daher
miissen geeignete Mafsnahmen getroffen werden um die Schaltverluste
zu reduzieren. Dies wird z.B. erreicht durch:

» Einsatz von Halbleitern mit geringeren Schaltverlusten
> Schalten unter giinstigen Strom- bzw. Spannungsverhéltnissen.
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Tab. 2.1: Kenndaten von 600-V-30-A-IGBTs und 600-V-MOSFETs

IGBTs

Hersteller Typ Techno- Uckgat)y ot FEsw

logie V] [mJ] [mJ]
Infineon SGW30N60HS NPT 3.42 0.70 1.26
Infineon IGP30N60H3 Trench FS 2.37 0.60 1.55
IRF IRG4PC50U PT 1.68 1.30 1.60
IXYS IXDH35N60B NPT 2.37 0.80 2.40
IXYS IXGR40N60C2 FS 1.64 0.50 0.80
Microsemi APT30GT60BRDLG NPT 2.28 0.83 1.80
Microsemi APT30GS60BRDQ2G NPT 3.17 0.70 1.88
ST STGW20NC60V PT 2.23 1.20 2.00

MOSFETs

Hersteller Typ Techno- Rpson) FEor FEsw

logie [mQ]  [mJ] [mJ]
Infineon IPW60R045CP Super-J. 90 k.A. k.A.
ST STWT77N65M5 Super-J. 57 0.19 0.48

alle Kenndaten fiir Ic = Ip = 30A, Ucg = Ups = 400V und T; = 125°C

Spezifische Verluste (W/A)

Superjunction

MOSFET

0 50

100

150 200

Schaltfrequenz fg,, (kHz)

Abb. 2.7: Spezifische Verluste unterschiedlicher PT, NPT und Field-
stop (F'S) IGBTs im Vergleich zu Super-Junction-MOSFETs.
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Zum ersten Losungsansatz zéhlt die Anwendung von Siliziumkar-
bid-Schottky-Dioden, durch die sich Riickwértserholverluste vermeiden
lassen, zum zweiten Losungsansatz Schaltungen oder Ansteuerverfahren
der Schalter, die zu einem entlasteten Schalten fithren, d.h. zu einem
Schalten unter Spannung Null (Zero Voltage Switching, ZVS) und/oder
unter Strom Null (Zero Current Switching, ZCS). In diesem Fall liefert
das Integral (2.4) keinen Beitrag und es entstehen keine Schaltverluste.
Die genannten Methoden sind Kerngegenstand der Dissertation.

Wird im Idealfall eine Reduktion der Schaltverluste auf Null er-
reicht, sind die Leitverluste mafigeblich fiir die Entscheidung zwischen
IGBT oder MOSFET. Wie Tab. 2.1 zu entnehmen ist, liegt die Sét-
tigungsspannung eines IGBTs im Bereich zwischen 1V und 3V. Bei
einem im Rahmen der Dissertation realisierten sechs-phasigen, weich
schaltenden Gleichspannungswandler liegen die maximalen Ein- und
Ausgangsstrome bei 45 A. In diesem Bereich liegen die Leitverluste eines
MOSFETs mit einem Leitwiderstand von 20m€) bis 50 m{2 unterhalb
der Leitverluste eines IGBTs (vgl. Abb. 2.8). Diskrete MOSFETSs mit
diesen Daten sind handelsiibliche Bauteile. Weitere Vorteile des MOS-
FETs sind der niedrige Vorwértsspannungsabfall bei kleinen Strémen,
der einen besseren Teillastwirkungsgrad im Vergleich zum IGBT erwar-
ten lésst, und die Moglichkeit der Synchrongleichrichtung. Aus diesen
Griinden steht der MOSFET im Fokus der folgenden Betrachtungen.

4 —
7O
> oy
4 @ PN P S S
- 3 o/‘ \QQ ,‘
g i s
3 ?fmsche . N\O%?‘@/ !
S ittigungs- S o b
E 2- spannung e =
< von IGBTs R4 =
=) z
g
=]
g
(=9
wn

40 50

20 30
Strom durch Schalter (A)

Abb. 2.8: Spannungsabfall am IGBT und am MOSFET.
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2.2 Hart geschaltete Wandler

Zur Erfiillung eines bidirektionalen Tiefsetz- und Hochsetz-Betriebs oh-
ne galvanische Trennung zwischen Ausgangs- und Eingangsspannungs-
schine sind verschiedene Schaltungsgrundkonzepte aus der Literatur be-
kannt. Eine offensichtliche Losung stellt das Kaskadieren eines Tief-
setzstellers und eines Hochsetzstellers mit gemeinsamer Induktivitat L
[56, 57, 58] und das Kaskadieren eines Hochsetzstellers und eines Tief-
setzstellers mit einem gemeinsamen Zwischenkreiskondensator Cs dar
(vgl. Abschnitt 2.2.1). Als weitere Schaltungsvarianten sind der bidi-
rektionale Inverswandler (vgl. Abschnitt 2.2.2) [57] sowie der Cuk- und
der SEPIC-Konverter (vgl. Abschnitt 2.2.3) anzusehen, die lediglich
zwei Leistungsschalter aufweisen und topologisch aus den vorstehend
genannten Konzepten ableitbar sind.

Fiir alle obig angefiithrten Varianten stellt sich bei hoherer Schalt-
frequenz das Problem ansteigender Schaltverluste und eines dadurch
reduzierten Wirkungsgrads. Eine Verbesserung ist mit Resonanzwand-
lern oder mit, die Schaltung ergéinzenden, Entlastungsnetzwerken, die in
Abschnitt 2.4 genauer erértert werden, oder durch Einsatz von Silizium-
karbid-Halbleitern (vgl. Abschnitt 2.5) zu erreichen. Im Folgenden soll
zunéchst auf die erwdhnten Grundschaltungen eingegangen werden und
eine erste Bewertung der unterschiedlichen Konzepte getroffen werden.
Abb. 2.9 gibt einen Uberblick iiber diese Schaltungen und die im An-
schluss behandelten Méglichkeiten zur Reduktion der Schaltverluste.

2.2.1 Kaskadierte Wandler

Ein Hochsetz- und Tiefsetzbetrieb bei voll bidirektionalem Leistungs-
transfer kann durch Kaskadieren zweier Halbbriickenschaltzellen, jeweils
bestehend aus zwei Schaltern, einem Kondensator und einer Induktivi-
tdt am Ausgang der Halbbriicke, erreicht werden. Abhéngig von der
Anordnung der beiden Schaltzellen resultiert ein kaskadierter Wandler
mit Spannungszwischenkreis (vgl. Abb. 2.10) oder mit Stromzwischen-
kreis (vgl. Abb. 2.11).

Betriebsmodi

Je nach Grofenverhéltnis der Spannungen U; und Us; und abhéngig
von der Richtung des Leistungstransfers wird jeweils einer der Schalter
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Verlust- Modulation Entlastungsnetzwerk Technologie
Reduktion
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| kaskadierter Tiefsetz-Hochsetz-Steller |
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auf Grund- | Inverswandler |
struktur ...

Abb. 2.9: Uberblick iiber die behandelten Wandlerkonzepte und
Moéglichkeiten zur Reduktion der Schaltverluste.

L, ks | JqEs
S S S RS S N
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Abb. 2.10: Kaskadierter Hochsetz-Tiefsetzsteller mit Spannungszwi-
schenkreis.

S; mit einem pulsweitenmodulierten Steuersignal getaktet und die Di-
ode des dem getakteten Schalters der Halbbriicke gegeniiberliegenden
Schalters als Freilaufdiode genutzt. Der notige Tastgrad D des pulswei-
tenmodulierten Signals bei eingeregelter Ausgangsspannung ist analog
zum einfachen Tiefsetz- oder Hochsetzsteller zu bestimmen und lésst
sich wie in [55] hergeleitet aus den Spannungen U; und Us berechnen.
Eine Leistung P > 0 beschreibt den Leistungstransfer von Seite 1 zu
Seite 2 des Wandlers, P < 0 den Leistungstransfer von Seite 2 zu Seite
1. In Tab. 2.2 sind beispielhaft die unterschiedlichen Betriebsmodi des
kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers aus Abb. 2.11 angegeben.

Bei Spannungsgleichheit miissen beide Schaltzellen getaktet wer-
den, um den Spannungsabfall iiber den Leistungshalbleitern auszuglei-
chen und gleichzeitig ausreichend (dynamische) Regelreserve im Tast-
grad beizubehalten. Der Ubergangsbereich wird sinnvollerweise in ei-
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Abb. 2.11: Kaskadierter Tiefsetz-Hochsetzsteller mit Stromzwi-
schenkreis.

Tab. 2.2: Betriebsmodi des kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers

Betriebs-  Leistungs-  Schalter  Schalter  Schalter  Schalter

art transfer S1 Sa S3 Sa
Uy > Us 1—2 getaktet  Freilauf™ ein aus
Uy = Uy 1—2 getaktet  Freilauf*  Freilauf*  getaktet
Uy < Uz 1—2 ein aus Freilauf*  getaktet
Uy > Us 2—-1 Freilauf*  getaktet ein aus
U, = U, 2 -1 Freilauf* getaktet  getaktet Freilauf”
Uy < Uy 2 —1 ein aus getaktet  Freilauf™

* wahlweise getaktet bei Synchrongleichrichtung

nem Hystereseband eingeschlossen, so dass ein laufender Wechsel zwi-
schen Betrieb eines einzelnen der kaskadierten Wandler und dem Betrieb
beider Wandler ausgeschlossen ist. Durch das Takten beider Schaltzel-
len mit der Schaltfrequenz f,, und die dadurch zusétzlich entstehenden
Schaltverluste ist in diesem Bereich mit einer reduzierten Effizienz des
Wandlers zu rechnen.

Dimensionierung

Beim unidirektionalen Tiefsetz- und Hochsetzsteller wird der Strom
durch L unterhalb einer kritischen Ausgangsleistung P ¢ typischer-
weise diskontinuierlich und oberhalb P, .t kontinuierlich gefiihrt. Die
Auslegung der Induktivitdt erfolgt, indem die zuléssige maximale Strom-
rippelamplitude ir,, die beim maximalen Mittelwert It avg,max = Imax
des Spulenstroms 41, erreicht wird, begrenzt wird. Werte des relativen
Stromrippels

= —— =

IL,avg,max Imax
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im Bereich von 10% bis 20% stellen dabei einen guten Kompromiss
zwischen den Hochfrequenzverlusten der Spule L, den Verlusten in den
Halbleitern und der Baugrofe der Spule dar [55]. Bei hochkompakten
Wandlern findet man Auslegungen mit rp, bis zu 50% [59].

Bei P > 0 liegt im Tiefsetzbetrieb wahrend der Zeit in der der Schal-
ter S1 ausgeschaltet ist die Spannung —Us an der Induktivitdt und im
Hochsetzbetrieb die Spannung U; wahrend der Schalter Sy eingeschaltet
ist. Damit l&sst sich die Amplitude des Stromrippels in Abhéngigkeit des
Tastgrads D bzw. des Spannungsiibersetzungsverhéltnisses v = Us /Uy
herleiten

Ux(1-D)T,  UT,

= (1 — U, <U
%L = 2L 2L o ) fir o
UlDTp :UlTp"U—l Us > U
2L 2L v 2o
Durch Bilden der Ableitungen
T, U}
A P 2 <
@ _ )2 Ut fir e=th
dU; 5. (Uy — 2U4) Uy > U,
2L Uy
R E . M Uy < Uy
dar, 2L Uy e -
— = i
U E . Uflz Uy > Uy
2L U3

wird ersichtlich, dass der Stromrippel sein Maximum bei U; = Upax,
v = 1/2 bzw. bei Uz = Upax, v = 2 annimmt. Deckt der spezifizierte
Betriebsspannungsbereich beide Falle ab, kann mit Hilfe von (2.6) die
Induktivitat L des Stromzwischenkreiswandlers berechnet werden; die
Induktivitdten L; = Lo = L des Spannungszwischenkreiswandlers sind
mittels

I — UlATp v—1 _ UmaxTp
2€L v Ur=Upax,v=1/2 871L Imax
bestimmbar.
Bei der Auslegung der Kondensatoren muss zwischen Strom- und
Spannungszwischenkreis unterschieden werden. Beim Stromzwischen-
kreis wird je nach Betriebsart entweder der Kondensator C; oder der
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Kondensator C mit einem geschalteten, blockférmigen Strom beauf-
schlagt. Der Spannungsrippel an C; nimmt sein Maximum beim ma-
ximalen Strommittelwert Iy, ave max = Imax und bei P > 0, v = 1/2
(Tiefsetzbetrieb) bzw. P < 0, v = 1/2 (Hochsetzbetrieb) an, der Span-
nungsrippel an Cy analog dazu bei v = 2. Deckt der spezifizierte Be-
triebsspannungsbereich diese Fille ab, kann unter der Annahme zeitlich
konstanter Ein- und Ausgangsstréme der Wert der Kondensatoren aus-
gehend von den maximal zulédssigen Spannungsrippeln ﬁqi hergeleitet
werden.

Cy = AQl _ Imapr
Y T sa
UC1 | P>0,0=1/2,11=I1nax /2 c1
2.9
Co — AQQ - Imapr .
Y =—=
2uca P>0,v=2,I0=Imax/2 8uca

Beim Spannungszwischenkreis kann im Vergleich zum Stromzwi-
schenkreis bei gleichem Spannungsrippel am Ausgang des Wandlers der
Wert von C7 und C5 wegen der Filterwirkung der Induktivitdten Lq,
Lo verringert werden [60]

Ty rolmaxT)p
Cr=— = z
8uct 8uct

- 2.10
02 _ Z[;Tp _ TLITaXTp )
Buca 8uca

Allerdings ist ein zusétzlicher Zwischenkreiskondensator mit gleichen
Dimensionierungskriterien wie die Kondensatoren des Stromzwischen-
kreiswandlers erforderlich

LnaxT,
Oy = “mxTp 2.11

8ucs

Die Beanspruchung der Schalter ist fiir beide Schaltungsvarianten
identisch, solange jeweils nur eine der Halbbriicken getaktet wird, um
die geforderte Spannungsiibersetzung zu erreichen. Die Schalter S7, So
miissen eine Spannungsfestigkeit grofser dem Maximalwert der Span-
nung Uy, die Schalter S3, S4 eine Spannungsfestigkeit grofer dem Ma-
ximalwert der Spannung Us aufweisen. Die Strombelastung der Schalter
S; ist v.a. im Teillastbetrieb abhéngig davon, ob eine Synchrongleich-
richtung genutzt wird und von der Methodik, mit der die Schalter zur
Synchrongleichrichtung angesteuert werden.
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Synchrongleichrichtung

Der Vorwirtsspannungsabfall Up der antiparallel zu den Schaltern S;
liegenden Dioden ist v.a. im Teillastbetrieb fiir einen wesentlichen Teil
der Leitverluste verantwortlich. Dariiber hinaus verursacht das Abkom-
mutieren der Dioden beim Einschalten des Schalters zu Beginn jeder
Schaltperiode Riickwértserholverluste. Abb. 2.12 veranschaulicht den
Stromverlauf in der Drossel L und der Diode D> des Schalters Sy des
kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers im Tiefsetzbetrieb mit P > 0.
Mit dem Schliefsen des Schalters S im Zeitpunkt ¢ = T, startet der Er-
holprozess der Diode, d.h. das Ausrdumen der Speicherladung Q,, durch
den Riickstrom, wodurch zusétzliche Schaltverluste entstehen (vgl. Ab-
schnitt 2.1.3 und Abschnitt 4.1.2).

Sowohl Leitverluste als auch Riickwértserholverluste lassen sich mit-
tels Synchrongleichrichtung reduzieren. Hierfiir wird die Eigenschaft
unipolarer Halbleiterschalter wie MOSFETs oder JFETs mit Wider-
standscharakteristik ausgenutzt, Strom auch in Riickwértsrichtung tra-
gen zu konnen. Mit dem Einschalten des Schalters Sy zum Zeitpunkt ¢
nach Ablauf der Totzeit t3 —¢; (vgl. Abb. Abb. 2.13) wird der Strom
aus der antiparallelen Diode des Schalters iibernommen. Kurz vor Ende
der Freilaufphase wird zum Zeitpunkt ¢4 der Schalter So wieder geofi-
net bevor zum Zeitpunkt 7}, der Schalter S; zu Beginn der folgenden
Schaltperiode geschlossen wird. Die Totzeit T}, — t4 ist derart kurz zu

Abb. 2.12: Entstehung der Riickwartserholverluste beim Abkommu-
tieren der Freilaufdiode des hart geschalteten kaskadierten Tiefsetz-
Hochsetzstellers ohne Synchrongleichrichtung.
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Abb. 2.13: Prinzip der Verringerung der Riickwértserholverluste des
hart geschalteten kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers durch Syn-
chrongleichrichtung.

wiahlen, dass der Schalterstrom nicht, wie in der Abbildung dargestellt,
zundchst wieder auf die antiparallele Diode kommutiert, da ansonsten
wieder mit Riickwértserholverlusten gerechnet werden muss.

Im Idealfall ist der resultierende Spannungsabfall iiber dem Leitwi-
derstand Rpg(on) des Schalters wihrend der Zeitspanne t3 < t < 4
immer kleiner als die Vorwértsspannung der Diode, so dass die Leitver-
luste sinken. Hierfiir muss bei Bauteilen mit parasitirer Diode darauf
geachtet werden, dass die kritische Stromdichte

U,
Jorit = 2.12

J*DS(on) - T]*D

im Bauteil nicht iiberschritten wird; andernfalls teilt sich der Gesamt-
strom auf Schalter und Diode auf. In (2.12) bezeichnet Ry, den
auf den Kehrwert der Chipfliche des Schalters bezogenen spezifischen
Leitwiderstand und rfy den auf den Kehrwert der Chipflache der Di-
ode bezogenen spezifischen Kleinsignalwiderstand, jeweils in der Ein-
heit [Q-mm?]. Fiir eine effiziente Synchrongleichrichtung muss daher
ein Schalter mit geringem spezifischen Leitwiderstand und/oder ausrei-
chender Chipfliche ausgewéhlt werden.
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Abb. 2.14: Synchrongleichrichtung im Teillastbetrieb bei diskonti-
nuierlichem Spulenstrom (a) und kontinuierlichem Spulenstrom (b).

Bei niedriger Ausgangsleistung sind zwei Methoden der Synchron-
gleichrichtung denkbar. Zum einen kann wie in Abb. 2.14 a) darge-
stellt der zur Synchrongleichrichtung genutzte Schalter So kurz vor dem
Stromnulldurchgang (¢t = t9) ausgeschaltet werden, zum anderen nach
dem Stromnulldurchgang am Ende der Schaltperiode (Abb. 2.14 b)).
Die erste Moglichkeit weist den geringeren Stromeffektivwert auf, hat
jedoch den Nachteil, dass der Schalter S; zu Beginn der Schaltperiode
hart eingeschaltet wird. Bei der zweiten Methode kann das Einschal-
ten des Schalters S; unter Nullspannung erfolgen, sofern der Strom
zu Beginn der Schaltperiode einen ausreichend negativen Wert fiir das
Umladen der parasitdren Ausgangskapazititen C,ss der Schalter S; auf-
weist. Auf das Funktionsprinzip des Nullspannungsschaltens wird in
Abschnitt 2.4.1 genauer eingegangen. Aus regelungstechnischer Sicht
ist vorteilhaft, dass kein Ubergang zwischen diskontinuierlicher Strom-
fithrung (Discontinuous Conduction Mode, DCM) und kontinuierlicher
Stromfiithrung (Continuous Conduction Mode, CCM) stattfindet und
dadurch das Verhalten der Regelstrecke iiber dem gesamten Leistungs-
bereich dem des CCM-Betriebs entspricht.
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Fiir den Fall der Synchrongleichrichtung bei CCM lésst sich der
Effektivwert des Drosselstroms unter Beachtung des Stromrippels mit

2 - 2 2 2
vl —v)? (Uy i 1(r U, < U,
12 Z U2 U1

IL,rms = fiir
—1)2 2 2
(U 1) ﬂ + £ Uy > U;
121}2 Z U 1
berechnen, wobei v das Spannungsiibersetzungsverhéltnis und Z die
normierte Induktivitét bezeichnet
Uz L

=22 z=. 2.14
Ty T,

Fiir die Effektivwerte der Schalterstréme bei P > 0 folgt unter Vernach-
lassigung der Taktung beider Halbbriicken im Bereich gleicher Spannun-
gen Uy =~ Us

\/;)IL rms U2 < Ul

Is1 rms = ’ flir B -.2.15
St {IL,rms U2 > Ul
1 - I rms U é U

Tppms = 4 © 0 bmme gy 2= 2.16
’ 0 Us > Uy
IL,rms U2 < Ul

Isgems =4 /1 fiir 2.17
\/7]L,rms U2 > Ul

v
und

0 U, < U,

Isazms = [o—1 fiir 2.18
TIL,I'mS U2 > Ul

und fiir die Effektivwerte der Strome in den Kondensatoren C7, Co

3(1—v)2 (U;\?> 1-—v [/ P\?
T R (N
ICl,rms - 12 Z v Ul fur 219

(’U — ].)Ul
%\/gT U > Us




1—0)U
%\/g% U, < Uy

I rms — i
. (w—12 (> v—1[P\°
2t \z) T e o Uz >Uh

2.2.2 Inverswandler

Eine Alternative zum Kaskadieren zweier Wandler stellt der bidirektio-
nale Inverswandler nach Abb. 2.15 dar, bei dem mit nur zwei Schaltern
ein Tiefsetzen sowie ein Hochsetzen der Spannung U; ermdglicht wird.
Je nach Energieflussrichtung wird entweder der Schalter S; oder der
Schalter So mit dem Tastgrad

U2 v
Doy = = P>0
I AT S 221
U 1 '
Dss 1 - P<0

:U1+U2 v+1

getaktet [60], damit sich das gewiinschte Spannungsiibersetzungsver-
héltnis v einstellt. Die Invertierung der Spannung stellt bei der Anwen-
dung fiir ein Hybrid- oder Brennstoffzellenfahrzeug keinen Nachteil dar,
da die Hochspannungsbatterie direkt und ausschlieflich am Gleichspan-
nungswandler angebunden ist und aus Sicherheitsgriinden eine vollstén-
dige elektrische Isolation der Batterie von den restlichen Fahrzeugteilen
und leistungselektronischen Baugruppen besteht.

Hauptvorteil dieser Schaltung ist die im Vergleich zum Kaskaden-
wandler geringere Anzahl an Schaltern. Jedoch wird dieser Vorteil rela-
tiviert durch die hohere Anforderung an die Sperrspannungsfestigkeit.
Die maximale Sperrspannung betréagt beim Inverswandler Uy 4+ Us und

4 4
: 151 141
5 5

v, =q I c= v

+

Abb. 2.15: Bidirektionaler Inverswandler.
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ist bei gleichen maximalen Spannungen Ui max = U2 max (siehe Spezifi-
kation 1t. Tab. 1.4) genau doppelt so hoch wie beim Kaskadenwandler,
bei gleichzeitig schlechterer Ausnutzung der Schalter [60].

Bei CCM-Betrieb des Inverswandlers ist der Mittelwert des Drossel-
stroms gleich der Summe von Ein- und Ausgangsstrom [60].

P v+1

IL,anzll +12:F v
1

2.22
Fir P > 0 lassen sich der Effektivwert des Drosselstroms mit

v? 0\> (w+12 [P\
Topms = || ——— | — — (= 2.23
borms \/12(v +1)2 < Z ) T \o

angeben, fiir die Effektivwerte der Strome in den Schaltern S; und So
folgt

v

ISl,rms = . [L,rms

v+1

/1
ISQ,rms = m . IL,rms

und die Effektivwerte der Strome in den Kondensatoren C; und Co

_|_

betragen
1 = U3 Ul ’ + 1 £ ’
s =\ w13 \ Z v \ U,
2.25
I = Uz Ul ’ + 1 £ ’
2ms =\ Ppw+1)3 \ 7 v\U ) ~
Dimensionierung

Fir P > 0 wird wihrend der Schalter S; eingeschaltet ist, die Span-
nung U; an die Induktivitit L gelegt. Mit dem in (2.21) angegebenen
Tastgrad kann die Amplitude des Rippelstroms berechnet werden

% UlDTp UlTp v Tp U1U2
L= — .

= — —. 2.26
2L 2L v+1 2L U; +Us

Ein Vergleich der Stromrippelamplitude des Inverswandlers und des
kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers ist in Abb. 2.16 dargestellt. Der
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Normierter Stromrippel

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

Spannungsiibersetzungsverhiltnis v

Abb. 2.16: Vergleich der Stromrippelamplituden des Inverswandlers
(1) und des kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers (2).

Inverswandler weist bei gleichem Wert der Induktivitdt L den héheren
Rippelstrom und dadurch héhere Hochfrequenz- und Kernverluste in
der Spule auf. Mit (2.26) und (2.22) l&sst sich eine Dimensionierungs-
vorschrift fiir die Induktivitédt L ableiten

. UlTp v Tp U1U2

L = == —. 2.27
29, v+ 1 211, Ui + U,
Wegen
dL T U2
- = :P . 722 > 0
dU1 QZL (Ul + UQ)
2.28

L T, = U?
T T 2 T L e >0
dU; 25, (U1 +U2)

ist der geforderte Wert fiir L an der oberen Grenze der Betriebsspan-
nung U; = Us = Upax und dem in diesem Fall héchstmoglichen Mit-
telwert des Stroms I, avg = 1 + Iz = 2Pnax/Umax maximal und es
folgt

T, Ul _ TUR 535

2%1‘ Ul + U2 iL=rL - 2[;?::; U1 =Us=Umax 8"ALPmax

L

Beim Inverswandler werden immer beide Kondensatoren C7 und Co
mit hohen Stromeffektivwerten beansprucht, da diese jeweils direkt an
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einem der Schalter angebunden sind. Die Amplituden der Rippelspan-
nungen lassen sich aus den pro Schaltperiode aus dem Kondensator
entnommenen Ladungen AQ; bestimmen.

’lj(jl _ AQq _ (1 —D)Tp _ ILiT, . Uy _ PT,
2C1 2C, 207 Uy + U, 201(U1 + Uz)
1:1(12 _ AQ2 _ 1, DT, _ 1,7}, _ Us _ PT,
2Cy 2Cy 2Cy Uy + Us 202(U1 + Uz)
2.30
Aus den Ableitungen
dacy  die PT,
= = - <0
dU; dUs 201(U1 + U2)2 531
dUCQ - d’u,cg _ PTp <0

AUy, — AUy, 201 (Uy + Uy)?

ist ersichtlich, dass das Maximum der Rippelspannungsamplitude an
den unteren Grenzen des Betriebsspannungsbereichs (U; = Upin,
Us = Upin) vorliegt. Als Dimensionierungsvorschrift der Kondensatoren
folgt

C IlTp U1 Imapr
1= -z 77 77 = z
2“01 Ul + U2 I1=Imax,U1=U2=Umin 4uCl 2 32
= 2o Uz _ LTy '
2ucy Ut +Ualpep vy =tomtin 4lic2

2.2.3 Cuk-Konverter und SEPIC

Der Cuk-Konverter und der SEPIC (Single-Ended Primary-Inductor
Converter) nutzen einen Kondensator Cs fiir einen kapazitiven Energie-
transfer zwischen Eingang und Ausgang des Wandlers. Dadurch wird ein
bidirektionaler Tiefsetz- sowie ein Hochsetzbetrieb mit nur zwei Leis-
tungshalbleitern S; und Sy ermdéglicht.

Im stationédren Zustand féllt {iber den beiden Induktivitdten Lq, Lo
des Cuk-Konverters nach Abb. 2.17 b) keine Spannung ab, so dass die
Spannung am Kondensator Cs im Mittel der Summe der Ein- und Aus-
gangsspannung U; +U; entspricht. Weil die Serienschaltung der Schalter
S1 und S, parallel zu Cg liegt, muss die minimale Sperrspannung dieser
Schalter ebenfalls U; + U betragen. Bei der gewéhlten Orientierung der
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| JE N
° I L .
Cs s,
—
U =3¢ :3 Sy IL2 6= Uy
a)
- Il -
+ Ly I L,
S
— — 1
v =6 ks ¥ o= v
b) | ;

Abb. 2.17: Schaltungstopologie des SEPIC (Single-Ended Primary-
Inductor Converter) (a) und des Cuk-Konverters (b).

Spannung Us nach Abb. 2.17 b) wird bei P > 0 durch Taktung des
Schalters S; entweder die Spannung U; (57 geschlossen) oder —Us (S
geofinet) an die Induktivitdt L; angelegt. Aus der Bedingung, dass der
zeitliche Mittelwert der Spannung iiber der Induktivitdt L, im statio-
niren Zustand Null ist,

/ wy ()t = 0 = DT, UL + (1 — DTy (~Us) , (233
T,

P

kann der Tastgrad des Schalters S;

U _ v 234

D:
Ui+ U, v+1

berechnet werden.

Im Gegensatz zum Cuk-Konverter entspricht beim SEPIC der Mit-
telwert der Spannung iiber dem Kondensator Cs der Eingangsspannung
U;. Die nétigen Sperrspannungen der Schalter 57 und S betragen wie-
derum U; + Us und bei P > 0 wird ebenso wie beim Cuk-Konverter
je nach Stellung des Schalters S; entweder die Spannung U; oder —Us,
an L; angelegt, so dass der Tastgrad identisch ist zum Cuk-Konverter.
Allerdings ist die Ausgangsspannung des SEPIC nicht invertiert.
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Der Cuk-Konverter im Vergleich zum SEPIC

Wegen der gleichen Beziehung fiir den Tastgrad sind bei beiden Topo-
logien die Effektiv- und Mittelwerte der Strome durch die Elemente C1,
Ly, S; und Cs identisch, allerdings muss beim Cuk-Konverter der Kon-
densator Cg eine hohere Spannungsfestigkeit aufweisen. Beim SEPIC
wird die nicht invertierte Ausgangsspannung durch Vertauschung der
Elemente Sy und Lo erreicht, was sich jedoch nachteilig auf die Strom-
belastung der Bauelemente auswirkt. Zum einen ist der Ausgangskon-
densator C; mit einem deutlich héheren Rippelstrom beaufschlagt, da
die Filterwirkung durch die Induktivitidt Lo entfillt. Zum anderen muss
der Schalter S; beim SEPIC fiir t > DT}, die Summe der Stréme beider
Drosseln fithren; beim Cuk-Konverter hingegen nur den Strom durch
Spule L.

Zusammenfassend ldsst sich feststellen, dass trotz der Ahnlichkei-
ten im Funktionsprinzip und im Aufbau der beiden Schaltungen der
Cuk-Konverter wegen der in Summe geringeren Bauteilbelastungen be-
vorzugt werden sollte, wenn die invertierte Ausgangsspannung in der
Applikation keinen Nachteil darstellt. Die weitere Analyse beschrinkt
sich daher auf den Cuk-Konverter.

Aus Abb. 2.17 ist unmittelbar ersichtlich, dass die Mittelwerte der
Drosselstrome des Cuk-Konverters dem Eingangs- bzw. Laststrom des
Wandlers entsprechen

P
ILl,avg =1 = a

P 2.35
I avg = I = oL

Die zugehorigen Effektivwerte betragen

[ R AR A
Bhms = AT 9(1 +v)2 \ 2, U,

P N AN A
Lzoms =AM o1 +0)2 \ Z, 2 \ 1,

mit Z; = L1/T, und Zy = Ly/T,. Mit dem Tastgrad (2.34) folgen die

%)
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Effektivwerte der Schalterstrome

v

ISl rms — . ILl rms
5 1 +U s
2.37
1
IS?,rms = 1+ov 'IL2,rms .

Da die Kondensatoren C7 und C5 lediglich mit dem Rippelstrom der
Induktivitéiten belastet werden, besteht keine Abhéngigkeit der Effek-
tivwerte der Kondensatorstrome von der iibertragenen Leistung, son-
dern lediglich eine Proportionalitdt zum Kehrwert der Induktivitdten
bzw. deren normierten Grofen Z;.

ICl,rms = 1f
ICQ,rms = 1f

1+0)Z
(1+v)2 +”) ! 238

(]. =+ ’U)ZQ

Der Strom durch den fiir den kapazitiven Leistungstransfer genutzten
Kondensator Cg weist im Gegensatz dazu eine Abhéingigkeit von P auf

(7) ()] ()
Zl Zz (% U1
2.39
Z1=Z2=7 v2 Uq 2 1/P\?
- 12(1 + v)? (Z) t3 (Ul) '

Dimensionierung des Cuk-Konverters

02

I rms — Tarq1 T a2
s, 12(1 + v)?

Fiir beide Wandler gilt, dass bei P > 0 und eingeschaltetem Schalter S;
die Spannung an den Induktivitdten L; und Lg jeweils Uy betrégt und
bei ausgeschaltetem Schalter —Us. Daraus ldsst sich der Stromrippel

. UDI, UT, v T, ( ULUs )2 510

Lo T 2L, v+l L \U,+ U,

der Induktivitdt L; ableiten, dessen Maximum wie beim Inverswandler
an der oberen Grenze der Betriebsspannung (U; = Us = Upax) erreicht
wird (vgl. (2.31)). In diesem Fall betridgt der Mittelwert des Stroms in
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den Induktivitidten Iy = Iy = Ppax/Umax und es folgt

T, U, U T,U?
Ly =Ly= 2. 212 — —brmax (341
QZL U]_ + U2 iL=rL - Pmax U1=Us=Upmax 4TLPmaX

Die Spannungsrippel an den Kondensatoren konnen unter Annahme
eines konstanten Ein- und Ausgangsstroms vereinfacht aus den, dem
Kondensator zugefiihrten Ladungen berechnet werden.

A AQc1 _ Tyiv
L= o0, 8Ch

. A T.i

figy = 29c2 _ Tplnz 2.42
205 8C,

. AQcs DT, LT, Us PT,

ucs = = = .

2Cs 205 20s U+ U  2Cs(U; + Us)

Aus (2.42) ist direkt ersichtlich, dass die Rippelspannungsamplitude fiir
die Kondensatoren C; und Cs beim maximalen Eingangsrippelstrom
bzw. beim maximalen Ausgangsrippelstrom ihr Maximum aufweist; so-
mit ist der durch U; = Uy = Upax und P = P .« definierte Betrieb-
spunkt (vgl. (2.41)) ausschlaggebend fiir die Dimensionierung dieser
Kondensatoren.

C = TP%Ll o TpTLlpmax
1= 2 -5z
8uA01 1L1="L1 Pmax/Umax 81 Umax 243
O, — TPZLQ - TpTL2Pmax
2= 2 = oz 4+
Biica iL2="L2 Pmax/Umax 82 Umax
Unter Beachtung der Ableitungen
di di PT, 1
ues _ TUes e, <0 2.44

AU, — dU, 2C0s (U + Up)?

lasst sich als ungiinstigste Spannungskonstellation U; = Us = Upyy
ermitteln und hiermit der Werte des Kondensators Cg festlegen.

LT U. Tinax T,
Cg= 2.2 = Tmax-p 2.45
20s Ui+ U2l pyep, 0 =Us=Usin duc
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Magnetisch gekoppelte Induktivititen

Beim Cuk-Konverter bietet es sich an, die Induktivitdten L; und Lo
wie in Abb. 2.18 dargestellt durch eine gekoppelte Induktivitat zu er-
setzen um den Stromrippel am Eingang oder am Ausgang zu reduzie-
ren. Das Verhalten einer gekoppelten Induktivitdt kann mit dem T-
Ersatzschaltbild nach Abb. 2.19 beschrieben werden [61]. Da jedoch
das vom Ersatzschaltbild abgeleitete Gleichungssystem mit den vier Va-
riablen Ly, Ly, M, i iiberbestimmt ist, kann der Parameter i frei ge-
wihlt werden. In der Regel wird i gleich dem Ubersetzungsverhéltnis
des idealen Ubertragers

N
i = N,
d.h. gleich dem Verhéltnis der Windungszahlen N; und Ny definiert.
Der Zusammenhang zwischen den Selbstinduktivitdten L;, Lo und der
Gegeninduktivitdt M kann durch den Koppelfaktor

2.46

<1 2.47

N T e 1 .
up(f) Cs ups(?)
— — 1
U =3¢ :3 S e S, [OF—— R}
¥

Abb. 2.18: Cuk-Konverter mit gekoppelten Induktivitéiten.

i (6)  Ly-iM 2L y-iiM ipo(f)

°—>—-——-—‘
up () I M % {"Lz(f)
i

Abb. 2.19: T-Ersatzschaltbild der gekoppelten Induktivitaten.
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ausgedriickt werden, der ein Maf dafiir ist, welcher Anteil des Gesamt-
flusses mit den beiden Spulen verkettet ist. Fiir die Wahl 4 = 1 folgt
fiir die Beziehungen zwischen den Spannungen und den Stréomen im
T-Ersatzschaltbild

i (8) = (L1 — M) dia(t) |, (dim(t) N dz’LQ(t)>

dt dt de WD
dipa(t dip1(t)  dipo(t :
ura(t) = (La — M) ];1215() —|—M( Ellt(> + ];ft()> )

Da die Spannungen wy,(t) und ups(t) durch die dufiere Beschaltung
der gekoppelten Induktivitdten vorgegeben werden und im stationéren
Zustand immer den gleichen Wert aufweisen? gilt

uLl(t) = Ur,2 (t)
dip (t) dipa(t) 2.49
dt dt -
Aus der Bedingung (2.49) lassen sich zwei vorteilhafte Realisierungs-
moglichkeiten der Zweiwicklungsinduktivitét ableiten.

Moglichkeit 1: Halbierung beider Stromrippel. Die Zweiwicklungsin-
duktivitdt kann derart dimensioniert werden, dass die beiden Stromrip-
pel die gleiche Amplitude aufweisen. In diesem Fall miissen wegen der
Gleichheit der Spannungen w1 (¢) und uy,2(t) auch die Stromanstiegsge-
schwindigkeiten den gleichen Wert aufweisen, so dass sich (2.49) weiter
vereinfacht und die Forderung gleicher Selbstinduktivitédten

Li=L,=1L 2.50
und mit (2.47) die Beziehung

M = ky/LiLs = kL

hergeleitet werden kann. Beispielhaft soll der Fall betrachtet werden,
dass die Spannung wug,;(t) = Uy an die Induktivitdt angelegt wird. In
diesem Fall folgt aus (2.48)

upy(t) = (Ly — M) dia (£) M <diL1(t) " diLQ(ﬂ)

(Ly — M) = (L — M)

di dt dt 55
dig, (t dip (t dip (¢ '
U1=(L—M)7zlt()+M~2 zlt():(L+M) filt()

2 Fiir P > 0 ist up1(t) = upa(t) = Uy fiir t < DT, (Schalter Sq geschlossen) und
ur,1(t) = upa(t) = —Us fiir ¢ > DT}, (Schalter S gedffnet), wenn sich die Spannung
am Kondensator Cg auf U; — Uz eingestellt hat (stationdrer Zustand).
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und damit fiir die Stromanstiegsgeschwindigkeit

diLl(t) _ U1 _ U1
dt L+M (1+k0L°

2.53

Aus (2.53) ist ersichtlich, dass sich im Grenzfall der idealen Kopplung
(k = 1) der beiden Spulen die Stromanstiegsgeschwindigkeit und damit
die Stromrippelamplitude halbiert. Im Umkehrschluss kann daher bei
gegebener Stromrippelamplitude 7,; = 1,2 bei Kopplung der Spulen
deren Induktivitdt halbiert werden und wegen der geringeren zu spei-
chernden Gesamtenergie 2-1/2LI2_ . das Gesamtvolumen ebenfalls in
etwa um den Faktor 2 gesenkt werden. Dieser Sachverhalt wird in [62]
detailliert hergeleitet.

Moglichkeit 2: Ausloschung des Fin- oder Ausgangsstromrippels. Ei-
ne weitere Moglichkeit besteht darin, die Kopplung der Induktivitédten
so zu wahlen, dass entweder der Stromrippel §L1 oder %LQ ausgeldscht
wird. Beispielsweise soll die Dimensionierung fiir i =0 hergeleitet
werden. In diesem Fall wird die Ableitung dipz(¢)/dt in (2.49) zu Null
und es folgt
dipi(t) 0

. 2.54
=I11=M.

Der Koppelfaktor berechnet sich fiir Ly = M zu

k= M__ [k 2.55
VI, VI '

Sind beide Windungen auf dem gleichen Kern mit AL-Wert A, aufge-
bracht, gilt weiterhin fiir das Verhé&ltnis der beiden Induktivitdten

Ll_N12AL_N712_1~ﬁ

(L1 — M)

it = = 2.56
Ly N2A;, N3
und somit fiir das Ubersetzungsverhéltnis
Ly
=4/ — 2.57
i I,

Aus den beiden Bedingungen (2.55) und (2.57) wird unmittelbar er-
sichtlich, dass eine Rippelausloschung erfolgt falls i = k gilt. Dieses
Kriterium kann in der Praxis durch Einstellen des Luftspalts und An-
passen der Windungszahlen erfiillt werden.
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2.2.4 Vergleich der Wandlerstrukturen

Wie in Abschnitt 5.1 noch gezeigt wird, ist eine Unterteilung des Wand-
lers in Ny, Teileinheiten (Phasen) geringerer Leistung sinnvoll, beispiels-
weise um durch zueinander phasenverschobene Taktung der einzelnen
Phasen eine hohere effektive Schaltfrequenz Ny - fow zu erzielen. Da-
durch lassen sich bei unverinderten Spannungsrippeln ﬁm und ﬁcg
kompaktere Ein- und Ausgangsfilter und somit kompaktere Wandler
realisieren. Mit den vorgestellten Modellen und Vorschriften zur Dimen-
sionierung der Komponenten ist es moglich, den kaskadierten Hochsetz-
Tiefsetzsteller, den kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzsteller, den Invers-
wandler und den Cuk-Konverter fiir einen typischen Fall von Ny, = 6

Phasen mit
Praxyx  7T0kW

Pm X = ~ 12kW
) Nx 2.58
;o luws _250A :
max — NE - 6 ~ ’

und angenommenen Maximalwerten fiir die Spannungs- und Stromrip-
pel von
aC,max =5V

2.59
TL,max = 50 %
und einer Schaltfrequenz von
fsw = 100 kHz 2.60

hinsichtlich der Belastung der Bauelemente und weiterer Kriterien zu
vergleichen.

Abschitzung der Volumina der passiven Bauelemente

Die durch die Dimensionierungsvorschriften bestimmten Maximalwerte
der Spannungs- und Strombelastungen der passiven Bauelemente sind
in Tab. 2.3 zusammengefasst. Zur ersten Abschétzung der zu erwar-
tenden Baugrdfie der unterschiedlichen Wandlerkonzepte lassen sich die
in den Spulen und Kondensatoren gespeicherten Energien

1
EL = Z iLiII%,i,max
! 1 2.61
Ec = Z iciUCQT,i,max
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Tab. 2.3: Dimensionierung der passiven Bauelemente

Bauteil Wert Maximale Maximaler
Spannung Spitzenstrom
Kaskadierter Hochsetz-Tiefsetzsteller
Cl, CQ 5.6LLF 450V
Cs 11.3uF 450V
Ly, Lo 25.0uH 450V 67.5A
Kaskadierter Tiefsetz-Hochsetzsteller
Ch, Cs 11.3uF 450V
L 25.0uH 450V 67.5A
Inverswandler
Cy, Co 22.5uF 450V
L 42.2uH 450V 135.0A
Cuk-Konverter
Cl, Cy 3.3},LF 450V
Cs 22.5uF 900V
L1, Lo 84.4uH 450V 67.5A

bestimmen, die ndherungsweise proportional sind zum Bauvolumen (vgl.
Abschnitt 4.3). Ein Vergleich von Ey, und E¢ ist in Abb. 2.20 darge-
stellt.

Der kaskadierte Hochsetz-Tiefsetzsteller verlangt im Vergleich zum
kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzsteller zwei identische Induktivitaten L,
und Lo, gleichbedeutend mit dem doppelten Bauvolumen. Beim Invers-
wandler und Cuk-Konverter ist bei gleichem relativem Stromrippel ein
deutlich hoherer Induktivitdtswert erforderlich. Dies ist dadurch be-
griindet, dass in den Zeitintervallen 0 < ¢ < DT, und DT, <t < T, als
Spannung an den Induktivititen jeweils die volle Ein- bzw. Ausgangs-
spannung auftritt, was im Vergleich zu den kaskadierten Wandlern eine
hohere Stromrippelamplitude 7, zur Folge hat. Aufgrund dieser Tatsa-
che muss beim Cuk-Konverter im Vergleich zum kaskadierten Hochsetz-
Tiefsetzsteller, trotz identischer Anordnung und Spitzenstrombelastung
der Induktivitdten L; und Lo mit einem Vielfachen des Bauvolumens
der magnetischen Komponenten gerechnet werden; dies gilt auch fiir
die Realisierung eines Cuk-Konverters mit gekoppelten Induktivitéiten,

60



2.2. HART GESCHALTETE WANDLER

0.47 107

8.
6.
5 ]
‘
Ly L L Ly C C
0 0
(3) “4)

M @ 3) 4 M @

(=}
w
|

IS
—_
f

Energieinhalt £;, (J)
I .
g

Energieinhalt Ec (J)

N

Abb. 2.20: Maximaler Energieinhalt der Induktivitdten und Konden-
storen des Hochsetz-Tiefsetzstellers (1), des Tiefsetz-Hochsetzstellers
(2), des Inverswandlers (3) und des Cuk-Konverters (4).

welche eine Halbierung der Baugrofe erlauben wiirde. Eine dhnlich un-
giinstige Situation wie beim Cuk-Konverter zeigt sich auch beim Invers-
wandler, der zwar nur eine Induktivitdt erfordert, deren Strommittel-
wert sich jedoch aus der Summe von Ein- und Ausgangsstrom bestimmt.

Zwar fillt die in den Kondensatoren C7 und C5 des kaskadierten
Hochsetz-Tiefsetzstellers maximal gespeicherte Energie geringer aus als
beim kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzsteller, jedoch wird dieser Vorteil
durch den zusétzlich nétigen Zwischenkreiskondensator C'5 im spezifi-
zierten Betriebsbereich gerade kompensiert. Beim Inverswandler ist we-
gen des hoheren Spulenstrommittelwerts I, g im Vergleich zum kaska-
dierten Tiefsetz-Hochsetzsteller im schlimmsten Fall mit der doppelten
Stromrippelamplitude in den Kondensatoren C7 und Cs zu rechnen,
wodurch hohere Kapazitatswerte eingesetzt werden miissen.

Strom- und Spannungsbelastung der Bauteile

Die maximale Spannung und die maximalen Spitzenstrome der Schal-
ter S; sind in Tab. 2.4 aufgefiihrt. Beim Inverswandler und Cuk-
Konverter miissen wegen der hoheren Spitzenspannung Bauelemente
mit einer Sperrspannung von Upgs = 1200V eingesetzt werden. Einen
detaillierten Vergleich der Strombelastung der Halbleiter und passiven
Bauelemente in Abhéngigkeit des Spannungsiibersetzungsverhéltnisses
v zeigen die in Abb. 2.21 und Abb. 2.22 dargestellten, normierten
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Tab. 2.4: Dimensionierung der aktiven Bauelemente

Topologie Maximale Sperr- Maximaler

Spannung spannung Spitzenstrom
Kask. Hochsetz-Tiefsetzsteller 450V 600V 67.5A
Kask. Tiefsetz-Hochsetzsteller 450V 600V 67.5A
Inverswandler 900V 1200V 135 A
Cuk-Konverter 900V 1200V 67.5A

Quadratsummen?® der Strome, jeweils fiir den Arbeitspunkt

Umin + Umax
[, = —min T Zmax
! 1+wv
U, = Jmin+ Umax 262
1+
Umin + Umax Imax
P = .
2 2

entsprechend einer Auslenkung der Spannungen U;, Us um die mittlere
Betriebsspannung und bei mittlerer Leistung P. Wie Abb. 2.21 a) zu
entnehmen ist, liegt beim Cuk-Konverter die niedrigste Strombelastung
der Schalter S; vor und der kaskadierte Hochsetz-Tiefsetzsteller profi-
tiert von einer im Vergleich zum kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzsteller
iiber den gesamten Betriebsspannungsbereich besseren Ausnutzung der
Schalter. Der Inverswandler weist trotz der geringeren Schalterzahl die
schlechteste Performance auf.

In Hinblick auf eine praktische Realisierung ist es entscheidend, dass
beim Inverswandler und Cuk-Konverter Halbleiter doppelter Sperrspan-
nungsfestigkeit Upgg eingesetzt werden miissen. Wie in Abschnitt 2.1.1
gezeigt wurde, steigt der spezifische Leitwiderstand eines MOSFETs mit
zunehmendem Upgg an. Im giinstigsten Fall kann bei Einsatz von Super-
Junction-MOSFETS eine rein lineare Abhéngigkeit R]’"DS( on) ™ Upss er-
reicht werden, wodurch bei gleicher Siliziumfléche eine Verdopplung der
Sperrspannung mit einer Verdopplung des R]*)S(On) und somit der Leit-
verluste einhergeht. Dieser Tatsache wird durch den Gewichtungsfaktor
fpss = 1 in Abb. 2.21 b) Rechnung getragen.*

3 Bei Bauelementen mit ohmscher Verlustcharakteristik (Leitwiderstand des
MOSFETS, dquivalenter Serienwiderstand von Spule oder Kondensator) ist die Qua-
dratsumme wegen Py = Ry I? proportional zur Gesamtverlustleistung.

4 Es ist anzumerken, dass gegenwirtig (2010) keine Super-Junction-MOSFETs
mit Sperrspannungen grofter 900V kommerziell erhaltlich sind.
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Abb. 2.22 zeigt die Gesamtstrombelastungen der Spulen und Kon-
densatoren. Demgemaéfs sind beim kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzsteller
geringe Verluste der Induktivitit L zu erwarten. Beim Cuk-Konverter
ist wegen des kapazitiven Emnergietransfers mit einer hohen Gesamt-
strombelastung der Kondensatoren zu rechnen.
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Abb. 2.21: Normierte Summe der Effektivwerte der Schalterstrome
des Hochsetz-Tiefsetzstellers (1), des Tiefsetz-Hochsetzstellers (2), des
Inverswandlers (3) und des Cuk-Konverters (4) ohne a) und mit b)
Gewichtungsfaktor Spgs = 1 zur Bertiicksichtigung der unterschiedli-
chen Schaltersperrspannungen.
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Abb. 2.22: Normierte Summe der Effektivwerte der Spulenstréome
a) und Kondensatorstrome b) des Hochsetz-Tiefsetzstellers (1), Tief-
setz-Hochsetzstellers (2), Inverswandlers (3) und Cuk-Konverters (4).

Fazit

Fiir geringstmagliche Halbleiterverluste stellt der kaskadierte Hochsetz-
Tiefsetzsteller mit Spannungszwischenkreis die beste Losung unter den
untersuchten Schaltungskonzepten dar. Den besten Kompromiss von
Halbleiterverlusten und Verlusten in den passiven Bauelementen zum
Gesamtbauvolumen, das im Wesentlichen durch die passiven Kompo-
nenten dominiert wird, bietet jedoch der kaskadierte Tiefsetz-Hochsetz-
steller mit Stromzwischenkreis.
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2.3 Entlastungsnetzwerke

Eine Reduktion der Schaltverluste der erlduterten Wandler-Topologien
lasst sich dadurch erreichen, dass durch eine &ufere Beschaltung vor
dem Ein- bzw. Ausschalten der Schalter S; ein giinstiger Zustand ge-
schaffen wird, so dass der eigentliche Schaltvorgang unter Nullspan-
nung und/oder Nullstrom erfolgen kann (weiches Schalten) wobei nur
sehr geringe Schaltverluste entstehen. Diese dufere Beschaltung, allge-
mein auch aktives Entlastungsnetzwerk genannt, besteht dabei in der
Regel aus Resonanzinduktivitéiten und -kondensatoren und Hilfsschal-
tern, welche die in Abschnitt 2.2 vorgestellten Wandler erweitern — im
Idealfall ohne deren Funktionalitdt zu beeinflussen. Ein weiterer Vor-
teil besteht darin, dass wegen der beim weichen Schalten reduzierten
Steilheit der Spannungs- und Stroménderungen iiber den Schaltern die
elektromagnetische Stéraussendung verringert wird.

Jedoch bringt diese Art der Verlustreduktion mehrere Nachteile und
neue Probleme mit sich. Zum einen erhoht sich wegen des Zusatzauf-
wands an Bauteilen und Ansteuerlogik die Komplexitit des Wandlers
und damit auch die Fertigungskosten und Zuverlassigkeit. Zum anderen
ermoglicht das Entlastungsnetzwerk meist nur innerhalb eines begrenz-
ten Spannungs- oder Leistungsbereichs ein (vollstdndiges) Nullspan-
nungsschalten (Zero Voltage Switching, ZVS) bzw. Nullstromschalten
(Zero Current Switching, ZCS) und es entstehen im Entlastungsnetz-
werk zusétzliche Leit- und Schaltverluste.

Ob der Mehraufwand, der durch Einsatz des Entlastungsnetzwerks
entsteht durch eine ausreichende Verbesserung des Wirkungsgrads ge-
rechtfertigt wird, ist abhéngig von verschiedensten Parametern, wie die
Wahl der fiir die Schalter S; eingesetzten Halbleiter oder der Schalt-
frequenz fsw des Wandlers, und kann, falls eine Pradiktion angestrebt
wird, nur mit ausfithrlichen analytischen Modellen zur Berechnung der
Verluste und Volumina der Bauteile geklért werden.

Im Folgenden werden daher zundchst die wichtigsten Vertreter und
Prinzipien der Entlastungsnetzwerke vorgestellt und die Dimensionie-
rungsvorschriften und allgemeinen Modelle zur Berechnung der Bauteil-
belastungen hergeleitet, wobei als Basis der kaskadierte Tiefsetz-Hoch-
setzsteller dient, der in Abschnitt 2.2.4 als vielversprechender Ausgangs-
punkt fiir einen kompakten und effizienten Wandler identifiziert wurde.
Ein ausfiihrlicher Vergleich der mit den vorgestellten Konzepten erreich-
baren Effizienz und Leistungsdichte findet sich in Abschnitt 4.5.
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2.3.1 Auxiliary Resonant Commutated Pole
(ARCP) Konverter

Beim Auxiliary Resonant Commutated Pole (ARCP) Konzept wird,
wie in Abb. 2.23 dargestellt, pro Halbbriickenzweig ein aktives Entlas-
tungsnetzwerk hinzugefiigt, jeweils bestehend aus einer Resonanzinduk-
tivitdt Ly ;, zwei Resonanzkondensatoren Cy; parallel zu den Haupt-
schaltern S; und zwei Hilfsschaltern Sy ; mit Seriendioden D; um einen
bidirektional sperrenden Schalter zu realisieren. Dieser bidirektionale
Schalter ist mit dem geteilten Ein- bzw. Ausgangskondensator verbun-
den, so dass nach Einschalten eines Hilfsschalters die halbe Spannung
U, bzw. U, an die Resonanzinduktivitét Ly ; angelegt wird und ein re-
sonantes Umschwingen der Spannungen an den Kondensatoren Cy ; ein-
geleitet wird. Nach Abschluss des Umschwingvorgangs kann der Haupt-
schalter S; verlustarm unter Nullspannung eingeschaltet werden.

Neben der von Lockwood 1983 vorgestellten Grundidee [63] sind
weitere Abwandlungen des ARCP bekannt, die sich vor allem in der
Art der Realisierung des bidirektionalen Schalters unterscheiden, wie
beispielsweise antiparallel geschaltete Thyristoren [64], zwei antiseriell
geschaltete IGBTs oder MOSFETs [65] oder die in Abb. 2.23 darge-
stellte Variante [66], bei der fiir die beiden Hilfsschalter wahlweise auch
ein Halbbriickenmodul eingesetzt werden kann.

Funktionsprinzip fiir den Tiefsetzbetrieb

Im Tiefsetzbetrieb bei P > 0 wird der Schalter S; getaktet und der
Schalter S5 zur Synchrongleichrichtung genutzt. Zu Beginn der Schalt-
periode wird zunéichst der Schalter Sy ausgeschaltet (vgl. Abb. 2.24,

U, U,
+ +
2¢, S, Cu Cs 8 26,

1 3
'L' D, R L2 b, .L.
Lxl L Lx2
.

D, T~ %%352 Sy = =7 D,
2C, Se  C, ,—'L J'—_ Cu Sk 26,

Abb. 2.23: Auxiliary Resonant Commutated Pole (ARCP).
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Abb. 2.24: Timing-Diagramm zur Ansteuerung der Schalter des
ARCP-Konverters im Tiefsetzbetrieb und P > 0.
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Abb. 2.25: Ersatzschaltbild des ARCP fiir den Entlastungsvorgang
im Tiefsetzbetrieb bei P > 0.
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t = tg), bevor der Schalter S; eingeschaltet wird (¢ = ¢2) und den
Laststrom tibernimmt, der bei kontinuierlich gefiihrten Strom in L und
bei Vernachléssigung des Stromrippels dem Mittelwert Iy, avg = I2 ent-
spricht. Ohne Entlastungsnetzwerk wiirde der zu schaltende Laststrom
innerhalb der Totzeit t5 —t; zunichst durch die inverse Diode des MOS-
FETs Sy weitergefiihrt. Dadurch wiirde die Spannung iiber dem Schal-
ter S7 beim Einschalten des Schalters den vollen Wert der Eingangs-
spannung U; aufweisen und die inverse Diode des Schalters Sy miisste
hart, d.h. verlustbehaftet abgeschaltet werden. Mit dem aktiven Entlas-
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tungsnetzwerk kann dafiir gesorgt werden, dass das Einschalten von S
unter Nullspannung erfolgen kann. Abb. 2.25 zeigt ein Ersatzschalt-
bild fiir die Entlastungssequenz beim Einschalten im Zeitintervall
ty <t < tg, die in folgende Schritte eingeteilt werden kann:

® Ausgangssituation, t < to: Der Laststrom I, wird durch den Schal-
ter Sy gefithrt (Synchrongleichrichtung), die Spannungen an den Haupt-
schaltern betragen demnach ugs = 0V und ug; = U;. Beide Hilfsschal-
ter sind gedffnet, der Resonanzstrom i, ist Null, so dass die Sperrspan-
nung an Sy; den Wert ugy; = Uy = Uy/2 annimmt.

® Zeitintervall tg < t < t1: Im Zeitpunkt ¢ty wird der Schalter S,
gedffnet und der Hilfsschalter Sy; geschlossen. Die inverse Diode des
Schalters S5 {ibernimmt den Laststrom Ij, zunéchst abrupt. Die Span-
nung an der Resonanzinduktivitét uyx; = Ux — ugs = Uy bewirkt einen
linearen Stromanstieg in Lyi; der Laststrom wird vom Resonanzkreis
iibernommen und der Strom in der inversen Diode des Schalter Sy fallt
bis zum Ende des Intervalls linear ab.

® Zeitintervall t1 < t < tg: Ist der Strom igy im Zeitpunkt #; auf
Null gefallen, sperrt die inverse Diode des Schalters S;. Der weiter an-
steigende Resonanzstrom i, bewirkt ein resonantes Umschwingen der
Spannungen an den Kondensatoren Cy; und Cys bei einer Resonanz-
halbperiodendauer von Ty = mv/2Cx Ly = t3 — 1.

® Zeitintervall to < t < t3: Im Zeitpunkt ¢t5 (Ende der Resonanz-
halbperiode) hat die Spannung am Kondensator Cys ihren Maximal-
wert erreicht. Im Idealfall entspricht diese der doppelten Spannung Uy,
also der Spannung Ui, so dass die Spannung an Cy; Null ist und der
Schalter S7 unter Nullspannung verlustarm eingeschaltet werden kann
(ZVS). Ab diesem Zeitpunkt liegt an Ly; die Spannung ury; = —Ux
und der Strom iy klingt bis zum Ende des Intervalls linear ab wéhrend
der Laststrom I1, vom Schalter S; iibernommen wird.

® Endzustand, t = t3: Zum Zeitpunkt t3 erreicht der Resonanzstrom
ix den Wert Null und der Laststrom wird vollstdndig vom Schalter S;
gefithrt; die Entlastungssequenz ist abgeschlossen und der Schalter S
bleibt entsprechend dem Tastgrad D eingeschaltet, bis im Zeitpunkt ¢4
das Ausschalten erfolgt.

Die Entlastungssequenz beim Ausschalten des Schalters S be-
ginnt im Zeitpunkt ¢4 und kann in folgende Schritte unterteilt werden:

® Ausgangssituation, t3 < t < ty: Der Laststrom I wird vom Schal-
ter S7 gefiihrt, die Spannungen an den Hauptschaltern sind ug; = 0V
und ugy = Uy, die Diode Dy; sperrt und der Resonanzstrom iy ist Null.
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® Zewtintervall t4 <t < ts5: Im Zeitpunkt t4 werden der Hauptschal-
ter S; und der Hilfsschalter Sy; gedffnet. Das Offnen von Sy erfolgt
unter geringen Verlusten, da die Spannungsénderung am Schalter wih-
rend des Schaltvorgangs durch den parallel geschalteten Kondensator
Cyx1 begrenzt und die Spannung {iber dem Schalter dadurch auf einem
niedrigen Wert gehalten wird. Nach Abschluss des Schaltvorgangs ladt
der Laststrom I, den Resonanzkondensator Cy; und entlddt Cys. Die
Spannungsidnderung an den beiden Kondensatoren erfolgt wegen des im
Zeitintervall als konstant angenommenen Laststroms linear.

® Endzustand, t = t5: Im Zeitpunkt t5 ist der Kondensator Cyo voll-
stdndig entladen und die inverse Diode des Schalters Sy beginnt zu
leiten. Kurz darauf kann auch der zur Synchrongleichrichtung genutzte
Schalter Ss spannungslos eingeschalten werden.

Dimensionierung

Mit dem beschriebenen Ablauf der Entlastungssequenz lasst sich die
Zeitfunktion des Resonanzstroms angeben,

Uy

t

2L 0<t<ty
U, /20 . t—1t

I+ — - 8in ———= t1 <t<t

ia=14 " 2V L V2C.L, fir > (263

Ui

Iy, — t—t to <t<t

L 2Lx( 2) 2 > 3

0 sonst ,

wobei die Zeitpunkte t; = Tyf, to = Ty + Ty und t3 = 2T + Ty als
Funktion der Stromanstiegszeit

217, Ly
T =
£ U

und der Dauer des Umschwingvorgangs

TX = tg - tl = T/ QCXLX 2.65

angegeben werden kénnen. Die Resonanzbauelemente des Entlastungs-
netzwerks miissen derart ausgewéhlt werden, dass die Dauer des Um-
schwingvorgangs T grofer ist als die Summe der wiahrend des Zeitinter-
valls t; < t < to zum Ausschalten des Schalters So und zum Einschalten
des Schalters S7 notigen Schaltzeiten.

2.64
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Da von einer Vorgabe von Ty und (2.65) lediglich das Verhéltnis zwi-
schen den Grofen Cy und Ly ableitbar ist, ist fiir eine explizite Losung
ein weiteres Kriterium erforderlich. Es bietet sich an, die Resonanzbau-
elemente derart zu bestimmen, dass die Leitverluste®

ts 4L
Econa = in%xl (t)dt = Ry = I]ij + T/ 2CXLX . Iﬁ—i—

t=0 3U1
2.66
2 [ R
HACULL, + U [ |

die im nicht idealen Entlastungsnetzwerk mit effektivem Widerstand Ry
entstehen, minimal sind. Zur Berechnung dieser Werte wird zunéchst
(2.65) nach Cy aufgelést und in (2.66) eingesetzt. Ein anschliefendes
Ableiten nach Ly und Lésen der Gleichung

dEcond =R ﬁ . 2TX2U1]L . T;:’U% ; 0 267
dL *\ 30U, n2 L2 4m2L3 :
liefert -
L, =0.442.T, - Tl
IL 2.68
C,=0.115-T, - = .
Ui

Aus (2.68) ist ersichtlich, dass die optimalen Bauteilwerte vom Arbeits-
punkt Uy, I1, abhingen und ein Kompromiss getroffen werden muss.
Vorteilhaft ist die Auslegung fiir den maximal zu entlastenden Strom
I1, = Imax und die mittlere Spannung Uy = (Upin + Umax)/2,

L,=0221-T,- M
Imax 2.69
Cy=0.230-T - ——>— .
Umin + Umax
Mit (2.63) lésst sich aukerdem der Mittelwert
T, 27 Uy
Iixtavg = = | 1 I 2.70
Ll ave T, < L+7TU1 L+7TZX>

5 Die vorgestellte Art der Auslegung gibt einen guten Ausgangspunkt fiir die
Wahl der Resonanzbauelemente an. Fiir eine verlustoptimale Auslegung sollten zu-
satzlich die Schaltverluste der Haupt- und Hilfsschalter sowie parasitdre Elemente,
wie die Ausgangskapazitiat der Hauptschalter beriicksichtigt werden.

70



und der Effektivwert

T. [ 4Z, 2U, U
T s = B+ IR+ =1 L 2.71
Lx1,rms \/ (37TU1 + If + A L+8Z2>

des Resonanzstroms bestimmen, wobei Zy = /Ly/2Cx die Impedanz
des Resonanzkreises bezeichnet und I, = P/(vU;) gilt.

Einschrinkungen und parasitire Effekte

Fiir den funktionsgeméfen Betrieb des Entlastungsnetzwerks muss der
Tastgrad D der Hauptschalter so weit eingeschrinkt werden, dass sich
der Resonanzstrom iy ; entsprechend Abb. 2.24 auspridgen kann.

ts —tq ty

<D<1-:2 272
T, ST

In der Realisierung nach [66] ist der nutzbare Bereich des Tastgrads
0.04...0.78. Beim untersuchten kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzsteller ist
diese Einschrankung im Wesentlichen bei Spannungsgleichheit von Be-
deutung. In diesem Fall ist es erforderlich, beide Halbbriicken zu takten;
jeweils mit einem Tastgrad, der ausreichend Zeitreserve fiir die Entlas-
tungssequenz bietet,.

Bei der Beschreibung der Funktionsweise und der Dimensionierung
wurden die Verluste des Entlastungsnetzwerks bisher vernachléssigt.
Bei einer Realisierung des ARCP muss sichergestellt werden, dass beim
Start der Resonanzschwingung gentigend zusétzliche Energie in Ly; ge-
speichert ist, so dass die Verluste des Entlastungsnetzwerks ausgeglichen
werden und somit das Umschwingen der Spannungen an den Resonanz-
kondensatoren im Zeitpunkt 3 vollstandig abgeschlossen werden kann.
Erreicht werden kann dies, indem der Schalter S; zu einem spéteren
Zeitpunkt als ¢; abgeschaltet wird [66] (vgl. auch Abb. 2.24).

Weiterhin kénnen durch das Entlastungsnetzwerk die Schaltverluste
nicht vollstdndig verhindert werden. Zum einen erfolgt das Einschalten
der Hilfsschalter nicht verlustlos, da diese Schalter zwar stromlos ein-
geschaltet werden, jedoch beim Einschaltvorgang die in der Ausgangs-
kapazitdt des Schalters aufgrund der anliegenden Sperrspannung ge-
speicherte Energie vernichtet werden muss (vgl. Abschnitt 4.1.1). Zum
anderen wird durch das Ausschalten des Hauptschalters S; im Zeit-
punkt t4 das Laden der Ausgangskapazitdt des Hilfsschalters Sy iiber
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die Resonanzinduktivitit eingeleitet, wobei ebenfalls Verluste entste-
hen. Eine Méglichkeit zur Reduktion dieser Verluste ist der Einsatz von
sdttigbaren Resonanzinduktivititen, der in Abschnitt 2.3.2 beschrieben
wird.

Zusatzlich treten beim Sperren der inversen Dioden der Hauptschal-
ter, z.B. der inversen Diode des Schalters S; bei ¢t; und beim Sperren der
Dioden des Entlastungsnetzwerks, z.B. der Diode Dy; zum Zeitpunkt 3
Riickwértserholverluste auf [67]. Beim Entlastungsnetzwerk kénnen die
Riickwartserholverluste durch den Einsatz von schnellen Dioden weitge-
hend vermieden werden. Jedoch weisen die inversen Dioden der Haupt-
schalter oftmals ein nachteiliges Riickwartserholverhalten auf, das bei
der Verlustberechnung beriicksichtigt werden sollte. Ein Modell zur Be-
rechnung der Riickwértserholladung @, der inversen Dioden der Schal-
ter S; wird in Abschnitt 3.3.2 hergeleitet und analytische Formeln zur
Abschéatzung der Riickwértserholverluste finden sich in Abschnitt 4.1.2.

Zuletzt ist die ungleichméfige Strombelastung am Mittelabgriff der
geteilten Kondensatoren Cy, C5 als Nachteil anzufithren. Je nach Be-
triebsart (Hochsetzen oder Tiefsetzen und der Richtung des Leistungs-
transfers) wird jeweils nur ein einzelner Hilfsschalter Sy ; getaktet und
der Resonanzstrom weist stets dieselbe Flussrichtung auf. Dadurch wird
eine allméhliche Anderung der Mittelpunktspannung zu Werten un-
gleich der halben Betriebsspannung bewirkt, der durch eine zusétzliche
Symmetrierschaltung entgegengewirkt werden muss [66].

Schaltungsvarianten

Eine Méglichkeit zur Umgehung der Aufteilung der Kondensatoren C
und C5 in eine Reihenschaltung bietet die Schaltung nach Abb. 2.26,
bei der die erforderliche halbe Spannung von U; bzw. Uy durch einen
Autotransformator mit Ubersetzungsverhiltnis 1:1 erzeugt wird [68].
Der Resonanzstrom 4rx; wird hier jedoch zusétzlich durch den Auto-
transformator gefiihrt und teilt sich zu gleichen Teilen auf den Hilfs-
schalter und die zusétzliche Hilfsdiode auf. Vor allem bei hohen Schalt-
frequenzen stellt der Autotransformator ein limitierendes Element der
Schaltung dar, dessen Verluste trotz des hochfrequenten Resonanzstroms
mit hohem Spitzenwert gering gehalten werden miissen.

In [66] werden weitere Varianten des ARCP-Konzepts vorgeschlagen
und verglichen, unter anderem der ARCP++, bei welchem mittels Un-
terteilung der Kondensatoren C7 und C5 in drei Segmente und hartem
Abschalten der Hilfsschalter eine kiirzere Gesamtdauer des Entlastungs-
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Abb. 2.26: Auxiliary Resonant Commutated Pole (ARCP) Konver-
ter mit Autotransformatoren zur Erzeugung der Versorgungsspan-
nung der Entlastungsnetzwerke.

vorgangs erreicht wird. Weiterhin wird der Auxiliary Resonant Pole
(ARP) beschrieben, bei dem die Einschrinkung im Tastgrad ebenfalls
geringer ausgeprigt ist als beim ARCP. Jedoch besitzt der ARP we-
gen der hoheren Stromeffektivwerte im Resonanzkreis kaum praktische
Bedeutung [66].

2.3.2 Snubber Assisted Zero Voltage and
Zero Current Transition (SAZZ) Converter

Ein dem ARCP verwandtes Konzept zur Entlastung der Hauptschalter
S; wird beim Snubber Assisted Zero Voltage and Zero Current Transi-
tion (SAZZ) Converter [69] angewandt, bei dem, wie in Abb. 2.27
dargestellt, jeweils parallel zu den Hauptschaltern eine Reihenschal-
tung eines Resonanzkondensators Cyx ; mit einer Diode D, ; eingefiihrt
wird. Mit einer durch das Einschalten des zugehorigen Hilfsschalters
Sk,; ausgelosten Resonanzschwingung zwischen der Induktivitat Ly ;
und dem Kondensator Cy ; kann die Spannung iiber dem Hauptschalter
auf Null gebracht werden. Der Hauptschalter kann im Anschluss wie
beim ARCP-Konzept unter Nullspannung eingeschaltet werden. Eine
vergleichbare Schaltung beinhaltet auch das friiher in [70] vorgeschla-
gene und beschriebene Entlastungsnetzwerk.

Die Entlastungssequenz vor Einschalten des Hauptschalters im Zeit-
punkt ¢o entspricht der des ARCP-Konverters, mit der Ausnahme, dass
anstelle beider Resonanzkondensatoren des Briickenzweigs nur der dem
zu entlastenden Hauptschalter parallele Resonanzkondensator umgela-
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Abb. 2.27: Snubber Assisted Zero Voltage and Zero Current Transi-
tion (SAZZ) Konverter, mit geteiltem Kondensator C; zur Einstellung
der Versorgungsspannung des Entlastungsnetzwerks.

den werden muss. Daher ist bei Dimensionierung des SAZZ-Konverters
fiir die gleiche Dauer der Resonanzhalbperiode T im Vergleich zu (2.69)
die doppelte Kapazitat Cy erforderlich und es folgt

L, =0.221 .TX.M
Imax 2.73
Cy=0460-T ——2
Umin + Umax

Weiterhin behalten (2.70) und (2.71) ihre Giiltigkeit und der Mittel-
und Effektivwert des Resonanzstroms lassen sich fiir P > 0 und v <1
wie beim ARCP mit

Ty 27 Uy
Iistave = — (I, + =12 + — | |, 2.74
Laxl,ave Tp(L+7TU1L+7rZX)
T, [ AZ 2U, U2
Tixtrms = 4| — B2 4 — 2.7
bt \/Tp (37TU1 Lty et 8Z§> >

berechnen, wobei jedoch die fiir die Resonanzhalbperiode und die cha-
rakteristische Impedanz Z, angepasste Werte,

I. 2.76
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einzusetzen sind. Die zusétzliche Diode D.; fiihrt wahrend to <t < #;
und to <t < t3 den Resonanzstrom iy (¢) und wihrend ¢; <t < t3 den
Laststrom Ir,, so dass sich Mittel- und Effektivwert angeben lassen mit

T (27,
IDcl,avg = Ti (7TU1 Iﬁ + IL>
P
T, [ AZ 217
Il rms = 4] = 342,
bet, \/Tp (37rU1 L L)

Alternative Spannungsversorgung der Entlastungsnetzwerke

In [59] wird fiir den SAZZ-Konverter eine alternative Moglichkeit zur
Erzeugung der Hilfsspannungen U, der Entlastungsnetzwerke vorge-
schlagen, die aber auch beim ARCP anwendbar ist. Wie in Abb. 2.27
dargestellt, konnen beispielsweise die Hilfsspannungen der den Schal-
tern Ss und Sy zugeordneten Entlastungsnetzwerke auch von Seite 1
des Wandlers bezogen werden, wodurch die Aufteilung des Kondensa-
tors Cy entfillt. Die optimale Wahl ist dabei abhéngig vom Betriebss-
pannungsbereich und vom Spannungsiibersetzungsverhéltnis. Damit ei-
ne vollstindige Entladung der Resonanzkondensatoren und Nullspan-
nungsschalten sichergestellt werden, muss dafiir gesorgt werden, dass in
jedem Arbeitspunkt
iU, <Ua <y

0 < Uxe < 3U1
31Uz < Uys < Us
0 < Uxs < 43U

2.78

gilt.

Eine weitere Moglichkeit stellt die Anordnung der Resonanzindukti-
vitdten nach Abb. 2.28 dar [71], bei der jeweils zwei der Induktivititen
Ly ; zu Ly12 und Ly34 zusammengefasst und in Reihe zur Induktivitét
L geschaltet werden. Hinsichtlich der Erzeugung der Hilfsspannungen
der Entlastungsnetzwerke verhélt sich die Schaltung wie bei einer direk-
ten Anbindung der Resonanzinduktivitdten an die Betriebsspannung Uy
bzw. Us, da bei einer typischen Dimensionierung Ly ;; > L gilt. Vor-
teilhaft ist hierbei, dass die Teilung der Kondensatoren C; und C5 ent-
fallt und die Resonanzinduktivitdten und die Induktivitdt L magnetisch
integriert werden kénnen. Allerdings wird durch diese Wahl der Hilfss-
pannungen (Anbindung des Entlastungsnetzwerks an die Spannung der
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gegeniiberliegenden Halbbriicke) der Bereich, in dem eine vollstédndige
Entlastung erreicht wird, auf 1/2 < v < 2 eingeschrénkt.

Einsatz von sittigbaren Resonanzinduktivititen

Ein weiteres durch die Nichtidealitdten der Halbleiter verursachtes Pro-
blem zeigt sich beim Abschalten des Hauptschalters S; im Zeitpunkt .
Wie in Abb. 2.24 dargestellt, ist die Ausgangskapazitit des Hilfsschal-
ters Sy; dann entladen und muss, nachdem der Schalter S; zum Zeit-
punkt t5 vollstdndig gesperrt hat, die Sperrspannung Uy — Uy = Uy /2
aufnehmen. Die durch Abschalten des Hauptschalters S; am Resonanz-
kondensator Cy; auftretende Spannungsénderung regt damit den Seri-
enschwingkreis bestehend aus Resonanzinduktivitdt Ly; und den para-
sitdren Kapazititen des Hilfsschalters Sy; und der Diode Dy zu einer
hochfrequenten Schwingung an.

Wie in [72] gezeigt wird, konnen die durch die Schwingung entstehen-
den Verluste und Stérungen durch den Einsatz séttigbarer Resonanzin-
duktivitéten Ly ; deutlich verringert werden. Fiir den Sattigungsstrom
wird dabei ein derart niedriger Wert gewihlt, dass die Amplitude der
unerwiinschten Stromschwingung auf ein tolerierbares Maf begrenzt,
die eigentliche Resonanzschwingung wihrend ¢; < t < t2 jedoch nicht
wesentlich beeintrachtigt wird.

Abb. 2.28: Ausfithrungsvariante des Snubber Assisted Zero Voltage
and Zero Current Transition (SAZZ) Konverter.
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2.3.3 Synchronous Resonant DC Link
(SRDCL) Konverter

Ein weiteres Konzept mit dem ein Nullspannungsschalten der Haupt-
schalter erreicht werden kann, stellt der Synchronous Resonant DC Link
(SRDCL) [73] dar. Wie in Abb. 2.29 dargestellt, wird hierzu der Zwi-
schenkreiskondensator an den Halbbriicken ersetzt durch einen Reso-
nanzkondensator Cy ;. Uber die zusétzliche Hilfsschaltung bestehend
aus einem Hilfsschalter Sy ;, einer Hilfsdiode Dy ;, der Resonanzinduk-
tivitdt Ly, und einem weiteren Resonanzkondensator C.; kann nach
Offnen des Hilfsschalters eine Resonanzschwingung ausgelost werden,
so dass die Spannung iiber dem Resonanzkondensator Cy ; auf Null ge-
bracht wird und beide Hauptschalter spannungslos geschaltet werden
koénnen.

Funktionsprinzip fiir den Tiefsetzbetrieb

Die Entlastungssequenz lasst sich im Tiefsetzbetrieb fiir P > 0 in fol-
gende Zeitintervalle unterteilen.

® Ausgangssituation, t < to: Vor Beginn der Schaltperiode bei t = ¢
ist der Hauptschalter S; gedffnet und der Strom durch die Induktivitét
L 13uft iiber den geschlossenen Hauptschalter S, oder dessen inverse
Diode frei. Der Hilfsschalter Sy ist geschlossen und der Resonanzstrom
itx1 = Ip < 0 zirkuliert im Entlastungsnetzwerk iiber die Bauelemente
L1, Dy und Sy (vgl. auch Abb. 2.30). Weiterhin soll davon ausge-
gangen werden, dass alle dynamischen Ausgleichsvorgéinge abgeschlos-

18, L Sx

Dxli chl ot CczT lez
>— .

iI_xl Lxl s S LX2 *
U, |51 |51 U
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Abb. 2.29: Synchronous Resonant DC Link (SRDCL) Konverter.
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Abb. 2.30: Zeitverlauf der Zwischenkreisspannung und des Reso-
nanzstroms beim Synchronous Resonant DC Link (SRDCL).

sen sind, d.h. der Resonanzkondensator C.; ist iiber den geschlossenen
Hilfsschalter entladen und die Spannung an Cy; betrigt ucx; = Us.

® Zeitintervall tg < t < t1: Zu Beginn der Schaltperiode (t = tg)
wird der Hilfsschalter Sy; gedffnet. Da der Resonanzstrom nun nicht
mehr im Entlastungsnetzwerk zirkulieren kann, beginnt ein resonantes
Entladen des Kondensators Cy; tiber L.

®Zeitintervall t1 < t < to: Bei t = ty ist Cxy vollstdndig entladen
und die inversen Dioden der Hauptschalter S; und S5 beginnen zu lei-
ten. Die Spannung an Ly betrigt U; —ucyx1 = U und der Strom in Ly
steigt linear an. Bis zum Nulldurchgang des Stroms kann der Haupt-
schalter S7 wegen der leitenden inversen Diode strom- und spannungs-
los eingeschalten werden. Nach dem Stromnulldurchgang iibernimmt
der Hauptschalter S; den Strom von der inversen Diode des Schalters
So, bis im Zeitpunkt to Schalterstrom und Resonanzstrom den gleichen
Wert wie der Laststrom 1, aufweisen.

® Zeitintervall to <t < t3: Im Zeitpunkt t5 sperrt die inverse Diode
des Schalters S, worauf Cy; resonant iiber Ly, geladen wird bis die
Spannung ucy; im Zeitpunkt t3 die der Eingangsspannung U; erreicht.

® Zeitintervall t3 < t < t5: Ohne den Kondensator C.; wiirde sich
die Resonanzschwingung mit einer Kreisfrequenz wy = 1/4/Cx; Ly fort-
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setzen bis (bei vernachlissigten Verlusten) die doppelte Spannung Uy
erreicht ist. Die dadurch drastisch gesteigerte Anforderung an die Sperr-
spannungsfestigkeit der eingesetzten Halbleiter kann durch den zusétz-
lichen Kondensator C.; abgemildert werden. Mit Kondensator C.; wird
die inverse Diode des Hilfsschalters Sy im Zeitpunkt ¢3 in Vorwértsrich-
tung gepolt, beginnt zu leiten, und der Resonanzstrom teilt sich auf die
beiden Kondensatoren Cyq und C.; auf, wodurch sich die Kreisfrequenz
der Schwingung auf w; = 1/4/(Cx1 + Cc1)Lyx1 dndert und die im Zeit-
punkt ¢4 erreichte maximale Spannung k - U; reduziert wird. Weiterhin
kann wahrend dieses Zeitintervalls, beispielsweise im Zeitpunkt ¢4, der
Hilfsschalter Sy; als Vorbereitung auf die néchste Entlastungssequenz
wieder geschlossen werden. Dies erfolgt wegen der leitenden inversen
Diode unter Nullspannung.

® Zeitintervall ts5 < t < tg: Im Zeitpunkt t5 hat die Spannung iiber
Cy1 wieder den Wert der Eingangsspannung U; erreicht und die Span-
nung wird wegen des nun wieder geschlossenen Hilfsschalters auf Uy ge-
klemmt. Der Resonanzstrom, der sich im Zeitpunkt t5 eingestellt hat,
zirkuliert bis zum Ende des Intervalls durch L,i, Dy und Syq.

®Zeitintervall t¢ < t < Tp: Vor Abschalten des Schalters S; zum
Zeitpunkt t7 kann durch Offnen des Hilfsschalters bei tg eine erneute
Entlastungssequenz gestartet werden, mit vergleichbaren Ablauf wie fiir
to <t <tg.

Dimensionierung

In der Praxis muss der Resonanzstrom zum Zeitpunkt ¢35 einen iiber
dem Laststrom iy, liegenden Mindestwert Iy; aufweisen, um ein weiches
Schalten in jedem Arbeitspunkt zu gewéhrleisten und die Verluste im
Entlastungsnetzwerk auszugleichen. Der Mindestwert Iy kann dabei
wahrend t; < t < t3 durch Schliefen beider Hauptschalter S; und S5
eingestellt werden (vgl. Abb. 2.30).

Die Dimensionierung folgt aus einem Kompromiss zwischen Span-
nungsiiberh6hung im Zeitintervall t3 < t < t5 und Gesamtdauer Ty,
der Entlastungssequenz, die dominiert wird von der Dauer des Zeitin-
tervalls

ty —ty = = T 2.79

wi (Caq +Ca) Ly
Entweder ist mit erhohter Spannungsbelastung der Halbleiter oder mit
einer Einschriankung des Tastgrads zu rechnen, also des Betriebsspan-
nungsbereichs in dem weiches Schalten erméglicht wird. In [73] werden
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Formeln hergeleitet die diesen Sachverhalt verdeutlichen. Zum einen
kann die Gesamtdauer

Tiim = (t5 —to) — (t2 — t1) =

1 1
= — (2 arctan — + 7v1 + a)
I

wo

2.80

der Resonanzvorgédnge und zum anderen der Spannungsiiberhhungs-
faktor

k=1+ 2.81
14+a
angegeben werden, wobei
LT, T
= wp - M T = 27—
1 0
2.82
Ce
a=—
Cx

gilt. Gleichung (2.81) kann nach a aufgelost und in (2.80) eingesetzt
werden. Es folgt

T 2 arctan —— + — " ,/1+(2 T/)Q 283
im = — arctan ; T ) - :
: wo 277% wo(k —1) To

Die Zeitdauer 7", in der der Resonanzstrom im Zeitintervall t; < t < to
von 0 auf Iy ansteigt ist bei einer iiblichen Dimensionierung grofer
als Tp, so dass (2.83) mit Hilfe der Kleinwinkelndherung und durch
Vernachlassigung des Faktors 1 unter der Wurzel mit
2 T’ 2U, v

™ . L. — M 2.84
T v k=00

ﬂim ~

approximiert werden kann. Bei gegebenem Wert fiir Cy (grofer als die
Ausgangskapazitit der Hauptschalter) kann von (2.84) eine Dimensio-
nierungsvorschrift fiir Ly abgeleitet werden

Unax U2,
x = \R — lim * + =(1 - X7 - .
L Lk — 1T 2(1—k)C Az 2.85
T Tnax T Imax2

Aus (2.81), (2.82) und (2.85) folgt

Tlim Imax ™ — 2(k — 1)
C. = aCy = . —1|Cx . 2.86
c TN T o) U | Ak =102
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Vor- und Nachteile des Schaltungskonzepts

Ein Vorteil des SRDCL ist der verhiltnisméafig geringe Bauteilauf-
wand des aktiven Entlastungsnetzwerks, da pro Spannungsschiene nur
ein einzelner Hilfsschalter bendtigt wird. Dies ist besonders vorteilhaft,
wenn der SRDCL bei einer Vollbriicke oder Dreiphasenbriickenschal-
tung eingesetzt wird. In der beabsichtigten Anwendung fiir die Halb-
briicken des kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers sind jedoch vielmehr
die Leitverluste im Entlastungsnetzwerk von Bedeutung. Diese fallen
beim SRDCL-Konverter wegen der zusétzlichen Bauelemente im Haupt-
strompfad (Dx,; und Sx; bzw. Ly ;) im Vergleich zum ARCP- oder
SAZZ-Konverter deutlich héher aus, so dass diese Konzepte bevorzugt
werden sollten.

Ebenfalls nachteilig ist die Spannungsiiberh6hung am Resonanzkon-
densator Cy ;. Bei typischen Werten des Spannungsiiberhchungsfaktors
von k ~ 1.3 [73] und einer maximalen Betriebsspannung Un,.x=450V
hat dies zur Folge, dass keine 600V-Halbleiter eingesetzt werden kénnen,
wodurch mit erhdhten Verlusten zu rechnen ist.

Zuletzt schrankt der SRDCL den nutzbaren Bereich des Tastgrads
zu sehr ein, so dass speziell bei Spannungsgleichheit (D ~ 1) und im
Start-Up-Betrieb (D ~ 0) kein weiches Schalten mehr gewéhrleistet
werden kann. Wegen der aufgefiihrten Nachteile ist der Einsatz des
SRDCL fiir den zu realisierenden hocheffizienten Wandler nicht ziel-
fiihrend.

2.3.4 Zero Current Transition - Quasi Zero Voltage
Transition (ZCT-QZVT) Konverter

Bei den vorgehend beschriebenen ARCP-, SAZZ- und SRDCL-Kon-
verterkonzepten wird eine aktive Schaltentlastung vorrangig dadurch
erreicht, dass mit Hilfe eines Resonanzkreises die Spannung iiber dem
zu entlastenden Schalter auf Null gebracht wird. Alternativ kann der
Strom durch den zu entlastenden Schalter von einem Resonanzkreis
iibernommen werden, so dass der Schalter im Anschluss stromlos und
somit unter geringen Verlusten geschaltet werden kann.

Den wichtigsten Vertreter dieser Methode stellt der Zero Current
Transition (ZCT) Konverter dar, der erstmals 1964 von McMurray zur
Anwendung bei einem thyristorgesteuerten Wechselrichter vorgeschla-
gen wurde [74]. Basierend auf dieser Schaltungstopologie (Abb. 2.31)
wurden weitere modifizierte, vorteilhaftere Steuerkonzepte vorgeschla-
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Abb. 2.31: Bidirektionaler Zero Current Transition Quasi Zero Vol-
tage Transition (ZCT-QZVT) Konverter mit vier Hilfsschaltern Sx,;
und den aus den Bauelementen Ly,; und Cy,; bestehenden Resonanz-
kreisen.

gen. Beim Improved Zero Current Transition (IZCT) Konverter kénnen
neben den Hauptschaltern auch die Hilfsschalter stromlos geschaltet
werden [75]. Ein weiteres Konzept, das in [76] bei einem Vergleich be-
kannter ZCT-Konzepte als das vielversprechendste identifiziert wurde,
ist das Zero Current Transition - Quasi Zero Voltage Transition (ZCT-
QZVT) Prinzip [77], bei dem zusétzlich zum Nullstromschalten weitest-
gehend ein Nullspannungsschalten der Hauptschalter erreicht wird.

Funktionsprinzip im Tiefsetzbetrieb

Das Timing-Diagramm der Entlastungssequenz des ZCT-QZVT-Kon-
verters nach Abb. 2.31 ist in Abb. 2.32 fiir den Tiefsetzbetrieb und
P > 0 dargestellt. Die Ansteuerung der Hilfsschalter Sy; und Syo er-
folgt derart, dass der Hauptschalter S; in den Zeitpunkten t4 und t7
stromlos geschaltet wird. Dabei werden fiir die Entlastungssequenz
beim Einschalten die nachstehenden Schritte durchlaufen.

® Ausgangssituation, t < to: Zu Beginn ty der Schaltperiode ist der
Strom 11 in der Resonanzinduktivitéiit Ly; (Resonanzstrom) Null; der
Resonanzkondensator Cy; wurde wihrend der vorangegangenen Ent-
lastungssequenz auf eine Spannung in Bereich der Eingangsspannung
Uy geladen. Der Laststrom iy, durch die Induktivitat L lduft iiber den
Schalter S5 oder dessen inverse Diode frei.

® Zeitintervall tg < t < ty: Im Zeitpunkt ¢y wird die Entlastungsse-
quenz zum Einschalten des Schalters S7 mit dem Schliefsen des Hilfs-
schalters Syo eingeleitet. Der Hilfsschalter wird dabei stromlos einge-
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Abb. 2.32: Timing-Diagramm zur Schaltentlastung des ZCT-QZVT-
Konverters im Tiefsetzbetrieb fiir P > 0. Im Einschaltzeitpunkt t9 von
S2 wird der Laststrom I1, vom Resonanzkreis getragen und S2 kann
stromlos geschlossen werden.

schaltet. Jedoch ist die Spannung {iber dem Hilfsschalter zu diesem Zeit-
punkt gleich ucy1, wodurch die in der parasitiren Ausgangskapazitit
des Schalters gespeicherte Energie vernichtet wird. Durch das Einschal-
ten von Sy wird der Resonanzkondensator Cy; der Resonanzindukti-
vitdt Ly, parallel geschaltet. Der Resonanzstrom schlieft sich iiber den
Schalters S; oder dessen inverse Diode. Vor Stromnulldurchgang des
Resonanzstroms muss der zur Synchrongleichrichtung genutzte Schal-
ter Sy geofinet werden (¢t = #1).

® Zeitintervall to <t < t3: Ab t = ty wird der Laststrom iy, allméah-
lich vom Resonanzstrom {ibernommen, bis im Zeitpunkt t3 der Strom
durch die inverse Diode des Schalters S; vollstdndig abgebaut ist und
die Diode sperrt.

® Zeitintervall t3 < t < t4: Der Laststrom 4y, wird vollstdndig vom
Resonanzkreis geliefert. Wird iy, als konstant angenommen, fallt an Ly
keine Spannung ab und die Spannung an Sy ist ug; = Uy + ucy1. Die
Spannung ucyx; am Resonanzkondensator steigt linear an, bis in ¢4 der
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Hauptschalter S; eingeschalten wird. Die Dauer des Zeitintervalls sollte
daher moglichst kurz gehalten werden, damit bei ¢4 eine geringe Span-
nung ug; liber dem Hauptschalter verbleibt.

® Zeitintervall ty <t < t5: Im Zeitpunkt t4 wird der Hilfsschalter Syo
aus- und der Hauptschalter S; eingeschalten. Es sind geringe Einschalt-
verluste zu erwarten, da zum einen stromlos geschaltet wird und keine
Riickwartserholverluste durch hartes Abschalten der inversen Diode des
Schalters S5 entstehen. Zum anderen ist durch das Entlastungsnetzwerk
die Spannung iiber dem Schalter deutlich unter U; reduziert, so dass
annéhernd ein Nullspannungsschalten vorliegt (Quasi-ZVS). Nach Ein-
schalten des Hauptschalters S7 wird der Laststrom nach und nach von
S1 ibernommen.

Mit dem Schlieffen des Hilfsschalters Sy; im Zeitpunkt tg wird die
Entlastungssequenz beim Ausschalten begonnen.

® Zeitintervall tg < t < tg: Da die Schalter S; und Sy; geschlossen
sind, kann ab tg eine Stromschwingung im Resonanzkreis einsetzen.
Nachdem der Resonanzstrom den Laststrom iiberschritten hat, kann
die inverse Diode des Schalters S leiten und der Schalter kann strom-
und spannungslos abgeschaltet werden (t = t7).

® Zeitintervall tg < t < tg: In tg sperrt die inverse Diode des Schal-
ters S; und der Laststrom wird zunéchst einzig vom Resonanzkreis
geliefert. Wird der Laststrom als konstant angenommen, f&llt iiber Ly
keine Spannung ab und die Spannung iiber dem Schalter S; betrégt
uge = Uy — uyx1. Der Resonanzkondensator wird solange vom Laststrom
aufgeladen, bis die Kondensatorspannung gleich der Eingangsspannung
Uy ist (t = to).

® Zewtintervall t9 < t < t10: In tg beginnt die inverse Diode des
Schalters Ss zu leiten. Ab diesem Zeitpunkt wird kein Strom mehr in
den Resonanzkreis eingepriagt und eine weitere Resonanzschwingung
wird ausgelost. Der zur Synchrongleichrichtung genutzte Schalter Ss
kann nun ebenfalls eingeschaltet werden (ZVS).

® Zeitintervall t19 < t < t19: Fiir t > t19 nimmt der Resonanzstrom
einen negativen Wert an und kann durch die inversen Dioden des Hilfs-
schalters Sx; und des Schalters S gefiihrt werden. Wahrend dieser Zeit
kann der Hilfsschalter Sy; ausgeschaltet werden. Bei t = t15 erreicht der
Resonanzstrom den Wert Null, die inverse Diode des Hilfsschalters Sy
sperrt und die Entlastungssequenz ist abgeschlossen.
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Dimensionierung

Die charakteristische Impedanz Z, = /Ly/Cx des Resonanzkreises
muss derart gewidhlt werden, dass der Resonanzstrom bei ¢ = ¢3 und
t = t7 unabhéngig vom Arbeitspunkt des Wandlers einen Wert oberhalb
des Laststroms erreicht. Allerdings ist die Amplitude der Stromschwin-
gung abhéngig vom Startwert der Spannung am Resonanzkondensator
im Zeitpunkt tg bzw. tg, die zu zundchst bestimmt werden miissen.

In einem ersten Schritt kann ein Differentialgleichungssystem aufge-
stellt werden, welches das Verhalten der Schaltung wahrend der Reso-
nanzschwingung beschreibt

d

urx1(t) = Ly - —i1x1(t)
%t 2.87
iLxl (t) - CX . auLxl (t) )

wobei der Serienschwingkreis durch eine extern eingeprégte, von der
Stellung der Schalter Sy, S, Sx1 und Sy abhingige, Spannung

Uy = usxo (t) — Uus9 (t) = ULx1 (t) “+ Ucx1 (t) 2.88

angeregt wird. Im Zeitintervall t9 < t < t19 betriagt Uy = U;. Mit den
Startwerten der Spannung am Resonanzkondensator ucx1(tg) = Uy und
dem Strom in der Resonanzinduktivitit iri(t9) = Ir, kann das Diffe-
rentialgleichungssystem (2.87) geldst und die Kondensatorspannung im
Zeitpunkt o mit

ucxi (to) = ucxi (ti2) =
= Uy + Zy Iy sinwy(t — to) = 2.89
- Ul - ZXIL )

berechnet werden, wobei wy, = 1/+/LxC gilt. Wahrend ¢y < t < tg ist
Ux = 0 und aus (2.87) folgt

 ucxi(to)

7. sinwy (t — to) 2.90

iLx1(t) =

mit dem bei %(tg — tg) erreichten Spitzenwert

Uy
ILxl,pk,on = IL - Z . 291
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Um die Komplexitit der weiteren Berechnungen zu reduzieren, bietet es

sich an den Strom g (t) wihrend to < t < t5 linear zu approximieren.®
Dann folgt fiir die Zeitfunktion des Stroms wéhrend t5 < t < t3
ds t t
it (1) = (t —ta) - 7“)(1( ) = (t—tq)- Lj)d( O)qu 2.92
at |, Zx
und fiir die Spannung am Resonanzkondensator
Uy (1) = —ucxa(to) + —/ZLxl 2.93

Aus (2.92), (2.93) und (2.89) ldsst sich die Spannung am Resonanzkon-
densator zum Zeitpunkt t3 berechnen.

1L.7,)? 1L7,)?
2" _ oy ppz 4+ U2

LA L (D04
2qu1 (to) 2U1 — ILZX

ucxi(t3) = —ucxa(to) +
Wie erwéhnt sollte die Dauer des Zeitintervalls t3 < ¢t < ¢4 moglichst
kurz gehalten werden, damit der Schalter S; bei minimaler Spannung
geschaltet werden kann, so dass ucx1(ts4) = ucxi1(t3) angenommen wer-
den kann. Im Zeitpunkt ¢4 wird 57 eingeschaltet und die Spannung am
Resonanzkreis nimmt wéhrend t4 < t < t; den Wert U, = —U; an.
Unter Berticksichtigung der Startwerte folgt aus der Losung des Diffe-
rentialgleichungssystems (2.87)

Ui + ucxa (t3)

7 sinwy (t — tq) + I, coswy (t — tg) . 2.95

Z.Lxl (t) - -
Unter erneuter Anwendung der oben erwdhnten linearen Approxima-
tion auf (2.95) ldsst sich die Spannung am Resonanzkondensator zum
Zeitpunkt t5 angeben.

I 7,)? 1 I1.7,)?
ucxi(ts) = —Ur+1LZx+ UrZ) +z ULz

201 — ILZx) 22U, — \JU} - 217,

Mit diesem Startwert fiir die Resonanzschwingung ab t¢5, lésst sich
schliefslich der Spitzenwert des Resonanzstroms bei ¢t = ¢7 mit

ucxi(ts)

2.97
Zx

ILxl,pk,oH = -

6 Die lineare Niherung ist zuldssig, da prinzipbedingt |ucyi(to)| > |ucxi(te)]
gilt, wodurch im betrachteten Zeitintervall lediglich der ann&hernd lineare Teil der
sinusférmigen Stromschwingung im Winkelbereich 0 < ¢ < 7/4 durchlaufen wird.
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berechnen. Zur Dimensionierung der Schaltung wird die charakteristi-
sche Impedanz Z, derart gewéhlt, dass der Stromiiberh6hungsfaktor

L ILxl,pk,off o
o 1= — Lxlplofl
Iy

Uy (I Z)? 1 (I Zy)?

ILZe  2Ur—IuZ) 20U, — JUZ — 212

auf ein akzeptables Maf§ begrenzt wird. Ubliche Werte liegen im Bereich
von kog &~ 1.3 [78]. Auflosen der Gleichung nach Zy liefert eine Dimen-
sionierungsvorschrift fiir den ungiinstigsten Fall Uy = Upin, It, = Inax-

Umin 2'Ifoff +1
Imax 2(koﬂ" + 1)2

Beim Einsatz von IGBTs als Schalter S; bis Sy wird als zweites Krite-
rium die Resonanzkreisfrequenz

so lang gewihlt, dass wihrend der Resonanzhalbperiode Ty ~ tg — tg
der Tailstrom vollstdndig abgebaut werden kann [77]. In diesem Fall
lassen sich mit den bekannten Beziehungen fiir wy und Zx aus (2.99)
und (2.100) die Werte der Resonanzbauelemente herleiten

2.98
-1+

Ly = fir k>1 2.99

Umin 2k0ff +1
I '2ﬂkg+1vﬂ
max o , 2101
C. = Imax 2(kof'f + 1) T
T Upmin 7T(2k‘off + 1)

Im Gegensatz zum IGBT miissen beim Abschalten eines MOSFET-
Schalters keine Minoritatsladungstrager ausgerdumt werden, weswegen
T, kiirzer gewéhlt werden kann. Allerdings beeinflussen in diesem Fall
die Ausgangskapazitidten der Haupt- und Hilfsschalter den Entlastungs-
vorgang und der Wert der Resonanzkondensators muss ausreichend grofs
gegeniiber den parasitdren Kapazitaten gewdhlt werden, damit der ge-
wiinschte Verlauf des Resonanzstroms erreicht wird. Mit (2.99) und
Zyx = /Ly /Cx lasst sich Ly in Abhéngigkeit von Cx bestimmen

Unin > (2k 4+ 1)2
L, = : L (2.102)
< > k12’ 0

Imax

Ly =

X -
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Vor- und Nachteile des Schaltungskonzepts

Ein wesentlicher Vorteil der Schaltung, vor allem beim FEinsatz von
IGBTs ist, dass die Hauptschalter stromlos ausgeschaltet werden kon-
nen. Die Autoren von [78] erzielten mit einem IGBT-basierenden ZCT-
QZVT-Konverter bei Uy = 400V, P = 100kW, I, = 125A, fsw = 20kHz
eine 1%-ige Steigerung des Wirkungsgrads.

Allerdings wird kein vollstdndiges Nullspannungsschalten erreicht
und die Leitverluste im Entlastungsnetzwerk fallen im Vergleich zum
ARCP- oder SAZZ-Konverter wegen der beiden Entlastungssequenzen
beim Ein- und Ausschalten des Hauptschalters hoher aus. Auch treten
bei diesem Konzept im ungiinstigsten Fall hohere Spitzenstréme auf
und die Einschrdnkung im Tastgrad ist stérker ausgepragt.
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2.4 Pseudo-Resonanzwandler

Die im Abschnitt 2.3 vorgestellten aktiven Entlastungsnetzwerke weisen
den erheblichen Nachteil auf, dass ergénzend zur Wandler-Grundstruk-
tur zusétzliche Bauelemente erforderlich sind um ein weiches Schal-
ten zu erreichen, wodurch nicht nur die Komplexitdt der Schaltung
und der Erzeugung der Ansteuersignale der Schalter zunimmt, sondern
auch hohere Fertigungskosten und eine héhere Ausfallwahrscheinlich-
keit resultieren. Eine zu den Entlastungsnetzwerken alternative Metho-
de der Schaltentlastung, stellen Pseudo-Resonanzwandler dar, welche
ein weiches Schalten allein durch geeignete Taktung der Hauptschalter
erreichen, wobei je nach Schaltungstopologie ggf. zusétzliche Resonanz-
bauelemente jedoch keine Hilfsschalter eingesetzt werden. Pseudo-Reso-
nanzwandler unterscheiden sich dabei von den herkémmlichen pulswei-
tenmodulierten Gleichspannungswandlern dadurch, dass die im Wand-
ler gefiihrten Strome und Spannungen zumindest in dem fiir den Schalt-
vorgang relevanten Zeitabschnitt einen anndhernd sinusférmigen Ver-
lauf aufweisen.

Bei einer ersten Untergruppe dieser Wandler ist entweder der
Strom durch die Schalter S; oder die Spannung iiber den Schaltern
anndhernd sinusférmig und die iibertragene Leistung wird durch Varia-
tion der Schaltfrequenz f, eingestellt. Die zugehorige Schaltungstopo-
logie kann dabei vom entsprechenden hart geschalteten Wandler (vgl.
Abschnitt 2.2) abgeleitet werden, indem jeder Schalter S; durch einen
“resonanten Schalter” ersetzt wird. Wie in [79] gezeigt wird, sind acht
unterschiedliche Realisierungen dieses ‘resonanten Schalters” denkbar
(vgl. Abb. 2.33), je nach Art des Hauptschalters (unidirektional oder

[ Einweg-ZCS ] [ Vollweg-ZCS ] [ Einweg-ZVS ] [ Vollweg-ZVS |

Abb. 2.33: Arten der Realisierung eines “resonanten Schalters”.
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bidirektional) und der Anwendung (Nullstromschalten oder Nullspan-
nungsschalten). Den Realisierungen ist gemeinsam, dass der urspriing-
liche Schalter jeweils mit einem Resonanzkondensator C; und einer Re-
sonanzinduktivitit L, verschaltet wird und w = 1/v/L,C; < 27 f5 gilt.

Im Vergleich zum hart geschalteten Wandler mit kontinuierlichem
Spulenstrom fiihrt diese Wahl von w dazu, dass im Wandler Strome
mit deutlich hoherem Effektivwert auftreten. Weiterhin verdoppelt sich
aufgrund der Reihenschaltung von Schalter und L, die nétige Sperr-
spannungsfestigkeit der Halbleiter. Wegen dieses gravierenden Nachteils
wird an dieser Stelle auf eine detaillierte Analyse verzichtet.

2.4.1 SCM- und TCM-Konverter

Eine zweite Untergruppe stellen die Pseudo-Resonanzwandler mit
Funktionsprinzip nach [80, 81] dar, fiir die Realisierungen mit konstan-
ter Schaltfrequenz (|82, 83, 84|, Steuerverfahren: Synchronous Conduc-
tion Mode, SCM) und variabler Schaltfrequenz ([85], Steuerverfahren:
Triangular Conduction Mode, TCM) bekannt sind. Bei dieser Wand-
lerart wird der Nachteil der ersten Untergruppe, dass wegen der Se-
rieninduktivitdt L, hoéhere Sperrspannungen der Schalter nétig sind,
dadurch umgangen, dass die Induktivitdt L des entsprechenden hart
geschalteten Wandlers gleichzeitig die Funktion einer Resonanzindukti-
vitdt iibernimmt und die Spannung {iber den Schaltern S; durch eine
inverse Diode begrenzt wird. Als Resonanzkondensator dient ein dem
Schalter parallel geschalteter Kondensator. Diese Art der Ausfithrung
des “resonanten Schalters”, mit der ein Nullspannungsschalten erreicht
wird, ist besonders vorteilhaft, da oftmals die parasitire Ausgangska-
pazitit Cogs der Schalter ausreichend grofs ist, um einen gesonderten
Resonanzkondensator zu vermeiden (vgl. Abb. 2.34).

o—4 ——o
+ ,_% +
Sdt Cossl Sz”Jt C0s53

L

u =26

C2= U2

o i(n) o
Sdﬁ CnssZ Sd@ Coss4

Abb. 2.34: Kaskadierter Tiefsetz-Hochsetzsteller zur Anwendung
mit dem SCM-, TCM- oder CF-ZVS-M-Verfahren.
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Synchronous Conduction Mode (SCM)

Ein erstes Ansteuerverfahren fiir die Schalter S; des Wandlers nach
Abb. 2.34 ist das Synchronous Conduction Mode (SCM)-Verfahren
[84], das bei konstanter Schaltfrequenz arbeitet. Hierbei werden im
Hochsetzbetrieb die Schalter S3 und S; nach folgendem Schema an-
gesteuert, so dass sich der in Abb. 2.35 dargestellte Zeitverlauf des
Stroms in der Induktivitdt L einstellt und das Einschalten der Schalter
spannungslos erfolgen kann, wenn die inverse Diode leitet.

® Ausgangssituation, t < to: Vor Beginn der Schaltperiode sind
die Schalter S; und Ss geschlossen, die Schalter S; und Sy gedffnet
und die Induktivitdt L und der Schalter S5 fithren den Strom —Ij
mit Iy > Iopmin (vgl. Abb. 2.36 a)). Die Spannung an L entspricht
ur, = ugz — ugg = Uy — Us.

® Zeitintervall tg < t < t1: Zum Zeitpunkt to wird der Schalter S3
geoffnet. Wenn das Abschalten ausreichend schnell vollzogen werden
kann”, entstehen nur geringe Verluste, da die Spannungsinderung {iber
dem Schalter durch dessen parasitire Ausgangskapazitit Coss3 begrenzt

"Mitunter mafgeblich fiir die Schaltgeschwindigkeit ist eine geeignete Gatetrei-
berschaltung mit niedriger Innenimpedanz.

iL
IL‘pk
i (t
/L()
IL,avg
t
p /it
-l
T10,min
us3, Usq
Uz \ N \
\ us4(?) \
\ )
\ \
\ | us3(f) 4
/ \_ ¢
10 11; i1 1314 ts Tp
S5 4 i -
Sy b=  p— I
- FTIL} -~ FTIL4

Abb. 2.35: Stromverlauf des SCM-Konverters im Hochsetzbetrieb.
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Abb. 2.36: Phasen des resonanten Umschwingvorgangs beim SCM-
Konverters im Hochsetzbetrieb wahrend ¢g bis ¢s.

wird. Durch das Offnen des Schalters S wird eine Schwingung angeregt,
deren Zeitverlauf abhéngig ist vom (spannungsabhingigen) Wert der
Ausgangskapazitéiten der beiden Schalter, von L und vom Startwert des
Stroms ir,(tg) = —Ip. Wahrend des Umschwingvorgangs wird die Aus-
gangskapazitit Cosss geladen und Cogsq entladen (vgl. Abb. 2.36 b)).

® Zeitintervall t1 < t < ty: Beil ausreichend hohem Startwert des
Strom Iy > Iy min ist zum Zeitpunkt ¢; die Ausgangskapazitéit Cossa
vollstdndig entladen und Cgs3 auf die Spannung Us geladen und die
inverse Diode des Schalters 54 beginnt wegen des noch negativen Stroms
iy, zu leiten (vgl. Abb. 2.36 c)). Wegen der nun an L anliegenden
Spannung uy, = U; steigt i, linear an. Bis zum Zeitpunkt ¢5 kann der
Schalter S, spannungslos eingeschaltet werden®.

® Zeitintervall to < t < t3: Nach Nulldurchgang des Stroms i;, zum
Zeitpunkt to wird der Strom alleine durch den Schalter Sy getragen.

® Zeitintervall t3 < t < t4: Zum Zeitpunkt t3 wird der Schalter Sy
wieder ausgeschaltet. Analog zur Situation bei tg erfolgt das Abschalten
unter geringen Verlusten, da die parasitdren Ausgangskapazititen als
Entlastungskondensatoren fungieren.

® Zeitintervall t4 < t < t5: Bei t = ¢4 ist der Umschwingvorgang
zwischen den Ausgangskapazitdten abgeschlossen und die inverse Diode
des Schalters S5 beginnt zu leiten. Ab diesem Zeitpunkt kann der Schal-
ter S5 unter Nullspannung eingeschalten werden. Die Verriegelungszeit

8Der exakte Schaltzeitpunkt wird mit der Verriegelungszeit Tir3 relativ zu tg
eingestellt. Da die Zeitdauer tg — tg abhéngig ist von Ig, U2, L und Coss, wird Ti1,3
vorzugsweise arbeitspunktabhéngig eingestellt.

92



Ti14 sollte dabei wegen der durch die Synchrongleichrichtung gegebe-
nen Reduktion der Leitverluste so kurz wie moglich gewéhlt werden.
Der Strom 41, wird wegen up, = U; — Uy < 0 linear abgebaut und die
zuvor in L gespeicherte magnetische Energie an die Last geliefert.

® Zeitintervall ts <t < T,: Nach Nulldurchgang des Stroms i, wird
der Schalter S35 solange im eingeschalteten Zustand belassen, bis sich
ein ausreichend grofer negativer Strom —I; eingestellt hat, um in der
néchsten Schaltperiode ein weiches Schalten zu gewéhrleisten.

Die Steuerung der Ausgangsleistung erfolgt beim SCM-Verfah-
ren durch Regelung des Abschaltzeitpunkts des Schalters S3 mit einen
Stromregler, wodurch ein gewiinschter Mittelwert I, ,ve des Spulen-
stroms eingestellt werden kann. Dabei wird eine konstante Schaltfre-
quenz fsw = 1/T, beibehalten. Die Folge ist eine reduzierte Teillastef-
fizienz des Wandlers, da sich bei gegebenen Spannungen U;, Us ein
konstanter Stromrippel I, px + Iy einstellt, der trotz It 5vs ~ O einen
hohen Stromeffektivwert I, s bedingt.

Triangular Conduction Mode (TCM)

Eine Moglichkeit zur Reduktion der Leitverluste im Teillastbetrieb ist
die Ansteuerung des Wandlers mit variabler Schaltfrequenz. Wie in
Abb. 2.37 dargestellt, kann fiir eine mittlere Leistung P oder bei P = 0
der Effektivwert

1
Tr.rma = \/fﬁ,avg + 75 (Lpk + 1) 2.103

des Spulenstroms, zu dem der Mittelwert I, .ve und der Spitze-Spitze-
Wert I, px+ 1o einen Beitrag liefern, reduziert werden, indem die Schalt-
frequenz erhéht wird. Bei P = 0 muss dabei ein minimaler Spitze-
Spitze-Wert von 2I; eingehalten werden, so dass auch in diesem Fall
ein Nullspannungsschalten erfolgen kann. Der Wert der Induktivitat L
kann so dimensioniert werden, dass sich im Nennarbeitspunkt eine ge-
wiinschte Schaltfrequenz einstellt.

Die Steuerung der Ausgangsleistung erfolgt durch die von ei-
nem Regler eingestellte Schaltfrequenz. Allerdings muss durch Messung
des Zeitpunkts t5 des Stromnulldurchgangs oder geeignete Berechnung
von t5 in Abhéngigkeit des Arbeitspunkts dafiir gesorgt werden, dass
die Nebenbedingung ir,(to) > Iomin flir weiches Schalten eingehalten
wird.
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[ Keine Leistung (P=0) || Mittlere Leistung |[ Hohe Leistung (P = Ppay) |
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Abb. 2.37: Gegeniiberstellung unterschiedlicher Modulationsverfah-
ren fiir Pseudo-Resonanzwandler. SCM- und CF-ZVS-M-Verfahren
fiir Betrieb bei konstanter Schaltfrequenz und TCM-Betrieb bei va-
riabler Schaltfrequenz.

Bestimmung des Stroms Iy

Unter Vernachléssigung von Verlusten und Nichtidealitdten kann der
bei den beiden Steuerverfahren notige Strom Iy vereinfacht aus der
Forderung der Energieerhaltung bestimmt werden. Die zum Zeitpunkt
to in L gespeicherte Energie muss mindestens so grof sein, dass bis
zum Zeitpunkt t; die beiden Ausgangskapazititen Cog der Schalter
vollstdndig auf die Spannung U, geladen bzw. von Us auf 0V entladen
werden kdnnen.

Zur Herleitung des erforderlichen Mindestwerts von Iy wird die Ener-
giebilanz an den im Ersatzschaltbild Abb. 2.38 gezeigten Quellen und
Bauelementen in den Zeitpunkten ¢y und ¢; aufgestellt. Die Energiedif-
ferenzen an den Kapazititen Coss3 = Cossa = Coss lassen sich mit

AECOSS?) = +%OOSSU22
AECoss4 = _%C'osstz2
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Abb. 2.38: Ersatzschaltbild des SCM- oder TCM-Wandlers im Hoch-
setzbetrieb und P > 0 fiir die Herleitung des Stroms Iy min-

Q) {\'Q

angeben. Der Ausgangskapazitit Cogs3 = Cogs Wird wihrend des Zeit-
intervalls ¢ty < t < t; die Ladung

Q = CossUa

zugefiihrt und der Ausgangskapazitit Cossa = Cogs die gleiche Ladung
entnommen. Die Ladung fiir Cogs3 wird von der Quelle Us geliefert. Uber
die Spule L wird die Summenladung 2@ an die Quelle U; geliefert. Fir
die Energiedifferenzen an den Quellen folgt

AE1 = +2QU1 = ZOOSSUlUQ
AE,; = _QU2 = CossU22 .

Aus dem Energieerhaltungssatz

AE; + AEy + AEGosss + AEcosss + AEL = 0 2.107

und mit AEy, = —3LI? folgt fiir den Mindestwert des Spulenstroms®

2
Iomin = \/LC"“U2(2U1 U2) g U2=200 2.108

0 Uy > 2U, ,

wobei i1,(to) = —Iomin gilt. Fiir Uy > 2U; ist, sofern die Verluste ver-
nachléssigt werden, kein Mindeststrom erforderlich, damit der Umlade-
vorgang vollstiandig abgeschlossen werden kann.

9 Der exakte Wert von Io,min wird in Realitdt von weiteren Parametern be-
einflusst, unter anderem von der Spannungsabhéngigkeit von Coss und der in der
inversen Diode befindlichen Riickwértserholladung (vgl. Abschnitt 3.3).
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Vergleich der Verfahren

Damit der in Abb. 2.35 und Abb. 2.37 dargestellte prinzipielle Ver-
lauf des Stroms erhalten bleibt, ist der Betrieb bei einer (Nenn-)Schalt-
frequenz des Wandlers iiblich, bei der die Dauer der von den Um-
schwingvorgiangen beanspruchten Zeit wesentlich kleiner ist als die Dau-
er der Schaltperiode. In diesem Fall ist die Zeitfunktion der Schalter-
und Spulenstréome bei Vernachléssigung der Dauer der Umschwingvor-
génge vergleichbar mit der des kaskadierten, hart-geschalteten Tiefsetz-
Hochsetzstellers und der Effektivwert des Spulenstroms berechnet sich
im Hochsetzbetrieb bei P > 0 mit (2.13), (2.6) und (2.5) zu

oo e Jw=12 (U (PN
forms 1202 \ Z u,)
(26) /129 5 2.109
= 52L+IL,avg:
(2.5) /
= %ri+p%'1max

I max

wobei

den relativen Spulenstrommittelwert bezeichnet. Der hart geschaltete
Wandler mit kontinuierlichem Spulenstrom und Synchrongleichrichtung
(CCM+SR Betriebsmodus) und der Wandler im SCM-Betrieb unter-
scheiden sich lediglich im Wert des relativen Stromrippels fiir den im
CCM+SR-Betrieb r1, < 1 und im SCM Betrieb r1, > 1 gilt, genauer

I
rLsom =1+ 7 O —1+pp, 2111

max

so dass bei maximalem Spulenstrommittelwert I, nvg = Imax gerade
noch der fiir ZVS erforderliche Strom I eingehalten wird.

Im TCM-Betrieb wird die Schaltfrequenz im Teillastbetrieb erhdht,
so dass zum Zeitpunkt ¢¢ immer iy, (¢9) = —Ip = —Ip,min gilt. Die Zeit-
funktion des Spulenstroms kann angegeben werden mit

t—t
—Io+ (To + I pr) —~ to <t <ty

. t3 —1t ..
'LL,TCM = ?_ t; fur 2.112

IL,pk - (IO + IL7pk)T7 t3 S t< Tp
p t3
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woraus sich der Mittelwert
1 . 1
It, ave, ToM = F/ iL, oM (t)dt = 3 ({o + It pk) 2.113
p JT,

und der Effektivwert

1
IL rms, TCM — \/ / 'L% TCM(t)dt
S Ty Jr, ™ 2114

= 3V3\ /I3 — oI+ I,

des Spulenstroms berechnen lassen. Einsetzen von (2.113) in (2.114)
liefert

IL,rms,TCM = %\/g\/p%o + 2p10p1 + 4p12 . Imax . 2.115

Mit (2.109) und (2.115) kann ein Vergleich zwischen CCM+SR, SCM
und TCM-Betrieb gezogen werden. Die relative Strombelastung der
Spule ist in Abb. 2.39 dargestellt. Das TCM-Prinzip verspricht einen
guten Kompromiss zwischen Verlusten im Teillastbetrieb und unter ma-
ximaler Last. Allerdings ist die variable Schaltfrequenz nachteilig fiir
die Auslegung des Ein- und Ausgangsfilters sowie bei der Auslegung
des Reglers [80].
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Abb. 2.39: Vergleich des Spulenstromeffektivwerts der CCM+SR,
SCM und TCM-Steuerkonzepte fiir gegebene Spannungen Uy, Us.
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Betrieb bei iiberlappendem Spannungsbereich

Bei der Anwendung des SCM- oder des TCM-Prinzips auf den kaska-
dierten Tiefsetz-Hochsetzsteller stellt sich bei Spannungsgleichheit das
Problem, dass bei Taktung einer einzelnen Halbbriicke der Strom iy, im
Hochsetzbetrieb wegen der fehlenden Gegenspannung (uy, = Uy—Us = 0
wahrend ¢ < t < T},) nicht auf Werte kleiner 0 abgebaut werden kann
und im Tiefsetzbetrieb kein Strom in L aufgebaut werden kann. Des-
wegen konnen die beiden Steuerverfahren nicht unveréndert auf einen
Wandler mit iiberlappendem Betriebsspannungsbereich angewandt wer-
den, ohne dass auf ein entlastetes Schalten verzichtet wird.

Abhilfe schafft das Takten beider Halbbriicken. Dadurch wird der
zusétzliche Freiheitsgrad geschaffen, durch die Schalterstellung wy, auf
vier unterschiedliche Spannungsniveaus (Uy, Uy — Us, —Us, 0V) einzu-
stellen und den Spulenstrom iy, bei geeigneter Wahl von L auch bei
U; = U; derart zu formen, dass ein Nullspannungsschalten erhalten
bleibt. Die Taktung der Schalter der beiden Halbbriicken muss dabei
allerdings koordiniert erfolgen und erfordert ein spezielles Ansteuerver-
fahren, beispielsweise wie im Folgenden beschrieben.

2.4.2 Constant Frequency Zero Voltage Switching
Modulation (CF-ZVS-M) Konverter

Ein neuartiges Ansteuerverfahren [86], fiir welches im Rahmen dieser
Arbeit erstmals ein Wandlerprototyp realisiert wurde, ist das Constant
Frequency Zero Voltage Switching Modulation (CF-ZVS-M) Prinzip.
Ahnlich wie bei einem auf den Dual-Active-Bridge-Konverter anwend-
baren Konzept [87] sieht dieses Modulationsverfahren eine Ansteuerung
der Schalter wie in Abb. 2.40 dargestellt vor, durch welche wihrend
der Schaltperiode alle vier méglichen Spannungen

Uy 0<t<ty
UI_U2 t1 <t<ty
up, = fiir 2.116
=1 et
ov t3§t<Tp

ausgenutzt werden, um

» den Strom ir, derart zu fithren, dass dessen Betrag |iy,(¢;)| zu den
Schaltzeitpunkten ¢; immer grofer ist als fo min, wodurch ein Null-
spannungsschalten erreicht wird,
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Abb. 2.40: Vereinfachter Zeitverlauf der Spannungen an den Schal-
tern S2 und Sy und des Stroms durch die Spule L beim Einsatz der
CF-ZVS-M.

» im Vergleich zum SCM-Konverter den Effektivwert des Spulen-
stroms zu reduzieren (vgl. Abb. 2.39),

» ein Nullspannungsschalten innerhalb des gesamten spezifizierten
Spannungs- und Leistungsbereichs zu erhalten, auch bei Span-
nungsgleichheit,

> eine konstante Schaltfrequenz zu erreichen.

Insbesondere wird beim CF-ZVS-M-Verfahren die Reduktion des Spu-
lenstromeffektivwerts im Vergleich zum SCM-Betrieb und die konstante
Schaltfrequenz dadurch erreicht, dass im Zeitintervall t3 < t < T}, der
Spulenstrom iiber die Schalter S3 und S; gefithrt wird und im Leis-
tungsteil des Wandlers zirkuliert. Auch bei Spannungsgleichheit kann
durch Anlegen der Spannungen +U; und —Us an die Spule der Min-
deststrom I frei eingestellt werden. Eine vollstdndige Beschreibung des
Funktionsprinzips findet sich in Abschnitt 3.1.
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2.5 Einsatz von Siliziumkarbid-Halbleitern

Unipolare Halbleiterbauelemente auf Basis von Siliziumkarbid (SiC) wie
JFETs oder MOSFETS weisen einen deutlich niedrigeren Leitwiderstand
als Silizium-Bauelemente gleicher Chipfliche auf, da die Drift-Zonen
diinner ausgefiihrt werden konnen [88, 89]. Im Vergleich zu Silizium mit
1.1eV weist SiC mit 2.85eV (6H-SiC) bzw. 3.2eV (4H-SiC) dariiber
hinaus einen grofseren Bandabstand auf, der einen Einsatz bei hohe-
rer Sperrschichttemperatur erlaubt [47]. Dadurch erschliefien sich neue
Einsatzmoglichkeiten bei erhéhter Umgebungstemperatur, die Kiihlung
von fliissigkeitsgekiihlten Wandlern kann mit héherer Temperatur des
Kiihlmediums erfolgen oder das erforderliche Volumen des Kiihlers bei
forcierter Luftkiihlung verringert werden. Weiterhin erlauben die uni-
polaren SiC-Bauteile, die im interessierenden Spannungsbereich kleiner
600V zur Verfiigung stehen, hohere Schaltgeschwindigkeiten, weil die
dynamischen Verluste auf Grund von Speicherladungen vernachléassig-
bar klein sind [90]. Deswegen erscheinen SiC-Bauelemente als beson-
ders geeignet fiir den Einsatz bei Gleichspannungswandlern mit hoher
Schaltfrequenz und geringen Verlusten.

2.5.1 MOSFET und SiC-Dioden

Bei den hart geschalteten Wandlern tragen die beim Abkommutieren
von Silizium pin-Dioden entstehenden Riickwirtserholverluste wesent-
lich zu den Gesamtverlusten bei. Fiir die Riickwértserholverluste ver-
antwortlich ist die Speicherladung @),., die sich wéhrend der Leitphase
in diesen bipolaren Bauelementen aufbaut. Abhilfe schaffen Schottky-
Dioden, welche keinen p-n-Ubergang sondern einen Metall-Halbleiter-
Ubergang aufweisen. Im Gegensatz zu Silizium, wo sich diese Art von
Dioden wegen des geringen Bandabstands nur mit Sperrspannungen bis
zu wenigen 100V realisieren lédsst, erreichen die Sperrspannungen von
SiC-Schottky-Dioden Werte weit oberhalb des hier geforderten Werts
von 600V und bieten Potential zur Verringerung der Einschaltverluste.

Sollen SiC-Dioden in Verbindung mit Silizium-MOSFET eingesetzt
werden, muss dafiir gesorgt werden, dass die SiC-Diode trotz eines Vor-
wirtsspannungsabfalls von 1.2V bis 2.8 V [47] anstelle der inversen pa-
rasitdren Diode des MOSFET leitet. Erreicht wird dies mit der Schal-
tung gemift Abb. 2.41, bei der eine weitere Silizium-Diode in Serie
zum MOSFET geschalten wird. Als Seriendiode kann eine Silizium-
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Abb. 2.41: Einsatz von Siliziumkarbid-Dioden bei MOSFETs.

Schottkydiode niedriger Sperrspannungsfestigkeit eingesetzt werden, da
die Spannung {iber der Diode auf die Vorwértsspannung der Silizium-
karbid-Diode begrenzt bleibt.

Aus dem Schaltungskonzept ergeben sich drei prinzipbedingte Nach-
teile. Zum einen verursacht die Seriendiode trotz des fiir Silizium-Schott-
kydioden niedrigen Vorwértsspannungsabfalls zusétzliche Leitverluste.
Zum anderen geht die Bidirektionalitdt der Anordnung verloren, so dass
keine Synchrongleichrichtung genutzt werden kann. Schlieflich steigen
mit der groferen Anzahl der eingesetzten Komponenten die Komple-
xitdt des Leistungsteils und die Kosten des Wandlers. Diese Griinde
iiberwiegen den Vorteil der geringeren Einschaltverluste, so dass die
Kombination von SiC-Dioden mit Si-MOSFETs nicht als zielfiihrend
angesehen wird.

2.5.2 IGBT und SiC-Dioden

Sinnvoll ist die Kombination von SiC-Schottky-Dioden mit Si-IGBTs,
die wegen ihrer bipolaren Struktur keine parasitire inverse Diode auf-
weisen, so dass eine direkte Parallelschaltung ohne eine weitere Diode
in Serie zum IGBT genutzt werden kann. Nachteile sind, dass die in der
als Freilaufdiode genutzten SiC-Diode anfallenden Leitverluste wegen
der hoheren Vorwartsspannung im Vergleich zu einer Si-pin-Diode ho-
her ausfallen und dass sich auch durch den Einsatz von SiC-Technologie
die Verluste aufgrund des Tailstroms des IGBT nicht verhindern lassen.

Wie [91] zeigt, sind bei geeigneter Wahl der IGBTs dennoch ein ho-
her Wirkungsgrad und eine hohe Leistungsdichte erzielbar. So ldsst sich
ein mehrphasiger bidirektionaler 100-kW-Tiefsetzsteller, der bei einer
Schaltfrequenz von fs,, = 100kHz betrieben wird, mit einer berechne-
ten Effizienz von maximal 97% und einer Leistungsdichte von 25 kW/1
realisieren, da die Einschaltverluste durch den Einsatz von SiC-Dioden
statt ultra-schneller Si-Dioden auf 1/3 verringert werden.
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2.5.3 SiC-Leistungsschalter

Eine weitere Moglichkeit ist der Aufbau des Leistungsteils ausschliefs-
lich mit SiC-Halbleitern. Der 2010 meist verwendete Schalter auf SiC-
Basis ist der Normally-on SiC VJFET. Griinde hierfiir sind, dass dieses
Bauelementkonzept eine hohere Stromtragfahigkeit und einen niedrige-
ren Leitwiderstand als ein Normally-off JFET aufweist [92] und dass
Normally-off Bauteile wie SiC-MOSFETs sich noch in einem frithen
Entwicklungsstadium befinden. Hauptproblem bei der Fertigung dieser
Bauteile ist die noch unzureichende Qualitdt und Langzeitstabilitidt des
Gate-Oxids, das die Performance mindert [47]. Ebenfalls Gegenstand
der Forschung sind SiC Bipolartransistoren und SiC-IGBTs, die jedoch
wegen ihrer hohen Sattigungsspannung fiir Sperrspannungen unter 4 kV
weniger geeignet sind als der SiC-JFETs [89]. Fiir die Anwendung bei
Hybridfahrzeugen sind unter anderem SiC-Halbbriicken-Module fiir In-
verter von Interesse [93].

Die Kenndaten eines SiC VJFET des Herstellers SICED, an Hand
derer sich der Leitwiderstand Rpg(on) des Bauteils in Abhéngigkeit von
der Temperatur mit

Ry on
RDS(on) = Ziflp) ’ (1 + alAJ} + OQAT_%Z)

mit AT} =T} — T e

bestimmen l&sst sind in Tab. 2.5 aufgelistet. Das SilC-Bauteil weist
in etwa den gleichen spezifischen Leitwiderstand R]*)S(On) wie ein Super-
Junction-MOSFET auf, jedoch bei geringerer Temperaturabhéngigkeit.

Tab. 2.5: Gegeniiberstellung der Kenndaten eines SiICED 1200V Si-
liziumkarbid VJFET und eines ST Microelectronics Silizium Super-
Junction-MOSFET fiir Tj re = 25°C.

Kennzahl  SiC-VJFET Si-MOSFET
SiCED 1200V ST STY112N65M5

Achip 17.3 mm? 123 mm?

RDS(on) 126 mQ2 19 mQ

Rbs(om) 2.19 Qmm?® 2.34 Qmm”

o 249.1072* K~!  833.107% K!

oo 221-100° K2 1.33-107° K2
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2.5.4 Diskussion

Ein wesentlicher Nachteil der Siliziumkarbid-Bauelementen ist das frii-
he Stadium der Entwicklung der Halbleiterstrukturen, der nétigen Pro-
duktionsprozesse und die geringe Marktdurchdringung, welche momen-
tan noch verantwortlich ist fiir hohe Stiickkosten. Abb. 2.42 zeigt ei-
ne Auswertung der spezifischen (auf die Chipflache bezogenen) Kosten
von diskreten Silizium- und Siliziumkarbid-Bauelementen im TO-220
bis TO-264 Gehéduse, die auf Grundlage von Distributorenpreisen und
einer Abnahmemenge von 1000 Stk. ermittelt wurden. Wie die abgelei-
teten mittleren spezifischen Kosten aus Tab. 2.6 zeigen, liegt der Preis
fiir SiC-Bauelemente in etwa eine Grofenordnung iiber dem Preis von

Silizium-Bauelementen.

$10.00
° W SiIGBT

~ 4 SiMOSFET
4 *
E 9 # SiC Diode
2 $1.00 * o ®SiCJFET
5
™ 44
545 $0.10 an A
3 &
wn

$0.01 | | |

| 10 100 1000

Chipflache (mm2)
Abb. 2.42: Spezifische Kosten von Siliziumkarbid-Halbleitern.

Tab. 2.6: Mittlere spezifische Kosten unterschiedlicher Halbleiter

Bauteil

Kosten [$/mm?|

Silizium-IGBT
Silizium-MOSFET
Siliziumkarbid-Diode
Siliziumkarbid-JFET

0.08
0.10
1.20
6.25
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Dies hat zur Folge, dass bei weich schaltenden Gleichspannungs-
wandlern mit gleichen Halbleiterkosten wegen des zum Super-Junction-
MOSFET vergleichbaren spezifischen Leitwiderstands durch Anwen-
dung von SiC-Halbleitern keine Steigerung der Effizienz zu erwarten
ist. Siliziumkarbid bietet bei weich schaltenden Wandlern nur dann Vor-
teile, wenn die Fertigungskosten drastisch gesenkt werden konnen, ein
Technologiesprung zur Reduktion des spezifischen Leitwiderstands fiihrt
oder eine Hochtemperatur-Anwendung vorliegt (vgl. Abb. 2.43).

Allerdings fallt bei Vernachldssigung der Kosten das Bauvolumen
eines SiC-Wandlers geringer aus als das Bauvolumen eines Wandlers mit
Si-Halbleitern und gleicher Effizienz. Dies wird durch den in Abb. 2.44
dargestellten Vergleich deutlich, der auf den in Kapitel 4 vorgestellten
Verlust- und Volumenmodellen basiert. Grund hierfiir ist die bessere
Performance der SiC-Halbleiter bei einer Nennsperrschichttemperatur
von Tj = 150°C, die es erlaubt, die fiir eine minimale Effizienz von
95% (in 20 Arbeitspunkten) benotige Chipflache auf 58% der Silizium-
Chipflache zu reduzieren. Mit der Ersparnis der Chipfliche sinkt das
durch das Packaging und die Montage der Halbleiter verlorene Volumen.

5 B
321 321
(= =
3 3
- -
o 153
5 2
=5 5
< 11 S 11
~ &

0 Sb 1(')0 1.%0 6 Sb 160 1'50

Sperrschichttemperatur 7; Sperrschichttemperatur 7;
Abb. 2.43: Vergleich des Leitwiderstands eines 1200V SiCED
Siliziumkarbid-JFET mit einem konventionellen Silizium-MOSFET
(IXYS IXFB82N60P, links) und einem Super-Junction-MOSFET (ST
STY112N65M5, rechts). Bei konventioneller MOSFET-Technologie
muss fiir einen bei Nennsperrschichttemperatur zum SiC-JFET ver-
gleichbaren Leitwiderstand etwa die 12-fache Chipflache vorgesehen
werden, bei Super-Junction-Technologie etwa die 1.5-fache Chipfla-
che.
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2.5. EINSATZ VON SILIZIUMKARBID-HALBLEITERN
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Abb. 2.44: Vergleich der mittleren Effizienz und der Leistungsdich-
te von weich schaltenden CF-ZVS-M-Konvertern mit Si- und SiC-
Halbleitern und hart schaltenden SiC-Wandlern mit kontinuierlichem
Spulenstrom bei relativem Stromrippel rk. Angaben fiir einen bidi-
rektionalen 12-kW-Tiefsetz-Hochsetzsteller.

Im hart schaltenden Betrieb bei kontinuierlichem Spulenstrom und
einer Schaltfrequenz von f5, = 100kHz lassen sich mit Siliziumkarbid-
Schaltern ebenfalls eine hohe Leistungsdichte und ein hoher Wirkungs-
grad erreichen. Besonders vorteilhaft fiir die Leistungsdichte ist die Aus-
legung der Induktivitdt L des Tiefsetz-Hochsetzstellers fiir einen hohen
Wert des relativen Stromrippels rp,, durch den die Baugrdfe der Spu-
le verringert werden kann. In diesem Fall betridgt die SiC-Chipflache
41% der Silizium-Chipfliche des CF-ZVS-M-Konverters gleicher Effizi-
enz und Leistungsdichte.
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In Abb. 2.45 ist die n-p-Pareto-Front (Kompromiss zwischen Leis-
tungsdichte und Effizienz) fiir verschiedene Ausfiihrungen eines Gleich-
spannungswandlers mit forcierter Luftkiithlung und Spezifikation ge-
mafk Tab. 1.4 dargestellt. Das obere Teilbild zeigt die Performance
von hart geschalteten Wandlern mit CCM-Betrieb bei einem relati-
ven Stromrippel von r, = 50 %, einer Schaltfrequenz von fg, = 50kHz
und fiir die Realisierung der Leistungshalbleiter in Si-Technologie (Si-
IGBT+Si-Diode), in SiC-Technologie (SiC-JFET) und in Mischtech-
nologie (Si-IGBT+SiC-Diode). Im unteren Teilbild ist die Performan-
ce von weich geschalteten Wandlern mit SCM-Betrieb, einer Schaltfre-
quenz von fy, = 50kHz und fiir die Realisierung der Leistungshalbleiter
in Si- (S-MOSFET) bzw. SiC-Technologie (SiC-JFET) dargestellt.

Als Kurvenparameter wurde jeweils die Oberflichentemperatur Ty,
des Kiihlers gewédhlt und die Gesamt-Chipflichen Ag; bzw. Agic der
Leistungshalbleiter in Abhéngigkeit von T}, derart bestimmt, dass ei-
ne maximale Sperrschichttemperatur von 7j = 150 °C nicht iiberschrit-
ten wird. Von den Chipflaichen wiederum kann das Bauvolumen der
Leistungshalbleiter, die Verluste der Halbleiter und die Groke des zur
Entwérmung der Verluste nétigen Kiihlers bestimmt und die Leistungs-
dichte p und der Wirkungsgrad n berechnet werden (vgl. Kapitel 4).

Bei den hart geschalteten Wandlern muss bei héherer Kiihlertempe-
ratur 7}, mehr Chipflache eingesetzt werden, damit die maximale Sperr-
schichttemperatur nicht {iberschritten wird. Durch die Erhohung der
Chipflache werden zunéchst die Leitverluste reduziert, das Bauvolumen
des Kiihlers sinkt und die Leistungsdichte steigt. Bei weiterer Erhohung
der Chipflache dominieren die Schaltverluste gegeniiber den Leitverlus-
ten und der Wirkungsgrad sinkt. Wegen des hoheren Packaging- und
Kiihlaufwands sinkt gleichzeitig die Leistungsdichte, so dass die Pareto-
Front einen Umkehrpunkt aufweist und gegen nn = 0, p = 0kW /1 strebt.

Bei den weich geschalteten Wandlern muss bei hoherer Kiihlertem-
peratur Ty, ebenfalls mehr Chipfliche eingesetzt werden. Ebenso kann
bei Erhéhung von Tj, bzw. der Chipflache zunéchst die Leistungsdichte
gesteigert werden, da die Leitverluste sinken und der Kiihler kompakter
realisiert werden kann. Ab einer gewissen Chipflache iibersteigt jedoch
der Anstieg des Bauvolumens der Halbleiter die mégliche Reduktion der
Baugrofe durch Verkleinerung des Kiihlers. Aus diesem Grund weist die
Pareto-Front, dhnlich wie bei den hart geschalteten Wandlern, einen
Umkehrpunkt auf und die Kurve strebt gegen n = 100%, p = 0kW/1.

Der Vergleich der moglichen Realisierungen zeigt, dass die Perfor-
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mance eines hart geschalteten Konverters mit Si-IGBT und Si-Dioden
bzw. Si-IGBT und SiC-Dioden bei fs, = 50kHz oder hoher unter der
Performance der reinen SiC-Losung und der Performance der weich
schaltenden Wandler liegt, so dass diese Konfigurationen fiir die Reali-

sierung eines hochkompakten und gleichzeitig hocheffizienten Wandlers
ausscheiden.

CCM-Konverter (hart geschaltet)

100 T,=100°C 7,=107°C
ASiC:2<lmm2 Ag;c=356mm?
981 @
S SiC-JFET
S 7,=109°C {
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& N h=
@ A pi,=1455mm?
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Abb. 2.45: n-p-Pareto-Front von luftgekiihlten bidirektionalen Tief-
setzstellern in Si-, SiC- und Mischkonfiguration der Halbleiter. Fiir
fsw = 50kHz, einem relativen Stromrippel von 71, = 50 % bei CCM-
Betrieb und einer Sperrschichttemperatur von 7; = 150 °C. Kurven-
parameter Kiihleroberflichentemperatur 73,.
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2.6 Zusammenfassung

Hart-geschaltete Wandler auf Basis von Silizium-Halbleitern sind wegen
der zunehmenden Schaltverluste ungeeignet fiir den Betrieb bei hoher
Schaltfrequenz. Hochkompakte Wandler lassen sich allerdings nur bei
ausreichend hoher Schaltfrequenz realisieren, da durch die Frequenzer-
héhung eine Reduktion der Baugréfse der passiven Bauelemente erreicht
wird. Um sowohl der Forderung nach Leistungsdichte als auch nach Ef-
fizienz Rechnung zu tragen, miissen die Schaltverluste moglichst ver-
mieden werden.

Lésungsansétze sind der Einsatz von Siliziumkarbid-Halbleitern, von
Entlastungsnetzwerken oder von Pseudo-Resonanzwandlern. Als viel-
versprechendste Konzepte wurden die Entlastungsnetzwerke nach dem
ARCP-, SAZZ- und ZCT-QZVT-Konzept und ein Pseudo-Resonanz-
konverter, betrieben mit einer neuartigen CF-ZVS-M Ansteuerstrate-
gie, identifiziert. Alternativ kann trotz der héheren Kosten von Silizium-
karbid-Bauelementen im Vergleich zu Silizium-IGBTs oder -MOSFETs
gleicher Stromtragfihigkeit durch den Einsatz von SiC-Leistungshalb-
leitern ein positiver Effekt erzielt werden, da das bessere Schaltverhalten
der SiC-Schalter ein hartes Schalten erlaubt, wodurch die Mehrkosten,
die durch eine andernfalls nétige Schaltentlastung entstehen wiirden,
kompensiert werden konnten.

Wegen des guten Kompromisses zwischen Komplexitdt des Leis-
tungsteils, der Eignung fiir geringe Verluste und der geringeren Halb-
leiterkosten im Vergleich zu Siliziumkarbid-Losungen wird das weich
schaltende CF-ZVS-M-Konzept favorisiert und im Folgenden detaillier-
ter betrachtet. Die Frage nach der effizientesten oder kompaktesten
Realisierung kann allerdings erst mit geeigneten Modellen beantwor-
tet werden, die Verluste und Volumina der einzelnen Komponenten in
Beziehung setzen.
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CF-ZVS-M-Konverter

3.1 Modulationsverfahren

Wie im Kapitel 2 dargestellt, stellen Pseudo-Resonanzwandler ein viel-
versprechendes Konzept dar, um die Schaltverluste eines Gleichspan-
nungswandlers, die besonders durch das Abkommutieren von Dioden
mit hoher Riickwértserholladung entstehen zu vermeiden, indem ein
entlastetes Schalten erlaubt wird. Hervorzuheben ist, dass bei Pseudo-
Resonanzwandlern hierzu nicht zwingend eine Modifikation der Schal-
tung, d.h. ein Hinzufiigen von Resonanzbauelementen oder Entlastungs-
netzwerken, notig ist, sondern ein Nullspannungsschalten (ZVS) allein
durch eine geeignete Dimensionierung der Spule L und Ausnutzung der
parasitdren Ausgangskapazitdten der Schalter in Verbindung mit einem
entsprechenden Steuerverfahren erreicht werden kann.

In diesem Fall wird die ZVS-Bedingung beim Einschalten eines der
Schalter dadurch geschaffen, dass beim Ausschalten des gegeniiberlie-
genden Schalters der Halbbriicke ein geniigend hoher Strom in der In-
duktivitdt L gefiihrt wird, durch den eine Umladung der parasitéren
Ausgangskapazititen der Schalter erfolgen kann. Nach Abschluss dieses
Umladevorgangs beginnt die inverse Diode des einzuschaltenden Schal-
ters zu leiten, womit der Schalter unter geringen Verlusten geschlossen
werden kann. Der Spulenstrom wird dabei durch geeignete Ansteue-
rung der Schalter wiahrend der Schaltperiode T}, derart gefiihrt, dass
ZVS-Bedingungen geschaffen werden, aber auch die gewiinschte Ener-
gietibertragung an die Last erfolgt. Ein neuartiges Ansteuerverfahren
dieser Art ist das CF-ZVS-M-Verfahren, das bei iiberlappendem Ein-
und Ausgangsspannungsbereich und vollem Lastbereich anwendbar ist.
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3.1.1 Funktionsprinzip

Der fiir das CF-ZVS-M-Ansteuerverfahren typische Zeitverlauf des Spu-
lenstroms ir,(t), der fiir kleiner werdende Spannungsdifferenz U; — Uy
einen zunehmend trapezformigeren Verlauf annimmt, ist in Abb. 3.1
fiir den Hochsetz- und fiir den Tiefsetzbetrieb jeweils zusammen mit
der Ansteuersequenz der Schalter und den Spannungen wuss(t), uga(t)
an den beiden Halbbriicken des Wandlers dargestellt.

ugy, Usg, i

Uy |
U, |

=
SN
S

Abb. 3.1: Zeitverlauf der Spannungen wusz(t) und wuss(t) an den
Schaltern Sz und Ss4 und des Stroms i1, (t) durch die Spule L beim
Einsatz des CF-ZVS-M Ansteuerverfahrens im Tiefsetzbetrieb (a))
und im Hochsetzbetrieb (b)).
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® Ausgangssituation, t < to: Vor Beginn der Schaltperiode bei t = t,
sind die Schalter Sy und S; eingeschaltet, die Spannung an L betrégt
OV und der Spulenstrom ir,(¢) wird zunéchst als negativ angenommen
und vom Schalter Sy gefiihrt. (vgl. Abb. 3.2 f)).

® Zeitintervall to < ¢t < tj: Zu Beginn des Zeitintervalls wird der
Schalter Sy gedffnet. Wenn das Abschalten ausreichend schnell vollzo-
gen werden kann, entstehen nur geringe Verluste, da die Spannungs-
dnderung iiber dem Schalter durch dessen parasitire Ausgangskapazi-
tdt Coss2 begrenzt wird. Der Spulenstrom kann ab diesem Zeitpunkt
nicht mehr iiber den Schalter fliefen und beginnt dessen parasitére
Ausgangskapazitit zu laden und die des Schalters S; zu entladen (vgl.
Abb. 3.2 a)). Der Startwert des Spulenstroms ir,(tg) = —Ip muss aus-
reichend gro® sein, damit bei ¢, das Umladen der Ausgangskapazititen
abgeschlossen ist.

® Zeitintervall 1) < t < t1: Bei tf, ist Cogsz auf die Eingangsspan-
nung U; geladen und Clsg; vollstdndig entladen. Ein Uberschwingen der
Spannung uge wird durch die inverse Diode des Schalters S7 verhindert,
die bei #} zu leiten beginnt. Die Spannung an L betrigt ur, = U; und
i, stiegt bis zum Ende des Zeitintervalls linear an. Zum Zeitpunkt ¢;
vor Nulldurchgang des Spulenstroms kann der Schalter S; wegen der
leitenden inversen Diode verlustarm unter Nullspannung eingeschaltet
werden den Spulenstrom von der inversen Diode iibernehmen (Syn-
chrongleichrichtung). Nach Stromnulldurchgang sperrt die inverse Di-
ode des Schalters S7 und iy, wird allein vom MOSFET-Kanal gefiihrt
(vgl. Abb. 3.2 b)). Mit diesem Vorgang sind keine Riickwértserholver-
luste der Diode verbunden.

® Zeitintervall t1 < t < t}: Bei t; wird der Schalter Sy wegen der
entladenen Ausgangskapazitét Cogsq mit nur geringen Verlusten gedff-
net. Darauthin findet wegen des positiven Stroms i, eine Umladung der
parasitdren Ausgangskapazititen Cogsz und Cogsy statt, die zum Zeit-
punkt ¢} abgeschlossen ist. Vor allem im Tiefsetzbetrieb, bei dem prin-
zipbedingt i, (t1) < i1 (t2) gilt, muss wiederum ein ausreichend grofier
Spulenstrom iy, (¢1) vorliegen, damit ein vollstindiges Umschwingen der
Spannungen an den Ausgangskapazititen gewahrleistet ist.

® Zeitintervall t) <t < ta: Zum Zeitpunkt ¢ ist die Ausgangskapa-
zitét des Schalters S5 entladen, die inverse Diode des Schalters beginnt
zu leiten und der Schalter Ss kann im Anschluss bei ¢ = ¢} unter Null-
spannung eingeschaltet werden. Ab ¢} betrigt die Spannung an der
Spule uy, = Uy — Us; es stellt sich der Strompfad geméfs Abb. 3.2 c)
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ein und der Spulenstrom steigt bis zum Ende des Intervalls je nach Be-
trag der Spannungen entweder an (U; > Us, Tiefsetzbetrieb) oder fallt
(Us > Uy, Hochsetzbetrieb).

® Zeitintervall to <t < th: Bei to wird der Schalter S gedfinet, wo-
durch wiederum ein resonantes Umschwingen der Spannungen an den
parasitdren Ausgangskapazitéten der lieferseitigen Halbbriicke eingelei-
tet wird. Im Hochsetzbetrieb mit i1,(¢2) < ir,(¢1) ist das Einhalten des
Mindeststroms i, (t2) wichtig, damit der Umschwingvorgang vollstandig
abgeschlossen werden kann.

® Zeitintervall t, < t < t3: Nach Abschluss der Schwingung wird
der Strom in L gegen die Spannung uy, = —Us linear abgebaut (vgl.
auch Strompfad nach Abb. 3.2 d)) und der Schalter Sy kann wegen
der leitenden inversen Diode bei ¢ = ¢4 unter Nullspannung geschlossen
werden.

® Zeitintervall t3 < t < t5: Bei t = t3 wird der Schalter Ss geoft-
net und der Spulenstrom 71, erzwingt ein resonantes Umschwingen der
Spannungen iiber den Ausgangskondensatoren der Schalter S3 und Sy
gemif Abb. 3.2 e), nach dessen Ende sich bei t5 der negative Strom
—1Ip in der Spule einstellt. Dem Schaltzeitpunkt ¢3 wird daher eine spe-
zielle Bedeutung zuteil, weil durch dessen Wahl der Startwert des Spu-
lenstroms in der folgenden Schaltperiode eingestellt werden muss. Wie
in Abschnitt 3.3 gezeigt wird, ist die optimale Wahl von t3 abhéngig
von den Spannungen U; und Us; und kann auf auf einen Wert geregelt
werden mit dem bei t{, gerade noch ein Nullspannungsschalten erreicht
wird und minimale Leitverluste aufgrund des wihrend t5 < ¢t < T, im
Wandler gefithrten Kreisstroms entstehen.

@ Zeitintervall t4 < t < T,: Ab t4 weist die Spannung an L den
Wert ur, = 0V auf und der Strom in L zirkuliert, wie in Abb. 3.2 f)
dargestellt, bis zum Ende der Schaltperiode als konstanter Kreisstrom!
iiber die Schalter S; und S;. Dadurch wird der Betrieb des Wandlers
bei konstanter Schaltfrequenz ermoglicht und gleichzeitig ein im Ver-
gleich zum SCM-Betrieb geringer Spulenstromeffektivwert beibehalten.
Analog zu den vorangegangenen Resonanzvorgidngen erfolgt das Ein-
schalten des Schalters Sy bei t = t4 wegen der leitenden inversen Diode
unter Nullspannung.

IDiese Annahme ist giiltig unter Vernachlissigung der Leitverluste im Wider-
stand Ry, der Spule und in den Leitwiderstinden Rpg(on) der Schalter und behilt
anndhernd Giiltigkeit sofern die Zeitkonstante L/(Rr, + Rps(on),2 + BDS(on),4) aus-
reichend grof§ ist gegeniiber der Schaltperiode T},.
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3.1. MODULATIONSVERFAHREN

+ + * Sl 53 Hi
—
Cl DJ:E: L Jt Cz
S, S¢ |
J
: .

— $i — 5 ) : 5 — 5 )
SEE N Jaks | HE=

Cy A L i Gy Cy G
1< 2 ¢ 54 T — 2 = ST
| EEE RER | | EEE REE |

c) d)

’ S 83 o S S3 B
J i3 e e
C L K’ G C M M
[ )

T s F ) BB e

e) f)

%

Abb. 3.2: Weg des Spulenstroms i1, wahrend der Zeitintervalle
ty <t<ti (b)), t{ <t<ta: (c)), th <t<ts (d)) und t§ <t < T,
(f)) und wihrend der Umschwingvorgéinge in den Zeitintervallen
to<t<ty (a)) und t3 <t <t (e)). In b) und d) ist zur Verein-
fachung lediglich die Vorzugsstromrichtung dargestellt, obwohl der
Spulenstrom in diesen Intervallen auch negative Werte annimmt.

Energiebilanz der Resonanzschwingung

Aus dem Funktionsprinzip wird ersichtlich, dass mit dem CF-ZVS-M-
Verfahren sowohl ein entlastetes Einschalten (ZVS und ZCS) als auch
ein entlastetes Ausschalten (ZVS mittels Entlastung durch die parasi-
tére Ausgangskapazitét) der Schalter erfolgt. Weiterhin kann abgeleitet
werden, dass im Gegensatz zum hart geschalteten Betrieb die in den
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:l coss1 (0)=U) = l [ () S

l uCossZ(O)ZOV

AE, AE, AE, AE,

a) b)

Abb. 3.3: Ersatzschaltbilder des CF-ZVS-M-Konverters wiahrend der
fir die lieferseitige Halbbriicke relevanten Umschwingvorgénge bei
to < t <ty (a)) und bei t2 < t < t5 (b)), vereinfacht unter An-
nahme eines konstanten Spulenstroms, konstanter Spannung U; und
Vernachléssigung der Leitverluste.

Ausgangskapazitéiiten der Schalter gespeicherte Energie nicht verloren
geht, sondern zwischen der Spule L und den parasitdren Ausgangskon-
densatoren der Schalter und den Kondensatoren C; und Csy pendelt.
Dieser Sachverhalt kann einfach nachgewiesen werden, wenn zur Verein-
fachung der Strom iy,(¢) wihrend des Umschwingvorgangs als konstant
angenommen wird und die Leitverluste vernachlissigt werden?.

In diesem Fall teilt sich der Strom ir(t) = —I, wihrend des Um-
schwingvorgangs bei tg < t < ¢, auf die beiden parasitiren Ausgangs-
kapazititen Coss1 und Cogso der Schalter S; und Sp auf (vgl. Ersatz-
schaltbild nach Abb. 3.3 a)) und die Kondensatorstrome lassen sich
mit der Stromteilerregel berechnen

Cossl
iCossl (t) - — IL
C’ossl + OOSS2
" .3.1
. _ C'oss2
ZCOSSQ(t) =+ I, .

Cossl + CYoss2

Fiir die Spannungen an den Ausgangskapazitédten folgt fiir o = 0 und

2Anhand der Energieerhaltung kann fiir den verlustlosen Fall dariiber hinaus
ebenfalls gezeigt werden, dass die vorliegenden Energiedifferenzen unabhingig vom
Zeitverlauf des Spulenstroms sind und die Annahme eines konstanten Spulenstroms
lediglich einen Sonderfall darstellt.
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unter Beriicksichtigung der Startwerte ucossi (o) = U1, Ucoss2(to) =0

I,
UCoss1 (1) = icoss1 (t)dt = Uy — ———— -1
C(ossl / C’ossl + C'0552
;
uCoss2(t) C ) Z00552 )dt =0V + C L+ 072 -1

Mit der Dauer t{, — tg = (Coss1 + Coss2)U1/I1, des Umschwingvorgangs
lassen sich die Energiedifferenzen an den Ausgangskapazitéten

to
AECossl = / UCoss1 (t)iCossl (t)dt = _%C’osslljl2
t=0
-
AECOSS2 = / UCoss2 (t)iCOSSZ (t)dt = %COSSQUlz )
t=0
der Quelle Uy

to
AE11 = / Ul(*iCossl (t))dt = C(0551[]12 )
t

=0
und der Spule L

to
AE‘L<—>1 = / UCoss1 (t)(_IL)dt = _%(Cossl + 00532)U12
t

=0

bestimmen, wobei aus Griinden der Energieerhaltung

A-E‘Cossl + A-ECOSSQ + AE’L<—>1 + AE‘l =0.

Folglich wird wahrend des resonanten Umschwingens ab ¢ty magnetische
Energie von L an Cyge und die Quelle Uy (bzw. den Kondensator Cy)
geliefert. Die Schalter S; und S3 werden erneut bei ¢o bzw. t§ geschaltet.
Wihrend des Umladevorgangs bei to < t < t} ist der Spulenstrom
positiv und mit Hilfe von Abb. 3.3 b) lisst sich analog zu tg < t < t,
herleiten, dass die der Spule zuvor entnommene Energie |AFEy,.,1| nun
wieder zugefiihrt wird.

An der lastseitigen Halbbriicke wird wihrend t; < t < ¢} magne-
tische Energie aus der Spule L entnommen, die wihrend t3 < ¢t < t}
wieder zugefithrt wird und deren Betrag

|AEL<—>2| ( o0ss3 T Coss4)

eine Funktion der Spannung Us und der Ausgangskapazitéten der Schal-
ter S5 und S, ist.
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Minimaler des Spulenstrom fiir ZVS

Mit dem CF-ZVS-M-Verfahren wird nur dann ein Nullspannungsschal-
ten erreicht, wenn zum Start der Umschwingvorgénge, bei denen der
Spule L Energie entnommen wird, also zu den Zeitpunkten ty und #1,
ein geniigend grofer Strom i1, vorliegt. Mit (3.5) lasst sich dieser Mini-
malwert fiir ¢ = ¢ty berechnen zu

Er(to) > Ercn
1

LL(in(t0))” > 3(Cosst + Cossa)U?

COSS COSS
= ip(ty) < —UH/% =—1Ip.

Wihrend ¢] < t < t2 sind beide Highside-Schalter S; und S5 geschlos-
sen und die Spannung an L betragt U; — Us. Die Umschwingvorgéinge,
die an den Grenzen dieses Zeitintervalls stattfinden, sind daher sowohl
von der Spannung U als auch von der Spannung Us abhéngig. Aus den
Losungen der Differentialgleichungssysteme geméfs dem FErsatzschalt-
bild Abb. 3.4 folgen die Minimalwerte des Spulenstroms bei ¢;

COSS +COSS
VU2 (Us — 2U4) - ?’TA‘ Uz > 200

iL(tl) >
0 sonst
und bel t9
\/7 Cossl + 00552 1
i(ts) > U1(2U5 — Uy) - T fir Uy < 35U

0 sonst

Wie aus (3.8) und (3.9) bzw. (3.10) ersichtlich ist, {ibersteigt der Min-
deststrom 4y, (¢, ) bei einem Spannungsiibersetzungsverhéltnis v > 1++/2
bzw. der Mindeststrom i, (t2) fiir v < % den erforderlichen Minimalwert
lir,(to)|- Es ist anzumerken, dass eine hohe Ausgangsleistung dabei die-
se Anforderung entschérft, da fiir P > 0 der Hochsetzbetrieb Werte
von ir,(t1) und der Tiefsetzbetrieb Werte von i1,(t2) erfordert, die iiber
den Minimalwerten liegen, damit ein Energietransfer an den Ausgang
erfolgt (vgl. Abb. 3.1).

Uber die Wahl des Schaltzeitpunkts t3 kann der Wert des Spulen-
stroms ir,(tg) zu Beginn der Schaltperiode beeinflusst werden. Wenn
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nach Stromnulldurchgang geschaltet wird, stellt sich fiir grofere Werte
von t3 ebenfalls ein betragsméfig groferer Wert 4r, (o) ein. Vorzugswei-
se wird t3 relativ zum gemessenen Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs
eingestellt oder durch einen Regler eingeregelt (vgl. Abschnitt 3.3). Da
wahrend des Umschwingvorgangs ab t3 Energie von den parasitidren
Ausgangskapazititen an die Spule L geliefert wird und keine Gegen-
spannung vorliegt (ucoss2 = 0), muss zu diesem Zeitpunkt kein Mini-
malstrom eingehalten werden; vielmehr stellt sich ein von der Spannung
Us und vom Wert i, (t3) des Spulenstroms beim Abschalten des Schal-
ters S3 abhéngiger Strom

. . 2 COSS + COSS
i (t3) = —\/(ZL(ts)) o8 T Yossd T LUz 3.11

ein.

l Ucoss (10)=U) Ucoss3(1)=U) l

i (19) in(t)

Ucossall)) =0V Y 1{ () Uossalt)=0V

a) b)

-~
-

-~

Y o150V

ip(t) i(t3)

l Ucossa(t)=U) <> le Ucossa(t3)=U) l

c) d)

Abb. 3.4: Ersatzschaltbilder des Wandlers wahrend der Umschwing-
vorginge bel to < t < ty (a)), t1 <t <t} (b)), t2 <t <ty (c)) und
ts <t < t3 (d)) unter Vernachlissigung parasitirer Effekte, mit den
Werten der Spannungen an den parasitdren Ausgangskapazitéten zu
Beginn der Zeitintervalle.
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3.1.2 Umkehr der Energieflussrichtung

Zur Umkehr der Energieflussrichtung muss, wie in Abb. 3.5 dargestellt,
eine gesonderte Ansteuersequenz der Schalter S; durchlaufen werden.
Es soll angenommen werden, dass die zu iibertragene Leistung P als
Stellgrofe eines Reglers vorgegeben wird.

Waihrend des Zeitintervalls 0 < ¢ < 37}, wird Energie von Seite 1
des Wandlers an Seite 2 geliefert (P > 0), wobei die Leistung allméh-
lich reduziert wird. Wahrend des Zeitintervalls 37, < ¢t < 47}, wird
keine Leistung {ibertragen und fiir ¢ > 47}, wird Leistung von Seite
2 des Wandlers an Seite 1 geliefert (P < 0), wobei die Leistung bis
t = 7T}, allméhlich gesteigert wird. Dabei wechselt ab ¢ = 47T}, der Be-
triebsmodus von einem Tiefsetzbetrieb aus Sicht der Seite 1 zu einem
Hochsetzbetrieb aus Sicht der Seite 2. Die Wahl der Schaltzeitpunk-
te t; erfolgt in gleicher Weise wie fiir P > 0, jedoch mit vertauschten
Ansteuersignalen der beiden Halbbriicken.

Wihrend 37, < t < 4T, wird von der reguldren Modulation abge-
wichen, so dass zum Ende dieser Schaltperiode ein positiver Strom I
erreicht wird, welcher zu Beginn der folgenden Schaltperiode als Min-
deststrom noétig ist um ein Nullspannungsschalten zu ermdoglichen. Hier-
zu wird ab ¢t = 37}, zunéchst die Spannung U; an die Spule L angelegt
indem der Schalter S, ausgeschaltet und der Schalter S; eingeschaltet
wird. Bei t = 3T}, 4+ 21y - L/U; erreicht i, () den Wert Iy und S; wird
gedffnet. Nach Ende des Umschwingvorgangs wird Sy geschlossen und
der Spulenstrom ir,(t) = Iy wird bis zum Ende der Schaltperiode bei
t = 47T}, als Kreisstrom im Wandler gefiihrt.

In Abb. 3.5 ist beispielhaft der Wechsel von einer iibertragenen
Leistung in der Nahe der maximal iibertragbaren Leistung Prpax (vgl.
Abschnitt 3.1.4) hin zu P &~ — Py, dargestellt, wobei die Leistungs-
umkehr innerhalb von sieben Schaltperioden stattfindet. Grundsétzlich
koénnte eine vollstdndige Leistungsumkehr durch Auslassen der Zwi-
schenintervalle T}, < t < 37, und 47, < t < 67}, auch innerhalb von
zwei Schaltperioden abgeschlossen werden. In der Praxis wird dies durch
eine geringere Dynamik des Reglers verhindert und/oder muss vermie-
den werden, damit keine Schwingungen in den eingangs- und lastseiti-
gen Filtern und in den Zuleitungen angeregt werden. Allerdings bietet
die mit dem CF-ZVS-M-Verfahren erzielbare hohe Dynamik Vorteile
bei einer lastabhéngigen Umverteilung der Gesamtleistung eines mehr-
phasigen Wandlers zwischen den einzelnen Phasen, wie sie z.B. beim
Phase-Shedding eingesetzt wird (vgl. Abschnitt 5.5).
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3.1.3 Berechnung der Schaltzeitpunkte

Fiir gegebene Betriebsspannungen U; und Us; miissen die Zeitpunkte
t; bis t3 (Offnen der Schalter Sy, Sy, S3) und die Zeitpunkte t{ bis
t4 (Schlieken der Schalter Si, S3, S2, S4) derart berechnet werden,
dass die gewiinschte Leistung P iibertragen wird und dass als Neben-
bedingung die im vorherigen Abschnitt geforderten Randbedingungen
fiir Nullspannungsschalten, d.h. Minimalwerte des Spulenstroms zu den
Zeitpunkten t;, eingehalten werden.

Im Folgenden wird zunéchst ein vereinfachtes Modell vorgestellt,
bevor in Abschnitt 3.2 auf die Optimierung des Modulationsverfahrens
und weitere Details eingegangen wird. Die dabei getroffenen Annahmen
zur Vereinfachung der Rechnung sind

» Konstante Spannungen U; und Us
» Vernachlédssigung der Verluste
» Vernachldssigung der Dauer der Resonanzvorginge (¢, =t =t;)
» Minimalwerte iy, (t2) > |ir,(to)|, iL(¢t1) > |in(to)]-
Unter diesen Annahmen ldsst sich zunéchst fiir tg = 0 die durch die

Schalterstellung wihrend der vier Zeitabschnitte an die Spule L ange-
legte Spannung

Uy 0<t<ty
U, -U. ty<t<t
w) =4 % g o7 3.12
—Us to <t <tg
ov t3§t<Tp

angeben. Mit Hilfe von (3.12) kann unmittelbar die die an der Spule
L vorliegende Spannung ur,(t) bestimmt und die den Strom iy, (¢) be-
schreibende Differentialgleichung

’U,L(t) — USs2 (t) - U54(t) =1L %iL(t) 3.13

gelost werden. Unter Annahme des Startwerts i, (o) = —Ip zu Beginn
der Schaltperiode lisst sich die Zeitfunktion iy, (t) des Spulenstroms an-
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geben mit

U

—Io—i-flt 0<t<t
Us Uy — Uy

Y A Rt B " t<t<t

i) = ot Th T e PSSR (314

U, U, Us

C Do+ 2y 4 i, — 22 <

0+Lt1+Lt2 Lt to <t <tg
I ts <t <T,.

Die einzuhaltenden Randbedingungen, n&mlich dass der Spulen-
strom ir,(t) zu einem Zeitpunkt ¢35 < T}, wieder den Wert —1I; erreicht
haben muss, dass bei ¢y bis t3 Minimalwerte des Spulenstroms vorlie-
gen miissen und die Stroménderungsgeschwindigkeit, die sich aus dem
Wert L und den Spannungen Uj, Us ergibt, schrinken die moglichen
Losungen des Zeitverlaufs von i, (t) wie in Abb. 3.6 dargestellt ein.
Eine weitere Anforderung an die Schaltzeitpunkte ist, dass im Betrieb
eine gewisse Leistung P vom Eingang des Wandlers an den Ausgang
geliefert werden soll.

Zur Berechnung von P miissen die Strome durch die Schalter S;
bzw. S3 bekannt sein. Fiir 0 < ¢t < t5 wird der Spulenstrom iiber den
Schalter S; gefiihrt und der Schalterstrom betréagt

i (t 0<t<t
i1 (t) { L) gy 0St<te 3.15
0 sonst

und fiir ¢ < t < t3 fliebt der Strom iiber den Schalter Ss und der
Schalterstrom betréagt

iv(t h<t<t
iss(t) = { L) g, nSE<ts 3.16
0 sonst

Fiir die weiteren Berechnungen bietet es sich an, anstelle der Schaltzeit-
punkte t; vier Tastgrade D; = (t; —t;—1)/T, mit ¢ € [1..4] entsprechend
der relativen Dauer der vier Zeitabschnitte der Schaltperiode einzufiih-
ren. In diesem Fall lassen sich die Zeitpunkte t; gemaf

to=0

t1 = DlTp

to = (D1 + D2)T}

ts = (D1 + D2 + D3)T,,

3.17
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Abb. 3.6: Freiheitsgrade bei der Wahl der Schaltzeitpunkte ¢; im
Hochsetzbetrieb a) und im Tiefsetzbetrieb b). Die schraffierte Fliche
kennzeichnet den Bereich des moglichen Spulenstromverlaufs i, (¢) fiir
gleiche tibertragene Leistung. Fiir gegebene Spannungen U;, Us exis-
tiert weiterhin eine obere Grenze der iibertragbaren Leistung Pmax(0)
(vgl. Abschnitt 3.1.4).

aus den D; berechnen. Aus (3.15) und (3.16) folgt die Leistung

1 Ty E )
P=- / w (B)igy ()t = 2 = UG
To Ju=o0 o T 3.18
U2 UL U-
- ﬁ(Dl + Dy)% - 2122 (D3)? — UpIo(D; + Ds)
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am Eingang des Wandlers und

1 T . Ey Uz-Qo
Py=—- / up(t)igs(t)dt = = = =
Tp to=0 Tp TP
U, U
- 122((D1+§D2+D3) D2+D1D3) 3.19
U2
~ 55 (D2+Ds)? = Ualo(Dz + Dy)

am Ausgang des Wandlers, wobei Z = L/T},. Bei Vernachléssigung der
Verluste gilt P, = P, = P und von (3.18) kann eine Berechnungs-
vorschrift fiir Dy in Abhéngigkeit des Arbeitspunkts o = {Uy,Us, P}
abgeleitet werden.

VA 1
Dy =22 —\/2PZ + 1372 + U, Uy D3 — Dy 3.20
uv, Uy
Weiterhin soll der Spulenstrom bei ¢ = t3 den erforderlichen Mindest-
wert ip,(t3) = iL(tg) = —Ip aufweisen. Mit dieser Forderung lasst sich
(3.14) nach D3 auflésen.

Uy U - U,

Dy = —D1+———Dy=
3 Uy 1+ 7 2
3.20) IpZ 1 3.21
(6820 o2 —\/QPZ + 1222 + UyUs D2 — Dy
Uy U,
Der Tastgrad Dy ist bestimmt durch die Bedingung ¥D; = 1
Dy=1—-(D1+ Dy + D3), 3.22

so dass lediglich D5 als bisher unbestimmte Grofe verbleibt. Allerdings
existiert keine eindeutige Losung fiir Dy. Vielmehr fiihrt eine Vielzahl
von moglichen Zeitverldaufen zur gleichen Ausgangsleistung P, wihrend
gleichzeitig die Randbedingungen fiir Nullspannungsschalten eingehal-
ten werden.

Abb. 3.7 veranschaulicht diesen Sachverhalt. Der Spulenstrom ir, (¢)
im oberen Teilbild weist einen geringeren Spitzenwert auf als der Spu-
lenstrom im unteren Teilbild, obwohl pro Schaltperiode T}, die gleiche
Ladung Q2.4 = @23 an die Seite 2 des Wandlers geliefert wird. Dies
wird erreicht, indem der Tastgrad Dy vergrofert wird. Geméf (3.20)
und (3.21) werden dadurch die Schaltzeitpunkte t1a, taa und t3a im
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Vergleich unteren Teilbild innerhalb der Schaltperiode nach hinten ver-
schoben werden.

Methoden zur Wahl von Dy werden in Abschnitt 3.2 behandelt. Un-
ter anderem bietet der Freiheitsgrad in der Wahl von D, die Moglich-
keit der Optimierung des Ansteuerverfahrens, z.B um einen mdglichst
niedrigen Spulenstromeffektivwert zu erhalten (Do wird moglichst groft
gewihlt) oder um eine bessere Regelbarkeit zu erreichen.

ugy(?)
Co [
N '
| o
(CIN i |
o/ T 1
b
+1 |
. N,
T HA sz\f3A §Tp
_ s
| |
@ |
| |
! \\J‘ O2 I
i (9) | :\ I
I [
o ! : \ I
1B B 3B T,
_10

Abb. 3.7: Unterschiedliche Moglichkeiten des Spulenstromverlaufs,
bei denen die Randbedingungen fiir Nullspannungsschalten eingehal-
ten werden und die gleiche Leistung P = Q2U2/T} libertragen wird.
Der Spulenstrom im oberen Teilbild weist einen geringeren Spitzen-
wert auf, obwohl pro Schaltperiode Tj, die gleiche Ladung Q2,4 = Q2,8
an die Last geliefert wird.
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3.1.4 Maximal iibertragbare Leistung

Wie (3.18) oder (3.19) zeigen, ist die iibertragene Leistung P abhéngig
von den Tastgraden D,. Weiterhin ist offensichtlich, dass P fiir grofere
Werte von t3 ansteigt. Im Grenzfall ist t3 = 71},, d.h. die Summe

Dy+Ds+ Dy =Ds <1

betragt gerade Dy, = 1. Typischerweise wird Dy, jedoch zur Erhéhung
der Robustheit gegeniiber Bauteil- oder Zeit-Toleranzen auf Werte klei-
ner 1 begrenzt, beispielsweise auf Dy, < 0.95.

Die iibertragene Leistung kann in Abhéngigkeit von Dy angegeben
werden, indem die nach (3.20) und (3.21) berechenbaren Tastgrade Dy
und D3 in (3.23) eingesetzt werden. Auflosen der Gleichung liefert

(UF +U3) D3+
+ U Us(D3 — 2D3Ds, — D3)+ | (3.24
+21yZ(Uy + Us)(D2 + Dx)

Gleichung (3.24) ist eine quadratische Funktion in Ds, so dass mit Hilfe
der Ableitung der Tastgrad Dy bestimmt werden kann, bei dem der
Leistungstransfer fiir gegebene Spannungen U;, Us maximal wird.

-U1U;

P(Dg) - QZ(U1 + U2)2

d

——P(Ds) =0

D, (Ds) =
= Dy _ UiUsDs — 10 Z(Uy + Up) '

21P=Puna U2 + UyUs + U3
Einsetzen von (3.25) in (3.24) liefert
U U (U1 U3 Dy, — 210 Z(Uy + Us)D 1272
Poa(Ds) = 1U2(U1U2 Dy 0Z(Uy +Usz)Ds + I ) 306

2Z (U2 + U1Uy + U3)

Gleichung (3.26) hat zwei entscheidene Konsequenzen, die den CF-ZVS-
M-Konverter von anderen bei konstanter Schaltfrequenz betriebenen
Wandlern, wie hart geschalteten Wandlern im CCM- oder DCM-Betrieb
oder einem Pseudo-Resonanzwandler im SCM-Betrieb, abgrenzen:

» Die maximale Ausgangsleistung ist abhédngig vom Arbeitspunkt
(U1, Us), den verwendeten Halbleitern (Iy) und der Wahl von Z,
respektive der Induktivitdt L und der Schaltfrequenz (Z = L/Ty,).

» Die Impedanz Z muss derart gewahlt werden, dass die spezifizierte
Maximalleistung auch im ungiinstigsten Arbeitspunkt iibertragen
werden kann.
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3.1.5 Dimensionierung der Spule

Im Allgemeinen fiihrt ein kleinerer Wert Z dazu, dass eine hohere Leis-
tung Ppax(Dy) tibertragen werden kann. Dies wird aus der Ableitung
d U Uy

— Poax(Ds) = - (I12Z? — U, U, D? 3.27
az Fmax(Dx) 222(U2 + U U, + U2) (5 1U>D3)

ersichtlich. Im Regelfall gilt U3Us D% > I3 Z? und damit

diZPmaX(Dg) <0. 3.28
Anschaulich kann dieser Sachverhalt dadurch begriindet werden, dass
sich bei kleinerer Induktivitdt L ~ Z die Stromanstiegsgeschwindigkeit
im Zeitverlauf des Spulenstroms vergréfiert, wodurch pro Schaltperi-
ode eine grofere Ladungsmenge @2 (welche abhéngig ist von der vom
Spulenstrom aufgespannten Fliche) an die Last geliefert werden kann.
Es existiert daher ein oberer Grenzwert fiir Z, der derart gewéhlt
werden muss, dass auch im ungiinstigsten Arbeitspunkt gerade noch
die sperzifizierte Maximalleistung iibertragen werden kann. Es ist of-
fensichtlich, dass insbesondere der Betrieb an den unteren Grenzen des
Betriebsspannungsbereichs kritisch ist, wo sich die maximale Ausgangs-
leistung Prax = E2max/Tp = U2Q2max/Tp deutlich reduziert. Der er-
forderliche Induktivitétswert L = Z - T}, kann demnach durch Auflésen
von (3.26) nach Z und Auswerten bei Uy = Uy min und Uz = Us min
ermittelt werden,

Dy 1

Z=——U min U: min T 17 712
( b + > )+ (]1,min(]2,min102

Pmax
To (a +

+ 1 (@ Panax)” + 208 Py + o
max max (Ul’min + UQ’min)z ’ 329

mit a = U12,min + Ul,minU2,min + U22,min
B = IoDs. - Ut minU2,min (U1, min + U2,min) -
Eine wichtige Konsequenz von (3.29) ist die Tatsache, dass der vorab
beschriebene CF-ZVS-M-Betrieb unterhalb der Grenzen Ui min, U2 min

des Nennbetriebsspannungsbereichs nicht nutzbar ist. Abhilfe schafft
ein gesondertes Startup-Modulationsverfahren (vgl. Abschnitt 3.4).
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Dimensionierung fiir maximale Leistung

Abb. 3.8 zeigt exemplarisch die Auswertung von (3.29) bei identischen
unteren Grenzen Uj min = U2 min = Umin des Nennbetriebsspannungs-
bereichs und einem typischen Wert von Iy = 10A als Funktion der
maximalen Ausgangsleistung Py... Eine weitere Verallgemeinerung fiir
verschiedene untere Betriebsspannungsgrenzen ist Abb. 3.9 zu entneh-
men.

Die Abbildungen offenbaren ein weiteres Problem des CF-ZVS-M-
Konverters, das an Bedeutung gewinnt, falls ein weiter Spannungsbe-
reich Unin...Unmax abgedeckt werden soll. Wird Pp.x = const. {iber den
gesamten Spannungsbereich gefordert, nimmt L einen verhéltnisméRig
geringen Wert an. Wahrend beim Betrieb bei niedrigen Spannungen
ein ausgewogenes Verhiltnis von Spitzen- und Effektivwert des Spulen-
stroms zum Ausgangsstrom I eingehalten wird (Dyx &~ 1), wirkt sich
die Dimensionierung von Z nachteilig auf den Betrieb in der Néhe der
oberen Betriebsspannungsgrenzen aus. Dort miissen wegen des ungiins-
tigen U/L-Verhéltnisses hohe Spitzenstrome in kurzer Zeit (Dy < 1)
aufgebracht werden, bei gleichzeitig langerer Dauer Dy = 1 — Dy, wo-
durch die Effizienz gemindert wird.

T

N
i
p—
—

LIT, (Q)
/

39\
0 \ \

v\ Upyin=300V

2 /

Impedanz Z:

5 10 15
Maximale Leistung Ppax  (KW)
Abb. 3.8: Erforderliche Impedanz Z = L/T,, des CF-ZVS-M-Kon-

verters fiir identische untere Grenzen Ui, des Betriebsspannungsbe-
reichs und der dort spezifizierten Maximalleistung Ppax-.
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Abb. 3.9: Erforderliche Impedanz Z in Abhéngigkeit von den un-
teren Grenzen Ui min, U2,min des Betriebsspannungsbereichs und der
dort spezifizierten Maximalleistung Ppax und des Mindeststroms Ip.
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Dimensionierung fiir maximalen Strom

In der Praxis wird dieser Nachteil relativiert, weil oft der Ein- bzw. Aus-
gangsstrom auf einen zuldssigen Maximalwert I,.x begrenzt werden
muss (beispielsweise maximaler Ladestrom einer Batterie) oder kann
(beispielsweise aus Griinden einer bekannten Lastcharakteristik), gleich-
bedeutend mit einer Leistungsverminderung bei niedrigen Spannungen.
In diesem Fall kann ein hoherer Wert Z gewéhlt werden, was eine Re-
duzierung der Leitverluste erlaubt.

Fiir identische untere Grenzen des Betriebsspannungsbereichs ver-
einfacht sich (3.29) unter den Nebenbedingungen

Dy =1
Ul min — Umin
’ 3.30
U2,min = Umin
Pmax = Umin-[max
zu
Umin 2
Z = =58 | 20+ 3ax — 3(3131“ + Al o + 10) . (331
0

Im allgemeinen Fall, d.h. bei sich unterscheidenden unteren Grenzen des
Betriebsspannungsbereichs, konnen die Diagramme nach Abb. 3.10
zur Dimensionierung der Induktivitdt L genutzt werden, in denen die
normierte Impedanz Z’ in Abhangigkeit von den geméaf

Dy =1
Ui min = Uret - pu1
Uz min = Uret - pu2 3.32
Iy = Inax P10

Pmax = Imaeref : maX(pUhpUZ)

normierten unteren Betriebsspannungsgrenzen und des normierten Min-
deststroms I dargestellt sind. Als Referenzspannung U,; wird eine der
oberen Betriebsspannungsgrenzen gewé#hlt. Der Wert der Induktivitét
kann mit

Tp Uref

Imax

L=27". 3.33

ermittelt werden.
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KAPITEL 3. CF-ZVS-M-KONVERTER
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Abb. 3.10: Erforderliche normierte Impedanz Z’ des CF-ZVS-M-
Konverters in Abhéngigkeit der normierten unteren Grenzen des Be-
triebsspannungsbereichs und des normierten Mindeststroms pio.
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3.1.6 Dimensionierung der Kondensatoren

Wihrend der Schalter S; geschlossen ist (Zeitintervall 0 < ¢ < t3),
entspricht der Strom ic; durch den Kondensator C; der Differenz zwi-
schen dem Spulenstrom i1,(t) (3.14) und dem Mittelwert I; des Ein-
gangsstroms

fur 3.34

o () +LH—iL(t) . 0<t<ty
A =
1 + 1; sonst

Fiir den Kondensator Cy erhélt man

) —L+illt) .. t<t<ts
ic2(t) = fiir
— I sonst

3.35

Die den Kondensatoren Cy bzw. Cy wiahrend der Schaltperiode entnom-
mene Ladung

TP
AQer =~ [ max(icn(1),0) dr
0

Tp
AQos = — / max(ics(t), 0) dt |
0

fiihrt zu einem Spannungsrippel tic; = %AQCl/Cl bzw. tice = %AQCQ/CQ
woraus sich Dimensionierungsvorschriften fiir die beiden Kondensatoren
ableiten lassen,

A
o = 2?01
Uuct
3.37
O AQc2
9 = = .
2uc2

Zur Bestimmung der Ladungen AQ¢ ; muss der Zeitraum bekannt sein
in dem ic () < 0 gilt (vgl. (3.36)). ic1(t) weist im Zeitintervall 0 <
t <ty bei

L
tciz = i (Ip + 1) 3.38

1
einen Stromnulldurchgang auf und bei t = to, so dass gilt

to
AQer = - / e (t) dt =

tciz

3.39
_LP* L PT, (Ui+Us)PY(PT, + L)L

= +
2(]% 2U, Uy (]f \/l]f + UUs + LL;
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In gleicher Weise? folgt nach Berechnung des Zeitpunkts tcoz des Strom-
nulldurchgangs von icz(t) innerhalb ¢t < ¢ < t3 die Ladung

tcaz
AQc2 = —/ ica(t) dt =

t1
-3.40
LP* 2L PT, (Ui+Us)P\/(2PT, +I2L)L (349)
=503 Taoy, T B 2 /72 2
2U2 2U, Us U2 [J1 + U Us + U2

Analog zum kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzsteller wird die Ladung AQ¢
und damit der Spannungsrippel fiir ein Spannungsiibersetzungsverhélt-
nis von v = % bzw. v = 2 und bei maximalem I, des Last- bzw.
des Eingangsstroms maximal. Deckt der Betriebsspannungsbereich die-
se Spannungsverhéltnisse ab und weist jeweils eine obere Grenze von
Umax auf, vereinfachen sich (3.39) und (3.40) unter diesen Randbedin-
gungen zu

AQc:

1 1
U1=5 Unmax;U2=Unmasx,P=3 UmaxImax

3.41

AQc2

U1 =Usma:Uz= 3 Uax,P= 3 Unnax L

(Ig + IrQnax)Z 6lmax /3 2
(Imax + UIII&X B UIII&X \/?(ImaXUmaX + IO Z)Z Tp

und weiter

C =

T, 2+I2. )7
02 i U (Imax ( 0 + max)
2uc

- Umax
3.42

61 max
- \/ 1 (T Unmae + I§Z)Z> :

Wie in Abschnitt 4.5 in einem ausfiihrlichen Vergleich noch gezeigt wird,
muss beim CF-ZVS-M-Konverter im Vergleich zum kaskadierten Tief-
setz-Hochsetzsteller bei gleicher Restwelligkeit der Spannungen in etwa
der doppelte Kapazitéitswert eingesetzt werden.

3Gleichung (3.39) und (3.40) folgen unter Anwendung der approximierten Tast-
grade (3.58) bis (3.61). Das approximative Modell liefert fiir den Fall v = % bzw.

v = 2, in dem das Maximum der Welligkeit vorliegt, eine gute Ubereinstimmung mit
dem in Abschnitt 3.2 beschriebenen optimierten Modulationsverfahren.
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3.2 Optimierung des Modulationsverfahrens

Wie im Abschnitt 3.1.3 bereits dargelegt wurde, kann der Tastgrad Dy
innerhalb gewisser Grenzen, die aus der Forderung nach einem Mindest-
strom i1,(¢;) zu den Zeitpunkten tg, t1, to und t3 resultieren, frei gewéhlt
werden. Eine weitere Begrenzung von Dy wird dadurch festgelegt, dass
die Summe Dy, der Tastgrade D; bis D3 zwingend kleiner ist als 1 bzw.
bei Einhaltung einer Zeitreserve vor Ende der Schaltperiode kleiner ist
als eine obere Schranke Dy, pax. Es gilt

Dy < Dy max — (D1 + Ds) .

Nach Einsetzen von D; = D;(Ds) und D3 = D3(D>), die geméf (3.20)
und (3.21) selbst abhéngig sind von D5, erhilt man eine quadratische
Gleichung, deren beide Losungen ein unteres Limit D pin,» und ein
oberes Limit Dy max » von Do darstellen. Abhéngig vom Arbeitspunkt
kann Dj min < 0 resultieren, so dass das untere Limit nicht beachtet

werden muss. Es gilt
D2,min = ma'X(Oa D2,min,2) .

Abb. 3.11 zeigt einen beispielhaften Arbeitspunkt, in dem sowohl ein
unteres Limit Dy min 5 (links oben) als auch ein oberes Limit Ds max 5
(links unten) vorliegt. Je nach Arbeitspunkt kénnen die Forderungen
nach einem Mindeststrom fiir Nullspannungsschalten

U
iL(tl) — iL(to) = DlTp . fl > 21, fir Uy < Uy 3.45
und
. . Us .
’LL(tQ) — ZL(tg) = Dng . f > 21 fir Uy >U; N 3.46

mit D1 = D1(D3) und D3 = D3(Ds), eine weitere obere Begrenzung be-
dingen. Dabei ist (3.45) ausschlaggebend fiir den Tiefsetzbetrieb (Limit
Dy max,rs) und (3.46) fiir den Hochsetzbetrieb (Limit Da max,us). Im
jeweils anderen Betriebsmodus sind die Bedingungen automatisch er-
fiillt, da anderenfalls keine Leistungsiibertragung moglich ist. Beispiele
finden sich in Abb. 3.12 (unten). Zusammenfassend gilt:

Inin(DQ,maX,Ev D2,max,TS) U2 < U1
D2,max = DQ,max,E fir Us =0, 3.47
min(DQ,max727D27max7HS) Us > Uy
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KAPITEL 3. CF-ZVS-M-KONVERTER
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Abb. 3.11: Variation von D2 bei gleichen Betriebsspannungen und
gleicher Leistung P. Fiir grofere D2 resultiert ein geringerer Effek-
tivwert Ir,rms des Spulenstroms ir,(¢). Fiir 12kW-Wandler-Auslegung
geméaf Abschnitt 5.4 mit L = 5.7uH.
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3.2. OPTIMIERUNG DES MODULATIONSVERFAHRENS
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Abb. 3.12: Variation von D2 bei gleichen Betriebsspannungen und
gleicher Leistung P. Fiir grofere D2 resultiert ein geringerer Effek-
tivwert Ir,rms des Spulenstroms ir,(¢). Fiir 12kW-Wandler-Auslegung
geméaf Abschnitt 5.4 mit L = 5.7uH.
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3.2.1 Optimierung auf geringste Verluste

Der Freiheitsgrad in der Wahl des Tastgrads D, innerhalb der Gren-
zen Do in < Do < Dg max erdffnet eine Moglichkeit zur Optimierung
des Modulationsverfahrens. Ein erstes Optimierungskriterium sind die
Verluste Py des Wandlers mit dem Ziel, den Tastgrad Do fiir minimale
Verluste zu bestimmen.

Diese Zielsetzung erfordert zumindest ein vereinfachtes, die Verlus-
te des CF-ZVS-M-Konverters beschreibendes Modell. Zu den Verlusten
tragen hauptséichlich die Leitverluste in den Schaltern S; und die Ver-
luste der Induktivitit bei, die jeweils, wie in Abb. 3.13 dargestellt, fiir
einen vorgegebenen Arbeitspunkt o = {Uy, Uy, P} innerhalb des spezi-
fizierten Arbeitsbereichs €2 mit Hilfe von effektiven Serienwiderstdnden
R; ofi(0) modelliert werden kénnen. In diesem Fall lassen sich die Ge-
samtverluste berechnen mit

2 2
Py = Rs1,eft 1§51 yms + R2,e# 155 rms T+

9 0 5 3.48
+ RS370HISS,rms + RS4,CHIS4,rms + RL,CHIL,rms .

Der Spulenstrom wird je nach Schalterstellung entweder vom Highside-
oder vom Lowside-Schalter der Halbbriicke gefiihrt, so dass

2 _ 72 2 _ 72 2
IL,rms - ISl,rms + IS2,rms - IS3,rms + IS4,rms 3.49

gilt. Bei gleichen Widerstéinden Rs;ef = Rps(on),est Vereinfacht sich
(3.48) mit (3.49) zu

Py = (2RDS(0n),eff + RL,eff) Iﬁ,rms = RV,efTII%,rms y 3.50

womit eine direkte Proportionalitdt zum Effektivwert des Spulenstroms
besteht und das Minimum der Verluste bei geringstmdglichem Spulen-
stromeffektivwert It ;s erreicht wird®. Aus (3.50) ist weiterhin ersicht-
lich, dass im vereinfachten Modell ein in Serie zu L eingefiigter, arbeits-
punktabhéngiger Widerstand Ry g hinreichend ist zur Modellierung
der Verluste®.

4Im allgemeinen Fall gilt Is1,rms 7# Is2,rms, Weswegen sich die Gesamtverluste Py
durch eine asymmetrische Verteilung der fiir die Schalter einer Halbbriicke genutzten
Gesamtchipfliche unter den Wert (3.50) reduzieren lassen. Auf ein entsprechendes
Optimierungsverfahren wird in Abschnitt 4.5 ndher eingegangen.

5 Anmerkung: Die bisher angewandte Linearisierung des Spulenstroms i1, verliert
fir 7 = L/Ry < Tp bzw. Ry > Z ihre Giiltigkeit. In diesem Fall weist der Spu-
lenstrom einen exponentiellen Verlauf auf wodurch sich die iibertragene Leistung
reduziert.
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RSZ,eff RS4,eff

a)

Abb. 3.13: Vereinfachtes Verlustmodell des CF-ZVS-M-Konverters
mit effektiven Leitwiderstanden Rg ; o (0) der Schalter und dem effek-
tiven Widerstand der Spule Ry, (o) (a)) und mittels konzentriertem
Verlustwiderstand Ry es(0) (b)).

Der zu minimierende Spulenstromeffektivwert ergibt sich durch In-
tegration von (3.14) zu

J \/ 1 /Tp ( o 2d
L,rms — = iL t ) t =
TP t=0

3 2 2P
- W 2 (- - 3R2) - B0 - Da e g

U0z \ 322 322 A

mit = \/Igz + U UyDy 4 2PZ . 3.51

Aus (3.51) ist nicht direkt offensichtlich, dass innerhalb des zuléssigen
Wertebereichs Do min < Do < Do nax

diDQJL,rms <0 Voe® 3.52
gilt, d.h. dass der Effektivwert mit groferem D, sinkt. Jedoch kann
dieser Sachverhalt anschaulich anhand Abb. 3.11 und Abb. 3.12 er-
klart werden. Die Abbildungen zeigen den Zeitverlauf des Spulenstroms
in unterschiedlichen Arbeitspunkten, jeweils fiir eine Variation von Ds.
Bei groferem Do sinkt der Spitzenstrom, der Stromverlauf flacht mehr
und mehr ab und das Zeitintervall t3 < t < T, in dem kein Leistungs-
transfer vom Eingang oder zum Ausgang des Wandlers erfolgt, verkiirzt
sich zunehmend, wodurch sich niedrigere Werte von I, ,ims ergeben.
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Abb. 3.14: Normierter Spulenstromeffektivwert bei maximalem
Ein- bzw. Ausgangsstrom max([i,l2) = Imax = 45 A, Io = 104,
Z = 0.5 und unterschiedlichen Spannungsverhéltnissen innerhalb
Umin..Umax = 150V ..450 V. Die Markierungen kennzeichnen das er-
reichbare Minimum von Ii, rms bei D2 = D2 max.

In Abb. 3.14 ist der auf den Eingangs- und Laststrom normier-
te Effektivwert des Spulenstroms in Abhéngigkeit des zuléssigen Be-
reichs Do min < D2 < D max von Dy dargestellt. Im Vergleich zum
kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzsteller im CCM-Betrieb, bei dem geméf
Abb. 2.22 der normierte Spulenstrom im Bereich von %..1 variiert, ist
fiir eine geringe Spannungsdifferenz |U; — Us| nur ein mékiger Anstieg
der Strombelastung der Spule L zu verzeichnen, so dass trotz der un-
glinstigeren Stromform eine hohe Effizienz des CF-ZVS-M-Wandlers zu
erwarten ist. Bei hoherer Spannungsdifferenz |U; — Us| und/oder nied-
riger Spannung kommt der sich aus der Stromform ergebende Nachteil
starker zum Tragen.
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3.2.2 Probleme und Implementierung
der verlustoptimalen Modulation

In der Realitdt bereiten die Implementierung und der Betrieb der ver-
lustoptimalen Modulation Probleme, weil sich bei Variation des Arbeits-
punkts Unstetigkeiten in der Ableitungen der Tastgrade D; ergeben.
Abb. 3.15 veranschaulicht diesen Sachverhalt anhand einer Variation
der Ausgangsspannung Us bei konstanter Spannung U; und konstantem

b)

i

Tastgrad D,

200

250

300 350 400 450
U (V)

Tastgrad D,

0%

~

~

D
\\/
~

150

200

250

300 350 400 450
U (V)

Abb. 3.15: Tastgrade D; und deren Summe Ds;, = D; + D3 + D3
bei verlustoptimaler Modulation, Variation der Ausgangsspannung
Uz aber gleichem Laststrom I2; dargestellt fiir Uy = 300V = const.,
I = 15A (a)) und U; = 300V = const., [ = 30 A (b)).
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Abb. 3.16: Mogliches Realisierungskonzept einer Regelung des CF-
ZVS-M-Konverters mit Tabelle (LUT) und Interpolator zur Berech-
nung der Schaltzeitpunkte ¢; und Modulator zur Erzeugung der An-
steuersignale § der Schalter S;.

Laststrom I5. Beim in Abb. 3.15 a) dargestellen Fall mit U; = 300V
und I = 15 A erreicht Dy, bei U; = Us annéhernd den Wert 1; abseits
davon muss Dy reduziert werden, um die geforderte Leistung P ein-
zustellen, wodurch die Ableitung dDy/dUs; eine Unstetigkeit aufweist.
Diese kann sich aus regelungstechnischer Sicht als problematisch erwei-
sen und zur Instabilitit einer Regelung hoher Dynamik beim Einregeln
eines Arbeitspunkts in der Nahe von U; = U, fiihren.

Abb. 3.16 zeigt zur Veranschaulichung dieser Problematik ein mog-
liches Regelungskonzept des CF-ZVS-M-Konverters. Einer digitalen Re-
geleinrichtung werden die gemessenen und gefilterten Strome und Span-
nungen, die auf Seite 1 und Seite 2 des Wandlers vorliegen, zur Verfii-
gung gestellt. Der Regler kann als Spannungs- und/oder Stromregler
ausgefithrt sein und liefert die Stellgrofe Ipoa(z), die als Laststrom
zur Berechnung der Tastgrade D; interpretiert wird. Mit Ij0q(z) und
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den gemessenen und gefilterten Spannungen Us ¢(z), Us ¢(2) erfolgt die
Berechnung der Tastgrade D; bzw. der Schaltzeitpunkte ¢;, die durch
einen Modulator in die Ansteuersignale §(t) der Schalter S; umgesetzt
werden. Soll bei Uy 2 U; eine weitere Erhohung Awus der Spannung
Us durch den Regler erfolgen, ist eine hohere Stellgrofe I,04(z) erfor-
derlich, gleichbedeutend mit groferem Ds. Andererseits bewirkt eine
geringe positive Anderung Auy der Spannung U, gemift Abb. 3.15 a)
eine Reduktion von Dy. Durch die Uberlagerung beider Effekte besteht
je nach Charakteristik der Messiibertragungsfunktionen Gy, ; und des
Reglers eine Schwingneigung des Systems.

Wie die Berechnungsvorschriften (3.20), (3.21) der Tastgrade D,
und D3 und der zulissige Bereich (3.44), (3.47) des Tastgrads Do er-
kennen lassen, entsteht bereits bei der bisher besprochenen, vereinfach-
ten Modellierung des Wandlers ein erheblicher Rechenaufwand, der von
dem zur digitalen Regelung des Wandlers eingesetzten digitalen Signal-
prozessor (DSP) oftmals nicht mehr mit akzeptablem Zeitaufwand be-
wiltigt werden kann. Da die Dauer dieser Berechnungen die maximale
Aktualisierungsrate der Schaltzeitpunkte bestimmt, begrenzt sie gleich-
zeitig die Bandbreite der Regelung.

Eine géngige Losung des Problems ist es, die notigen Berechnungen
vorab durchzufithren und in diskretisierter Form in Abhéngigkeit von
Ui, Uy und I zu tabellarisieren®. Aus den Tabellenwerten lassen sich
wahrend des Betriebs die Tastgrade D; oder Schaltzeitpunkte ¢; mit-
tels linearer Interpolation fiir beliebige Arbeitspunkte unter geringem
Rechenaufwand bestimmen. Die Interpolation erfolgt dabei schrittwei-
se entlang der drei Dimensionen j, k,l der Tabelle, entsprechend dem
Strom I5, der Spannung Us und der Spannung Uy, so dass die urspriing-
lich acht aus der Tabelle entnommenen Werte im ersten Interpolations-
schritt auf vier und im zweiten Interpolationsschritt auf zwei gemit-
telte Werte reduziert werden und im letzten Interpolationsschritt der
Endwert ¢, ;57 erreicht wird. Beispielsweise erfolgt die Berechnung des

SEine Tabellarisierung nach I» anstelle von P ist besonders vorteilhaft, da bei
Ausfiihrung des Reglers als reiner Stromregler oder Kaskadenregler mit unterlager-
tem Stromregler dessen Stellgréfe unmittelbar als Eingangsgrofe des Interpolators
genutzt werden kann ohne die Leistung (zeitverzogert) aus der Stellgrofe und der ge-
messenen Ausgangsspannung berechnen zu miissen. Im eingeschwungenem Zustand
entspricht I,,,q in diesem Fall bei fehlerfreier Abbildung des realen Arbeitspunkts
durch den Interpolator und Modulator zudem dem Laststrom I2 des Wandlers. Diese
Tatsache kann genutzt werden um Riickschliisse auf Bauteiltoleranzen des Wandlers
zu ziehen (vgl. Abschnitt 5.7.5).
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Schaltzeitpunkts ¢; mittels Interpolation durch
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Schritt: 1 — 2 — 3

wobei aus jeweils zwei benachbarten Stiitzwerten ein Zwischenwert ge-
bildet wird (vgl. auch Abb. 3.17). Zur Berechnung dieser Werte miis-
sen vor Start des Interpolationsalgorithmus die Indizes j, k, [, j+1, k+1
und [+1 innerhalb derer sich der Arbeitspunkt befindet und die relative
Lage des Arbeitspunkts im Tabellenraster ermittelt werden.

Bei dieser Vorgehensweise stellen Unstetigkeiten der Ableitungen
der tabellarisierten Grofen ebenfalls ein Problem dar, da entweder eine
sehr hohe Anzahl an Stiitzstellen vorgesehen werden muss oder mit ei-
nem erhéhten Interpolationsfehler an den Unstetigkeitsstellen gerechnet
werden muss.

1y jir1i+1
T
|
fjha1 i
S
7 |
/ |
0{——J‘-—-————
|
|
1y jk+ 11 1 ;
i ) k
A L ; [ /_‘
/
1 jk ¢ 1k J

Abb. 3.17: Funktionsprinzip der 3D-Interpolation zur Berechnung
des Schaltzeitpunkts ¢; anhand von Tabellenwerten.

142



3.2.3 Optimierung auf Stetigkeit

Beide Auswirkungen der in Abschnitt 3.2.1 beschriebenen Unstetig-
keitsstellen - Schwingneigung und Interpolationsfehler - kénnen durch
eine einfache Abwandlung des Modulationsverfahrens deutlich reduziert
werden. Da die Unstetigkeitsstellen bei Spannungsgleichheit auftreten,
bei der wegen der verschwindenden Spulenstroménderung im Zeitinter-
vall ;1 <t < to hohere Werte von Do zuléssig sind, erscheint innerhalb
eines Bandes

AU = |U2 — U1| < AUrp 3.54

eine Begrenzung von Ds sinnvoll. Dabei ist ein hartes Limit D max
nicht zielfithrend, weil die Stetigkeit der Ableitungen dDy/dU; und
dDy/dUs; nicht gewéhrleistet wird. Vielmehr muss wie in Abb. 3.18
dargestellt, ein kontinuierlicher Ubergang an den Grenzen des Bandes
AUrp geschaffen werden. Die Abbildung zeigt die Tabellenstiitzwerte
der verlustoptimierten Modulation und die mittels einer Bézierkurve
innerhalb des Bereichs AUp = 100V interpolierten Werte fiir unter-
schiedliche Spannungen U;.

Die Neuberechnung der Tabellenstiitzwerte innerhalb AUrp erfolgt
nach folgendem Schema. Zunéchst werden fiir konstanten Strom I die
Tabellenstiitzwerte von Do entsprechend der verlustoptimierten Modu-

0.8
S L U=150V Uy=300V  U=450V |
a \ K
K /
=Y A
5 , &4 J" ]

150 200 250 300 350 400 450
Uy (V)
Abb. 3.18: Umgehung der Unstetigkeitsstellen der Ableitungen der

Tastgrade mittels Interpolation innerhalb eines Bandes AUrp = 100V
um die Unstetigkeitsstelle, dargestellt fiir Io = 15 A.
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Abb. 3.19: Bézierkurven-Interpolation zur Unterdriickung der Uns-
tetigkeitsstellen innerhalb des Bandes AUip in der Ndhe von Uy = Us.

lation wie in Abschnitt 3.2.1 beschriebenen ermittelt und die innerhalb
des Bandes AUip liegenden Werte verworfen.

Pro verworfenem Wert werden aus Stiitzwerten gleicher Spannung
zwei direkt an den Interpolationsbereich angrenzende Werte (Punkte
Py, P3) und zwei weitere Werte (Punkte Py, Py) bestimmt und per Kon-
struktion zweier Geraden ein im Interpolationsbereich liegender Hilfs-
punkt Py berechnet (vgl. Abb. 3.19). Mit P, als Kontrollpunkt kann
zwischen den Punkten P, und P; eine quadratische Bézierkurve

P(t)=(1—t3)Py +2t(1 —t)Py +t*P3 mit t € [0,1] 3.55

konstruiert werden, mit der Figenschaft, dass die Ableitungen an den
Punkten P, bzw. Ps stetig sind und sich bei Variation des Kurvenpa-
rameters t ein glatter Ubergang von P, zu P; ergibt.

Die mittels Bézierkurven-Interpolation optimierten Tastgrade eines
Wandlers mit Upin..Unax = 150V .. 450V und I, = 45 A sind in
Abb. 3.20 fiir Is = 15 A dem verlustoptimierten Modulationsverfah-
ren vergleichend gegeniibergestellt. Die Tastgrade D; der auf Stetigkeit
optimierten Modulation nehmen einen deutlich gleichméfigeren Ver-
lauf an. Dieser Vorteil wird durch einen Anstieg des Spulenstromeffek-
tivwerts relativiert. Fiir den in Abb. 3.20 dargestellten Fall betragt
der relative Anstieg des Spulenstromeffektivwerts bei einer mittleren
Betriebsspannung von U; = Us = 300V 42.4% (vgl. Tab. 3.1). Den-
noch ist die auf Stetigkeit optimierte Modulation wegen der verbes-
serten praktischen Realisierbarkeit der verlustoptimierten Modulation
vorzuziehen.
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3.2. OPTIMIERUNG DES MODULATIONSVERFAHRENS

Optimierung der Verluste Optimierung auf Stetigkeit

Abb. 3.20: Umgehung der Unstetigkeitsstellen der Ableitungen der
Tastgrade mittels Interpolation innerhalb eines Bandes AUrp = 100V
um die Unstetigkeitsstelle, dargestellt fiir Io = 15 A.
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Tab. 3.1: Vergleich des Spulenstromeffektivwerts bei Optimierung
der Modulation hinsichtlich der Verluste oder nach Modifikationen in
der Nédhe der Spannungsgleichheit zur Sicherstellung der Stetigkeit.

Ul U2 [2 IL,rms,Vfopt [L,rms,Sfopt P1,L,rms
300V — 266V 15A 23.3A 23.8 A 2.1%
300V — 283V 15A 21.0A 23.4 A 11.4%
300V — 300V 15A 16.5A 23.5A 42.4%
300V — 317V 15A 21.9A 24.4 A 11.4%
300V — 334V 15A 253A 25.9 A 2.4%

3.2.4 Approximation der Stromeffektivwerte

Die Optimierung der Tastgrade D; mit dem Ziel einer Verlustmini-
mierung (Abschnitt 3.2.1) und die Modifikation auf Stetigkeit (Ab-
schnitt 3.2.3) unter Beriicksichtigung der Nebenbedingungen fiir Null-
spannungsschalten haben zur Folge, dass die Effektivwerte und Mittel-
werte der Schalterstrome und des Spulenstroms nicht mehr mit handli-
chen Gleichungen beschrieben werden kénnen. Oftmals ist jedoch eine
vereinfachte, approximative Beschreibung dieser Grofien fiir eine Aus-
legung der aktiven und passiven Komponenten oder fiir eine erste Ab-
schidtzung der zu erwartenden Verluste erwiinscht. Eine derartige Ap-
proximation, mit den Einschrankungen, dass

» die Effektivwerte der Schalterstréme und des Spulenstroms bei
mittlerer und niedriger Leistung leicht iiberschétzt und

» die Mindestwerte ir,(t1) > Ip und i, (t2) > Ip nicht in allen Ar-
beitspunkten garantiert werden,

lasst sich von den Grundgleichungen des CF-ZVS-M-Ansteuerverfahrens
ableiten. Hierzu wird zunéchst Ppax(Ds) geméh (3.26) nach Dy aufge-
16st. Man erhélt

2 2 2
Dy — < 11 )Ioz+ V(U3 + Uiz + U3) (132 +2P) Z 156

72+i2 U,U,

Zum Tastgrad Ds besteht der Zusammenhang

Dy =Ds, — D; — D3 . 3.57
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Einsetzen der Grundgleichungen (3.20) und (3.21) der Tastgrade D;(D2)
und D3(D2) und Auflésen nach Dy liefert

RZ+2P)Z 1 [(12Z+2P)Z
DQZ\/(OJF)_ UsZ+2P)Z

U+ U U, +U3 U\ 1+ov402

Mit (3.58) folgt nach Einsetzen in (3.20) und (3.21) und Vereinfachung

LZ v |(I3Z+2P)Z

= —_ 3.59
U, Uy v24+ov+1

IZ 1 |(2Z+2P)Z

Dy3=—+ — . 3.60
3 vU1+vU1 v24v4+1
und wegen Dy + Dy + D3+ Dy =1
1 1wz 1
D4:l—w——\/(vz+v+l)(loZ+2P)Z. 3.61

7)U1 UUl

Mit (3.58) bis (3.61) liegt eine vollstdndige Beschreibung der Schalt-
zeitpunkte ¢; vor, welche auf einer Skalierung des bei maximal tibertrag-
barer Leistung Pax(Ds;) vorliegenden Spulenstromverlaufs fiir Leistun-
gen P < Pa.x(Ds) basiert. Da bei der Skalierung nicht berticksichtigt
wird, dass bei kleiner oder mittlerer Leistung P der Effektivwert des
Spulenstroms durch héhere Werte von Dy weiter reduziert werden kann,
stellen die im Folgenden von den approximierten Tastgraden abgeleite-
ten Grofen ein oberes Limit dar. Weiterhin kénnen durch die vorlie-
gende Skalierung des Verhéltnisses der Tastgrade D, zueinander zu den
Zeitpunkten ¢, und to Werte i1,(t1) < Iy bzw. ir,(t2) < Iy resultieren, so
dass die fiir ein Nullspannungsschalten erforderlichen Voraussetzungen
nicht in allen Arbeitspunkten gegeben sind.

Aus den approximierten Tastgraden lédsst sich der Effektivwert des
Spulenstroms mit

+ I =

IR LI
IL,I"HL ~ 7\/ ) (t)dt
TN T e

9 vi4 3 +0v2+ov+1 | P3

3 v(v2 + v+ 1)3/2 ZU? *

fo=0 3.62

12
IO

147



berechnen. In (3.62) ist dabei zur weiteren Vereinfachung der Zeitverlauf
ir,(t) des Spulenstroms zerlegt in einen ersten, unter Vernachlissigung
des Mindeststroms Iy bestimmten, Anteil und einen zweiten Anteil auf-
grund der Verschiebung durch den mittleren Mindeststrom

202 PZ
:h<y—¢(”+”+) ><m. 363
0 UUl

I, =1Iy- Dy

Ip=

In gleicher Weise ist der Mittelwert des Spulenstroms berechenbar,

IL avg N o / dt

Die Schalter S; und S3 sind im Zeitintervall t3 <t < T},, in dem I als
Kreisstrom im Wandler gefiihrt wird ausgeschaltet, weswegen die Effek-
tivwerte der Schalterstrome in guter Naherung unter Vernachléssigung
des Mindeststroms I mit

v+vP+ov+1 P

_r .
0= v +v+1) Uy

—1). (3.64

ISl,rms ~ e Zi (t)dt =

Io=0 3.65
NENGS v¥+ov2+v+1 | P3
(v2+v+1)3/2\ ZU?
1 [t
ISS,rms ~ ?/ l%(t)dt
p Ji=t; Io=0

B 2¢§1ﬁ+vz+v+1 p3
\? v(v?2 +v+1)3/2\ ZUE "

abgeschétzt werden kénnen. Die zugehorigen Mittelwerte entsprechen
unmittelbar dem mittleren Eingangsstrom I3 bzw. dem mittlerem Last-
strom I,

und

P

ISl,avg = Il = ﬁl 3.67
P

ISS,avg =1 = WU, . 3.68
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Die Schalter Sy und Sy fithren im Zeitintervall ¢t3 < ¢ < T}, und im
Zeitintervall ¢t < t < t3 (S2) bzw. 0 < t < t; (S4) den Spulenstrom
i1,(t), so dass bei Aufteilung in einen von Iy unabhingigen Anteil und

Iy
I
ISQ,rms ~ 7/ Zi(t)dt =+ 162 =
TP t=to Io=0
3.69
1 p3
_ 2 12
=.12y2. I
s\f v+ v+ 1)3/2\| ZU2 + 4
und
1 /"
IS4,rms ~ ?/ Z%(t)dt + I(/)2 =
p Jt=0 Ip=0
3.70
3 P3
_ |2 v 2
= .12,2. I
$V2 @ ror1pz\ zop T
folgt. Die zugehdrigen Mittelwerte sind
1 [t 1 P
I35 gve ° — inL(t)dt - =— . — I (371
Stave = ) /t_tg L) To=0 T w2 4u+1) U °
und
1 b 02 P
Isy ave © — i, (¢)dt =" — 1. 3.72
S4,avg Tp l:() L() 1o 0 ’1}2+U+1 U1 0

3.2.5 Experimentelle Verifikation

Abb. 3.21 und Abb. 3.22 zeigen Messungen zur Verifikation des ana-
lytischen Modells des optimierten Modulationsverfahrens, die mit dem
in Abschnitt 5.4 vorgestellten Wandler-Prototyp durchgefiihrt wurden.
Grundlagen bilden die Berechnung der Schaltzeitpunkte ¢; aus Tabel-
lenwerten, das Regelungskonzept nach Abb. 3.16 und eine Regelung
des Mindeststroms Iy, wie sie in Abschnitt 3.3 beschrieben ist.

Die Resultate zeigen fiir gegebene Werte t; eine gute Ubereinstim-
mung des berechneten Spulenstromverlaufs (schwarz) mit dem gemes-
senen Spulenstrom (grau). Lediglich bei Spannungsgleichheit fiihrt die
im Modell nicht beriicksichtige Rippelspannung der Ein- und Ausgangs-
kondensatoren zu Abweichungen, vor allem wihrend des Zeitintervalls
t1 <t < t9 in dem die Annahme uj, = U; — Uy = 0 nicht erfiillt ist.
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KAPITEL 3. CF-ZVS-M-KONVERTER
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Abb. 3.21: Messungen zur Verifikation des analytischen Modells
zur Berechnung der Tastgrade D; fiir die Arbeitspunkte U; = 400V,
U =200V, I, =20A (a)),U; =350V, Uz =250V, I = 8.5A (b))
und U; =350V, Uz = 250V, I = 33.5A (c)). Fiir 12kW-Wandler-
Auslegung geméft Abschnitt 5.4 mit L = 5.7uH.
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3.2. OPTIMIERUNG DES MODULATIONSVERFAHRENS
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Abb. 3.22: Messungen zur Verifikation des analytischen Modells
zur Berechnung der Tastgrade D; fiir die Arbeitspunkte U; = 300V,
U =300V, I, =7A (a)),U; =300V,U; =300V, I, = 26.5A (b))
und U; =200V, U =400V, I = 10A (c)). Fir 12kW-Wandler-
Auslegung geméft Abschnitt 5.4 mit L = 5.7uH.
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3.3 Steuerung des Mindeststroms I

Das Einhalten des Mindeststroms Iy ist beim CF-ZVS-M-Konverter
fiir den angestrebten weich schaltenden Betrieb von entscheidender Be-
deutung und muss durch ein geeignetes Steuerverfahren sichergestellt
werden, das den Schaltzeitpunkt ¢3 derart einstellt, dass bei tg gerade
der Mindeststrom I erreicht wird. Wie bereits dargelegt, wird Iy be-
stimmt durch die parasitdren Ausgangskapazitdten Cggs; der Schalter
S;. Bei den bisherigen Betrachtungen wurden zur Vereinfachung kon-
stante, nicht vom Arbeitspunkt bzw. der Spannung iiber den Schaltern
abhéngige Werte der Kapazitit Cogs; angenommen. In der Realitét ist
die Ausgangskapazitét jedoch stark nichtlinear von der Drain-Source-
Spannung Upg abhéngig. Zusétzlich kann sich trotz Nullspannungs-
schalten das Riickwértserholverhalten der inversen Diode des MOSFET
auf den Zeitverlauf des Spulenstroms i1, auswirken - insbesondere auf
den sich bei t3 einstellenden Mindeststrom Ij.

Aus diesen Griinden ist eine genauere Analyse der dynamischen Vor-
gédnge im Wandler einschlieflich des wéhrend der Totzeit stattfinden-
den Umschwingvorgangs zwischen den Ausgangskapazitéiten erforder-
lich, bevor geeignete Verfahren zur Steuerung des Mindeststroms abge-
leitet werden konnen.

3.3.1 Einfluss der parasitiren Ausgangskapazitit
auf auf den Wert des Mindeststroms

Das dynamische Verhalten eines MOSFETs wéhrend des Schaltvorgangs
wird bestimmt durch die Ansteuerung am Gate und die parasitidren
Bauteilkapazitdten, die aus der Struktur des MOSFET resultieren. Ty-
pischerweise” wird eine Beschreibung mittels dreier, zwischen den drei
Anschliissen des MOSFET liegenden, parasitiaren Kapazititen genutzt,
wie in Abb. 3.23 dargestellt.

Dabei ist Cgg die Kapazitit, die zwischen der Gate-Elektrode (ty-
pisch hochdotiertes n™ Poly-Silizium) und der Source-Metallisierung
des MOSFET vorliegt und fiir die das Gate-Oxid als Dielektrikum fun-
giert. Da die Gate-Kapazitidt Cggs im Wesentlichen durch die Geome-
trieverhéltnisse und die Dielektrizitatskonstante des ladungstragerfreien
Gate-Oxids bestimmt wird, weist sie einen anndhernd konstanten, von
der Spannung unabhéngigen Wert auf.

7 bei Verbindung des Source-Anschluss mit dem Bulk-Anschluss.
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3.3. STEUERUNG DES MINDESTSTROMS I,

Cgs Source S
) / Gate-Oxid T

= \/
s S | | — Gate £
N Ry, =
i -[—.1_ - Cas

n
T\ \CGD *7 Inverse A 4 =CDS F|__|R:G|_° G

Diode

Drain

Abb. 3.23: Ersatzschaltbild des MOSFET mit parasitdren Kapazi-
taten und parasitirer inverser Diode (nach [45]).

Die auch als Miller-Kapazitit bezeichnete Gate-Drain-Kapazitat
Cqp bildet sich auf Grund der Uberlappung der Gate-Elektrode und
der n~-Driftzone; die zwischen der n~-Driftzone und der p-Wanne un-
terhalb der Source-Metallisierung vorliegende Drain-Source-Kapazitét
Cps ist durch die Sperrschichtkapazitéit der parasitéren inversen Diode
des MOSFET verursacht. Im Gegensatz zu Cggs sind Cgp und Cpg von
der Drain-Source-Spannung Upg abhéngige Grofen, da sich bei Variati-
on von Upg die Weite der Anreicherungszone in der n~—-Driftzone bzw.
die Dicke der Sperrschicht der inversen Diode dndert.

In den Datenblédttern werden die Werte der Kapazitdten Cas, Cap
und Cpg meist nicht direkt angegeben, sondern die von diesen abge-
leitete Eingangskapazitit Ciss, die Riickwirkungskapazitat Cies und die
Ausgangskapazitit Cogss. Es gelten die Zusammenhénge [50]

Ciss = Cas + Cap
C’rss = C(G.D 3.73
C'oss = CVGD + C’DS .

Bei (3.73) handelt es sich um differentielle Kapazitiaten. Fiir weich schal-
tende Wandler ist neben dem differentiellen Wert Cygs der Ausgangska-
pazitéit deren Spannungsabhéngigkeit von besonderer Bedeutung. Diese
wird von den Bauelemente-Herstellern unter angelegter Spannung Upg
und kurzgeschlossener Gate-Source-Strecke (Ugs = 0V) gemessen. Die
Randbedingungen der Messung sind vergleichbar mit den Verhéltnis-
sen bei weich geschalteten Wandlern, bei denen wéhrend eines Um-
schwingvorgangs zwischen den Ausgangskapazitdten der Schalter ei-
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ner Halbbriicke beide Schalter gedffnet sind (Ugs = 0V), wodurch die
Gate-Source-Kapazitdt kurzgeschlossen ist und die Kapazitit zwischen
Source- und Drain-Anschluss der Parallelschaltung von Cgp und Cpg,
also Cogs entspricht. In der Literatur [55][94] wird die Spannungsabhén-
gigkeit der Ausgangskapazitit oftmals durch

U re
Coss(UDS) ~ COSS(UDS,ref) (I}& ! 3.74
DS

beschrieben. Allerdings ist diese Approximation nur innerhalb eines be-
schrénkten Bereichs zuldssig, wie aus den in Abb. 3.24 dargestellten
Daten unterschiedlicher Leistungs-MOSFETs ersichtlich ist.

(pF/mm2)
S o o
(=1 W (=]
T ..

5
0ss

7504
500 /ST STW77N65M5

Microsemi APT94N60L2C3
250-%1XYS IXFB82N60P
0'.\ &

T T e

0 10 20 30 Upg (V) 40

Normierte Kapazitdt C

ST STW77N65M5
/Microsemi APT94N60L2C3
?IXYS IXFB82N60P

0'. T T — T

0 10 20 30 Upg (V) 40

b)

Norm. Kapazitit Coss'RDS(on) (pF-Q)

Abb. 3.24: Ausgangskapazitdt unterschiedlicher MOSFETs in Ab-
hangigkeit von der Drain-Source-Spannung Ups bezogen auf die Chip-
fliche (a)) und normiert auf den spezifischen Leitwiderstand (b)) zum
besseren Vergleich der Charakteristik bei gleichem Rps(on)-
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Vor allem fiir niedrige Spannungen weicht der Wert von Coss(Upg)
stark von der Proportionalitit 1/4/Upg ab. Eben dieser Bereich jedoch
ist mafsgeblich und wirkt unterstiitzend beim Nullspannungsschalten.
Abb. 3.25 zeigt den simulierten Zeitverlauf der Spannungen an den
Ausgangskapazititen und des Spulenstroms wéhrend des ab t = ¢
stattfindenden Umschwingvorgangs unter Beriicksichtigung der Span-
nungsabhéngigkeit nach Abb. 3.24. Im Vergleich zu einer ladungs-
dquivalenten, jedoch wihrend des Umschwingvorgangs nicht von der
Spannung abhéngigen Kapazitét

oss 1 Ups
CosS,eq = Q =77 Coss(u)du 3.75

Ups Ubs Ju=o

flacht der Verlauf der Spannungen zu Beginn und am Ende der Schwin-
gungshalbperiode ab, wahrend im Mittelteil die Geschwindigkeit der
Spannungsidnderung ansteigt.

Urséchlich hierfiir ist, dass zu Beginn der Schwingung die Spannung
an Cogs 2 gering ist, also eine hohe effektive Kapazitit Cogs o vorliegt
und zum Ende der Schwingung die Spannung an Coss1 gering ist, wo-
mit ebenfalls eine hohe Kapazitdt gegeben ist; im Mittelteil dagegen
resultiert fiir Cogs;1 + Coss,2 €in niedrigerer Wert. Die Abflachung zu

01 3001
~250
2
£2007
< B
= z
- 91501
= 2
=100
S
=

W
S
1

—-12% T T T T T T T T T T 7
0 50 100 150 200 250 300 0 50 100 150 200 250 300
t (ns) t (ns)

0+ T

Abb. 3.25: Simulierter Spulenstrom und Spannungen an den Schal-
tern S, Sz fiir den Umschwingvorgang ab to bei Beriicksichtigung
der nichtlinearen Charakteristik von Cogss (durchgezogene Linie) und
fiir eine ladungséquivalente, konstante Kapazitét (gestrichelte Linie).
Konfiguration der Schalter wie beim CF-ZVS-M-Konverter Prototyp,
S1: 4x IXFB82N60OP, Sa: 3x IXFB82NGOP.
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Abb. 3.26: Vergleich des Umschwingvorgangs bei Einsatz unter-
schiedlicher Halbleiter-Technologien aber gleichem Rpg(on) und glei-
chem Wert ir(to) = —Io =-12 A. Konventioneller IXYS PolarHV
HiPerFET (1), basierend auf IXFB82N60P; CoolMOS C3 Super-
Junction-FET (2), basierend auf Microsemi APT94N60L2C3; ST
MDmesh Super-Junction-FET (3), basierend auf STW77N65M5.

Beginn der Schwingung ist dabei besonders vorteilhaft, weil das Ab-
schalten des Schalters Sy zunéchst kapazitiv entlastet und gleichzeitig
eine kurze Gesamtdauer des Schaltvorgangs erreicht wird. Durch den im
Verlauf der Schwingung abnehmenden Spulenstrom i,(¢) und durch eine
asymmetrische Verteilung der Chipflichen Ag;; und Ag; o der Schalter
Sy bzw. Sy ergibt sich eine ebenfalls asymmetrische Abflachung (vgl.
Abb. 3.25).

Je nach eingesetzter Schalter-Technologie ist die Abflachung mehr
oder weniger stark ausgeprégt (vgl. Abb. 3.26). Bei gleichem Rpg(on)
weisen die Super-Junction-Bauteile dhnliche Eigenschaften hinsichtlich
Eignung zur kapazitiven Schaltentlastung durch die Ausgangskapazitat
auf, jedoch bei erhohter Flankensteilheit im Mittelteil. Die geringere la-
dungsiquivalente Kapazitit verkiirzt die Schwingungsdauer und/oder
erlaubt eine Reduktion von I. Problematisch kann sich die héhere Flan-
kensteilheit auf die elektromagnetische Vertraglichkeit auswirken.

Aus der Charakteristik von C,g lasst sich der Wert von I ableiten.
Die bisher beschriebene Methode, mit Hilfe der Energiebilanz

EL > ECOSS,E

3.76
%Lloz > %UDSQOS&Z
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einen Mindeststrom

IO > UDS . \/Cozs,il _ \/QOSSEUDS 7

3.77

abzuleiten, gilt jedoch ausschlieflich fiir von der Spannung unabhéngige
Ausgangskapazitéten, fiir die sich sinusférmige Zeitfunktionen ergeben.

Bei ausgepriagter Spannungsabhéngigkeit der Ausgangskapazititen
stellt sich eine Situation vergleichbar Abb. 3.27 ein. Zu Beginn des
Umschwingvorgangs ab ¢ = ¢y (vgl. Abb. 3.27 a)), dndert sich die
Spannung ugs = ur, wegen der hohen effektiven Kapazitit Cogg e nur

Coss,eff Coss,eff Coss,eff
L , L , L
usy us3 uss
Uy
U,
— t t
Ugy=up § Ugq=uy Ugq=uy
U —
ip ip i,
» t S t S =z S
% Qoss4
N S3 S3
to ty 1o 13=t, 1Bty t, L=t AT ;15
a) b) c)

Abb. 3.27: Auswirkung einer spannungsabhéngigen parasitiren Aus-

gangskapazitit auf den Wert des Mindeststroms Iy bei t = to (a)) und
bei t = t5 ohne (b)) und mit (¢)) um AT verzdgertes Schalten von
S3 nach Stromnulldurchgang. Die Ladungen Qoss3 bzw. Qossa Weisen

in Teilbild b) und c) den gleichen Wert auf.
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langsam und der Spulenstrom weist einen anndhernd konstanten Wert
auf. Im Mittelteil der Schwingung fiihrt der niedrige Wert von Cogs s
zu einer raschen Anderung der Spannung an den Ausgangskapaziti-
ten, so dass bis zum Abschluss des Umschwingvorgangs die Spannung
an der Induktivitdt bereits annéhert Uy erreicht und sich der Spulen-
strom linear mit der Stromanstiegsgeschwindigkeit a ~ U;/L &ndert.
Fiir den Wert des Mindeststroms ist daher die parasitdre Ausgangs-
kapazitét Coss1 des Schalters S; ausschlaggebend. Bei t = ¢ wird I
bestimmt durch Coss3 (vgl. Abb. 3.27 b)).

Bei angenommenem linearen Verlauf von i, folgt mit [ ir,(¢)dt = Q

2 0ss U . 2 oss’U
iL(to)%—W und i (ty) A~ — 2QosssUz

L

wobei die Ladung auf den Ausgangskapazitdten approximiert werden
kann durch

Ups

Qo (Uns) = Asi. / C(u)du
u=0 3.79
(3.74)

~ 200 rer Asi i/ UpsUDS et -

Als Referenzspannung Upsg ref sollte die mittlere Betriebsspannung des
Wandlers gewéhlt werden. Es ist anzumerken, dass sich (3.78) vor allem
dann von (3.77) unterscheidet, wenn eine asymmetrische Konfiguration
der Schalter S;, also Ag; 1 # Asi 2 oder Ag;j 3 # Agi 4 vorliegt.

3.3.2 Einfluss der parasitaren inversen Diode
auf den Wert des Mindeststroms

Im Hochsetz-Betrieb sollte der Schalter Ss zeitgleich mit dem Null-
durchgang des Spulenstroms iy, (t) ausgeschaltet werden. Dann stellt
sich bei MOSFETs mit ausgeprigter Nichtlinearitidt der Ausgangskapa-
zitét zum Zeitpunkt t5 der Strom

200w 3U.
iL(té)Z—\/iQ‘)z’?’ 2 3.80

ein (vgl. Abschnitt 3.3.1), der bei gleicher Konfiguration der Schalter
der beiden Halbbriicken (Agi1 + Asi2 = Agi s + Asia) wegen Uy > Uy
in jedem Fall grofer ist als der bei t = tg erforderliche Mindeststrom
Iy.
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Abb. 3.28: Auswirkung des Riickwértserholverhaltens der inversen
Diode des Schalters Ss; bei unvollstdndiger Synchrongleichrichtung.
Durch verfrithtes Abschalten des Schalters S3 wird die inverse Diode
des Schalters leitend, wodurch sich in der Diode die Ladung Q. auf-
baut, die ihrerseits zum Anstieg des Stroms Iy und somit hdheren
Leitverlusten fiihrt.

Wird andererseits der Schalter S3 vor Nulldurchgang des Spulen-
stroms geschaltet (vgl. Abb. 3.28) — findet also keine vollstindige Syn-
chrongleichrichtung statt — wird der Strom durch S35 von der parasitéiren
inversen Diode des Schalters gefiihrt. Dabei baut sich im pn-Ubergang
der Diode eine Diffusionsladung auf, die als Riickwértserholladung Q.,
ab Nulldurchgang dem des Spulenstroms zu einem Sperrverzug der Di-
ode fiihrt und sich einem Anstieg des Stroms ir,(t5) geméif

2(Qoss
in(ty) = —\/ (QO“’?’;Q”)UZ =—1Ip. 3.81

bemerkbar macht. Zwar entstehen durch das Riickwartserholverhalten
der Diode in diesem Fall keine Schaltverluste, jedoch hoéhere Leitver-
luste auf Grund des hoheren Kreisstroms Iy, weswegen das Leiten der
Diode vermieden werden sollte. Ebenso problematisch ist im Hochsetz-
betrieb ein verspéitetes Abschalten von S5 nach Nulldurchgang des Spu-
lenstroms, bei dem aktiv héhere Werte von I forciert werden.

Im Gegensatz dazu ist im Tiefsetzbetrieb (U; > Us) eben dies er-
wiinscht ist, um den bei ¢ = ty nétigen Mindeststrom zu erreichen. Das
Riickwiirtserholverhalten der inversen Diode ist daher im Tiefsetzbe-
trieb unkritisch.
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Riickwartserholverhalten der Diode

Um die Hohe der Riickwértserholladung @, und damit deren Einfluss
auf den Strom Iy abzuschétzen, ist ein analytisches Modell erforderlich.
Eine iibliche Beschreibung des Riickwértserholverhaltens basiert auf ei-
ner Messung des Diodenstroms ip(t) geméf Abb. 3.29. Diese Messung
wird unter der Voraussetzung durchgefiihrt, dass fiir lange Zeit ein kon-
stanter Strom Iy vorlag, bevor der Diodenstrom zum Zeitpunkt ¢ = 0
durch Einschalten eines Schalters mit der Stroménderungsgeschwindig-
keit —a abkommutiert wird.

Es sind Modelle bekannt, die eine Bestimmung von @Q,, ausgehend
von der effektiven Lebensdauer 7 ¢ der Ladungstréger im Drift-Gebiet
der Diode zulassen (Level-2 Diodenmodell) [60][95]. Demnach liegt wih-
rend der Leitphase und im statischen Zustand der Generations- und
Rekombinationsprozesse die Ladung

QD = IFTc,eff 3.82

in der Diode vor, die bei Vernachlassigung der internen Rekombination
als Riickwartserholladung @Q,, vom Riickwértserholstrom ip(t) wieder
aus der Diode entfernt werden muss.

Anhand einer Referenzmessung lasst sich die Lebensdauer 7, ¢ des
Level-2-Modells bestimmen und Q,,(Ir,a) fiir beliebige Ir und a be-
rechnen. Dazu kann vereinfacht der in Abb. Abb. 3.29 dargestellte
Verlauf des Riickwértserholstroms genutzt werden:

Ir — at 0>t<t
in(t) = . fiir =0 3.83
_ 1
- rme Trr t > tl
Ir |
20%- Iy ] t
Lo

Abb. 3.29: Prinzipieller Verlauf des Diodenstroms bei der messtech-
nischer Bestimmung des Riickwértserholverhaltens.

160



Die Abklingzeitkonstante 7., des Riickwértserholstroms erhélt man tiber
den Ansatz

20% - Iy = Tyme ™ (07 782)/7e 384

zu

1 Iim
T — —tyr . :
T 0.2 < a > 385

In [95] wird ein Zusammenhang zwischen 7, und der Lebensdauer der
Ladungstréiger 7, o angegeben:

Lo = al(Te.off — Tox) (1 - e—tl/meff) . 3.86

Bei (3.86) handelt es sich um eine transzendente Gleichung, so dass der
Wert von 7 g nur numerisch ermittelt werden kann. Weiterhin liefert
die Gleichung oft nur eine ungenaue Schitzung von 7. .g. Ein Grund
hierfiir ist, dass wegen unterschiedlicher Rekombinationsmechanismen
die Beschreibung mittels einer einzigen Zeitkonstante 7, unzureichend
sein kann und ein Diodenmodell héherer Ordnung (z.B. Level-3 Modell)
erforderlich wird [96]. Dennoch wurde mit der im Folgenden beschriebe-
nen Level-2-Modellierung der untersuchten MOSFETSs eine gute Uber-
einstimmung mit den Messungen erzielt.

ip3(0)

Ig

13=1,+AT=0

-1y

-
S40 j

Syo_ | i

Abb. 3.30: Auswirkung des Riickwértserholverhaltens der inversen
Diode des Schalters S; des CF-ZVS-M-Konverters bei nicht-idealer
Synchrongleichrichtung mit Zeitfehler |AT.
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Dynamisches Modell der Riickwiartserholladung

Bei (3.82) handelt es sich um ein quasi-statisches Modell unter der An-
nahme von ip(t < 0) = Ir = const. Im Falle einer nicht-idealen Syn-
chrongleichrichtung, bei der der Schalter S5 im Zeitpunkt t3 = t, + AT
mit einem Fehler AT < 0 vor dem Zeitpunkt t, des Stromnulldurch-
gangs gedffnet wird (vgl. Abb. 3.28 und Abb. 3.30), wird die inverse
Diode des Schalters S3 nur kurzzeitig bestromt und es baut sich La-
dung Qp im Drift-Gebiet der Diode auf. Allerdings fallt Q.. wegen
ip(t < 0) = 0 geringer aus als im quasi-statischen Fall (3.82). Es ist ein
also dynamisches Modell ¢, (t) erforderlich.

Zur Herleitung von ¢y, (t) wird der Strom durch die inverse Diode
des Schalters S3 zunichst analytisch beschrieben. Mit t3 = 0 gilt

ips = o(t)- (Ip —at) = o(t)-a(=AT —t)  firx t<t,,

wobei o(t) die Sprungfunktion bezeichnet und der Startwert des Di-
odenstroms ips(t3) = Ir = a-(—AT) sich aus der Stroménderungsge-
schwindigkeit a = Us/L berechnen lésst.

Die effektive Lebensdauer der Ladungstréger 7. ¢ wirkt sich dahin-
gehend aus, dass die Diodenladung ¢p(t) dem in der Diode gefiihrten
Strom ip3(t) mit einer Tiefpasscharakteristik mit Ubertragungsfunkti-
on G.(s) folgt und mittels

ap(t) = £ {Ge(s) - L{ips(t)}} 3.88

bestimmt werden kann. In (3.88) bezeichnen £ {z(t)} die Laplace-Trans-
formation des Zeitsignals z(¢) in den Frequenzbereich (komplexe Fre-
quenz s = jw) und £71{X(s)} die inverse Laplace-Transformation.
Ausgehend von der quasi-statischen Beschreibung Qp = 7ceglr lésst
sich die Ubertragungsfunktion G.(s) herleiten

Tce
Ge(s) = ﬁ . 3.89

Die Laplace-Transformierte des Diodenstroms ist
. -AT 1

IDg(s):)Zl{zDg(t)}:a< —) .

Als Zeitfunktion der Diodenladung fir t3 =0 < t < t, = —AT folgt

1) = £ {Gels) s (9)} =
ot 3.91
= QTc eff (Tc7eﬁ — AT —t— (Tc7eﬂ‘ — AT)e 7'c,eff)

3.90

s 52
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und die bei Nulldurchgang des Spulenstrom im Zeitpunkt ¢, in der
Diode vorliegende Ladung entspricht bei Vernachlissigung der internen
Rekombination fiir ¢t > t, = —AT dem Wert

_ar
Qu = qp(—AT) = aTcen (quff — (T — AT)eTmeff) . 3.92

Ab Stromnulldurchgang (¢ = 0 in t,) gilt i, (¢') = —at’. Bevor ein Um-
schwingen der parasitdren Ausgangskapazititen stattfinden kann, muss
zundchst die inverse Diode des Schalters Ss sperren, d.h. die Riick-
wirtserholladung Q,, vollstandig durch den Strom i, (¢') aus der Diode
entfernt werden. Wihrend dieser Zeit gilt bei Vernachldssigung der in-
ternen Rekombination

ap(t') = Qur + /iL(t’)dt’ = Qr — at” 3.93

Auflésen von ¢p(t') = 0 nach ¢’ liefert die Riickwértserholzeit

2 T AL
Trm = \/Q = \/27—c,eff (Tc,eff — (Tc,eff — AT)QTCvaf) 3.94
a

Beit = Ty — AT bzw. t' = Ty, sperrt die inverse Diode des Schalters S3
und ein Umladen der parasitdren Ausgangskapazititen der Schalter S
und Sy durch 4, beginnt. Wihrend des Umladevorgangs (T < t' < t5)
wird durch den Spulenstrom ip, die Ladung Qoss3 transportiert

ts s
/ i (t)dt = — / at'dt’ = —Qoss3 - 3.95
t'=T, t

r—

’—
rm =Trm

Aus (3.95) folgt

200 2
/= \/Tgm L % _ \/G(QOSS?, 4O 3.96
und

Iy = iL(tl = tg) =/ 2@(@0553 + er) fir AT <O0. 3.97

Fiir AT > 0, also verspéatetes Ausschalten des Schalters S3 nach Null-
durchgang des Spulenstroms, gilt

th t
/ i, ()dt’ = — / at'dt’ = —Qoss3 3.98
t'=—AT t

= '——AT
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und damit

Ip=i(t = ty) = \Ja(aAT +2Qus) fir AT>0. (3.9

Mit (3.97) und (3.99) liegt ein vollstandiges Modell zur Berechnung von
Iy vor. Darin sind die bauteilabhéngigen Grofen Qoss3 und @y, durch
(3.79) bzw. (3.92) bestimmbar.

Experimentelle Verifikation des Modells

Zur Verifikation des dynamischen Diodenmodells und zur Bestimmung
der effektiven Lebensdauer 7. . der Ladungstréger sind Messungen er-
forderlich. Beispiele zeigt Abb. 3.32, wobei die ideale und die nicht-
ideale Synchrongleichrichtung mit Zeitfehler AT < 0 gegeniibergestellt
sind. Der Zeitfehler ist urséchlich fiir die Entstehung von Riickwértser-
holladung @,, und eines héheren Stroms Iy. Ergebnisse weiterer Mes-
sungen fiir zwei ST STY112N65M5 MOSFETs in Halbbriickenkonfigu-
ration sind in Abb. 3.31 zusammengefasst. Die durchgezogenen Linien
stellen die Abschétzung durch das analytische Modell (3.97) und (3.99)
dar, basierend auf der im Datenblatt gegebenen Charakteristik von Clgs
und einer durch die Messungen bestimmten Lebensdauer 7 g = 480 ns
und sind in sehr guter Ubereinstimmung mit der Messung.

Riickwirtserholverhalten ==

Abb. 3.31: Strom ir(t5) = Ip in Abhiingigkeit des Zeitfehlers AT.
Messung fiir zwei ST STY112N65M5 MOSFETs in Halbbriickenkon-
figuration, Einschaltzeit des Highside-Schalters Si: 3us, L = 6.3 uH
und U2 = U1/2.
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3.3. STEUERUNG DES MINDESTSTROMS Iy

LI B B B

LI B B

P T 0 Y Y B B B B I

CH1 20A CH3 20V M 2us
a)  CH2 20V

S SR SRR ARRR ARt
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[ : : AT | : : : : ]

CH1 20A CH3 20V M 2us

b)  cH2 20v

Abb. 3.32: Spulenstrom i1, (CH1), Gate-Spannung des Highside-
Schalters S1 (CH2), Gate-Spannung des Lowside-Schalters Sz (Syn-
chrongleichrichter, CH4) fiir den Fall idealer Synchrongleichrichtung
(a)) und mit Zeitfehler AT < 0 (b)). MOSFET: ST STY112N65MS5.
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3.3.3 Steuerung des Mindeststroms

Im Hochsetzbetrieb und bei gleicher Konfiguration der Schalter der bei-
den Halbbriicken (Agi 1 + Asi2 = Asi 3 + Agi4) sollte der Abschaltzeit-
punkt ¢3 des Schalters S3 identisch sein mit dem Zeitpunkt des Strom-
nulldurchgangs der Spulenstroms, damit Riickwértserholeffekte der in-
versen Diode vermieden werden. Der sich zum Zeitpunkt ¢4 einstellende
Strom i, (t5) = —Ip ist in diesem Fall immer grofer als der Mindest-
strom i1,(tg), so dass gleichzeitig ein Nullspannungsschalten zu Beginn
der folgenden Schaltperiode sichergestellt wird.

Im Tiefsetzbetrieb muss S3 nach dem Stromnulldurchgang geschal-
tet werden, um den erforderlichen Mindeststrom iy,(¢g) zu erreichen. Die
Zeitdifferenz AT zum Stromnulldurchgang ergibt sich durch Gleichset-
zen von (3.97) und (3.99) zu

2L (U
AT = Uig (lleossl(Ul) - QOSSS(UZ)) .

2

Eine einfache Moglichkeit, beide Anforderungen abzudecken ist, mittels
eines Stromsensors den Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs zu ermit-
teln und den Schalter S5 relativ zu diesem mit Zeitversatz AT anzusteu-
ern. Allerdings erfordert diese Vorgehensweise eine prézise und schnelle
und dadurch kostenintensive Stromsensorik.

Andererseits ist der Verzicht auf ein derartiges Steuerverfahren fiir
Iy mit schwerwiegenden Nachteilen verbunden. Ohne Steuerung oder
Regelung des Mindeststroms I

» kann ein Nullspannungsschalten nicht garantiert werden. Hartes
Schalten — insbesondere in Verbindung mit Riickwértserholverlus-
ten der meist nicht fiir Schaltanwendungen optimierten inversen
Dioden der MOSFETs — kann zu einer unerwiinschten Redukti-
on des Wirkungsgrades bis hin zur thermischen Zerstérung der
Bauelemente fiihren;

» konnen Unsicherheiten in der Berechnung der Schaltzeitpunkte t;
oder Bauteiltoleranzen dazu fithren, dass der Minimalwert — I des
Spulenstroms {iber mehrere Schaltperioden hinweg zu negativeren
Werten hin abdriftet, wodurch sich die Ausgangsleistung reduziert
und eine héhere Blindleistung im Wandler gefiihrt wird.®

8Zwar kann der Verlust an Ausgangswirkleistung innerhalb gewisser Grenzen
durch Vorgabe einer héheren Leistung P durch den Regler kompensiert werden, die
Leitverluste auf Grund der Blindleistung sind jedoch nicht vermeidbar.
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3.3.4 Regelung des Mindeststroms

Alternativ kann der Mindeststrom auch ohne Stromsensorik durch einen
digitalen Regler, der auf einer Spannungsmessung basiert, garantiert
werden. Grundlage fiir diese Regelung bildet die in Abb. 3.33 darge-
stellte Schaltung, die die Spannungen ugs(t) und ug4(t) tiber den Schal-
tern So und S; mittels eines Analogkomparators digitalisiert und sich
kostengiinstig realisieren ldsst.

Die Vergleichsschwellen Uy bzw. Usy liegen in der Nahe der Span-
nungen Uy bzw. Us, z.B. 90% - Uy, so dass anhand der Komparatorsi-
gnale K;(t) bzw. K5(t) bereits vor dem Einschalten der vier Schalter
S; zu den Zeitpunkten ¢! entschieden werden kann, ob eine geringe
Spannung iiber dem Schalter vorliegt, also die Voraussetzung fiir Null-
spannungsschalten gegeben ist. Fiir eine grofere Flexibilitdt wurden die
Vergleichsschwellen durch einen Digital-Analog-Wandler (DAC) digital
einstellbar realisiert.

Eine Frequenzkompensation des Messteilers mit Parallelkondensa-
toren und ein schneller Komparator sind erforderlich, damit ugs(¢) und
ug4(t) im Bereich der Schaltflanken mit ausreichender Genauigkeit und
geringer Zeitverzogerung durch die Komparatorsignale K (t) bzw. K(t)
abgebildet werden.

Aus den Informationen, die die Messschaltung bietet, lassen sich
zwei unterschiedliche Verfahren zur Regelung des Mindeststroms I im
Tiefsetzbetrieb und im Hochsetzbetrieb ableiten, die im Folgenden be-
schrieben werden.

N lth } /Ill -Spannungsteiler

5 Ej tusz(f) +
> K@

’ L
Abb. 3.33: Frequenzkompensierter 1:n-Spannungsteiler und Kompa-
rator gegeniiber einem mittels eines Digital-Analog-Wandler (DAC)
einstellbaren Schwellwert Uik zur Erzeugung des Messsignals K (t).

—
L
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Regelung des Mindeststroms im Tiefsetzbetrieb

Im Tiefsetzbetrieb muss Iy groft genug fiir ein Nullspannungsschalten
bei t = ty sein. Eine Reglerstruktur, die den Abschaltzeitpunkt ¢3 des
Schalters S3 in geeigneter Weise einstellt, ist in Abb. 3.34 dargestellt.
Abb. 3.35 zeigt zur Veranschaulichung des Funktionsprinzips die Zeit-
verldufe der Komparatorsignale, der Spannungen ugs () und wugs(¢) und
des Stroms ir,(¢). Jeweils zum Zeitpunkt ¢ wird das Komparatorsignal

1 Uy >U
Ki(t) = { fiir Pe K 3.101

0 U < Uik

der lieferseitigen Halbbriicke abgetastet, wobei

Une = 90% - Uy ,

gesetzt wird, um festzustellen, ob der Schalter S; unter geringer Span-
nung und dadurch mit geringen Verlusten eingeschaltet werden kann.

Ist dies nicht der Fall, muss durch den Regler der Abschaltzeitpunkt
t3 des Schalters S3 verzogert werden, andernfalls kann ein fritherer Zeit-
punkt gewahlt werden. Zur Umsetzung des Prinzips wird das zeitdiskre-
te Komparatorsignal K (z) zunéchst in den Wertebereich {—1, 41} ska-
liert und als Regelfehler e(z) interpretiert. Der Regelfehler wird durch
einen Integral-Regler mit Verstdrkung Gy < 1 und Begrenzung ausge-
regelt, dessen Stellgrofe der Zeit t3 entspricht. Der Integrator des Reg-
lers wird dabei beim Ubergang in den Tiefsetzbetrieb mit dem berech-
neten (tabellarisierten) Schaltzeitpunkt t5 initialisiert. Die Begrenzung
t3,min < t3 < t3max der Stellgrofie erfolgt innerhalb eines vorgegebenen
Bandes um den berechneten Schaltzeitpunkt ¢s.

e Le@ L]
K6 o U

Integral-Regler mit Begrenzung

Abb. 3.34: Struktur zur digitalen Regelung des Mindeststroms I im
Tiefsetzbetrieb durch Einstellen der Zeit t3. Betrieb mit Abtastzeit
T, und Abtastzeitpunkt ¢(.
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Ugp, Ugys i,

I3 I3

Abb. 3.35: Zeitverlauf der Ansteuersignale Si(t) bis S4(t) der Schal-
ter S; und der Komparatorsignale Ki(t), K2(t) im Tiefsetzbetrieb.
Durch Auswertung von K (t) und Regelung mit einem Integral-Regler
wird der Schaltzeitpunkt ¢3 (Abschalten des Schalters S3) fiir den mi-
nimal erforderlichen Mindeststrom Iy eingestellt.

Prinzipbedingt wird S7 nicht bei 0V, sondern bei einer geringen
Spannung U; — Uy &~ 10% - U; geschaltet und die in Cyg verbliebe-
ne Restenergie wird durch Schliefsen von S; vernichtet. Allerdings ist
die Restenergie derart gering, dass die Verluste vernachléssigbar klein
ausfallen.

Abb. 3.36 zeigt eine Messung zum Nachweis der Funktionalitit der
Regelung des Mindeststroms I im Tiefsetzbetrieb bei U; = 200V und
U; = 150V. Die Schaltzeit t3 wird vom Regler derart eingestellt, dass
die Spannung wugs(t) tiber dem Schalter So beim Umschwingvorgang
bei t = ty die Eingangsspannung U; gerade erreicht. Wie aus der ge-
messenen Gate-Spannung ugs,; ersichtlich ist, kann der Schalters S;
daraufhin spannungslos eingeschaltet werden.
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Abb. 3.36: Messung zum Nachweis der Funktionalitét der Ip-Rege-
lung im Tiefsetzbetrieb bei U1y = 200V und U = 150 V. Die Schalt-
zeit t3 wird derart eingestellt, dass die Spannung us2(¢) beim Um-
schwingvorgang bei t = ¢y die Eingangsspannung U; gerade erreicht.
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Regelung des Mindeststroms im Hochsetzbetrieb

Im Hochsetzbetrieb ist das vorab beschriebene Regelungsverfahren nicht
anwendbar, da der fiir das entlasteten Schalten bei ¢ = t; nétige Min-
deststrom i, (o) (bei angenommener gleicher Konfiguration der Schalter
der beiden Halbbriicken) automatisch erreicht wird. Vielmehr ist es im
Hochsetzbetrieb entscheidend, den Schalter S3 bei Stromnulldurchgang
des Spulenstroms zu schalten, um einen unnétig hohen Strom I auf-
grund der Riickwértserholladung @, der inversen Diode des Schalters
S3 oder aufgrund von verspéatetem Schalten von S3 zu vermeiden.

Die beiden genannten Effekte fiihren zu einer nichtlinearen Bezie-
hung zwischen ¢35 bzw. AT und dem Wert von Iy = —ip(t5) (vgl
Abb. 3.31 und Abb. 3.37 b)). Es existiert ein optimaler Schaltzeit-
punkt t3 opt (Stromnulldurchgang, AT = 0) fir den Iy minimal wird.
Diese ausgepragte Nichtlinearitét der Regelstrecke verhindert den Ein-
satz eines klassischen linearen Reglers zur Einstellung des Schaltzeit-
punkts t3. Anstelle eines Reglers kann jedoch ein Suchverfahren geméaf
des in Abb. 3.38 dargestellten Ablaufdiagramms genutzt werden.

Iy t3-Trajektorie bei
Suche nach 13 o,

Ugps Ugys i,

! T f T 3
t3,min t3,opt t3,max
)

S S I S lo> Tomin === 10> o min
K, }:—_l—i bedingt durch i forciert durch
S —oo— Ladung O, |  Schalter Sy
S, —

fy ty £5 a) b)

Abb. 3.37: Zeitverlauf der Ansteuersignale Si(t) bis S4(t) der Schal-
ter S; und der Komparatorsignale K1(t), K2(t) im Hochsetzbetrieb.
Durch Auswertung von K»(¢) und ein Suchverfahren wird der Schalt-
zeitpunkt ¢3 fiir den minimal erforderlichen Wert fiir Iy eingestellt.
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Abtastzeitpunkt 75
).

I

Bestimmung Schaltzeitpunkt 7
1;3(2) = 13(z1) + ATy

13(z) innerhalb
des zuldssigen Bereichs?

t3,min<t3 (Z)<t3,max

nein

Umkehr der Riicksetzen
Ny-mal Verschlechterung? Suchrichtung der Zahler
(13@ > 1y z)) ATy =-AT, ngund n

nein -mal Verbesserung?

Ny ja
6’3]((2) < t3k(z'1) )

Abb. 3.38: Ablaufdiagramm des Suchalgorithmus zur Einstellung
der optimalen Schaltzeit t3 im Hochsetzbetrieb.

Das Suchverfahren basiert dhnlich wie das Regelungskonzept fiir den
Tiefsetzbetrieb auf einer Auswertung des Komparatorsignals

1 Us > U
Ko(t) = fiir 2= 3.103
0 Us < Upx

wobei
Usx = 90% - Us . 3.104

Der Zeitpunkt ¢z, zu dem Ks(t) von 1 auf 0 springt, entspricht dabei
dem Start des Umschwingvorgangs zwischen den Ausgangskapazititen
der Schalter S5 und Sy und der Induktivitdt L. Die grundlegende Idee
des Suchverfahrens ist es, dass fiir einen gegebenen Arbeitspunkt der
minimal erreichbare Strom I genau bei minimal méglichem tgy, also
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Abb. 3.39: Geregelter Wert des Stroms Ip im Hochsetzbetrieb. Durch
das Suchverfahren resultiert eine Schwankung von Iy (Cursor).

friihestmdglichem Start des Umschwingvorgangs vorliegt.? Das Such-
verfahren sieht vor, durch fortlaufende Korrektur von t3 um £=AT3 und
Bewertung der Auswirkung der Korrektur auf t3 das Minimum von
L3k min = 13,0pt ZU finden.

Der Bewertungsalgorithmus wird jeweils bei ¢ = t3 durchlaufen.
Zunéchst wird der aktuelle Wert ¢3(z) des Schaltzeitpunkts ¢3 durch
Addition des vorherigen Werts t3(z~!) mit dem Zeit-Inkrement +ATj
bestimmt. Befindet sich ¢5(z) nicht innerhalb eines zuléssigen Suchbe-
reichs t3 min < t3(2) < t3max, der ausgehend vom berechneten (tabel-
larisierten) Schaltzeitpunkt ts bestimmt wird, wird die Suchrichtung
umgekehrt. Befindet sich ¢3(z) innerhalb des zuldssigen Suchbereichs,
wird gepriift, ob durch die letzte Korrektur eine Verbesserung (kleineres
t3k) oder eine Verschlechterung (groferes tsx) von Iy bewirkt wurde. Bei
Ns-maliger Verschlechterung (Zahler ng) erfolgt eine Umkehr der Such-
richtung, so dass im Laufe des Suchverfahrens eine wie in Abb. 3.37 b)
dargestellte Trajektorie der Zeit t3 ergibt. Details zur Riicksetzlogik der
Zahler ng und ny, sind dem Ablaufdiagramm zu entnehmen. Es ist an-
zumerken, dass der eingeregelte Wert I bedingt durch die mit dem
Suchverfahrens verbundene Variation von t3 einer von ATz und Ny ab-
héngigen Schwankung unterworfen ist (vgl. Abb. 3.39). Mit einer Mes-
sung des Stromnulldurchgangs liefsen sich bessere Resultate erzielen.

9Durch die Riickwértserholzeit Tim der inversen Diode des Schalters S3 oder
durch um —AT nach Stromnulldurchgang verspatetes Schalten von S3 wird der
Beginn des Umschwingvorgangs hinausgezogert.

173



3.4 Start-Up-Modulation

In Abschnitt 3.1.5 wurde eine Methode zur Dimensionierung der Spule
vorgestellt. Die Induktivitdt L der Spule wird dabei so grofs wie mdglich
gewdhlt, um niedrige Stromeffektivwerte zu erhalten bzw. so klein wie
notig, um innerhalb des spezifizierten Nennbetriebsspannungsbereichs
Unin--Umax €inen maximalen Strom I, an die Last liefern zu kénnen.
Diese Dimensionierung von L hat zur Konsequenz, dass fiir U; < Upjin
oder Us < Upy das CF-ZVS-M-Verfahren nicht oder nur eingeschrankt
(z.B. bei reduziertem maximalen Laststrom Ip,.x) genutzt werden kann.

Demgegeniiber liegen beim FEinsatz des CF-ZVS-M-Konverters in
Brennstoffzellenfahrzeugen Situationen vor, die den Betrieb auferhalb
des Nennbetriebsspannungsbereichs erfordern. Insbesondere ist bereits
vor Anlauf der Brennstoffzelle in der Regel eine stabile Zwischenkreiss-
pannung notwendig. Dies, weil die zum Betrieb der Brennstoffzelle un-
entbehrlichen Hilfsaggregate — beispielsweise ein elektrischer Kompres-
sor zur Verdichtung der Prozessgase (Luft, Wasserstoff) einer PEM-
Brennstoffzelle — aus dem Zwischenkreis versorgt werden. In diesem
Fall muss die Zwischenkreisspannung vom Gleichspannungswandler be-
reitgestellt werden und der Leistungsbedarf der Hilfsaggregate wird zu-
néchst durch die Hochspannungsbatterie gedeckt, bis Energie aus der
Brennstoffzelle zur Verfiigung steht.

Das Anheben der Zwischenkreisspannung in den Nennspannungs-
bereich ab Spannung Null, ggf. unter Last, erfolgt beim CF-ZVS-M-
Konverter mit Hilfe eines gesonderten Start-Up-Modulationsverfahrens.
Dieses stellt sicher, dass der Wander trotz fehlender oder geringer Aus-
gangsspannung nicht bei kontinuierlichem Spulenstrom iy, betrieben
wird, in dem hohe Schaltverluste auftreten wiirden.

3.4.1 Funktionsprinzip

Im Start-Up-Betrieb werden lediglich die Schalter S; und Sy der lie-
ferseitigen Halbbriicke geschaltet. Die Schalter S5 und Sy der lastseiti-
gen Halbbriicke sind bleibend ausgeschaltet. Das Funktionsprinzip dh-
nelt dem des mit diskontinuierlichem Spulenstrom betriebenen Tief-
setzstellers mit Synchrongleichrichtung. Die Betriebsweise gemé&f der
in Abb. 3.40 dargestellten Zeitfunktionen ist derart gestaltet, dass
Schaltverluste weitestgehend vermieden werden, indem soweit mdoglich
ein Nullspannungsschalten genutzt wird und die inversen Dioden der
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Schalter S7; und S5 nicht unter Strom abkommutiert werden. Wahrend
der Schaltperiode T}, s werden hierzu die in Abb. 3.41 dargestellten
Betriebszustinde durchlaufen.

® Ausgangssituation, t < to: Alle Schalter sind ge6ffnet, der Spu-
lenstrom ist Null (Beginn der Start-Up-Modulation) oder weist einen
negativen Wert —I auf (spéterer Verlauf der Start-Up-Modulation).

® Zeitintervall tg < t < tg: Zum Zeitpunkt ¢ = ty wird der Schalter
Sy gedfinet und nach Ablauf einer Totzeit wird bei t = ¢ der Schalter
S1 eingeschaltet. Die Spannung an L betragt u;, = U; — ugq > 0 und
der Spulenstrom iy, steigt linear an. An der lastseitigen Halbbriicke wird
i1,(t) liber die inverse Diode des Schalters Ss gefiihrt.

® Zeitintervall to < t < tz: Bei t = to wird der Schalter S; geofl-
net wobei die parasitdren Ausgangskapazitiaten Cyss von S und Sy den
Schaltvorgang kapazitiv entlasten. Wihrend der Totzeit t; — to beginnt
vergleichbar mit dem CF-ZVS-M-Verfahren ein resonantes Umschwin-
gen der Spannungen an den Ausgangskapazitdten der Schalter S; und
S5. Im Start-Up-Betrieb kann zwar der zum vollstdndigen Abschluss der
Resonanzschwingung erforderliche Mindeststrom nicht garantiert wer-
den; zumindest wird jedoch der Einschaltvorgang des Schalters S bei
t = t4 begiinstigt.

® Zeitintervall t7 < t < t3: Ab tz unterscheidet sich das Verhalten
des Wandlers auf Grund der Schaltungsstruktur mafigeblich vom her-
kémmlichen bidirektionalen Tiefsetzsteller mit zwei Schaltern. Ahnlich
der CF-ZVS-M (vgl. Abschnitt 3.3.2) wird ab ¢z die Riickwértserholla-
dung @Q,, der inversen Diode des Schalters S3 ausgerdumt; anschliefsend
werden die Ausgangskapazititen der Schalter S3 und Sy umgeladen,
bis bei t = t3 der Schalter S3 vollsténdig sperrt und sich ein negativer
Strom —Ij einstellt.

@ Zeitintervall t3 < t < T, g: Der negative Strom —Iy wird ab
to von der inversen Diode des Schalters S, gefiihrt und schliefst sich
iiber den weiterhin eingeschalteten Schalter So. Bei Vernachléssigung
der Leitverluste wird —Ij als konstanter Kreisstrom bis zum Ende der
Schaltperiode im Wandler gefiihrt und begiinstigt den Schaltvorgang
der lieferseitigen Halbbriicke bei ¢t = t;.

Im Vergleich zum CF-ZVS-M-Betrieb bietet die vereinfachte Aus-
fiihrung des Start-Up-Modulationsverfahrens zudem den Vorteil, dass
die Ausgangsspannung durch einen einzelnen Tastgrad D = (ta—to)/Tp s
geregelt werden kann.
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KAPITEL 3. CF-ZVS-M-KONVERTER
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Abb. 3.40: Zeitverlauf des Spulenstroms i1, im Start-Up-Betrieb des
CF-ZVS-M-Konverters.
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Abb. 3.41: Bevorzugter Weg des Spulenstroms i1, wihrend der Zeit-
intervalle t; < ¢ < t2 (a)),th <t <t (b)) undt, <t < Tps (c)). Vor
dem Umschwingen der lastseitigen Halbbriicke wird der Spulenstrom
im Zeitintervall tj < ¢t < t; gem#R d) gefiihrt.
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3.4.2 Besonderheiten des Start-Up-Betriebs
Wahl der Schaltperiodendauer

Bei einem fiir den nominellen Betriebsspannungsbereich optimierten
Wert der Induktivitdt L ist die Ausgangsspannung Us; unzureichend,
um ab t = ty als Gegenspannung —Us den Drosselstrom iy, innerhalb
der nominellen Schaltperiodendauer 7}, auf Null abzubauen. Um ein
verlustbehaftetes Schalten bei kontinuierlicher Stromfithrung zu ver-
meiden, muss die Schaltperiode daher zu Beginn des Startup-Betriebs
verldngert werden, bis sich eine ausreichend hohe Gegenspannung Us
aufgebaut hat und der Konverter mit der minimalen Schaltperioden-

dauer
Tp,S,min = Tp

betrieben werden kann (vgl. 1. Schaltperiode der Dauer T}, s > Tp.8 min
in Abb. 3.42). Im Falle der Verldngerung auf T, s > T} 8 min Wird
T5,.s mit Hilfe des Analogkomparators zur Uberwachung der Spannung
ug4, der auch zur Regelung des Mindeststroms genutzt wird (vgl. Ab-
schnitt 3.3), der Zeitpunkt t3 bestimmt. Bei ¢ = t3 ist der Umschwing-
vorgang der lastseitigen Halbbriicke abgeschlossen, es liegt ein negati-
ver Wert —I des Spulenstroms vor und die nachfolgende Schaltperiode
kann durch Offnen des Schalters So begonnen werden.

Eine natiirliche obere Grenze von T}, g, d.h. die minimale Schalt-
frequenz im Start-Up-Betrieb, ergibt sich durch die Resonanzfrequenz
von Induktivitdt L und Ausgangskapazitdt C5. Zu Beginn des Start-

f— Tp,S>T

p,S,min

w1 p.S.min
Abb. 3.42: Zeitverlauf des Spulenstroms im Start-Up-Betrieb. Zu
Beginn des Start-Up-Betriebs muss die Dauer T, s der Schaltperi-
ode iiber ihren Minimalwert T}, s min = 7p hinaus verldngert werden,
um einen kontinuierlichen Spulenstrom zu vermeiden. Mit steigender
Ausgangsspannung Uz nimmt der Betrag von Iy zu.
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Abb. 3.43: Zeitverlauf des Spulenstroms i, (CH1, 20A/10mV) und
der Spannungen uge (CH2), uss (CH3) zu Beginn des Start-Up-
Betriebs bei U; = 300V, Uz ~ 0V und Rpast = 20 €.

Up-Betriebs gilt Us ~ 0V und mit Einschalten des Schalters S; wird
der Schwingkreis L-C5 zu einer Schwingung angeregt, wie in Abb. 3.43
dargestellt. Nach Abschluss der Halbschwingung ist i;, < 0. Als sinn-
voller Wertebereich der oberen Grenze fiir T}, g folgt daher

%Tres,LC < Tp,S,max < Tres,LC
3.106

mit  Tres .0 = 27/ LCs

so dass 41, sicher den Wert Null erreicht und eine kontinuierliche Strom-
fithrung wird verhindert. Fiir den in Abschnitt 5.4 vorgestellten Wandler-
Prototyp wurde T}, s max mit T 8 max = 31, =~ 0.6 - Ties, .c gewdhlt.

Einfluss der lastseitigen Halbbriicke

Zum FEnde der Schaltperiode wird der Strom —Ij in der Spule L ge-
fihrt. Der Schalter S5 und die inverse Diode des Schalters Sy leiten; die
Spannungen an diesen Schaltern betragen ugso = 0V und ugqy = 0V.
Mit dem Offnen des Schalters Sy bei t = ¢ beginnt ein Umladen der
parasitiren Ausgangskondensatoren der Schalter S; und Ss, das zum
Zeitpunkt ¢; mit Schliefen des Schalters S; gef. forciert wird. Ab t{
ist i, < 0 und zunéchst u;, = U;. Ab Stromnulldurchgang des Spu-
lenstroms beginnt die inverse Diode des Schalters S; zu sperren und
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Abb. 3.44: Einfluss der lastseitigen Halbbriicke auf den Start-Up-
Betrieb. Spulenstrom ¢, (CHI1, 20A/10mV), Spannung us> (CH2),
Spannung uss (CH3), Komparatorsignal K; (CH4). Im Gegensatz
zum herkémmlichen bidirektionalen Tiefsetzsteller betrigt die Span-
nung ur, (CHA) an der Spule zunéchst U; statt Uy — Us.

im Anschluss daran ein resonantes Umschwingen der Spannungen an
den parasitéren Ausgangskapazitéten Coss 3 und Cogs .4 der Schalter der
lastseitigen Halbbriicke. Erst nach dessen Ende weist die Spannung an
L den Wert ug, = Uy — Us auf.

Dieser Sachverhalt ist in Abb. 3.44 dargestellt und stellt einen
weiteren bedeutenden Unterschied zum herkémmlichen bidirektionalen
Tiefsetzsteller dar, der bei einer analytischen Betrachtung des Start-
Up-Betriebs berticksichtigt werden muss.

3.4.3 Analytische Betrachtung

Obwohl die direkte Vorgabe des Tastgrads D durch einen Regler zum
Betrieb der Start-Up-Modulation ausreichend ist, ist dennoch eine ana-
lytische Beschreibung des Zusammenhangs zwischen mittleren Ausgangs-
stroms I und dem Tastgrad D sinnvoll. So kann die gleiche Reglerstruk-
tur mit Stellgrofte Inoq, wie sie in Abschnitt 3.2.2 fiir den CF-ZVS-M-
Betrieb vorgeschlagen wurde, genutzt werden und der Wechsel zwischen
den beiden Betriebsmodi wird erleichtert.

Bei Berticksichtigung des Verhaltens der lastseitigen Halbbriicke (vgl.
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Abb. 3.44) lasst sich der Verlaufs des Spulenstroms 4, (¢) unter Ver-
nachléssigung von Verlusten und unter Annahme konstanter Spannun-
gen U; und Uy mit
U
iy A flt 0<t<ty
U, U, —Us
—Io+ —t1+ ————1 t1 <t<t
iL(t) = ort L fir 2. (3107
I+%t —l—ﬂt %t to <t <t
ot Th+ = 2 < 3
— I ts <t<T,

angegeben. Als weitere Vereinfachung soll —iy,(t9) = i.(t1) = Ip ange-
nommen werden. Dann gilt

n=20
1

und die iibertragene Leistung P folgt mit D = t5/T}, s aus der Integra-
tion von (3.107) zu

to
P= ﬂ/ i (t)dt =
t

UL (U, — Uy) ) 2 Us L
— REL P2 D2 (U — 2Uy) 10D — .
oL P8 (T 2)lo UiT, s

Auflosen nach t, liefert

1

t - -
lat Ty s Uy (Ui — Us)

<IOL(U1 —2U,)+

+\/LUNLUL I + 2PT, (U — 2U2))> .

Im Grenzbetrieb (t3 = T}, g) vereinfacht sich (3.110) zu

L

f2 t3=Tp,s :U1U2(U1 —Uy)

((P + LUs)Uy — 210Uz +

+ \/(P + IUs)? U2 — 4PIOU§'>

Betriebsmodus und anzuwendende Berechnungsvorschrift — (3.110) bei
Tps = Tp.8 max; (3.110) bei T, g = T, oder (3.111) bei ¢35 > T}, S min —
kénnen, wie im Folgenden beschrieben, anhand des Komparatorsignals
K> der lastseitigen Halbbriicke unterschieden werden.
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3.4.4 Experimentelle Verifikation

Abb. 3.45 zeigt den typischen Verlauf des Spulenstroms im Start-Up-
Betrieb bei T}, s = T,,. Mit Hilfe des Analogkomparators (vgl. (3.101))
kann der Zustand der Spannung ugs(t) festgestellt werden. Bei wech-
selndem Ko (t) liegt der hinsichtlich Schaltverluste giinstigere Betrieb
mit nicht kontinuierlichem Spulenstrom vor.

Abb. 3.46 und Abb. 3.47 zeigen Messungen zu Beginn des Start-
Up-Betriebs. Wahrend der ersten Schaltperioden liegt wegen der nied-
rigen Ausgangsspannung Us noch kein Komparatorsignal Ky vor. Der
Betrieb des Wandlers erfolgt geméf (3.110) bei maximaler Schaltperi-
odendauer T, s = T}, s max- Ist Uz ausreichend angestiegen, kann an-
hand des Komparatorsignals zuverléssig ein nicht-kontinuierlicher Spu-
lenstrom erkannt werden und zunéchst der Grenzbetrieb geméf (3.111)
bei t3 > T}, 5min und im weiteren Verlauf der Betrieb bei der Nenn-
schaltperiodendauer T}, g = T}, geméaf (3.110) erfolgen.

Aus Abb. 3.46 und Abb. 3.47 ist ebenfalls der mit steigender Aus-
gangsspannung Us festzustellende Anstieg des negativen Stroms I auf
Grund der hoheren Ladung Q.ss der parasitiren Ausgangskapazititen
der Schalter Ss, Sy ersichtlich.

37 hl i

Abb. 3.45: Start-Up-Modulation bei U; = 150V und Rpast = 2012,
Spulenstrom ir,(¢) (CH1, 10A/10mV), Spannung us2(t) (CH2), Span-
nung us4(t) (CH3) und Komparatorsignal K»(t) (CH4).
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KAPITEL 3. CF-ZVS-M-KONVERTER
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Abb. 3.46: Start-Up-Modulation bei U; = 150V und Rypast = 202,
Spulenstrom ir,(t) (CH1, 10A/10mV), Spannung usz(t) (CH2), Span-
nung us4(t) (CH3) und Komparatorsignal K»(t) (CH4). Betrieb bei
Tp,s = Tp,8,max bis das Komparatorsignal K> zur Verfligung steht.
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Abb. 3.47: Start-Up-Modulation bei U; = 150V und Rpast = 2012,
Spulenstrom ir,(¢) (CH1, 20A/10mV), Spannung usz(t) (CH2), Span-
nung ug4(t) (CH3) und Komparatorsignal K»(t) (CH4). Betrieb bei
Tp,s = Tp,3,max bis das Komparatorsignal K> zur Verfligung steht.
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3.5 Zusammenfassung

Das CF-ZVS-M-Verfahren ist ein neuartiges Modulationsverfahren mit
dem durch geeignete Ansteuerung auch ohne zusétzliche Beschaltung
oder Entlastungsnetzwerke ein entlastetes Schalten der vier Schalter ei-
nes bidirektionalen Tiefsetz-Hochsetzstellers erreicht wird. Mit den vor-
gestellten Berechnungen ist eine Auslegung der passiven Bauelemente
des CF-ZVS-M-Konverters fiir den spezifizierten Betriebsspannungsbe-
reich, die zu Ubertragende Leistung und die zuldssigen Amplituden der
Rippelspannung moglich. Mit der analytischen Berechnung der Effek-
tivwerte der in den Halbleitern und den passiven Komponenten des
Wandlers vorliegenden Strome ist die Voraussetzung fiir eine weitere
Auslegung und Optimierung des Wandlers gegeben.

Basierend auf der detaillierten Analyse des Modulationsverfahrens
kénnen die Schaltzeitpunkte der Schalter bestimmt und derart opti-
miert werden, dass die Strombelastung der Komponenten minimiert
wird oder die optimale Regelbarkeit und Umsetzbarkeit des Modulati-
onsverfahrens in einem digitalen Signalprozessor gewéhrleistet wird. Die
Funktionalitét des Verfahrens, dessen Implementierung und die Genau-
igkeit der analytischen Modelle wurde anhand von Messungen an einem
Wandler-Prototypen nachgewiesen.

Wichtig fiir die Funktion des Nullspannungsschaltens ist die Einhal-
tung des Mindeststroms Iy. Durch Analyse der physikalischen Prozesse
mit Einfluss auf Iy, unter anderem der nichtlinearen Ausgangskapazi-
tdt der MOSFET-Schalter und der Riickwirtserholladung der inversen
Dioden der MOSFETs, kann der erforderliche Minimalwert genau pro-
gnostiziert werden. Ein neuartiges Regelungskonzept stellt einen aus-
reichenden Mindeststrom I sicher und regelt diesen auf den minimal
geforderten Wert ein, um die Leitverluste des Wandlers méglichst gering
zu halten.

Ein gesondertes Start-Up-Modulationsverfahren kann zum Betrieb
des Wandlers genutzt werden, wenn die Spannung am Ein- oder Aus-
gang noch unterhalb des Nennspannungsbereichs liegt. Durch Variation
der Dauer der Schaltperiode wird dabei ein kontinuierlicher Spulen-
strom vermieden und ein weitestgehend entlastetes Schalten erreicht.
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Analytische Modellierung und
Performance

Zur weiteren Auslegung und Optimierung des Wandlers sind analyti-
sche Verlust- und Volumenmodelle der einzelnen Komponenten unab-
dingbar. Insbesondere sind genaue Modelle der Halbleiter zentral, um
die notigen Chipgrofsen Ag;; der Schalter S; derart zu bestimmen, dass
deren zuléssige Sperrschichttemperatur 7 nicht {iberschritten wird oder
dass ein geforderter Wirkungsgrad 7 erreicht wird.

Eine weitere wichtige Komponente des CF-ZVS-M-Konverters ist
die Spule L, die moglichst kompakt und verlustarm realisiert werden
soll. Hierzu muss eine geeignete Kerngeometrie und ein hochfrequenz-
taugliches Kernmaterial und Wicklungskonzept gefunden werden, um
die Verluste trotz der hohen Spitzenstrome und Schaltfrequenz gering
zu halten.

Dartiber hinaus muss die Entscheidung iiber die anzuwendende Kon-
densatortechnologie getroffen und der Fliissigkeitskiihler so dimensio-
niert werden, dass eine effektive Entwarmung des Wandlers erfolgt. Die
angesprochenen Halbleitermodelle, die Modelle der passiven Kompo-
nenten und die thermische Modellierung dieser Bauelemente und des
Fliissigkeitskiihlers werden im folgenden Kapitel schrittweise hergelei-
tet.

Abschliefsend soll auf Basis der Modelle eine Optimierung des Wand-
lers hinsichtlich Baugréfe oder Verluste durchgefiihrt werden und ein
Vergleich des CF-ZVS-M-Verfahrens zu alternativen Konzepten gezo-
gen werden, um dessen Performance zu evaluieren und dessen Grenzen
aufzuzeigen.
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4.1 Modell der Halbleiter

4.1.1 Verluste der MOSFETSs

Bei weich schaltenden Wandlern fallen die Schaltverluste im Vergleich
gering aus und die Leitverluste stellen einen wesentlichen Beitrag der
Gesamtverluste dar, auf deren analytische Modellierung besonderes Au-
genmerk gelegt werden sollte. Dennoch miissen daher auch die von der
Schaltfrequenz abhéngigen Verluste Ps g, mit ausreichender Genauig-
keit modelliert werden, um eine gute Vorhersage der Effizienz des Wand-
lers treffen zu konnen. Wesentliche Beitrége zu den frequenzabhéngigen
Verlusten stellen die Ansteuerverluste der MOSFETs dar und kapazitive
Verluste durch die parasitdre Ausgangskapazitit Cosgs.

Leitverluste

Die Leitverluste eines MOSFETS sind proportional zum Leitwiderstand
Rps(on)- Wie in Abschnitt 2.1.1 bereits beschrieben wurde, ist der Leit-
widerstand bestimmt durch die verwendete Bauteil-Technologie (kon-
ventioneller MOSFET, Super-Junction-MOSFET, usw.), die maximale
Sperrspannung Upgg und die Chipfliche As; des Bauteils. Fiir einen
Vergleich unterschiedlicher Bauteil-Technologien bei gleicher Sperrspan-
nungsbeanspruchung bietet es sich an, den chipflichenbezogenen spezi-
fischen Leitwiderstand R]”_i)s( on) = Rps(on)Asi zu nutzen. Dies deshalb,
weil die Kosten eines Leistungshalbleiters durch den Chipflichenbedarf
dominiert werden. In diesem Fall lassen sich die Leitverluste bei be-
kanntem Effektivwert Ig ;ms des Stroms durch den MOSFET mit

RT)S on
PS7COIld = AS( )Ig,rms :

*

berechnen. Allerdings weist der Leitwiderstand RDS(OH) sowohl eine
Temperatur- als auch eine Stromabhéngigkeit auf. Ursdchlich fiir die
Temperaturabhéangigkeit ist, dass die Ladungstriager durch die erhéh-
te thermische Eigenbewegung der Atome in ihrer Beweglichkeit ein-
geschrankt werden. Die Abhéngigkeit vom Drain-Strom ist ebenfalls
in einer Einschrinkung der Ladungstrigerbeweglichkeit begriindet. So
fithrt ein hoherer Drain-Strom einerseits zu einem Anstieg der elek-
trischen Feldstarke im Bauteil als auch zu einer Zunahme der Stofs-
Wahrscheinlichkeit zwischen den Ladungstriagern (Carrier-Carrier Scat-
tering). Beide Effekte mindern die Beweglichkeit der Ladungstrager [60].
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Der Anstieg des Leitwiderstands mit der Sperrschichttemperatur
T; kann durch Temperaturkoeffizienten a; und der Anstieg durch die
Stromdichte Jp mit Koeffizienten 3; ausgehend von dem bei einer Refe-
renztemperatur 7j ;of und einer Referenzstromdichte Jp rof vorliegenden
Wert bertiicksichtigt werden

R} = R} .
DS(on) DS(on) Ty=T} vots Jo=JD ret
“(1+ a1 AT} 4+ o AT?)(1 + 1 AJp + B2 AJR)

it AJp = Jp — JD ref
ATB = TB - /I},ref . :

Die aus den Datenblattern unterschiedlicher konventioneller und Super-
Junction 600V-Leistungs-MOSFETs ermittelten Temperatur- und
Drain-Stromdichte-Koeffizienten des Leitwiderstands sind in Tab. 4.1
aufgelistet und in Abb. 4.1 und Abb. 4.2 grafisch dargestellt. Die
Bauteile weisen einen vergleichbaren Temperaturgang des Leitwider-
stands auf. Typischerweise ist bei der maximalen Sperrschichttempe-
ratur von ~ 125°C..150°C mit einem Anstieg des Rpg(n) auf das
2 ..2.5-fache zu rechnen (bezogen auf den Widerstandswert bei 25 °C).

Im Gegensatz dazu ist die Abhéngigkeit des Leitwiderstands von der
Drain-Stromdichte im relevanten Wertebereich unterhalb des thermi-
schen Limits RES(on),max(JDmaX) nur gering ausgeprigt (vgl. Abb. 4.2).
Das thermische Limit ergibt sich dabei aus der maximal zuléssigen
Drain-Stromdichte Jp max bzw. dem maximal zuléssigen spezifischen

Tab. 4.1: Temperatur- und Drain-Stromdichte-Koeffizienten ausge-
wahlter Leistungs-MOSFETs

Bauteil Rbs(om) o1 o2 B B2
Qmm?  107°K™' 107°K™? mm?*/A mm?*/A?
APT66M60B2Y 10.83 10.04 26.08 0.099 1.197
APT94N60L2C3? 4.08 8.53 37.33 0.037 0.086
IPW60R045CPY 2.50 8.43 33.89 0.009 0.131
IXFB82N6OPYV 14.01 8.76 38.19 0.007 0.700
STY112N65M52) 1.52 8.33 13.33 1.113 -0.074

1) Konventioneller MOSFET
2) Super-Junction MOSFET
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Abb. 4.1: Abhingigkeit des auf Tj = 25°C normierten Leitwider-
stands unterschiedlicher 600V-Leistungs-MOSFETs von der Sperr-

schichttemperatur.
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Abb. 4.2: Abhéngigkeit des spezifischen Leitwiderstands unter-
schiedlicher 600V-Leistungs-MOSFETs von der Drain-Stromdichte.

188



Leitwiderstand RJq (om) masx oberhalb dieser Werte wiirden die Verluste

im Bauteil zu einer Uberschreitung der zulissigen Sperrschichttempe-
ratur fiihren. Es kann im statischen Fall aus (4.1) hergeleitet werden.
Auflésen der Gleichung nach Rpg(on) unter Beriicksichtigung der Tem-
peraturabhéngigkeit (4.2) des Leitwiderstands aber Vernachlissigung
der Abhéngigkeit von der Drain-Stromdichte liefert

PS,condASi

R* = =
DS(on),max 1+ OzlATj n OZQAsz)Ig s

AT,

(1+ o AT + OQATJ-Q)ASiRth)j,sJQ ’

D, max

wobel Rinj—s = Pscond/AT; den thermischen Widerstand zwischen
der Sperrschicht und einem Kiihler mit Oberflichentemperatur Tj, =
Tjret bezeichnet. Die in Abb. 4.2 dargestellte thermische Grenzkur-
ve wurde anhand von (4.4), unter Annahme von Tj jax = 125°C und
eines idealen Kiihlers mit Oberflichentemperatur T, = 25°C, d.h. fiir
AT; = 100°C, einem geméfs (4.138) berechneten thermischen Wider-
stand Ry j—s und den Parametern a1, ap des IXYS IXFB82NG60P MOS-
FET bestimmt.

Ansteuerverluste

Einen ersten Beitrag zu den frequenzabhéngigen Verlusten stellen die
Ansteuerverluste dar, die durch den zum Einschalten und Ausschal-
ten des MOSFETs erforderlichen Gate-Strom ig verursacht werden.
Zum Einschalten des MOSFET wird eine Spannung Ugs groker der
Schwellspannung Uy, zwischen Gate- und Source-Anschluss des MOS-
FET angelegt. Nach Anlegen von Ugg liefert die Ansteuerschaltung
den Gate-Strom, der zunéchst die Gate-Source-Kapazitit Cgg bis zur
Schwellspannung Uy, auflidt. Mit Erreichen der Schwellspannung be-
ginnt der MOSFET zu leiten, der Gate-Strom entldadt die Gate-Drain-
Kapazitdt Cap bis der Kanal vollstdndig gedffnet und die Sperrspan-
nung Upg abgebaut ist. Wahrend dieser Zeit bleibt die Gate-Source-
Spannung ugs(t) anndhernd konstant (Miller-Plateau). Im Anschluss
wird Cgs auf den Endwert Ugs geladen. Beim Ausschaltvorgang wird
die Sequenz in umgekehrter Reihenfolge durchlaufen. Vom Gate-Strom
ig wird dabei jeweils die Gesamtladung

Qc = / ia(t)dt

189



bewegt, die durch den Bauteilhersteller in Abhéngigkeit vom Endwert
Ugs der Gate-Spannung ugg(t) und der Drain-Source-Spannung spe-
zifiziert wird. Die Gesamtverluste, die durch den Transport von Q¢
im Gate-Widerstand, im Gate-Vorwiderstand und im Innenwiderstand
der Ansteuerschaltung entstehen, entsprechen der Differenz zwischen
der von der Quelle Ugs abgegebenen Energie und der nach Abschluss
des Schaltvorgangs in Form von Q¢ in den Kapazititen Cgs und Cap
gespeicherten Energie. Die anfallenden Gesamtverluste betragen

Eg gate =2+ (/ Ugsia(t)dt — éQGUGS) = QacUgs -

Bei Normierung der Gate-Ladung (¢ auf die Siliziumflache Ag; und
Normierung der Spannung Ugg auf den Referenzwert Ugg ref folgt

Qi Asi,

U GS mit UGS,ref > Uth
GS,ref

ES,gate =

In (4.7) wird Qg fiir einen Referenzwert Ugs yet > Usn eingesetzt. Fiir
Ugs ret > Usn weist Q(; eine lineare Abhéangigkeit von Ugg auf und die
Gleichung kann zur Abschétzung der Ansteuerverluste fiir eine hohere
Ausgangsspannung der Treiberschaltung genutzt werden.

Kapazitive Verluste

Eine weitere Komponente der frequenzabhéngigen Verluste sind kapa-
zitive Verluste durch die Ausgangskapazitét des MOSFET. Als Beispiel
sei der Einschaltvorgang der Hilfsschalter Sy ; des ARCP-Konverters
(vgl. Abschnitt 2.3.1) oder des SAZZ-Konverters (vgl. Abschnitt 2.3.2)
anzufiihren. Bei diesen Wandlern werden die Schalter Sy ; zwar strom-
los eingeschaltet, jedoch entspricht die Sperrspannung Upg der Schalter
vor dem Einschalten der Hilfsspannung Uy des Entlastungsnetzwerks.
Mit Schliefen des Schalters wird die auf Upg geladene parasitiare Aus-
gangskapazitét Coss liber den Leitwiderstand Rpg(on) entladen und die
in Coss gespeicherte Energie in Rpg(on) in Wirme umgewandelt.

Die entstehenden Verluste lassen sich durch Losen der Differenti-
algleichungen des Entladevorgangs bestimmen, jedoch muss die Span-
nungsabhéngigkeit von Coss(Upg) mitberticksichtigt werden. Bei Appro-
ximation von Cogs(Ups) durch (3.74) folgt das Differentialgleichungssys-
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tem

. o d o / UDS,ref i
ZCoss(t) - C'oss (t) dt UDS (t) - Coss,ref Ups (t) dt Ups (t)

Ups (t) = _RDS(on) iCoss (t)

mit Startwert
uDs(t = 0) =Upsg .

Durch Lésen von (4.8) erhidlt man die Zeitfunktionen

i (t) 4I%DS(on) CgsSyrerDS,rer]%S
Coss = - 5 .
(UDS T+ 2RDS(on) Coss,ref\/ UDS,rerDS)

und die in Rpg(on) in Wérme umgesetzte Energie

Es turn—on = lim / RDS(on) (iCoss (t))Q dt =
t=0

T—00

_ 2 [T 773/
- gcoss,ref UDS,rerDS .

Alternativ kann der Energieinhalt der Ausgangskapazitat auch direkt
ermittelt werden; dabei muss die Spannungsabhéngigkeit der Kapazitét
beriicksichtigt werden. Es gilt

4.10

Ups

Ups
ES,turn—on = Qoss(ul)du/ = / Coss(u/)uldu/ =
u/=0 u'=0
Ups 4.11

!
= Uoss,ref UDS,rcf \/Jdu =
=0

ul
= 2Coss et v/ Us et Upls
= 3Voss,ref DS,refUpg -

Die Verluste bei Beriicksichtigung der Spannungsabhéngigkeit von
Coss sind damit hoher als bei konstanter Kapazitét Coss(Ups) = Cogs ref-
Weiterhin soll angemerkt werden, dass (4.10) lediglich die bei Null-
stromschalten (Zero Current Switching, ZCS) entstehenden Einschalt-
verluste beschreibt. Schaltverluste unter Laststrom werden durch die
Gleichung nicht beschrieben. Hierfiir muss ein erweitertes MOSFET-
Modell mit einer Stromquellencharakteristik des Drain-Stroms, genutzt
werden. Die Verluste sind dann nicht mehr analytisch bestimmbar und
miissen durch eine transiente Simulation ermittelt werden.
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Sperrschichttemperatur

Zwischen der Sperrschichttemperatur 7j und den Verlusten des MOS-

FET
Ps = PS,cond + PS,sw

besteht ein enger Zusammenhang. Beispielsweise fiihrt eine hohere Sperr-
schichttemperatur zu einer Erhdhung des Rpg(on)- Gleichzeitig fiihrt ein
hoherer Wert des Rpg(on) zu hoheren Leitverlusten, die wiederum mit
einem Anstieg der Sperrschichttemperatur um ATj = APs cond/Rin
verbunden sind. Diese Art der Mitkopplung kann sich schlimmstenfalls
als thermisches Durchgehen (Thermal Runaway) dufiern, das die Zer-
storung des Bauteils zur Folge hat. Beim Betrieb innerhalb der zuléssi-
gen Betriebsparameter stellt sich jedoch ein Gleichgewichtszustand ein.
Die im thermischen Gleichgewicht vorliegenden Verluste und die Sperr-
schichttemperatur lassen sich mittels eines thermischen Modells, das die
Anbindung des Halbleiters an das Kiihlsystem beschreibt, berechnen.

Beim Einsatz einer Fliissigkeitskiihlung fiihrt die Verlustleistung Ps
zur Sperrschichttemperatur

Ty = PsRynj—¢ + Tt

wobei T; die Temperatur des Kiihlmediums und Ry, j—f den thermi-
schen Widerstand zwischen Kiithlmedium und Sperrschicht bezeichnet.
Einsetzen in (4.12) liefert bei Jp yer = 0

2
S,rms *

Ps = Ps g + As RDbs(on)

Ti=Tj ret;JD=JD ret .
1+ o1 (PsRinj—t + Tt — Tjrer) +
+ oo (PsRin,j—1 + Tt — Tj,ref)2

I rms 12 rms
. (1—1—51 iis' + B2 22 > .
1 Si

Diese Gleichung kann nach Ps aufgelost werden und liefert die Verlust-
leistung im thermischen Gleichgewicht

PS _ 1—,//&1 _ ;TIQ+Tf_13,ref 415
i 2OZQKZR%h,j—fIg,rms Rth»j—f

mit
k1 =1— (4aa(Tt — Tjret) + 201 ) K2 Ren j-113 yns+

4.16
+ ((Oé% - 4a2)/€2[§7rms - 4a2PS7SW> H2R§h,j7f1827rms
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und

R* on I rms rms
@ZZSS(_)<1+¢3 Srms 4 g, 22 ) 4.17
i Si

In (4.15) stellen P gy nicht von der Sperrschichttemperatur abhéngige
Verluste dar.

Bewertungskriterium zur Auswahl des geeigneten Bauteils

Die zur Berechnung der Verluste notigen Kenndaten unterschiedlicher
Leistungs-MOSFETs sind in Tab. 4.2 aufgelistet. Die Siliziumflédche
der Bauteile wurde teils durch Ausmessen der Chips bei gedffnetem
Gehéuse (vgl. Abb. 4.3), teils mit Angaben der Hersteller bestimmt.

Allerdings l&sst sich wegen des unterschiedlich gewichteten Einflus-
ses der Kenndaten auf die Gesamtverluste oftmals nicht direkt das fiir
die Anwendung geeignetste Bauteil identifizieren. Ein geeignetes Bewer-
tungskriterium (Figure of Merit, FOM) ist erforderlich.

Wie aus den voranstehenden Verlustmodellen ersichtlich ist, lassen
sich die Verluste eines MOSFETs typischerweise einteilen in mit stei-
gender der Siliziumfliche Ags; abnehmende Verluste (z.B. Leitverluste
(4.1)) und mit Ag; zunehmende Verluste (z.B. Ansteuerverluste (4.1)).
Fiir die Gesamtverluste Ps besteht dann der grundlegende Zusammen-
hang

PS =" + ’YpASi s 4.18

1
As;i

Tab. 4.2: Parameter unterschiedlicher Leistungs-MOSFETs

Spezifische MOSFET-Parameter

Bauteil Upss Asi Rf)s(on) Coss Qg o0&
V. mm? Qmm? pF/mm? nC/mm? $/mm

[V

APT66M60B2 600 139 10.8 8.6 2.34 0.087
APT94N60L2C3 600 139  4.08 32 3.63 0.120
IPW60R045CP 600 69 2.50 11.6Y 2.17 0.330
IXFB82N60P 600 193  14.0 7.7 1.24 0.085
STY112N65M5 650 123 1.52 4.3 2.90 0.190

Riys(on) b€l Jpret = 0A/mm? und Cgy bei Ups rer = 25V
Y bei Upg ret = 50V
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KAPITEL 4. ANALYTISCHE MODELLIERUNG UND PERFORMANCE

DSEE29-12CC STY112N65M5 SPW47N60C3 IXFB82N60P

Abb. 4.3: Geodffnetes Gehéuse einiger, der in Tab. 4.2 und Tab. 4.4
aufgelisteten Bauteile.

wobei die Faktoren v, und ~;, positive, nicht von Ag; abhéngige Grofien
darstellen. Die Gesamtverluste weisen ein Minimum bei

e

Tp

ASi,Opt == 419

auf, bei dem sich die zu Ag; proportionalen und reziprok proportionalen
Verlustanteile gerade zu gleichen Teilen aufteilen. Die Verlustleistung
bei hinsichtlich Verlusten optimaler Chipfliche Ag; opt betragt

Ps min = 2% - 4.20

Bei den untersuchten weich schaltenden Wandlern stellen die Leitver-
luste und die Ansteuerverluste die wesentlichen Anteile an den Gesamt-
verlusten dar. Fiir die Faktoren v, und +y, erhilt man

T = R]*DS(OH)Ig rms

QG
= —_— U
R fS U GS,ref s

4.21

und fiir die minimal erzielbare Gesamtverlustleistung

fsw I
PS min = 21, ,rmsU S & 4.22
, S GS UGS,ref DS(on)QG

Aus (4.22) kann ein Bewertungskriterium

1
FOM, = ——— 4.23

\/ DS on)QG
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abgeleitet werden, anhand dessen unterschiedliche Bauteile hinsichtlich
des erzielbaren Wirkungsgrads 1 bei einem weich geschalteten Wandler
(ZVS) beurteilt werden konnen. Fiir hart geschaltete Wandler miisste
die Figure-of-Merit um einen Term zur Bewertung der Schaltverluste
erweitert werden.

Beispielsweise erhélt man fiir den MOSFET IXYS IXFB82N60P bei
typischen Werten von fg, = 100 kHz und Ig yms = Imax = 45 A eine die
optimale Chipfliche von Ag; opt = 4782mm?. Es ist offensichtlich, dass
die Realisierung eines Wandlers mit vier Schaltern S; — jeweils mit op-
timierter Chipfliche — wegen der hohen Halbleiterkosten nicht mehr
wirtschaftlich ist. Vor allem bei weich schaltenden Wandlern, bei denen
wegen des geringen Anteils der frequenzabhéngigen, zu Ag; proportiona-
len, Verluste, hohe Werte von Ag; opt resultieren, sollte ein Bewertungs-
kriterium daher die auf die Chipflache bezogenen spezifischen Kosten
0g; des Bauteils mitberiicksichtigen.

Ein derartiges Bewertungskriterien kann aus dem Produkt von mi-
nimalen Verlusten und zugehérigen Kosten

PS,min ' KS = PS,rnin : ASi,optagi =

Rr Uas.+
_ PS,min . IS,rms DS(O:) GS,ref ) O';i _ 4.04
Uas Q& fsw

_ * * 72
- 2}zDS(on) USiIS,rms

abgeleitet werden und betréagt

1
FOM,; = ———— . 4.25

*

*
DS(on) 7 si

Wie Tab. 4.3 zeigt, wird mit dem STY112N65M5 MOSFET die beste
Performance unter den betrachteten MOSFETs erreicht.

Tab. 4.3: Bewertung unterschiedlicher Leistungs-MOSFETs

Bauteil Hersteller Technologie = FOM, FOM,,
1/v/Vs 1/(3Q)

APT66M60B2 Microsemi Power MOS 8 6290 1.06
APT94N60L2C3 Microsemi CoolMOS C3 8217 2.04
IPW60R045CP Infineon CoolMOS CP 13577 1.21
IXFB&2N60OP IXYS HiPerFET 7589 0.84
STY112N65M5 ST MDmesh 15062 3.46
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4.1.2 Verluste der Dioden

Leitverluste

Bei den in Kapitel 2 vorgestellten Wandlern werden die Leitverluste
der inversen Dioden der Schalter .S; durch Synchrongleichrichtung ver-
mieden. Allerdings wird der Resonanzstrom der Entlastungsnetzwerke
der ARCP-, SAZZ-, SRDCL- und ZCT-QZVT-Konverter iiber zusétzli-
chen Dioden gefiihrt. Die in diesen Dioden entstehenden Verluste lassen
sich vereinfacht bestimmen, indem die Diodenkennlinie (Vorwértsspan-
nungsabfall up als Funktion des Diodenstroms ip) durch eine Knick-
kennlinie approximiert wird

*

. ™ .
UF(t) = UF,D + TDZD(t) = UF7D + Alg @D(t) R 4.26

wobei 7, den auf die Chipflache bezogenen spezifischen Kleinsignalwi-
derstand bezeichnet. In diesem Fall berechnen sich die Leitverluste der
Diode zu

1

Tp
1 / s (t)ip ()t =
0

PD,cond = T
p

. 4.27
,

= UrpIp.ave + 2 I3 s

Asi

Kenndaten zur Berechnung der Leitverluste finden sich in Tab. 4.4.

Tab. 4.4: Parameter unterschiedlicher Leistungsdioden

Spezifische Dioden-Parameter

Device URRM Asj 7”]*3 UF,D Tc,eff
V. mm? Qmm? V ns

APT94N60L2C3 600 139 0.52 0.73 480%
IXFB82N60P 600 193 048 0.70 129
STY112N65M5 650 123  0.69 0.74 480
DSEE29-12CC 600 19 040 1.80

U Doppeldiode, Angabe fiir Einzeldiode
2) gemessen fiir Infineon SPW47N60C3
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Riickwartserholverluste

Beim CF-ZVS-M-Konverter knnen Verluste auf Grund des Riickwérts-
erholverhaltens der inversen Dioden der Schalter S; durch ein geeigne-
tes Regelungsverfahren vermieden werden (vgl. Abschnitt 3.3). Beim
ARCP- und SAZZ-Konverter kann der Schalter S; bestenfalls zum Zeit-
punkt ¢; oder kurz danach ausgeschaltet werden, so dass die inverse
Diode nicht leitet und keine Riickwirtserholladung aufgebaut wird. In
der Praxis ist es schwierig den idealen Abschaltzeitpunkt fiir S, exakt
zu treffen, weil die Zeitdifferenz t; — tg = I, Ly /Uy ab Einschalten des
Hilfsschalters arbeitspunktabhéngig ist und weil bei Dimensionierung
des Entlastungsnetzwerks fiir Wandler hoher Schaltfrequenz t; — tg im
Bereich der Schaltzeit der eingesetzten Halbleiter liegt. Abb. 4.4 ver-

Is1, Is2, Ix
Ix,pk """"""""""""""
A /isz(f) i iIIrr,DZ
\\ H H
sz(f)
? "I;_ Y !
o

us i, Usxl |

to ;tOb §f1 ?flb fzagfzgfzb §I3 §t3b

le(l)J:
S i
Sy 6T

Abb. 4.4: Timing-Diagramm zur Ansteuerung der Schalter des
ARCP-Konverters im Tiefsetzbetrieb und P > 0 und unter Beriick-
sichtigung parasitarer Effekte.
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anschaulicht den Fall, dass S5 zu einem Zeitpunkt to, < ¢ geschaltet
wird und den Riickwartserholvorgang der inversen Diode ab Zeitpunkt
t1 des Nulldurchgangs des Resonanzstroms. Bei t13, ist die Riickstrom-
spitze I, p2 erreicht, die inverse Diode von S; sperrt und das Umschwin-
gen der Spannungen ugi, uge beginnt, da nun die Resonanzkondensato-
ren und Ausgangskapazitdten der Schalter vom Resonanzstrom umgela-
den werden kénnen. Je nach Dimensionierung der Resonanzbauelemente
und Riickwértserholverhalten der Diode ist dieser Umschwingvorgang
vor oder nach dem Abklingen des Riickwértserholstroms abgeschlossen,
so dass die tatsdchlichen Riickwartserholverluste E;, nur schwer analy-
tisch berechenbar sind.

Bei fow &~ 50kHz liegt Ty = to — t1 meist bereits in der N&he der
Riickwértserholzeit t., und die Verluste sind nicht mehr vernachlés-
sighar. Im ungiinstigsten Fall wird der Schalter So zeitgleich mit dem
Hilfsschalter bei ¢t = ¢y geschaltet und der Umschwingvorgang ist vor
Abbau des Riickwértserholstroms abgeschlossen. In diesem Fall wird ab
t =to = 0 der Strom

. bt UX
ip2(t) = I avg — i — T.t=
X 4.28
Pt w
ol 27 2Ly

in der inversen Diode von Sy gefiihrt. Mit der Laplace-Transformierten

1(P (1—v)vU1> 1 U

' e B 4.2
< {im2(t)} s \vUq 27 s2 2L, 9

von (4.28) und dem Level-2-Diodenmodell (3.88) kann der zeitliche Ver-
lauf der Diodenladung

QDQ(t) = (IL,avg - fL:L) . (1 — eit/'rc,eff> TC,eﬁ""
Uy 4.30

—t/T
+ : (Tc,eff —t— Tc,eff€ / C’e“) Tc,eff
2Ly

angegeben werden. Die Riickwértserholverluste berechnen sich in die-
sem Fall aus der zum Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs ¢ = ¢; in der
Diode befindlichen Ladung.

2y Ly
Err = UquQ <t =t = (IL,avg - ZL)) 4.31
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4.1.3 Volumen der Halbleiter

Bei einem fliissigkeitsgekiihlten Wandler kann das Volumen der Halblei-
ter und des Kiihlers mit geringem Aufwand bestimmt werden. Es wird
angenommen, dass die Halbleiter, wie in Abb. 4.5 dargestellt, auf ei-
nem Kiihler der Dicke hcp befestigt sind. Der Flachenbedarf Acp des
Kiihlers betrégt ein Vielfaches fpx der Chipfléche.

Acp = fprgAsi 4.32

Beim Einsatz von Halbleitern in handelsiiblichen Geh&usen der TO-
Familie betragt der Faktor

Fore =5, 4.33

beispielsweise beim MOSFET ST STY112N65M5 im Max247-Gehéuse,
und ist begriindet durch den Platzbedarf des Geh&auses selbst und der
Zuleitungen.

Mit einer Bauhohe hpie des Gehduses inklusive Befestigung in Form
einer Klammer, Schraube oder Platte (vgl. Abb. 4.5) lisst sich das von
dem Halbleitern beanspruchte Volumen zu

Vs = hpkgAcp = fpkghpkgASi. 4.34

berechnen. Ein {iblicher Wert der Bauhodhe ist hpke = 8 mm.

[ — Befestigung

_— Wiérmeleitmaterial (TIM)

- Flussigkeitskiihler

Abb. 4.5: Modell der Befestigung eines Halbleiters im TO-Gehéuse
auf einem Fliissigkeitskiihler der Dicke hcp mit Bohrungen fiir das
Kiithlmedium. Elektrisch isolierendes Warmeleitmaterial (Thermal In-
terface Material, TIM) zur thermischen Anbindung des Halbleiters an
den Kiihlkorper.
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4.2 Modell der magnetischen Komponenten

In geschalteten Gleichspannungswandlern werden Spulen als Energie-
speicher und zur Glattung von Stréomen eingesetzt. Die Induktivitdt L
der Spule bezeichnet das Verhéltnis zwischen dem gesamten magneti-
schen Fluss (verketteten Fluss) ¥ und dem, den Fluss verursachenden
Strom I

v N

L=—="—. 435

1 1
Typische Bauformen sind in Abb. 4.6 dargestellt. Bei Vernachléssi-
gung von Streufliissen und weiterer Randeffekte wird dann der magne-
tische Fluss

P = H BdA, 4.36
A

in einem hochpermeablen Kern (p, > 1) mit Querschnittsfliche A, ge-
fiihrt, auf dessen Schenkel eine Wicklung mit N Windungen aufgebracht
ist. Flir N > 1 durchsetzt der Fluss ® im Kern N Leiterschleifen mit
Querschnittsflache A., so dass der verkettete Fluss ¥ = N® bestim-
mend ist fiir den resultierenden Induktivitdtswert L der Anordnung.
Die magnetische Feldstdrke H entlang des magnetischen Pfades der
Gesamtlange [,,, kann - wiederum bei Vernachléssigung von Randeffek-

b) c)

Abb. 4.6: Unterschiedliche Aufbaukonzepte von Induktivitéten;
Ringkern mit Runddrahtwicklung (a)), Planarkerne mit Luftspalt
und Litzdrahtwicklung (b)), E-Kerne mit Luftspalt und Folienwick-
lung (c)).
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ten - mit dem Durchflutungsgesetz bestimmt werden
NI = 7{ HA5 = Hiln; . 4.37
I Z

Der Zusammenhang zwischen magnetischer Flussdichte B = ®/A und
magnetischer Feldstirke H ist materialabhéngig und gegeben durch

B =uH = p.poH . 4.38

Dabei ist die Permeabilitdt p bzw. die Permeabilitatszahl p, des Kern-
materials ein wichtiger Design-Parameter bei der Auslegung von ma-
gnetischen Komponenten. Zum einen ist offensichtlich, dass ein Kern-
material mit p > pg erlaubt, den magnetischen Fluss ® gezielt im Kern
zu fiihren statt in der umgebenden Luft, der Wicklung oder weiteren
Baugruppen. Dadurch lassen sich Wirbelstromverluste und magnetische
Beeinflussungen bzw. Stérungen, die durch das Streufeld der magneti-
schen Komponente entstehen, einddmmen. Zum anderen kénnen wegen
der das Magnetfeld verstirkenden Wirkung eines Kerns mit p, > 1
bei gleicher Windungszahl und -geometrie hohere Induktivitdtswerte
erreicht werden als mit einer vergleichbaren Luftspule.

Eine Einschrénkung im Design von magnetischen Komponenten stellt
die Sattigungsinduktion Bg,; des Kernmaterials dar. Uberschreitet die
magnetische Flussdichte die Sattigungsinduktion Bs,g, verliert das Kern-
material seine magnetischen Eigenschaften; die Permeabilitit reduziert
sich auf p = pg. Im allgemeinen muss deshalb die Flussdichte im Kern
kiinstlich begrenzt werden, beispielsweise durch Einbringen eines Luft-
spalts in den magnetischen Kreis, in dem der Fluss ® gefiihrt wird (vgl.
Abb. 4.7 a)).

Ausgehend vom Durchflutungsgesetz lasst sich die Induktivitdt L
einer derartigen Anordnung bestimmen. Der magnetische Kreis kann
in zwei Teilabschnitte eingeteilt werden, ein Teilstiick im Kernmaterial
mit Querschnitt A; und der Lange I . und ein zweites Teilstiick, den
Luftspalt der Lénge l,. Typisch verteilt sich ® im Luftspalt wegen des
Streufelds auf eine effektiv héhere Querschnittsfliche Ag g > Ac. Mit
diesen Annahmen folgt aus (4.37) und (4.38)

Bime Bgl
= BB 4.39

NI =H.ly+ Hgly =
Ho

Da in beiden Teilabschnitten der gleiche magnetische Fluss & vorliegen
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Abb. 4.7: Vereinfachtes Modell einer Drosselspule mit Luftspalt mit
zugehorigem magnetischen Kreis.

muss, kann die Gleichung weiter vereinfacht werden.

Ny = Bl l,

— — (Ruc + Rino) ® = Ry, 2 ® 4.40
/JerOAc ,U/OAg,efT ( “ + 7g) o

Aus (4.40) ist eine Analogie des magnetischen Kreises zu einem elektri-
schen Netzwerk, bestehend aus einer Spannungsquelle und Widerstén-
den, ersichtlich; hierbei entspricht eine Durchflutung NI einer Span-
nungsquelle, ein Fluss ® einem elektrischen Strom und die magnetischen
Widersténde Ry, entsprechen ohmschen Widerstdnden. Ein derartiges
Ersatzschaltbild der Spule ist in Abb. 4.7 b) dargestellt. Die Induk-
tivitdt L der Anordnung folgt durch Auflésen von (4.40) nach & und
Einsetzen in (4.35) zu

NO N2 N?
L=—= = 441
I Rm,c + Rm7g Rm,E
und die Flussdichte im Kern zu
d NI NI
B, =— = 4.42

Ac Ac(Rm,c + Rm,g) B AcRm,Z ’

Bereits aus den Berechnungen dieses einfachen Beispiels wird er-
sichtlich, dass an der Dimensionierung einer magnetischen Komponente
eine Vielzahl von Parametern beteiligt sind und dass ein gewiinschter In-
duktivitdtswert L ebenfalls durch eine Vielzahl an moglichen Parameter-
Konstellationen erreicht werden kann.
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Die wichtigsten Design-Parameter sind Materialeigenschaften (Art
des Kernmaterials, Sattigungsinduktion, ...), Geometrieverhéltnisse (ein-
gesetzte Kernquerschnittsfliche A, Kernvolumen V;, Lange I, des Luft-
spalts, aber auch die Art des Wicklungsautbaus), magnetische Grofen
(Spitzenwert B, px der magnetischen Flussdichte im Kern, magnetische
DC-Aussteuerung des Kerns ) und elektrische Grofen (Schaltfrequenz,
maximaler Strom 7, ...). Erschwerend ist die gegenseitige Beeinflussung
dieser Parameter untereinander, so dass sich durch Variation der freien
Parameter bei ansonsten gleichen Eckdaten (beispielsweise Induktivitit
L und maximal zuléssigem Strom I) Auslegungen unterschiedlicher Per-
formance ergeben. Diese Problematik erschwert einerseits den Design-
Prozess, erdffnet aber andererseits Moglichkeiten der Optimierung.

Typisch sind die Performance-Indizes selbst — beispielsweise das Ge-
samtbauvolumen V7, und die Verluste P, — nicht vereinbar, d.h. es lassen
sich entweder kompakte Realisierungen mit hohen Verlusten oder Rea-
lisierungen mit niedrigen Verlusten, aber groferem Bauvolumen finden.
Da sich eine entsprechende Optimierung der magnetischen Komponen-
ten auf Systemebene entweder in einer Steigerung der Leistungsdich-
te oder der Effizienz des Wandlers bemerkbar macht, ist eine genaue
Analyse der Zusammenhénge bereits auf Bauteilebene erforderlich. Im
Folgenden werden daher die wichtigsten Beitrdage zu den Verlusten einer
Spule mit Luftspalt, wie sie bei den in Kapitel 2 vorgestellten Wandler-
Topologien zum Einsatz kommt, diskutiert und der Zusammenhang zu
deren Volumen hergestellt.

4.2.1 Verluste im Kernmaterial

Auf atomarer Ebene fiihrt der Bahndrehimpuls und der Spin der Elek-
tronen zu einem magnetischen Dipolmoment [97]. Im Falle eines Fest-
korpers kann das Dipolmoment in unterschiedlicher Weise in Wechsel-
wirkung mit der Umwelt treten. Die Art der Wechselwirkung ist dabei
unter anderem abhéngig von der Elektronenkonfiguration der Atome.
Bei nicht abgeschlossenen Schalen ist die Summe der Bahndrehim-
pulse und der Spinquantenzahlen ungleich Null und die einzelnen Ato-
me verhalten sich als magnetische Dipole. Zwar ist wegen der zufélligen
Orientierung dieser Dipole im Material nach aufen hin keine Gesamt-
wirkung feststellbar, jedoch kénnen sich die Dipole in einem &ufieren
Magnetfeld ausrichten, wodurch sich das Magnetfeld im Material ver-
starkt. Derartige Materialien werden als paramagnetisch bezeichnet und

203



Abb. 4.8: Magnetisierungskurve eines ferromagnetischen Materials.

weisen wegen der Feldverstirkung eine Permeabilitdtszahl p,. >1 auf.

Im Gegensatz zu paramagnetischen Materialien kompensieren sich
die Bahn- und Spinmomente von diamagnetischen Stoffen. Nach au-
fen hin ist ohne externes Magnetfeld wie beim Paramagnetismus zu-
néchst keine Gesamtwirkung feststellbar. Ein dufseres (statisches oder
dynamisches) Feld jedoch bewirkt eine Prizessionsbewegung der ein-
zelnen atomaren Bahnmomente um das angelegte Feld. Die durch die
Prézessionsbewegung induzierten Kreisstrome fithren ihrerseits zu ei-
nem magnetischem Moment, das dem &ufseren Feld entgegengesetzt ist
(Lenz’sche Regel) und dieses im Material schwicht; es gilt u, < 1.

Wie eingangs erwéhnt, sind beim Aufbau magnetischer Komponen-
ten Materialien mit hoher Permeabilitdtszahl p, > 1 von besonderer
Bedeutung. Eine dritte Klasse an Materialien, die ferromagnetischen
und ferrimagnetischen Stoffe, weisen diese Eigenschaft auf [61]. Bei
ferromagnetischen Stoffen bilden sich beim Abkiihlen unter die Curie-
Temperatur Bereiche mit gleicher Orientierung der magnetischen Mo-
mente (Weif’sche Bezirke). Mit steigender Feldstérke eines dufseren Fel-
des richten sich die Dipole eines Bezirks nach und nach aus, bis schliefs-
lich ein spontanes Umklappen stattfindet und die Dipole des Bezirks
eine neue Vorzugsrichtung der Magnetisierung annehmen. Dieser irre-
versible Vorgang fiihrt zu einer Magnetisierungskurve in Form einer
Hystereseschleife, wie in Abb. 4.8 dargestellt.

Die bei einem vollstédndigen Durchlaufen der Hystereseschleife aufge-
spannte Flache entspricht der Energieverlustdichte wy, die urséchlich ist

fiir die spezifischen (volumenbezogenen) Verluste P im Kernmaterial.
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Ferromagnetische Materialien, die sich unter geringen Verlusten umma-
gnetisieren lassen, werden als weichmagnetische Werkstoffe bezeichnet
und sind von besonderer technischer Bedeutung. Neben den Verlus-
ten, die durch Neuausrichtung der Weift’schen Bezirke entstehen, stellen
die Wirbelstromverluste eine weiteren wichtigen Beitrag dar [98]. Einer
durch das dufere Magnetfeld verursachten Flussdnderung im Kern wird
geméf der Lenz’schen Regel durch Kreisstrome entgegengewirkt, die auf
Grund der elektrischen Leitfdhigkeit des Kernmaterials zu ohmschen
Verlusten fithren. Da die Kreisstrome ihrerseits eine Feldschwéchung
im Kern bewirken, ist ihr Einfluss ebenfalls in der Hystereseschleife
feststellbar. Den Wirbelstromverlusten kann durch Kernmaterialien ge-
ringer elektrischer Leitfdhigkeit, z.B. Ferrite, oder durch Laminierungen
diinner Folien entgegengewirkt werden, die bei amorphen oder nanokris-
tallinen Materialien Anwendung finden.

Mit steigendem Spitzenwert B.px < Bsay der magnetischen Fluss-
dichte im Kern nimmt die von der Hystereseschleife aufgespannte Fliache
zu und damit die Kernverluste. Weiterhin sind die Kernverluste propor-
tional zur Frequenz - also der Anzahl der Hystereseschleifendurchldufe
pro Sekunde. Zudem machen sich die Wirbelstromverluste bei hoéhe-
ren Betriebsfrequenzen wegen des Skin-Effekts stérker bemerkbar und
fithren zu einer zusétzlichen Aufweitung der Hystereseschleife. Die Wir-
belstromverluste sind in 1. Linie proportional zu f2. Diese Zusammen-
hénge lassen sich fiir einen rein sinusférmigen Verlauf der Flussdichte
B mit Hilfe der Steinmetz-Gleichung [99, 100]

B
f )a (BC k
Pr=kf*B? , = P: ( —Sbx 4.43
¢ f cpk ref fref Bc,ref
analytisch beschreiben, wobei die Steinmetz-Parameter k£, o und 8 Ma-
terialkonstanten darstellen. Im allgemeinen Fall weisen die Steinmetz-
Parameter eine mehr oder weniger stark ausgepréigte Abhéngigkeit von

f und/oder B, auf, so dass eine Bestimmung dieser Parameter in der
Nahe eines Referenz-Betriebspunkts fref, Bo ref sinnvoll ist.

Kernmaterialien

Silizium-Eisen-, Nickel-Eisen- und Kobalt-Eisen-Legierungen sind wich-
tige Vertreter von ferromagnetischen Werkstoffen und weisen eine hohe
Sattigungsinduktion Bg,t auf. Unter den weichmagnetischen Materiali-
en sind jedoch wegen der niedrigen spezifischen Verluste Eisenpulver-
kerne, Ferrite sowie amorphe und nanokristalline Werkstoffe besonders

205



geeignet fiir die Anwendung bei effizienten Gleichspannungswandlern
hoher Schaltfrequenz [100].

Bei der Herstellung von Pulverkernen werden kleine Partikel ferro-
magnetischer Legierungen mit einem elektrisch isolierenden Bindemittel
gemischt und in Form gepresst — meist als Ringkerne, teils als E-Kerne.
Dadurch ergeben sich zwei besondere Eigenschaften dieser Materiali-
en. Zum einen wird die Ausbreitung von Wirbelstrémen auf das Par-
tikelvolumen begrenzt. Geringe spezifische Kernverluste sind die Folge.
Zum anderen entsteht durch das Stoffgemisch von ferromagnetischen
Partikeln (u, >1) und Bindemittel (u, =1) ein {iber das Kernvolumen
verteilter Luftspalt. Die relative Permeabilitdt des Kerns ldsst sich iiber
das Stoffgemisch innerhalb enger Toleranzen einstellen. Typische Werte
von p, liegen im Bereich von 14—550 bei einer Séttigungsinduktion im
Bereich von 1-1.6 T [101]. Dadurch sind Pulverkerne gut geeignet fiir
Anwendungen mit hohem Gleichstromanteil.

Amorphe Materialien sind Legierungen aus Ubergangsmetallen wie
Fe, Co oder Ni und Metalloiden wie B, C, Si [102]|. In diesen Legie-
rungen liegt keine besonders geordnete (kristalline) Struktur der Ato-
me vor. Wegen der zum Erhalt dieser glasartigen Struktur erforderli-
chen hohen Abkiihlraten der Schmelze ist die Produktion diinner, gut
kiihlbarer Bénder mit einer typischen Dicke von 20 pm {blich [103].
Im weiteren Fertigungsprozess werden aus den Béndern vorzugsweise
Ringbandkerne hergestellt. Ebenfalls verfiigbar sind Schnittbandkerne
in C- oder U-Form, die bei magnetische Komponenten mit Luftspalt An-
wendung finden. Amorphe Materialien weisen eine Sattigungsinduktion
im Bereich von 0.7 T und niedrige Kernverluste auf [102]. Die Wirbel-
stromverluste fallen, auch bei hoheren Frequenzen, wegen der geringen
Banddicke und Lagenisolation gering aus.

Die Zusammensetzung und die Fertigung nanokristalliner Legierun-
gen ist dhnlich den amorphen Materialien. In einem weiteren Produk-
tionsschritt, der Kristallationsglithung, entstehen kleine Kristallkérner
von ca. 10—15nm Durchmesser. Nanokristalline Werkstoffe weisen im
Vergleich zu amorphen Werkstoffen mit By &= 1T eine héhere Sét-
tigungsinduktion bei gleichzeitig niedrigen spezifischen Verlusten auf,
sind aber wegen ihrer Kristallstruktur besonders sprode [102].

Die Ausfithrung von amorphen als auch nanokristallinen Werkstof-
fen als Schnittbandkerne, wie sie fiir den Aufbau von Induktivitidten
mit Luftspalt erforderlich ist, wirkt sich nachteilig auf die spezifischen
Verluste aus. So wird aufgrund des so genannten Cut-Core-Effekts ein
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Anstieg der Verluste um etwa den Faktor zwei festgestellt [104], fiir
den Beschéddigungen der Lagenisolation oder Verdnderung der Mate-
rialeigenschaften durch Druck- und/oder Temperatureinwirkung beim
Schneiden als Ursachen genannt werden [103].

Weichmagnetische Ferrite sind keramische Werkstoffe mit ferrima-
gnetischen Eigenschaften, deren allgemeine chemische Formel sich mit
MeFe;04 angeben lidsst. Um die magnetischen Eigenschaften zu be-
stimmen, werden Ubergangsmetalle (Me) zugesetzt, wie Mn, Zn, Co,
Cu oder Mg. Die wichtigsten Kombinationen sind Mangan und Zink
(MnZn) oder Nickel und Zink (NiZn) [105]. Ferrite werden im Sinter-
verfahren hergestellt, indem Presslinge aus den fein gemahlenen, vorge-
sinterten Metalloxiden bei Temperaturen von 1150 °C.. 1300 °C unter
kontrollierter Atmosphére gebacken werden. Eine der wichtigsten Ei-
genschaften der weichmagnetischen Ferrite ist die geringe elektrische
Leitfahigkeit welche in geringen spezifischen Kernverlusten resultiert.
Die Séttigungsinduktion liegt im Bereich von 0.2-0.45 T [106].

In Tab. 4.5 sind die wichtigsten Kenndaten unterschiedlicher weich-
magnetischer Ferrite, amorpher und nanokristalliner Werkstoffe sowie
Pulvermaterialien zusammengefasst. Die in der Tabelle angegebenen

Tab. 4.5: Kenndaten gebréuchlicher Kernmaterialien

Bezeichnung Bsat hr p k o 1]

T - g/cm® W /cm?® - -
Pulvermaterialien (Magnetics)

HighFlux 1.50 60 7.60 49.0 1.36 241

KoolMp 1.05 60 5.50 6.90 1.42  2.00

MPP 0.75 60 8.00 12.7 1.32 214

Weichmagnetische Ferrite (EPCOS)

N49 0.40 1500 4.80 25.6 1.32 294

N87 0.39 2200 4.85 0.11 171 2.79

N92 0.44 1500 4.85 1.04 144 212

N97 0.41 2300 4.92 0.13 1.64 2.55

Amorphe Legierungen (Vacuumschmelze)

VITROVAC 6030 F 0.82 3500 7.96 0.01 1.81  2.09

Nanokristalline Legierungen (Vacuumschmelze)

VITROPERM 500 F  1.20 15000 7.35 0.009 1.80 2.08
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Steinmetz-Parameter k£, o und  sind in der Néhe eines Referenzpunk-
tes Be pk = 200mT, f = 100kHz und 7" = 100 °C mit den Angaben der
Hersteller bestimmt. Wie aus Abb. 4.9 ersichtlich ist, weisen die Ferrite
N87 und N97 und das nanokristalline Material VITROPERM 500 F be-
sonders niedrige Verluste auf. Fiir den Aufbau des Wandler-Prototypen
wurde aus Griinden der Verfiigharkeit, Kosten und Vielzahl an erhéalt-
lichen Bauformen das Ferrit-Material EPCOS N87 gewéhlt.

100 A

—_
(=]
1

=
—_
1

Spezifische Kernverluste Pc*  (W/cmd)
1

0.014; 9 Nanocristallin

T
10k 100k IM
Frequenz /' (Hz)

100 A

3 Magnetics MPP 60 (Pulver)\

014 7 Epcos N97 (Ferrit)

Spezifische Kernverluste P.*  (W/cm3)
1

0.01 - \9 VAC VITROPERM 500 F (Nanocristallin)
. T T T

10k 100k M
Frequenz f (Hz)

Abb. 4.9: Spezifische Kernverluste unterschiedlicher Pulver-Mate-
rialien der Fa. Magnetics (1: HighFlux 60y, 2: KoolMp 60, 3: MPP
60p), EPCOS Ferrite (4: N49, 5: N92, 6: N87, 7: N97), amorpher Mate-
rialien (8: VAC VITROVAC 6030 F) und nanokristalliner Materialien
(9: VAC VITROPERM 500 F) bei B;pk = 200mT und 7" = 100 °C.
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Verluste bei nichtsinusférmigen Verlauf der Flussdichte

Die Steinmetz-Gleichung (4.43) beschreibt die spezifischen Kernverlus-
te bei sinusférmigem Zeitverlauf der Flussdichte B(t) im Kern. Auch
die von den Herstellern der magnetischen Werkstoffe gelieferten Daten
beziehen sich auf sinusférmige Aussteuerung des Kernmaterials.

Bei Gleichspannungswandlern weisen jedoch die in den magneti-
schen Komponenten vorliegenden Stréome meist einen abschnittsweise
linearen Zeitverlauf auf (vgl. Kapitel 2). Ausnahmen konnen Resonanz-
wandler darstellen. Ubliche Stromformen nehmen einen dreieck- oder
trapezférmigen Verlauf an und beinhalten ggf. auch Zeitabschnitte mit
verschwindender Strom- und somit Flussdnderung im Kern, beispiels-
weise bei einem Betrieb mit diskontinuierlichem Spulenstrom. Diese
Zeitfunktionen enthalten wegen der mehrfachen sprunghaften Anderung
ihrer Ableitung nicht nur grundfrequente Anteile sondern auch Ober-
schwingungen. Konsequenz hieraus ist, dass pro Schaltperiode T}, =
1/ fsw neben der grundfrequenten Magnetisierungskennline auch so ge-
nannte ,minor loops* der Magnetisierung vorliegen, wodurch die Stein-
metz-Gleichung unzureichend ist zur Berechnung der Kernverluste.

Es sind unterschiedliche Ansétze zur Berechnung der Kernverlus-
te bei nichtsinusférmigen Zeitfunktionen der Flussdichte bekannt, die
auf einer Modifikation der urspriinglichen Steinmetz-Gleichung beru-
hen. Das als ,Modified Steinmetz Equation“ (MSE) bezeichnete Ver-
fahren beruht auf der Berechnung einer dquivalenten Frequenz [107].
Die bei der MSE durch die Annahme von P} ~ f? entstehenden Ein-
schréankungen koénnen durch eine weitere Verallgemeinerung zur ,Gene-
ralized Steinmetz Equation (GSE) aufgehoben werden, die sowohl auf
der Berechnung einer dquivalenten Frequenz als auch einer dquivalen-
ten Flussdichte beruht [108]. Erweiterungen zur ,Improved Generalized
Steinmetz Equation* (iGSE) fiithren zu einer weiteren Verbesserung der
Genauigkeit der GSE [109].

Beim Sonderfall einer innerhalb der Schaltperiode T}, in j Zeitab-
schnitten der Dauer At; definierten Funktionen B(t), die sich durch
Anlegen der Spannung Uy, ; wihrend der Zeitintervalle einstellt, verein-
facht sich die iGSE zu einer Summation

7' 4.44

. )= UL,
VS k/ ,pp “ Z ’ -
Ty
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wobei
k
K = 4.45

o 1.7061
9B+1 ra—1 (0.2761 + a+1.354)

gilt. In (4.44) bezeichnet B, p, den Spitze-Spitze-Wert der magnetischen
Flussdichte im Kern.

Verluste bei Gleichanteil der Magnetisierung

Bei Gleichspannungswandlern mit Leistungstransfer iiber eine Spule L
ist der Mittelwert des Spulenstroms im Allgemeinen! ungleich Null. In
diesem Fall stellt sich auch im Kernmaterial ein Gleichanteil der magne-
tischen Feldstarke Hpc bzw. der magnetischen Flussdichte Bpc ein. Die
Verschiebung der durch den Wechselanteil der Flussdichte verursachten
Hystereseschleife in der H-B-Ebene &ufsert sich in einem unterschiedli-
chen Betrag der Kernverluste [110, 111]. Als Ursachen werden die un-
terschiedlichen Magnetisierungsprozesse im Material genannt. Bei nied-
riger Feldstérke {iberwiegen die Verluste durch Blochwandverschiebung,
bei hoherer Feldstédrke die Verluste durch irreversibles Umklappen der
Weif’schen Bezirke [112]. Im Allgemeinen ist bei gleicher Amplitude
By des Wechselanteils mit hoheren Werten von Bpc ein Anstieg der
Kernverluste verbunden.

Fiir das Ferrit-Material EPCOS N87 finden sich in [113] Messungen
der Kernverluste in Abhéngigkeit des Gleichanteils Hpc der magneti-
schen Feldstarke im Kern und der Amplitude Bk des Wechselanteils
der Flussdichte. Abb. 4.10 zeigt das dort als ,Displacement Factor*
(DPF) bezeichnete Verhiltnis der spezifischen Kernverluste mit Gleich-
anteil zu den Verlusten ohne Gleichanteil der magnetischen Feldstérke.
Die veroffentlichten Messergebnisse lassen sich mit der Funktion

P (H
ppy — _Letoe)
Pr(Hpc = 0)
1+ 0.00495 Hp . 4.46
=1+ 3'968_15.731)1( 1.80 1.99
_ o0-00364H}E°—0.00236 58

1 Ausnahmen stellen Wandler dar, bei denen dem Spulenstrom neben dem Leis-
tungstransfer eine weitere Funktion zukommt. Ein Beispiel ist der CF-ZVS-M-
Konverter, bei dem durch den im Wandler teils als Kreisstrom gefiihrten Spulen-
strom ein weiches Schalten ermoglicht wird. Trotz P > 0 existieren ausgewéhlte
Arbeitspunkte mit Iy, 5vg = 0.
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Abb. 4.10: Displacement Factor (DPF) des Materials EPCOS N87
fiir f = 100kHz und T = 100 °C, nach [113].

analytisch beschreiben. Der Displacement Factor des N87-Materials ist
bis zur maximalen Messfrequenz von 100kHz frequenzunabhéngig.

Weder durch die eingangs beschriebene Steinmetz-Gleichung noch
durch ihre Erweiterungen in Form der MSE, GSE oder iGSE wird der
Anstieg der Kernverluste mit Hpc berticksichtigt [109]. Zur besseren
analytischen Abschéitzung der Kernverluste kann jedoch die iGSE (4.44)
mit (4.46) gewichtet werden.

Ur,;
NA.

“ At
— 4.47
TP

P: =DPF -k - (Bc,pp)ﬂ_a ' Z ‘
J

Eine weiterfiihrende Beschreibung des Einflusses des Gleichanteils
der Magnetisierung auf die Héhe der Kernverluste mittels eines Prema-
gnetization Graph (SPG) bzw. Steinmetz Vormagnetisierungs-Graph,
welcher die Abhéngigkeit der Steinmetz-Parameter «, 8 und k beziig-
lich einer Vormagnetisierung zeigt, findet sich in [114].
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4.2.2 Optimale Kerngeometrie

Wie eingangs bereits angesprochen wurde und im spéteren Verlauf des
Kapitels noch genauer erldutert wird, ist beim Einsatz der verlustar-
men Ferrit-Materialien, aber auch bei den amorphen oder nanokristal-
linen Kernmaterialien, die eine hohe Permeabilitéitszahl p, aufweisen,
ein Luftspalt erforderlich, um eine Sdttigung des Kerns zu vermeiden.
Ein konzentrierter Luftspalt bereitet bei Ringkernen in der praktischen
Umsetzung Probleme, so dass E-Kerne und C-Kerne bei diesen Mate-
rialien bevorzugt werden. Eine weitere Alternative stellen Planarkerne
dar, mit denen sich magnetische Komponenten geringer Bauhohe rea-
lisieren lassen. Die Hersteller bieten eine Vielzahl von Varianten dieser
typischen Kernbauformen an, die sich jeweils in ihren Geometriever-
héltnissen dhneln, aber ein unterschiedliches Hauptmaf (grofte Lian-
genausdehnung) aufweisen. Auch wenn auf diese Standardbauformen
zuriickgegriffen werden muss, weil beispielsweise aus Kostengriinden kei-
ne Sonderbauformen gewiinscht sind, bietet sich durch die Méglichkeit
mehrere Kern-Sets aneinander zu reihen ein Freiheitsgrad, der die Op-
timierung der Gesamt-Bauform der magnetischen Komponente zulésst.

Optimierte Kerngeometrie fiir E-Kerne

Aus den Grundgleichungen (4.35) bis (4.38) lésst sich der Spitzenwert
der magnetischen Flussdichte

_ Ll

B
Pk TN AL

4.48

in Abhéangigkeit des Spitzenstroms It, px bestimmen. Weiterhin gilt fiir
die Stromdichte in der Wicklung
IL rmsN
Jw ms = 5 4.49
’ kCuAW
wobei kcy = Acu/Aw den Kupferfiillfaktor des Wicklungsfensters be-
zeichnet. Durch Elimination der Windungszahl N erhélt man das Fl&-
chenprodukt
LIL kIL rms
= AA, = —=2pms 4.50
pa kCqu,rmsBpk
In Gleichung (4.50) sind die Design-Parameter (L, It pk, I1,rms) und
die Material-Parameter (Bpk, Jwrms) getrennt von A, und Ay, also
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4.2. MODELL DER MAGNETISCHEN KOMPONENTEN

getrennt von den die Kerngeometrie beeinflussenden Parametern. Bpx
wird durch die maximal zuldssige Flussdichte Bg,; im Kern begrenzt.
Ebenfalls ist aus thermischen Griinden die Stromdichte in der Wicklung
nach oben hin beschrénkt. Je nach Kiihlverhéltnissen sind Werte der
Stromdichte im Bereich von Jyus = 3..10 A/mm? zuléssig [115]. Das
Flachenprodukt (4.50) wird daher hiufig als Auswahlkriterium fiir den
Kern einer Induktivitdt genutzt [60].

Das nétige Flachenprodukt kann mit unterschiedlichen Konfigura-
tionen des Kerns erreicht werden. Insbesondere kann durch Aneinan-
derreihung mehrerer Kern-Sets (vgl. Abb. 4.6 und Abb. 4.11) das
Fléachenverhéltnis

S

w

= Lw 451
qa A 5

beeinflusst werden. Zur Bestimmung der optimalen Geometrieverhélt-
nisse, d. h. des optimalen Flichenverhéltnisses ga wird als Vereinfa-
chung angenommen, dass die Dicke der Aufsenschenkel des E-Kerns ge-
rade der halben Dicke t. des Mittelschenkels entspricht und sich der
Luftspalt im Mittelschenkel befindet. In diesem Fall gelten zu den in

® A 2erdf]
Q| = pe— _
2 v
i:::: 2c
T
e ble by,
t/2 :
f=t. ty (12 | L o
 Fre
a | d .

Abb. 4.11: Querschnitt durch Induktivitdt mit Luftspalt in Mittel-
und Aufenschenkeln, Kern realisiert mit vier E-Kern-Halften. Bema-
Bung geméaf [106].
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Abb. 4.11 dargestellten Bemafiungen die Beziehungen

a=2(t. + ty)

b= 3(bw + tc)

d=t.+ 2ty 4.52
e = %bw

f_tC7

wobei t,, der Dicke der Wicklung und by, die Breite der Wicklung ent-
spricht. Die vom Kern und der Wicklung beanspruchten Volumina las-
sen sich mit

Ve = 2¢tc(by + tc + tw)

4.53
Vi = 2byty(c + te + 2ty,)

angeben. Mit ¢ = A./t. und by, = Ay /ty folgt das Gesamtvolumen der
Anordnung.

Ay, A
Vi = Ve + Vi = 24, <tc+tw+t)+2Aw(tC+2tw+tC)

Die optimale Dicke des Mittelschenkels und die optimale Dicke der
Wicklung lassen sich aus den Ableitungen von Vi, bestimmen.

d AAy
a,e=0 7 et =\ o
d AcAy
A 4.56
dt. L ,opt Ao+ Ay

Einsetzen der optimalen Dicken in das Volumen (4.54) und Beriicksich-
tigung der Zusammenhinge Ay = /Daqa, Ac = \/Pa/qa liefert

VvV, — 4\/ACAW (\/Ac + 2AW : \/Ac + Aw + Ac + 2Aw)

g VA + 24, - =
:4_pi/4'\/1+QA'\/1+251A+2(]A+1 '
ay* v1+24a

In (4.57) stellt das Flachenprodukt pa eine Konstante dar, die durch die
Design-Parameter, wie den Wert L der Induktivitdt vorgegeben wird;
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das Flachenverhaltnis ga jedoch kann frei gewédhlt werden. Durch Ab-
leiten der Gleichung nach ga lésst sich das optimale Flachenverhéltnis
bestimmen, bei dem das Volumen der Induktivitdt minimal wird.

d V33-3
V=0 = daom = =068 458

dga
Man erhélt als minimales Volumen einer aus E-Kernen aufgebauten

Induktivitat

Viomin = 12,5 p3/% . 4.59

Die zugehérigen Abmessungen der Induktivitédt betragen

1/4

(paga) 1/4
teopt = ——m— =0.70-
c,opt /71 +QA pA
(paga)t/* 1/4
tw =0 =0.59-
,opt /1 + QC]A pA 460

bw,opt = p2/4q11§/4 V 1+ 2QA =1.40- p1A/4
Copt = p1A/4qi/3 V 1+ gA =1.72. pA1A/4 .

Wichtige Langen-Verhéltnisse in Bezug auf das Hauptmafs a sind

e 2
aopt_3
461
1
i zé—— 33 =0.27.
a ot 4 12

In Tab. 4.6 sind die Abmessungen gebrauchlicher E-Kerne des Her-
stellers EPCOS aufgelistet. Bei Aneinanderreihung von zwei Kern-Sets,
entsprechend einem Aufbau der Induktivitdt geméf Abb. 4.11, wird
das Optimum des Volumens im Mittel mit guter Genauigkeit erreicht.

Optimierte Kerngeometrie fiir Planarkerne

Mit Planarkernen lassen sich Induktivitdten geringer Bauhohe realisie-
ren. Allerdings entfernt sich das Gesamtvolumen mit steigender Anzahl
der Kerne von seinem optimalen Wert, wie den Daten in Tab. 4.7 zu
entnehmen ist. Bei Nutzung der handelsiiblichen Bauformen stellt da-
her der E-Kern hinsichtlich Gesamt-Bauvolumen der Komponente die
zu bevorzugende Losung dar.
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Tab. 4.6: Kenndaten handelsiiblicher EPCOS E-Kerne (pro Set).

Bezeichnung a c f A Ay DA qa wﬁr WQ> c/a  2c/a 3c/a f]a
mm mm mm mm? mm? mm* - - - - - - -
E 25/13/7 25.0 7.5 7.5 53 87 4568 1.66 0.83 0.55 0.30 0.60 0.90 0.30
E 25.4/10/7 254 6.5 6.5 39 80 3093 2.05 1.03 0.68 0.26 051 0.77 0.26
E 30/15/7 30.0 7.3 7.2 60 119 7159 199 099 0.66 024 049 0.73 0.24
E 32/16/9 32.0 9.5 9.5 83 148 12271 1.78 0.89 0.59 0.30 0.59 0.89 0.30
E 32/16/11 32.0 11.0 9.5 97 148 14340 1.52 0.76 0.51 034 069 1.03 0.30
E 34/14/9 34.6 9.7 9.7 85 147 12447 1.73 0.87 0.58 0.28 0.56 0.84 0.28
E 36/18/11 36.0 11.5 10.2 120 172 20592 143 0.72 048 0.32 0.64 096 0.28
E 40/16/12 40.6 125 12.5 149 169 25188 1.13 0.57 0.38 031 0.62 092 0.31
E 42/21/15 42.0 15.2 12.2 178 256 45575 1.44 0.72 048 0.36 0.72 1.09 0.29
E 42/21/20 42.0 20.0 12.2 234 256 59913 1.09 0.55 0.36 048 0.95 1.43  0.29
E 47/20/16 46.9 156 15.6 233 198 46050 0.85 0.42 0.28 0.33 0.67 1.00 0.33
E 55/28/21  55.0 21.0 17.2 354 376 132945 1.06 0.53 0.35 0.38 0.76 1.15 0.31
E 55/28/25  55.0 25.0 17.2 420 376 157731 0.89 0.45 0.30 045 091 1.36 0.31
E 56/24/19 56.1 18.8 18.8 340 282 95805 0.83 041 0.28 034 0.67 1.01 0.34
E 65/32/27 65.0 27.4 20.0 535 537 287423 1.00 0.50 0.33 0.42 084 126 0.31
E 70/33/32  70.5 32.0 22.0 683 569 388900 0.83 0.42 0.28 045 091 136 0.31
Anzahl Kern-Sets 1 2 3 1 2 3 N
Mittelwert 1.33 0.67 044 0.35 0.70 1.04 0.30
Optimum 0.69 0.69 0.69 0.67 0.67 0.67 0.27
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Tab. 4.7: Kenndaten handelsiiblicher EPCOS EILP-Kerne (pro Set).

Bezeichnung Ac A qa %qA c/a 2c/a  f/a

mm?  mm? - - - - -
EILP 32 130 32 025 0.12 064 1.28 0.20
EILP 43 229 76 033 0.17 0.65 129 0.19
EILP 58 310 146 047 024 0.65 130 0.14
EILP 64 519 117 023 0.11 0.79 1.59 0.16

Mittelwert 0.32 0.16 0.68 1.37 0.17
Optimum 0.69 0.69 0.67 0.67 0.27

Es soll angemerkt werden, dass bei Planarkerne in der Praxis durch-
aus ein Vorteil gegeniiber dem E-Kern festgestellt werden kann, wenn
ein ungiinstiges Verhéltnis zwischen Windungszahl N und Kernquer-
schnittsfliche A. vorliegt. Bei sehr niedriger Windungszahl und gleich-
zeitig erh6hten Anforderungen an A, resultieren bei E-Kernen entweder
unnétig grofe Leiterquerschnitte, die Probleme bei der Kontaktierung
bereiten, oder das Wicklungsfenster wird nicht vollstdndig ausgefiillt.
Im letzten Fall steigt das Gesamtvolumen der Induktivitit wegen des
nicht genutzten Raums im Wickelfenster unnoétig an. Dies ist neben der
gewiinschten, geringen Bauhohe ein Grund, weswegen fiir den Prototy-
pen des CF-ZVS-M-Konverters (vgl. Abschnitt 5.4) Planarkerne zum
Einsatz kommen. Als allgemeines Modell fiir einen Vergleich der unter-
schiedlichen, in Kapitel 2 vorgestellten Wandler-Konzepte, erscheint ein
Aufbaukonzept mit E-Kernen jedoch als am Besten geeignet.
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4.2.3 Erweitertes Reluktanzmodell

Wie aus (4.41) ersichtlich ist, ist die Induktivitit L = N?/R,, 5 ab-
héngig von der Windungszahl N und dem magnetischen Widerstand
Ry, 5. Ein detailliertes Reluktanzmodell zur Bestimmung von Ry, 5, bei
einer aus EE-Kernen oder ELPI-Kernen bestehenden Induktivitéat ist
in Abb. 4.12 dargestellt. Der Luftspalt dieser Anordnungen ist wegen
der einfacheren Fertigbarkeit auf den Mittelschenkel und die beiden
AufRenschenkel verteilt und kann mit einem Abstandshalter eingestellt
werden. Zur exakten Bestimmung der magnetischen Widerstéande des
Ersatzschaltbildes und damit der fiir eine definierte Induktivitét vorzu-
sechenden Luftspaltlinge [, ist ein erweitertes Reluktanzmodell erforder-
lich, das die durch das Streufeld in der Ndhe des Luftspalts verursachte
Aufweitung der Querschnittsfliche auf A, ¢ > A beriicksichtigt.

Ein entsprechendes Berechnungsverfahren wird in [100] beschrieben.
Dieses geht davon aus, dass der magnetische Fluss ® im Mittelschen-
kel (zwischen den Punkten 1 und 3 bzw. den Punkten 6 und 8) auf
Grund eines als idealisiert angenommenen Kernmaterials ausschliefslich
im Kern (N, aneinander gereihte Kern-Sets) der Querschnittsflache

A. = Neef 4.62

gefiihrt wird (Bemafung geméf Abb. 4.11). Im Bereich des Luftspalts
jedoch (zwischen den Punkten 3 und 6) wird eine Aufweitung der Quer-

T [}
| S—
—

=

2 A
£ P 3
F3 F F;

Abb. 4.12: Reluktanzmodell einer Induktivitdt aus EE- oder EILP-
Kernen und Luftspalt im Mittelschenkel und in den Aufienschenkeln.
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schnittsflache auf

Asg e = Necf + Falgf + FylgNee
angenommen. Der Flichenzuwachs wird durch Multiplikation der Aus-
mafke des Mittelschenkels (Dicke f und Tiefe 2¢) mit den so genann-
ten, auf die halbe Lange des Luftspalts I, /2 normierten, Streu-Faktoren
(Fringing Coeflicients) Fy, Fb ermittelt und ist in Abb. 4.12 grafisch
veranschaulicht. Der magnetische Widerstand des Luftspalts im Mittel-
schenkel betrégt damit

l
Rpss= —>— . 4.64
90 HoA3e eff

In gleicher Weise lédsst sich die Querschnittsfliche der magnetischen
Widersténde der Luftspalte der Aufenschenkel bestimmen.

—d l l

Ags eff = Aazeft = Nec? 5 T F3§g(a —d+ Nec) + FlgchC

Die Streu-Faktoren sind abhéngig von den den Luftspalt umgebenden
Materialien (Kern, Kupfer der Wicklung oder Luft), der Lénge des Luft-
spalts und weiteren Geometrieverhéltnissen und wurden in [100] fiir
verschiedene Anordnungen mittels der Methode der Finiten Elemente
bestimmt und durch analytische Formeln approximiert. Der Faktor

2 2
2 a7 T i d—
F1:ln<d2f+l1g>+ f+

T 7 Ge 4.66
2(e — 114)?(e — 0.13l; — 0.25(d — f))
3(d— f)e?

berticksichtigt dabei die Anordnung einer von Kernmaterial umgebenen
elektrisch leitfdhigen Wicklung, der Faktor

) ) 0.44€? +0.11(d — f)*+
Fy==In|= +0.1675(d — f)lg + 0.165¢(d — f)+ 4.67
s
! +0.195612 — 0.109¢l,

den Fall, dass eine Seite des Kerns die Wicklung beriihrt und die rest-
lichen Seiten von Luft umgeben sind und der Faktor

4.68

T g

1 b\’
F3 = —arccosh |13.6 T + 1.3

den Fall, dass keine Wicklung an den Luftspalt angrenzt.
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EE-Kern mit Luftspalt

Aus Symmetriegriinden gilt fiir die magnetischen Widerstédnde der An-
ordnung mit N. aneinander gereihten EE-Kernen

Buneo — Fontz — Bt — Ronss — Runrs — —— 20—
m,co m,12 m,14 m,58 m,78 Mrﬂo(a — d)CNC
e+ib—e
Riyci = Rmi13 = Rmnes = #
/urUOfCNC 4.69
l
Rm o — Rm = Rm =—=5
e 25 7 HoAszs off
L
Rmygi = Rmss = —>— .
& o Asze, et
Der Gesamtwiderstand betrigt
1
Ry = Rmgi + 2R ci + 3 (2Rm,co + R go) - 4.70

EILP-Kern mit Luftspalt

Bei der Anordnung mit N, aneinander gereihten EILP-Kernen gilt auf
Grund der Symmetrie

a—3(a—d)+b—e
picpo(a — d)eNy

Rm,col = Rm,12 = Rm,14

o aa
m,co2 = lm,58 = 4lm,78 = ,LLr,LLO(a — d)CNC
1
1(p_

Rucit = Rm13 = M
,Ur,u()fCNC 4.71
e+3(b—e)

Rm i2 = Rm = —2

,C2 768 ﬂrﬂOfCNC
l
R go = Bn =Ry =—5—
'8 »25 A7 /u,oA257cf-f
l
RIH P = Rm = 7g .
& 30 Lo A3e eff

Der Gesamtwiderstand betrigt

1
Rm,Z = Rm,gi +Rm,ci1 +Rm,ci2 + 5 (Rm,col + Rm,co2 + Rm,go) . 472
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4.2.4 Wicklungskonzept und -verluste

Die ohmschen Verluste der Wicklung stellen einen Grofiteil der Ge-
samtverluste einer Drosselspule dar, weswegen besonderes Augenmerk
auf einen geeigneten Wicklungsaufbau gelegt werden muss. Die Hohe
der Wicklungsverluste ist abhéngig vom eingesetzten Kern, durch des-
sen Ausmafe die mittlere Lange lyq, einer Windung vorgegeben wird
und durch dessen Wicklungsfenster der maximale Leiterquerschnitt der
Windung begrenzt wird. Eine optimierte Kernbauform, die ein giinsti-
ges Verhiltnis dieser Grofien erzielt, wurde in Abschnitt 4.2.2 bereits
vorgestellt.

Dariiber hinaus spielt der Zeitverlauf des Spulenstroms iy,(t), bzw.
dessen spektrale Zusammensetzung, eine wichtige Rolle. Die Fourier-
Spektren des Spulenstroms des CF-ZVS-M-Konverters und eines Tief-
setzstellers mit r, = 50 % ist in Abb. 4.13 dargestellt. Neben dem
Gleichanteil (f = 0, ¥ = 0) finden sich im Frequenz-Spektrum Anteile
bei der Schaltfrequenz (f = fsw, ¥ = 1) und deren Oberschwingungen
(f = vfsw, v > 1). Diese Frequenzanteile sind urséchlich fiir ein ma-
gnetisches Wechselfeld, das den Leiter selbst und benachbarte Leiter
durchsetzt und dort Wirbelstrome induziert. Bei einem ungeeigneten
Leiterprofil mit Breite und Hohe groker als die so genannte Skin-Tiefe
kénnen sich die Wirbelstréme nahezu ungehindert ausbreiten. Konse-
quenz hieraus ist eine mit der Frequenz zunehmende Verdréngung des
Stroms im Leiter hin zum Leiterrand. Aus der Einengung des Stroms
auf eine effektiv geringere Querschnittsfliche folgt ein Anstieg der ohm-
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Abb. 4.13: Fourier-Spektrum des Spulenstroms i, (t) des CF-ZVS-
M-Konverters und des Tiefsetzstellers fiir U; = 400V, Uz = 200V,
P = 6kW und Auslegung fiir fsw = 100 kHz geméf Kapitel 2-3.
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schen Verluste. Fiir eine Drosselspule mit geringen Verlusten muss den
Hochfrequenzeffekten mit ausreichend schmalen oder flachen Leitern
entgegengewirkt werden. Geeignete Leiterformen sind diinne Folien oder
voneinander isolierte diinne Einzeldrihte (Hochfrequenz-Litze).

Im Falle einer Folienwicklung wird ein hoher Fiillfaktor kc, des
Wicklungsfensters erreicht; typisch ke, = 0.6 [60]. Ebenso lassen sich
die Hochfrequenzverluste durch eine Optimierung der Foliendicke mi-
nimieren, wie in [116] am Beispiel eines Transformators gezeigt wird.
Bei einer Induktivitdt mit Folienwicklung jedoch kann sich das Streu-
feld in der Nahe des Luftspalts negativ auf die Verluste auswirken. Vor
allem, wenn eine grofie Luftspaltldnge erforderlich ist, dringt das Streu-
feld weit in das Wicklungsfenster vor und durchsetzt die Wicklung (vgl.
Abb. 4.14). Das magnetische Feld ist dann nicht mehr rein parallel zur
Folie gerichtet, sondern weist eine Komponente senkrecht zur Folieno-
berfliche auf. Die von der senkrechten Feldkomponente in der Folie
induzierten Wirbelstrome verursachen trotz diinner Folien hohe Verlus-
te [117]. Diese Verluste lassen sich einerseits durch eine gréfere Distanz
zwischen Luftspalt und Wicklung reduzieren. In [118] wird ein Abstand
gleich der 3-fachen Luftspaltlinge vorgeschlagen. Weitere Moglichkei-
ten sind ein Aufbau mit mehreren Luftspalten [117, 118] oder ein durch
ein Kernmaterial geringer Permeabilitét realisierter, verteilter Luftspalt
(Low-p-Shunt) [100]. Bei der ersten Losung reduziert sich Fiillfaktor
kcu, die zweite Losung ist mit hoheren Herstellungskosten verbunden.

4

Abb. 4.14: Feldverteilung im Wicklungsfenster einer Drosselspule
mit Luftspalt. Durch das Streufeld des Luftspalts weist die magneti-
sche Feldstérke im Wicklungsfenster eine radiale Komponente auf.
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Eine Hochfrequenz-Litze besteht aus einer Vielzahl voneinander iso-
lierter Einzeladern (vgl. Abb. 4.15), deren Durchmesser klein gewéhlt
wird, dass trotz des Skin-Effektes eine gute Nutzung des Querschnitts
fiir die Stromfithrung gegeben ist. Weiterhin wird durch Verdrillen der
Einzeladern mit einer kurzen Schlagweite eine gleichméfige Stromauf-
teilung auf die Einzeladern sichergestellt, auch wenn auf Grund des,
auch fiir die gesamte Litze und nicht nur fiir die Einzelader wirksamen
Skin- oder Proximity-Effektes eine Stromverdrdngung hin zum Rand
der Litze vorliegt. Es sind Methoden zur Optimierung des Litzenauf-
baus bekannt, anhand derer die Anzahl der Einzeldrdhte und deren
Durchmesser fiir minimale Verluste [119] oder fiir minimale Kosten der
Litze [120] bestimmt werden konnen.

Im Vergleich zur Folienwicklung bietet die Hochfrequenz-Litze den
Vorteil, dass sich das Streufeld des Luftspalts wegen der in zwei Dimen-
sionen geringen Abmessungen der Einzeladern weniger stark auf die
Verluste auswirkt. Ebenfalls werden Verluste durch Randeffekte an den
Kanten der Folien verhindert, die bei Wicklungen entstehen, die nicht
die komplette Breite by, des Wicklungsfensters ausfiillen. Als ein wei-
terer Vorteil kann angefiihrt werden, dass sich die Verdrahtung einfach
gestaltet und eine hochfrequenztaugliche Kontaktierung der magneti-
schen Komponente mit dem Wandler leichter realisieren ldsst als bei
einer Folienwicklung. Besonders problematisch ist die Parallelschaltung
mehrerer Wicklungen aus Folie, die notig ist um bei Drosselspulen nied-
riger Windungszahl einen geringen ohmschen Widerstand der Wicklung
zu erreichen. Daher stellt die Litzdrahtwicklung fiir Drosselspulen mit
Luftspalt und geringer Windungszahl, die beim CF-ZVS-M-Konverter
Anwendung finden, trotz der hheren Kosten und der schlechteren ther-
mischen Eigenschaften die zu bevorzugende Variante dar.

Kupferfiillfaktor bei Litzdrahtwicklung

Die Einzeladern einer Hochfrequenz-Litze miissen elektrisch voneinan-
der isoliert sein, um dem Skin- und Proximity-Effekt entgegenzuwirken.
Wegen der Dicke der Isolation und der beim Packen der Einzeladern
entstehenden Zwischenrdume (vgl. Abb. 4.15) ist die nutzbare Kup-
ferfliche Ay, geringer als die Querschnittsfliche Ay, der Litze. Die
Anzahl der Einzeladern mit einem Nenn-Durchmesser inklusive Isola-
tion von dsnom, die sich in einer Litze mit Durchmesser dji, biindeln
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KAPITEL 4. ANALYTISCHE MODELLIERUNG UND PERFORMANCE
N / Einzelader
\\ Isolation der

) j Einzelader
T~

Isolation
der Litze

Abb. 4.15: Typischer Aufbau einer Hochfrequenz-Litze mit 19 iso-
lierten und verdrillten Einzeladern. Dariiber hinaus kénnen die Ein-
zeladern auch verflochten oder mehrfach verdrillt werden.

lassen, kann geméft der Norm IEC 60317-11 bestimmt werden mit

d itz ?
N, = (L> , 4.73
pds,nom
wobei p den Packungsfaktor bezeichnet, der fiir Ny > 25 einen Wert

von p = 1.28 annimmt [121]. Damit ldsst sich der Kupferfiillfaktor der
Litze berechnen zu

2
ity . ds 2
Acu _ NsAs <pdslv“°m) ™ (5) = ( . >2 . 474

- 2
Alitz Alitz T (i%&l) pds,nom

klitz =

Ein weiterer Flachenverlust ergibt sich durch die Anordnung der N
Windungen innerhalb des Wicklungsfensters. Bei angenommenem run-
den Querschnitt der Litze mit Durchmesser d, ergibt sich fiir eine
quadratische Packung der Windungen ein Fiillfaktor von

(%) o«

k= —>5———=-="785 4.75
- dl2itz 4 %
und fiir eine hexagonale Packung der Windungen ein Fiillfaktor von
A 3. 60 - (diiez 2
ko= Bsee _ 3™ () T g0 (g7
AA \/nglzitz 2\/3

In Tab. 4.8 sind die Durchmesser d; und die Nenn-Durchmesser
ds nom inklusive Isolation von in Hochfrequenz-Litzen eingesetzten Ein-
zeladern fiir unterschiedliche Stérken der Isolation aufgefiihrt. Bei hexa-
gonaler, also idealer Packung der Windung, dem Isolationsgrad 1 und
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einem vollsténdig gefiillten Wicklungsfenster wird ein typischer Wert
des Kupferfiillfaktors von

kCu = klitzko ~ 44% 477
erreicht.

Tab. 4.8: Kupferfiillfaktor bei Litzdrahtwicklung fiir unterschiedliche
Einzeladerdurchmesser und Isolationsgrade, Durchmesser nach [121].

Grad 1 Grad 2

ds ds,nom klitz kCu,D kCu,O ds,nom klitz kCu,D kCu,O
mim mim - - - mm - - -

0.025 0.030 0.44 0.34 0.40 0.033 0.35 0.28 0.32
0.032 0.037 046 0.36 0.41 0.042 0.36 0.29 0.33
0.040 0.047 0.45 0.35 0.41 0.052 0.36 0.28 0.33
0.050 0.058 0.46  0.36 0.42 0.064 0.38 0.30 0.34
0.063 0.073 0.46 0.36 0.42 0.080 0.38 0.30 0.34
0.071  0.081 0.47  0.37 0.43 0.088 0.40 0.31 0.36
0.100 0.113 0.48 0.38 0.44 0.122  0.41 0.32 0.37
0.125 0.140 0.49 0.38 0.44 0.150 0.43 0.34 0.39
0.200 0.220 0.50  0.40 0.46 0.233 045 0.35 0.41
0.315 0.342 0.52 041 0.47 0.359 0.47  0.37 0.43
0.400 0.430 0.53 041 0.48 0.450 0.48 0.38 0.44
0.500 0.534 0.54 0.42 0.49 0.556 0.49 0.39 0.45

Verluste einer Litzdrahtwicklung

Zu den Gesamt-Wicklungsverlusten tragen die Verluste P, pc durch
den Gleichanteil I, .y des Spulenstroms ir,(¢) und die Hochfrequenz-
verluste auf Grund der Oberschwingungsanteile des Spulenstroms bei.
Die Hochfrequenzverluste einer Litzdrahtwicklung lassen sich gliedern
in die Verluste P, ¢kin durch den Skin-Effekt, die Verluste P, ,; durch
den Proximity-Effekt innerhalb der Litze und die Proximity-Verluste
P, pe durch das zeitverdnderliche Magnetfeld im Wicklungsfenster, das
durch die Wicklung selbst und durch das Streufeld um den Luftspalt
verursacht wird.

P w = PLpc + P skin + Prpi + PLope 4.78
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Zur Bestimmung der einzelnen Beitrédge wird der Spulenstrom, der als
in T,, = 1/ fsw periodische Zeitfunktion vorliegt, zunéchst mit Hilfe einer
Fourier-Zerlegung in seine Frequenz-Anteile aufgespalten. Man erhalt

oo
. 2my
in(t) = It ave + Vg_l It pk, COS <Tpt — 901/) 4.79
mit
ILka,V = |Qu| ; Yy = argce, 4.80

und der komplexen Amplitude

1 [T .
¢, = — iL(t) -e vetdt 4.81
Ty Ji=o
Wegen der Orthogonalitét der Zeitfunktionen der einzelnen Frequenzan-
teile in (4.79) zueinander ist es erlaubt, die Verlustbeitréige getrennt fiir
jede Frequenz f = v fs, zu berechnen.
Die Verluste durch den Gleichanteil Iy, ,,; betragen

RS,DC

2
N, If ave 4.82

P pc =
wobei Rs pc den Gleichstrom-Widerstand einer Einzelader der Litze mit
N Windungen bezeichnet und Ny die Anzahl der Einzeladern pro Win-
dung. Der Gleichstrom-Widerstand der Einzelader ldsst sich berechnen

mit
l _ 4N deg

DC = —F =
s oA ocymd?’

wobei lyqgg die mittlere Windungslénge bezeichnet und ds den Durch-
messer (Kupferdurchmesser) der Einzelader. Die Gesamtverluste der
Wicklung sind minimal, wenn das Wicklungsfenster vollstandig gefiillt
ist [119]. In diesem Fall lisst sich bei gegebenem, fiir Hochfrequenzver-
luste optimiertem Einzeladerdurchmesser ds und bekanntem Fiillfaktor
kcu die Anzahl der Einzeladern pro Windung bestimmen.

4dkcy Ay

N, = 20l 4.84
wNd?2

R 4.83

Die Verluste durch den Skin-Effekt entstehen bei f > 0 durch
das vom Stromfluss i(t) durch den betrachteten Leiter selbst verursach-
te, die Stromflusslinien umgebende magnetische Wechselfeld H (), wie
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Abb. 4.16: Veranschaulichung des Skin-Effekts, in einem von Wech-
selstrom durchflossenem Leiter werden Wirbelstrome induziert, die
die Stromdichte in der Mitte abschwichen und am Rand verstérken.

Tab. 4.9: Skin-Tiefe in Kupfer bei T = 100 °C.

Frequenz  20kHz 50 kHz 100 kHz 200 kHz 500 kHz
1) 0.528mm  0.334mm 0.236 mm 0.167mm 0.106 mm

in Abb. 4.16 dargestellt. Durch die zeitliche Anderung dieses Magnet-
felds werden Wirbelstréme induziert, deren Stromflussrichtung derart
orientiert ist, dass das vom Wirbelstrom verursachte Magnetfeld dem
erregenden Feld H (t) entgegenwirkt (Lenz’sche Regel). Die Flussrich-
tung des Wirbelstroms ist damit im Zentrum des Leiters dem Strom
i(t) entgegengesetzt wodurch der Strom an die Oberfliche des Leiters
verdrangt wird. Die Folge ist eine Reduktion des fiir den Wechselstrom-
Anteil wirksamen Leiterquerschnitts, also eine scheinbare Erhohung des
ohmschen Widerstands der Einzelader auf Werte grofser Rs pc.

Der Strom i(t) wird dabei auf ein Band mit Dicke in etwa gleich der

Skin-Tiefe
0 =4/ # 4.85
ThcuoCuf

eingeengt. Die Skin-Tiefe in Kupfer bei T = 100°C und pcy = o ist
in Abhéngigkeit der Frequenz in Tab. 4.9 aufgelistet. Eine detaillierte
Losung der Feldgleichungen zur exakten Bestimmung der Stromdichte-
verteilung {iber den Leiterquerschnitt wird in [122, 123, 124] gegeben.
Demnach ergibt sich eine Erhohung der Verluste im Vergleich zu den
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Gleichstromverlusten um den frequenzabhéngigen Faktor

¢ Berg(€) g Beio(€) — Beio(€) g¢Bero(€)

Frs= - 2 2 =
P (EBen(©) + (&Beio) o
_ £ . (Berof — Beiog)Beilf — (Ber0§ + Beioﬁ)Berlf
42 (Ber1£)” + (Bei€)”

wobei zwischen den Kelvin-Funktionen Ber, (§) und Bei,(§) und der
Bessel-Funktion J,, der Zusammenhang

o (€)= Bery (€) + jBein (¢)
besteht und ¢ die relative Dicke der Einzelader bezeichnet
ds
V2§

Die Hochfrequenz-Verluste durch den Skin-Effekt lassen sich dann iiber
eine Summation der Frequenzanteile berechnen,

PL skin = Rspo DC Z FrsW)IE e - 4.88

Die Verluste durch den Proximity-Effekt beruhen auf der Tat-
sache, dass Wirbelstréme im Leiter nicht nur durch das vom betrach-
teten Leiter selbst verursachte Magnetfeld induziert werden koénnen,
sondern auch durch das externe Magnetfeld benachbarter Leiter. Wie
in Abb. 4.17 dargestellt, durchsetzt das Magnetfeld H (t) eines ers-
ten Leiters z.B. einen zweiten benachbarten Leiter. Bei einer Indukti-
vitidt werden beide Leiter typischerweise vom gleichen Strom (¢) und
mit gleicher Orientierung durchflossen. Durch das Magnetfeld des einen
Leiters wird im zweiten Leiter ein Wirbelstrom induziert, der wie beim
Skin-Effekt derart orientiert ist, dass er dem ursiichlichen Feld H (t)
entgegenwirkt. Die Orientierung der Wirbelstrome ist im inneren Be-
reich der Doppelleitung dem Strom i(t) entgegengesetzt, so dass der
Strom an den Aufenbereich der Doppelleitung verdrangt wird. Analog
zum Skin-Effekt ist mit der Stromverdréngung ein frequenzabhéngiger
Anstieg der ohmschen Verluste zu erwarten.

Im Falle einer Hochfrequenz-Litze kénnen die Proximity-Verluste
nochmals genauer eingeteilt werden in Verluste auf Grund des internen
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Magnetfelds der Litze und des externen Magnetfelds H, auf Grund be-
nachbarter Leiter oder Litzen und ggf. des Streufelds des Luftspalts.
In [124] werden die internen Proximity-Verluste einer Litze mit Aufsen-
durchmesser d;y, vergleichbar zum Skin-Effekt mit einem von der Fre-
quenz und vom Durchmesser der Einzelader abhéngigen Faktor Gg s
beschrieben,

Ny
Prpi = 512352 ZGRb IL kv - 4.89

litz ,—q

Der Faktor Gr ¢ folgt unter Annahme einer gleichméfigen Verteilung
des Gesamtstroms auf die Einzeladern aus der Losung der Feldgleichun-
gen und betréagt

rld? Ber (&) f¢ Beio(€) — Beia(€) g¢ Bero(€) _

G s — — 4.90
A (Bero(€))* + (Beio (€))?
B Em2d? ' (Ber2§ - Beigf)Berlf (Bergﬁ + Belgf)B611§
C2V2 (Ber1€)® + (Beir¢)?

Fiir den zweiten Verlustanteil — die Verluste durch externen Proximity-
Effekt — folgt

PLpe = Rs pcNs ZGRq VHZ 4.91

v=1

Gleichung (4.91) gilt unter der Annahme eines tiber den Querschnitt
der Einzelader homogenen externen Magnetfelds mit Amplitude H..

H()

Wirbel-
strom

i(1) it

Abb. 4.17: Veranschaulichung des Proximity-Effekts. Von Wechsel-
strom durchflossene Leiter induzieren Wirbelstrome in einem benach-
barten Leiter, welche die Stromdichte in der Mitte der Doppelleitung
abschwéchen und am Rand verstarken.
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Abb. 4.18: Lage einer Wicklung mit Flache A innerhalb des Wick-
lungsfensters mit Fliache A,,. Aufgrund des Feldes der Windungen und
des Streufelds des Luftspalts resultiert im Wicklungsfenster eine orts-
abhéngige magnetische Feldstarke H, (z,y), die die Einzeladern der
Litzdrahtwicklung durchsetzt.

Diese Annahme ist in der Regel gerechtfertigt, da der Durchmesser
der Einzeladern der Litze klein ist gegeniiber den Ausmafien des Wick-
lungsfensters. Die Orientierung des externen Feldes kann auf Grund des
kreissymmetrischen Querschnitts der Drahte vernachléssigt werden.

Zur Bestimmung von P, ,. muss die Amplitude H. des externen
Magnetfelds bekannt sein, also die Feldverteilung |Hy, (z,y)| im Wick-
lungsfenster. Dieser Sachverhalt erschwert die Berechnung der Verluste
erheblich, vor allem dann, wenn |ﬁw(x,y)| nicht mehr mit einfachen
analytischen Formeln beschreibbar ist. Dies trifft auf die Feldverteilung
einer Induktivitdt mit Luftspalt zu. Aus diesem Grund wird die Feld-
verteilung | Hy (2, y)| im Folgenden zur Vereinfachung der Rechnung auf
eine integrale Grofe reduziert. Zur weiteren Vereinfachung wird eine Ro-
tationssymmetrie der Anordnung angenommen, d.h. die Randeffekte an
den Wicklungskopfen werden vernachléssigt. Dadurch reduziert sich die
Problemstellung auf eine zweidimensionale Geometrie und die Verluste
durch den externen Proximity-Effekt sind proportional zur mittleren
Windungsldnge lyqg-

Abb. 4.18 zeigt beispielhaft die Lage der Wicklung innerhalb des
Wicklungsfensters. Das Durchflutungsgesetz liefert einen Ansatz fiir die
Feldverteilung

/ﬁw(x, y)d5= Ni , 4.92
S
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wobei die Kontur s die Umrandung der von der Wicklung (bestehend
aus N vom Strom ¢, durchflossenen Windungen) aufgespannten Fli-
che bezeichnet. Daraus folgt, dass das ortsabhingige Feld Hy,(x,) bei
unverdnderlicher Geometrie proportional ist zu Nip,. Fiir jede Stelle im
Wicklungsfenster kann ein (vom Strom ¢, unabhéngiger) Proportiona-
litdtsfaktor

| Hy (2, )|

Ja(z,y) = 4.93

angegeben werden. Ubertragen auf den n-ten Einzelleiter innerhalb ei-
nes aus einer feindréhtigen HF-Litze bestehenden Wicklungspaketes gilt

He(n,v)

1\ ket B 4.94
NIL,pk,V

fu(n) =
wobei fiir das externe Feld, das den Einzelleiter durchsetzt He(n,v) =

|ﬁw(xn,ymu)| gilt und Iy, pk, den v-ten Amplitudenkoeffizienten der
Fourier-Zerlegung des Stroms iy, bezeichnet.
Mit (4.94) kann (4.91) umgeschrieben werden zu

NNg

PL,pe: hDCX:X:C:fis e )2:
n=1rv=1
NNg oo 2
_ SDCZZGR ) ()N I ) =
n=lv=t 4.95

NN,
:RS»DCN'Z<fH ) ZGRS Ikau:

= RypcN?N, - Fy - ZGRB IE e -

v=1

In (4.95) stellt Fy einen Geometriefaktor

NN, = 2
1 S 2 1 |Hy (z,y)]
Fy=—— E ~ A 4.
H N Ny ot (fH(n)) Akl ( Nip, dAwia %

dar, der als integrale Grofse Aufschluss iiber die Hohe der Proximity-
Verluste aufgrund das externen magnetischen Feldes gibt. Der Geome-
triefaktor Fy lasst sich entweder durch Integration iiber eine analyti-
sche Funktion ﬁw(:t, y) oder mittels der Methode der Finiten Elemente
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einmalig fiir eine gegebene Anordnung von Kern, Luftspalt und La-
ge der Wicklung im Wicklungsfenster bestimmen. Eine Methode zur
analytischen Bestimmung des Faktors Fy wird im folgenden Abschnitt
beschrieben.

4.2.5 Feldverteilung im Wicklungsfenster

Zur analytischen Berechnung der Proximity-Verluste bzw. des Geo-
metriefaktors Fiy muss die ortsabhiingige Feldverteilung Hy(z,y) im
Wicklungsfenster bekannt sein. Ein Verfahren zur Losung der Feldglei-
chungen im Wicklungsfenster eines Transformators mit Luftspalt im
Mittelschenkel wird in [125] vorgestellt. Die Berechnungsmethode be-
riicksichtigt dabei die Lage der Leiter im Wicklungsfenster, die Feldbei-
trage dieser Leiter und das Streufeld des Luftspalts, fiihrt jedoch auf
komplexe Losungsfunktionen, die ungiinstig sind fiir einen effizienten
Berechnungsalgorithmus.

In [126] wird eine Methode zur Berechnung des Streufelds eines Luft-
spalts der Lange [, vorgeschlagen, der im Mittelschenkel einer Induk-
tivitédt realisiert ist. Unter der Annahme eines Wicklungsfensters mit
unendlicher Ausdehnung (¢, — o0, by, — 00) und von Quellenfreiheit
im Wicklungsfenster, also bei Vernachlassigung des Beitrags des von der
Wicklung ausgehenden Feldes zum Gesamtfeld ﬁw(x, y) lassen sich fiir
die Komponenten des Streufelds einfache analytische Ausdriicke finden.
Als x- und y-Komponente der magnetischen Feldstédrke des vom Luft-
spalt ausgehenden Magnetfelds resultieren

ks H, 24 (y—11,)°
Hygoo(,y) = =20 1n <x v = 5ls) 4.97

v}

o\ e )
und
ksHy o xl
H,ooo(z,y) = =8~ |larctan | ————2—— | +m
el = T l (fﬂ”zf“—ilé) '

4.98
2 2 _ 152
it m{l ¢ 4y < gl
0 sonst

In (4.97) und (4.98) ist Hg o die magnetischen Feldstérke im Zentrum
des Luftspalts und kg ein Skalierungsfaktor, der den Abfall der Feld-
starke vom Zentrum des Luftspalts (x = —f/2) hin zum Rand des
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Wicklungsfensters (z = 0) berticksichtigt. kg ldsst sich durch eine FEM-
Simulation bestimmen und ist typisch gleich kg = 0.9. [126].

Zwar liegt mit (4.97) und (4.98) eine einfache Vorschrift zur Berech-
nung des Streufelds eines Luftspalts vor. Allerdings sind diese Formeln
zur Berechnung der Proximity-Verluste zunichst ungeeignet. Zum einen
verbietet die getroffene Annahme ¢, — o0, by, — oo die Anwendung
bei Anordnungen, fiir die Lange [, des Luftspalts nicht mehr vernach-
lassigbar klein ist gegeniiber den Abmessungen des Wicklungsfensters.
Ebenfalls sind die Formeln nicht anwendbar, wenn sich der Luftspalt
nicht mehr mittig sondern am Rand des Schenkels befindet, beispiels-
weise bei einem mittels Abstandshalter realisierten Luftspalt und EILP-
Kern. Weiterhin muss bei der Berechnung des Gesamtfelds ﬁw(x, y) gef.
ein weiterer Luftspalt im Aufenschenkel beriicksichtigt werden.

Um diese Einschrankungen aufzuheben, wird im Folgenden eine An-
passung der Gleichungen vorgeschlagen, die eine Approximation der
tatsdchlichen Feldverteilung ermdglicht. Betrachtet wird die Anordnung
von zwei E-Kernen (vgl. Abb. 4.14) und eines EILP-Kerns, jeweils mit
Luftspalt im Mittel- und in den Aufenschenkeln.

Feldverteilung im Wicklungsfenster bei EE-Kern

Eine erste Geometrie (Induktivitdt mit Luftspalt im Mittel- und Aufien-
schenkel und EE-Kern) zeigt Abb. 4.19. Neben dem Hauptfluss, der
sich iiber den Kern und die beiden Luftspalte schlieft, liegen im We-
sentlichen zwei unterschiedliche Streufluss-Pfade vor, welche die Feld-
verteilung im Wicklungsfenster bestimmen. Zum einen der Streufluss,
der sich in Nahe des Luftspalts ins Innere des Wicklungsfensters aus-
breitet und zum anderen der Streufluss der sich in z-Richtung iiber
das Wicklungsfenster schliefst. Unter der Annahme, dass kein Streu-
feld auf Grund des Luftspalts vorliegt und das Kernmaterial eine hohe
Permeabilitat p, > 1 aufweist, findet man diesen Anteil mit Hilfe des
Durchflutungsgesetzes,

NI 2y+by

_— _1
%y b y< 3l
NI _ybw . 1 1
Hy wia(z,y) = te Iy(bw + 1) fir -5l <y<+3ly (499
NI 2y—by 1
— + 35l <
2w by 2’ S Y
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KAPITEL 4. ANALYTISCHE MODELLIERUNG UND PERFORMANCE

! Symmetrie-
. achse

NN I

N

ity
NN b
LLL 2V

I

|5
.
7

P

t t H,

X,wkI

/

I\Jlsw

T 7’7/7/7//////
o4 e

=

Abb. 4.19: Weg des magnetischen Flusses und H-Feld der Wicklung
bei einer Induktivitdt mit Luftspalt und EE-Kern. Wegen des auf alle
Schenkel verteilten Luftspaltes ist die x-Komponente des Feldes der
Wicklung in der unteren und oberen Hélfte des Wicklungsfensters ent-
gegengesetzt orientiert. Der Ubergangsbereich in Nihe des Luftspalts
kann linear approximiert werden.

Allerdings wird dieser prinzipielle Verlauf, wie er in Abb. 4.19 darge-
stellt ist, gestort durch das Streufeld des Luftspalts und ist nicht mehr
konstant entlang der z-Achse.

Das Streufeld des Luftspalts kann anhand von (4.97) und (4.98)
berechnet werden. Die Anordnung weist zwei Luftspalte auf, bei x = 0
und bei z = t,,. Durch Addition der beiden Teilfelder erhalt man einen
Ansatz fiir die x-Komponente des Streufelds beider Luftspalte,

Hx,goo (:v,y) :Hx,goo(m7y)‘ +

A

+ Hx,goo(tw -, y)‘

g.0=Hga

Zur Herleitung von Hy goo(x,y) (4.97) wurde eine unendliche Ausdeh-
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nung des Wicklungsfensters in y-Richtung angenommen (Iz/b,, = 0).
Bei Induktivitidten mit nicht mehr vernachldssigharem Verhéltnis Iy /by,
liegt ab y = —by /2 und y = +by /2 hochpermeables Kernmaterial vor.
Fir pu, — oo steht die magnetische Feldstérke senkrecht auf diesen
Grenzflichen, d.h. die x-Komponente muss den Wert Null aufweisen, es
liegt eine Beeinflussung der Feldverteilung vor.

Die tatsichliche Feldverteilung kann in diesem Fall {iber ein Spiege-
lungsverfahren (,,Spiegelung am hochpermeablen Halbraum®) bestimmt
werden [127]. Wegen der Spiegelung an zwei hochpermeablen Halbrau-
men erhilt man

Hy o(x,y) = Z Hy goo(z,nby +y) — Hy goo(x,nby, —y) (4.101

n—=—oo

Die unendliche Summation kann in guter Ndherung mit

2y
Hx,g(xvy) ~ Hx,goo(ma y) - bf 'Hx,goo(xv %bw) 4'102

approximiert werden, falls das H-Feld bei y = +by, bereits weit genug
abgeklungen ist. In (4.102) wird hierzu der Feldbeitrag bei y = %by,
(Offset) gewichtet vom erregenden Feld Hy yo0 (2, y) subtrahiert, so dass
sich wie gefordert Hy 4(x,+1by) = 0 ergibt und das erregende Feld bei
y = 0 unveradndert bleibt.

Durch #hnliche Uberlegung kann die y-Komponente des Streufelds
der beiden Luftspalte approximiert werden. Bei x = 0 und bei x = t, ist
die y-Komponente der magnetischen Feldstérke Null fiir |y| > %lg, d.h.
die Anwendung eines Spiegelungsprinzips auf die y-Komponente des
vom Luftspalt im Mittelschenkel verursachten H-Felds wiirde eine Aus-
16schung des Feldes bei z = ty, zur Folge haben und eine Ausléschung
der y-Komponente des vom Luftspalt im Aufenschenkel verursachten
Feldes bei x = 0. Die y-Komponente des Streufelds beider Luftspalte
kann somit durch Gewichtung der erregenden Felder Hy goo(,y) mit
den Faktoren w; und w, approximiert werden,

Hy o(7,y) = wi(x) - Hy goo (2, y) . +

w0~ 4103
+ wl(x) : (_1) 'Hy7g0<>(tw -, y)

g,0=Hga
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Die Gewichtsfaktoren

1 T < %tw
wi@) =4 3 (1+sinZ2) o<, 4.104
0 sonst
und
0 T < itw
wa(z) =< 3 (1 — sin Q)ZT—WI) T < 3ty 4.105
1 sonst

erhalten das Feld im Nahbereich des Luftspalts und sorgen fiir die gefor-
derte Ausloschung des Feldes am gegeniiberliegenden hochpermeablen
Halbraum.

Das Gesamtfeld im Wicklungsfenster resultiert anschaulich aus ei-
ner Uberlagerung des Feldes der Wicklung Hy wii(7,y) ohne Luftspalt
und des Streufelds der beiden Luftspalte. Da diese Feldverteilungen un-
abhéngig voneinander ausgehend von der Erregung NI ermittelt wur-
den, die Erregung NI jedoch nur zu einem Gesamtfeld fiihren kann,
darf das Gesamtfeld Hy . (x,y) nicht durch direkte Addition der vorab
bestimmten Feldverteilungen berechnet werden; andernfalls wiirde das
Durchflutungsgesetz verletzt werden. Das Durchflutungsgesetz fiir das
Gesamtfeld ldsst sich mit

=0(y)

Yy

tw
/ Hy w(z,y)dz
=0

angeben (Annahme p, — oo, d.h. magnetische Feldstirke im Kern ist
Null). Die Durchflutung in Abhéngigkeit des Ortes y erhéilt man durch
Integration von (4.99)

tw
e(y) = / Hx,wkl(xa y)dl’
=0

und den Beitrag des Streufelds der Luftspalte zur Durchflutung durch

tw
0s) = [ Hoslaa

Dabei sind die x-Komponenten der Streufelder der beiden Luftspalte
gleich gerichtet und tiberlagern sich konstruktiv (vgl. Abb. 4.19), so
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dass (4.108) einen von Null verschiedenen Wert aufweist. Da die x-
Komponente des (idealen) Feldes der Wicklung keine x-Abhéngigkeit
aufweist und die y-Komponente des Felds der Wicklung gleich Null ist,
kann die x-Komponente des Gesamtfelds im Wicklungsfenster durch
Skalierung des Luftspaltfeldes mit dem Verhéltnis der Durchflutungen
der individuellen Feldverteilungen berechnet werden,

0
Hy w(z,y) = 0((yy)) “Hyg(z,y) . 4.109
g
Die Berechnungen erfolgen unter Annahme von Hy i = 0. Somit ist

Hy7w(x,y) = Hy,g(ﬂ«”vy) .

Mit den Gleichungen (4.109) und (4.110) liegt eine vollstédndige analyti-
sche Beschreibung der Feldverteilung im Wicklungsfenster vor, die zur
Berechnung des Betrages der Feldstérke

|y (,9)] = \JHZ,, (2,9) + 2 (5, 9)

und der Proximity-Verluste geméf (4.95) genutzt werden kann. Fir die
Integrale (4.107) und (4.108) und damit auch fiir |H,(z,y)| lassen sich
geschlossene analytische Losungen angeben, die eine schnelle Berech-
nung der Verluste durch Computer-Algebra-Programme erlauben.

Die Feldberechnung wurde mittels einer Finite-Elemente-Simulation
in Ansoft Maxwell 13 verifiziert. Einen Vergleich zu den analytischen
Berechnungen zeigen Abb. 4.20 und Abb. 4.21. Fiir die betrachteten
Kerne EE32, EE42, EE65 und EES0 und betrachtete Luftspaltlingen
von l; = 0.1mm..5mm liegt der relative Fehler fiir /; > 0.5mm unter
10%. Ebenfalls aus der FEM-Simulation bestimmt werden kann der
Skalierungsfaktor

281
ks ~1—0.1133- arctan fg . 4.112

Die zur analytischen Berechnung der Feldverteilung erforderliche Feld-
starken Hg; und Hg; im Zentrum der Luftspalte lassen sich mit dem
Reluktanzmodell aus Abschnitt 4.2.3 bestimmen.
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Abb. 4.20: Analytisch bestimmte x- und y-Komponente der Feld-

verteilung im Wicklungsfenster (Fliche) und Resultate der FEM-
Simulation (Punkte) fiir EE65-Kern, l; = 2mm, NI = 400A, p = co.



4.2. MODELL DER MAGNETISCHEN KOMPONENTEN
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Abb. 4.21: Analytisch bestimmter Betrag der Feldverteilung im
Wicklungsfenster (Fliche) und Resultate der FEM-Simulation (Punk-
te) fiir EE65-Kern, I, = 2mm, NI = 400A, p = co.

Feldverteilung im Wicklungsfenster bei EILP-Kern

Bei einer Induktivitdt mit EILP-Kern und mit Abstands-Halter reali-
siertem Luftspalt zwischen der E-Kern-Halfte und dem I-Kern ist das
Feld im Wicklungsfenster nicht mehr symmetrisch zum Mittelpunkt des
Luftspalts. Bei nicht vorhandenem Streufeld des Luftspalts wiirde sich
im Wicklungsfenster der in Abb. 4.22 dargestellte prinzipielle Verlauf
der x-Komponente des Wicklung verursachten Magnetfeldes einstellen.

NI y+by e
tw by —1 e
Hywia(®,9) =4 v o . fiir 4.113
— .= >l .
te g V="t

Analog zur Anordnung mit EE-Kern ist die y-Komponente des von der
Windung verursachten Feldes im Idealfall gleich Hy wii(z,y) = 0.
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Abb. 4.22: Weg des magnetischen Flusses und H-Feld der Wicklung
bei einer Induktivitdt mit Luftspalt und EILP-Kern. Die magnetische
Feldstarke muss senkrecht auf dem I-Kern (4 — o0) stehen und weist
keine x-Komponente mehr auf. Der Ubergangsbereich zwischen I-Kern
und Wicklung kann linear approximiert werden.

Die y-Komponente des Feldes der beiden Luftspalte kann ebenfalls
analog zur Anordnung mit EE-Kern durch Gewichtung mit den Fakto-
ren wi(x) und w,(z) ermittelt werden, allerdings entlang y verschoben
um [y /2 (vgl. Koordinatensystem geméfs Abb. 4.22).

Hy o(z,y) = wi(w) - Hy goo(w,y + %lg)

+
 wa(@)+ (~1) - Hy goo (b — 2,y + 31|
Hgo=Hg a
Die x-Komponente lisst sich durch wiederholte Spiegelung der um [, /2
verschobenen Feldstérke Hy oo0(2,y) (4.100) bei = 0 und = —by
berechnen. Zur Approximation kann die unendliche Summation wie bei
der Anordnung mit EE-Kern nach mehreren Spiegelungsschritten und
mit einer Gewichtung zur Ausléschung der verbleibenden Feldstérke an
den hochpermeablen Halbrdumen x = 0 und z = —b,, abgebrochen
werden. Die vorgeschlagene Approximation ist

Hy g1 = Hy goo(2,y) — Hx goo (2, —y — 2by)

Hx,g,2 = Hx,g,l(xv y) - Hx,g,l(xa _y) 4.115

-y
HX,g = Hx,g,Q(x7 y) — b_ . HX7g’2(fE, _bw)
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Abb. 4.23: Bestimmung des Felds Hy (z, y) im Teilraum II der ELPI-
Anordnung ausgehend von der Feldverteilung Hgoo(,y) durch Spie-
gelung an der Achse y = 0.

und folgt damit aus einer ersten Spiegelung bei y = —by,, einer zweiten
Spiegelung bei y = 0 und abschliefender gewichteter Subtraktion des
verbleibenden Restfelds bei y = —b,,. Die Spiegelebene bei y = 0 ist in
Abb. 4.23 dargestellt. Als Gesamtfeld im Wicklungsfenster folgt

0(y)
‘gg(y)

tw
Hx,wkl (.T, y)dx

Hy w(z,y) =

'nyg(xvy) =

(o)

—_ x=0
tw
/ Hy o(z,y)dx
=0

Hy,w(xay) = Hy,g(xay) .

Die in Abb. 4.24 und Abb. 4.25 dargestellten FEM-Simulationen
bestitigen eine gute Ubereinstimmung mit der analytischen Rechnung.
Fiir die betrachteten Kerne EILP32, EILP43, EILP58 und EILP64 und
betrachtete Luftspaltlingen von /[, = 0.1 mm..5mm liegt der relative
Fehler fiir I, > 0.5 mm unter 15%. Der durch die Simulation ermittelte
Skalierungsfaktor kg betragt

281
ks ~ 1 —0.0652- arctan Tg ) 4.117
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KAPITEL 4. ANALYTISCHE MODELLIERUNG UND PERFORMANCE

A
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Abb. 4.24: Analytisch bestimmte x- und y-Komponente der Feld-
verteilung im Wicklungsfenster (Fliche) und Resultate der FEM-
Simulation (Punkte) fiir EILP43-Kern, l; = 2mm, NI = 4004,

= 00.
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4.2. MODELL DER MAGNETISCHEN KOMPONENTEN
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Abb. 4.25: Analytisch bestimmter Betrag der Feldverteilung im
Wicklungsfenster (Fliche) und Resultate der FEM-Simulation (Punk-
te) fiir EILP43-Kern, I, = 2mm, NI = 400A, pu = oo.

4.2.6 Optimale Windungszahl

Die Schliisselgleichungen (4.41) und (4.48) zur Auslegung einer Indukti-
vitdt mittels des Reluktanzmodells wurden bereits hergeleitet und sind
N2

LI

Fiir einen Kern mit gegebenen Abmessungen (z.B. Querschnittsfliche
A.) und gegebenem Wert L und maximalem Spitzenstrom I, pi stellt
die Windungszahl N einen Freiheitsgrad bei der Dimensionierung der
Spule dar. Jedoch darf dabei zum einen die maximale, im Kern zulés-
sige Flussdichte By nicht {iberschritten werden. Zum anderen ist es
zweckméfig, die Luftspaltlinge und damit das Streufeld zu begrenzen.
Durch die beiden Einschrankungen ergibt sich aus (4.118) eine minimal
und eine maximal zuldssige Windungszahl,

LI, px

B <N <y LRl = lgmas)

L
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Abb. 4.26: Flussdichte im Kern und Luftspaltlinge bei Variation
der Windungszahl bei der Spule des CF-ZVS-M-Konverters mit den
Eckdaten: Aneinanderreihung von drei EILP43-Kernen, L = 5.7 uH,
I, px = 137TA.

Bei einem gegebenen Kern nimmt die Flussdichte By mit steigender
Windungszahl ab und die erforderliche Luftspaltléinge I, zu. Abb. 4.26
zeigt beispielhaft den fiir NV zuléssigen Bereich einer fiir einen 100 kHz,
12 kW CF-ZVS-M-Konverter geeigneten Spule, bestehend aus drei
EILP43-Kernen und fiir die gew#hlten Grenzwerte Bpk max = 300mT
und lg max = 4mm. Im Sonderfall, dass kein zuldssiger Bereich fiir N
existiert oder der Bereich keine ganzzahlige Windungszahl beinhaltet,
muss ein groferer Kern gewdhlt werden.

Innerhalb des zuldssigen Bereichs (4.119) wird N vorzugsweise der-
art gewéhlt, dass sich die geringsten Gesamtverluste der Spule einstel-
len. Zu den Gesamtverlusten tragen die Kernverluste und die Wick-
lungsverluste bei. Mit steigender Windungszahl nehmen die Kernver-
luste ab (geringere Bpy) und die Wicklungsverluste zu (grofere Ge-
samtldnge der Wicklung, geringere Querschnittsfliche), so dass eine
hinsichtlich Verlusten optimale Windungszahl Ngp existiert. Das Op-
timum kann dabei im zuldssigen Bereich liegen oder aber auferhalb,
wie in Abb. 4.27 dargestellt. In diesem Fall muss trotz hoherer Ver-
luste die geringstmogliche (ganzzahlige) Windungszahl innerhalb der
Grenzen des zuléssigen Bereichs gewahlt werden.
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Abb. 4.27: Verlustanteile bei Variation der Windungszahl bei der
Spule des CF-ZVS-M-Konverters mit den Eckdaten: Aneinanderrei-
hung von drei EILP43-Kernen, L = 5.7 uH, Worst-Case Arbeitspunkt
Ui =450V, U; =225V, P = 94kW, I i = 137A.

Bei der Spule des CF-ZVS-M-Konverter Prototyps (vgl. Abb. 4.27
und Abschnitt 5.4), liegt die optimale Windungszahl bei N = 4. Die
Realisierung der Spule zeigt Abb. 4.28. Aus Griinden der Verfiigbar-
keit der Hochfrequenz-Litze wurde ein Aufbau mit zwei parallel geschal-
teten Wicklungen & vier Windungen gew#hlt um das Wicklungsfenster
vollstdndig auszufiillen. Die eingesetzte Litze besteht aus 2000 Einzela-
dern mit Durchmesser ds = 0.05 mm.

Eine mit dem Impedance Analyzer Agilent 4294A durchgefiihrte
Messung der Induktivitét L(f) und des Wechselstromwiderstands Ry, (f)
der Wicklung zeigt Abb. 4.292, woraus sich die zu erwarteten Ge-
samtverluste im ungiinstigsten Arbeitspunkt U; = 450V, Uy = 225V
zu P = 9.4kW bestimmen lassen. Wie Tab. 4.10 zeigt, liefern die ana-
lytischen Modelle eine adiquate Ubereinstimmung mit der Messung,. 3

2 Wegen der geringen Messamplitude beinhalten die Daten keine Kernverluste.

3 Die Resultate aus Abb. 4.27 basieren auf der Annahme eines bis zum Beginn des
Luftspalts gefiillten Wicklungsfensters. Beim realisierten Aufbau erstreckt sich die
Wicklung bis in den Bereich des Luftspalts, wodurch ein héherer Wert N erreicht
wird. Die Angaben in der Tabelle beriicksichtigen diesen Sachverhalt.
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Abb. 4.28: Spule fiir CF-ZVS-M-Konverter Prototyp, realisiert mit
EILP43-Kernen und zwei parallel geschalteten Wicklungen & 4 Win-
dungen. Daten der Hochfrequenz-Litze: ds = 0.05 mm, Ny = 2000.

A: Ls TOP 5.9 uH BOTTOM 5.2 uH 5.29275 uH
: : : : : : : : 166@ kHz

E: Rs TOP 1AE8 mo BEOTTOM (=) 5.29133 mo

WAL ---
STH

. IAC ---
RET 1 kHz 05C 588 mvolt 5

Abb. 4.29: Messung der Induktivitdt L(f) und des Widerstands
Ri(f) der in Abb. 4.28 dargestellten Spule.
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Tab. 4.10: Gemessene und berechnete Wicklungsverluste (Kernver-
luste werden aufgrund des geringen Messstroms nicht erfasst).

Frequenz It pk. R P,
kHz A m¢?2 w

0 41.1 2.7 4.50
100 49.1 5.3 12.80
200 12.0 8.5 1.22

300 3.8 134 0.19
400 2.0 19.9 0.08
500 2.5 283 0.18
Messung Ns = 4000 18.9
Rechnung N = 4000 16.3

4.2.7 Beziehung zwischen Baugroéfie und Verlusten

In den voranstehenden Abschnitten wurden die Verluste einer Indukti-
vitét als Funktion der Geometrie hergeleitet. Die fiir die Berechnung der
Verluste wichtigsten geometrischen Gréfen sind die Flidche des Wick-
lungsfensters A,,, die mittlere Windungslénge /4, und das Kernvolu-
men V.. Diese lassen sich fiir einen Kern mit bekannten Abmessungen
a bis f (vgl. Abb. 4.11) einfach bestimmen bzw. abschéitzen. Fiir eine
Anordnung mit N, aneinander gereihten EE-Kernen erhialt man
A. = feN.
Aw = €(d - f)
Ve = 2¢Ne(ab —e(d — f))
4.120
Vi = 2ecNo(d — f) + 2ed(d — f)
VL, = 2abeN, + 2ed(d — f)
lwdg ~ 2(f + %(d - f)) + Z(CNC + %(d - f))
und fiir eine Anordnung mit N, EILP-Kernen
Ac = feNe
AW = %6(d - f)
Ve =¢Ne(ab—e(d — f) + a(b—e))
4.121
Vw = ecNe(d — f) 4+ ed(d — f)
VL = acN.(b+ (b—e)) 4+ ed(d — f)
lwag = 2(f + 5(d — f)) +2(cNe + 5(d — f)) -
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In (4.120) und (4.121) wurde zur Vereinfachung ein vollstandig ge-
fiilltes Wicklungsfenster und ein quaderférmiger Wicklungskopf ange-
nommen und eine Vergroferung des Wicklungsfensters durch einen im
Mittel- und Aufenschenkel befindlichen Luftspalt vernachlissigt. Die
Abmessungen von zwei im Folgenden als Referenz genutzten Kernen
finden sich in Tab. 4.11.

Fiir die Berechnung des Gesamtvolumens und der Gesamtverlus-
te eines Wandlers ist die Kenntnis des Zusammenhangs zwischen den
Verlusten P, und der Baugrofe Vi, der Spule von entscheidender Be-
deutung. Aus der Berechnung der Verluste wird offensichtlich, dass sich
die Verluste durch ein hoheres Bauvolumen Vi, reduzieren lassen. Beim
Design der Spule muss daher ein Kompromiss zwischen deren Volumen
(bzw. deren Gewicht) und den Verlusten getroffen werden. Andererseits
bietet dieser Freiheitsgrad Potential fiir eine Optimierung des Gesamt-
systems.

Zur Herleitung des prinzipiellen Zusammenhangs Pp,(V1,) bietet es
sich an, ein Referenz-Design in seiner Baugrofe zu skalieren und die Ver-
luste fiir die skalierte Geometrie zu bestimmen. Wie in Abschnitt 4.2.2
dargestellt wurde, stellt eine Aneinanderreihung von N, = 2 EE-Kernen
(z.B. E65/32/27) wegen der niedrigen Verluste eine gute Wahl dar und
dient deswegen als Referenz. Bei gleichméfiger Skalierung in allen drei
Dimensionen bleiben die giinstigen Geometrieverhéltnisse erhalten. In
diesem Fall lassen sich die charakteristischen Abmessungen der Spu-
le einfach als Funktion des Gesamtvolumens Vi, angeben. Bei Variation
von Vi, skalieren Léngenmafe mit VL1 /3 und Flichenmafe mit VL2 / 3, z.B.

besteht der Zusammenhang a = saVL1 /3 Die Konstante S5 lasst sich mit
dem geméf (4.120) bestimmten Volumen Vi, des Referenz-Designs be-
rechnen zu s, = a/ VL1 /3 = 0.992. Die vollstdndigen Zusammenhénge
zwischen dem Volumen und den Abmessungen und Kenngrofen des
skalierten Referenz-Designs finden sich in Tab. 4.12. Als alternative
Referenz mit geringerer Bauhohe dient ein Design mit N, = 3 EILP43-
Kernen und den in Tab. 4.13 aufgefiihrten Kenngréfsen.

Tab. 4.11: Abmessungen der Referenzkerne

Kern a b c d e f

E65/32/27 65.0 32.8 274 442 222 200
ELP43/10/28 43.2 9.5 279 354 5.4 8.1
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Tab. 4.12: Abmessungen und Kenngréfen als Funktion des Volu-
mens, Referenz: EE65-Kern mit N, = 2.

Abmessung

a =0.992 V;'/®
b =0.501 V;'/*
¢ =0418 V/®
d =0.675V,'/*
e =0.339 V,'/®
f=0.305V,"/*

Kenngrofse

lwag = 3.022 V;'/?
_ 3/3
Ac =0.255 V;
A, =0.125 V;/®
Vo =0.559 V4
Viedg = 0.378 4,

Tab. 4.13: Abmessungen und Kenngrofen als Funktion des Volu-
mens, Referenz: EILP43-Kern mit N, = 3.

Abmessung

a =1.140 V;'/*
b =0.251 V;'/®
c =0.736 V;/*
d =0.934 V'/®
e =0.143 V;'/®

Kenngrofe

lyag = 6.287 V;'/*
_ 5/3
A. =0472V;
_ 5/3
Ay =0.051 V;
V. =0.634 14
Vivag = 0.323 V4,

f=0214V'/?

Abb. 4.30 zeigt die Beziehung zwischen Bauvolumen und Verlus-
ten einer fiir den CF-ZVS-M-Konverter geeigneten Spule L basierend
auf dem ELPI-Referenz-Design. Die Markierung zeigt die Daten der in
Abb. 4.28 abgebildeten Spule. In Abb. 4.31 finden sich die Kennli-
nien Pp,(V4,) fiir das EE-Referenz-Design. Es ist ersichtlich, dass mit
diesem Aufbau wie bereits in Abschnitt 4.2.2 hergeleitet, bei gleichen
Verlusten eine kompaktere Baugrofe erzielt wird. Bei niedriger Schalt-
frequenz wird mit dem CF-ZVS-M-Konverter im Vergleich zum kaska-
dierten Tiefsetz-Hochsetzsteller gleicher Leistung ein giinstigeres Ver-
héltnis von Verlusten zu Volumen erreicht; bei hoherer Schaltfrequenz
gewinnen Hochfrequenz-Verluste an Bedeutung und die Relation ver-
lagert sich zu Gunsten des kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers. Fiir
einen aussagekraftigen Vergleich der beiden Konzepte muss jedoch der
frequenzabhéngige Anstieg der Schaltverluste und ggf. der Verluste in
den Entlastungsnetzwerken mit einbezogen werden.
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Abb. 4.30: Verluste einer fiir einen 12kW CF-ZVS-M-Konverter
geeigneten Spule im ungiinstigsten Arbeitspunkt (U =450V,
Uy = 225V, Io = Is max) als Funktion der Baugrofe, dargestellt fiir
unterschiedliche Schaltfrequenzen fs, Referenz-Design EILP-Kern.
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Abb. 4.31: Verluste der Spule L eines 12kW CF-ZVS-M-Konverters
(links) und des kaskadierten Tiefsetz-Hochsetzstellers mit ri, = 50%
(rechts) im ungiinstigsten Arbeitspunkt (U; =450V, Us = 225V,
I> = I max), Referenz-Design EE-Kern.
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4.2.8 Kernverluste siattigbarer Induktivitaten

Wie im Abschnitt 2.3.2 dargestellt wurde, ist der Einsatz von séttig-
baren Resonanz-Induktivitdten beim ARCP-, SAZZ- oder ZCT-QZVT-
Konverter sinnvoll, um die Schwingung zwischen Resonanz-Induktivitat
Ly des Entlastungsnetzwerks und Ausgangskapazitéten Coss sx der Hilfs-
schalter zu reduzieren. Dabei begrenzt der hohere Induktivitdtswert un-
terhalb des Sattigungsstroms I1x sat die Stromanstiegsgeschwindigkeit
(vgl. Abb. 4.32) und gegebenenfalls die Amplitude der Stromschwin-
gung mit Cogs sx. Allerdings wird das Kernmaterial dieser Bauteile zum
Erreichen der gewiinschten Stromabhéngigkeit der Induktivitdt bewusst
in die Sattigung getrieben und es sind hohe Kernverluste zu erwarten.
Die Verluste unter Sattigung des Kernmaterials und den repetitiven
Strompulsen des Resonanzstroms lassen sich nicht mit iiblichen Metho-
den zur Berechnung der Kernverluste, wie z.B. (4.44), beschreiben und
erfordern einen alternativen Berechnungsansatz.

Hierfiir ist es sinnvoll, die spezifischen Kernverluste E. pro Reso-
nanzstrompuls in Abhéngigkeit der Anderungsgeschwindigkeit

dB 1 dvr Uy
= .- ==X 4,122
i AdA
der magnetischen Flussdichte zu bestimmen. Diese ist proportional zur

Hilfsspannung U, des Entlastungsnetzwerks. Dann lassen sich die Kern-
verluste berechnen mit

PLx,core = fr‘/c Lo (if) .

1
Abb. 4.32: Prinzipielle Stromform eines Resonanzstroms in einem

Entlastungsnetzwerk ohne (links) und mit (rechts) sittigbarer Induk-
tivitdt L.
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S ORI

Abb. 4.33: Messschaltung zur Bestimmung der spezifischen Kern-
verluste F. einer sittigbaren Induktivitat.

DUT

Abb. 4.34: Auf die sdttigbare Induktivitat aufgebrachte Messwick-
lung mit No Windungen.

In (4.123) entspricht f, der Repetitionsrate der Resonanzstrompulse
und V, dem Kernvolumen.

Die spezifischen Kernverluste E. kénnen mit dem Messaufbau ge-
méf Abb. 4.33 bestimmt werden, mit dem sich der Resonanzstrom
eines Entlastungsnetzwerks (L, Cx), z.B. des SAZZ-Konverters, wie
folgt nachbilden lésst. Zu Beginn ist der Kondensator Cy entladen und
beide Schalter S sind gedffnet. Mit Schliefsen des Schalters S7 wird die
Hilfsspannung U, an den Schwingkreis angelegt und eine Stromschwin-
gung angeregt. Die Diode D; limitiert die Schwingungsdauer auf eine
Halbperiode. Die Schaltung kann durch Schlieffen des Schalters Sgis,
wodurch Cy entladen wird, in den Ausgangszustand zuriickgesetzt wer-
den. Bei bekannten Kerndimensionen V., A., I, konnen die spezifischen
Kernverluste pro Resonanzschwingung berechnet werden durch

1 pHG=1R)
E—y | B(t)dH .
c JH(0)

Die magnetische Feldstirke H(t) und die magnetische Flussdichte B(t)
konnen aus Messung des Resonanzstroms ix(t) und der in einer zu-
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Abb. 4.35: Spezifische Kernverluste des Ringkerns W498 aus Kern-
material VACUUMSCHMELZE VITROPERM 500 F in Abhéngig-
keit der Anderungsgeschwindigkeit der magnetischen Flussdichte.

sétzlich zur Wicklung der séttigbaren Induktivitdt auf den Kern aufge-
brachten Messwicklung induzierten Spannung us(t) (vel. Abb. 4.34)

bestimmt werden. Neio(t
() = Mibx®) 4.125

I

_ v 1
B) = 50 = Wi / s (t)dt

Die gemessene Hystereseschleife unter Séttigung des Kernmaterials VA-
CUUMSCHMELZE VITROPERM 500 F und dessen spezifischen Kern-
verluste F. sind in Abb. 4.35 in Abhéingigkeit der Anderungsgeschwin-
digkeit der magnetischen Flussdichte dargestellt.
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4.3 Modell der Kondensatoren

Bei Gleichspannungswandlern finden Kondensatoren Anwendung als
Energiespeicher und bei der Glattung von rippelbehafteten Spannun-
gen. Die Kapazitat

Q _ ff, DA @)
C=—===_- 4.127
U [ Eds

stellt ein Maf fiir die Fahigkeit des Kondensators dar, die elektrische
Ladung @ zu speichern. Im Kondensator stellt sich auf Grund der an-
gelegten Spannung U zwischen zwei leitfahigen Flichen A (Elektroden)
die elektrische Feldstirke E ein. Die auf den Elektroden vorliegende
Ladung +@ lésst sich durch Integration iiber die von der Elektrode
ausgehenden elektrischen Flussdichte D bestimmen. Dabei ist die Hohe
der Flussdichte D neben der Spannung U abhéngig von der Geometrie
der Anordnung und den Eigenschaften des Materials (Dielektrikum) im
Zwischenraum, im Wesentlichen von dessen Permittivitdt e. Die Per-
mittivitdt € = e.¢g = D / E beschreibt die Durchléssigkeit des Materials
fiir elektrische Felder. Ideale Dielektrika sind gute Isolatoren mit hoher
Durchbruchfeldstirke E. und hohem ¢, so dass ein hoher Kapazitéts-
wert pro Volumen erreicht wird (vgl. (4.127)).

Typisch ist der Aufbau eines Kondensators als Vielschichtkonden-
sator oder als Wickelkondensator (vgl. Abb. 4.36). Durch die abwech-
selnde Folge von diinnen, flichigen Elektroden und Dielektrikum lassen
sich kompakte Kondensatoren realisieren, da sich das elektrische Feld E
von den Elektroden aus nach zwei Seiten ausbreiten kann. Die Kapazi-

Vielschichtkondensator Wickelkondensator

Abb. 4.36: Bauformen von Kondensatoren.
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tat von Vielschicht- und Wickelkondensatoren ldsst sich ausgehend von
(4.127) unter Vernachldssigung von Randeffekten und unter Annahme
eines homogenen Dielektrikums vereinfacht berechnen iiber

O =
d

wobei A die Gesamtflache einer Elektrode bezeichnet und dgq die Dicke
des Dielektrikums. Wird durch Anlegen einer duferen Spannung U La-
dung dg auf den Kondensator gebracht, dann ist der Energiezuwachs
dWe = Udg = %qdq proportional zur bewegten Ladung. Die gesamte
im Kondensator gespeicherte Energie lasst sich durch Integration der
momentanen Ladung bestimmen,

1 (@ §
Wcza/ qdq:%:%QU2:%CU2~
0

Die Energiedichte, der Quotient zwischen W und Volumen Vi, d.h.
die Energiedichte, ist eine wichtige Kenngrofe zur Beurteilung der Leis-
tungsfahigkeit einer Kondensatortechnologie.

4.3.1 Einteilung anhand des Dielektrikums

Neben der oben dargestellten Eignung als Energiespeicher fiir Wq wer-
den weitere Anforderungen an einen Kondensator gestellt. Dies sind un-
ter anderem die elektrischen Spezifikation wie Spannungsfestigkeit Uy
oder die Strombelastbarkeit, die Lebensdauer, die Robustheit gegen-
iiber Umwelteinfliissen wie Temperatur oder mechanischer Beanspru-
chung und das Verhalten im Fehlerfall. Weitere wichtige Kriterien sind
Energiedichte und Kosten.

Wie in Tab. 2.3 aufgefiihrt ist, sind fiir die in Kapitel 2 vorgestellten
Gleichspannungswandler-Topologien bei einer maximalen Betriebsspan-
nung von Upax = 450V und einem maximalen Strom von I, = 45 A
Kapazitétswerte im Bereich von etwa 1 uF bis 100 uF und einer Span-
nungsfestigkeit von U, = 450V erforderlich. Der maximale Stromeffek-
tivwert betriigt =25 A (kaskadierter Tiefsetz-Hochsetzsteller) oder dar-
tiber (CF-ZVS-M-Konverter). Hinsichtlich Kapazitidtswert und Span-
nungsfestigkeit prinzipiell geeignete Kondensatoren sind Keramikkon-
densatoren, Folienkondensatoren oder Aluminium-Elektrolytkondensa-
toren (vgl. Abb. 4.37).
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Abb. 4.37: Klassifizierung von Kondensatoren nach [128§].

Neben der Kapazitéit, Spannungsfestigkeit und relativen Dielektri-
zitétszahl e, des Dielektrikums wird das Bauvolumen von Kondensa-
toren bestimmt durch den zuldssigen Rippelstrom und die geforderte
Lebensdauer. In [129] werden die hohere Lebensdauer, die hohe Strom-
belastbarkeit, die niedrigen Verluste und die Robustheit als Vorteile
von Folienkondensatoren gegeniiber Elektrolytkondensatoren identifi-
ziert. Keramikkondensatoren weisen wie Folienkondensatoren eine lan-
ge Lebensdauer auf, sind jedoch wegen der Sprodigkeit der Keramik
anféllig gegeniiber mechanischer Beanspruchung. Durch kontinuierliche
Verfeinerung der Kontaktierung (gefederte Anschlussdriahte oder flexi-
ble Anschlussflichen, FlexiCap) und der Aufbautechnik (Open-Mode-
Kondensatoren) lassen sich heute jedoch zuverldssige Keramikkonden-
satoren hoher Baugrofie und Kapazitit realisieren [128] beziehungsweise
ein Kurzschluss im Fehlerfall verhindern [130].

Keramik-Kondensatoren

Keramikkondensatoren lassen sich geméft der Eigenschaften ihrer Di-
elektrika in drei Anwendungsklassen einteilen [131]:

» Klasse I, Dielektrika mit niedrigem Verlustfaktor 6 und hoher
Temperatur- und Spannungsstabilitéit. Ublich sind Dielektrika auf
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Basis von Rutil (TiO3) oder CaTiOs3, die eine geringe Dielektrizi-
tatszahl e, aufweisen. Die Klasse beinhaltet Dielektrika nach COG
bzw. NPO Spezifikation, die einen Temperaturkoeffizienten von
0 ppm/°C aufweisen.

Klasse 11, Dielektrika mit mittlerer bis hoher Temperaturabhan-
gigkeit, jedoch hohem e¢,; meist auf Basis des ferroelektrischen
Bariumtitanats (BaTiOg3). Die Klasse beinhaltet Dielektrika nach
der X7R Spezifikation. Ein wesentlicher Nachteil beim Einsatz in
Gleichspannungswandlern ist die stark ausgepréigte Spannungsab-
héngigkeit der Dielektrizitédtszahl von Mittelwert Upc der Span-
nung am Kondensator [132], die zu einer Reduktion der Kapazi-
tat fithrt. Messungen, die fiir X7R-Keramikkondensatoren unter-
schiedlicher Hersteller durchgefiihrt wurden zeigt Abb. 4.38.

Klasse III, so genannte Sperrschichtkondensatoren sehr hoher
Kapazitat, die aus Kornern mit leitfahigem, keramischem Kern
hergestellt werden, die mit einer diinnen Schicht Dielektrikum
iiberzogen sind. Wegen der geringen Spannungsfestigkeit <25V
sind diese ungeeignet fiir den Einsatz bei hohen Spannungen.

Typische Materialeigenschaften der Keramiken sind in Tab. 4.14 aufge-

fihrt.

Diese lassen sich durch die Grofe der Keramikkorner und Dotie-

rung mit Fremdatomen in einem weiten Bereich variieren. Der Aufbau
erfolgt in der Regel als Vielschichtkondensator.

Tab. 4.14: Eigenschaften iiblicher Keramik- und Folien-Dielektrika.

Material Klasse €r E. da AC/C  AC/C

- V/pum % wg. T wg. Upc

Keramik [130]

TiO2 CO0G, NPO 10-100 - <0.0015 ~0% ~0%
BaTiOs; XT7R 1000-4000 - <0.0250 +15% ~ 80%
Folie [133, 134]

PP MKP, MFP 2.2 640  <0.02 +2% ~0%
PET MKT, MFT 3.3 570  <0.50 +6% ~0%
PEN MKN 3.2 550  <0.15 +2% ~0%
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Abb. 4.38: Spannungsabhéngigkeit des X7R-Dielektrikums. Gemes-
sen fiir die Keramikkondensatoren Holystone 560 nF, 500V, 2220 (I),
Murata 220 nF, 630V, 2220 (II) und Syfer 560 nF, 500V, 2220 (II).

Folien-Kondensatoren

Folienkondensatoren werden als Vielschicht- oder Wickelkondensatoren
hergestellt. Als Dielektrika dienen diinne Kunststofffolien, meist aus Po-
lypropylen (PP), Polyester (PET) oder Polyethylennaphthalat (PEN).
Elektrische Eigenschaften dieser Materialien sind in Tab. 4.14 aufge-
fithrt. Im Vergleich zu den keramischen Werkstoffen weisen diese eine
niedrige Dielektrizitdtszahl €. auf, zeichnen sich jedoch durch eine hohe
Durchbruchfeldstérke F. und eine gute Temperatur- und Spannungs-
stabilitéat aus. Polypropylen ist wegen der hochsten Durchbruchfeldstér-
ke, dem geringen Verlustfaktor § und den guten Eigenschaften beziig-
lich Selbstheilung die beste Wahl unter den eingangs genannten Kunst-
stoffen [133]. Ubliche Betriebsfeldstirken Eq von im Automobilbereich
eingesetzten PP-Kondensatoren sind 160 V/pum (Vielschichtkondensa-
toren) und 280 V/um (Wickelkondensatoren) [129].

Die Elektroden von Folienkondensatoren werden entweder durch
Schichtung der Kunststofffolien mit diinnen Metallfolien oder durch di-
rektes Metallisieren der Oberfliche der Kunststofffolien hergestellt. Die
letzte Methode bietet den Vorteil, dass bei einem Uberschlag durch das
Dielektrikum, z.B. in Folge einer Verunreinigung oder anderer Schwach-
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stellen im Dielektrikum, die diinne Metallisierung in Folge der Ener-
gie des Lichtbogens lokal verdampft und kein Kurzschluss-Zustand ver-
bleibt (Selbstheilung) [135].

4.3.2 Bauvolumen

Das Bauvolumen von Vielschichtkondensatoren oder Wickelkondensa-
toren mit Aufbau wie in Abb. 4.36 dargestellt, ldsst sich iiber

Vo = (A+ Ap) - (Ni(dg + de) + dy)

abschétzen. Dabei ist A die Gesamtfliche der Elektroden, A, ein fiir
die Kapazitétsbildung ungenutzter Flédchenanteil auf Grund einer span-
nungsfesten Terminierung und/oder des den Kondensator umgebenden
Gehéuses, N; die Anzahl der Folienlagen oder Schichten, dq die Dicke
des Dielektrikums, d. die Dicke der Elektroden, und d, der fiir die Ka-
pazititsbildung ungenutzte Anteil an der Gesamtdicke. Bei Wickelkon-
densatoren ist N} = 1 und A grofs, bei Vielschichtkondensatoren liegen
entgegengesetzte Verhéltnisse vor. Abhingig vom Herstellungsprozess
und der Strombelastbarkeit des Kondensators ist eine Mindestdicke fiir
d. erforderlich, so dass d. im allgemeinen Fall nicht vernachléssigt wer-

den kann. Die Dicke
dg = = 4.131
d Ey

des Dielektrikums wird bestimmt durch die Spannungsfestigkeit U, des
Kondensators und die Betriebsfeldstirke Eq < E.. Auflésen von (4.128)
nach A und Einsetzen in (4.130) liefert

Nl 2 Nlde + dp N]
Ve = CU; + ———2.0Uy +Ap | = Upn+ Nide +d
C GrGOEg n T ereoly + Ap Eq + Nide + dp
= k-CU? + k2-CU, + ks - Un + ks
Energie- Elektroden- Gehéuse und

Speicherung Aufbau Terminierung 4.132

Das Gesamtvolumen Vi setzt sich demnach aus einem fiir die eigent-
liche Energiespeicherung genutzten Volumenanteil und durch den Auf-
bau bedingte zusétzliche Anteile zusammen. Fiir unterschiedliche Tech-
nologien und Baureihen kénnen die Konstanten ki bis k4 durch eine
Least-Mean-Square-Approximation bestimmt werden.
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Abb. 4.39: Approximation des Volumens, Baureihe EPCOS B32776.

Tab. 4.15: Parameter fiir die Approximation des Volumens von
Keramik- und Folienkondensatoren unterschiedlicher Baureihen.

Dielektrikum Hersteller Serie k1 ko ks k4

em®/VAs cm®/As cm®/V  cm®
Folie

PP EPCOS B32674 1.470 5632 0.007 1.23

PP EPCOS  B32776 0.208 1927 0.003 4.25

PP KEMET C4AT 6.274 4540 0.011 1.44

Keramik

CoG Syfer Standard 0 4848 0 0.11

X7R@25°C,0V  Syfer Standard 0.436 253 0 0

X7R@85°C,U, Syfer Standard 3.661 2127 0 0

Abb. 4.39 zeigt beispielhaft die Approximation des Volumens der
Kondensator-Baureihe EPCOS B32776 durch (4.132). Die ermittelten
Parameter kq bis k4 sind in Tab. 4.15 aufgefiihrt. Ebenfalls finden sich
in der Tabelle Angaben fiir weitere Folien- und Keramikkondensator-
Baureihen. Wie der in Abb. 4.40 dargestellte Vergleich zeigt, weisen
die X7R-~Keramikkondensatoren bezogen auf ihre Nennkapazitét das ge-
ringste Volumen auf. Jedoch sind Folienkondensatoren bei Beriicksichti-
gung der ausgepragten Nichtlinearitat der X7R-Keramik vorteilhafter -
ebenfalls wegen der geringeren Kosten und der héheren Zuverlissigkeit.
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Abb. 4.40: Bauvolumen von Kondensatoren bei U, = 500V in
Abhangigkeit der Kapazitit. Folien-Kondensatoren: KEMET MKP
C4AT (I), EPCOS MKP B32674 (II), EPCOS MKP B32776 (III),
Keramik-Kondensatoren: Syfer C0G (IV), Syfer X7TR @ U =0V,
T =25°C (Va) und Syfer XTR Q U = U,, T = 85°C (VDb).

4.3.3 Verluste

Die Verluste eines Kondensators lassen sich aus dem &quivalenten Se-
rienwiderstand (Equivalent Series Resistance, ESR) und dem Effektiv-
wert I rms des Kondensatorstroms bestimmen,

P=ESR-12 ., -

Durch den ESR werden sowohl die ohmschen Verluste in den Elektro-
den und die Verluste durch den Leckstrom des Dielektrikums als auch
die dielektrischen Verluste auf Grund der Umpolung des Dielektrikums
modelliert. Zum Verlustwinkel §, der Winkeldifferenz zwischen der rea-
len und der idealen Phasenverschiebung von 90° zwischen Strom und
Spannung am Kondensator, besteht der Zusammenhang

pon = 0
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wobei
tand = tand, + tands +tandg =

|

= A tandy .
wRPC+wRC+ an dgq

In (4.135) bezeichnet Ry den ohmschen Serienwiderstand durch den
die Leitverluste beschrieben werden, R, einen Parallelwiderstand auf
Grund des endlichen spezifischen Widerstands des Dielektrikums, der
die Verluste durch den Leckstrom modelliert und é4 den Verlustfaktor
des Dielektrikums.

Die Verluste durch ¢, spielen in der Regel eine untergeordnete Rol-
le, da die fiir Kondensatoren eingesetzten Dielektrika sehr hohe Isola-
tionswiderstdnde aufweisen. Bei fiir Zwischenkreiskondensatoren iibli-
chen Kapazitatswerten und Betriebsfrequenzen < 100kHz iiberwiegen
die Verluste aufgrund o5 [134].

4.3.4 Beziehung zwischen Baugroéfie und Verlusten

Die Verluste der Kondensatoren des kaskadierten Tiefsetz-Hochsetz-
stellers und des CF-ZVS-M-Konverters sind um ein Vielfaches gerin-
ger als die Verluste der magnetischen Komponenten und der Halbleiter.
Aus diesem Grund ist die Sensitivitdt der Effizienz n gegeniiber einer
Anderung der Leistungsdichte p des Wandlers gering, also beispielswei-
se gegeniiber einer Erh6hung des Kondensatorvolumens V¢ mit der sich
bei gleicher Kapazitidt ein niedriger ESR und eine hohere Effizienz 7
erreichen liefe.

Fiir die untersuchten Wandler-Topologien kann daher auf die Herlei-
tung einer Beziehung P (Vi) und die Beriicksichtigung dieser bei einer
Optimierung des Wandlers auf Effizienz oder Leistungsdichte verzichtet
werden. Vielmehr kann angenommen werden, dass das Kondensator-
Volumen ausschlieflich durch die, wegen einer zuléssigen Welligkeit er-
forderliche Mindestkapazitédt bestimmt wird oder durch ein, wegen des
maximal zuldssigen Rippelstroms des Kondensators aus thermischen
Griinden erforderliches Mindestvolumen.
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4.4 Thermisches Modell

Fiir die Entwarmung der Komponenten einer leistungselektronischen
Baugruppe ist eine geeignete Kiihleinrichtung meist unerlésslich. Aus-
nahmen koénnen hocheffiziente Wandler geringer Ausgangsleistung dar-
stellen, bei denen die Warmeabgabe an die Umgebung auf Grund von
Konvektion oder Abstrahlung auch ohne gesonderten Wirmetauscher
oder forcierte Kithlung gewéihrleistet ist. Bei den im Rahmen der Arbeit
diskutierten Wandlern mit einer Gesamtleistung von 70 kW entstehen
selbst bei einer Effizienz von 99% Verluste in der Hohe von 707 W, so
dass eine forcierte Kithlung vorzusehen ist, damit die zuléssige Betriebs-
temperatur der Komponenten bzw. die maximale Sperrschichttempera-
tur 7j nicht {iberschritten wird. Geeignete Modelle sind erforderlich, um
die Kiihleinrichtung zu dimensionieren und auch um die Leistungsdich-
te und die Effizienz des Wandlers rechnerisch zu bestimmen; dies, weil
die Verluste wegen ihrer Temperaturabhingigkeit gekoppelt sind an die
Ausfiihrung des Kiihlers und weil das Bauvolumen des Kiihlers mit in
die erreichbare Leistungsdichte einfliefst.

Bei Hybrid- und Brennstoffzellenfahrzeugen ist eine Fliissigkeitskiih-
lung der leistungselektronischen Baugruppen iiblich, wobei ein beste-
hender Kiihlkreislauf des Fahrzeugs genutzt wird [12]; beispielsweise
der Kiihlkreislauf des Verbrennungsmotors oder der Brennstoffzelle mit-
samt Hilfsaggregaten [26]. Als Kiithlmedium fungiert Wasser bei einer
Temperatur von 85-90°C [136, 137]. Ein typisches thermisches Modell
eines fliissigkeitsgekiihlten Gleichspannungswandlers ist in Abb. 4.41
dargestellt. Die wichtigsten Wéarmequellen sind die n Halbleiter mit
Verlustleistungen Ps oq,; und die Spule mit Verlustleistung F,, die auf
einem Fliissigkeitskiihler befestigt sind. Die Sperrschichttemperatur der
Halbleiter und die Kerntemperatur der Spule lassen sich mit Hilfe der
thermischen Widerstédnde bestimmen, die anhingig sind von den ein-
gesetzten Materialien und der Geometrie des Aufbaus und im Folgen-
den abgeleitet werden. Zur Vereinfachung der Rechnung wird soweit
moglich auf eine Beschreibung der dynamischen Vorgénge verzichtet,
d.h. die Wirmekapazititen werden vernachlissigt®. Die Annahme ei-
ner konstanten Oberflaichentemperatur 7}, des Kiihlers erméglicht eine
unabhéngige Betrachtung der Einzelkomponenten.

4 Eine Ausnahme stellen die thermischen Widerstinde Rip,w—r und Ry ¢—; dar,
durch welche die dynamischen Vorgidnge und die Warmeiibertragung im Kiithlmedi-
um des Fliissigkeitskiihlers beschrieben werden (vgl. Abschnitt 4.4.2).
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Abb. 4.41: Thermisches Ersatzschaltbild des Wandlers mit n Halb-
leitern und einer Spule, befestigt auf einem Fliissigkeitskiihler. Die
Temperatur des Kiihlmediums am Einlass des Kiihlers ist 7;.

4.4.1 Anbindung der Halbleiter an den Kiihler

Auf die Befestigung der Halbleiter auf dem Kiihler wurde bereits in Ab-
schnitt 4.1.3 eingegangen. Wie in Abb. 4.5 dargestellt, sorgt ein War-
meleitmaterial (Thermal Interface Material, TIM) fiir die thermische
Anbindung der Halbleiter an den Kiihlkérper und fiir die elektrische
Isolation gegeniiber dem Kiihlkérper. Somit entspricht die Temperatur-
differenz ATj_}, zwischen Sperrschichttemperatur Tj und Oberfléchen-
temperatur Tj, des Kiihlers geméff Abb. 4.41 der Summe der Tempe-
raturabfille am thermischen Widerstand Ry j—c zwischen Sperrschicht
und Gehéuse des Halbleiters und dem thermischen Widerstand Rp c—n
zwischen Gehduse und Kiihleroberfliche bedingt durch das Wérmeleit-
material.

Der thermische Widerstand des Warmeleitmaterials

Ripeon — driv _ drim

ArivApp ATiM fpkg Asi
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ist abhéngig von der Dicke drry, der Wéarmeleitfahigkeit Appyy und
der zur Wérmeleitung genutzten und zur Chipfliche proportionalen
Fliache der Grundplatte des Gehduses Agp. Handelsiibliche elektrisch
isolierende Wérmeleitmaterialien mit Spannungsfestigkeit >1kV sind
als Folie ausgefiihrt und weisen eine typische Wéarmeleitfihigkeit von
Armv ~ 1.3 W/mK und eine typische Dicke von driy &~ 0.2 mm auf.

Aufbaubedingt ist die Chipfliche Ag; immer kleiner als die Fli-
che der Grundplatte oder anderer Materialschichten, wie beispielsweise
jener der Verlotung. Dies hat zur Folge, dass sich der Warmestrom
vom Chip aus nicht nur in Richtung der Flichennormalen der Chip-
Unterseite ausbreitet, sondern auch zur Seite hin. Diese Warmesprei-
zung hat zur Folge, dass der thermische Widerstand Ry, —n zwischen
Sperrschicht und Geh&use nicht mehr die Proportionalitit Ry, ~ 1/Ag;
aufweist. In [138] wird vorgeschlagen, den Effekt der Warmespreizung
durch einen Korrektur-Faktor o zu berticksichtigen, wobei

Asi \ ¢
Rth,.]'—c = Rth,j—c,ref . ( S ) .

1mm?

Der Referenzwiderstand Rip j—c,ref ist abhéingig vom Herstellungspro-
zess des Gehéduses einschlieflich der Schichtfolge zwischen Chip und

< S I
e =)} o [
i 1 f 1

Thermischer Widerstand Ry, j.c (K/W)
o
)

(=]
1

0 100 200 300
Silizum-Fliche Ag; (mm?)

Abb. 4.42: Thermischer Widerstand von MOSFETs und IGBTs im
T0O-220, TO-247 oder TO-264 Gehause als Funktion der Chipflache.
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Grundplatte des Bauteils. Fiir die in Tab. 4.2 aufgelisteten MOSFETs
und die in Tab. 2.1 aufgelisteten IGBTs im TO-220, TO-247 oder TO-
264 Gehause gilt approximativ

A . —0.88
Rinjc = 9.85 K/W- ( 5 ) 4.138

1mm?2

mit o = 0.88 identisch zu [138]. Gleichung (4.138) basiert auf der Aus-
wertung der in Abb. 4.42 dargestellten, von den Herstellern spezifi-
zierten thermischen Widerstdnde und der Chipflache.

4.4.2 Fliissigkeitskiihler

Die Struktur eines Fliissigkeitskiihlers ist in Abb. 4.43 dargestellt. In
die bgp = Nisg breite Aluminium-Platte sind Ny Bohrungen im Ab-
stand sp eingebracht, die vom Kiihlmedium - hier Wasser - durchflossen
werden. Die Bohrungen weisen einen Durchmesser von d; auf, die Hohe
des Kiihlers ist hcp und die Léange Icp. Zur vereinfachten Berechnung
werden folgende Annahmen getroffen. Der gesamte Massenstrom

me s = Ny

teilt sich gleichméfig auf die Bohrungen auf. Die Gesamtverluste Pogs s
des Wandlers werden dem Kiihler homogen verteilt iber die Oberfliche
Acp zugefiihrt. Die Warmestromdichte an der Kiihleroberfliche betragt

q: Ploss,E o -Ploss,E )

Acp  beplep

Wegen der guten Warmeleitfahigkeit des Aluminiums und dem gerin-
gen Abstand s; der Bohrungen wird weiterhin eine homogene Oberfléa-
chentemperatur Top des Kiihlers angenommen. Diese Annahme kann

Abb. 4.43: Vereinfachtes Modell eines Fliissigkeitskiihlers.
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anhand der in Abb. 4.46 dargestellen Simulation verifiziert werden.
Zuséatzlich wird vereinfachend angenommen, dass die Verlustleistung
Pioss,z ausschlieflich vom Fluid abgefiihrt wird, d.h. jegliche weitere
Wirmeabfuhr durch Abstrahlung, Konvektion oder andere Warmelei-
tungsmechanismen wird zu Null gesetzt, so dass die im Folgenden be-
rechnete Temperaturdifferenz AT}, _; zwischen Einlasstemperatur 7; des
Kiithlmediums und der Oberflichentemperatur Tj, des Kiihlers einen
oberen Grenzwert darstellt.

Unter diesen Annahmen betrégt die Temperaturdifferenz zwischen
Einlass- und Auslasstemperatur T, des Kiihlmediums

AT, =T, T, = Doz

Mg xCp.f

und ist vom Massenstrom 7i2¢ und der spezifischen Warmekapazitét c;,
des Kiihlmediums abhéngig. Aus (4.141) ist ersichtlich, dass die Tem-
peratur des Kiihlmediums iiber die Lange [cp der Bohrung variiert.
Weiterhin stellt sich auf Grund der Stromungscharakteristik (etwa tur-
bulente Rohrstrémung mit laminarer Unterschicht an der Wandung)
eine iiber den Durchmesser der Bohrung hin zur Wandung ansteigende
Temperatur ein. Da die Materialparameter wie ¢, ¢, die Wéarmeleitfahig-
keit A¢, die dynamische Viskositét 7y oder die Dichte py im Allgemeinen
temperaturabhéngige Gréfsen sind, muss eine geeignete mittlere Tempe-
ratur zur Bestimmung dieser Parameter gewdhlt werden. Hierfiir wird
das arithmetische Mittel

Th=Ti+ ATp s =T+ 3To

zwischen T} und T, angenommen®.

Eine mit konstanter Geschwindigkeit

- prAy mped?

in die Bohrung einstrémende Fliissigkeit wird in Wandn&he durch Rei-
bung verzogert, so dass sich iiber den Querschnitt ein inhomogenes Ge-
schwindigkeitsprofil einstellt, das den Wiarmeiibergang zwischen Fluid
und Kiihler mafigeblich beeinflusst. Grundsétzlich sind die bei hohe-
ren Stromungsgeschwindigkeiten auftretenden Turbulenzen foérderlich

5 Genauere Losungen lassen sich mit dem logarithmischen Mittel der Tempera-
turdifferenzen zwischen Wand- und Fluidtemperatur am Einlass und Auslass des
Kanals bestimmen [139].
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fiir den Warmeaustausch. Ob eine turbulente oder laminare Stromung
vorliegt kann anhand der Reynolds-Zahl

Re — vopLo _ vipids

n Ul

entschieden werden, die den Einfluss der Reibungs- und Tragheitskraf-
te auf das Stromungsfeld kennzeichnet. In (4.144) bezeichnet vy eine
charakteristische Geschwindigkeit und Lg eine charakteristische Lénge.
Fiir Re < 2300 ist die Stromung laminar und oberhalb von Re = 4000
turbulent [139]. In der Literatur finden sich fiir beide Félle Gleichungen
zur Berechnung der Nufelt-Zahl

Mu= 52

die den Zusammenhang zum Wirmeiibergangskoeffizienten o der An-
ordnung herstellt. Es gilt bei angenommener homogener Wandtempe-
ratur Ty des Kanals mit rundem Querschnitt und Durchmesser d; fiir
eine laminare Strémung

a0\ 372
Nujar, = \/ 3.6573 + 0.6443 Pr (Re- t) : 4.146

lcp

fiir eine turbulente Strémung

_ (¢/8)RePr ( di )2/3
Netwurt = +12.7,/C/8(P*? — 1) ll ier

und im Ubergangsbereich per linearer Interpolation [140]

Nu%(l_’y)'Nulam‘ +7'Nuturb
Re=2300 Re=104
4.148
L Be—2300
T 00

In (4.146) und (4.147) bezeichnet Pr die dimensionslose Prandtl-Zahl

pr e

in der die Materialeigenschaften des Fluids zusammengefasst sind und

(= ———

(0.781n Re — 1.5)°
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den Widerstandsbeiwert. Fiir die weiteren Berechnungen ist es aus Griin-
den der Symmetrie der Anordnung ausreichend, einen s; breiten Ab-
schnitt des Kiihlers zu betrachten, dessen Anteil an der Kiihleroberfla-
che Acp et = silcp betragt. Mit (4.145) folgt als Temperaturdifferenz
zwischen Temperatur 73, an der Wand des Kanals und der mittleren
Temperatur Tt des Kiihlmediums im Kanal

G- Acpef G- silcp st
ATy ¢ =Ty —Tj = off _ - . (4151
f f a- Ay Nu ¢ ] Num¢
-mdylcp

t

In einem letzten Schritt muss die Temperaturerh6hung zwischen Wand
des Kanals und Oberflédche des Kiihlers bestimmt werden. Entsprechend
dem Flachenanteil an der Kiihleroberfliche wird pro Kanal der Anteil
G- Acp e der Gesamtverlustleistung abgefiihrt und die Temperaturdif-
ferenz betragt

! il
ATy = Th — Toy = GAcp o - — o = LRl 4152

AALACP off AAl

Dabei entspricht Ip . dem vom Wérmestrom im Metall des Kiihlers ef-
fektiv zuriickgelegten Weg. Dieser kann wie in Abb. 4.44 veranschau-
licht durch Mittelung der kiirzesten Distanz

hep\® d
(o) = far+ (52) -

zwischen Kanal und einem Punkt auf der Kiihleroberflache per Integra-

4
USR] -

f [—) 1 T

S~ >\®

i O\ i Ip(x) N hep

| T i
Symmetrie - i*dt
Therm. Isolation St

Abb. 4.44: Geometrie zur Berechnung der effektiven Weglénge lp o#
des Warmestroms im Metall des Kiihlers.
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tion approximativ bestimmt werden mit
2 [
lP,eff = */ lp(x)dx =
St Jx=0

}ﬁf’(\/ﬁi+gsln(fhs+\/ﬁsi)>?,

wobei fps = st/hcp. Bei einer fiir die in Abb. 4.46 dargestellte Geome-
trie durchgefiihrten Simulation unter Annahme einer konstanten Ober-
flichentemperatur ist der relative Fehler zur analytischen Berechnung
von AT} _y kleiner als 3%. Mit den oben bestimmten Temperaturdif-
ferenzen resultiert als thermischer Widerstand des Fliissigkeitskiihlers

ATy o + ATy_s + AT_;
Ruppy = v ™ e e 4.155

Ploss,E

In Abb. 4.45 ist der berechnete thermische Widerstand eines Was-
serkiihlers mit quadratischer Oberfliche Acp (bep = lcp) fiir unter-
schiedliche Werte des Massenflusses ¢ dargestellt. Gebréuchlich sind
Werte im Bereich von 3001/min [141, 137]. Als Ausmafe des Kiih-
lers wurden hcp = 4mm, di = 2mm und s; = 6 mm angenommen, um
einen moglichst flachen und somit kompakten Aufbau zu erreichen. Die

o 010TTY — = 100Vh

S —\ —-— 200 h

2 oed | N —— 300 h

z
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= 04 ! ! | .
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Abb. 4.45: Thermischer Widerstand R¢nh n—t eines quadratischen

Flissigkeitskiihlers (Icp = bep) als Funktion der Oberfliche Acp und
des Massenflusses 7.
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4.4. THERMISCHES MODELL
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Abb. 4.46: Finite Elemente Simulation eines Kiihlerquerschnitts mit
hcp = 4mm, dy = 2mm, s; = 6mm und ¢ = 4-10* W/m?. Tempe-
raturverteilung (a)) und Betrag des Warmeflusses im Kiihler (a)).
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Materialparameter von Wasser und Aluminium finden sich in Tab. 4.16.
Fiir einen beispielhaften Wirmestrom von ¢ = 4 W/cm? und einer Léin-
ge von [cp = 10 mm ergeben sich Pr= 1.98, Re = 5568, Nu = 28 sowie
ATy _w = 04K, ATy = 4.05K und AT;_; = 0.1K, entsprechend ei-
ner Gesamt-Temperaturerh6hung von ATy, _; = 4.55 K. Diese Rechener-
gebnisse sind in guter Ubereinstimmung mit einer in Fluent IcePak 4.0
durchgefiihrten Finite-Elemente-Simulationen, durch die eine Tempera-
turerhohung von ATy _; = 4.02K ermittelt wurde (vgl. Abb. 4.47).

Bei einen Gleichspannungswandler mit einer Effizienz von 98%, die
bei einer Nennleistung von Py, = 12kW erreicht wird, entstehen Ver-
luste in der Hohe von Pogs s = (1/7 — 1) Ppax ~ 250 W und die von den
verlustbehafteten Komponenten auf dem Kiihler beanspruchte Fléche
liegt im Bereich von Acp ~ 100 cm? — beispielsweise Acp = 180 cm? bei
dem in Abschnitt 5.4 vorgestellten Prototyp des CF-ZVS-M-Konverters.
Aus Abb. 4.45 ist ersichtlich, dass der gewéhlte flache Aufbau des Kiih-
lers wegen der geringen Temperaturerhdhung ATy_; = Rinh—iPloss,s
gut geeignet ist fiir die Entwarmung eines derartigen Wandlers.

Tab. 4.16: Materialparameter von Aluminium und Wasser bei 90°C.

Grofse Einheit ~ Aluminium  Wasser
Dichte p kg/m? 2700 968
Wirmeleitfahigkeit A W/m-K 160 0.674
Spezifische Warmekapazitit ¢,  J/kgK 900 4205
Dynamische Viskositat n mPa-s 0.32
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4.4, THERMISCHES MODELL

Temperature
C

94.0
.: 93'5

93.0

925

92.0

91.5

91.0

905

Abb. 4.47: Finite-Elemente Simulation eines Wasserkiihlers mit
bcp = s¢ = 6mm, dy = 2mm, hcp = 2mm bei einem Massenflusses
von rs = 3001/h und einem Wirmestrom von ¢ = 4 W/cm?, der an
Oberseite in den Kiihlerabschnitt eingetragen wird.
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4.5 CF-ZVS-M-Konverter im Vergleich

4.5.1 Vergleich des Wirkungsgrads

Unter Beriicksichtigung der in den vorangegangen Abschnitten vorge-
stellten Verlustmodelle berechnet sich der Wirkungsgrad der in Kapi-
tel 2 vorgestellten Wandler-Konzepte mit

Py P
== = . -4.156
K Pl P2+PS,cond+PS,sw+PL+PLX

In (4.156) entspricht Ps cona der Summe der Leitverluste aller Halbleiter
einschliefslich der Hilfsschalter, Ps s der Summe aller frequenzabhéngi-
gen Verluste der Halbleiter, P, den Verlusten der Spule L und Ppy den
Verlusten in den Resonanzinduktivitdten der Entlastungsnetzwerke.

Wie gezeigt wurde, spielt die eingesetzte Halbleiter-Technologie und
dabei besonders der spezifische Leitwiderstand R]’SS( on)? eine mafsgebli-
che Rolle bei der Hohe der zu erwartenden Verluste. Ebenso sind diese
von der Chipflache Ag;(S;) der Schalter S; abhéngig. Die Halbleiterkos-
ten sind bei gleicher Halbleitertechnologie anndhernd proportional zur
Chipflache. Es ist daher sinnvoll, einen Vergleich von unterschiedlicher
Wandler-Konzepten, die sich in der Anzahl der Halbleiter unterschei-
den, auf Basis der gleichen Gesamt-Chipfliche Ag;s durchzufiihren.
In der Regel weisen die Halbleiter eines Wandlers wegen der unter-
schiedlichen Strombelastung eine unterschiedliche Chipflache Ag; auf.
Die Bestimmung des optimalen Werts von Ag;; unterliegt technolo-
gischen Einschrankungen (zuldssige maximale Sperrschichttemperatur)
und weiteren Anforderungen (geforderte Effizienz oder minimale Kos-
ten). Eine Auslegung der Halbleiter kann anhand des in Abb. 4.48
dargestellten iterativen Verfahrens erfolgen. Hierzu werden ausgehend
von Initialwerten fiir Ag;(.S;) in einem ersten Schritt die Halbleiterver-
luste und die resultierende Sperrschichttemperatur in Abhéngigkeit der
Chipflache und fiir mehrere Arbeitspunkten o bestimmt. Wird die zu-
lassige Sperrschichttemperatur eines Halbleiters iiberschritten, ist eine
groflere Chipflache erforderlich; es erfolgt eine Vergroferung der Fliache
um den Faktor ka = Af;/Asi = 1.25%.

Je nach Anforderung kann zusétzlich zum thermischen Design ei-
ne weitere Optimierung erfolgen, um die Halbleiterverluste soweit zu
reduzieren bis ein geforderter Wirkungsgrad n.q oder der maximale
Wirkungsgrad nmax erreicht wird. Hierzu wird pro Iterationsschritt des
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Verfahrens die Chipfléche jenes Schalters erhoht, die zur grofitmdoglichen
Verbesserung An des Wirkungsgrads fiihrt. Unabhéngig von der Forde-
rung 7yeq wird fiir die Nennarbeitspunkte o des Wandlers der Gradient

Vn(o) =" Ano) = > n(o, A%) — (0, As;)

ermittelt. Fiir Vn(o) < 0 ist trotz Vergroferung der Chipfliche kei-
ne weitere Verbesserung des mittleren Wirkungsgrads mehr erreich-
bar. Das Verfahren wird abgebrochen und liefert die maximale Effizienz
Tmax- Die Existenz einer maximalen Effizienz ny,.x ist begriindet durch
die mit der Chipfliche ansteigenden frequenzabhéngigen Verluste.

| Bestimmung der Initialwerte Ag;(S) |

Pg(0)

Berechnung der Sperrschichttemp. Ti(S1.0) |

Erhohung von
Ag;(S;), wenn
Tj(Si) > Yﬁ,max

Thermisches Design

| Berechnung der Verluste Pg(0) |<—
¥
| Berechnung der Sperrschichttemp. Ti(S3.0) |

| Berechne Gradient des Wirkungsgrads V 7(0) |

@ i @

ja
| Erh6hung von Ag;(S;) mit An(S;) maximal l—

Optierung auf Effizienz

Abb. 4.48: Algorithmus zur Bestimmung der optimalen Chipfléchen.
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Tab. 4.17: Gewichtsfaktoren zur Berechnung des Anteils der Chip-
fliche eines Halbleiters an der Gesamt-Chipflache.

Topology YS1,7YS3 YS2,7Ys4 Ysx,i YDx,i
ARCP 20.6% 20.6% 24%  0.1%
CF-ZVS-M 28.6% 21.4% - -

SAZZ 20.2% 20.2% 3.3% 0.8%

ZCT-QZVT  13.3% 13.3%  11.7% -

Der Anteil des i-ten Halbleiters an der Gesamt-Chipflaiche kann
ebenfalls mit Gewichtsfaktoren

Asi,i :
Vi = ﬁ wobei Z’yi =1

angegeben werden. Die Gewichtsfaktoren der in Kapitel 2 behandel-
ten Wandler-Konzepte finden sich in Tab. 4.17 und wurden im Falle
des CF-ZVS-M- und ZCT-QZVT-Konverters mittels des vorgestellten
Verfahrens bestimmt und im Falle des ARCP- und SAZZ- aus der Pu-
blikation [59] {ibernommen. Wegen des iiberwiegenden Anteils an Leit-
verlusten entsprechen diese beim Einsatz von Halbleitern mit Wider-
standscharakteristik annihernd dem Verhéltnis der Stromeffektivwerte

12

Mit den Gewichtsfaktoren lassen sich Halbleiterverluste und Gesamt-
Effizienz der Wandler in Abhéngigkeit der Gesamtfliche Ag;s; berech-
nen. Abb. 4.49 zeigt den Vergleich zwischen SAZZ- und CF-ZVS-M-
Konverter. Die Markierungen zeigen den gemessenen Wirkungsgrad des
CF-ZVS-M-Konverters (vgl. Abschnitt 5.4) und des SAZZ-Konverters
gemih [59]. Ein Vergleich aller Konzepte ist in Abb. 4.50 dargestellt.

Im direkten Vergleich der realisierten CF-ZVS-M- und SAZZ-Kon-
verter werden die Vorteile des Super-Junction MOSFETs Microsemi
APT94N60L2C3 (SAZZ-Konverter) im Vergleich zum konventionellen
MOSFET IXYS IXFB82N60P (CF-ZVS-M-Konverter) deutlich (vgl.
auch Tab. 4.3). Unter Annahme der gleichen Gesamt-Chipfliache und
Parameter des ST STY112N65M5 MOSFET, der die beste Figure-of-
Merit der betrachteten Halbleiter aufweist, zeigt die Rechnung eine
vergleichbare Performance der beiden Systeme. Wegen der konstanten
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Verluste im Entlastungsnetzwerk fallt die Teillasteffizienz des SAZZ-
Konverters im Vergleich zum CF-ZVS-M-Konverter deutlich geringer
aus. Der SAZZ-Konverter weist die héchste Effizienz der untersuchten
weich-schaltenden Wandler mit Entlastungsnetzwerk auf. Wegen der
hohen Strombelastung der Hilfsschalter liegt die mit dem ZCT-QZCT-
Konzept erreichte Effizienz deutlich unterhalb der iibrigen Konzepte.

100
SAZZ
——————
91 e ==
g ~peme
<=
5 9% T
g - B
) T~
S 971 CF-ZVS-M
£
=
=
96 | Wirkungsgrad Prototyp
! 420V — 350V
! —.— 350V 250V
95 41 T T T T T T
0 2 4 6 8 10 12
Ausgangsleistung P, (kW)
100 CF-ZVS-M
e
S §—
<
<= \SAZZ
k=)
I
x
)
=
=
=
=
ST MOSFET, 4g; = 2000mm?
— 420V — 350V
—:=+ 350V — 250V
T T T T T
4 6 8 10 12

Ausgangsleistung P, (kW)

Abb. 4.49: Berechnete Effizienz des CF-ZVS-M- und des SAZZ-Kon-
verters im Tiefsetzbetrieb. Oben: Effizienz der existierenden Wandler-
Prototypen mit Markierungen der Messwerte. Unten: Effizienz bei
gleicher Halbleiter-Technologie und gleicher Gesamtchipflache.
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Abb. 4.50: Berechneter Wirkungsgrad des ARCP-, CF-ZVS-M-,
SAZZ- und ZCT-QZVT-Konverters bei gleicher Halbleiter-Technolo-
gie und gleicher Gesamt-Chipflache.

4.5.2 Vergleich der Leistungsdichte

Bei Beschrinkung von Bauvolumen und Gewicht stellt die Leistungs-
dichte p neben dem Wirkungsgrad eine weitere wichtige Kenngréfe zur
Beurteilung der Leistungsfihigkeit einer leistungselektronischen Bau-
gruppe dar. Fiir die betrachteten Konverter-Konzepte folgt

P2 max
- : , (4.160)
P 1+ fpac) (Vi + Vo + Vs + Vep + Vep + Vi)

wobei neben den bereits diskutierten Volumina der Halbleiter, der pas-
siven Bauelemente und das Volumen des Fliissigkeitskiihlers, das von
den Gate-Treibern beanspruchte Volumen Vgp und das Volumen der
Entlastungsnetzwerke Vi zu beriicksichtigen sind. In der Praxis kénnen
die Einzelkomponenten nicht beliebig dicht gepackt werden; es verbleibt
ein ungenutzter Volumenanteil dem durch den Faktor fpacx Rechnung
getragen wird. Der Vergleich zu bestehenden Wandler-Aufbauten lie-
fert typische Werte von fpack = 30%. In (4.160) ist das von Sensoren,
Waérmetauscher und Pumpe, Anschliissen und Steckverbindern sowie
Steuer- und Regeleinrichtungen zusétzlich belegte Volumen nicht be-
riicksichtigt, so dass durch die Gleichung ausschlieflich die Leistungs-
dichte des Leistungsteils beschrieben wird.
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Tab. 4.18: Werte der passiven Bauelemente und erforderliche Chip-
fliche der Halbleiter.

Topologie L C1,Co Ly Cx  Asis
uH n pH nF  mm?
25 kHz
ARCP 100 90 43 (<0.5) 204 666
CF-ZVS-M 22.8 102 - - 996
SAZ7Z 100 90 85 (<1.0) 204 632
SAZZ-BIBU 100 90,21 85 (<1.0) 204 207
50 kHz
ARCP 50 45 43 (<0.5) 204 1082
CF-ZVS-M 114 51 - - 1003
SAZ7Z 50 45 85 (<1.0) 204 933
SAZZ-BIBU 50 45,11 85 (<1.0) 204 320
100 kHz
CF-ZVS-M 5.7 25.4 - - 1024

Wegen der gegenseitigen Kopplung von Wirkungsgrad und Leis-
tungsdichte ist ein Vergleich des Bauvolumens unterschiedlicher Wand-
ler-Konzepte nur dann aussagekraftig, wenn dieser fiir einen vergleich-
baren Wirkungsgrad der Wandler durchgefiihrt wird. Hierzu wurden die
Verluste der Spule L auf P, = 20 W festgelegt. Geméaft Abb. 4.30 stellt
dieser Wert einen guten Kompromiss zum Bauvolumen dar. Weiterhin
wurde die Chipfliche der Halbleiter derart bestimmt, dass im Arbeits-
punkt U; =420V, Uy = 350V, P = 12kW und bei einer Temperatur
des Kiihlmediums von 7} = 90°C ein Wirkungsgrad von n = 99 % er-
reicht wird. Der Gesamt-Fléchenbedarf Ag; 5; ist Tab. 4.18 zu entneh-
men. Ebenfalls finden sich in der Tabelle die Bauteilwerte der Spule L
und der Kondensatoren C7, Cs fiir ﬁc =5V und r1, = 50 % und die
Bauelemente der Entlastungsnetzwerke Cyx und Ly.

Die berechneten Volumina der passiven Bauteile und der weiteren
Komponenten der Wandler sind in Abb. 4.51 gegeniibergestellt. We-
gen der Verluste der Entlastungsnetzwerke kann mit dem ZCT-QZVT-
Konverter die geforderte Effizienz nicht erreicht werden. Gleiches gilt fiir
den Betrieb der ACRP- oder SAZZ-Konverter bei hohen Schaltfrequen-
zen, so dass die Wandler mit Entlastungsnetzwerken am besten geeignet
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KAPITEL 4. ANALYTISCHE MODELLIERUNG UND PERFORMANCE

800 7 Il Resonanzbauel. L, Cy
N B8 Gate-Treiber
i N Bl Flissigkeitskiihler
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“ M [] Kondensatoren Cy, C,
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200 1
100
0 .
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Abb. 4.51: Berechnete Volumina der Komponenten des Wandlers bei
unterschiedlicher Schaltfrequenz fsw. Fiir fsw > 100kHz kann mit den
ARCP- und SAZZ-Wandlern die gewiinschte Ziel-Effizienz auf Grund
der ansteigenden Verluste in den Entlastungsnetzwerken nicht mehr
erreicht werden.

sind fiir niedrige bis moderate Schaltfrequenzen. Mit dem CF-ZVS-M-
Konzept dagegen lassen sich auch bei erhohter Schaltfrequenz effiziente
Wandler realisieren, bei gleichzeitig hochkompakter Ausfiihrung.
Erlaubt die Anwendung den Einsatz eines bidirektionalen Tiefsetz-
stellers anstelle eines bidirektionalen Tiefsetz-Hochsetzstellers, sind le-
diglich zwei Hauptschalter S, So nétig und das Volumen des Kon-
densators Cy féllt bei gleichem Spannungsrippel ebenfalls geringer aus.
Beispielhaft sind in Abb. 4.51 die Daten des bidirektionalen SAZZ-
Tiefsetzstellers (SAZZ-BIBU) dargestellt, der in dieser Situation einen
Volumenvorteil gegeniiber dem CF-ZVS-M-Konverter bietet, jedoch die
gleichen Einschrinkungen beziiglich maximaler Schaltfrequenz aufweist.
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4.6 Pareto-Rand des CF-ZVS-M-Konverters

Die Leistungsfahigkeit einer leistungselektronischen Baugruppe kann
mit Hilfe von Performance-Indizes quantifiziert werden. Wichtige Perfor-
mance-Indizes sind der Wirkungsgrad 7, die (Volumen-)Leistungsdichte
p in kW/1, die relativen Kosten o in kW /€ und die gravimetrische
Leistungsdichte v in kW /kg [44]. Wiinschenswert wére ein Wandler-
Design mit dem sich hohe Werte in allen Bereichen erzielen lieften. In der
Realitét jedoch laufen die Performance-Indizes einander entgegen und
es kann lediglich eine Kompromisslosung umgesetzt werden. Sich aus-
zeichnende Losungen sind mitunter das effizienteste oder das volumen-
optimale Design. Diese Losungen sowie Kompromisse lassen sich durch
geeignete Optimierungsstrategien rechnerisch ermitteln.

Hierzu werden zunéchst die Performance-Indizes p,,n € 1..N zu
einem Vektor von Zielkriterien der Optimierung

= (p1,p2,.,PN) 4.161
zusammengefasst, z.B. p'= (1, p). Diese lassen sich ausgehend von meh-
reren Design-Konstanten k; und Design-Parametern x;,

F = (k1o k)

Z=(x1,22,....,27) ,

aus der Abbildung durch Zielfunktionen f,,n € 1..IN bestimmen,

F=FEE)  mit f=(f, fare )

Abb. 4.52 veranschaulicht die Abbildungsvorschrift grafisch. Zu den
Design-Konstanten zdhlen Spezifikationen zur Betriebsspannung und
Nennleistung aber auch Materialeigenschaften, wie die elektrische Leit-
fahigkeit oder zuléssige magnetische Flussdichte. Die Design-Parameter
lassen sich innerhalb eines zuléssigen Bereichs frei variieren und bieten
Ansatzpunkte fiir eine Optimierung. Beispiele sind die Schaltfrequenz
fsw des Wandlers oder der relative Stromrippel 71, einer Spule. Die Ziel-
funktionen f, lassen sich - geeignete Modelle der Einzelkomponenten
des Wandlers vorausgesetzt - unmittelbar angeben. Im Falle des Wir-
kungsgrads (4.156) und der Leistungsdichte (4.160) wurden diese bereits
hergeleitet.

Wegen der Vielzahl zu maximierender Zielkriterien p,, spricht man
von einem multi-kriteriellen Optimierungsproblem [142|. Eine mogli-
che Vorgehensweise zur Losung ist es, die konkurrierenden Ziele durch
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Abb. 4.52: Abstrahierung des multi-kriteriellen Problems der Op-
timierung der Performance einer leistungselektronischen Baugruppe
durch Abbildung von Design-Parametern und Design-Konstanten in
das Zielfunktionsgebiet der Optimierung.

Wichtung mit Gewichtsfaktoren w,, zu einer gemeinsamen Zielfunktion

F=Y wafu(@ k) mit > w, =1

n

zusammenzufassen und diese zu maximieren. Abhéingig von der Ver-
teilung der Gewichte ergeben sich voneinander abweichende Kompro-
misslosungen innerhalb des Zielfunktionsgebiets. Es existiert eine aus-
gezeichnete Menge an Losungen, fiir die eine Verbesserung eines Ziel-
funktionswertes p, nur noch durch Verschlechterung eines anderen er-
reicht werden kann. Diese Losungen liegen auf dem sogenannten pareto-
optimalen Rand des Zielfunktionsgebiets (vgl. Abb. 4.52) und stellen
ein wichtiges Kriterium zur Beurteilung der Grenzen der erreichbaren
Performance dar.

Beispielhaft soll im Folgenden der 7-p-Pareto-Rand der Auslegung
des CF-ZVS-M-Konverters hergeleitet werden. Zu Beginn des Kapi-
tels wurden bereits Volumen- und Verlustmodelle von Halbleitern, In-
duktivitdten und Kondensatoren diskutiert, woraus sich die Zielkrite-
rien 7 = (n,p) ableiten lassen und sich eine wie oben beschriebene
multi-kriterielle Optimierung auf System-Ebene des Wandlers durch-
fiihren lieke. Da jedoch bereits eine entsprechende Optimierung auf
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Komponenten-Ebene durchgefiihrt wurde, in der eine optimale Relation
des Volumens und der Verluste hergeleitet wurde, ist der n-p-Pareto-
Rand auf Komponenten-Ebene innerhalb des zuléssigen Bereichs von
# und k bereits bekannt. Es kann somit eine vereinfachte Bestimmung
des n-p-Pareto-Rands auf System-Ebene erfolgen.

Ausgangspunkt der Uberlegungen ist die Tatsache, dass ein gegebe-
nes Volumen V des Gesamt-Systems aufgeteilt wird unter den Einzel-
komponenten des Wandlers.

ST S

Ferner ergibt sich eine von der prozentualen Aufteilung v; des Volumens
auf die Komponenten abhingige Gesamt-Verlustleistung

P=>"PuV),

wobei P;(V;) die bekannten optimalen Volumen-Verluste-Beziehungen
der Einzelkomponenten bezeichnen. Die prozentualen Volumenanteile
v; und die Schaltfrequenz fg, werden als verbleibende freie Design-
Parameter angesehen. Es existiert eine optimale Volumenaufteilung ¢
bei der minimale Gesamt-Verluste P vorliegen. Aus der Variation der
Schaltfrequenz unter Beachtung von 7, folgt die pareto-optimale Vo-
lumen-Verluste-Beziehung und der n-p-Pareto-Rand des Wandlers.

Im konkreten Fall des CF-ZVS-M-Konverters lassen sich die Ein-
zelkomponenten in zwei Untergruppen gliedern. Komponenten, die eine
ausgeprigte Beziehung P;(V;) aufweisen und Komponenten mit gerin-
ger gegenseitiger Kopplung dieser Grofen, so dass deren Verluste und
Volumina als konstant angenommen werden kénnen. Die Halbleiter mit
zugehorigem Volumen Vg durch Packaging und Anteil am Fliissigkeits-
kiihler sowie die Spule L sind dabei der ersten Untergruppe zuzuordnen.

Das Volumen der Kondensatoren C; und C3 wird mafigeblich be-
stimmt durch die zuldssige Amplitude der Rippelspannung bzw. durch
die Strombelastung. Gleichzeitig fallen die Verluste Pcp + Poo im Ver-
gleich zu den Verlusten von Halbleitern und der Spule L gering aus
und es liegt lediglich eine geringe Sensitivitdt der Wandler-Effizienz n
gegeniiber dem Kondensatorvolumen vor. Aus diesen Griinden kénnen
Pc1, Poo, Vo und Vg fiir eine gegebene Schaltfrequenz als konstant
angenommen werden. Weitere konstante Beitrége zu Verluste und Volu-
men liefern die Gate-Treiber und Steuer- und Regeleinrichtungen. Somit
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lassen sich die konstanten Volumina fiir eine definierte Schaltfrequenz
angeben mit
V;:onst = VCl + VC2 + VGD + chontrol 4.167

und die konstanten Beitrdge zu den Verlusten mit

Pconst = PCl + PCQ + Pcontrol . 4.168
Die variablen Verluste berechnen sich zu

Poar(Vaar) = Ps (V&) + P (V]) 4.169

wobel

Vear = VS + V. =

=Ve+Veps)+ (VL +Vep) =
v
1+ fpack

Zusammengefasst resultiert

4.170

- chonst .

P(V) = Poar (Vvar) + Peonst =
= PS (stvar) + PL (VLVvar) + Pconst .

4.171

In (4.171) sind vg = [0..1], v, = 1 — vg die prozentualen Anteile am
Volumen Vi, und die optimale Volumenaufteilung vg ops, V1, 0pt kann
durch Minimierung der Verluste P ermittelt werden. Aus (4.171) ldsst
sich die Beziehung zwischen den Performance-Indizes ableiten.

. Prax o
T P + P(V)
Prax
N Panax 4172
Pmax + PS (VS,opt : (Wk)ﬂ - chonst) >+ g
pac

Pmax
Iy opt * T r N ‘/cons Pcons
T (VL’ vt ((1 + fack)p t) ) - '

Den 7-p-Pareto-Rand (4.172) des CF-ZVS-M-Konverters fiir den
Worst-Case-Arbeitspunkt Uy = Upax = 450V, U = Uy /2 = 225V und
Is = Ihax = 45 A und ST STY112N65M5 MOSFETs zeigt Abb. 4.53.
Ebenfalls der Abbildung zu entnehmen ist der Kompromiss zwischen p
und 7 bei einer Schaltfrequenz von fs, = 100kHz mit Kurvenparameter
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Abb. 4.53: n-p-Pareto-Rand des CF-ZVS-M-Konverters. Die Kurven
zeigen das erreichbare Performance-Limit des Wandlers in Abhin-
gigkeit von der Schaltfrequenz fsy. Die Markierung kennzeichnet die
Performance des in Abschnitt 5.4 beschriebenen Wandler-Prototypen.

vg und die Performance des 100kHz-CF-ZVS-Wandler-Prototyps. Es ist
ersichtlich, dass sich durch Einsatz von Super-Junction MOSFETs die
Performance des Wandlers weiter steigern liefe.

Es ist anzumerken, dass im Falle einer forcierten Luftkiihlung des
Wandlers mit steigender Schaltfrequenz ein erneuter Riickgang der Leis-
tungsdichte zu erwarten wére. Ursache hierfiir wire der Bedarf nach
einem groferen Kiihlervolumen um die zunehmenden Hochfrequenz-
verluste der Spule und Ansteuerverluste der Schalter abzufiihren. Im
Gegensatz dazu weist der den Berechnungen zu Grunde gelegte Fliis-
sigkeitskiihler auch bei geringem Eigenvolumen die Fahigkeit auf, hohe
Warmemengen abfiithren zu kénnen - jedoch verbunden mit steigenden
Anforderungen an die Kiihlmittelpumpe (zusétzliche Verluste) und den
Wirmetauscher (zusétzliches Volumen). Diese zusétzlichen Verluste in
der Pumpe und das zusétzliche Volumen des Warmetauschers wiirden in
der Realitéit vergleichbar zur forcierten Luftkithlung zu einem Riickgang
der Leistungsdichte mit steigender Schaltfrequenz fithren, sind jedoch
nicht Gegenstand der vorliegenden Untersuchungen.
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4.7 Zusammenfassung

Basierend auf den Modellen der Leitverluste und frequenzabhéngigen
Verluste des MOSFET kann ein Bewertungskriterium (Figure of Merit)
zur Beurteilung von Bauteilen unterschiedlicher Hersteller abgeleitet
werden. Ein Super-Junction-MOSFET des Herstellers ST bietet den
besten Trade-Off zwischen Verlusten und Kosten. Die Analyse beinhal-
tet weiterhin die Temperatur- und Stromabhéngigkeit der Verluste und
sowie eine Abschétzung des zu erwarteten Bauvolumens der Halbleiter.

Durch Beschreibung der Kernverluste, die die Auswirkung einer
nicht sinusférmigen Flussdichte und der DC-Aussteuerung des Kern-
materials beinhaltet, konnen amorphe und nanokristalline Kernmate-
rialien und Ferrite verglichen werden. Das Ferrit-Material N87 eignet
sich besonders fiir die gewiinschte Anwendung bei hohen Frequenzen.
Als optimale Kerngeometrie wurde durch Optimierung eine Bauform
mit zwei aneinander gereihten EE-Kernen identifiziert und ein préazises
Reluktanzmodell lésst die exakte Bestimmung der erforderlichen Luft-
spaltlinge der Anordnung zu. Eine Wicklung aus Hochfrequenz-Litze
stellt die fiir den Einsatzzweck am besten geeignete Losung dar. Durch
die analytischen Modelle, die anhand von FEM-Simulationen und Mes-
sungen verifiziert wurden, lassen sich die Skin- und Proximity-Verluste
der Wicklung und die Verluste durch das Streufeld des Luftspalts de-
tailliert bestimmen und die optimale Windungszahl sowie die Beziehung
zwischen Verlusten und Bauvolumen der Spule ableiten.

Dariiber hinaus wurden die Verluste und das Volumen von sattig-
baren Drosselspulen, wie sie in Entlastungsnetzwerken Verwendung fin-
den, und Kondensatoren beschrieben. Die thermische Modellierung der
Halbleiter und des Fliissigkeitskiihlers dient der Auslegung des Kiihl-
systems des Wandlers. Insbesondere wurde der thermische Widerstand
des Fliissigkeitskiihlers als Funktion der Geometrie, des Massenstroms
des Kiihlmediums und der eingesetzten Kiihlflache bestimmt und durch
FEM-Simulationen bestétigt.

Ein Topologien-Vergleich basierend auf den Modellen und auf einer
Optimierung der fiir die Halbleiter einzusetzenden Chipfliche besté-
tigt die ausgezeichnete Eignung des CF-ZVS-M-Prinzips fiir die Rea-
lisierung von hochkompakten Wandlern mit hoher Schaltfrequenz. Die
Pareto-Front zwischen Leistungsdichte und Wirkungsgrad des CF-ZVS-
M-Konverters zeigt die maximal erreichbare Performance des Wandlers
und die Grenzen der eingesetzten Technologien auf.
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Mehrphasiger CF-ZVS-M
Buck-+Boost Konverter

Die Unterteilung eines Wandlers in mehrere parallel geschaltete Teil-
einheiten (Phasen) geringerer Leistung hat diverse Vorteile. Zum einen
wird durch die Modularisierung eine Reduktion der Strombelastung der
Komponenten wie Halbleiter, Spulen oder Kondensatoren erreicht. Da-
durch vereinfacht sich die Aufbautechnik der Teileinheiten. Unter Um-
stdnden konnen Aufbaukonzepte, wie beispielsweise Leiterplatten ange-
wandt werden, die fiir eine hohe Strombelastung andernfalls ungeeig-
net wiren. Durch die niedrigere Strombelastung fallen die Verluste pro
Einzelkomponente, was vorteilhaft ist fiir die Konzeption der Kiihlein-
richtungen.

Zum anderen ergibt sich flir einen Wandler geringerer Leistung ge-
nerell ein kompakterer Aufbau, d.h. die Ausmafe der Komponenten,
die Langen der Verbindungswege zwischen den Komponenten und auch
die Chipfliche der Halbleiter nehmen ab. Dies hat den Vorteil, dass
sich gleichzeitig die Werte von parasitdren Induktivitdten oder Kapazi-
taten verringern, die sich negativ auf das Schaltverhalten des Wandlers
auswirken. Bei Modularisierung kann daher in der Regel eine hohere
Schaltfrequenz gewéhlt werden, die einem geringen Bauvolumen der
passiven Komponenten zutraglich ist.

Ebenfalls kann bei mehrphasigen Wandlern durch phasenverscho-
bene Ansteuerung der Wandlereinheiten eine effektiv hohere Schaltfre-
quenz erzielt werden, wie in Abschnitt 5.1 noch detaillierter erortert
wird. Als weiterer Vorteil kann die Schaffung von Redundanz ange-
sehen werden. Bei geeignetem Aufbau und geeigneter Regelung kann
der Wandler bei Ausfall einer Teileinheit bei reduzierter Leistung wei-
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ter betrieben werden. Bei Fahrzeugen mit rein elektrischem Antrieb
wie Brennstoffzellenfahrzeugen oder Serienhybriden kann das Fahrzeug
ggf. noch bis zur néchsten Werkstatt bewegt werden. Neben Redun-
danz wird durch die Mehrphasigkeit auch die Freiheit geschaffen, im
Teillastbetrieb einzelne Phasen zur Steigerung der Gesamteffizienz des
Wandlers gezielt abzuschalten. Ein entsprechendes Verfahren wird in
Abschnitt 5.5 vorgestellt.

Als nachteilig ist die mit der Phasenzahl steigende Gesamtanzahl an
Bauelementen, Ansteuerschaltungen und ggf. Messeinrichtungen anzu-
fiihren sowie der damit verbundene Anstieg der Kosten und der Ausfall-
wahrscheinlichkeit. Dariiber hinaus ist die Regelung eines mehrphasigen
Wandlers anspruchsvoller. Im Automobilbereich finden sich in der Leis-
tungsklasse bis 100 kW deswegen meist Systeme mit geringer Phasen-
zahl [23], z.B. drei Phasen [31] oder vier Phasen [143] aber auch mit bis
zu 12 Phasen [91]. Fiir niedrigere Leistungen und Spannungen wird an
Wandlern mit bis zu 36 Phasen geforscht [144]. Weitere Probleme berei-
tet eine ungleichméfige Stromaufteilung zwischen den Phasen, fiir die
Fertigungstoleranzen der Bauelemente und Abweichungen im Tastgrad
verantwortlich sind (vgl. Abschnitt 5.6 und Abschnitt 5.7).

5.1 Phasenverschobene Ansteuerung

Abb. 5.1 zeigt die Parallelschaltung von Phasen eines mehrphasigen
CF-ZVS-M-Konverters an die gemeinsamen Kondensatoren C; und Cs.
Im Folgenden wird zunéchst von einem Leistungstransfer von Seite 1
zu Seite 2 des Wandlers ausgegangen und €7 als Eingangskondensator
und C als Ausgangskondensator bezeichnet. Weiterhin wird angenom-
men, dass alle Ny, Phasen des Wandlers gleichzeitig betrieben werden,
also dass die Anzahl der aktiven Phasen N der Gesamtphasenzahl des
Wandlers entspricht (N = Ny), dass die Phasen identisch sind in ihrem
Aufbau und ihren elektrischen Spezifikationen und dass die Schalter
S; der Phasen mit den gleichen Tastgraden D; bei gleicher Schaltpe-
riodendauer 7}, angesteuert werden und dass die Gesamtleitung P des
Wandlers sich zu gleichen Teilen auf die Phasen aufteilt. In diesem Fall
gilt fiir die Ausgangsleistungen und Laststrome der Phasen

1
PQ,nZNPQ
N
2,n*N 2,
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Abb. 5.1: Konzept zur Verbindung von N Wandlerphasen durch
Parallelschaltung der Phasen an den gemeinsamen Kondensatoren C
und Co.

mit n € 1..N als Index zur Bezeichnung der Phasen. Bei der Parallel-
schaltung geméfs Abb. 5.1 addieren sich aufterdem die Ausgangsstrome
der Phasen (Strome durch die Schalter S3) zu einem Gesamtstrom

N
isa,x(t) = Z is3,n(t)
n=1

und unter der Annahme eines konstanten Laststroms Is, d.h. bei Ver-
nachléssigung des Ausgangsstromrippels, ldsst sich der Strom im Kon-
densator C mit

ica(t) = iszn(t) — I

berechnen. Unter diesen Vorgaben sind fiir die Ansteuerung der Pha-
sen zwei grundlegende Vorgehensweisen denkbar. Einerseits kann die
Ansteuerung synchron erfolgen, d.h. die Schaltperioden der Phasen be-
ginnen zum gleichen Zeitpunkt. Dann addieren sich die Ausgangsstro-
me phasengleich, es gilt igs ,(t) = 1/N -ig3 »(t) und der Gesamtstrom
iss,» (t) weist einen periodischen Verlauf mit gleicher Periodendauer wie
die Schaltperiodendauer T}, der Phasen auf. Andererseits kann die An-
steuerung phasenverschoben, iiblich unter den Phasenwinkeln

-1
On = nN -2 mit n € [1..N]

erfolgen. Wie aus der Prinzipdarstellung Abb. 5.2 ersichtlich ist, resul-
tiert fiir die sich tiberlagernden Gréfsen, z.B. den Gesamtstrom ig3 x(t),
eine effektiv kiirzere Periodendauer T}, /N. Ferner ist im Gegensatz zur
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Abb. 5.2: Phasenverschobene Ansteuerung von drei Wandlern mit
gleichem Tastgrad. Durch die Phasenverschiebung entspricht die an
den Eingangs- und Ausgangskondensatoren wirksame Frequenz der
dreifachen Taktfrequenz.

synchronen Ansteuerung igs ,(t) # 1/N -ig3 n(t). Es ist offensichtlich,
dass eine phasenverschobene Ansteuerung — das sogenannte Interlea-
ving — vorteilhaft ist wegen der ebenfalls hheren Frequenz des Stroms
ic2(t) im Ausgangskondensator Cs. So verringert sich entweder die Rip-
pelspannung aco an Cy oder es kann alternativ der Wert der Kapazitit
Cs reduziert werden. Mehrphasigkeit bei phasenverschobener Ansteue-
rung kann sich somit positiv auf das Gesamtvolumen eines Wandlers
auswirken!. Weiterhin sind die geringeren Kapazititswerte der Dyna-
mik des Wandlers zutréglich [145] und es sinken die Effektivwerte der
Kondensatorstrome. Abhéngig vom Modulationsverfahren und vom Ar-
beitspunkt ist im Idealfall selbst eine Ausléschung der Rippelgrofien
denkbar.

Im allgemeinen Fall ist die Auswirkung einer phasenverschobenen
Ansteuerung auf die Rippelspannung tcs und den Stromeffektivwert
Ic2rms in hochstem Mafe vom Zeitverlauf der Ausgangsstrome der
Phasen ig3 ,,(¢) abhéingig und nicht immer offensichtlich. Beispiele der
Auswirkung der phasenverschobenen Ansteuerung von zwei Phasen bei
Zeitverlaufen des Kondensatorstroms icz(t), die typisch bei Gleichspan-
nungswandlern vorliegen, zeigt Abb. 5.3.

1 Voraussetzung fiir eine Reduktion des Gesamtvolumens ist, dass der Volumen-
vorteil durch Einsparungen im Bauvolumen der Ein- und Ausgangsfilter grofier ist
als das durch die Mehrphasigkeit bedingte zuséatzliche Volumen, z.B. das Volumen
von zusitzlichen Ansteuerschaltungen oder Messeinrichtungen (vgl. Abschnitt 5.3).
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5.1. PHASENVERSCHOBENE ANSTEUERUNG
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Bei rechteckformigem Verlauf des Stroms ica(t), wie er im Ausgangs-
kondensator eines Hochsetzstellers im CCM-Betrieb vorliegt, oder bei
dreieckformigem Verlauf, wie er im Ausgangskondensator eines Tief-
setzstellers im CCM-Betrieb vorliegt, resultiert bei einem Tastgrad von
50% und phasenverschobener Ansteuerung eine Ausléschung des Strom-
rippels. Im Gegensatz dazu tritt diese Ausléschung bei einem ségezahn-
formigen Verlauf, wie er bei im DCM-Betrieb betriebenen Wandlern
vorliegt, nicht ein. Vielmehr nimmt in diesem Fall, wie der Abbildung
zu entnehmen ist, die dem Kondensator zugefiithrte Ladung AQc2 und
somit die Rippelspannung tcs = AQcs /2C5 mit steigendem Tastgrad
zundchst zu und geht bei hohem Tastgrad wieder leicht zuriick. Ur-
sachlich ist die Uberschneidung der Phasenstrome is3,n(t) ab einem
Tastgrad von 50%.

5.1.1 Herkommliche Modulationsverfahren

Die analytische Beschreibung der Rippelspannung G2 und der Strom-
belastung Ic2 ms in Abhéngigkeit der Phasenzahl N und des Arbeits-
punkts sind wichtig fiir die Auslegung des Kondensators Cs. Die Rippel-
spannung kann aus der dem Kondensator pro effektiver Schaltperiode
T, /N zugefiihrten Ladung AQc2 bestimmt werden (positive Stromzeit-
flachen in Abb. 5.3). Das Feststellen der Integrationsgrenzen bedarf
einer Fallunterscheidung, die die Phasenzahl N und den Tastgrad D
berticksichtigt. Ein alternativer Rechenweg ist die Integration iiber den
Betrag des Kondensatorstroms

» AQc2 1 /N
- ¢ ‘dt . (55)
e ™ 5 T g, /tzo ”02()

Die Integration iiber die quadratische Zeitfunktion liefert den Effektiv-

wert
T, /N
ICQ rms / ZC2 dt
t

In der Literatur [146, 147] finden sich Losungsansitze bzw. Losungen
von Uce und Ic2 rms fiir gegebene Phasenzahlen von rechteck- und drei-
eckformigen Stromverldufen?.

2 GemiR einer im Jahr 2010 durchgefiihrten Literaturrecheche wurde einem sige-
zahnformigen Verlauf bisher keine Beachtung geschenkt. Ein derartiger Stromverlauf
kann jedoch beim CF-ZVS-M-Konverter vorliegen, so dass eine genaue Analyse not-
wendig wird.
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Eine analytische Berechnung liefert die nachstehenden Loésungen
der Kondensatorladung und des Stromeffektivwerts. Bei der Herleitung
wurde angenommen, dass sich der Laststrom I zu gleichen Teilen auf
die N Phasen aufteilt und dass die Amplitude des Stromrippels bei
dreieckférmigem und ségezahnférmigem Verlauf eine Funktion des Tast-
grads D ist. In den Formeln bezeichnet |z]| die Abrundungsfunktion,
die dem Argument x die néchstkleinere ganze Zahl zuordnet. Die Er-
gebnisse sind in Abb. 5.4 in normierter Form dargestellt.

Dreieckf6rmiger Stromverlauf

1 n n+1 .
AQCQ,triaZQ(D—N)( N —D> mit n = |DN]

IC27rms,tria = %\/g (D - %) (1 +n— DN) mit n = I_DNJ

Rechteckférmiger Stromverlauf

1 n n+1 .
AQC2,1fect - 5 (D - N) ( N - D) mit n = LDNJ

n n+1 .
IC2,rms,rect = \/(D - N) < N — D) mit n = LDNJ 5.10

Sigezahnférmiger Stromverlauf

2
1 1
AC2C2,saw = m (m\/ﬁ - QﬁDN + \/ﬁD2N2>
mit 0= |4+ 3v/1+4N7D?| 511
m=1+2|DN] = |} +5V/1+4N2D2|
s \/(2n+1)Dl)2 (n+1)2n2  (n+1n
C2,rms,saw — 3N7 4 1ON4D? N2 512

mit n=|DN|
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Abb. 5.4: Relativer Spannungsrippel und Stromeffektivwert am Kon-
densator eines mehrphasigen Wandlers fiir rechteck- (oben), dreieck-
(Mitte) und ségezahnférmigem (unten) Verlauf des Phasenstroms.
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Durch Ableiten nach D lassen sich die Maxima der Funktionen be-
stimmen. Diese werden bei rechteck- und dreieckférmigen Zeitverldufen
fir D < 1/N bei D = 1/(2N) erreicht und beim ségezahnférmigen Zeit-
verlauf bei D = 2/(3N). Bezogen auf einen einphasigen Wandler weisen
die Maxima fiir alle Zeitverldufe die folgenden Proportionalitdten auf

1
AQCZmax ~ ﬁ y

1

~ —

ICQ rms,max .
’ il N

5.13

5.1.2 CF-ZVS-M

Ein Beispiel des im Ausgangskondensator des CF-ZVS-M-Konverters
vorliegenden Stroms, dessen zeitlicher Verlauf eine Mischform zwischen
einem rechteck- und einem sédgezahnférmigen Verlauf annimmt, zeigt
Abb. 5.5. Ebenfalls in der Abbildung dargestellt ist der resultierende
Gesamtstrom beim phasenverschobenen Betrieb von drei Wandlerpha-
sen im gleichen Arbeitspunkt. Mit dem CF-ZVS-M-Verfahren hat dieser
eine Komplexitdt erreicht, die es nicht mehr erlaubt eine einfache ge-
schlossene analytische Losung fiir AQc2 und Ic2 yms anzugeben. Jedoch
kann durch numerische Rechnung gezeigt werden, dass die Skalierungs-
gesetze (5.13) auch beim CF-ZVS-M-Verfahren approximativ zutreffen.

lgg lgg
601 601
401 401
< 201 < 201
- 0 - 0]
T 207 T -20
T 40 \17 ~ 404
-60+ -60+
-80+ -804

-1004 ! ! ! ! 1004 | ! | | .

0 4 6 10 0 4 6 10

t (us) t (us)

Abb. 5.5: Zeitverlauf des Stroms im Ausgangskondensator eines
einzelnen 12kW-CF-ZVS-M-Konverters im Arbeitspunkt U; = 400V,
U = 300V, P = 12kW (links) und bei phasenverschobener Ansteue-
rung von drei Wandlern, jeweils im gleichen Arbeitspunkt (rechts).
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5.2 Auslegung des Filters

Wie im vorherigen Abschnitt dargestellt, kann durch Mehrphasigkeit in
Verbindung mit phasenverschobener Ansteuerung erreicht werden, dass
die dem Ausgangskondensator zugefithrte Ladung AQce, die propor-
tional ist zur Amplitude des Spannungsrippels, im Idealfall mindestens
um den Faktor 1/N? gesenkt werden kann. Dies reduziert die Volumina
der Kondensatoren oder eines mehrstufigen Filters zur Reduktion des
Spannungsrippels. Allerdings miissen bei der Auslegung des mehrstufi-
gen Filters weitere Aspekte beriicksichtigt werden.

Zum einen ergibt sich bei Mehrphasigkeit mit Phasenzahl Ny nur
dann ein Vorteil in der Baugrofe des Filters, wenn zu jedem Zeitpunkt
mehr als eine einzelne Phase betrieben wird (N > 1). Ggf. wird je-
doch bei mehrphasigen Wandlern ein so genanntes Phase-Shedding an-
gewandt, d.h. ein Abschalten von Phasen u.U. bis herab zu N = 1, um
den Teillastwirkungsgrad zu erhéhen (vgl. Abschnitt 5.5). Es muss so-
mit ein Kompromiss zwischen dem Vorteil des phasenverschobenen Be-
triebs (kleineres Filterbauvolumen) und dem des Phase-Shedding (bes-
sere Effizienz) getroffen und bei der Auslegung des Filters entsprechend
beriicksichtigt werden.

Zum anderen sind die Kondensatoren C; und Cs niederinduktiv an
die Schalter der Halbbriicken anzubinden, damit die durch die Strom-
dnderung beim Schalten der Halbbriicke an der parasitdren Induktivi-
tiat des Kreises induzierte Spannung minimiert und somit eine Uber-
spannung am sperrenden Schalter der Briicke vermieden wird. Durch
einen einzelnen, von den Wandlerphasen gemeinsam genutzten Konden-
sator, wiirde sich die parasitire Induktivitdt ungewollt erhohen. Abhilfe
schafft die Unterteilung der erforderlichen Gesamtkapazitéit in Einzel-
kondensatoren, die ortsnah an den Halbbriicken positioniert werden.

Bei der Realisierung des in Abschnitt 5.4 beschriebenen Labormus-
ters wurde aus fertigungstechnischen Gesichtspunkten und wegen der
universelleren Einsetzbarkeit ein Aufbau aus unabhéngigen Wandler-
phasen gew#hlt, die auch fiir einen eigenstéandigen Betrieb geeignet sind.
Bei der Parallelschaltung derartiger Einheiten wird durch die Verkabe-
lung zwischen mehreren der Kondensatoren C; oder C5 eine zusétzliche
parasitére Induktivitit eingefiigt. Bei phasenverschobener Ansteuerung
ist wegen der Angleichung der Spannungen an den Kondensatoren bei
kleinem Wert der parasitdren Zuleitungsinduktivitdt mit hochfrequen-
ten Ausgleichsstromen hoher Amplitude zu rechnen.
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Phase 1..Ny

Abb. 5.6: Konzept zur Verbindung von N unabhéngigen Wandler-
phasen durch Parallelschaltung der Phasen mittels C LC-Filter.

Aus den zuvor genannten Griinden — Notwendigkeit einer niederin-
duktiven Anbindung der Kondensatoren C; und Cs und Aufbau aus
unabhangigen Wandlereinheiten — wurde die in Abb. 5.6 dargestellte
Filterstruktur gewahlt, in der zusitzliche Induktivititen L¢ die Aus-
gleichsstrome begrenzen®. Gleichzeitig sorgt die hohere Ordnung des
Filters fiir eine gute Ddmpfung der schaltfrequenten Anteile des Span-
nungsrippels.

5.2.1 Ubertragungsfunktionen des Filters

Um die Bauelemente des Filters unter gegebenen Anforderungen an
die zuldssige Amplitude der Rippelspannung zu dimensionieren, sind
die Ubertragungsfunktionen des Filters notwendig. Fiir eine Herleitung
der Ubertragungsfunktionen fiir eine beliebige Phasenzahl Ny, kann die
Anordnung aus Abb. 5.6 durch Ersatzschaltbilder vereinfacht werden.

In einem ersten Schritt werden die Phasen durch Stromquellen ig3
modelliert, die auf der Seite 2 des Wandlers den Stromen durch die
Schalter S3 entsprechen und die Last durch eine Gleichstromquelle (vgl.
Abb. 5.7). Diese Vereinfachung setzt voraus, dass die Spannungen an
den Kondensatoren als annédhernd konstant angenommen werden kon-
nen, und ist bei einer Auslegung fiir einen relativen Spannungsrippel
<10% in der Regel zulissig.

3Bei Wandlern, die eine héhere Phasenzahl aufweisen, ist hinsichtlich einer Kom-
promisslosung zwischen Reduktion der Rippelgrofien und Phase-Shedding ein Zu-
sammenfassen mehrerer Phasen zu Gruppen sinnvoll. Beispielsweise kann ein 6-
phasiger Wandler in drei Gruppen mit je zwei um 180°phasenverschoben betriebe-
nen Phasen unterteilt werden, die gemeinsame Kondensatoren C'; und C2 aufweisen.
Ein Phase-Shedding erfolgt dann fiir die Gruppen.

297



ig3 M)

Abb. 5.7: Modellierung des Leistungsteils der Phasen und der Last
des Wandlers durch Stromquellen.
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Abb. 5.8: Zusammenfassen der Stromquellen mittels Superposition
(oben) und Einfiigen von Dampfungspfaden (unten).

In einem zweiten Schritt lassen sich die Stréme 4gs ,,(¢) der Phasen
mittels Superposition in eine einzelne Quelle

Nx
ig3(t) = Ziss,n(t) 5.14
n=1

iberfithren. Ebenfalls konnen Ny, —1 der Filterinduktivitaten und Kon-
densatoren (' ,, zu konzentrierten Elementen zusammengefasst werden.
Das resultierende resultierende Ersatzschaltbild ist in Abb. 5.8 darge-
stellt. Ebenfalls in der Abbildung dargestellt ist die Erweiterung der Fil-
terstruktur durch den Filterinduktivitdten parallel geschaltete Damp-
fungszweige mit Induktivititen k - Ly und Dampfungswiderstédnden Ry.
Eine Beddmpfung ist typisch erforderlich, da andernfalls an der Reso-
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nanzfrequenz des Filters konjugiert komplexe Polstellen und Nullstellen
in der rechten Halbebene der Ubertragungsfunktion der Regelstrecke
des Wandlers eingebracht werden, die zu Instabilitdten der Regelung
fithren, falls die Resonanzfrequenz unter der Durchtrittsfrequenz der
Schleifenverstirkung des Reglers liegt [55]. Die Wahl des Verhéltnises &
zwischen dem Wert der Induktivitdt im Hauptstrompfad und im Damp-
fungszweig ist ein Kompromiss zwischen besserer Beddmpfung des Fil-
ter (grofes k) und besserer Dampfungswirkung des Filters bei hohen
Frequenzen (kleines k).

Anhand des Ersatzschaltbilds lassen sich die Ubertragungsfunktio-
nen des geddmpften mehrstufigen Filters angeben. Fiir einen Wert von
k =1 und mit C' = NxCs + Cs o erhélt man als Ubertragungsfunktion
zwischen Strom Igs 5(s) und Spannung am Kondensator Cs o

2L¢5 + Ry

5.15
L%202027083 + LfQCQCQ,Osz + 2Lf20/3 + C'Rd) -8 ’

Gucao = (

als Ubertragungsfunktion zwischen Is3 x(s) und dem Strom im Kon-
densator Cz o

(2Lg2s + Rq)Cap

5.16
L%202027053 + Lf202027052 +2LpC"s + C'Ryq ’

Gicoo =

als Ubertragungsfunktion zwischen Is3 »(s) und dem Strom in den Fil-
terinduktivitdten L ,

2sLgy + R,
(2ol d)< +L3,C5C5 05° + Ra(C' — Cy)

SLfQ(RdCQCQ,OS —+ 20/)-1- SLfQ(RdCQS + 2)+ ’
+L?20202’083 + RdC' +L?20283 + Rq

SLfQ(RdOQCQ’OS +2C" — 202)+ )
5.17

Gs =

und als Ubertragungsfunktion zwischen Is3 »(s) und der Spannung an
den Kondensatoren Cs ,,

$OLHCoCh0 + 8° Ly (RICHCa,08” + 3RaC's + 4)+
+25*L3,(RqC2Cy,05+C")+5Lia(R3C"s + 4Rq)+ R3

Gucan = ; .
SLfQ(RdCQCQ,OS + 2C )-‘r SLfQ(RdCQS + 2)+
+1L3,C505,08° + RaC’ +LECys% + Ry

5.18
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5.2.2 Dimensionierung der Bauelemente

Bei gegebenem Faktor k existiert ein optimaler Wert des Dampfungswi-
derstands Rq, bei dem die in der Néhe der Resonanzfrequenz des Filters
beobachtete Uberhéhung der Ausgangsimpedanz des Filters ihren mi-
nimalen Wert annimmt. Der optimale Wert fiir R4 kann mittels

R4 = Qopt Zio 5.19
berechnet werden, wobei
k(3 +4k)(1 + 2k)
= 2
Qopr \/ 2(1 + 4k) 520
die optimale Giite und
Ly
Tt =1\ = 5.21
£0 Cy

die charakteristische Impedanz des Filters bezeichnen [55].

Zur Dimensionierung der weiteren Bauelemente werden fiir den Ar-
beitspunkt, in dem die am Kondensator Cs o maximal zuldssige Ampli-
tude der Rippelspannung Qcao erreicht wird, Grenzwerte fiir die Am-
plitude der @c2n Rippelspannung an den Kondensatoren Cs,, und der
Amplitude 7r¢ des hochfrequenten Ausgleichsstroms in den Lingszwei-
gen des Filters festgelegt. Mit der im Arbeitspunkt der Dimensionierung
bekannten Amplitude 55372 der Superposition der Phasenstrome (5.14)
lassen sich die nétigen Werte von Cs ,,, Ly und Cy g aus der Losung des
Gleichungssystems

lican = |Gucan(jwn)| - iss.s
ticz0 = |Gucao(jwn)| - iss,s 5.22
i = |Gre(jwn)| - iss,s

bestimmen. Dabei entspricht wy der effektiven Kreisfrequenz bei pha-
senverschobener Ansteuerung der N im Arbeitspunkt der Dimensionie-
rung betriebenen Wandlereinheiten und betragt
27

~ NT,

WwN 5.23

Wegen der Komplexitéit der Ubertragungsfunktionen wird im Folgen-

den ein iteratives Verfahren zur Losung des Gleichungssystems (5.22)
vorgeschlagen.
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| Berechnung von ?332 mittels (5.14) |

| Berechnung Initialwert C, mittels (5.25) |

| Berechnung Initialwert L, mittels (5.26) |

Berechnung Initialwerte

| Neuberechnung C, mittels (5.18) |

v
| Neuberechnung C, o mittels (5.15) |

I |
| |
I |
I |
I I
\ | Neuberechnung Ly, mittels (5.17) | \
I |
I |
I |
I |

I

Iterative Dimensionierung

Abb. 5.9: Iteratives Verfahren zur Dimensionierung der Bauelemente
des mehrstufigen Filters.

Die Vorgehensweise wird durch Abb. 5.9 verdeutlicht. Zunéchst
muss die Amplitude 73 5; bestimmt werden. Dies kann approximativ*
iiber die dem Filter zugefiihrte Ladung erfolgen,

N . . 2
AQcso =~ / g3 »sinwyt dt = £83%
0 wWN 5.24
=133y = 1AQcawn

Fiir den CF-ZVS-M-Konverter ist AQc2 durch (3.40) gegeben; die Ver-
ringerung auf Grund einer phasenverschobenen Ansteuerung kann durch
(5.13) bestimmt werden. Damit sind die Stromquellen aus Abb. 5.8

4 Die Naherung setzt voraus, dass die im Filter vorliegenden Spannungs- und
Stromverlaufe approximativ einen sinusformigen Zeitverlauf aufweisen.
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bekannt. Durch schrittweise Erweiterung der Stromquellen durch die
Filterkomponenten C3, Lg und Cy ¢ und mit den Ubertragungsfunk-
tionen

1
!
= .2
Uc2n(8) Oy s 5.25
Ny —1
! = 5.26
ILf(s) NE(Cgsz .82 + 1)
1
5.27

/
s) = :
vczo(s) CoLyCap- 53 +2(CyNx + Cap)-s

des unvollstédndigen Ersatzschaltbilds lassen sich nach und nach Initial-
werte fiir diese Komponenten berechnen.

Anschliefsend werden die Initialwerte der Bauelementwerte iiber meh-
rere Iterationsschritte hinweg in die Losung des Gleichungssystems (5.22)
iiberfiihrt, indem die Gleichungen unabhéngig voneinander betrachtet
werden — jeweils mit einem unbekannten Bauteilwert. Dabei bietet das
Verfahren den Vorteil, dass das (numerische) Losen einer Gleichung mit
einer Unbekannten besonders effizient erfolgen kann.

Die Vorgaben und resultieren Bauelementwerte des Filters sind in
Tab. 5.1 zusammengestellt. Bei der Auslegung wurde von insgesamt
Ny, = 6 Phasen ausgegangen, wobei diese Anzahl durch eine Optimie-
rung der Phasenzahl in Bezug auf das Gesamtvolumens des Wandlers
bestimmt werden kann, wie im Abschnitt 5.3 noch gezeigt wird. Weiter-
hin liegt der Auslegung der Betrieb einer einzelnen Phase beim ungiins-
tigsten Verhéltnis der Spannungen U; und Us und bei einer Leistung

Tab. 5.1: Vorgaben zur Dimensionierung des mehrstufigen Filters
und resultierende Werte der Filter-Bauelemente.

Vorgabe Wert  Bemerkung

%E ? Grofe Wert
fow 100 kHz Is3n 45.5 A
Ux 450V Con 13.5 uF
U2 225V 02,0 10.2 },LF
P 6 kW Lis 8.5 uH
lican 56V 2.5% Us R4 1.15Q
Uc2.0 05V

L 2.25A 5% Inax
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5.2. AUSLEGUNG DES FILTERS

von 6kW zugrunde. Diese Uberlegung resultiert, wie in Abschnitt 5.5
noch gezeigt wird, aus der Tatsache, dass bei Nutzung eines Phase-
Sheddings in etwa bis zu dieser Leistung der Betrieb nur einer einzelnen
Phase am effizientesten ist, d.h. auf den héchsten Gesamtwirkungsgrad
des mehrphasigen Wandlers fiihrt. Der zugehorige Betragsfrequenzgang
der Filteriibertragungsfunktionen ist in Abb. 5.10 dargestellt.

Den tatséchlichen Aufbau des Filters zeigt Abb. 5.11. Fiir die Kon-
densatoren Cs, wurden zundchst 24 Keramikkondensatoren & 560 nF
mit einer Gesamtkapazitdt von 13.4 uF gew#hlt. Wegen der starken
Abhéngigkeit der Kapazitit dieser Kondensatoren von der anliegen-

G G _
UC2n ILE Cyg = 10.2uF

,20_

_40_

|G Gw)| (dB)

,60_

-80 - T T T
1k 10k 100k M
Frequenz / (Hz)

Abb. 5.10: Betragsfrequenzgang der Filteriibertragungsfunktionen.

Abb. 5.11: Foto des mehrstufigen Filters mit identischem Aufbau
auf beiden Seiten des Wandlers.
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den Gleichspannung erfolgte zu einem spéteren Zeitpunkt eine Paral-
lelschaltung von zwei Folienkondensatoren & 4.7 uF, die jedoch in der
Abbildung nicht gezeigt sind. Die im Hauptstrompfad des Filters befind-
lichen Induktivitédten Lg; werden durch zwei parallel geschaltete Spulen
mit zehn Windungen auf High-Flux-Pulverkernen des Typs Magnetics
58378 gebildet. Die Grofe der Induktivitat im Dampfungszweig des Fil-
ters fillt wegen der niedrigeren Strombelastung deutlich geringer aus.
Der hohe Serienwiderstand dieser Spulen erfiillt gleichzeitig die Funkti-
on des Dampfungswiderstands Rg.

Abb. 5.12 zeigt einen Vergleich des im Kondensator Cs o gemes-
senen Stroms ic2,0(f) mit dem mittels der analytischen Modelle be-
rechneten Strom beim Betrieb einer einzelnen Phase des Wandlers. Die
Modelle sind in guter Ubereinstimmung mit den Messungen.

Rechnung

Messung

Chi - T0.0my T0.0mY - MZ.00ps Aux v 373mV
Chz 100y Cha 100V

Abb. 5.12: Messung zur Verifikation der Filteriibertragungsfunktio-
nen fiir U; = 400V, Uz = 200V, P = 6kW.
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5.3 Optimale Phasenanzahl

Wie bereits im Abschnitt 4.6 gezeigt wurde, setzt sich das Volumen V'
des CF-ZVS-M-Konverters aus den Volumina der Schalter Vg, der Spule
V1, des Fliissigkeitskiihlers Vep, der Gatetreiber Vigp, der Mess- und
Regeleinrichtungen Vioniror und dem Volumen Ve, Voo der Konden-
satoren C7 und Cy zusammen. Da beim mehrphasigen Wandler die in
Abschnitt 5.2 beschriebene Filterstruktur eingesetzt werden soll, sind
Vo1 und Vo als Bestandteil des Filtervolumens Vi aufzufassen; als Ge-
samtvolumen des Wandlers folgt

V=Vs+Vep + V1. + V& + Vb + Veontrol - 5.28

Die Beitrdage zu V einschlieflich des Filtervolumens V& kénnen dabei
mittels der in Kapitel 4 vorgestellten Modelle berechnet werden.

Bei einer Phasenzahl Ny, > 1 eroffnet sich, wie bereits dargestellt
die Moglichkeit einer phasenverschobenen Ansteuerung. Ebenfalls wird
bei Ny, > 1 die Gesamtleistung Ppax auf mehrere Wandlereinheiten auf-
geteilt, d.h. die Spitzenleistung und die Strombelastung der einzelnen
Wandler sinken. Beide Effekte haben zur Folge, dass sich die Auslegung
der Bauelemente dndert, sowohl die der Filterbauelemente als auch der
Spule L und der Schalter S;, also der pro Wandlereinheit aufzuwenden-
den Chipflache Ag;. Gleichzeitig steigt mit hoherer Phasenzahl die ab-
solute Anzahl der einzusetzenden Komponenten, z.B. der Gatetreiber,
und bedingt ein Mehrvolumen im Vergleich zum einphasigen Wandler.
Es existiert also eine optimale Phasenzahl Ny op¢, die im Folgenden
hergeleitet werden soll.

Grundsitzlich besteht die Moglichkeit der Realisierung von iden-
tischen Phasen mit gleicher Spitzenleistung Puax,n = Pmax/Nx oder
die Moglichkeit einer ungleichméfigen Aufteilung. Durch eine ungleiche
Aufteilung, wobei die Spitzenleistungen Ppaxn der Phasen z.B. vom
typischen Belastungsprofil (Mission Profile) des Wandlers — hier dem
Neuen Europiischen Fahrzyklus (NEFZ) — abgeleitet werden, ldsst sich
eine Verringerung der Verlustenergie erzielen [148|. Jedoch fillt der Ge-
winn im durchschnittlichen Wirkungsgrad gering aus. Zudem steigen
bei nicht identischer Ausfithrung der Phasen wegen der Vielzahl an un-
terschiedlichen Komponenten die Fertigungskosten und die Effektivitét
der phasenverschobenen Ansteuerung wird gemindert, da die Phasen
nicht mehr im gleichen Arbeitspunkt betrieben werden. Aus diesem
Grund wird im Folgenden von identischen Phasen ausgegangen.
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5.3.1 Volumen der Spulen der Phasen

Die Ausgangsleistung des CF-ZVS-M-Konverters ist, wie (3.19) zu ent-
nehmen, proportional zu 1/L. Dies ist offensichtlich, da sich bei hohe-
ren Werten von L die Stromanstiegsgeschwindigkeit des Spulenstroms
i1, und damit die an die Last gelieferte Ladung Q2 (Stromzeitfliche un-
ter ir,) reduziert. Im gleichen Mafe ist die erforderliche Induktivitat L
proportional zu 1/Pp,.x, dem Kehrwert der Spitzenleistung fiir die der
Wandler ausgelegt werden soll, und der in L erreichte Spitzenstrom i,
proportional zu P ax. Im Vergleich zum einphasigen Wandler gilt

", = Ns.- 'L
- 1 5.29
1, = Nig i,

wobei die hoch- und vorgestellten Indizes die Zugehorigkeit zum ein-
phasigen Wandler (Index 1) bzw. zum mehrphasigen Wandler (Index
n) verdeutlichen. Eine erste Approximation des Volumens "V;, durch
die maximal in der Spule gespeicherte Energie, die aus (5.29) berechnet
werden kann, liefert

1
— .y 5.30

1A 2
n n nA2 1 —
Vi~ fu"L"if = fu(Ns L)( ) = N

Ny

Demnach wird erwartet, dass zwar mit steigender Phasenzahl das Vo-
lumen der Spule pro Phase sinkt, das Gesamtvolumen aller Ny Spulen
jedoch unabhéingig von der Phasenzahl ist.

5.3.2 Volumen der Halbleiter der Phasen

In Abschnitt 3.2.4 wurden die Effektivwerte der Strome in den Schal-
tern S; des CF-ZVS-M-Konverters hergeleitet. Einsetzen der auf die
Phasenzahl skalierten Grofen L und P liefert den Zusammenhang

3 9 np3
. s v4+ovitv+1 \/?
ISl,rrnb— \[ U2+U+1 3/2 nZU2 "L
1P/Ny, 1
_ -
/R g =

d.h. der Effektivwert des Stroms wird bei Mehrphasigkeit um den Faktor
Ny, reduziert. Gleiches gilt fiir die Strome in den Schaltern S5 bis Sj.
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Wird davon ausgegangen, dass der mehrphasige Wandler die gleichen
Gesamtverluste aufweisen soll wie der einphasige Wandler, miissen die
Verluste Psi cond des Schalters S; um den Faktor Ny, verringert werden.
In Verbindung mit (5.31) folgt als Chipfliche des Schalters

2
nlgl,rms * (1151,rms/N2)

— "~ =7 _— =
DS
nPSl,cond (on) IPSI,cond/NZ

172
_ 1 r* ISers o 1 1A
= %' ‘Tps 1o ar =~ 4SSt -
NE (on) 1ijl,cond NE

nASi,Sl = TI*)S(on)
5.32

Wegen der somit beim mehrphasigen CF-ZVS-M-Konverter erforderli-
chen gleichen Gesamt-Siliziumfliche Ag; s und der gleichen Gesamtver-
luste bleibt das Gesamtvolumen der Schalter und Kiihlkérper Vs + Vep
im Vergleich zum einphasigen Wandler gleicher Leistung unveréandert.

Fiir den, fiir entlastetes Schalten nétigen Mindeststrom Iy, der z.B.
im Tiefsetzbetrieb durch (3.78) gegeben ist, 14sst sich das folgende Ska-
lierungsgesetz ableiten:

QQossl ASI SlUl \/2Qossl ASI Sl/NE)

1
Ny1L —
-t M:Lq

Ny, 17, Ny 1o

5.3.3 Optimale Phasenzahl

Wie (5.29) bis (5.33) zu entnehmen ist, sind Vg, Vep und V4, unverén-
dert bei Variation von Ny. Ebenso stellt das Volumen V,onir01 der Regel-
und Messeinrichtungen eine weitestgehend konstante Groke dar, da es
beim CF-ZVS-M-Konverter mit Ausnahme der Regelung des Mindest-
stroms Iy nicht erforderlich ist, die Phasenstrome getrennt voneinander
zu regeln. Der Mehraufwand und das Mehrvolumen durch Stromsenso-
ren und Messschaltungen kann beim CF-ZVS-M-Konverter vermieden
werden, wie in Abschnitt 5.6 und Abschnitt 5.7 noch gezeigt wird.

Im Gegensatz dazu ist wegen der in Abschnitt 5.1 und Abschnitt 5.2
beschriebenen positiven Auswirkungen einer phasenverschobenen An-
steuerung ein mit steigender Phasenzahl abnehmendes Filtervolumen
Vk zu erwarten. Bei phasenverschobener Ansteuerung sind weiterhin
unabhéingige Gatetreiber nétig, so dass mit steigendem Ny ein lineares
Ansteigen des Volumens Vap beobachtet werden kann.
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Abb. 5.13: Volumenanteile und Gesamtvolumen des CF-ZVS-M-
Konverters in Abhéngigkeit der Phasenanzahl Ny. Volumen der
Schalter Vg, der Spule Vi,, des Fliissigkeitskiihlers Vcp, des Filters Vr,
der Gatetreiber Vgp und der Mess- und Regeleinrichtungen Veontrol-
Im Bereich von 6 bis 8 Phasen liegt ein Minimum des Gesamtbauvo-
lumens des Wandlers vor.

Die Ergebnisse der Berechnungen sind in Abb. 5.13 zusammen-
gestellt. Fiir einen CF-ZVS-M-Konverter mit einer Nennleistung von
70kW und fs = 100kHz liegt die optimale Phasenzahl Ny ot im Be-
reich von sechs bis acht Phasen. Um den konstruktiven Aufwand gering
zu halten, wurde eine Phasenzahl von Ny = 6 gewahlt, die an der unte-
ren Grenze des Bereichs liegt. In diesem Fall betréigt die Spitzenleistung
der Phasen Pp.x =~ 12kW. Eine gerade Phasenzahl bietet dariiber hin-
aus Vorteile bei der Umsetzung von Sortierverfahren zur Reduktion des
Ausgangsspannungsrippels (vgl. dazu Abschnitt 5.7).

Bei Beriicksichtigung eines Volumenverlusts durch nicht-ideale Pa-
ckung der Komponenten von fpace = 30 % liegt die erwartete Leistungs-
dichte des mehrphasigen 100kHz-CF-ZVS-M-Konverters bei

Pinax 70 kW
- = =35kW/1. 5.34
PZ 0+ sV (1+0.3)-1.551 /
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5.4. PROTOTYP DES CF-ZVS-M-KONVERTERS

5.4 Prototyp des CF-ZVS-M-Konverters

Ein Foto eines der drei aufgebauten 12-kW-CF-ZVS-M-Wandler zeigt
Abb. 5.14. Durch den flachen Aufbau mit einer Bauhthe von etwa
23 mm resultiert ein duferst kompaktes Design mit einer Leistungs-
dichte von p = 30kW/1. Der Wandler besteht aus einem flachen Was-
serkiihler, der aus zwei verschraubten Aluminiumblechen von 2 mm und
3.5 mm Stidrke besteht, in die Ausfrisungen zur Fiithrung des Kiithlme-
diums und zur Montage der MOSFETs eingelassen sind.

Auf der Kiihler-Oberfliche sind, wie in Abb. 5.15 abgebildet, die
Spule L und die MOSFET-Schalter befestigt. Die Spule L besteht aus
drei aneinander gereihten EILP43-Kernen aus EPCOS-N87-Material
und einer Wicklung aus Hochfrequenz-Litze mit vier Windungen (vgl.
Abb. 4.28). Seitlich wird die Spule durch zwei Kunststofffristeile fi-
xiert. Kunststoff wurde gew&hlt, um Wirbelstromverluste durch das
Streufeld des Luftspalts zu vermeiden. Die Schalter S; sind als vier (51,

Wasser- Wasser- Spule L unter MOSFETs  Anschluss  Leistungs-  Signal-
Einlass kiihler Abdeckung Uy PCB PCB

Abb. 5.14: Labormuster eines 12-kW-CF-ZVS-M-Konverters. Der

Aufbau ist 140 mm breit, 130 mm lang und etwa 23 mm hoch und
weist eine Leistungsdichte von p = 30 kW/1 auf.
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KAPITEL 5. MEHRPHASIGER CF-ZVS-M BUCK+BOOST KONVERTER

5550

L L
‘JS‘USZ!’!V?O

tia}
E

Abb. 5.16: Mess- und Regeleinrichtungen des Labormusters: Mess-
schaltung fiir Strommessung in der Spule L (1), Schaltungen zur Mes-
sung der Spannungen Ui, Uz und zur Erzeugung der Komparator-
Signale K7 und K5 (2), Stromsensoren zur Messung der Stréme Iy
und I> (3), Highside-Gatetreiber (4), Lowside-Gatetreiber (5), DSP
und FPGA fiir digitale Regelung (6), Hilfsspannungsversorgung (7)
und Kommunikationsinterface zu restlichen Wandlerphasen (8).
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S3) bzw. drei (S3, Sy) parallel geschaltete IXYS IXFB82NG60P MOS-
FETs ausgefiihrt, durch eine Aluminiumplatte auf dem Kiihler befestigt
und mit dem Leistungs-PCB verlotet auf dem sich auch die Konden-
satoren C7, Cs und die Filterinduktivitdten L; befinden. Des weiteren
beinhaltet das Leistungs-PCB (vgl. Abb. 5.11) zwei magnetoresistive
Stromsensoren zur Messung der Strome 71 und i am Ein- und Ausgang
des Wandlers sowie die Spannungsteiler zur Messung der Spannungen
U und Uy und wugs(t) und ugys(t), von denen die Komparatorsignale
K (t) und Ks(t) zur Regelung des Mindeststroms I abgeleitet werden.

Auf das Leistungs-PCB, das vier Lagen a4 70 pum Kupfer aufweist,
ist das in Abb. 5.16 dargestellte und ebenfalls vierlagige Signal-PCB
(35 pm Kupfer) aufgesteckt. Den Kern des Signal-PCB bilden ein Di-
gital Signal Processor (DSP) und ein Field Programmable Gate Array
(FPGA), die zur digitalen Regelung des Wandlers und zur Erzeugung
der Ansteuersignale der Schalter S; genutzt werden.

Die Ansteuersignale werden zu den Gatetreibern der Lowside- und
Highside-Schalter geleitet. Einen Ausschnitt der Treiberschaltung zeigt
Abb. 5.17. Die elektrische Isolation der Highside-Gatetreiber erfolgt
mittels eines magnetischen Kopplers und einer Hilfsspannungsversor-
gung mit Transformator. Sowohl Lowside- als auch Highside-Gatetreiber
sind durch Gleichtakt-Drosseln vom Signal-PCB abgetrennt, um die
Storsicherheit zu erhéhen. Dioden sorgen fiir ein schnelles Abschalten
der MOSFET, das erforderlich ist, um die Ausgangskapazitdt Cogss als
kapazitiven Snubber zu nutzen. Auf weitere Details des Signal-PCB
wird in den folgenden Abschnitten eingegangen.
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P12V C71S .
Hl\iuAH—{ 22w gy 1OND_HA
€719 GND, n/\H hz:ﬂ —{ gﬁsv GND_HA
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C705 . )
0| HGNILHA q Tu 16y 10ND_HA R701
v
6 4]

Tee

GND, TlH

L701 oL o
b

PSV <Y Y Y psy T 100n

2 el R702, RT

PWM AH ghs > R703—DRI
E__4 PS5V TI<G—2 1c701 D
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N o o - w ADUMI100BRZ ] 103
0:3, 138 oxz - IXDN414Y1
GND_HA

TIL G
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Abb. 5.17: Ausschnitt der Gatetreiberschaltung des Labormusters.
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5.4.1 Uberwachung des Spulenstroms

Aus Sicherheitsgriinden ist es sinnvoll, eine Schutzschaltung zum Er-
kennen eines Uberstroms in der Spule L vorzusehen. Die Bandbreite
des einzusetzenden Stromsensors muss dabei deutlich iiber der Schalt-
frequenz des Wandlers (100 kHz) liegen, damit das Messsignal korrekt
abgebildet wird. Da der Strom i, (¢) nicht gleichanteilsfrei ist, schei-
det ein Stromtransformator als Messmittel aus. Eine potentialgetrennte
Messung mit Shunt ist aufwendig, verlustbehaftet und wenn fiir gerin-
ge Verluste ausgelegt nicht sehr empfindlich. Vorteilhaft ist daher die
Messung mittels Hallsensor.

Im Hallelement werden die Elektronen eines iiber zwei Anschliisse
eingeprigten Stroms von der magnetischen Flussdichte B(t), die den
Sensor durchsetzt, abgelenkt. Wegen der Ablenkung stellt sich an zwei
weiteren Anschliissen eine der Flussdichte B(t) proportionale Ausgangs-
spannung ein. Zunichst wurde angedacht, ein derartiges Hallelement in
den Luftspalt der Spule L einzubringen, wo es vom Magnetfeld B(t) im
Luftspalt durchsetzt wird. Da B(t) ~ i1,(t) folgt als Ausgangsspannung
des Sensors im Idealfall

us(t) = kl . iL(t) 5.35

mit einer Konstanten k1, die durch eine Kalibrierungsmessung bestimmt
werden kann.

In der Realitdt bereitet diese Sensorkonstruktion zwei Probleme:
Zum einen fiihrt die hohe Amplitude und Frequenz von B(t) zu einer
Uberhitzung des Hallelements, so dass der Luftspalt als Montageort
ausscheidet und der in Abb. 5.18 dargestellte Aufbau mit einem zu-
sétzlichen Ringkern gew#hlt werden muss, durch den die zur Spule L
fiihrende Hochfrequenz-Litze gefiihrt wird.

V\(r) )

Hallelement

i) = ]

Ringkern mit Luftspalt

Abb. 5.18: Messung des Spulenstroms mittels eines Ringkerns mit
Luftspalt und einem im Luftspalt befindlichen Hallelements.
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Zum anderen weist das Messsignal neben der durch den Halleffekt
bedingten, zu iz (t) proportionalen Spannung einen unerwiinschten in-
duzierten Spannungsanteil auf, womit

ug(t) = k1 -iL(t) + kQ%iL(t) 5.36
resultiert. Fiir die Auswertung der Sensorausgangsspannung ist daher
eine Schaltung erforderlich, die einerseits den zu i1, proportionalen An-
teil von ug verstéarkt und andererseits den zu %iL proportionalen Anteil
unterdriickt.

Zur Ableitung der Schaltung wird zunéchst die Laplace-Transfor-
mierte von (5.36) bestimmt

Ug(s) = (k1 + kas) - I1(s) . 5.37

Wird die Sensorausgangsspannung mit einem Tiefpass gefiltert, der die
Ubertragungsfunktion
1

5.38
Ts+1

Grp(s) =

aufweist, kann der induzierte Spannungsanteil (ideal) unterdriickt wer-
den, wenn die Zeitkonstante zu 7 = ky/ky gewéhlt wird,

Q/s(s) =Grp(s) -Us(s) = ———I(s) =" k1-Ip(s) . 5.39

Abb. 5.19 zeigt die zur Strommessung notige Messschaltung mit
einer Konstantstromquelle, die den zum Betrieb des Hallelements noti-
gen Strom liefert und einem Differenzverstirker mit Integralanteil zur
Filterung der induzierten Komponente in der Sensorspannung us(t).
Dem Differenzverstarker ist eine zweite Verstéarkerstufe nachgeschaltet.
Durch ein Potentiometer kann ein Nullabgleich der Ausgangsspannung
durchgefiihrt werden. Schlieklich wird das Messsignal zwei schnellen
Analogkomparatoren zugefiihrt, die einen Vergleich mit einer vom DSP
digital einstellbaren positiven und negativen Spannung durchfithren, die
als Ausloseschwelle der Uberstrom-Erkennung vorgegeben werden. Die
Komparator-Ausgangssignale werden im FPGA ausgewertet, das eben-
falls die Ansteuersignale der Schalter S; des Wandlers generiert.
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5.4. PROTOTYP DES CF-ZVS-M-KONVERTERS

5.4.2 Interaktion der Wandlerphasen

Fiir Messungen im mehrphasigen Betrieb wurden, wie in Abb. 5.20
abgebildet, drei der 12-kW-CF-ZVS-M-Konverter mit Stromschienen
jeweils an den Filterspulen Ly und Lgp parallel geschaltet. Einer der
Wandler iibernimmt die Rolle eines Master-Moduls, dem die weiteren
Phasen als Slave-Module untergeordnet sind. Eine Kommunikation zwi-
schen den Phasen erfolgt mittels einer seriellen Schnittstelle (unidirek-
tional, schnell) und mittels CAN-Bus (bi-direktional, langsam).

Das Master-Modul ibernimmt die digitale Regelung des Wandlers.
Fiir das Labormuster wurde ein Kaskadenregler zur Regelung der Aus-
gangsspannung Us gewéhlt (vgl. Abb. 5.21). Von den gemessenen und
digital gefilterten Spannungen Uy ¢(z), Ua¢(z) und von der Stellgréfe
des Reglers Is moa(z) werden die Schaltzeitpunkte ¢; bis t3 mit Hilfe
einer Tabelle (LUT) abgeleitet (vgl. Abschnitt 3.2.2). Der Regler bein-
haltet weiterhin eine Einheit (1), die iiber die Anzahl N der zu aktivie-
render Phasen entscheidet, d.h. einen Phase-Shedding-Algorithmus im-
plementiert, und eine Einheit (2), die die einzustellenden Phasenwinkel
n festlegt. Dariiber hinaus entscheidet diese Einheit welche der Pha-
sen einzuschalten sind und liefert den Status On,,. Details der Einheiten
(1) und (2) werden in Abschnitt 5.5 und Abschnitt 5.7 beschrieben. Die
Schaltzeitpunkte t;, die Phasenwinkel ¢,, und der Einschaltstatus On,,
werden iiber die unidirektionale serielle Schnittstelle zu den FPGAs al-
ler Module weitergeleitet, welche die Ansteuersignale §; der Schalter S;
generieren (vgl. Abschnitt 5.4.4).

Anschluss Uy Kommunikations-IF~ Hilfsspannung ~ Stromschienen  Anschluss U,

Abb. 5.20: Verbindung von drei 12kW CF-ZVS-M-Konverters zu
einem mehrphasigen Wandler.
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: Upiz) | LUT | ,
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Uy ret | D ref(2) 12, mod(z) Interp. 1.l A

aef | Ger | :

- n . Modulator
(FPGA) Leistungsteil
Phase n
> | Iy Regelung
N B Pa(2) SR\ ! Ony, &)
m == o @
h2) Komm.IF T
m 0
: Us 1(2) G e

Abb. 5.21: Verbindung der Nx; Phasen am mehrstufigen Filter (Fil-
terinduktivitdten L1 n, L2 » und gemeinsame Ein- und Ausgangs-
kondensatoren Ci,0, C2,0). Digitaler Regler (DSP Master), Kommu-
nikationsinterface und Erzeugung der Ansteuersignale der Schalter S;
sowie Regelung des Mindeststroms Iy (FPGA Master und Slaves).
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5.4.3 Kommunikation zwischen den Phasen

Die Ubertragung der Schaltzeitpunkte ¢; und von Steuerinformationen
vom Master- zu den Slave-Modulen erfolgt mittels einer unidirektiona-
len seriellen Kommunikationsschnittstelle. Es wird ein modifiziertes Se-
rial Peripheral Interface (SPI) eingesetzt, das eine Takt-Leitung (SCLK)
und eine Daten-Leitung (MOSI) aufweist. Empféngerseitig werden die
Daten synchron zur steigenden Flanke des Takt-Signals abgetastet. Zur
Erhéhung der Stérsicherheit der Ubertragung sind sowohl fiir die SCLK-
als auch die MOSI-Leitung differentielle Treiber und Empfinger (CAN-
Bus kompatibel) vorgesehen und die Schnittstelle ist iiber magnetische
Koppler und eine Hilfsspannungsversorgung elektrisch getrennt von den
restlichen Schaltungsteilen des Signal-PCB.

Die Nutzdaten sind zu einem Datenpaket von insgesamt 4 Wortern
4 16 Bit zusammengefasst. Die Ubertragung erfolgt mit einer Taktfre-
quenz von 12.5 MHz, so dass das Datenpaket innerhalb der Schaltpe-
riodendauer von 7}, = 10 ps {ibertragen werden kann. Ein Timing-Dia-
gramm zeigt Abb. 5.22.

Anders als beim regulidren SPI erfiillt die Takt-Leitung eine weitere
Funktion. Zu Beginn der Schaltperiode des Master-Moduls wird auf
die Takt-Leitung ein Synchronisationssignal aufmoduliert. Kurze Zeit
spiter erfolgt die eigentliche Ubertragung des Datenpakets. Anhand
des Synchronisationssignals wird die Einstellung der Phasenwinkel ¢,
der Slave-Module relativ zum Master-Modul vorgenommen. Dabei ist
die Quelle des Synchronisationssignals das FPGA des Master-Moduls,
das die Ansteuersignale der Schalter des Master-Moduls generiert, und

. Sync  Ubertragung der Timingdaten (ca. 6us) Sync
Funktion ‘ ‘ « p
| I
0 T T ) Tp
FPGA DSP FPGA
Quelle I I 5 E,,

scu T NN, A N L,
MOSI ———— By Bis X Big-- By )\ By Bay | Bag- By ——

Abb. 5.22: Serielle Kommunikation zwischen Master- und Slave-
Modulen, die unter anderem zur Verbreitung der Schaltzeitpunkte
t; und der Phasenwinkel ¢; genutzt wird.
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die Quelle des Datenpakets der DSP des Master-Moduls, der die digitale
Regelung des mehrphasigen Wandlers {ibernimmt.

Der Aufbau des 64 Bit breiten Datenpakets ist Tab. 5.2 zu ent-
nehmen. Bit 0 dient der Unterscheidung zwischen Lese- und Schreib-
zugriff®. Durch Einstellung der Address-Bits kann entweder ein Modul
gezielt (Adresse # 0) oder es kénnen alle Module gleichzeitig (Adresse
0) angesprochen werden. Uber das Steuerregister wird unter anderem
die Betriebsart (aus, Start-Up-Modulation, regulire Modulation) ein-
gestellt. Ein zuséatzliches Kommando und die Kommando-Daten dienen
der Ubermittlung diverser nicht zeitkritischer Informationen wie des
Phasenwinkels ¢,,, der Totzeiten der Halbbriicken, usw. Die Blocke des
Datenpakets sind mittels Paritiitsbits abgesichert, so dass sich Ubertra-
gungsfehler feststellen lassen.

Tab. 5.2: Aufbau des Datenpakets zur Kommunikation zwischen
Master-Modul und den Slave-Modulen.

Bit Name Beschreibung
0 RW 0=Schreiben 1=Lesen
1.. 4 ADDRJ3..0] Modul-Adresse
5 PARO Paritit ADDR
6. 13 AUX Steuerregister
14 PARI1 Paritat AUX
15 ..24 T1[9..0] Timing-Register t1
25 PAR2 Paritat T1
26 .. 35 T12[9..0] Timing-Register t2
36 PAR3 Paritédt T12
37 ..46 T123[9..0] Timing-Register 3
47 PAR4 Paritat T123
48 .. 51 CMD]3..0] Kommando
52 PARS Paritat CMD
53 ..62 CMDDATA[9..00 Kommando-Daten
63 PARG6 Paritit CMDDATA

5 Uber die Kommunikationsschnittstelle erfolgt kein Lesezugriff des Master-
Moduls auf die Slave-Module. Allerdings wird der Lesezugriff am Master-Modul
genutzt um Statusinformationen des FPGAs zu beziehen. Ebenfalls beziehen die
DSPs der Slave-Module Statusinformationen ihrer FPGA und leiten diese iiber eine
gesonderte CAN-Bus-Schnittstelle zum Master weiter.
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5.4.4 Umsetzung des Modulationsverfahrens

Aus den {iber die serielle Kommunikationsschnittstelle empfangenen
Schaltzeitpunkten werden im FPGA die Ansteuersignale §;(¢) der Schal-
ter S; erzeugt. Dazu ist im FPGA ein Z&hler implementiert, der je-
weils nach Ablauf der Zeiten t1, to, t3 bzw. T}, den Zustand der in
Abb. 5.23 abgebildeten Zustandsmaschine &ndert. Der 10-Bit-Zahler
ist mit 100 MHz getaktet; die Zeitauflésung der Modulation betrigt
demnach 10ns. Wahrend des Zeitintervalls 0 < ¢ < ¢; befindet sich die
Zustandsmaschine im Zustand A_P0S, wahrend ¢; < t < t5 in AB_POS,
wéhrend ¢, <t < t3 in B_POS und wahrend ¢3 <t < T}, in einem der
Zustédnde AB_ZERO, UPDATE, COMPENSATION oder COMPENSATION_DONE.

. Start des
A->B SideATurnPosSet Wandlers
B->A SideBTurnPosSet
ty abgelaufen
(T1End 1)
Néchse Periode .\l\} A->B SideBTurnPosSet
(NormalMode = 17' ) B>A SideATurnPosSet

Letzte Periode
(NormalMode = 0)

COMPEN
SATION

DONE
tz abgelaufen
Periodenlange (T12End =1)

angepasst
O\l\b A->B SideATurnZeroSet

(CompensCounter = 0)
B->A SideBTurnZeroSet

AB_POS

COMPEN
SATION

& B_POS

AB_ZERO C)\/\A
\_ — A->B SideBTurnZeroSet
Tp abgelaufen B->A SideATurnZeroSet
(TPEnd = 1)

"~

t3 abgelaufen
(T123End = 1)

Abb. 5.23: Zustandsmaschine zur Koordination der Modulation des
CF—ZVS—M—Konverters.“Beim Ubergang zwischen den Zustinden wer-
den Kommandos zum Andern der Stellung der Schalter S; erzeugt.
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Beim Ubergang zwischen den Zustinden werden unter Beriicksich-
tigung der Richtung des Leistungstransfers Kommandos zum Andern
der Stellung der Schalter S; erzeugt, die von zwei untergeordneten Zu-
standsmaschinen behandelt werden. Diese untergeordneten Zustands-
maschinen sorgen fiir das korrekte Umschalten zwischen dem Highside-
und dem Lowside-Schalter. Hierbei wird eine Totzeit eingehalten und es
werden die Komparatorsignale Ki(t) und Ky(t) (vgl. Abschnitt 3.3.4)
ausgenutzt um zu verhindern, dass ein Schalter unter Spannung einge-
schaltet wird, d.h. es wird verhindert, dass der Wandler den weich schal-
tenden Betrieb verlisst®. Im Zustand UPDATE werden die zuletzt iiber
die serielle Kommunikationsschnittstelle empfangenen Timing-Informa-
tionen synchron in die Register des Modulations-Z&hlers iibernommen.

Einstellung des Phasenwinkels

Die Zustédnde COMPENSATION und COMPENSATION_DONE dienen zur Ein-
stellung bzw. Einregelung des Phasenwinkels ¢,,. Die wesentliche An-
forderung ist, dass beim Setzen eines neuen Phasenwinkels ein konti-
nuierlicher Ubergang von der alten zur neuen Phasenlage stattfindet.
Hauptgrund fiir eine (abrupte) Anderung des Phasenwinkels ist das
Zu- oder Abschalten einzelner Phasen beim Phase-Shedding. Beispiels-
weise muss beim Zuschalten einer dritten Phase der Phasenwinkel der
zweiten Phase von 180° auf 120° bzw. 240° gedndert werden. Diese
Anderung konnte durch eine einmalige Verlingerung der Schaltperiode
der zweiten Phase um 8.33 us bzw. 1.66 us erfolgen, wahrend der der
Strom —1Ij weiter als Kreisstrom im Wandler gefithrt wird. Die Verlan-
gerung der Schaltperiode ist problematisch, da sich u.U. der Kreisstrom
auf Grund der ohmschen Verluste abbauen kann, die mittlere {ibertra-
gene Leistung springt und weil die Realisierung der Verzogerung einen
erheblichen Mehraufwand in der Umsetzung der Zustandsmaschinen be-
deuten wiirde. Aus diesen Griinden wird ein kontinuierlicher Ubergang
der Phasenlage bevorzugt, der erreicht wird, indem eine Verldngerung
oder Verkiirzung der Schaltperiode stattfindet — dies aber {iber mehrere
Schaltperioden hin fortgesetzt.

6 Eine Ausnahme stellt das Einschalten des Schalters S1 zum Zeitpunkt tg dar;
der Schalter wird in jedem Fall nach Ablauf der Totzeit geschlossen. Dadurch wird
verhindert, dass der Wandler bei zu geringem Mindeststrom Iy den Betrieb einstellt.
Ein zu geringer Strom I ist unter anderem beim ersten Einschalten des Wandlers
gegeben. Im Regelfall jedoch sorgt die Regelung des Mindeststroms I fiir ein ent-
lastetes Schalten von S7.
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Abb. 5.24: Funktionsprinzip der Phasenwinkel-Einstellung.

Dies wird wie im Folgenden beschrieben erreicht. Direkt vor Ab-
lauf der Schaltperiode befindet sich das Master-Modul fiir eine gewis-
se Dauer im Zustand COMPENSATION, die dem halben Wert der Zeit
TCompensReload entspricht. In den Slave-Modulen steht das Zeitfenster
0..TCompensReload fiir eine Verkiirzung oder Verlangerung der Schalt-
periode relativ zum Master zur Verfiigung.

Das Funktionsprinzip der Phasenwinkel-Einstellung auf der Slave-
Seite zeigt Abb. 5.24. Das vom Master-Modul mit dem SPI-Takt iiber-
tragene Synchronisationssignal wird in den Slave-Modulen empfangen,
startet den Zahler TShift und initialisiert den Z&hler TCompens mit
dem Wert TCompensReload. Nach Ablauf des Z&hlers TShift wird der
Zahler TCompens, der die Verweildauer im Zustand COMPENSATION der
Zustandsmaschine bestimmt, nach unten gezahlt.

Gleichzeitig durchléuft die Zustandsmaschine des Slave-Moduls die
Zusténde zur Erzeugung der Ansteuersignale der Schalter, bis der Zu-
stand COMPENSATION erreicht wird. Die nominelle Phasenverschiebung
des Slave-Moduls entspricht der Summe von TShiftReload und dem
halben Wert von TCompensReload. Ist beim Eintritt in COMPENSATION
der Phasenwinkel z.B. zu gering, ist der Wert von TCompensReload gro-
fer als TCompensReload/2 und die Schaltperiode des Slave-Moduls wird
dadurch relativ zum Master-Modul verlangert.

Nachweis der Schaltentlastung

Abb. 5.25 bis Abb. 5.28 zeigen Messungen zum Nachweis des entlas-
teten Schaltens der Schalter S; bis Sy.
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KAPITEL 5. MEHRPHASIGER CF-ZVS-M BUCK+BOOST KONVERTER

1 ps BL 1

Abb. 5.25: Nachweis der Entlastung des Schalters S;: Kanal 1: Ga-
tespannung ucs,s1(¢), Kanal 2: Spulenstrom 4r,(t), 20A /div, Kanal 3:
Spannung usz(t), Kanal 4: Spannung usa(t)

B

1 ps
1a.

1 ps BL 1

Abb. 5.26: Nachweis der Entlastung des Schalters S3: Kanal 1: Ga-
tespannung ugs,s2(t), Kanal 2: Spulenstrom ir,(¢), 20A /div, Kanal 3:
Spannung us2(t), Kanal 4: Spannung usa(t)
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5.4. PROTOTYP DES CF-ZVS-M-KONVERTERS

s it b |

1 ps BL 1

Abb. 5.27: Nachweis der Entlastung des Schalters S3: Kanal 1: Ga-
tespannung ucs,s3(t), Kanal 2: Spulenstrom 4r,(t), 20A /div, Kanal 3:
Spannung usz(t), Kanal 4: Spannung usa(t)

1 ps
1a.

CEmmm— T T T, ~

1 ps BL 1

Abb. 5.28: Nachweis der Entlastung des Schalters Ss: Kanal 1: Ga-
tespannung ugs,s4(t), Kanal 2: Spulenstrom ir,(¢), 20A /div, Kanal 3:
Spannung us2(t), Kanal 4: Spannung usa(t)
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5.4.5 Wirkungsgrad

Abb. 5.29 zeigt den mit dem Power-Analyzer NORMA D 6100 gemes-
senen Wirkungsgrad eines (einphasigen) 12-kW-CF-ZVS-M-Konverters
in Abhéngigkeit von der Ausgangsleistung P, fiir verschiedene Werte
von U; und Us. Die Kennlinien wurden soweit mdéglich bis zur maxi-
mal spezifizierten Leistung Pp.x = 12kW bzw. der maximalen Strom-
belastung des Wandlers von I, = 45 A aufgenommen. Jedoch konnte
wegen Einschrinkungen der genutzten Gleichspannungsquelle bei nied-
riger Eingangsspannung nicht bis zum vollen Strom [, gemessen wer-
den.

Der Wandler weist trotz des weiten Betriebsspannungsbereichs im
gesamten Arbeitsbereich ab 10 % der maximalen Ausgangsleistung einen
Wirkungsgrad von mehr als 95 % auf. Die maximale Effizienz wurde an
den oberen Grenzen des Betriebsspannungsbereichs U; = Uy = 450V
und bei der maximalen Ausgangsleistung von P, = 12kW festgestellt
und betragt 99.3 %. In diesem Arbeitspunkt sind die Verluste gering, da
die niedrigste Strombelastung der Schalter S; und der Spule L vorliegt.

100
300V—-300V 450V—450V
150V—-150V R T= 2t 42 g 8- 8
991 pe - & 450V—>350V
_ -0 o |/
s
=
- 250V—350V  350V-250V
[
S — —
an = =3 - -
£ 2007400V
= 400V—200V
=
450V =150V
T T T T T
4 6 8 10 12

Ausgangsleistung P, (kW)
Abb. 5.29: Gemessener Wirkungsgrad (Markierungen) des einpha-

sigen 12-kW-CF-ZVS-M-Konverters und Kurven-Fit (Linien) bei Be-
trieb mit der auf Stetigkeit optimierten Modulation.
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5.5 Effizienz im Teillastbetrieb

Abb. 5.30 zeigt die typische Abhéngigkeit des Wirkungsgrades eines
Gleichspannungswandlers von der Ausgangsleistung Ps . Fiir eine klei-
ne Leistung P, ,, (Teillastbetrieb) ist eine Reduktion der Effizienz des
Wandlers festzustellen. Grund hierfiir sind die konstanten oder schwach
vom Laststrom I ,, abhéngigen Verluste, z.B. die Ansteuerverluste, die
Schaltverluste oder beim CF-ZVS-M-Konverter Leitverluste durch den
Strom I, die im Teillastbetrieb einen Wert dhnlich oder héher der Aus-
gangsleistung P, , aufweisen. Bei P, = 0 gilt n = 0.

Bei hoher Ausgangsleistung P>, in der Ndhe der Spitzenleistung
P5 max,n, also bei hohem Laststrom Is,, = P ,/Us, ist bei Wandlern
die Verlustanteile proportional zu I. 2120‘ mit a > 0 aufweisen, ebenfalls
mit einem verminderten Wirkungsgrad 7 zu rechnen. Mogliche Ursa-
chen sind bei hart-geschalteten Wandlern die Schaltverluste und bei
Wandlern, die mit unipolaren Bauelementen wie MOSFETs arbeiten,
die zu I2 proportionalen Leitverluste. Wandler mit bipolaren Bauele-
menten wie IGBTs weisen in der N&he ihrer Spitzenleistung wegen der
nur schwachen Stromabhéngigkeit der Sattigungsspannung einen flache-
ren Verlauf des Wirkungsgrads auf.

Im Bereich zwischen Teillast und maximaler Last liegt bei P ;—opt
das Effizienz-Maximum 7, max des Wandlers. Typisch wird das Effizienz-
Maximum bei 20% bis 50% der Spitzenleistung Ps max.n erreicht. Wie
Abb. 5.29 zu entnehmen ist, ist die Lage des Maximums dariiber hin-

M max ===z —_—
1 !

konst. Verluste
Verluste prop. zu
#(12,) Ly a>0
0 P,
0 P2,n-0pt P2,max,r/

Abb. 5.30: Abhingigkeit des Wirkungsgrads von der Ausgangsleis-
tung.
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aus abhéngig vom Spannungsiibersetzungsverhéltnis.
Fiir analytische Betrachtungen kann die in Abb. 5.30 dargestellte
Kurve durch die Funktion

nn(PZ,n) =a—b-

— C- P2
P2,n " 4

mit a>0,b>0,c¢c>0

o1
o

angendhert werden. Dabei gilt

lim ——
P2,1,LHL0 dpPs g

so dass der Einbruch der Effizienz bei Teillast abgebildet wird und

n(P27f,L) =00, 541

d
li —— (P = — 42
Pz,iIEoo dpgm nn( 2,n) € >

d.h. die Kurve fallt fiir hohe Leistungen mit der Steigung —c und weist
ein Maximum bei

nn,max =a— 2\/% 543

auf. Beispielsweise konnen von der gemessenen und in Abb. 5.29 dar-
gestellen Effizienz des CF-ZVS-M-Konverters bei einer Eingangsspan-
nung von U; = 400V und einer Ausgangsspannung von Us = 200V die
Parameter

a = 0.988

b=24.76 W 5.44

c=2.001-10"¢ W'

abgeleitet werden.

Beim Einsatz in Hybridfahrzeugen oder Brennstoffzellenfahrzeugen
ist eine hohe Teillasteffizienz besonders wichtig. Anders als bei Wand-
lern, die fiir einen einzelnen Nenn-Arbeitspunkt ausgelegt werden kon-
nen, wird von den in diesen Fahrzeugen eingesetzten Systemen einerseits
eine hohe Spitzenleistung P» max gefordert, um das Fahrzeug zu be-
schleunigen. Andererseits sind die Beschleunigungsphasen typisch kurz
und der Wandler wiirde haufig bei reduziertem Wirkungsgrad unter
Teillast betrieben werden (vgl. Abb. 5.31 und Abb. 5.32).

Die Schaltverluste eines hart-schaltenden Wandlers lassen sich bei
Teillast durch eine Reduktion der Schaltfrequenz verringern [150]. Soll
dagegen die Teillast-Effizienz von weich schaltenden Wandlern wie dem
CF-ZVS-M-Konverter gesteigert werden, miissen alternative Konzepte
verfolgt werden, auf die im Folgenden genauer eingegangen wird.
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Abb. 5.31: Geschwindigkeitsprofil beim Neuen Européischen Fahrzy-
klus (NEFZ) nach [149] (a) und typisches Profil der Antriebsleistung
eines Mittelklasse-Fahrzeugs bei Belastung mit dem NEFZ (b).
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Abb. 5.32: Histogramm der Antriebsleistung eines Mittelklasse-
Elektrofahrzeugs bei Belastung mit dem NEFZ. Der eingesetzte
Wandler wird vorwiegend unter Teillast genutzt.
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5.5.1 Pulsbetrieb

Wie eingangs beschrieben, werden die in Elektrofahrzeugen oder Hy-
bridfahrzeugen genutzten Wandler im Verlauf eines typischen Lastpro-
fils (Mission), wie dem Neuen Européischen Fahrzyklus (NEFZ), hiufig
bei Teillast und damit u.U. bei geminderter Effizienz betrieben. Weitaus
wichtiger als der momentane Wirkungsgrads 7(t) im Verlauf der Missi-
on ist jedoch der iiber die Mission gemittelte Wirkungsgrad 7,ye. Der
mittlere Wirkungsgrad ldsst sich aus dem Verhéltnis der vom Wandler
wahrend der Mission aufgenommenen Energie F; und der abgegebenen
Energie Es bestimmen

i E2 . E2 _ 1 =
77an o El N E2 + Eloss B 1 + E‘IOSS/E‘2 B
1 5.45

1+7-/ <1)Ptdt
P2,angMission Mission U(t) 2( )

und ist eine Funktion der Ausgangsleistung P»(t) wihrend der Mission
und des momentanen Wirkungsgrads n(Ps,t). Es ist ersichtlich, dass
ein hoher mittlerer Wirkungsgrad auch dadurch erzielt werden kann,
dass der Wandler vorwiegend bei einer Leistung Ps(t) betrieben wird,
bei der ein hoher Wirkungsgrad n(Pz) vorliegt.

Dies kann erreicht werden, indem der Wandler im Pulsbetrieb be-
trieben wird [150], d.h. der Wandler wie in Abb. 5.33 dargestellt, pe-
riodisch mit der Wiederholrate T;¢p ein- und ausgeschaltet wird, wobei

u

N SN T,

e ~ 3
P,
NZPZ,n-opt

P2,avg_"

0 t

U

on Trep

Abb. 5.33: Pulsbetrieb mehrerer Wandlerphasen, wiahrend der Ein-
schaltdauer T, jeweils bei der Leistung P> ,—opt-
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die Ausgangsleistung des Wandlers wihrend der Einschaltdauer Ty, der
Leistung Ps ;—opt entspricht, in der das Effizienz-Maximum 1,, max vor-
liegt. Das Verhiltnis zwischen Einschaltdauer und Wiederholrate 14sst
sich angeben mit [151]

Trep a Mnc—d + (1 - nc—d) P2a77*0Pt

P2,avg

Ton 1 VIc—:cl:1 P2,avg 546

wobel 7c—q = NchrNais dem Wirkungsgrad des Energiespeichers ent-
spricht, der vom Wandler geladen bzw. entladen wird.

Ein wesentlicher Nachteil des Verfahrens ist, dass die mittlere Leis-
tung P ave wihrend der Dauer Ty, — To, ausschlieflich von einem
Energiespeicher geliefert wird, wodurch sich {iber einen Lade- und Ent-
ladezyklus Tycp entweder eine erhebliche Schwankung AU, der Span-
nung am Energiespeicher einstellt (vgl. Abb. 5.33) oder ein Speicher
hoher Kapazitét eingesetzt werden muss. Im Falle eines Gleichspan-
nungswandlers, der eine Batterie oder einen Superkondensator an einen
Spannungszwischenkreis anbindet, stellt die erlaubte Spannungsédnde-
rung AUz = AU; am Zwischenkreiskondensator der Kapazitit Cyzx
eine Einschrankung dar. Wird ein konstanter Laststrom I» angenom-
men, betrigt die Spannungséinderung

1 I
AUy = 7/ Iy dt = ——(Tiep — Ton) - 5.47
*7 O T ? CZK( P )

ep _Ton

Beispielhaft ist im Teillast-Arbeitspunkt

Pyavg = 2kW
Uy = 400V
I, =5A

bei einem Verhaltnis

Ton P2 avg P2_avg 2kW
Trep P2,77—opt 33 % . Pmax 33 % -T0kW

und unter Annahme von Cckx = 1mF und AU; = 50V bereits eine
Wiederholrate von 7., = 11ms erforderlich, so dass der Pulsbetrieb
nur bedingt einsetzbar ist oder die Zwischenkreiskapazitat in einem un-
erwiinschten Mafe vergrofert werden miisste.
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5.5.2 Abschalten von Wandlerphasen

Alternativ zum Pulsbetrieb kann bei einem mehrphasigen Wandler ein
Abschalten von Phasen (Phase-Shedding) erfolgen [91], um den Wir-
kungsgrad im Teillastbetrieb zu steigern. Fiir diesen Fall und wenn N
von Ny identischen Phasen des Wandlers betrieben werden, entspricht
die Gesamtausgangsleistung P, der Summe der Leistungen der N akti-
vierten Phasen

N
Py = Z Py, . 5.48
n=1

Dabei weist jede der Phasen eine Charakteristik des Wirkungsgrads
gemaf Abb. 5.30 auf. Wiirden alle Ny, Phasen des Wandlers zur glei-
chen Zeit und mit der gleichen Leistung P, , = P/Ny, zur Gesamt-
leistung P, beitragen, wire im Teillastbetrieb des Wandlers, z.B. mit
Py = 5% - Pyax auch die Ausnutzung der Phasen mit Py, = 5% - Pmax.n
gering und damit ebenfalls der Wirkungsgrad

P
ns(P2) = (l\?) . 5.49

Bei niedriger Leistung P ist es daher vorteilhaft, eine bestimmte An-
zahl der Phasen abzuschalten, so dass die in den verbleibenden Phasen
anfallende Leistung P, = P»/N in der Néhe der Leistung Ps ,—opt.n
liegt, bei der das Effizienz-Maximum 1), max der Phasen erreicht wird.
Um trotz Phase-Shedding eine gleiche Auslastung aller Ny, Phasen zu
gewihrleisten, kann, wie in Abb. 5.34 dargestellt, zyklisch zwischen
den N aktiven Phasen umgeschaltet werden.

Py
P P
Py, n-opt 2n 2,ntl
P, - . - -
] v /] \
oA A
0 T T T T t

0 05T, T

rep rep

Abb. 5.34: Abwechselnder Betrieb von zwei Wandler-Phasen (Index
n und n + 1), jeweils in der Nahe des Effizienz-Maximums Pa n,5n—opt-
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Wirkungsgrad ny
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TT— )y optimiert
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Relative Ausgangsleistung P / P max

Abb. 5.35: Gemessener Wirkungsgrad n, fiir U; =400V,

Uz = 200V bei simultanem Betrieb aller Phasen (Markierungen), Ap-

proximation der Messung mit (5.40) und erwartete Steigerung der
Gesamteffizienz 7s; bei Teillast durch Abschalten der Phasen.

Der erwartete Gewinn im Wirkungsgrad wird in Abb. 5.35 ver-
anschaulicht. Durch eine schrittweise Abschaltung der Phasen begin-
nend bei N = Ny = 6 bei hoher relativer Ausgangsleistung P/ Ps max
und bis zu N = 1 unter Teillast wird eine drastische Anhebung des
Wirkungsgrads erzielt, die bei P» = 5% - P2 max e¢twa 2.8% und bei
Py = 2% - P2 max etwa 8.3% betriigt.

Um die Anzahl N der bei gegebener Leistung P, zu aktivierenden
Phasen zu bestimmen, muss die Grenzleistung Ps ¢ (N) ermittelt wer-
den, bei der die Anzahl von N auf N + 1 geéndert wird. Diese liegt am
Schnittpunkt der in Abb. 5.35 gestrichelt eingezeichneten Kurven vor,
die den Wirkungsgrad nx, bei N Phasen mit P, ,, = P»/N kennzeichnen.
Am Schnittpunkt gilt

P2 P2
Mn <P2,n— >—77n <P2,n—>
N N+1 550
,N_ P Nl P,
a 2 c N—a 2 CN+1.

Losen von (5.50) nach Py liefert

Py (N) = ,/%N(N +1) = \/E (\fu N - 1) . 5.51

Dabei ist P; s (N) fiir N > 1 in etwa proportional zu N.
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Tab. 5.3: Grenzleistung P> ¢ fiir Anderung der Anzahl N der akti-
vierten Phasen bei U; = 400V, Uz = 200V. Unter Teillast liegt die
effektive Leistung pro Phase bei ca. 3.5 kW.

Ubergang Leistung P sw  Leistung pro Phase
N=1<N=2 4.87 kW 4.87 kW < 2.44 kW
N=2< N=3 8.43 kW 4.21 kW < 2.81 kW
N=3- N=4 11.9 kW 3.97 kW < 2.98 kW
N=4—N=5 15.4 kW 3.85 KW « 3.08 kKW
N=5«< N=6 18.9 kW 3.78 kW « 3.15 kW

Beispielhaft sind in Tab. 5.3 die fiir U; = 400V und Us = 200V
bestimmten Grenzleistungen P4, aufgelistet. Allgemein kénnen die
Grenzleistungen zu einen Vektor ]32,sw zusammengefasst werden, in Ab-
héngigkeit von den Spannungen U; und Us; tabelliert und von einer
Steuereinrichtung ausgewertet ausgewertet werden, die die Zahl N der
zu aktivierenden Phasen bestimmt.

Als Nachteil des Phase-Sheddings ist anzufiihren, dass bei niedrigem
N, insbesondere bei N = 1, der Vorteil der phasenverschobenen An-
steuerung bei der ein geringerer Ausgangsspannungsrippel erzielt wird,
verloren geht. Es ist vorteilhaft N nicht kleiner als N = 2 zu wéhlen.

5.5.3 Implementierung des Verfahrens

Die Umsetzung des Phase-Shedding-Verfahrens ist in der bereits be-
schriebenen Struktur des mehrphasigen Wandlers aus Abb. 5.21 ent-
halten. Ein Komparator mit Hysterese (1) vergleicht die gemessene
Ausgangsleistung P, mit dem Vektor ﬁg)sw der Grenzleistungen und
entscheidet iiber die Anzahl N der aktiven Phasen. Die durch N geteil-
te Stellgrofe I mod(z) des Stromreglers entspricht dem Soll-Ausgangs-
strom der Phasen und wird zusammen mit den gefilterten Spannungen
Un,¢(2) und Uz () genutzt, um die Schaltzeitpunkte ¢; bis t3 zu berech-
nen. Weiterhin wird die Zahl N einer Einheit (2) zur Verfiigung gestellt,
die entscheidet, welche der Phasen zu aktivieren ist (Status On,) und
die die Phasenwinkel ¢,, festlegt (Phasenwinkelsteller)”.

7 Dabei entsprechen die Phasenwinkel nicht zwingend dem ideellen Wert von
pn = 360° /N, sondern werden ggf. variiert um die Amplitude der Rippelspannung
an Co zu minimieren (vgl. Abschnitt 5.7).
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5.5.4 Experimentelle Verifikation

In Abb. 5.36 ist das Zuschalten einer zweiten Phase im Arbeitspunkt
U =250V, Uy =160V und P, = 4.6kW dargestellt. Wie Tab. 5.3
zu entnehmen ist, liegt beim Schalten zwischen N =1 und N = 2 die
maximale Differenz der Phasen-Ausgangsleistungen P, ,, vor. Die Uber-
sichtsdarstellung zeigt, wie sich die Amplitude s der am gemeinsamen
Ausgangskondensator Coy gemessenen Rippelspannung @s allméhlich
verringert bis der Phasenwinkelsteller, der in Abschnitt 5.7 beschrie-
ben wird, die optimalen Phasenwinkel ¢,, eingestellt hat. Detaildarstel-
lungen vor dem Zuschalten, wihrend des Zuschaltens und nach dem
Zuschalten sind ebenfalls in Abb. 5.36 abgebildet.

Durch den Betrieb ohne kontinuierlichem Spulenstrom iy,, der beim
CF-ZVS-M-Konverter genutzt wird, um ein Nullspannungsschalten zu
erzielen, ist am Ende bzw. zu Beginn einer Schaltperiode nur wenig
Energie in der Spule L gespeichert. Daher muss beim Zu- oder Weg-
schalten einer Phase weder der Spulenstrom abgebaut werden, wahrend-
dessen weiter Energie an die Last geliefert wird, noch der Spulenstrom
auf seinen nominellen Mittelwert eingeregelt werden. Das CF-ZVS-M-
Verfahren erlaubt aus diesem Grund ein spontanes Schalten der Leis-
tung zwischen den Phasen, ohne dass es zu einem Uberschiefen oder
Einbruch der Ausgangsspannung Us kommt, wie auch aus der Messung
der Spannung iy ersichtlich ist®.

Abb. 5.36 c) verdeutlicht die Funktionalitdt des in Abschnitt 3.3
vorgeschlagenen Verfahrens zur Regelung des Stromes Ip: Zu Beginn ist
der Spulenstrom i1, o der zweiten Phase Null statt des fiir ein Nullspan-
nungsschalten nétigen Werts —I und am Ende der ersten Schaltperiode
weist der negative Strom einen héheren Wert als erforderlich auf. Nach
einigen Schaltperioden jedoch hat der im FPGA implementierte Regler
diesen Fehler ausgeglichen und es stellt sich der minimal nétige Wert
IO,min ein.

Weitere Messungen fiir das Zuschalten einer dritten Phase im Ar-
beitspunkt U; = 250V, Uy = 222V und P, = 2kW und das Wegschal-
ten einer zweiten Phase im Arbeitspunkt U; = 250V, Us = 213V und
P, = 1.8kW sind in Abb. 5.37 und Abb. 5.38 dargestellt. In beiden
Fillen findet eine problemlose Umverteilung der Leistung P zwischen

8 Voraussetzung ist bei fiir alle Phasen identischen Schaltzeitpunkten t;, dass die
Phasen gleiche elektrische Parameter aufweisen, insbesondere, dass die Spulen L,
die gleiche Induktivitdt aufweisen oder dass bekannte Toleranzen beriicksichtigt und
durch Anpassung der Schaltzeitpunkte t; kompensiert werden.
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den Phasen statt. Nach dem Abschalten einer Phase (alle vier Schal-
ter S; werden ausgeschaltet) baut sich der Spulenstrom iy,(¢) in einer
vom Leitwiderstand der MOSFETs und dem Widerstand der Spule ge-
dampften Schwingung zwischen L und den Ausgangskapazititen Coygg
ab. Diese Schwingung kann verhindert werden, indem die Schalter Ss
and S eingeschaltet bleiben.

Ch3 Zoom: 1.0X vert 0.2X Horz ~

i1, iL2

-

““WW”“'? -

CHY T0.0MVG CRI 100V W T00RS ALK\ 920mV CHT T 0mm TR O oMo W 25005 AuX L 920mV
EE 500mve WE S560m
a) b)
Ch3 zoom: 1.0X vert  0.2X Horz ~ T Chz zoom:  1.0Xvert  0.2X Horz ~
1253 /”2
/\ /\lLl iL2 iL1 L2

A /\:/\\:/\:A/\\A LA

Ch1 10.0mvVQ  Ch2 T0.0mV: M 250ns Aux ™\ 920mv Ch1 10.0mvQ  ChZ 10.0mV. M 250ns Aux L 920mvV
®iE s00mve i€ 500mve

c) d)

Abb. 5.36: Zuschalten einer zweiten Phase bei U; = 250V,
Us = 160V und P> = 4.6 kW in der Ubersicht (a), vor dem Zuschal-
ten (b), wihrend des Zuschaltens (c) und nach dem Zuschalten (d).
Die Rippelspannung #2 am Kondensator Cao reduziert sich, bis der
Phasenwinkelsteller die optimalen Phasenwinkel ¢, eingeregelt hat.
Einige Schaltperioden nach dem Zuschalten der zweiten Phase ist der
negative Mindeststrom —Ip auf den nétigen Mindestwert eingeregelt.
Spulenstrome ir,», 10A/10mV, Rippelspannung @z, 1V/100mV.
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5.5. EFFIZIENZ IM TEILLASTBETRIEB

Cha zoom:  1.0X vert  0.2X Horz

TR0 ORIV T T T T WS 00s AR Y 920mY
Ch3 200mva 10.0mve

Abb. 5.37: Zuschalten einer dritten Wandler-Phase im Arbeitspunkt
Ui =250V, Uz = 222V, P, = 2kW. Spulenstréme i1, ,, 10A/10mV,
Rippelspannung a2, 1V/100mV.

Chi T0.0mv<  Ch2 10.0mve M5.000s Aux .  907mv
GE 200mve

Abb. 5.38: Ausschalten einer von zwei aktivierten Phasen im Ar-
beitspunkt Uy = 250V, Uz = 213V, P> = 1.8k W. Spulenstréme ir,,p,
10A/10mV, Rippelspannung @2, 1V/100mV.
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5.6 Stromaufteilung zwischen den Phasen

Bei mehrphasigen Wandlern ist eine gleichméfige Aufteilung des Aus-
gangsstromes Is unter den N Phasen iiberaus wichtig. Andernfalls wi-
ren ein reduzierter Wirkungsgrad auf Grund von Uberlast einer oder
mehrerer Phasen bis hin zum Ausfall des Wandlers die Folge. Haufig
wird bei mehrphasigen Wandlern auf eine individuelle Stromregelung
der Phasen, die gleiche Phasenstréme I5 ,, sicherstellt, verzichtet, um
die Kosten fiir Stromsensoren und Regeleinrichtungen gering zu halten.
In diesem Fall sind parasitére Effekte fiir die dynamische und statische
Stromaufteilung zwischen den Phasen mafigeblich.

Die wichtigsten dieser parasitidren Effekte sind Toleranzen in den
effektiven Langswiderstdnden R, der Phasen, die zwischen Eingang
und Ausgang der Phasen resultieren und mitbestimmt werden von den
Leitwiderstdnden Rpg(on), der Séttigungsspannung Ucgsary und/oder
Toleranzen des Vorwéartsspannungsabfalls Ur der eingesetzten Halblei-
ter und den Widerstdnden der magnetischen Komponenten oder Kon-
densatoren und Toleranzen im Tastgrad. Ubliche Fertigungstoleranzen
des parasitiaren Gleichstromwiderstands der Wicklungen von Spulen lie-
gen im Bereich von 3-10 % und die Toleranzen des Leitwiderstands von
MOSFETSs im Bereich von 5-20 % [152]. Je nach Ansteuerverfahren ist
die Auswirkung dieser Toleranzen verschieden stark ausgeprigt. Insbe-
sondere zeigen sich zwischen Wandlern, in denen ein kontinuierlicher
Spulenstrom gefiihrt wird, wie den in Kapitel 2 beschriebenen ARCP-,
SAZZ- und ZCT-QZVT-Konvertern und Wandlern mit diskontinuierli-
cher Stromfithrung, wie den TCM- oder CF-ZVS-M-Konvertern, deut-
liche Unterschiede.

5.6.1 Wandler mit kontinuierlichem Spulenstrom

Abb. 5.39 zeigt ein Ersatzschaltbild eines mehrphasigen Tiefsetzstel-
lers mit Ausgangsspannung Us im stationédren Zustand. Durch Schalten
der eingangsseitigen Schalter mit dem Tastgrad D,, = t1,,/T, werden
die mittleren Spannungen Ul,n = Uy - t1,n/T}p gebildet. Der von der n-
ten Phase gefiihrte Strom Iy com,, héngt von der Spannungsdifferenz
zwischen den mittleren Spannungen Ui ,, und der Ausgangsspannung
U, sowie den effektiven Langswidersténden Ry, ab und betragt

— t1,n
Uin—Us 7.-U1 = U
I n=— = =L . 5.52
2,CCM, Ronn Ronn
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Abb. 5.39: Ersatzschaltbild eines mehrphasigen Tiefsetzstellers im
stationdren Zustand.

Aus (5.52) ldsst sich der relative Fehler der Phasenstréome I com,n
bezogen auf den mittleren Phasenstrom I_27CCM, der durch eine Abwei-
chung Aty , in der Einschaltzeit ¢1, und/oder zufolge einer Toleranz
trRn = Bphyn / Rph — 1 im effektiven Léngswiderstand entsteht, berech-

nen. dI
1
froom = = ( 2CCMR AL+
I> com dt1n £ 53
dls,com,n '
e R ntRoa |
+ dRph7n ph,nlR,

Bei einem weich schaltenden Wandler, bei dem in erster Linie Leitver-
luste entstehen, kénnen die Verluste ebenfalls durch einen effektiven
Langswiderstand modelliert werden. Bei einer geforderten Effizienz n
lasst sich der mittlere Wert des effektiven Langswiderstands in Abhén-
gigkeit vom Spannungsiibersetzungsverhiltnis v berechnen mit

= o -Ploss o UUl 1 _7]

Ron = 5.54

_ —
Icem  I2com 1

Weiterhin muss durch die mittlere Einschaltzeit der Spannungsabfall
am mittleren Langswiderstand ausgeglichen werden. Es folgt

U+ Rpnla,com

t1 =T 5.55
1 P U]_
Mit (5.54) und (5.55) vereinfacht sich (5.53) zu
n
Jicem = < At1n — R - 5.56
0T, (1 —n)
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5.6.2 CF-ZVS-M-Konverter

Aus dem allgemeinen Ausdruck (3.19) der Ausgangsleistung P, des CF-
ZVS-M-Konverters folgt mit D; = (¢; —t;-1)/T, und Z = L/T}, fiir den
Mittelwert des Phasenstroms

U
Iy crzvs-Mn = é( (Dl,n + %Dz,n + Dg,n) Dy + Dl,an,n)
U.
- i(DQ,TL + D37n>2 - IO(DQ,TL + D37n> =
U (Rlaatsn =B, —13,)  Us(tin—tan)® O
2L, T, 2L, T,
Io(tsm —ti,n)

T,

Wie aus der Gleichung zu erkennen ist, sind beim CF-ZVS-M-Konverter
denkbare Quellen fiir eine Asymmetrie der Phasenstrome Toleranzen in
den Schaltzeitpunkten ¢;, die sich aus Fehlern bei der Interpolation der
Zeiten aus Tabellenwerten oder aus Bauteil- oder Laufzeittoleranzen in
den Ansteuerschaltungen oder den Schaltern S; selbst ergeben kénnen
und Toleranzen der Induktivitdt L. Der mittlere Phasenstrom ist nur
sehr schwach vom effektiven Langswiderstand der Phasen abhéngig, da
die Zeitkonstante L/ARpy , grof ist gegeniiber der Schaltperiodendauer
T5, so dass der Einfluss auf den Zeitverlauf des Spulenstroms (Anderung
der exponentiellen Kriimmung) und somit auf die an die Last gelieferte
Leistung gering ist.

Der relative Fehler der Phasenstrome bezogen auf den mittleren
Phasenstrom ]TQ’CF_ZVS_M auf Grund von Abweichungen At; in den
Schaltzeitpunkten ¢; und einer Toleranz t1,, = Ly, /f/ — 1 der Induk-
tivitdt der Spule L kann mit

3

dI> crzvs-M,n At n
fi,crzvs-Mm = ; — = ; +
’ ; dtin Iz cr-zvs-M 558

dIs.cr-zvs-M,n
dL,,

berechnet werden. Durch Einsetzen der vereinfachten Gleichungen (3.59),
(3.58) und (3.60) der Tastgrade D, vereinfacht sich (5.58) zu

\/§U1 . (vAtl’n + Atg,n)
(v2 +v + 1) LT, Us Io cp-zvs-m

+ LntL,n

—trn. (559

frecrzvsm = \/
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5.6.3 Fazit

Zur Beurteilung der Sensibilitdt der Ansteuerkonzepte gegeniiber Tole-
ranzen konnen die Fehlerfunktionen ficom und fior.zvs.m aus (5.56)
bzw. (5.59) fiir die typischen Werte n = 98%, T, = 10ps, L = 5.7 pH
und den Arbeitspunkt Uy = 450V, v = 1/2, I, = 45 A ausgewertet
werden

frcom = 9.80-10%Aty ,, — tr.n

5.60
frerzvsy = 3.19-10°Aty ,, 4+ 6.37-10°Ato,, — tr,p -

Wie aus (5.60) ersichtlich ist, ist die Sensibilitét eines bei kontinuierli-
chem Spulenstrom betriebenen Wandlers gegeniiber Toleranzen in den
Schaltzeiten um etwa eine Groéfenordnung héher als beim CF-ZVS-M-
Konverter. Unter der Annahme von At; = 50ns betrdgt beim CCM-
Wandler die Abweichung der Phasenstrome zum Mittelwert I, bereits
49 % — beim CF-ZVS-M-Konverter dagegen nur 4.8 %. Weiterhin ist die
Abweichung der Phasenstrome beim CCM-Wandler direkt proportional
zur Toleranz tg , des effektiven Léngswiderstands und beim CF-ZVS-
M-Konverter direkt proportional zur Toleranz ty, , der Induktivitdt L.

Die bisherige Fehlerbetrachtung beruht auf Ursachen, die die sta-
tische Stromaufteilung beeinflussen. Beim CCM-Wandler kommt er-
schwerend hinzu, dass eine Toleranz der Induktivitdt L wegen des Zu-
sammenhangs diy, , = % -dt die dynamische Stromaufteilung beein-
flusst —z.B. bei einem Lastwechsel [153]. Hiufig wird bei CCM-Wandlern
wegen der genannten Griinde eine individuelle Messung und Regelung
der Spulenstrome eingesetzt [91], verbunden mit hoheren Kosten durch
den Mehraufwand an Stromsensoren und Regeleinrichtungen. In diesem
Fall ist die Genauigkeit der Stromaufteilung abhéngig von der absoluten
Genauigkeit der Strommessung.

Alternativ sind Konzepte bekannt, die auch bei ausschlieflicher Mes-
sung des Laststroms Is mittels eines regelungstechnischen Ansatzes eine
gleichméfige Stromaufteilung gewéhrleisten. Diese Methoden beruhen
auf der Messung des Spannungsabfalls am Serienwiderstand (ESR) des
Eingangskondensators (im Tiefsetzbetrieb) wihrend der Einschaltzeit
des Schalters [154], auf einer Messung des Wirkungsgrades des Wand-
lers [152] oder auf einer Messung und Auswertung der Rippelspannung
am Ausgangskondensator [155, 156]. Das erste Konzept kann nicht bei
mehrphasigen Wandlern genutzt werden, bei denen eine Uberlappung
der Einschaltzeiten der Schalter der Phasen vorliegen kann. Das letz-
te Konzept kann Probleme bereiten, wenn mit dem Kondensator an
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dem die Rippelspannung gemessen wird, weitere Verbraucher verbun-
den sind, die ihrerseits einen Beitrag zur Rippelspannung liefern.

Bei Wandlern mit diskontinuierlicher Stromfiihrung, wie dem SCM-,
TCM- oder CF-ZVS-M-Konvertern ist eine Toleranz der Induktivitat L
unkritisch fiir die dynamische Stromaufteilung. Dariiber hinaus liegt bei
diesen Wandlern, die ein Nullspannungsschalten nutzen, bis zu einem
gewissen Mafle eine Selbstsymmetrierung der Phasenstrome vor, da ein
hoherer Spitzenstrom ein schnelleres Umschwingen der Ausgangskapa-
zitdten bewirkt [157].

Da die Schaltzeitpunkte ¢; bei einer digitalen Ansteuerung eng to-
leriert erzeugt werden konnen, ist die Hauptursache einer Asymmetrie
der Phasenstréome des CF-ZVS-M-Konverters die Toleranz iy, 5, der In-
duktivitédt L. Anderseits wird die Induktivitit einer Spule mit Luft-
spalt hauptséchlich durch die Lénge des Luftspalts bestimmt (vgl. Ab-
schnitt 4.2) und die Toleranz tr,, ist somit abhéngig von der Ferti-
gungstoleranz der Luftspaltlinge. Beim betrachteten 12-kW-CF-ZVS-
M-Konverter liegt die Luftspaltlinge je nach Bauform der Spule im Be-
reich [; > 2mm und kann mit guter Genauigkeit eingestellt werden. Aus
diesem Grund kann beim mehrphasigen CF-ZVS-M-Konverter meist auf
eine individuelle Messung und Regelung der Phasenstréme verzichtet
werden.
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5.7 Vermeidung subharmonischer
Frequenzanteile

Bauteiltoleranzen bereiten nicht nur Schwierigkeiten fiir die gleichmé&fi-
ge Stromaufteilung zwischen den Phasen des Wandlers, sondern wirken
sich auch nachteilig bei einer phasenverschobenen Ansteuerung aus. Im
Idealfall wird bei phasenverschobener Ansteuerung der N Phasen eine,
bezogen auf die Schaltfrequenz fg, der Phasen N-fach hohere effektive
Schaltfrequenz fow e = N fow erzielt (Abschnitt 5.1), die sich positiv
auf die Baugrofe des Filters auswirkt (Abschnitt 5.2). Als Grund ist
die Ausléschung der subharmonischen Frequenzanteile

f=ifaw, i€[lL.N—1] 5.61

der effektiven Schaltfrequenz im Spektrum der Rippelspannung am Aus-
gang des Wandlers anzufiihren, die bei Uberlagerung der Phasenstrome
is3,n zum Gesamtstrom igs x (vgl. Abb. 5.40) eintritt.

Bei toleranzbehafteten Bauteilwerten — beim CF-ZVS-M-Konverter
insbesondere bei sich unterscheidenden Werten L,, —ist die Ausléschung
unvollstdndig und macht sich als Frequenzanteil unterhalb fqy g in der
Rippelspannung bemerkbar. In Abb. 5.41 ist beispielhaft die Situation

L/ (N5-1)

b %cf'” L oo

Abb. 5.40: Modellierung des Leistungsteils der Phasen und der Last
des Wandlers durch Stromquellen und deren Verschaltung mit dem
mehrstufigen Filter (oben) und Zusammenfassen der Stromquellen
mittels Superposition (unten).
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Abb. 5.41: Messung des Stroms ice,0(t) im Kondensator Ca o ei-
nes dreiphasigen CF-ZVS-M-Konverters bei U; = 400V, Uz = 200V,
I> = 30 A und toleranzbehafteter Induktivitat L1 =0.8- Ly = 0.8- L3
und iiber die Dauer der Schaltperiode gleich verteilten Phasenwin-
keln ¢1 = 0°, @2 = 120°, 3 = 240°. Kondensatorstrom ic2,0(t) mit
200mA /10 mV und Spulenstréme i, , (t) mit 20 A/10mV.

dargestellt, bei der die Spule L; der ersten Phase einen gegeniiber der
der zwei weiteren Phasen um 20% niedrigeren Induktivitatswert auf-
weist. Die Folge ist ein Anstieg des Spitzenwerts des Spulenstroms iy, 1
und eine unerwiinschte grundfrequente Komponente bei fs, = 100 kHz
im Wechselanteil des Gesamtstroms ig3 s (Strom icg,¢ durch den Aus-
gangskondensator Cy ), die den Vorteil der phasenverschobenen An-
steuerung zumindest teilweise aufhebt. Eine gleiche Problematik ist
bei Wandlern mit kontinuierlichem Spulenstrom festzustellen, in dessen
Phasen sich auf Grund von Toleranzen der Spulen L,, ebenfalls unter-
schiedliche Amplituden 1, ,, der Rippelstréme einstellen [147, 158].

Fiir eine genauere Beschreibung des Effekts wird im Folgenden zu-
néchst das in Abschnitt 5.2 abgeleitete Modell des mehrphasigen Wand-
lers mit Filter abgewandelt und erweitert. Anschliefsend werden aus dem
modifizierten Modell Methoden abgeleitet, die die unerwiinschten sub-
harmonischen Frequenzanteile reduzieren oder unterdriicken.
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5.7.1 Modifiziertes Modell des Wandlers

Die Phasenstrome igs ,,(t) lassen sich alternativ durch die Fourier-Reihe

o0

A 2

issn(t) = Iop + E I3 1, COS <;Vt — <pn,V> 5.62
v=1 p

beschreiben, in der IAS&V die Amplitudenkoeffizienten der Reihe und ¢, ,,
deren Phasenlage bezeichnen. Das aus der Reihenentwicklung resultie-
rende, auf die Amplitude der Komponente mit Grundfrequenz normier-
te Amplitudenspektrum des Phasenstroms ist in Abb. 5.42 fiir zwei ty-
pische Arbeitspunkte dargestellt. Bei niedriger Ausgangsleistung (obe-
res Teilbild) {iberwiegen wegen der geringen Ausnutzung der Schalt-

207+20 dB/Dekade
- °® L4
- —e ¢ .’..\.
d=— 0 L LU ) S I
g TSI Y
~ ~ \\ —~— < o® ’
= 0 ~ T~
> N = .
] ™~ S —
=~ 401 > -20dB/Dekade ~
U, =450V i3 (D) >~
U, =225V SIS
P =10W ~
—60'. T = T
100k 1
20
- - T -
g ‘TSSO
Z ~ o <
<X
_ ~
w5 =20
(Qm
&
=40
Uy =450V [ Aigs®)
U, =225V =
—60- P =10kW ~-40 dB/Dekade

100k M 10M
Frequenz f (Hz)

Abb. 5.42: Amplitudenspektrum des Phasenstroms iss , fiir niedrige
(oben) und hohe Leistung (unten).
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periode die Oberschwingungen; in der Nahe der Nennleistung (unteres
Teilbild) dominiert der Grundschwingungsanteil.

Fiir die weiteren Betrachtungen werden vereinfacht ausschlieflich
der Grundschwingungsanteil fsg,nJ = jsg,n der Phasenstrome und de-
ren Phasenlage ¢, , = ¢, beriicksichtigt. Diese Vereinfachung ist aus
folgenden Griinden zul&ssig:

» Der Gleichanteil tragt nicht zum Spannungsrippel bei.

» Die Auswirkung von Toleranzen von L, ist bei Nennleistung, bei
der der maximale Spannungsrippel vorliegt, besonders kritisch.
Bei Nennleistung dominiert der Grundschwingungsanteil.

» Die Oberschwingungsanteile werden durch das eingesetzte mehr-
stufige Filter mit einer Grenzfrequenz unterhalb der Grundfre-
quenz deutlich stdrker bedampft als der Grundschwingungsanteil.

Unter diesen Annahmen lassen sich die Grundschwingungsanteile der
Phasenstrome auch in Vektorschreibweise

is3m = Ig3., - 9" 5.63

angeben. Die Vektoren erfiillen dabei die Funktion eines Rippelzeigers
dessen Orientierung ,, identisch ist mit dem bei einem phasenverscho-
benen Betrieb des mehrphasigen Wandlers vorliegenden Phasenwinkel.
Bei einer Phasenzahl N > 1 kann der Gesamtstrom im Ersatzschaltbild
Abb. 5.40 durch die Summe

N N
183,52 = g 183,n = E Ig3 p, - €)% 5.64
n=1 n=1

berechnet werden.

Die Berechnung kann wie in Abb. 5.43 dargestellt als Vektorsum-
me der N Rippelzeiger grafisch veranschaulicht werden. Die Abbildung
zeigt exemplarisch die Rippelzeiger eines 5-phasigen Wandlers, deren
Phasenwinkel ¢,, Vielfache von 360°/5 = 72° betragen. Im Idealfall ist
die Vektorsumme 553,2 bei phasenverschobenem Betrieb Null, d.h. es
kommt zur Ausléschung des grundfrequenten Anteils. Die auf Grund
von Toleranzen ungleichen Langen der Zeiger bedingen jedoch eine von
Null verschiedene Vektorsumme 5’5372 = 0, gleichbedeutend mit einem
grundfrequenten Anteil in der Rippelspannung, d.h. einer Spektralkom-
ponente bei f = fsw.
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Abb. 5.43: Rippelzeiger eines 5-phasigen Wandlers bei gleichméfsi-
ger Verteilung der Phasenwinkel ¢,, iiber die Dauer der Schaltperiode.
Die von Null verschiedene Vektorsumme fsg,g ist ursachlich fiir einen
unerwiinschten grundfrequenten Anteil im Spektrum des Spannungs-
rippels.

5.7.2 Sortierverfahren

Es ist offensichtlich, dass durch Anderung der Phasenwinkel ¢, Ein-
fluss auf die Vektorsumme 73372 und damit auf die Amplitude des Span-
nungsrippels genommen werden kann. Ein derartiges Verfahren, das auf
der Sortierung der Phasenwinkel entsprechend den Langen js&n der
zugehorigen Rippelzeiger basiert, anstelle die mdglichen Phasenwinkel
©n, = n-360°/N zufillig den N Phasen des Wandlers zuzuweisen, wird
in [144] vorgestellt. Das Konzept sieht vor, bei einer geraden Phasenan-
zahl nach und nach jeweils die Phasenpaare mit ldngsten Rippelzeigern
um 180°phasenverschoben anzuordnen, so dass sich deren Beitrige zu
55372 moglichst kompensieren.

Das Sortierverfahren ist ebenfalls anwendbar bei einer ungeraden
Phasenanzahl. Hierzu werden die Zeiger ihrer Lénge nach absteigend
sortiert, so dass beim in Abb. 5.44 dargestellten Beispiel mit fiinf
Phasen 55371 die maximale und 55375 die minimale Lénge aufweist. Den
Zeigern 53372 und 75373 werden Phasenwinkel mit maximaler Winkeldif-
ferenz zu 1?53’1 zugewiesen, dem Zeiger 2?53,4 die Position mit maximaler
Winkeldifferenz zu ZSS,Q und 2’33’5 die Position mit maximaler Winkeldif-
ferenz zu 553,3. Im Vergleich zur in Abb. 5.43 dargestellten Situation
mit unsortierten Zeigern gleicher Lange ist eine deutliche Reduktion des
Grundschwingungsanteils der Rippelspannung festzustellen.
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Abb. 5.44: Rippelzeiger eines 5-phasigen Wandlers bei gleichméfiger
Verteilung der Phasenwinkel ¢, iiber die Schaltperiode und Sortie-
rung der Phasenwinkel entsprechend der Langen der Zeiger.

i33,2 -
is3,3
is3y
is3.1 Py is3,1
P3=240° P2=240°
is33 is32

Abb. 5.45: Rippelzeiger und Vektorsumme 1?5372 fiir iber die Schalt-
periode gleichméafig verteilte Phasenwinkel und N = 3. Durch Ver-
tauschung der Phasenwinkel kann keine Reduktion des Grundschwin-
gungsanteils der Rippelgrofen erzielt werden.

5.7.3 Neuartiges Verfahren zur Rippel-Reduktion

Das Sortierverfahren ist besonders geeignet fiir eine hohere Phasenzahl,
hat jedoch den Nachteil, dass die Ausloschung des Grundschwingungs-
anteils der Rippelspannung unvollstdndig ist und dass das Verfahren
nicht anwendbar ist bei einer Phasenzahl von N = 3. Wie in Abb. 5.45
dargestellt, fithrt eine Sortierung der Phasenwinkel bei N = 3 ledig-
lich zu einer Anderung der Phasenlage der Vektorsumme 2?53’27 deren
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Amplitude allerdings unveréndert bleibt. Aus diesem Grund wird fiir
N = 3 eine Anpassung der Phasenwinkel auf Werte abweichend von
der gleichméfigen Verteilung (¢, = [0, %’r, 4%]) iiber die Schaltperiode
vorgeschlagen, die zu einer vollstdndigen Ausléschung von ;Sg’z und
somit des Grundschwingungsanteils der Rippelgrofen fiihrt.

Wie in Abb. 5.46 dargestellt, existiert eine Kombination der Pha-
senwinkel ¢, , fiir die die Vektorsumme 553,1 +;s3,2 +ng,3 der Rippelzei-
ger gerade Null ist und der Grundschwingungsanteil des Rippelstroms
ausgeloscht wird. Abb. 5.47 veranschaulicht das Funktionsprinzip im
Zeitbereich. Diese Phasenwinkel konnen analytisch durch trigonometri-

sche Berechnung bestimmt werden und sind gegeben durch

r
(o =T — 2. arctan ————

s—1
5 5.65
3 =7+ 2. arctan ————
s —Is32
mit
- \/(S —Iss1)(s — Is3.2)(s — Iss3)
s 5.66
5_ Isz1 + Iss2 + Is33
2 )

wenn VY fs3’n/f33’m < % gilt, d.h. wenn die Amplituden der Rippelzeiger
nicht mehr als 33% voneinander abweichen. Beim CF-ZVS-M-Konverter
entspricht die Abweichung der Rippelzeiger gleichzeitig der Toleranz der
Induktivitdten L,,.

is32
ig35=0
. . S3,%
is33 \ ‘\
51’3&/ is3,1

Abb. 5.46: Rippelzeiger mit optimierten Phasenwinkeln ¢,,. Fiir eine
Phasenzahl von N = 3 existiert eine Losung fiir ¢,, bei der es zur
Ausléschung der Vektorsumme ig3 > kommt.
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KAPITEL 5. MEHRPHASIGER CF-ZVS-M BUCK+BOOST KONVERTER

120% } 120%
100% £ 100%
80% Fk 80%
7\ fi /I\ \
H [ . 1\ i )
/ \ P is3,4(0) / \ [ is3,(0)
/ \ fo / \ P
\ ! \
0 : 0
== is35,1(t) is3,5,1(t)
(] (O]
0 | @=2m/3 2n 0 0 21
@3=4n/3 [0}
a) b)

Abb. 5.47: Addition der Grundschwingungsanteile is3 n,1(t) der Pha-
senstrome zum Grundschwingungsanteil is3 x,1(t) des Rippelstroms
am Ausgang des Wandlers bei gleichméRiger (a) und optimierter (b)
Verteilung der Phasenwinkel ¢, iiber die Schaltperiode.

N> 3 Phasen

}

Sortierverfahren
fiir N-2 Phasen

|

Berechnung des Rippelzeigers 75’3
fiir N-2 sortierte Phasen

!

Berechnung von ¢,, mit ig3 und
1?53,,1 der verbleibenden Phasen

}

Rippelausléschung
fiir N Phasen

Abb. 5.48: Kombination des Sortierverfahrens mit der Anpassung
der Phasenwinkel zur Ausléschung des Grundschwingungsanteils der
Rippelgrofsen bei N > 3 Phasen.
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5.7.4 Kombination der Verfahren

Das neuartige Verfahren zur Ausloschung des Grundschwingungsanteils
der Rippelgrofen bei drei Phasen (Abschnitt 5.7.3) kann fiir N > 3
Phasen mit dem Sortierverfahren (Abschnitt 5.7.2) kombiniert werden.
Hierzu wird, wie in Abb. 5.48 und Abb. 5.49 dargestellt, das Sortier-
verfahren zunéchst auf die N — 2 Rippelzeiger maximaler Lange ange-
wandt. Es verbleibt ein nicht verschwindender Grundschwingungsanteil
ig3x-

In einem néchsten Schritt werden die hinsichtlich Phasenwinkel sor-
tierten N — 2 Rippelzeiger maximaler Lénge zu einer Zwischengrofe %3
addiert. Mit Z/ss und den Rippelzeigern ;sg, N—1 und 553, ~ liegen drei Zei-
ger vor, fiir die mittels (5.65) optimale Phasenwinkel berechnet werden
kénnen. Werden die optimalen Phasenwinkel den Zeigern 7537 ~N—1 und
553, n relativ zur Phasenlage der Zwischengrofse 2?’53 zugewiesen, wird
analog zur Situation mit drei Phasen wiederum eine Ausléschung des
Grundschwingungsanteils erzielt.

i34 is3.4 is3,5
is33 is33
- is3x .
's3 is3,1
is32 is32 ~
= = i34
is3,5 is3,5
Sortierverfahren fiir Addition Winkelverfahren fiir
is3,1, is32 und is3 3 zu ig3 is34., is3,5und is3

Abb. 5.49: Kombination des Sortierverfahrens mit der Anpassung
der Phasenwinkel zur Ausléschung des Grundschwingungsanteils der
Rippelgrofsen bei N > 3 Phasen.
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5.7.5 Bestimmung der Toleranzen im System

Fiir die Anwendung des Sortierverfahrens und des neuartigen Winkel-
verfahrens ist die genaue Kenntnis iiber die Amplituden jsg)n der Rip-
pelzeiger von entscheidender Bedeutung. Nur so kénnen die Phasen-
winkel ¢,, sortiert bzw. berechnet werden. Zur Bestimmung von jsg’n
kann der Sachverhalt ausgenutzt werden, dass die Strome ig3 ,, bei vor-
gegebenen Schaltzeitpunkten ¢; und somit ebenfalls die Amplituden der
Rippelzeiger proportional sind zu L,,°

g ~1/Ln .

Dabei konnen die Werte L,, bzw. deren Toleranzen i1, = Ly, /f/ -1
beispielsweise vor Inbetriebnahme des Wandlers messtechnisch mit Hil-
fe eines Impedanz-Analysators ermittelt und tabellarisiert werden, so
dass sie dem Signalprozessor, der das Sortier- oder Winkelverfahren
implementiert, zur Laufzeit des Wandlers zur Verfiigung stehen. Vor-
teilhafter ist es jedoch, die Toleranzen ty,,, wahrend des Betriebs des
Wandlers zu ermitteln. In diesem Fall kann eine Anderung der initial
bestimmten Parameter in Folge von Alterungseffekten oder einer Tem-
peraturabhéngigkeit kompensiert werden. Beim CF-ZVS-M-Konverter
und ebenfalls bei Wandlern, die einen diskontinuierlichen Spulenstrom
fiihren, kann eine fortlaufende Bestimmung der Toleranzen besonders
einfach realisiert werden, wie im Folgenden gezeigt wird.

Es wird angenommen, dass keine unabhéngige Regelung der Phasen-
strome I, erfolgt und dass die Phasen daher mit gleichen Schaltzeiten
t; angesteuert werden. Weiterhin kénnen Ein- und Ausgangsspannung
Uy und Us, die zur Regelung des Wandlers gemessen werden, als bekannt
vorausgesetzt werden. Dann 14sst sich aus (5.57) der Zusammenhang

Uy (2tats =13 —13)  Us(ts —t3)° 5.68
o, 2T,
= (ts —t1)/Tp

9 Fiir Iy = 0 ist ig3(t) (3.16) direkt proportional zu 1/L,. Da es sich bei der
Fourier-Reihenentwicklung dieser Zeitfunktion um eine lineare Transformation han-
delt, liegt ebenfalls eine Proportionalitit der Fourier-Amplitudenkoeffizienten zu
1/Ly und somit ebenfalls der Amplitude der Rippelzeiger zu 1/L,, vor. In der Pra-
xis weist der Mindeststrom die Proportionalitit Io ~ 1/v/L auf (vgl. (3.78)). Dieser
Einfluss macht sich jedoch ausschlieflich im Gleichanteil bemerkbar (vgl. (5.68)),
nicht im Grundschwingungsanteil oder den Oberschwingungen.

mit ¢f, =
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zwischen Phasenstrom I, und Induktivitit L, ableiten. Losen nach
1/ Ly, liefert
i — M . 5.69
L, <,

Dieser Sachverhalt ist in Abb. 5.50 vereinfacht fiir Uy = %Ul,
ty = 0, t3 = 2ty and Iy = 0 A dargestellt. Gleiche Verhéltnisse liegen
bei einem herkémmlichen Tiefsetzsteller mit diskontinuierlichem Spu-
lenstrom vor. Im Zeitintervall ¢; < ¢ < to wird die Spannungsdifferenz
Uy — Us und im Zeitintervall t; < ¢t < t3 die Spannung —Us an ei-
ne Induktivitdt L, angelegt, so dass sich wihrend der Schaltperiode
T, ein diskontinuierlicher Spulenstrom i; mit Mittelwert I5 ,, einstellt.
Fiir einen Induktivitdtswert L, der n-ten Wandler-Phase grofer dem
Nennwert L stellt sich bei unverdnderten Schaltzeitpunkten i bis t¢3
wegen der geringeren Stromanstiegsgeschwindigkeit ebenfalls ein gerin-
gerer, zum Wert der Induktivitdt umgekehrt proportionaler, mittlerer
Strom I5 ,, ein.

In Verbindung mit (5.67) folgt die Proportionalitét

jSB,n ~Ipm+ il .

Es ist daher moglich, die normierten Amplituden jsg’n / jsg}m der Rip-
pelzeiger, mit m als Index einer Referenz-Phase des Wandlers, aus den
gemessenen und sich bei Ansteuerung mit gleichen Schaltzeiten ¢; un-
terscheidenden Phasenstromen I ,, zu bestimmen. Der Einfluss ¢[ Iy des
Mindeststroms wird dabei aus der bekannten Grofe ¢; = (t3 — t1)/Tp
und dem erwarteten Wert von I abgeschétzt oder kann fiir ¢jly < Iz,
vernachléssigt werden. Anschliefiend lassen sich Sortier- und/oder das
neuartige Winkelverfahren mit den normierten Amplituden durchfiih-
ren.

L,=L L,>L
Uy -y (2)- ()
Referenz Stellgrofie
unveridndert
U,=U,/2 / ur(th ur(1)--
: | |
ir (1) | |
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, ] t
by | . AN )
? t + g t
to=t t =21, T, to=t; 2 =21, T,

Abb. 5.50: Vereinfachter Zeitverlauf des Spulenstroms bei korrektem
Induktivitdtswert L, = L (links) und L, > L (rechts).
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Bestimmung anhand von Strommesswerten

Wenn keine gleichzeitige Messung der N Phasenstrome gegeben ist,
muss eine Kalibrierungsmessung durchgefiihrt werden. Der Ablauf der
Kalibrierungsprozedur bei einem mehrphasigen Wandler mit Aufbau
nach Abb. 5.52 gestaltet sich wie folgt. Unter der Bedingung einer kon-
stanten Ein- und Ausgangsspannung U;, Us des mehrphasigen Wand-
lers betreibt die iibergeordnete Steuerung durch Vorgabe der Phasen-
selektion und der Kalibriergrofe an den Pulsweitenmodulator zyklisch
jede einzelne Wandler-Phase jeweils mit den gleichen Schaltzeiten t;.
Die sich von Phase zu Phase unterscheidenden Phasenstrome Iz ,, (vgl.
Abb. 5.50) werden im Verlauf der Kalibrierungsprozedur von der Vor-
richtung zur Messung des Gesamtstroms [I» aufgenommen, in einem
Speicher abgelegt und kénnen zu einem spéteren Zeitpunkt fiir die vor-
gestellten Verfahren zur Rippelreduktion genutzt werden.

Vorzugsweise wird die Kalibrierung in einer Initialisierungsphase
nach Einschalten des Wandlers einmalig durchgefiihrt, wobei sich ei-
ne Wiederholung der Kalibrierung zu einem spéteren Zeitpunkt eben-
falls als vorteilhaft erweisen kann, um Verdnderungen der Toleranzen
wihrend des Betriebs des Wandlers (beispielsweise in Folge von Tem-
peratureinfliissen) Rechnung zu tragen.

. Phasenselektion

_______________ - T Spannungsmesswert

Strommesswert

|
|
I W
| L i Pulsweiten- Schalter- L
I Phasen i Phasenwinkel ¢y, Modulator [ ansteuerung Wandler-
winkel- h
phasen
I %D berechnung
| ) o [}
= Kalibriergrosse _ |
I % T Stellgrosse /mod
Q 1 ]
I ° Speicher- !
I E einrichtung E Sollwert —»] R'cghclcin- N N
3
' ] ! niehtung Gleichtaktfilter
HE |
i '
! |
|
|
I

Abb. 5.51: Blockschaltbild eines mehrphasigen Wandlers mit Funk-
tionsblécken zur Rippelreduktion und Bestimmung der Phasenwinkel
anhand von Strommesswerten.
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Bestimmung anhand der Reglerstellgréfie

Prinzipbedingt ergeben sich durch die oben dargestellte Vorgehensweise
bei der Kalibrierung Einschriankungen, die eine Durchfiihrung wéhrend
des regulédren Betriebs des Wandlers erschweren. So muss der geregelte
Betrieb des Wandlers (Spannungs- oder Stromregelung der Last) un-
terbrochen werden, um der Forderung nach gleichen Schaltzeiten t; je
Phase gerecht zu werden. Gleichzeitig kann ohne geregelten Betrieb die
Forderung nach konstanter Fin- und Ausgangsspannung wéahrend der
Kalibrierungsprozedur ggf. nicht erfiillt werden. Eine alternative Me-
thode, die beim CF-ZVS-M-Konverter anwendbar ist, ist die Ermittlung
der Kalibrierdaten anhand der Regler-Stellgrofte Ip,oq-

Wie in Abschnitt 3.2.2 beschrieben, basiert der in Abb. 5.52 dar-
gestellte Pulsweitenmodulator auf einer tabellengestiitzen Berechnung
der Schaltzeitpunkte ¢; aus den gemessenen Spannungen U; und Us so-
wie dem vom Regler durch die Stellgrofie I,0q4 eingestellten Ausgangs-
strom. Dabei sind die Tabellenwerte fiir ¢; vorberechnet fiir den Nenn-
wert der Induktivitdt L, so dass, sofern keine Toleranzen oder andere
Nichtidealitdten vorliegen, die Regler-Stellgrofe I,,q dem gemessenen
Ausgangsstrom Iy des Wandlers entspricht. Die der Praxis vorliegen-
den Abweichungen zwischen I,,4 und Is kénnen nun in Bezug zu den
Amplituden js&n der Rippelzeiger gesetzt werden.

1
| . |
I | Phasenselektion I
| Pulsweiten- Schalter- | |
| Phasen Phasenwinkel @ | Modulator [~ ansteuerung < Wandler- I
| winkel- —O———————» phasen :

I %ﬂ berechnung I
I 5 T | Stellgrésse Imod I
L% : .
| S Speicher- |
I '§ einrichtung Sollwert R.eghetlein— N N I
I 2 riehtung Filterstruktur I

=)

| D |
| le— ¢ Spannungsmesswert |
| |
I Strommesswert I
| |
| |

e

Abb. 5.52: Blockschaltbild eines mehrphasigen Wandlers mit Funk-
tionsblécken zur Rippelreduktion und Bestimmung der Phasenwinkel
anhand der Reglerstellgrofie.
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L,=L L>L
Uy - (0)- ey
Referenz Stellgrofe
angepasst
U,=U\/2 / ”2(’)1l uy(f)-
i) | i(?)
[z,n 1 ”/' """"""""""" |’ """""""""""" '/' """""" . ;
? t y t
=t b =2t Tp tHh=h 12} 13=21) Tp

Abb. 5.53: Vereinfachter Zeitverlauf des Spulenstroms bei korrektem
Induktivitatswert L,, = L (links) und L, > L (rechts). Fiir gleichen
Soll-Phasenstrom I» , miissen die Schaltzeiten ¢; und somit die Regler-
Stellgrofe I2 moa angepasst werden, um die Abweichung von L zu
kompensieren.

Der prinzipielle Zusammenhang wird in Abb. 5.53 vereinfacht fiir
Uy = %Ul, t; = 0, t3 = 2t5 und Iy = 0 A dargestellt. Fiir gleichen
Soll-Phasenstrom s ,, miissen die Schaltzeiten t; und somit die Regler-
Stellgrofe Inoq angepasst werden, um die Abweichung von L, zu L
zu kompensieren. Die im stationédren Zustand aufzubringende Stellgro-
e um den Strom Iy, einzuregeln, kann gefunden werden, indem in
(5.68) die vereinfachten Berechnungsvorschriften (3.58) bis (3.60) der
Tastgrade D;(L) eingesetzt werden. Fiir kleine Iy folgt analytisch

-0 L

1
Ig’n = C£ (Dl(L)) . F — Ci (DI(L))IO ? *Imod,n 5.71

Losen nach L,, und Einsetzen in (5.67) liefert die Proportionalitéit

I, 1

~ . 5.72
Llrnodm Imodm

IS3,n ~

Fiir Iy # 0 und Toleranzen der Induktivitiat L von max +20% betragt
der Fehler der Proportionalitit (5.72) {iber den gesamten Arbeitsbereich
des in Abschnitt 5.4 vorgestellten 12kW-CF-ZVS-M-Konverters weniger
als 1%.

Analog zu oben kénnen mit den normierten Amplituden der Rip-
pelzeiger js37n/js37m = Imod,m/Imod,n die fir das Sortier- oder Winkel-
verfahren noétigen Berechnungen durchgefiihrt werden, nachdem die sich
von Phase zu Phase unterscheidenden Stellgréfien Iioq,y, fiir einen iiber-
einstimmenden, geregelten Arbeitspunkt Uy, Us, Iz, = I> bestimmt
wurden. Das Verfahren hat den Vorteil, dass es wihrend des reguléren
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Betriebs des Wandlers fortlaufend wiederholt werden kann. Dazu wer-
den die unterschiedlichen Stellgréfen Ipnoq,, in einem Teillastarbeits-
punkt, in dem eine einzelne Phase die Gesamtleistung des Wandlers
zur Verfiigung stellen kann, sequentiell bestimmt, indem &hnlich wie
beim Phase-Shedding (vgl. Abschnitt 5.5.2) eine zyklische Umschaltung
zwischen den N Phasen erfolgt.

Die Ergebnisse der Kalibrierungsmessung fiir drei Wandlerphasen,
bei denen die Induktivitdten Lo und Lg eine (beabsichtigte) Toleranz
von +20% bezogen auf die Induktivitit L; der ersten Phase aufweisen,
sind fiir den Arbeitspunkt U; = 400V, Uy = 200V, I, = 30 A zusam-
men mit den durch das neuartige Winkelverfahren berechneten optima-
len Phasenwinkel ,, in Tab. 5.4 aufgefiihrt.

Tab. 5.4: Durch das Winkelverfahren berechnete Phasenwinkel

Phase  Imoda,»  Verhéltnis ©n
1 29.8 A 1.00 0.0°
2 40.5 A 0.74 133.2°
3 40.5 A 0.74 226.8°

5.7.6 Experimentelle Ergebnisse

Das Winkelverfahren wurde am in Abschnitt 5.4 vorgestellten dreiphasi-
gen CF-ZVS-M-Konverter experimentell verifiziert. Das Regelungskon-
zept samt Phasenwinkelsteller (2) zur Berechnung der Phasenwinkel ¢,
ist in Abb. 5.21 dargestellt.

Der resultierende Strom im Ausgangskondensator Cs o beim Betrieb
der drei Phasen mit iiber die Schaltperiode gleich verteilten Phasen-
winkeln @1 = 0° @2 = 120°, p3 = 240° wurde in Abb. 5.41 be-
reits dargestellt. Unter Beachtung der optimierten Phasenwinkel aus
Tab. 5.4 l&sst sich die Amplitude des Rippelstroms von %(32,0 =0.61A
auf 50270 = 0.36 A reduzieren, entsprechend einem Faktor von 1.7. Glei-
ches gilt fiir die Amplitude der Rippelspannung ﬁcgyo. Abb. 5.55 ver-
gleicht das Fourier-Spektrum des gemessenen Rippelstroms 7c2 o(t) oh-
ne und mit Anwendung des Winkelverfahrens. Die subharmonischen
Frequenzanteile werden wie vorgesehen zu héheren Frequenzen verscho-
ben, wo sie durch das Filter stirker geddmpft werden.
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KAPITEL 5. MEHRPHASIGER CF-ZVS-M BUCK+BOOST KONVERTER

Tek Run: 250MS/s H| Res [Trig]]

B

Ch4 Zoom: f.0Xvert 0.1% Horz A 18.2my

@: —7.6mV

€4 Mean
980V

C4 Pk-Pk
21.6mv

C4 RMS
4.76my

0° 133.2° 226.8°

A L AT
Abb. 5.54: Messung der Spulenstrome ir, (t) und des Stroms icz,0(t)
im Kondensator C5 o eines dreiphasigen CF-ZVS-M-Konverters bei
Uiy =400V, Uz =200V, I = 30 A und optimierten Phasenwinkeln

¢n. Kondensatorstrom icz,0(t) mit 200mA /10 mV und Spulenstréme
ir,n(t) mit 20 A/10 mV.

250 = = 2501 —
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Abb. 5.55: Spektrum des Rippelstroms ica,0 ohne (links) und mit
optimierten Phasenwinkeln ¢, (rechts).
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5.8 Zusammenfassung

Die Mehrphasigkeit eines Wandlers ist mit vielen Vorteilen verbunden;
unter anderem l&sst sich durch die hohere effektive Schaltfrequenz bei
phasenverschobener Ansteuerung das Bauvolumen der passiven Kom-
ponenten verringern. Neben der Beschreibung der Funktionalitat dieser
Wandler wurden Skalierungsgesetze der Phasenstrome und der Rippel-
spannungen in Abhéngigkeit von der Phasenzahl hergeleitet, auf Basis
derer die Auslegung des Filters erfolgen kann. Aus dem Modell des
Filters und der Untersuchung der Auswirkung der Phasenzahl auf die
Dimensionierung und das Bauvolumen der weiteren Komponenten des
Wandlers kann eine optimale Phasenzahl hergeleitet werden, die beim
70-kW-CF-ZVS-M-Konverter bei sechs Phasen liegt.

Fiir ein Labormuster wurden drei der sechs Phasen aufgebaut und
das CF-ZVS-M-Verfahren in einem digitalen Signalprozessor und einem
FPGA implementiert. Eine Kommunikationsschnittstelle zwischen den
Phasen sorgt fiir die Verteilung der Regelgrofien und die Steuerung der
Phasen sowie die Synchronisation der Phasen bzw. die Einstellung der
gewiinschten Phasenwinkel. Durch das nachweislich entlastete Schalten
wird ein hoher Wirkungsgrad der Phasen des Wandlers erzielt und durch
Messung bestatigt; fiir Leistungen grofer 10% der Nennleistung betrigt
der Wirkungsgrad mindestens 95% und erreicht maximal 99.3%.

Dariiber hinaus werden die Auswirkungen von Nichtidealitdten, wie
Toleranzen der Spulen, untersucht. Eine Berechnung der Asymmetrie
der Phasenstrome zeigt, dass das CF-ZVS-M-Verfahren im Vergleich
zu Wandlern, die einen kontinuierlichen Spulenstrom fiihren, weniger
sensitiv ist gegeniiber Toleranzen in der Ansteuerung der Schalter und
Toleranzen der Spulen, so dass auf eine individuelle Stromregelung der
Phasen verzichtet werden kann. Aufser auf die Symmetrie der Leis-
tungsaufteilung wirken sich Toleranzen der Spulen auch negativ bei
einer phasenverschobenen Ansteuerung aus und fiihren zu unerwiinsch-
ten subharmonischen Frequenzanteilen der Rippelgrofien und zu einer
Erhéhung der Amplitude der Rippelspannung. Durch die vorgeschlage-
ne neuartige Methode, die bei einem drei- oder mehrphasigen Wand-
ler optimierte Phasenwinkel berechnet, lassen sich die grundfrequenten
Anteile im Spektrum ausloschen. Bei Toleranzen von 20% kann beim
Labormuster die Amplitude der Rippelspannung um den Faktor 1.7 ge-
senkt werden. Ein Messung zur der Laufzeit des Wandlers sorgt fiir die
Bestimmung der fiir die Berechnungen notigen Toleranzen der Spulen.
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Ausblick

Als Ergebnis der Dissertation konnte ein mit einer Leistungsdichte von
30kW/1 dukerst kompakter mehrphasiger Gleichspannungswandler mit
einem Wirkungsgrad bis zu 99.3 % realisiert werden. Grundlegend fiir
die erreichte hohe Performance sind das neuartige Ansteuerkonzept, mit
dem ein entlastetes Schalten vorrangig durch geeignete Ansteuerung der
Schalter und Ausnutzung der parasitdren Eigenschaften der Halbleiter
erzielt wird, und die detaillierte analytische Modellierung und Optimie-
rung des Wandlers. Dennoch bieten sich Ansatzpunkte fiir die weitere
Verbesserung der Performance dieses Wandlers.

> Die durchgefiihrten Berechnungen zeigen, dass sich durch den Ein-
satz von MOSFETs der neuesten Generation und Super-Junction-
Technologie der Wirkungsgrad weiter verbessern und/oder ein
noch kompakterer Aufbau realisieren liefe.

» Mit EE-Kernen statt der gewéhlten EILP-Planarkerne und mit-
tels thermischer Optimierung liefse sich das Bauvolumen der Spule
weiter reduzieren und die Leistungsdichte des Wandlers steigern.
Jedoch stellt diese Bauform wegen des fiir die Anwendung un-
glinstigeren Verhéltnisses zwischen der niedrigen Windungszahl
und der Querschnittsfliche des Wicklungsfensters eine Herausfor-
derung bei der Konzeption der Wicklung dar.

» Aus Griinden der einfacheren Inbetriebnahme und der groferen
Flexibilitat wurde das Labormuster mit drei identischen Wandler-
Einheiten realisiert, die jeweils einen eigenstédndigen Betrieb er-
lauben. Durch Zusammenfassung zu einem Gesamtaufbau kon-
nen unnotige Redundanzen in der Spannungs- und Strommes-
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sung vermieden werden und die Schalter der Phasen von einer
zentralen Einheit angesteuert werden, wodurch der Mehraufwand
durch die Kommunikation zwischen den Wandler-Phasen entfal-
len wiirde. Insgesamt wiirde sich eine derartige Vereinfachung des
Aufbaus giinstig auf die Leistungsdichte und die Fertigungskosten
des Wandlers auswirken.

Weitere wichtige Aspekte, die Ansatzpunkte fiir weitere Forschungs-
tatigkeit liefern, liegen im Bereich der ausfiihrlicheren analytischen Be-
schreibung und Optimierung des CF-ZVS-M-Wandlers, der weiteren ex-
perimentellen Uberpriifung der analytischen Modelle und der Adaption
des Regelungskonzepts auf den spéteren Einsatzort in einem Hybrid-
oder Brennstoffzellenfahrzeug:

» Die hergeleiteten Modelle beschreiben Verluste und Bauvolumen

360

der Komponenten des Wandlers - jedoch wurde bisher kein Bezug
zu den Kosten hergestellt. Auf Basis von Kostenmodellen kénnte
ein Vergleich der untersuchten unterschiedlichen Wandlerkonzepte
beziiglich der Realisierungskosten gezogen werden und der einzu-
gehende Kompromiss zwischen Kosten, Wirkungsgrad und Leis-
tungsdichte mit Hilfe einer Pareto-Optimierung aufgezeigt wer-
den.

Volumen und Gewicht des Wandlers sind korreliert, so dass eine
Optimierung der Baugrofse gleichbedeutend ist mit der Optimie-
rung des Gewichts. Dennoch wére eine Modellierung des Gewichts
sinnvoll, durch die sich in Verbindung mit geeigneten Modellen
des Fahrzeugs die Auswirkung auf den Kraftstoffverbrauch eines
Hybridfahrzeugs abschétzen liefe.

Durch Analyse der Sensitivitidt der Performance-Indizes gegen-
iiber einer Anderung der Materialparameter, beispiclsweise des
spezifischen Leitwiderstands oder der Steinmetz-Parameter, oder
der Dimensionierung der passiven Komponenten liefe sich die fiir
das jeweilige Wandler-Konzept besonders kritische Komponen-
te identifizieren und die Auswirkung von kiinftigen Technologie-
Spriingen prognostizieren.

Im Rahmen einer weiteren experimentellen Uberpriifung sollten
auch die thermischen Modelle, insbesondere jene des Fliissigkeits-
kiihlers, verifiziert werden.



» Der gemessene Wirkungsgrad sollte durch eine kalorimetrische
Messung bestétigt werden, da die Genauigkeit des eingesetzten
Power-Analyzers fiir eine prézise Messung bei derartig hohem
Wirkungsgrad unzureichend ist. Eine besondere Schwierigkeit wiir-
de dabei die Abfuhr von Warme durch das Kithlmedium des Fliis-
sigkeitskiihlers darstellen, die geeignet erfasst werden miisste.

» Beim vorgeschlagenen Konzept zur Ausléschung des Grundschwin-
gungsanteils der Rippelgrofen, das zu einer Reduktion der Ampli-
tude der Rippelspannung am Ausgang des Wandlers fiihrt, bleiben
die zwischen der Grundfrequenz und der effektiven Schaltfrequenz
liegenden Frequenzanteile unberiicksichtigt. Bei Ausloschung der
des einfach schaltfrequenten Anteils gewinnen jedoch diese Antei-
le an Bedeutung. Eine detailliertere Analyse konnte die Wirksam-
keit der vorgeschlagenen Methode belegen oder weiteres Optimie-
rungspotential eréffnen.

» Fiir das Labormuster wurde ein Kaskadenregler fiir die Regelung
der Spannung an einem ohmschen Verbraucher vorgeschlagen. Da
sich die Gegebenheiten am gedachten Einsatzort des Wandlers
davon unterscheiden, miisste diese Reglerstruktur iiberdacht wer-
den. Ferner miisste zur Auslegung des Reglers eine analytische
dynamische Beschreibung des Wandlers selbst, der Batterie oder
Superkondensators, der Zuleitungen zum Wandler und der Last
erfolgen und die Auslegung miisste an einem Fahrzeugsimulator
iiberpriift werden.

361






(1]
2]

3]

4]

[5]

[6]

7]

8]

19]

[10]

Literaturverzeichnis

P. R. von Rohr, Energie. Vdf Hochschulverlag, 2009.

M. Odenwald, “Wohlstandsflamme erlischt,” FOCUS Magazin,
Vol. 30, 2008.

Organization of the Petroleum Exporting Countries (OPEC),
“Annual Statistical Bulletin 2009,” S. 87-87, 2010.

Deutsches Institut fiir Wirtschaftsforschung (DIW), “Weltweiter
Klimaschutz — Sofortiges Handeln spart hohe Kosten,” DIW Wo-
chenbericht, Vol. 72, Nr. 12-13, S. 209-215, Mar. 2005.

Européische Union, “Zusammenfassungen der EU-
Gesetzgebung - Verringerung der CO2-
Emissionen von neuen Personenkraftwagen,” 2009.
Online: http://europa.eu/legislation summaries/transport/

transport energy environment,/mi0046 de.htm.

HybridCars.com, “Hybrid Market Forecasts,” Sep.
2006.  Online:  http://www.hybridcars.com/hybrid-drivers/
hybrid-market-forecasts.html.

C. C. Chan, “The State of the Art of Electric, Hybrid, and Fuel
Cell Vehicles,” Proc. IEEFE, Vol. 95, Nr. 4, S. 704-718, 2007.

U.S. Department of Energy, “Well-to-Wheels Greenhouse Gas
Emissions and Petroleum Use,” Mar. 2009.

FEuropéische Union, “Zusammenfassungen der EU-Gesetzgebung
— Umweltfreundliche Fahrzeuge: eine européische Strategie,” 2010.
Online: http://europa.eu/legislation summaries/transport/
transport _energy environment/en0020 de.htm.

L. Guzzella, “Auto der Zukunft — Zukunft des Autos,” Vortrag,
Jan. 2009.

363


http://europa.eu/legislation_summaries/transport/transport_energy_environment/en0020_de.htm
http://europa.eu/legislation_summaries/transport/transport_energy_environment/en0020_de.htm
http://dx.doi.org/10.1109/JPROC.2007.892489
http://www.hybridcars.com/hybrid-drivers/hybrid-market-forecasts.html
http://www.hybridcars.com/hybrid-drivers/hybrid-market-forecasts.html
http://europa.eu/legislation_summaries/transport/transport_energy_environment/mi0046_de.htm
http://europa.eu/legislation_summaries/transport/transport_energy_environment/mi0046_de.htm

[11]

[12]

[13]
[14]

[15]

[16]

[17]

[18]

[19]

[20]

[21]

[22]

364

S. Williamson, M. Lukic, und A. Emadi, “Comprehensive Drive
Train Efficiency Analysis of Hybrid Electric and Fuel Cell Vehic-
les based on Motor-Controller Efficiency Modeling,” IEEE Trans.
Power Electron., Vol. 21, Nr. 3, S. 730-740, Mai 2006.

M. Ehsani, Y. Gao, und A. Emadi, Hrsg., Modern Electric, Hybrid
Electric and Fuel Cell Vehicles, 2te Aufl. CRC Press, 2010.

P. Hofmann, Hybridfahrzeuge. Springer, 2010.

P. Pisu und G. Rizzoni, “A Comparative Study of Supervisory
Control Strategies for Hybrid Electric Vehicles,” IEEE Trans.
Control Syst. Technol., Vol. 15, Nr. 3, S. 506-518, 2007.

U.S. Department of Energy, “2010 Honda Insight-1748 Hybrid
BOT Battery Test Results,” Tech. Rep., 2010.

——, “2010 Mercedes-Benz S400 Hybrid Electric Vehicle,” Tech.
Rep., 2010.

——, “Evaluation of the 2007 Toyota Camry Hybrid Synergy
Drive System,” Oak Ridge National Laboratory, Tech. Rep., 2008.
PDF

T. Christ, “Entwicklung des Hybridantriebs fiir den BMW Active
Hybrid X6,” Priasentation, Dez. 2009.

A. Schmidhofer, S. Bouvier, H. Lanzenberger, M. Schluder, und
R. Schruth, “Power Net Topologies for HEVs and EVs — Aspects
on Vehicle Integration for Different Powertrain Configurations on
System and Component Level,” in International Battery, Hybrid
and Fuel Cell Electric Vehicle Symposium (EVS24), Stavanger,
Norway, 13-16 Mai 2009.

D. K. Ross, “Hydrogen Storage: The Major Technological Barrier
to the Development of Hydrogen Fuel Cell Cars,” Vacuum, Vol. 80,
Nr. 10, S. 1084-1089, 2006.

A. Emadi und S. S. Williamson, “Fuel Cell Vehicles: Opportuni-
ties and Challenges,” in Proc. IEEE Power Engineering Society
General Meeting, 2004, S. 1640-1645.

Honda, “Press Information FCX Clarity,” Nov. 2007.


http://dx.doi.org/10.1109/PES.2004.1373150
http://dx.doi.org/10.1016/j.vacuum.2006.03.030
http://dx.doi.org/10.1109/TCST.2007.894649
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2006.872388

23]

[24]

[25]

[26]

27]

28]

29]

[30]

[31]

[32]

P. Thounthong, B. Davat, S. Rael, und P. Sethakul, “Fuel Cell
High-Power Applications,” IEEE Ind. Electron. Mag., Vol. 3,
Nr. 1, S. 32-46, 2009.

J. M. Andujar und F. Segura, “Fuel Cells: History and Updating.
A Walk along Two Centuries,” Renewable and Sustainable Energy
Reviews, Vol. 13, Nr. 9, S. 2309-2322, 2009.

M. Al Sakka, J. Van Mierlo, H. Gualous, und P. Lataire, “Compa-
rison of 30KW DC/DC Converter Topologies Interfaces for Fuel
Cell in Hybrid Electric Vehicle,” in Proc. 13th FEuropean Conf.
Power Electronics and Applications (EPE), 2009, S. 1-10.

U. Gottwick, A. Schifert, A. Wach, und I. Faye, “Future Power
Trains and Fuel Cell,” in Proc. Int. Conference on Automotive
Technologies (ICAT), 2006.

S. Aso, M. Kizaki, und Y. Nonobe, “Development of Fuel Cell
Hybrid Vehicles in TOYOTA,” in Proc. Power Conversion Conf.
(PCC), 2007, S. 1606-1611.

Daimler, “The Mercedes-Benz F 600 HY GENIUS Research Ve-
hicle,” Tech. Rep., Okt. 2005.

R. H. Puffer, “Automation Challenges and Opportunities for High
Volume Manufacture of Proton Exchange Membrane Fuel Cell
Stacks,” in Proc. IEEE Conf. Automation Science and Enginee-
ring (CASE), 2010, S. 287-292.

P. Rodatz, O. Garcia, L. Guzzella, F. Biichi, M. Béartschi, A. Tsu-
kada, P. Dietrich, K. Kotz, und A. Scherer, G.G. Wokaun, “Perfor-
mance and Operational Characteristics of a Hybrid Vehicle Po-
wered by Fuel Cells and Supercapacitors,” in SAE 2003 World
Congress, 3—6 Mar. 2003, S. 77-88.

W. Schmidt, “HYSYS Power Electronics for Electric Vehicles,”
2010.

Toyota, “FCHV-adv 2009 Model Emergency Response Guide,”
2009.

365


http://dx.doi.org/10.1109/COASE.2010.5584566
http://dx.doi.org/10.1109/PCCON.2007.373179
http://dx.doi.org/10.1016/j.rser.2009.03.015
http://dx.doi.org/10.1109/MIE.2008.930365

[33]

[34]

[35]

[36]

[37]

[38]

[39]

[40]

[41]

[42]

[43]

366

B. Vulturescu, A. De Bernardinis, R. Lallemand, und G. Coquery,
“Traction Power Converter for PEM Fuel Cell Multi-Stack Gene-
rator used in Urban Transportation,” in Proc. European Conf.
Power Electronics and Applications, 2007, S. 1-10.

V. Srinivasan, “Batteries for Vehicular Applications,” in Confe-
rence on the Physics of Sustainable Energy: Using Energy Effi-

ciently and Producing it Renewably, Berkeley, CA, 1-2 Mar. 2008.
PDF

N. A. Chaturvedi, R. Klein, J. Christensen, J. Ahmed, und A. Ko-
jic, “Algorithms for Advanced Battery-Management Systems,” TE-
EE Control Syst. Mag., Vol. 30, Nr. 3, S. 49-68, 2010.

E. Cairns und P. Albertus, “Batteries for Electric and Hybrid-
Electric Vehicles,” Annual Review of Chemical and Biomolecular

Engineering, Vol. 1, S. 299-320, Jul. 2010.

A. F. Burke, “Batteries and Ultracapacitors for Electric, Hybrid,
and Fuel Cell Vehicles,” Proc. IEEE, Vol. 95, Nr. 4, S. 806-820,
2007.

Saft Batteries, “Super High Energy Series Nickel-Metal Hydride
Battery VH D 9500 XP,” Datenblatt, 2011.

——, “High Energy Lithium-Ion Cell VL 45 E,” Datenblatt, 2011.
PDF

A. Szumanowski und Y. Chang, “Battery Management System
Based on Battery Nonlinear Dynamics Modeling,” IEFEE Trans.
Veh. Technol., Vol. 57, Nr. 3, S. 1425-1432, 2008.

FreedomCAR, “Electrical and Electronics Technical Team Road-
map,” Tech. Rep., Nov. 2006.

U.S. Department of Energy, “Boost Converters for Gas Electric
and Fuel Cell Electric Hybrid Electric Vehicles,” Jun. 2005.

J.-S. Lai und D. J. Nelson, “Energy Management Power Con-
verters in Hybrid Electric and Fuel Cell Vehicles,” Proc. IEEEFE,
Vol. 95, Nr. 4, S. 766777, 2007.


http://dx.doi.org/10.1109/JPROC.2006.890122
http://dx.doi.org/10.1109/TVT.2007.912176
http://dx.doi.org/10.1109/JPROC.2007.892490
http://dx.doi.org/10.1109/MCS.2010.936293
http://dx.doi.org/10.1109/EPE.2007.4417393

[44]

[45]

[46]

147]

48]

[49]

[50]

[51]

[52]

[53]

J. W. Kolar, J. Biela, S. Waffler, T. Friedli, und U. Badstuebner,
“Performance Trends and Limitations of Power Electronic Sys-
tems,” in Proc. 6th International Conference on Integrated Power
Electronic Systems (CIPS), 16-18 Mér. 2010.

J. Lutz, Halbleiter-Leistungsbauelemente: Physik, Eigenschaften,
Zuverlassigkeit (in German), 1te Aufl. Springer, Jun. 2006.

L. Lorenz, “Key Power Semiconductor Devices and Development
Trends,” in Proc. Int. Conf. Electrical Machines and Systems
(ICEMS), 2008, S. 1137-1142.

R. Singh und M. Pecht, “Commercial Impact of Silicon Carbide,”
IEEE Ind. FElectron. Mag., Vol. 2, Nr. 3, S. 19-31, 2008.

B. Wrzecionko, J. Biela, und J. W. Kolar, “SiC Power Semicon-
ductors in HEVs: Influence of Junction Temperature on Power
Density, Chip Utilization and Efficiency,” in Proc. 35th IEEFE In-
dustrial Electronics Society Conference (IECON), 3-5 Nov. 2009.

C. Blake und C. Bull, “IGBT or MOSFET: Choose Wisely,” In-
ternational Rectifier, Tech. Rep., 2000.

Sekmikron Applikationshandbuch, Jul. 2010. Online: http://www.
semikron.com/skcompub/de/application manual-193.htm.

P. N. Kondekar, H. S. Oh, Y.-B. Cho, und Y.-B. Kim, “The Ef-
fect of Static Charge Imbalance on the On State Behavior of the
Superjunction Power MOSFET: CoolMOS,” in Proc. Fifth Int.
Conf. Power Electronics and Drive Systems (PEDS), Vol. 1, 2003,
S. 77-80.

T. Fujihira, “Theory of Semiconductor Superjunction Devices,”
Japanese Journal of Applied Physics, Vol. 36, Nr. 10, S. 6254—
6262, Okt. 1997.

G. Deboy, H. Hulsken, H. Mitlehner, und R. Rupp, “A Comparison
of Modern Power Device Concepts for High Voltage Applications:
Field Stop-IGBT, Compensation Devices and SiC Devices,” in
Proc. Bipolar/BiCMOS Circuits and Technology Meeting, 2000,
S. 134-141.

367


http://dx.doi.org/10.1109/BIPOL.2000.886190
http://dx.doi.org/10.1109/PEDS.2003.1282682
http://www.semikron.com/skcompub/de/application_manual-193.htm
http://www.semikron.com/skcompub/de/application_manual-193.htm
http://dx.doi.org/10.1109/MIE.2008.928617

[54]

[55]

[56]

[57]

[58]

[59]

[60]
[61]

[62]

|63]

368

S. Pendharkar und K. Shenai, “Zero Voltage Switching Behavior
of Punchthrough and Nonpunchthrough Insulated Gate Bipolar
Transistors (IGBT’s),” IEEE Trans. Electron Devices, Vol. 45,
Nr. 8, S. 1826-1835, 1998.

R. W. Erickson und D. Maksimovic, Fundamentals of Power Elec-
tronics (Second Edition), 2te Aufl. Springer, Jan. 2001.

F. Caricchi, F. Crescimbini, und A. Di Napoli, “20 kW Water-
Cooled Prototype of a Buck-Boost Bidirectional DC-DC Conver-
ter Topology for Electrical Vehicle Motor Drives,” in Proc. 10th
IEEE Applied Power Electronics Conference (APEC), 5-9 Mar.
1995, S. 887-892.

F. Caricchi, F. Crescimbini, F. G. Capponi, und L. Solero, “Study
of Bi-Directional Buck-Boost Converter Topologies for Applica-
tion in Electrical Vehicle Motor Drives,” in Proc. 18th Annual
Applied Power Electronics Conf and Exposition (APEC), Vol. 1,
1998, S. 287-293.

R. M. Schupbach und J. C. Balda, “Comparing DC-DC Conver-
ters for Power Management in Hybrid Electric Vehicles,” in Proc.
FElectric Machines and Drives Conference (IEMDC), Vol. 3, 1-4
Jun. 2003, S. 1369-1374.

M. Pavlovsky, Y. Tsuruta, und A. Kawamura, “Bi-Directional
Buck/Boost DC-DC Converter with Ultra High Efficiency based
on Improved SAZZ Topology,” in Proc. 1st IEEE Energy Con-
version Congress and Ezposition (ECCE), 20-24 Sep. 2009, S.
1783-1790.

N. Mohan, T. M. Undeland, und W. P. Robbins, Power Electro-
nics: Converters, Applications, and Design. Wiley, 2003.

M. Albach, Grundlagen der Elektrotechnik 1. Pearson Studium,
2008.

S. Cuk, “A New Zero-Ripple Switching DC-to-DC Converter and
Integrated Magnetics,” IEEE Trans. Magn., Vol. 19, Nr. 2, S. 57—
75, 1983.

M. Lockwood und A. M. Fox, “A Novel High Power Transistor
Inverter,” in Proc. 1st International Power Electronics Conference
(IPEC), 3-7 Apr. 1983, S. 637-648.


http://dx.doi.org/10.1109/ECCE.2009.5315976
http://dx.doi.org/10.1109/APEC.1998.647705
http://dx.doi.org/10.1109/APEC.1995.469045
http://dx.doi.org/10.1109/16.704385

[64]

[65]

[66]

[67]

[68]

[69]

[70]

[71]

[72]

W. McMurray, “Resonant Snubbers with Auxiliary Switches,” IE-
EFE Trans. Ind. Appl., Vol. 29, Nr. 2, S. 355-362, Méar.—Apr. 1993.

R. W. De Doncker und J. P. Lyons, “The Auxiliary Resonant Com-
mutated Pole Converter,” in Proc. Industry Applications Society
Annual Meeting (IAS), 1990, S. 1228-1235.

F. R. Dijkhuizen und J. L. Duarte, “Pulse Commutation in
Nested-Cell Converters through Auxiliary Resonant Pole Con-
cepts,” in Conference Record of the IEEE 36th IAS Annual Mee-
ting, Vol. 3, 30 Sep. — 4 Okt. 2001, S. 1731-1738.

X. Kang, A. Caiafa, E. Santi, J. Hudgins, und P. Palmer, “Simu-
lation of ARCP Converter with Physics-Based Circuit Simulator
Device Models,” in Proc. 34th IEEE Power Electronics Specialists
Conference (PESC), Vol. 4, 15-19 Jun. 2003, S. 1904-1909.

I. Barbi und D. C. Martins, “A True PWM Zero-Voltage Switching
Pole, with Very Low Additional RMS Current Stress,” in Proc.
2nd Annual IEEE Power Electronics Specialists Conf. (PESC),
1991, S. 261-267.

Y. Tsuruta, Y. Ito, und A. Kawamura, “A New Zero-Voltage-
Zero-Current-Transition Chopper SAZZ for a FCEV Drive,” in
Proc. 31st Annual Conf. of IEEE Industrial Electronics Society
(IECON), 2005.

F. C. Zach, K. H. Kaiser, J. W. Kolar, und F. J. Haselsteiner, “New
Lossless Turn-On and Turn-Off (Snubber) Networks for Inverters,
including Circuits for Blocking Voltage Limitation,” IEEE Trans.
Power FElectron., Nr. 2, S. 65-75, 1986.

Y. Tsuruta, Y. Ito, und A. Kawamura, “Snubber-Assisted Zero-
Voltage and Zero-Current Transition Bilateral Buck and Boost
Chopper for EV Drive Application and Test Evaluation at 25
kW,” IEEE Trans. Ind. Electron., Vol. 56, Nr. 1, S. 4-11, Jan.
20009.

M. Pavlovsky, Y. Tsuruta, und A. Kawamura, “Pursuing high
Power-Density and High Efficiency in DC-DC Converters for Au-
tomotive Application,” in Proc. IEEE Power FElectronics Specia-
lists Conf. (PESC), 2008, S. 4142-4148.

369


http://dx.doi.org/10.1109/PESC.2008.4592604
http://dx.doi.org/10.1109/TIE.2008.2008757
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.1986.4766285
http://dx.doi.org/10.1109/IECON.2005.1568968
http://dx.doi.org/10.1109/PESC.1991.162686
http://dx.doi.org/10.1109/IAS.2001.955766
http://dx.doi.org/10.1109/IAS.1990.152341
http://dx.doi.org/10.1109/28.216544

(73]

[74]

[75]

[76]

[77]

(78]

[79]

[30]

[81]

370

D. M. Divan, L. Malesani, P. Tenti, und V. Toigo, “A Synchroni-
zed Resonant DC Link Converter for Soft-Switched PWM,” IEEE
Trans. Ind. Appl., Vol. 29, Nr. 5, S. 940-948, Sep.—Okt. 1993.

W. McMurray, “SCR Inverter Commutated by an Auxiliary Im-
pulse,” IEEFE Transactions on Communications and Electronics,
Vol. 83, Nr. 75, S. 824-829, Nov. 1964.

H. Mao, F. C. Y. Lee, X. Zhou, H. Dai, M. Cosan, und D. Bo-
royevich, “Improved Zero-Current Transition Converters for High-
Power Applications,” IEFE Trans. Ind. Appl., Vol. 33, Nr. 5, S.
1220-1232, 1997.

Y. Li und F. C. Lee, “A Comparative Study of a Family of Zero-
Current-Transition Schemes for Three-Phase Inverter Applicati-
ons,” in Proc. 16th IEEE Applied Power Electronics Conference
(APEC), Vol. 2, 4-8 Mér. 2001, S. 1158-1164.

Y. Li, F. C. Lee, J. Lai, und D. Boroyevich, “A Novel Three-
Phase Zero-Current-Transition and Quasi-Zero-Voltage Transiti-
on (ZCT-QZVT) Inverter/Rectifier with Reduced Stresses on De-
vices and Components,” in Proc. 15th IEEE Applied Power FElec-
tronics Conference (APEC), Vol. 2, 6-10 Feb. 2000, S. 1030-1036.

L. Solero, D. Boroyevich, Y. P. Li, und F. C. Lee, “Design of
Resonant Circuit for Zero-Current-Transition Techniques in 100-
kW PEBB Applications,” IEEE Trans. Ind. Appl., Vol. 39, Nr. 6,
S. 1783-1794, 2003.

F. C. Lee, “High-Frequency Quasi-Resonant Converter Technolo-
gies,” Proc. IEEFE, Vol. 76, Nr. 4, S. 377-390, 1988.

C. P. Henze, H. C. Martin, und D. W. Parsley, “Zero-Voltage Swit-
ching in High Frequency Power Converters using Pulse Width Mo-
dulation,” in Proc. 8rd Annual IEEE Applied Power Electronics
Conf and Ezposition (APEC), 1988, S. 33—40.

D. Maksimovic und S. Cuk, “Constant-Frequency Control of
Quasi-Resonant Converters,” IEEE Trans. Power FElectron.,
Vol. 6, Nr. 1, S. 141-150, 1991.


http://dx.doi.org/10.1109/63.65012
http://dx.doi.org/10.1109/APEC.1988.10548
http://dx.doi.org/10.1109/5.4424
http://dx.doi.org/10.1109/TIA.2003.819437
http://dx.doi.org/10.1109/APEC.2000.822815
http://dx.doi.org/10.1109/APEC.2001.912512
http://dx.doi.org/10.1109/28.633800
http://dx.doi.org/10.1109/28.245718

[82]

[83]

[84]

[85]

[36]

187]

[88]

[89]

D. M. Sable, F. C. Lee, und B. H. Cho, “A Zero-Voltage-Switching
Bidirectional Battery Charger/Discharger for the NASA EOS Sa-
tellite,” in Proc. 17th IEEE Applied Power Electronics Conference
(APEC), 23-27 Feb. 1992, S. 614-621.

B. Ray und A. Romney-Diaz, “Constant Frequency Resonant To-
pologies for Bidirectional DC/DC Power Conversion,” in Proc.
IEEFE Power Electronics Specialists Conference (PESC), 20-24
Jun. 1993, S. 1031-1037.

J.-S. Lai, B. York, A. Koran, Y. Cho, B. Whitaker, und H. Miwa,
“High-Efficiency Design of Multiphase Synchronous Mode Soft-
Switching Converter for Wide Input and Load Range,” in Proc.
Int. Power Electronics Conf. (IPEC), 2010, S. 1849-1855.

S.-G. Yoon, J.-M. Lee, J.-H. Park, I.-K. Lee, und B. H. Cho, “A
Frequency Controlled Bidirectional Synchronous Rectifier Con-
verter for HEV Using Super-Capacitor,” in Proc. 35th IEEE An-
nual Power Electronics Specialists Conf. (PESC), Vol. 1, 2004, S.
135-140.

J. W. Kolar und F. Krismer, “Verfahren zur schaltverlustmi-
nimalen Steuerung eines bidirektionalen nicht potentialgetrenn-
ten Gleichspannungswandlers mit iiberlappendem Ein- und Aus-
gangsspannungsbereich,” Swiss Patent CH 699 920 B1, 2010.

F. Krismer, S. Round, und J. W. Kolar, “Performance Optimiza-
tion of a High Current Dual Active Bridge with a Wide Operating
Voltage Range,” in Proc. 87th IEEE Power Electronics Specialists
Conf. (PESC), 2006, S. 1-T7.

J. L. Hudgins, G. S. Simin, E. Santi, und M. A. Khan, “An As-
sessment of Wide Bandgap Semiconductors for Power Devices,”
IEEFE Trans. Power Electron., Vol. 18, Nr. 3, S. 907-914, Mai
2003.

D. Bergogne, H. Morel, D. Tournier, B. Allard, D. Planson, C.
Raynaud, und M. Lazar, “Normally-On Devices and Circuits, SiC
and High Temperature: Using SiC JFETs in Power Converters,”
in Proc. 5th International Conference on Integration of Power
FElectronics Systems (CIPS), 11-13 Mér. 2008.

371


http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2003.810840
http://dx.doi.org/10.1109/PESC.2006.1712096
http://dx.doi.org/10.1109/PESC.2004.1355729
http://dx.doi.org/10.1109/IPEC.2010.5542155
http://dx.doi.org/10.1109/PESC.1993.472046
http://dx.doi.org/10.1109/APEC.1992.228354

[90] J. Hornberger, A.B. Lostetter, K.J. Olejniczak, T. McNutt, S.M.
Lal, und A. Mantooth, “Silicon-Carbide (SiC) Semiconductor
Power Electronics for Extreme High-Temperature Environments,”
in Proc. IEEFE Aerospace Conference, Vol. 4, Méar. 2004, S. 2538—
2555.

[91] B. Eckardt und M. Mérz, “A 100kW Automotive Powertrain
DC/DC Converter with 25kW /dm? by using SiC,” in Proc. Power
Conversion Intelligent Motion (PCIM), 2006.

[92] R. Kelley und M.S. Mazzola, “SiC JFET Gate Driver Design for
Use in DC/DC Converters,” in Proc. IEEE Applied Power Elec-
tronics Conference (APEC), Méar. 2006, S. 179-182.

[93] R. Wood und T. Salem, “Evaluation of a 1200 V, 800 A All SiC
Dual Module,” IEEE Trans. Power FElectron., Nr. 99, 2011, early
Access.

[94] A. S. Sedra und K. C. Smith, Microelectronic Circuits, 6te Aufl.
Oxford University Press, USA, 2011.

[95] P. O. Lauritzen und C. L. Ma, “A Simple Diode Model with Re-
verse Recovery,” IEEE Trans. Power Electron., Vol. 6, Nr. 2, S.
188-191, 1991.

[96] A. T. Yang, Y. Liu, und J. T. Yao, “An Efficient Nonquasi-Static
Diode Model for Circuit Simulation,” IEEE Trans. Comput.-Aided
Design Integr. Circuits Syst., Vol. 13, Nr. 2, S. 231-239, 1994.

[97] H. Ibach und H. Liith, Festkérperphysik: Einfihrung in die
Grundlagen (Springer-Lehrbuch) (German Edition), 6te Aufl.
Springer, Mér. 2002.

[98] J. B. Goodenough, “Summary of Losses in Magnetic Materials,”
IEEFE Trans. Magn., Vol. 38, Nr. 5, S. 3398-3408, 2002.

[99] C. P. Steinmetz, “On the Law of Hysteresis,” Transactions of the
American Institute of FElectrical Engineers, Nr. 1, S. 1-64, 1892.

[100] V. C. Valchev und A. V. den Bossche, Inductors and Transformers
for Power Electronics, 1te Aufl. CRC Press, Mar. 2005.

372


http://dx.doi.org/10.1109/T-AIEE.1892.5570437
http://dx.doi.org/10.1109/TMAG.2002.802741
http://dx.doi.org/10.1109/43.259946
http://dx.doi.org/10.1109/63.76804
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2011.2108670

[101]

[102]

[103]

[104]

[105]
[106]
[107]

[108]

[109]

[110]

[111]

Magnetics, “Powder Cores Design Manual and Catalog,” Tech.
Rep., 2008.

Vacuumschmelze, “Weichmagnetische Werkstoffe und Halbzeuge,”
Tech. Rep., 2002.

W. Shen, F. Wang, D. Boroyevich, und C. W. Tipton, “Loss Cha-
racterization and Calculation of Nanocrystalline Cores for High-
Frequency Magnetics Applications,” IEEE Trans. Power Elec-
tron., Vol. 23, Nr. 1, S. 475-484, 2008.

M. S. Rylko, K. J. Hartnett, J. G. Hayes, und M. G. Egan, “Ma-
gnetic Material Selection for High Power High Frequency Induc-
tors in DC-DC Converters,” in Proc. 24th Annual IEEE Applied
Power Electronics Conf. and Ezxposition (APEC), 2009, S. 2043~
2049.

Ferroxube, “Soft Ferrites and Accessories,” Tech. Rep., 2005.
EPCOS, “Ferrites and Accessories,” Tech. Rep., 2007.

M. Albach, T. Durbaum, und A. Brockmeyer, “Calculating Core
Losses in Transformers for Arbitrary Magnetizing Currents - A
Comparison of Different Approaches,” in Proc. Power Electronics
Specialists Conf. (PESC), Vol. 2, 1996, S. 1463-1468.

J. Li, T. Abdallah, und C. R. Sullivan, “Improved Calculation of
Core Loss with Nonsinusoidal Waveforms,” in Proc. 86th IEEE
IAS Annual Meeting, Vol. 4, 2001, S. 2203-2210.

K. Venkatachalam, C. R. Sullivan, T. Abdallah, und H. Tacca,
“Accurate Prediction of Ferrite Core Loss with Nonsinusoidal Wa-
veforms Using Only Steinmetz Parameters,” in Proc. IEEE Work-

shop on Computers in Power Electronics, 3—4 Jun. 2002, S. 36-41.

W. K. Mo, D. K. W. Cheng, und Y. S. Lee, “Simple Approxima-
tions of the DC Flux Influence on the Core Loss Power Electronic
Ferrites and their Use in Design of Magnetic Components,” IEEE
Trans. Ind. Electron., Vol. 44, Nr. 6, S. 788-799, 1997.

C. A. Baguley, B. Carsten, und U. K. Madawala, “The Effect of
DC Bias Conditions on Ferrite Core Losses,” IEEE Trans. Magn.,
Vol. 44, Nr. 2, S. 246-252, 2008.

373


http://dx.doi.org/10.1109/TMAG.2007.911594
http://dx.doi.org/10.1109/41.649940
http://dx.doi.org/10.1109/CIPE.2002.1196712
http://dx.doi.org/10.1109/IAS.2001.955931
http://dx.doi.org/10.1109/PESC.1996.548774
http://dx.doi.org/10.1109/APEC.2009.4802955
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2007.911881

[112]

[113]

[114]

[115]

[116]

[117]

[118]

[119]

[120]

[121]

[122]

374

M. S. Lancarotte, C. Goldemberg, und J. Penteado, Ad. A., “Esti-
mation of FeSi Core Losses under PWM or DC Bias Ripple Vol-
tage Excitations,” IEEE Trans. Energy Convers., Vol. 20, Nr. 2
S. 367-372, 2005.

G. Niedermeier, “Measurement of Power Losses with DC-Bias -
The Displacement Factor,” EPCOS AG, Tech. Report, 2000.

J. Miihlethaler, “Modeling and Multi-Objective Optimization of
Inductive Power Components,” Dissertation, ETH Ziirich, 2012.

J. W. Kolar, “Leistungselektronik,” Vorlesungsskript, 2010.

W. G. Hurley, E. Gath, und J. G. Breslin, “Optimizing the AC
Resistance of Multilayer Transformer Windings with Arbitrary
Current Waveforms,” IEEE Trans. Power Electron., Vol. 15, Nr. 2,
S. 369-376, 2000.

A. Nysveen und M. Hernes, “Minimum Loss Design of a 100 kHz
Inductor with Foil Windings,” in Proc. 5th European Conf. Power
Electronics and Applications (EPE), 1993, S. 106-111.

N. H. Kutkut und D. M. Divan, “Optimal Air-Gap Design in High-
Frequency Foil Windings,” IEEE Trans. Power Electron., Vol. 13,
Nr. 5, S. 942-949, 1998.

C. R. Sullivan, “Optimal Choice for Number of Strands in a
Litz-Wire Transformer Winding,” IFEE Trans. Power Electron.,
Vol. 14, Nr. 2, S. 283-291, 1999.

——, “Cost-Constrained Selection of Strand Diameter and Num-
ber in a Litz-Wire Transformer Winding,” IEEE Trans. Power
Electron., Vol. 16, Nr. 2, S. 281-288, 2001.

Elektrisola, “Produktinformation zu Hochfrequenz-Litzen,” Nov.
2010. Online: http://www.elektrisola.com/litz-wire.html.

J. A. Ferreira, “Analytical Computation of AC Resistance of
Round and Rectangular Litz Wire Windings,” IEFE Proceedings
B - FElectric Power Applications, Vol. 139, Nr. 1, S. 21-25, Jan.
1992.


http://www.elektrisola.com/litz-wire.html
http://dx.doi.org/10.1109/63.911153
http://dx.doi.org/10.1109/63.750181
http://dx.doi.org/10.1109/63.712317
http://dx.doi.org/10.1109/63.838110
http://dx.doi.org/10.1109/TEC.2005.847971

[123]

[124]

[125]

[126]

[127]

[128]

[129]

[130]
[131]

[132]

[133]

[134]

F. Tourkhani und P. Viarouge, “Accurate Analytical Model of
Winding Losses in Round Litz Wire Windings,” IEEE Trans.
Magn., Vol. 37, Nr. 1, S. 538-543, 2001.

J. Biela, “Optimierung des elektromagnetisch integrierten Serien-
Parallel- Resonanzkonverters mit eingepragtem Ausgangsstrom,”
Dissertation, ETH Ziirich, 2005.

M. Albach und H. Rossmanith, “The Influence of Air Gap Size
and Winding Position on the Proximity Losses in High Frequen-
cy Transformers,” in Proc. Power Electronics Specialists Conf.
(PESC), Vol. 3, 2001, S. 1485-1490.

W. A. Roshen, “Fringing Field Formulas and Winding Loss Due
to an Air Gap,” IEEE Trans. Magn., Vol. 43, Nr. 8, S. 3387-3394,
2007.

M. Albach, “Elektromagnetische Felder,” Vorlesungsskript, 2003.

muRata, “New MLCC Technology finds its Way into Electric Ve-
hicles and Formula 1,” Tech. Rep., 2009.

D. Montanari, K. Saarinen, F. Scagliarini, D. Zeidler, M. Niskala,
und C. Nender, “Film Capacitors for Automotive and Industrial
Applications,” in Proc. 29th Symposium for Passive Electronics

(CARTS), 20009.
Syfer, “MLC Capacitors,” Tech. Rep., 2010.

M.-J. Pan und C. A. Randall, “A Brief Introduction to Ceramic
Capacitors,” IFEE Electr. Insul. Mag., Vol. 26, Nr. 3, S. 44-50,
2010.

K. Handa, T. Watanabe, Y. Yamashita, und M. Harata, “High
Volume Efficiency Multilayer Ceramic Capacitor,” IEEE Trans.
Consum. Electron., Nr. 3, S. 342-347, 1984.

M. Rabuffi und G. Picci, “Status Quo and Future Prospects
for Metallized Polypropylene Energy Storage Capacitors,” IEEE
Trans. Plasma Sci., Vol. 30, Nr. 5, S. 1939-1942, 2002.

EPCOS, “Film Capacitors General Technical Information,” Tech.
Rep., 2009.

375


http://dx.doi.org/10.1109/TPS.2002.805318
http://dx.doi.org/10.1109/TCE.1984.354063
http://dx.doi.org/10.1109/MEI.2010.5482787
http://dx.doi.org/10.1109/TMAG.2007.898908
http://dx.doi.org/10.1109/PESC.2001.954329
http://dx.doi.org/10.1109/20.914375

[135]

[136]

[137]

[138]

[139]

[140]

[141]

[142]

[143]

[144]

376

H. Matsui, T. Fujiwara, und K. Fujiwara, “Metalized Film Capa-
citors with High Energy Density for Rail Vehicles,” in Proc. 32nd
IEEE TAS Annual Meeting, Vol. 2, 1997, S. 1079-1091.

F. Renken, “High Temperature Electronics for Future Hybrid
Drive Systems,” in Proc. 18th European Conf. Power Electronics
and Applications (EPE), 2009, S. 1-7.

C. Gibaud und A. Dutot, “Thermal Design and Modelling for the
Electronic Command of the CAMLESS System,” in Proc. 2nd
International Conference Automotive Power Electronics (APE),
26-27 Sep. 2007.

T. Friedli und J. W. Kolar, “A Semiconductor Area Based As-
sessment of AC Motor Drive Converter Topologies,” in Proc. 24th
IEEF Applied Power Electronics Conference (APEC), 15-19 Feb.
2009, S. 336-342.

H. Baehr und K. Stephan, Wdrme- und Stoffibertragung, 6te Aufl.
Springer, 2008.

P. von Bockh und T. Wetzel, Wéirmetbertragung: Grundlagen und
Praxis. Springer, 2009.

E. Wolfgang, F. Renken, V. Karrer, R. Knorr, K. Kriegel, und
S. Ramminger, “Securing Reliability - A Key Issue for Power Elec-
tronics in Automotive,” in Proc. 2nd International Conference
Automotive Power Electronics (APE), 26-27 Sep. 2007.

B. Kost, Optimierung mit Evaluationsstrategien. Harri Deutsch,
2003.

W. Yu, H. Qian, und J.-S. Lai, “Design of High-Efficiency Bidirec-
tional DC-DC Converter and High-Precision Efficiency Measure-
ment,” IEEE Trans. Power Electron., Vol. 25, Nr. 3, S. 650658,
2010.

O. Garcia, P. Zumel, A. de Castro, und A. Cobos, “Automoti-
ve DC-DC Bidirectional Converter Made with many Interleaved
Buck Stages,” IFEE Trans. Power Electron., Vol. 21, Nr. 3, S.
578-586, Mai 2006.


http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2006.872379
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2009.2034265
http://dx.doi.org/10.1109/APEC.2009.4802678
http://dx.doi.org/10.1109/IAS.1997.628996

[145]

[146]

[147]

[148]

[149]

[150]

[151]

[152]

[153]

F. Renken, “Multiphase DC/DC Converters for Hybrid Electric
Vehicles,” in Proc. 14th Int. Power Electronics and Motion Con-
trol Conf. (EPE/PEMC), 2010.

P. A. Dahono, S. Riyadi, A. Mudawari, und Y. Haroen, “Output
Ripple Analysis of Multiphase DC-DC Converters,” in Proc. IEEE
Int. Conf. Power Electronics and Drive Systems (PEDS), Vol. 2,
1999, S. 626-631.

O. Garcia, A. de Castro, P. Zumelis, und J. A. Cobos, “Digital-
Control-Based Solution to the Effect of Nonidealities of the In-
ductors in Multiphase Converters,” IEEE Trans. Power Electron.,
Vol. 22, Nr. 6, S. 2155-2163, 2007.

J. Biela, S. Waffler, und J. W. Kolar, “Mission Profile Optimized
Modularization of Hybrid Vehicle DC/DC Converter Systems,” in
Proc. 6th IEEE Int. Power Electronics and Motion Control Conf.
(IPEMC), 2009, S. 1390-1396.

Européische Union, “Richtline des Rates zur Angleichung der
Rechtsvorschriften der Mitgliedstaaten iiber Mafnahmen gegen
die Verunreinigung der Luft durch Emissionen von Kraftfahrzeu-
gen, Anlage 1 - Unterteilung der Fahrzyklen bei der Priifung Typ
1,7 Jan. 2007.

H.-S. Choi und D. Y. Huh, “Techniques to minimize Power Con-
sumption of SMPS in Standby Mode,” in Proc. 86th IEEE Power
Electronics Specialists Conf. (PESC), 2005, S. 2817-2822.

Y. Jang und M. M. Jovanovic, “Light-Load Efficiency Optimiza-
tion Method,” IEEE Trans. Power Electron., Vol. 25, Nr. 1, S.
67-74, 2010.

J. A. Abu Qahouq, L. Huang, und D. Huard, “Sensorless Current
Sharing Analysis and Scheme for Multiphase Converters,” IEEE
Trans. Power Electron., Vol. 23, Nr. 5, S. 2237-2247, Sep. 2008.

R. P. Singh und A. M. Khambadkone, “Current Sharing and Sen-
sing in Paralleled Converters Using Single Current Sensor,” IEEE
Trans. Ind. Appl., Vol. 46, Nr. 3, S. 1212-1219, 2010.

377


http://dx.doi.org/10.1109/TIA.2010.2045333
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2008.2001897
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2009.2024419
http://dx.doi.org/10.1109/PESC.2005.1582032
http://dx.doi.org/10.1109/IPEMC.2009.5157601
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2007.909406
http://dx.doi.org/10.1109/PEDS.1999.792732
http://dx.doi.org/10.1109/EPEPEMC.2010.5606634

[154]

[155]

[156]

[157]

[158]

378

G. Eirea und S. R. Sanders, “Phase Current Unbalance Estimation
in Multiphase Buck Converters,” IEEE Trans. Power FElectron.,
Vol. 23, Nr. 1, S. 137-143, 2008.

D. J. Perreault, K. Sato, J. Selders, R. L., und J. G. Kassaki-
an, “Switching-Ripple-Based Current Sharing for Paralleled Power
Converters,” IEEE Trans. Circuits Syst. I, Vol. 46, Nr. 10, S.
1264-1274, Okt. 1999.

S. Mariethoz, A. G. Beccuti, und M. Morari, “Model Predictive
Control of Multiphase Interleaved DC-DC Converters with Sen-
sorless Current Limitation and Power Balance,” in Proc. IEEE

Power Electronics Specialists Conf. (PESC), 2008, S. 1069-1074.

O. Garcia, P. Zumel, A. de Castro, P. Alou, und J. A. Cobos,
“Current Self-Balance Mechanism in Multiphase Buck Converter,”
IEEFE Trans. Power Electron., Vol. 24, Nr. 6, S. 1600-1606, 2009.

T. Reiter, D. Polenov, H. Probstle, und H.-G. Herzog, “Bus-
Voltage Ripple Optimization Method for Automotive Multiphase
DC/DC-Converters,” in Proc. IEEE Energy Conversion Congress
and Ezposition (ECCE), 2009, S. 2854-2861.


http://dx.doi.org/10.1109/ECCE.2009.5315979
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2009.2013859
http://dx.doi.org/10.1109/PESC.2008.4592071
http://dx.doi.org/10.1109/81.795839
http://dx.doi.org/10.1109/TPEL.2007.911840

Lebenslauf

Personliche Daten

Name Stefan Waffler

Anschrift Aubhofstrasse 20
8051 Ziirich

Geburtsdatum  19.09.1980

Geburtsort Roth, Deutschland

Familienstand  ledig

Ausbildung

1987 — 1991 Grundschule Meckenhausen

1991 — 2000 Gymnasium Hilpoltstein
Abschluss: Abitur

2001 — 2006 Friedrich-Alexander-Universitit Erlangen-Niirnberg
Studium der Elektrotechnik, Elektronik und
Informationstechnik (EEI)
Abschluss: Diplom-Ingenieur

2006 - 2011 Eidgendssische Technische Hochschule (ETH) Ziirich
Doktoratsstudium an der Professur fiir
Leistungselektronik und Messtechnik

Berufserfahrung

2001 — 2003 Siemens AG, SPLS L E, Erlangen
Tatigkeit als Werksstudent

2004 — 2005 Friedrich-Alexander-Universitit Erlangen-Niirnberg
Studentische Hilfskraft am Lehrstuhl fiir Sensorik

2005 — 2006 Siemens AG, MED CO, Erlangen

Tatigkeit als Werksstudent und Diplomand

379



	Vorwort
	Inhaltsverzeichnis
	Abstract
	Kurzfassung
	Verwendete Formelzeichen
	Einleitung
	Hybridelektrofahrzeuge
	Wasserstoff-Brennstoffzellenfahrzeuge
	Elektrische Energiespeicher
	Anforderungen an den Wandler
	Ziele und Gliederung der Arbeit
	Liste der Publikationen

	Realisierungen des Gleichspannungswandlers
	Halbleitertechnologien
	Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor (MOSFET)
	Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT)
	Anwendung bei Gleichspannungswandlern

	Hart geschaltete Wandler
	Kaskadierte Wandler
	Inverswandler
	Cuk-Konverter und SEPIC
	Vergleich der Wandlerstrukturen

	Entlastungsnetzwerke
	ARCP Konverter
	SAZZ Konverter
	SRDCL Konverter
	ZCT-QZVT Konverter

	Pseudo-Resonanzwandler
	SCM- und TCM-Konverter
	CF-ZVS-M-Konverter

	Einsatz von Siliziumkarbid-Halbleitern
	MOSFET und SiC-Dioden
	IGBT und SiC-Dioden
	SiC-Leistungsschalter
	Diskussion

	Zusammenfassung

	CF-ZVS-M-Konverter
	Modulationsverfahren
	Funktionsprinzip
	Umkehr der Energieflussrichtung
	Berechnung der Schaltzeitpunkte
	Maximal übertragbare Leistung
	Dimensionierung der Spule
	Dimensionierung der Kondensatoren

	Optimierung des Modulationsverfahrens
	Optimierung auf geringste Verluste
	Probleme und Implementierung der verlustoptimalen Modulation
	Optimierung auf Stetigkeit
	Approximation der Stromeffektivwerte
	Experimentelle Verifikation

	Steuerung des Mindeststroms I0
	Einfluss der parasitären Ausgangskapazität
	Einfluss der parasitären inversen Diode
	Steuerung des Mindeststroms
	Regelung des Mindeststroms

	Start-Up-Modulation
	Funktionsprinzip
	Besonderheiten des Start-Up-Betriebs
	Analytische Betrachtung
	Experimentelle Verifikation

	Zusammenfassung

	Analytische Modellierung und Performance
	Modell der Halbleiter
	Verluste der MOSFETs
	Verluste der Dioden
	Volumen der Halbleiter

	Modell der magnetischen Komponenten
	Verluste im Kernmaterial
	Optimale Kerngeometrie
	Erweitertes Reluktanzmodell
	Wicklungskonzept und -verluste
	Feldverteilung im Wicklungsfenster
	Optimale Windungszahl
	Beziehung zwischen Baugrö�e und Verlusten
	Kernverluste sättigbarer Induktivitäten

	Modell der Kondensatoren
	Einteilung anhand des Dielektrikums
	Bauvolumen
	Verluste
	Beziehung zwischen Baugrö�e und Verlusten

	Thermisches Modell
	Anbindung der Halbleiter an den Kühler
	Flüssigkeitskühler

	CF-ZVS-M-Konverter im Vergleich
	Vergleich des Wirkungsgrads
	Vergleich der Leistungsdichte

	Pareto-Rand des CF-ZVS-M-Konverters
	Zusammenfassung

	Mehrphasiger CF-ZVS-M Buck+Boost Konverter
	Phasenverschobene Ansteuerung
	Herkömmliche Modulationsverfahren
	CF-ZVS-M

	Auslegung des Filters
	Übertragungsfunktionen des Filters
	Dimensionierung der Bauelemente

	Optimale Phasenanzahl
	Volumen der Spulen der Phasen
	Volumen der Halbleiter der Phasen
	Optimale Phasenzahl

	Prototyp des CF-ZVS-M-Konverters
	Überwachung des Spulenstroms
	Interaktion der Wandlerphasen
	Kommunikation zwischen den Phasen
	Umsetzung des Modulationsverfahrens
	Wirkungsgrad

	Effizienz im Teillastbetrieb
	Pulsbetrieb
	Abschalten von Wandlerphasen
	Implementierung des Verfahrens
	Experimentelle Verifikation

	Stromaufteilung zwischen den Phasen
	Wandler mit kontinuierlichem Spulenstrom
	CF-ZVS-M-Konverter
	Fazit

	Vermeidung subharmonischer Frequenzanteile
	Modifiziertes Modell des Wandlers
	Sortierverfahren
	Neuartiges Verfahren zur Rippel-Reduktion
	Kombination der Verfahren
	Bestimmung der Toleranzen im System
	Experimentelle Ergebnisse

	Zusammenfassung

	Ausblick
	Literaturverzeichnis
	Lebenslauf

