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Kurzfassung

Zur Vermeidung von Treibhausgasemissionen und lokalen Emissionen wird fiir Per-
sonenkraftwagen eine zunehmende Elektrifizierung des Antriebsstrangs angestrebt.
Im Jahr 2023 wurden weltweit voraussichtlich bereits fast 14 Millionen Elektroautos
zugelassen. Bei der Entwicklung von elektrischen Antriebskomponenten sind daher
neben den funktionalen Anforderungen auch die Stiickkosten von groflem Interesse.
Ein elektrischer Antriebsstrang erfordert neben den Antriebskomponenten und der
Traktionsbatterie auch eine Anpassung der Nebenaggregate und der Bordnetzver-
sorgungsstruktur im Fahrzeug. Fir die Versorgung des 12-V-Bordnetzes aus der
Traktionsbatterie wird ein DC-DC-Bordnetzwandler benétigt.

Der Dual-Active-Bridge-DC-DC-Wandler ist eine vielversprechende Topologie fiir
eine kostengiinstige Implementierung des Bordnetzwandlers. Durch seinen symme-
trischen Aufbau kann der Riickwértsbetrieb ohne zusatzliche Schaltungsmafinahmen
realisiert werden. Die einfache Struktur des DAB-Wandlers mit nur einer magne-
tischen Komponente verspricht eine kompakte Realisierung des Wandlers. Bisherige
Analysen des DAB-Bordnetzwandlers erfolgten unter stark idealisierten Randbe-
dingungen. Die prototypischen Wandleraufbauten wurden mit hohem Hardware-
und Integrationsaufwand realisiert. Im Fokus standen insbesondere erweiterte An-
steuerverfahren und eine Optimierung der Effizienz. In dieser Arbeit sollen nun
die Auslegungskonflikte des DAB-Bordnetzwandlers unter anwendungsnahen Rand-
bedingungen betrachtet werden. Der Fokus liegt dabei auf der Optimierung des

Transformators und der ausgangsseitigen Hochstromschaltzellen.

Der planare, leiterplattenintegrierte Transformator soll méglichst kompakt eine hohe
Stromtragfihigkeit realisieren. Durch einen gezielten Einsatz von thermischen Vias
und Kupferplattchen wird der Transformator thermisch optimiert. Das Einfiigen eines
magnetischen Streupfads erméglicht eine optimierte Einstellung der Streuinduktivitét
des Transformators. Die ausgangsseitigen Hochstromschaltzellen werden im DAB-
Bordnetzwandler mit hohen Abschaltstromen belastet. Durch eine Optimierung der
Schaltzellendesigns werden die Schleifeninduktivitat und die Schaltverluste verrin-
gert. Zusatzlich sollen die Hochstromschaltzellen durch eine optimierte Auslegung
der Transformatorparameter entlastet werden. Fiir ein prazises Wandlermodell wird
die Analyse des DAB-Wandlers zunédchst um die Auswirkungen von nicht-idealen
EMV-Filtern und DC-Transformatorstromen erweitert. Darauf aufbauend werden die
Auslegungskompromisse des Wandlers abgeleitet. Die Verluste der Hochstromschalt-
zelle werden durch ein asymmetrisches, niedriges Windungszahlverhéltnis und eine

hohe Streuinduktivitat weiter reduziert.



Zur Reduktion der Transformator- und Schaltzellenbelastung wird der DAB-Bord-
netzwandler sekundirseitig teilweise hartschaltend betrieben. Bei dem Ubergang
zwischen hart- und weichschaltendem Betrieb des Wandlers kann sich durch Tot-
zeiteffekte jedoch eine Stagnation in der Stromkennlinie ergeben. Fiir die 3-Level-
Modulation wird eine Abhéngigkeit des Stagnationsverhaltens vom Spannungsver-
héltnis und dem Schaltzeitpunkt identifiziert. Damit der Wandler auch in diesen
Punkten regelbar bleibt, wird eine Betriebsstrategie basierend auf einer Stellgrofien-
iiberlagerung entwickelt. Die Auswirkung der Totzeit kann damit auf einen breiteren

Ausgangsstrombereich verteilt werden, so dass eine Stromstagnation vermieden wird.

Der aufgebaute DAB-Bordnetzwandler integriert den Transformator in der Leistungs-
platine und verzichtet fiir die Hochstromschaltzellen auf eine Parallelschaltung von
Transistoren. So wird fiir den zentralen Leistungsteil bestehend aus Transformator
und Schaltzellen eine Leistungsdichte von 10,3 kW/I erreicht. Der Wirkungsgrad des
Wandlers betragt zwischen 88,0 % und 96,7 %, wobei durch das weiche Einschalten der

Primairseite das Effizienzoptimum im relevanten Teillastbetrieb erreicht wird.
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1 Einleitung

Der motorisierte Individualverkehr durchliuft einen Wandel. In der Vergangenheit
wurde der Antriebsstrang typischerweise verbrennungsmotorisch ausgefithrt. Zur
Vermeidung von Treibhausgasemissionen und lokalen Emissionen wird jedoch eine
zunehmende Elektrifizierung des Antriebsstrangs angestrebt. Unter Einsatz von rege-
nerativen Energien fiir Produktion und Betrieb ermdoglichen elektrisch angetriebene
Fahrzeuge perspektivisch eine signifikante Reduktion der Emissionen [1], [2]. Daher
werden Elektroautos in zahlreichen Mérkten finanziell gefordert oder anderweitig
bevorzugt [3]. Die weltweiten Zulassungszahlen fiir Elektroautos in Abb. 1.1 steigen
aufgrund der politischen Rahmenbedingungen und der technologischen Weiterent-
wicklung stetig an [4]. Im Jahr 2023 wurde mit voraussichtlich fast 14 Millionen Zulas-
sungen bereits ein signifikanter Anteil am Gesamtmarkt erreicht. Bei der Entwicklung
von elektrischen Antriebskomponenten gewinnen daher neben den funktionalen

Anforderungen auch die Stiickkosten an Bedeutung.

Ein elektrischer Antriebsstrang erfordert neben den Antriebskomponenten und der
Traktionsbatterie auch eine Anpassung der Nebenaggregate und der Bordnetzver-
sorgungsstruktur im Fahrzeug. Eine typische Bordnetzversorgungsstruktur fiir Elek-
troautos ist in Abb. 1.2 dargestellt [5]. Der elektrische Antrieb und die Nebenag-
gregate mit hohen Leistungsanforderungen wie z.B. der Klimakompressor und der
Heizer werden tiber eine Schalt- und Verteileinheit direkt aus der Traktionsbatterie
versorgt. Die Verbraucher mit geringeren Leistungsanforderungen wie beispiels-
weise Steuergerite und Leuchten sind als 12-V-Komponenten weiterhin Bestandteil
eines klassischen 12-V-Bordnetzes!. Das 12-V-Bordnetz wird durch den DC-DC-
Bordnetzwandler aus der Traktionsbatterie versorgt. Der Bordnetzwandler setzt die

variable Traktionsnetzspannung auf eine stabile Bordnetzspannung herab.

Es gibt Uberlegungen fiir die Umstellung des 12-V-Bordnetzes auf 48-V-Technologie [6], [7]. Wegen der
breiten Verfiigbarkeit standardisierter, kostenginstiger 12-V-Komponenten ist ein allgemeiner Erfolg
auflerhalb der Hybridsysteme bisher nicht absehbar.
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Abb. 1.1: Weltweite jahrliche Zulassungen von Elektroautos von 2016 bis
2023 (reine Elektroautos und Plug-in-Hybride)

Antrieb

Wechselrichter

Elektromotor

L Schalt- 12-V-Bordnetz

. 1 1
e G Bl
atterie Verteileinheit | wandler Lasten

Nebenaggregate
* Klimakompressor
Heizer

Abb. 1.2: Typische Bordnetzversorgungsstruktur fiir Elektroautos

Der DC-DC-Bordnetzwandler ist somit eine zentrale Komponente im Versorgungs-
konzept von Elektroautos. Zusitzlich zur Energietibertragung werden noch wei-
tere Anforderungen an den Wandler gestellt. Zum einen miissen erhohte Sicher-
heitsanforderungen fiir die Trennung zwischen Eingangs- und Ausgangsspannung
beriicksichtigt werden, da das 12-V-Bordnetz als Kleinspannung ohne expliziten
Beriihrschutz ausgefithrt wird. Der Bordnetzwandler weist daher typischerweise eine

galvanische Trennung auf [8]-[10]. Zusitzlich sollte der Wandler zukiinftig eine



1.1 Forschungsziel

Energietibertragung in Rickwértsrichtung von der 12-V-Batterie in das Traktionsnetz
ermoglichen. Durch ein Vorladen des Wechselrichterzwischenkreises aus der 12-V-
Batterie kann in der Schalt- und Verteileinheit ein Vorlademechanismus eingespart
werden [10]-[12]. Unter diesen Randbedingungen ist der Dual-Active-Bridge-DC-
DC-Wandler (DAB-Wandler) eine vielversprechende Topologie fiir den Einsatz als
Bordnetzwandler. Aufgrund des symmetrischen Aufbaus kann der Riickwartsbetrieb
ohne zusétzliche Schaltungsmafinahmen realisiert werden. Die einfache Struktur des
DAB-Wandlers mit nur einer magnetischen Komponente ermdglicht potentiell eine

kompakte Realisierung des Wandlers.

1.1 Forschungsziel

Bisherige Analysen des DAB-Bordnetzwandlers erfolgten unter stark idealisierten
Randbedingungen. Im Fokus standen insbesondere erweiterte Ansteuerverfahren und
eine Optimierung der Effizienz. Die prototypischen Wandleraufbauten wurden mit
hohem Hardware- und Integrationsaufwand realisiert. Die Ergebnisse sind daher

nicht direkt auf Wandler der industriellen Serienfertigung iibertragbar.

In dieser Arbeit sollen die Auslegungskonflikte des DAB-Bordnetzwandlers unter
anwendungsnahen Randbedingungen betrachtet werden. Insbesondere der Transfor-
mator und die ausgangsseitigen Schaltzellen werden im DAB-Bordnetzwandler im
Vergleich zum industriellen Standard stérker belastet. Der Fokus der Arbeit liegt auf

der Optimierung dieser Wandlerkomponenten.

Fir eine prézisere Analyse des DAB-Wandlers sollen die bisherigen, idealisierten
Modellierungsansitze um weitere praxisrelevante Effekte erweitert werden. Insbe-
sondere sollen der Einfluss von realen EMV-Filtern und parasitiren Verzogerungen

in Ansteuersignalen betrachtet werden.

Der Bordnetzwandler muss im Betrieb ein reproduzierbares, stabiles Verhalten auf-
weisen. Daher sollen Betriebsstrategien entwickelt werden, die parasitare Effekte wie
DC-Transformatorstrome oder erhéhte Regelabweichungen in Ubergangsbereichen

vermeiden.

Abschlieflend soll ein Prototyp fiir einen bauraum- und kostenoptimierten Bordnetz-
wandler aufgebaut werden, der das Potential des DAB-Bordnetzwandlers gegeniiber

dem industriellen Stand der Technik aufzeigt.



1 Einleitung
1.2 Gliederung der Arbeit

Kapitel 2 fasst den Stand der Technik zusammen. Bisherige DAB-Bordnetzwandler
werden mit industriellen Wandlern verglichen und anwendungsnahe Randbedingun-
gen fiir die weitere Analyse abgeleitet. Weiterhin werden die bestehenden, idealisier-
ten Ansitze zur Modellierung des DAB-Wandlers diskutiert.

Kapitel 3 beschreibt die Optimierung des planaren, leiterplattenintegrierten Trans-
formators fiir den Einsatz im DAB-Bordnetzwandler. Durch eine verbesserte Ent-
wiarmung des Transformators wird eine Erhéhung der Leistungsdichte erreicht.
Zusitzlich muss die Streuinduktivitit des planaren Transformators deutlich erhoht
werden. Dafiir wird eine Realisierung als externe Spule mit einer Integration in die

Transformatorgeometrie verglichen.

Kapitel 4 untersucht Schaltzellendesigns fiir hohe Ausgangsstrome. Fiir die Optimie-
rung der Schaltverluste werden zunéichst die unterschiedlichen Verlustmechanismen
identifiziert. Darauf aufbauend werden die parasitiren Eigenschaften verschiedener

Transistorgehduse bestimmt und ein optimiertes Schaltzellendesign entwickelt.

Kapitel 5 erweitert die idealisierten Modellierungsansatze des DAB-Wandlers um
praxisrelevante Effekte. Die Integration des ausgangsseitigen EMV-Filters in die Ana-
lyse ermdglicht trotz hoher Ausgangsstrome eine prazise Leistungsvorhersage. Eine
parasitdre Verzogerung einzelner Schaltsignale erzeugt DC-Transformatorstrome, die

in der Auslegung beriicksichtigt werden miissen.

Kapitel 6 untersucht die Konflikte bei der Auslegung des Bordnetzwandlers. Zu-
nichst werden die auslegungsrelevanten Betriebspunkte identifiziert. Durch eine Ent-
lastung der Sekundérseite soll ein bauraum- und kostenoptimierter Wandleraufbau

ermoglicht werden.

Kapitel 7 betrachtet die Regelbarkeit des DAB-Wandlers in Ubergangsbereichen. Die
Analyse identifiziert Randbedingungen, unter denen Totzeiteffekte zur Stromstagna-
tion fithren kénnen. Zur Vermeidung der Stagnation wird eine neuartige Betriebsstra-

tegie vorgestellt.

Kapitel 8 zeigt einen bauraum- und kostenoptimierten Wandlerprototyp. Fiir die
Modellverifikation werden das elektrische und thermische Verhalten des Wandlers

analysiert.

Kapitel 9 fasst die wichtigsten Ergebnisse der Arbeit zusammen und gibt einen

Ausblick auf anschlieffende Forschungsfragen, die sich aus der Arbeit ergeben.



2 Stand der Technik

Seit dem Beginn der Grofserienproduktion von Fahrzeugen mit Hybridantrieb (1997)
oder batterieelektrischem Antrieb (2009) wird intensiv an der Weiterentwicklung des
elektrischen Antriebsstrangs und der Bordnetzkomponenten in Elektrofahrzeugen
gearbeitet [13]. Eine zentrale Komponente der Versorgungsstruktur im Elektro-
fahrzeug ist der Bordnetzwandler, der das 12-V-Bordnetz aus der Traktionsbatterie
versorgt (vgl. Abb. 1.2). Der Bordnetzwandler wird, abhéngig von den Komfort- und
Sicherheitsfunktionen des Fahrzeugs, fiir eine maximale Leistung von etwa 1,4 kW bis
3,2 kW dimensioniert [7]-[10].

Der Leistungsteil eines seriennahen Bordnetzwandlers ist in Abb. 2.1 vereinfachend
gezeigt [14]-[16]. In diesem Beispiel wird als Topologie ein Phase-Shifted-Full-
Bridge-Wandler (PSFB-Wandler) eingesetzt. Alle Komponenten des Leistungsteils
sind auf einer Leiterplatte integriert. In der industriellen Serienfertigung werden
dadurch eine automatisierte Herstellung und geringe Kosten erreicht. In diesem
Kapitel sollen der Aufbau und die Funktionsweise eines solchen Bordnetzwandlers
detailliert erldutert werden. Eine vielversprechende Alternative zum PSFB-Wandler
stellt der Dual-Active-Bridge-Wandler (DAB-Wandler) dar. Die Struktur des DAB-
Wandlers mit nur einer magnetischen Komponente erméglicht potentiell eine weitere
Vereinfachung des Wandleraufbaus. Bisher wird der DAB-Wandler in der industriel-
len Serienfertigung noch nicht eingesetzt. Im Rahmen zweier Dissertationen wurden
jedoch bereits zwei prototypische DAB-Bordnetzwandler realisiert, die einen ersten

Einblick in die Vorteile und Herausforderungen der Topologie ermdglichen [17], [18].

Das Kapitel ist in drei Abschnitte gegliedert, in denen der Stand der Technik fiir indus-
trielle Bordnetzwandler und DAB-Bordnetzwandler vorgestellt wird. In Abschnitt 2.1
wird zundchst der Aufbau von Bordnetzwandlern der industriellen Serienfertigung
analysiert. Vergleichend werden die prototypischen DAB-Bordnetzwandler betrach-
tet. In Abschnitt 2.2 werden die Funktionsweisen von industriellen Bordnetzwand-
lern und DAB-Bordnetzwandlern erldutert. Abschliefend wird in Abschnitt 2.3 eine
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Abb. 2.1: Leistungsteil eines seriennahen PSFB-Bordnetzwandlers in Explosions-
ansicht

detaillierte Modellbildung des DAB-Wandlers vorgestellt. Das Wandlermodell wird
fiir die spatere Auslegung und Optimierung des DAB-Bordnetzwandlers benétigt.

2.1 Aufbau von Bordnetzwandlern

Fiir die Entwicklung leistungsfihiger Bordnetzwandler sind der Aufbau des Wand-
lers und das Integrationskonzept von hoher Bedeutung. Durch kurze elektrische
Verbindungen der Komponenten und eine gute Kithlung werden die Effizienz des
Wandlers erhoht und sein Platzbedarf verringert. In diesem Abschnitt wird exempla-
risch fiir einen industriellen Bordnetzwandler ein Phase-Shifted-Full-Bridge-Wand-
ler (PSFB-Wandler) vorgestellt. Zusatzlich wird der Aufbau prototypischer DAB-

Bordnetzwandler erldutert und mit dem Aufbau industrieller Wandler verglichen.

Wandler aus der industriellen Serienfertigung

Fir die industrielle Serienfertigung wird ein einfacher, kostengiinstiger Wandler-

aufbau angestrebt. Der Aufbau industrieller Bordnetzwandler wird beispielhaft an
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2.1 Aufbau von Bordnetzwandlern

dem seriennahen PSFB-Wandler aus Abb. 2.1 erlautert. Der Wandler wurde auf
Basis aktueller Serienwandler und industrienaher Publikationen abgeleitet [14]-[16].
Er besteht aus einer Leistungsplatine, den Kernkomponenten der magnetischen
Bauteile und einem Kiihlkorper. Die Leistungsplatine und die Kernkomponenten
werden fiir die Entwarmung mit einem thermisch leitfdhigen Gel (TIM) auf dem
Kithlkorper montiert. Der Transformator und die Glattungsdrossel des PSFB-Wand-
lers sind planar ausgefithrt. Die Wicklungen der magnetischen Bauteile werden
direkt in die Leistungsplatine integriert, so dass auf elektrische Verbinder an den
Anschliissen verzichtet werden kann. Die leiterplattenintegrierten Komponenten
weisen aufgrund ihrer reproduzierbaren Herstellung geringe Toleranzen in den
elektromagnetischen Eigenschaften auf [19], [20]. Zusatzlich reduziert der planare
Aufbau im Transformator die Wirbelstromverluste [21]-[23]. Fiir die Schalter! der
Primir- und Sekundirseite werden SMD-Komponenten eingesetzt. Die Schalter wer-
den mithilfe von thermischen Vias durch die Leiterplatte in den Kithlkorper entwarmt.
Auf der Primérseite werden typischerweise 4 Transistoren und auf der Sekundérseite
zwischen 4 und 6 Transistoren eingesetzt. Diese werden automatisiert auf der Platine
bestiickt. Durch eine Vergroflerung der Leistungsplatine kénnen zusatzlich auch die
Ansteuerungselektronik, die Sensorik und das EMV-Filter auf derselben Leiterplatte
integriert werden. Dadurch ergibt sich ein hochintegrierter Gesamtwandler, der
weitgehend auf Verbindungselemente verzichtet und automatisiert aufgebaut werden

kann.

Transformatoren prototypischer Dual-Active-Bridge-Bordnetzwandler

Im Rahmen zweier Dissertationen wurden bereits Prototypen fiir einen einphasigen
und einen dreiphasigen DAB-Bordnetzwandler aufgebaut [17], [18]. Die prototypi-
schen Wandler wurden mit zahlreichen Steck- und Schraubverbindern komplex inte-
griert. Fiir eine Serienfertigung der Wandler kann die Integration zahlreicher Kompo-
nenten wie beispielsweise der Ansteuerungselektronik auf einen automatisierbaren
Aufbau umgestellt werden. Fiir die Transformatoren der DAB-Wandlerprototypen ist
eine einfache Umstellung jedoch nicht méglich. Eine Explosionsansicht der Transfor-
matoren wird in Abb. 2.2 gezeigt. Fiir die Wicklungen der Transformatoren werden
jeweils HF-Litze bzw. Kupferfolie verwendet. Durch den hohen Kupferquerschnitt
sollen die Verluste im Transformator reduziert werden. Der einphasige Transformator

ist mit flachen, planaren Kernen ausgefithrt. Der dreiphasige Transformator ist

IFiir die Schaltelemente des Wandlers werden im Folgenden die Begriffe Schalter und Transistor verwendet.
Der Begriff Schalter bezeichnet dabei ein generisches Schaltelement, dessen genaue Charakteristik
und Implementierung nicht niaher definiert sind. Der Begriff Transistor wird fiir ein konkretes
Bauteil verwendet, das beispielsweise in einem eigenen Transistorgehduse verpackt wird und dessen
Charakteristik bekannt ist.



2 Stand der Technik
obere

Transformator-
kernhilfte

Wicklung
(HF-Litze)

untere
Transformator-
kernhilfte

@

obere
Transformator-
kernhilfte

Wicklung
(Folie/HF-Litze)

untere
Transformator-
kernhilfte

(b)

Abb. 2.2: Transformatoren der DAB-Wandler in schematischer Explosionsansicht
(a) DAB I: einphasiger Transformator (b) DAB II: dreiphasiger Transformator

hingegen aufgrund seiner klassischen Kernform hoher. Zusétzlich setzen beide DAB-

Wandlerprototypen gewickelte Drosseln mit vergleichbarem Aufbau ein.

Vergleich industrieller Wandler und prototypischer DAB-Wandler

Einige zentrale Unterschiede zwischen einem Bordnetzwandler der industriellen Se-
rienfertigung und den beiden prototypischen DAB-Bordnetzwandlern sind in Tab. 2.1
zusammengefasst. Wahrend typische Serienwandler und der erste DAB-Prototyp fiir
eine Reduktion der Bauh6he planare Transformatorkerne einsetzen, nutzt der zweite
DAB-Prototyp eine klassische Kerngeometrie. Die héhere Bauform erschwert die
bauraumeffiziente Integration in die umgebende, flache Leistungselektronik. Beide
DAB-Prototypen setzen gewickelte Transformatoren auf Basis von HF-Litze bzw.
Kupferfolie ein. Im Vergleich zur leiterplattenintegrierten Wicklung der Serien-

wandler sind hierdurch der Wickelprozess und die elektromechanische Anbindung



2.1 Aufbau von Bordnetzwandlern

Tab. 2.1: Vergleich zentraler Bordnetzwandlereigenschaften

| DABI | DABI |  PSFB(typ)
Realisierung Prototyp | Prototyp industriell
Transformatorphasen 1 3 1
Transformatorkern planar klassisch planar
Transformatorwicklung HF-Litze Foh.e/ le%terpla.tten-

HF-Litze integriert

Ausgangsseitige _ _ v
Glattungsdrossel
Drossel in Serie zum v v _
Transformator
Ausgangsstrom pro Modul 182A 179 A ~ 110A
Sekundarseitige Transistoren 177 13.4 ~d—¢
pro 110 A Ausgangsstrom: ny
FOM der selundirseitigen 430kV/Q | 843kV/Q | ~ 200 - 300kV/Q
Transistoren: (n1:Usr)/Rps on

des Transformators an die Leistungsplatine aufwendiger. Die DAB-Bordnetzwandler
benétigen keine ausgangsseitige Glittungsdrossel. Allerdings werden in den DAB-
Prototypen zusétzliche Drosseln in Serie zum Transformator verbaut, die den Bau-

raumvorteil reduzieren.

Ein weiterer signifikanter Unterschied zwischen den Wandlerkonzepten ergibt sich
bei der Realisierung der sekundirseitigen Gleichrichter. Die Sekundarseite des Se-
rienwandlers kann mit 4 bis 6 Transistoren realisiert werden. Die beiden DAB-
Wandlerprototypen nutzen hingegen eine Parallelschaltung zahlreicher Transistoren
pro sekunddrseitigem Schaltelement, um eine Verlustreduktion und eine verbes-
serte Entwarmung zu erreichen. Auf den Ausgangsstrom normiert werden in den
DAB-Prototypen zwischen 13,4 und 17,7 sekundérseitige Transistoren eingesetzt.
Neben dem bendtigten Platz fiir die Transistoren beeinflusst dies auch die Kosten.
Fir eine Kostenabschitzung der Halbleiter ist zusatzlich zur Anzahl der Transis-
toren auch ihre Chipflache relevant. Die Chipfliche wird in typischen Datenblat-
tern nicht angegeben und muss daher anhand grundlegender Technologiezusam-
menhinge abgeschitzt werden. Einerseits hingt die Chipflache in erster Nahe-
rung antiproportional vom Durchlasswiderstand Rpgson ab. Andererseits wachst
die Chipflaiche mit der benétigten Durchbruchspannung des Transistors. Moderne
Silizium-Superjunction-Transistoren erreichen im betrachteten Spannungsbereich

zwischen Up; =40V und Up; = 100V ein ndherungsweise lineares Wachstum der
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Tab. 2.2: Typische Spannungs- und Leistungsanforderungen an einen Bordnetz-
wandler mit 400-V-Traktionsbatterie [7]-[10]

Parameter ‘ ‘ Bereich
Eingangsspannung 250V - 450V
Ausgangsspannung 10V -15V
Ausgangsstrom 100 A - 230 A
Nennleistung 1,4kW - 3,2kW

Chipflache in Abhangigkeit von der Durchbruchspannung Ug; [24], [25]. Fir den
Vergleich des sekundirseitigen Transistoraufwands wird basierend auf diesen Ab-
hangigkeiten eine Giitezahl (FOM) bestimmt, die sich nédherungsweise proportional

zur eingesetzten Chipfliche verhélt:
FOM = ("TIUBr)/Rston (21)

Fir die DAB-Wandler liegt die gesamte, sekundarseitige Chipfldche bei einer FOM
von 430kV/Q bis 843 kV/Q deutlich oberhalb der Chipflache des Serienwandlers mit
etwa 250 kV/Q.

Die DAB-Prototypen erreichen noch nicht das Kosten- und Bauraumniveau der in-
dustriellen Serienwandler. Durch einen komplexen Wandleraufbau, zusitzliche Kom-
ponenten und einen hohen Chipbedarf kénnen die DAB-Prototypen die potentiellen
Vorteile der einfachen Wandlerstruktur bisher nicht realisieren (vgl. Tab. 2.1). Ein
abschlieflender Vergleich zwischen den Wandlerkonzepten unter Beriicksichtigung

des in dieser Arbeit entwickelten Bordnetzwandlers wird in Kapitel 8 gezeigt.

2.2 Funktionsweise von Bordnetzwandlern

Der Bordnetzwandler versorgt als DC-DC-Wandler das 12-V-Bordnetz des Fahrzeugs
aus der Traktionsbatterie. Um einen Berithrschutz gegeniiber der Traktionsbatterie
zu gewiahrleisten, wird der Wandler galvanisch getrennt ausgefithrt [8]-[10]. Die
Anforderungen an die Leistung und die Spannungsbereiche des Bordnetzwand-
lers sind in Tab. 2.2 zusammengefasst [7]-[10]. Fir die Konvertierung der Gleich-
spannung sind zahlreiche verschiedene DC-DC-Wandler-Topologien einsetzbar [17],
[26]. In der industriellen Serienfertigung werden aufgrund des hohen Tiefsetz-
verhéltnisses und des hohen Ausgangsstroms hiufig Wandler aus der Klasse der
Phase-Shifted-Full-Bridge-Wandler (z.B. TDK, Bosch) oder der Resonanzwandler (z.B.

10



2.2 Funktionsweise von Bordnetzwandlern

is,gl

is,gl

(b)

Abb. 2.3: Schaltbild des PSFB-Wandlers (a) sekundarseitige Mittelanzapfung
(b) sekundérseitige Vollbriickengleichrichtung

Tesla, Brusa) eingesetzt [9], [14], [27]. In der Anwendung als Bordnetzwandler
erreichen beide Wandlertopologien vergleichbare Leistungsdichten und Effizienzen.
Aufgrund der weiten Spannungsbereiche des Bordnetzwandlers ist die Designkom-
plexitit fiir einen Resonanzwandler jedoch deutlich hoher. In dieser Arbeit wird daher
exemplarisch fiir den industriellen Stand der Technik der Phase-Shifted-Full-Bridge-
Wandler beriicksichtigt. Eine vielversprechende Alternative stellt der Dual-Active-
Bridge-Wandler dar. Die Struktur des DAB-Wandlers mit nur einer magnetischen
Komponente erméoglicht potentiell eine weitere Vereinfachung des Wandleraufbaus.
In diesem Abschnitt werden die Funktionsweise eines industriellen PSFB-Wandlers
und die des DAB-Wandlers vorgestellt.

2.2.1 Phase-Shifted-Full-Bridge-Wandler

Der PSFB-Wandler ist aufgrund seines einfachen Funktionsprinzips eine beliebte
Topologie fiir den Einsatz in industriellen Bordnetzwandlern. Das vereinfachte Schalt-
bild des PSFB-Wandlers ist in Abb. 2.3 fiir zwei typische Varianten gezeigt [28]-[32].

Namensgebend fiir die Topologie ist die primérseitige Vollbriicke, die mit einer

11
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Tab. 2.3: Vergleich der Transformator- und Gleichrichterbelastung des PSFB-
Wandlers fiir Mittelanzapfung und Vollbriickengleichrichtung

Mittelanzapfun, Vollbriicken-
plung gleichrichtung
sekundérseitige Windungen 2N Ng
sekundirseitiger Effektivstrom 1 I
pro Windung va'® s
Ruckwirtsspannung der Gleich- U e s U o Ns
richterschaltelemente (ideal) PDCN, PDCN,

Phase-Shift-Ansteuerung betrieben wird. Ein Transformator mit hohem Windungs-
zahlverhaltnis iibersetzt die hohe Eingangsspannung auf das niedrige Ausgangsspan-
nungsniveau. Der Unterschied zwischen den beiden dargestellten Varianten des PSFB-
Wandlers ergibt sich aus der sekundirseitigen Gleichrichtung der Transformator-
spannung. In Abb. 2.3(a) wird ein Transformator mit Mittelanzapfung eingesetzt. Die
positive und negative Halbwelle der Transformatorspannung kénnen so mit jeweils
einem Schaltelement gleichgerichtet werden. In Abb. 2.3(b) wird auf die Mittelan-
zapfung des Transformators verzichtet. Fiir die sekundérseitige Gleichrichtung der
Transformatorspannung wird daher eine Vollbriicke eingesetzt. Die gleichgerichtete
Spannung wird am Ausgang mit einer Glattungsdrossel gefiltert. Beide Varianten
funktionieren elektrisch dquivalent. Lediglich die Bauteilbelastungen des Transfor-

mators und der Schaltelemente unterscheiden sich (vgl. Tab. 2.3).

Ansteuerung und Leistungsiibertragung

Die resultierenden Spannungs- und Stromverldufe des PSFB-Wandlers wird in Abb. 2.4
gezeigt. Die Schalter der primérseitigen Vollbriicke werden mit jeweils 50 % Tastgrad
angesteuert, so dass sich eine symmetrische primérseitige Transformatorspannung
up ergibt. Die Pulsbreite a wird dabei durch eine zeitliche Verschiebung der Schalt-
zeitpunkte (Phase-Shift) der beiden Halbbriicken HB1 und HB2 zueinander eingestellt
(vgl. Abb. 2.5). Die Transformatorspannung u, wird mit dem Windungszahlverhalt-
nis n des Transformators auf die Sekundérseite iibersetzt und dort zur Spannung u; g
gleichgerichtet. Fiir den Ausgangsstrom is) in der Glattungsdrossel resultiert eine
Aufladephase innerhalb der Pulsbreite @ und eine Entladephase mit der Pulsbreite
7 — a. Die Ausgangsspannung ergibt sich im kontinuierlichen Betrieb (CCM) und

unter Vernachldssigung von parasitdren Effekten zu:
a
Uspc = —Uppc (2.2)
nim
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Abb. 2.5: Gateansteuersignale der primérseitigen Vollbriicke des PSFB-Wandlers
unter Vernachlassigung von Totzeiten

Die Ubertragungsfunktion des Wandlers entspricht prinzipiell der eines Tiefsetzstel-
lers. Aus der Transformatoriibersetzung ergibt sich ein zusétzliches, festes Tiefsetz-
verhiltnis 1/n. Grundlegende systemische Zusammenhinge sowie die Reglerausle-
gung koénnen daher hiaufig auf Modelle des Tiefsetzstellers zuriickgefithrt werden.
Dies vereinfacht das Systemverstindnis und verringert die Komplexitat in der Indus-

trialisierung des Wandlers.
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Gleichrichter und Sperrspannung

Der sekundirseitige Gleichrichter des PSFB-Wandlers ist in Abb. 2.3 mit aktiven
Schaltelementen ausgefiihrt. Alternativ werden in einigen Wandlern auch Dioden
mit hoher Stromtragfihigkeit eingesetzt, um den Ansteueraufwand zu reduzieren.
Dies erhoht allerdings die Verluste des Gleichrichters. Die Sperrspannung der Gleich-
richterelemente wird mit etwa 60V bis 120V typischerweise viel hoher als die
Ausgangsspannung gewahlt [14], [15]. Die benotigte Sperrspannung hangt iiber das
Ubersetzungsverhiltnis sowohl vom Eingangs- als auch vom Ausgangsspannungs-
bereich ab. Das Ubersetzungsverhiltnis des Transformators muss dabei so gewihlt
werden, dass die Tiefsetzstellerbedingung Uppc > nUspc im gesamten Eingangs-

spannungsbereich erfiillt wird. Das maximale Ubersetzungsverhiltnis betrigt daher:

Up,DC,min
n = —
max Us,DC,max

(2.3)

Die primirseitige Transformatorspannung wird mit dem Ubersetzungsverhaltnis auf
die Sekundarseite iibertragen. Fiir die minimale Sperrspannung der sekundarseitigen

Schaltelemente in Vollbriickenkonfiguration ergibt sich bei idealisierter Betrachtung:

Us,DC,max

Ubrmin =
Br,min Up,DC,min

Up,DC,max (2-4)

Zusitzlich erhéhen nicht-ideale Uberspannungen die Anforderungen an die Sperr-
spannung. Diese entstehen in den Schaltmomenten des Gleichrichters und resultieren
aus dem Schwingkreis zwischen der Streuinduktivitit des Transformators und den
Sperrschichtkapazititen des Gleichrichters. Zur Reduktion der Uberspannung werden

typischerweise passive oder aktive Snubber-Schaltungen eingesetzt [14], [15], [33].

Weiches Einschalten (ZVS)

Die Schaltfrequenz industrieller PSFB-Bordnetzwandler wird typischerweise im Be-
reich um 100kHz gewéhlt [14], [15]. Dies stellt einen Kompromiss aus der Ver-
ringerung des magnetischen Kernvolumens von Transformator und Ausgangsspule,
Wirbelstromeffekten und dem EMV-Verhalten des Wandlers dar. Zur Vermeidung
hoher Schaltverluste wird ein weiches Einschalten (ZVS) der primérseitigen Tran-
sistoren angestrebt. Das weiche Schalten hingt im PSFB-Wandler direkt von der
Energie ab, die in der Streuinduktivitiat des Transformators gespeichert ist [34]. Die
Energie ist jedoch stark lastabhéngig, so dass bei geringem Ausgangsstrom kein
weiches Einschalten erreicht wird. Fir eine Verbesserung des weichen Einschal-

tens konnen jedoch Zusatzmafinahmen implementiert werden. Einerseits kann der
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weichschaltende Strom durch primérseitige Hilfsinduktivititen oder eine Anpassung
der Transformatorstruktur erh6ht werden [28], [35]-[37]. Andererseits kann die Rest-
welligkeit des Stroms der sekundirseitigen Glattungsdrossel durch eine verdnderte
Ansteuerung ausgenutzt werden [33], [38], [39]. Durch diese Mafinahmen kann ein

vollstandig weiches Einschalten (ZVS) im gesamten Betriebsbereich erreicht werden.

Ruckwartsbetrieb

Zusatzlich soll der Bordnetzwandler in Zukunft auch in Riickwértsrichtung be-
trieben werden. Der Zwischenkreis des Traktionsnetzes soll vor dem Zuschalten
der Traktionsbatterie aus der 12-V-Batterie vorgeladen werden (vgl. Kapitel 1). Im
Riickwirtsbetrieb ergeben sich fiir den PSFB-Wandler zwei unterschiedliche Be-
triebsmodi oberhalb und unterhalb der Tiefsetzstellerbedingung. Oberhalb der Tief-
setzstellerbedingung fiir U, pc > nUspc kann der Wandler analog zum synchro-
nen Tiefsetzsteller kontrolliert in Riickwértsrichtung betrieben werden. Durch eine
Anpassung der priméirseitigen Ansteuerung wird eine mit dem Vorwartsbetrieb
vergleichbare Bauteilbelastung erreicht [40]. Unterhalb der Tiefsetzstellerbedingung
fir Uppc < nUspc kann der Stromfluss von der Sekundérseite auf die Primérseite
jedoch nur durch ein Offnen aller sekundirseitigen Schalter unterbrochen werden.
Die in der Glattungsdrossel gespeicherte Energie erzeugt in diesem Schaltmoment
eine hohe Uberspannung an den sekundirseitigen Schaltern bis hin zum Durchbruch
(Avalanche). Ein kontrollierter Vorladevorgang des Traktionsnetzes kann daher nur
unter Einfiihrung weiterer Schaltungsmafinahmen zur Begrenzung der Uberspan-

nung ermoglicht werden [41].

2.2.2 Dual-Active-Bridge-Wandler

Der DAB-Wandler stellt aufgrund seiner einfachen Wandlerstruktur mit nur einer
magnetischen Komponente eine vielversprechende Alternative fiir den Einsatz als
Bordnetzwandler dar. Der Fokus liegt in dieser Arbeit auf der in Abb. 2.6 gezeigten
einphasigen Realisierung des DAB-Wandlers [42], [43]. Die dreiphasige Variante
des Wandlers erreicht in der Anwendung als Bordnetzwandler wegen des weiten
Eingangsspannungsbereichs keinen zusatzlichen Vorteil gegeniiber der einfacheren
einphasigen Implementierung [18]. Im einphasigen DAB-Wandler wird jeweils eine
primér- und sekundérseitige Vollbriicke zur Wechsel- bzw. Gleichrichtung der Trans-
formatorspannung eingesetzt. Die Sperrspannung der Transistoren ergibt sich direkt
aus der jeweiligen Eingangsspannung. Fiir die Kopplung zwischen der Primérseite

und der Sekundérseite wird ein Transformator eingesetzt.

15



2 Stand der Technik
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Abb. 2.7: Transformatorspannungen und -strome des DAB-Wandlers mit
3-Level-Modulation

Ansteuerung

In Abb. 2.7 werden die Spannungs- und Stromverlaufe des DAB-Wandlers fiir einen
exemplarischen Arbeitspunkt gezeigt. Die Vollbriicken werden basierend auf einer
3-Level-Modulation (Triple-Phase-Shift) mit den Parametern «, § und & angesteu-
ert [44], [45]. Diese bietet die grofitmogliche Flexibilitat fir die Optimierung der
Transformatorstrome [46]-[48]. Klassische Ansteuerungsverfahren wie die 2-Level-
Modulation (SPS) oder die Dual-Phase-Shift-Modulation (DPS) kénnen als Spezialfall
der 3-Level-Modulation betrachtet werden, fiir die gilt: « = 7 und/oder f = 7 . Die
Schalter der Vollbriicken werden jeweils mit 50 % Tastgrad angesteuert, so dass sich

symmetrische Transformatorspannungen up und us ergeben. Fiir die Einstellung der
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Abb. 2.8: Gateansteuersignale des DAB-Wandlers unter Vernachldssigung von
Totzeiten

Pulsbreite o werden die Schaltzeitpunkte der primérseitigen Halbbriicken HB1 und
HB2 gegeneinander verschoben (vgl. Abb. 2.8). Analog wird die Pulsbreite § auf der
Sekundairseite mit den Halbbriicken HB3 und HB4 gestellt. Der Parameter § ergibt
sich aus der Verschiebung aller sekundirseitigen Schaltzeitpunkte gegeniiber denen
der Primarseite. Aus Symmetriegriinden wird der Parameter § mittenzentriert zu
den Pulsbreiten o und § gewihlt. Die Leistungsiibertragung des Wandlers wird im
Wesentlichen durch diese Verschiebung § eingestellt [49].
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Abb. 2.9: Primérseitig bezogenes Ersatzschaltbild des Transformators
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Die resultierenden Stromverlaufe des DAB-Wandlers werden neben der Ansteuerung
auch von den Transformatorparametern beeinflusst. Abbildung 2.9 zeigt das Ersatz-
schaltbild des Transformators, das die Streuinduktivitaten L., die Hauptinduktivitat
Ly, sowie die Wicklungswiderstdnde R, umfasst. Fiir eine vereinfachte Analyse der
Wandlerstrome werden alle Transformatorgrofien primérseitig bezogen. Mit dem

Windungszahlverhiltnis n ergeben sich fiir die primérseitig bezogenen Grofen:

ug(t) = nus(t) (2.5)

(1) = ~iy(1) (2.6)
n

Ly =n"Log (2.7)

R:zs = an(r,s (2.8)

Im DAB-Wandler wird ein Transformator mit erh6hter Langsinduktivitat eingesetzt,
um die Stromsteilheit im Wandler zu begrenzen. Fiir die Begrenzung der Stroms-
teilheit sind dabei insbesondere die Induktivititen wirksam, die im Pfad zwischen
der Primir- und der Sekundirseite liegen. Fiir das Transformatorersatzschaltbild aus
Abb. 2.9 gilt:

Llaengs =Lop + L;;,s (2.9)

Der Einfluss der einzelnen Transformatorparameter auf die Stromverldufe wird in
Kapitel 6 detailliert diskutiert.

Stromverlaufe

Zur Veranschaulichung der Stromverldufe wird hier vereinfachend ein Transfor-
mator mit idealer Kopplung (L, — o0) und ohne Verluste (R = 0) angenommen.
Die Steigung des primérseitigen Transformatorstroms ergibt sich in diesem Fall

direkt aus der Spannungsdifferenz zwischen der Priméar- und Sekundérseite und der
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2.2 Funktionsweise von Bordnetzwandlern

Langsinduktivitit des Koppelnetzwerks:

dip(t)  up(t) —ul(1)
dr Llaengs (210)

Die primédr- und sekundérseitigen Transformatorspannungen beginnen in Abb. 2.7
jeweils im Freilauf mit up, = ug = 0. Der Transformatorstrom i, bleibt in dieser Phase
bei seinem Ausgangswert. Im zweiten Schritt wird durch das Umschalten einer
primérseitigen Halbbriicke eine positive priméarseitige Transformatorspannung up
gestellt. Der Transformatorstrom i, steigt stark an, da die gesamte primérseitige
Spannung iiber der Langsinduktivitit angelegt wird. In der dritten Phase wird auch
sekundérseitig eine positive Transformatorspannung gestellt. In diesem Beispiel ist
die primérseitige Spannung gréfer als die sekundarseitige Spannung (Up,pc > US’,DC),
so dass der Transformatorstrom i, weiter ansteigt. Die Steigung wird durch die
sekundérseitige Gegenspannung jedoch deutlich reduziert. In der vierten Phase wird
primérseitig zuriick in den Freilauf geschaltet. Die sekundérseitige Gegenspannung u},
fithrt zu einem starken Abfall des primarseitigen Transformatorstroms i. Abschlie-
Bend wird auch die Sekundérseite zuriick in den Freilauf geschaltet und der Ablauf

symmetrisch fiir die negative Halbwelle der Transformatorspannung wiederholt.

Leistungsiibertragung und weiches Einschalten (ZVS)

Das vorzeitige Umschalten der Primérseite (§ > 0) fithrt zu einem tiberwiegend positi-
ven Transformatorstrom ip in der positiven Halbwelle. Es findet ein Leistungstransfer
von der Primidr- zur Sekundirseite statt. Analog lasst sich durch ein vorzeitiges
Umschalten der Sekundérseite (§ < 0) ein Leistungstransfer von der Sekundérseite
zur Primérseite einstellen. Die Pulsbreiten @ und f werden fiir eine Reduktion von
Blindstréomen und das Erreichen des weichen Einschaltens (ZVS) genutzt. Im hier
gezeigten exemplarischen Arbeitspunkt wurde die primérseitige Pulsbreite o deutlich
kleiner gewihlt als die sekundarseitige Pulsbreite 8. Der Pulsbreitenunterschied kom-
pensiert teilweise den Spannungsunterschied zwischen der primérseitigen Spannung
Up,pc und der primérseitig bezogenen sekundarseitigen Spannung U, s,,DC' Dadurch
wird der Freilaufstrom, der nicht zur Leistungsiibertragung beitrégt, verringert und
die Verluste werden reduziert. Zusatzlich werden die primérseitigen Transistoren
fiir eine Reduktion der Schaltverluste in allen Schaltvorgingen weich eingeschaltet
(ZVS). Aufgrund der symmetrischen Wandlerstruktur und der flexiblen Modulation
kann das weiche Einschalten der primérseitigen Transistoren sowohl im Vorwiérts- als

auch im Rickwértsbetrieb im gesamten Betriebsbereich realisiert werden [50]-[52].
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Abb. 2.10: Exemplarische Schaltmuster des DAB-Wandlers (a« = 0,4, = 0,5 )
(a) Schaltreihenfolge 1 (b) Schaltreihenfolge 2 (c) Schaltreihenfolge 3

2.3 Modellbildung fiir Dual-Active-Bridge-Wandler

Fiir die Auslegung und Optimierung eines DAB-Bordnetzwandlers muss zunéchst das
Wandlerverhalten in Abhangigkeit von den Wandlerparametern und der Ansteue-
rung modelliert werden. Die Modellierungsansétze fiir den DAB-Wandler konnen
dabei in zwei Kategorien eingeteilt werden. Einerseits werden vereinfachte Modelle
entwickelt, die auf einer Mittelwertbildung oder einer Betrachtung der Grundwelle
(1. Harmonische) des Systems basieren [44], [53]-[57]. Im Transformatorersatzschalt-
bild (vgl. Abb. 2.9) wird typischerweise die Hauptinduktivitat vernachlassigt und
ausschliefllich die Streuinduktivitiat L, beriicksichtigt. Diese Modelle erméglichen
einen Einblick in grundlegende Zusammenhinge des DAB-Wandlers und werden

héufig in der Reglerentwicklung eingesetzt.

Andererseits werden sehr detaillierte Modelle entwickelt, die fiir eine optimale
Wandlerauslegung eingesetzt werden. Durch eine detaillierte Analyse der Transfor-
matorstromverldufe kann die Leistungsiibertragung und das weichschaltende Ver-
halten (ZVS) des Wandlers prazise vorhergesagt werden. Die erweiterten Modelle
beriicksichtigen fiir die genauen Stromverlaufe zusétzlich den Magnetisierungsstrom
und Wicklungswiderstande des Transformators [17], [58], [59]. Die folgenden zwei

Abschnitte stellen zwei dieser erweiterten Wandlermodelle vor.

2.3.1 Abschnittsweise Analyse im Zeitbereich

Ein klassischer Modellierungsansatz mit anschaulicher Herleitung ist die abschnitts-
weise Analyse des DAB-Wandlers im Zeitbereich [17]. In Abb. 2.10 sind beispielhaft

drei verschiedene Schaltmuster des Wandlers fur konstante Pulsbreiten a = 0,4
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2.3 Modellbildung fiir Dual-Active-Bridge-Wandler

und f = 0,57 dargestellt. Abhéngig von der Verschiebung § ergibt sich eine unter-
schiedliche Abfolge von Zustandskombinationen der primér- und sekundérseitigen
Transformatorspannungen. Fir den Betriebspunkt aus Abb. 2.10(b) ergeben sich in

der positiven Halbwelle vier unterschiedliche Zustandskombinationen:

fiir ) < wst < 02 up =Uppc, ug=0 (2.11)
fiir 02 < wst < 03 up =Uppe, ug=Ulpe (2.12)
fiir 03 < wst < 041 up =0, ug = Us,,DC (2.13)
fir 04 < wst < 0s5: up =0, u;=0 (2.14)

Die Transformatorspannungen zwischen den Schaltzeitpunkten sind konstant, da die

Eingangsspannungen Up pc und Us pc des Wandlers? als ideal angenommen werden.

Differentialgleichungssystem fiir Transformatorstrome

Die Transformatorstréme werden in diesem Ansatz zunéchst fiir jede Zustandskombi-
nation einzeln analysiert und nachfolgend iiber die Anfangsbedingungen an den Zu-
standsiibergéingen zusammengesetzt. Fiir die negative Halbwelle ergibt sich dabei aus
Symmetriegriinden eine analoge Schaltreihenfolge mit invertiertem Transformator-
strom. Das Differentialgleichungssystem unter Einbeziehung der Wicklungsverluste
und des Magnetisierungsstroms aus dem Transformatorersatzschaltbild in Abb. 2.9

ergibt sich zu:

dip(t

lgi - LLP (up(t) = ip()Rap — un(1)) (2.15)
dil

EY) - L'l (ug(t) = ig(t)RG s — un(t)) (2.16)
di;it) _ dié,it) . dijit) _ Lih”h(t) )

Das Differentialgleichungssystem kann durch eine Vernachlédssigung der Wicklungs-
widerstinde in Termen hoherer Ordnung (> 2. Ordnung) auf drei Differentialglei-
chungen erster Ordnung zuriickgefithrt werden [17]. Fir typische DAB-Wandler
resultiert trotz dieser Vereinfachung ein prézises analytisches Modell der Transfor-

matorstromverldufe, da die Terme hoherer Ordnung aufgrund der hohen Effizienz des

2 Aufgrund der symmetrischen Struktur des DAB-Wandlers ist eine Unterscheidung zwischen Wandlerein-
gang und -ausgang nicht eindeutig. Bei der Wandlermodellierung wird daher zwischen priméar- und
sekundarseitigem Wandlereingang unterschieden.
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Wandlers nur geringen Einfluss haben. Alternativ kann das Differentialgleichungs-

system mit hoher Genauigkeit direkt numerisch gel6st werden [60].

Identifikation der optimalen Schaltreihenfolge

Die in Gleichung (2.11) - (2.14) beschriebenen Randbedingungen zur Losung des
Differentialgleichungssystems sind nur fiir die betrachtete Schaltreihenfolge aus
Abb. 2.10(b) giiltig. Insgesamt konnen durch eine Variation der Ansteuerparameter
a,f und § zwolf Schaltreihenfolgen mit unterschiedlichen Randbedingungen gene-
riert werden, von denen bis zu sechs in der praktischen Anwendung relevant sind [17].
Bei der Optimierung der Ansteuerparameter soll stets die optimale Schaltreihenfolge
fiir den momentanen Arbeitspunkt gew#hlt werden. Fiir den hier beschriebenen, klas-
sischen Ansatz der abschnittsweisen Analyse muss das Differentialgleichungssystem
daher zunichst mehrfach fiir die unterschiedlichen Schaltreihenfolgen geldst und

dann miteinander verglichen werden.

Vereinfachung durch Superposition

In der Folge wurde ein verallgemeinertes Zeitbereichsmodell des Wandlers entwi-
ckelt, das auf dem Superpositionsprinzip basiert [61]. Die Linearitit des Transfor-
matorersatzschaltbilds erlaubt es, die Transformatorstrome fiir jede der vier Halb-
briickenspannungen einzeln zu ermitteln und anschliefend zu iiberlagern. Fiir die
phasenrichtige Uberlagerung der Stréme muss die Verschiebung der Halbbriicken-
spannungen zueinander aus den Ansteuerparametern a, f und § ermittelt werden
(vgl. Abb. 2.7). Die Losung ist unabhéngig von der eingesetzten Schaltreihenfolge und

kann fiir alle Schaltreihenfolgen vereinheitlicht werden.

2.3.2 Erweiterte Analyse im Frequenzbereich

Ein alternativer Modellierungsansatz ergibt sich aus der Analyse des DAB-Wandlers
im Frequenzbereich. Beispielhaft ist in Abb. 2.11 gezeigt, wie sich der Transformator-
strom aus einzelnen Harmonischen zusammensetzt. Auch dieser Ansatz basiert auf
dem Superpositionsprinzip und ist damit unabhéngig von der eingesetzten Schalt-
reihenfolge. Im Vergleich zur analytischen Losung im Zeitbereich kénnen jedoch
zusétzliche nicht-ideale Effekte mit geringem Aufwand in die Analyse integriert
werden. Einerseits ermoglicht der Ansatz die einfache Modellierung parasitirer
Resonanzen im Transformator aufgrund verteilter Induktivititen und parasitirer

Wicklungskapazititen [62]. Der grofite Vorteil ergibt sich jedoch fiir die Modellierung

22



2.3 Modellbildung fiir Dual-Active-Bridge-Wandler

Abb. 2.11: Frequenzanalyse des primarseitigen Transformatorstroms fiir eine
unterschiedliche Anzahl von Harmonischen

frequenzabhingiger Transformatoreigenschaften, wie beispielsweise des Wicklungs-
widerstands. Die Frequenzabhéngigkeit kann direkt in der Analyse der jeweiligen

Harmonischen beriicksichtigt werden [59].

Die hier vorgestellte Analyse basiert auf dem von J. Riedel et al. vorgestellten
Vorgehen und besteht aus vier wesentlichen Schritten [59]. Zunéchst werden die
Schaltfunktionen der beiden Vollbriicken im Frequenzbereich beschrieben. Darauf
aufbauend konnen die Transformatorspannungen im Frequenzbereich ermittelt wer-
den. Die Transformatorspannungen werden daraufhin an die Admittanzmatrix des
Transformators angelegt, um die Transformatorstréome im Frequenzbereich zu be-
stimmen. Im letzten Schritt werden die Transformatorstrome zuriick in den Zeit-

bereich transformiert, um beispielsweise Schaltstrome auszuwerten.

Fourierspektren der Schaltfunktionen

Die Schaltfunktionen der beiden Vollbriicken sp, und ss ergeben sich direkt aus den

Ansteuerparametern «,  und  (vgl. Abb. 2.12):
Srect(wst +@/2) = frect(wst — /2)
2

Srect(wst — 8 + B[2) — frect(wst — 6 — B/2)
2

sp(wst) = (2.18)

ss(wst) = (2.19)

Im Zeitbereich kénnen die Schaltfunktionen der Primar- und Sekundirseite jeweils

als Summe zweier verschobener Rechteckschwingungen dargestellt werden. Fiir die

23



2 Stand der Technik

Sp
Y .
21 .
IF =i R
[ R
[ | ! :
L . 1 - " >
0 1 ! 1
: — S
1k . :-LZ-I Lol
0.
-
Ss .
A .
: 27
1r j==l==  ==faa
1 ' ! !
1 f ! !
' - : ' ,
T T : —>
! 1 ' | st
L B : '

Abb. 2.12: Schaltfunktion der priméar- und sekundarseitigen Vollbriicke

Frequenzbereichsanalyse sollen die Schaltfunktionen als Fourierreihe ausgedriickt

werden:
[ee)

s(wst) = Z S(k)yelkost (2.20)

k=—c0
Hierfiir miissen die komplexen Fourierkoeffizienten der Schaltfunktionen bestimmt
werden. Diese werden aus der Summe der Fourierkoeffizienten beider Rechteck-
schwingungen ermittelt. Die Fourierreihe einer symmetrischen Rechteckschwingung

ist bekannt [63]:
sin((2m — 1)wst)

4 (o)
frect(@st) = = Z T om-1 (2.21)

m=1
Die komplexen Fourierkoeffizienten der Rechteckschwingung kénnen durch Ver-

gleich bestimmt werden:

2
Frect(k) = prell fiir ungerade k
/ (2.22)

Frect(k) =0 , fir gerade k

Die Fourierkoeffizienten der beiden Schaltfunktionen ergeben sich aus der Uberlage-

rung der Rechteckschwingungen zu:

kS _ ik

Sp(k) = , fiir ungerade k

Jkm (2.23)

Sp(k) =0 , fiir gerade k
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Ss(k) = ¢ ﬂ;: , fiir ungerade k (224)

Ss(k) = , fir gerade k

Fourierspektren der Transformatorspannungen

Die Darstellung der Schaltfunktionen im Frequenzbereich werden nun dazu genutzt,
die Fourierspektren der Transformatorspannungen zu bestimmen. Diese ergeben sich
aus der Faltung der Eingangsspannungen mit den Schaltfunktionen der Vollbriicken.
Da die Eingangsspannungen Up pc und Uspc des Wandlers hier als ideal angenom-
men werden, weisen sie ausschliefSlich eine DC-Komponente auf. Die Faltung der

Fourierspektren vereinfacht sich damit zu einer Multiplikation:

Up(k) = Uppc(k) * Sp(k) = Uppc - Sp(k) (2.25)

Us(k) = Uspc (k) # Ss(k) = Uspc - Ss(k) (2.26)

Fourierspektren der Transformatorstrome

Aus den Transformatorspannungen sollen die Transformatorstrome im Frequenz-
bereich bestimmt werden. Das lineare Ersatzschaltbild des Transformators kann
hierfiir durch eine Admittanzmatrix Y beschrieben werden. Die Fourierspektren
der Transformatorstrome I, und Is ergeben sich mit der Admittanzmatrix des

Transformators und den Transformatorspannungen zu:

Ip(k) SY(R) - Up(k) | _[ Ypp(k) Yps(k) | [ Up(k)
Is(k) | Us(k) Ysp(k)  Yss(k) Us(k)

(2.27)

Auf Basis dieser Analyse kénnen die Fourierspektren der Transformatorstréme fiir
beliebige Ansteuerparameter ¢, f und § bestimmt werden. Eine beispielhafte ,MAT-
LAB“Implementierung der Analyse wird in Anhang A.5 gezeigt. Dort werden ins-
besondere auch die Elemente der Admittanzmatrix Y fiir das Transformatorersatz-
schaltbild aus Abb. 2.9 ermittelt.

Transformatorstrome im Zeitbereich

Die resultierenden Fourierspektren der Transformatorstrome konnen analog zu

Gleichung (2.20) zuriick in den Zeitbereich transformiert werden. Von besonderem
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Interesse ist hierbei die Auswertung der Transformatorstréome zu den Schaltzeitpunk-
ten, so dass das weiche Einschalten (ZVS) der Transistoren bewertet werden kann. Die

Schaltstrome der vier Halbbriicken ergeben sich aus der Riicktransformation zu:

(e8]

ip(wst = —af2) = Z Iy (ke ks (2.28)
k=—0c0

ip(wst = af2) = Z Ip(k)e/* % (2.29)
k=—c0

is(ost=5-F2)= > (k)¢ (o-%) (2:30)
k=—oc0

is(wst =642 = ) gs(k)e""(‘”g) (2.31)
k=—c0

Fiir die numerische Analyse muss die Anzahl der betrachteten Harmonischen endlich
sein. Bei der Wahl der Grenzen muss eine Abwigung zwischen den Genauigkeits-
und Geschwindigkeitsanforderungen der Berechnung getroffen werden. In dieser
Arbeit wird fiir die Anzahl der Harmonischen mit k = 60 eine hohe Modellgenauigkeit

gewihlt, um systematische Fehler in den Analysen zu vermeiden.

Erweiterung der Analyse auf die Eingangsstrome

Auf Grundlage der Transformatorstrome konnen zusétzlich auch die Eingangsstrome
des Wandlers bestimmt werden. Die Gleichrichtung der Transformatorstrome durch
die Vollbriicken werden durch die jeweilige Schaltfunktion beschrieben. Im Frequenz-
bereich entspricht die Gewichtung des Transformatorstroms mit der Schaltfunktion

dabei einer Faltung. Die Fourierspektren der Eingangsstrome ergeben sich damit zu:
Ippc(k) = Ip(k) * Sp(k) (2.32)
Ispe(k) = Is(k) = Ss(k) (2.33)

Fiir die Bestimmung der primér- und sekundirseitigen Eingangsleistung des Wand-
lers werden die DC-Komponenten I, pc und Is pc der Eingangsstrome benétigt. Diese

werden durch eine Auswertung der Spektren fiir k = 0 bestimmt.
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3 Planare Transformatoren mit hohem

Windungszahlverhaltnis

Das zentrale Element eines DAB-Wandlers ist der Transformator, der zahlreiche
Funktionen erfiillt. Die magnetische Kopplung des Transformators erméglicht eine
galvanische Trennung zwischen der Primér- und der Sekundirseite des Wandlers.
Das Windungszahlverhéltnis des Transformators stellt das Ubersetzungsverhiltnis
der Eingangsspannungen des Transformators ein [32]. Die Streuinduktivitit des
Transformators begrenzt den Stromanstieg im Wandler und verbessert so die Steuer-
barkeit des Wandlers [42]. Die Hauptinduktivitat des Transformators beeinflusst das
weiche Einschalten (ZVS) der Schalter [43], [51], [52]. Eine detaillierte Analyse der
Abhingigkeiten und die Auslegung der Parameter fiir einen experimentellen DAB-
Wandler erfolgt in Kapitel 6.

Im DAB-Wandler wird der Transformator durch héhere sekundarseitige Blindstrom-
anteile stirker als im PSFB-Wandler belastet. Vor diesem Hintergrund realisieren
bisherige DAB-Bordnetzwandler den Transformator, wie in Kapitel 2 gezeigt, als
gewickeltes Bauteil mit Einzelwicklungen aus Hochfrequenzlitze oder Kupferfolie
[17], [18]. Der hohe Kupfereinsatz reduziert die Verlustdichte in den Wicklungen und
ermdglicht verlustoptimierte Prototypen. Bordnetzwandler aus der industriellen Seri-
enfertigung verwenden hingegen tiberwiegend planare, in die Leiterplatte integrierte
Transformatorwicklungen [14], [15]. Ein beispielhafter planarer Transformatorauf-
bau ist in Abb. 3.1(a) gezeigt. Durch den Verzicht auf elektromechanische Verbinder
und eine automatisierbare Herstellung kénnen die Kosten des Transformators redu-
ziert werden. Fiir den Einsatz im DAB-Wandler mit erh6hter Strombelastung benétigt
der Transformator jedoch ein breites Wickelfenster mit hohem Kupferquerschnitt.
Die Erwarmung der Wicklungen durch die erhohten Verluste wiirde andernfalls die
mechanische Stabilitdt der Leiterplatte gefihrden. Daher sollen in diesem Kapitel
Verbesserungen des Leiterplattenkiithlpfads untersucht werden. In Abb. 3.1(b) ist

ein solcher Transformatoraufbau mit zusétzlichen Kithlmafinahmen gezeigt. Das
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(@) (b)

Abb. 3.1: Planare Transformatoren (a) konventioneller Aufbau (b) verbesserte
Kithlung (c) Integration von Streuflussschenkeln

Wickelfenster des Transformators kann bei gleicher thermischer Belastung deutlich
verkleinert werden, so dass insgesamt eine Verkleinerung des Transformators erreicht

wird.

Die gezeigten planaren und gewickelten Transformatoren erreichen aufgrund ihrer
kompakten, verschachtelten Wicklungsstruktur keine ausreichende Streuinduktivitét
fiir eine Begrenzung des Transformatorstromanstiegs (vgl. Abb. 2.2(a), Abb. 2.2(b)
und Abb. 3.1(a)). Daher wird in den bisherigen DAB-Bordnetzwandlern eine zusétz-
liche Drossel zur Erhéhung der Induktivitit eingesetzt [17], [18]. Die Drossel wird
mit hohen AC-Stromen belastet. Die Drosselwicklung wird deshalb zur Reduktion
von Wirbelstromverlusten mit HF-Litze ausgefithrt. In dieser Arbeit soll analog
zu den Bordnetzwandlern der industriellen Serienfertigung ein leiterplatteninte-
grierter Aufbau erreicht werden, in dem auf den Einsatz von HF-Litze verzichtet

wird. Dafiir werden in diesem Kapitel Konzepte untersucht, in denen die erhéhte
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3.1 Verbesserung der Entwarmung

Langsinduktivitdt des DAB-Wandlers mit planaren, leiterplattenintegrierten Wick-
lungen realisiert wird. In Abb. 3.1(c) ist beispielhaft ein Transformator gezeigt,
der die primir- und sekundirseitige Wicklung auftrennt und durch zusétzliche

Streuflussschenkel die Streuinduktivitat des Transformators stark erhoht.

Das Kapitel ist in zwei Abschnitte gegliedert, in denen ein planarer, leiterplatteninte-
grierter Transformator fiir den Einsatz im DAB-Bordnetzwandler optimiert werden
soll. Durch eine Verbesserung des Kithlpfads wird in Abschnitt 3.1 zunichst eine
Erhohung der Leistungsdichte angestrebt. Basierend auf dem optimierten Design wird
in Abschnitt 3.2 die Anpassung der Langsinduktivitit untersucht. Insbesondere wird
eine Realisierung als externe Drossel mit einer Integration in den Transformator
verglichen. Da die exakte Belastung im finalen DAB-Bordnetzwandler noch nicht be-
kannt ist, werden die Konzepte anhand eines exemplarischen Testbetriebs verglichen.
Die ermittelten thermischen Verbesserungen werden im finalen Wandleraufbau zur

Verkleinerung des Transformators genutzt.

3.1 Verbesserung der Entwiarmung!

Die Leistungsdichte des planaren Transformatoraufbaus ist direkt von seiner Strom-
tragfahigkeit abhangig. Die Stromtragfahigkeit der leiterplattenintegrierten Wick-
lungen ist insbesondere durch die Glasiibergangstemperatur Ty des Tragermaterials
der Leiterplatte begrenzt. Jenseits der Temperatur Ty verliert die Leiterplatte ihre
Festigkeit, so dass sie durch Biegung oder Druck zerstért werden kann. Die Ein-
haltung der Leiterplattentemperatur wird typischerweise durch eine Optimierung
der Wicklungsverluste erreicht. Dafiir wird der Kupferquerschnitt der Wicklungen
erhoht, indem wahlweise die Kupferdicke der PCB-Lagen oder die Anzahl der Lagen
erhoht werden [21], [65]-[67]. Alternativ konnen in hochfrequenten Wandlern auch
die Wirbelstromverluste reduziert werden. Dies wird durch einen verschachtelten
Lagenaufbau der Primér- und Sekundérseite erreicht, fiir den die beiden Wicklungen
moglichst abwechselnd auf den PCB-Lagen platziert werden [21], [68]. Auflerdem
haben auch die Lage des Luftspalts im Kern und die Transformatoranschliisse einen
signifikanten Einfluss auf die Wirbelstromverluste [69], [70]. Diese Mafinahmen sind
durch den in Abb. 3.4(a) gezeigten Wicklungsaufbau bereits weitgehend ausgereizt
oder fithren direkt zu einer signifikanten Erhohung der Kosten und sollen daher in

diesem Kapitel nicht weiter betrachtet werden.

!Inhalte dieses Abschnitts wurden im Rahmen eines Konferenzbeitrags veroffentlicht [64]. © IEEE 2019
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis

Tab. 3.1: Designparameter fiir den planaren Transformator mit hohem Win-

dungszahlverhéltnis
n ‘ Np ‘ Ns ‘ AKem,Trafo ‘ fs ‘ deu ‘ NLagen
30 30 [ 1 | 225mm? | 100kHz | 70pm [ 4

Allerdings kann eine erhohte Stromtragfihigkeit unter Einhaltung der maximalen
Leiterplattentemperatur auch durch eine Verbesserung der Entwirmung der Trans-
formatorwicklungen erreicht werden. Aufgrund der direkten thermischen Anbindung
der Leiterplatte (PCB) an den Kithlkérper und der hohen primirseitigen Windungs-
zahl reagiert die Leiterplattentemperatur besonders sensitiv auf Anderungen des
Kihlpfads innerhalb der Leiterplatte. In diesem Abschnitt werden daher unterschied-
liche Modifikationen des planaren Wicklungsaufbaus untersucht, die die Kithlung
der Transformatorwicklungen verbessern sollen. Insbesondere wird der Einsatz zu-
satzlicher thermischer Vias und aufgeloteter Kupferplattchen zur Verbesserung der

vertikalen und lateralen Wérmeleitung betrachtet.

Der Aufbau und die Verbindungstechnik (AVT) des in dieser Arbeit betrachteten
Transformators ist in Abb. 3.2 gezeigt. Im E- und I-Kern bildet sich der magnetische
Pfad des Transformators aus. Die planaren Wicklungen des Transformators sind
als Teil der Leistungsplatine des Bordnetzwandlers ausgefiihrt, wobei hier nur der
entsprechende Transformatorausschnitt der Leiterplatte gezeigt wird. Die Leiterplatte
wird zur Kithlung auf einen Aluminiumkiihlkérper montiert, auf den zur Verbes-
serung des thermischen Ubergangs ein thermisch leitfahiges Gel (TIM) aufgetragen
wird [14], [15]. Die Designparameter fiir die beispielhafte Realisierung sind in Tab. 3.1

zusammengefasst.

Die Geometrie des Transformatorkerns hat einen hohen Einfluss auf die Strom-
tragfihigkeit der Wicklungen [66], [67]. Einerseits muss fiir eine Limitierung der
Kernverluste die maximale Flussdichte des Kerns begrenzt werden [21], [71]. Fur
eine typische maximale Flussdichte von Bpax = 200 mT ergibt sich ein minimaler

Kernquerschnitt von

Up,DC,max

— = = 187,5mm’ (3.1)
4Ny Brmax fs

AKern,Trafo,min =
Anderseits sollen durch ein breites und kurzes Wickelfenster die Wicklungsver-
luste und die Kithlung der Wicklung verbessert werden. Hier wird exemplarisch
das planare Ferritkern-Set EI50/29/15 ausgewaihlt, das einen guten Kompromiss

aus Kernquerschnitt und Wickelfenster bietet. In Abb. 3.3 sind die dominierenden
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3.1 Verbesserung der Entwéirmung

PCB
Kern
gefraster
Aluminium-
Kithlkorper

<

thermisch
leitfahiges

Gel
(b)

Abb. 3.2: Aufbau des in die Leiterplatte eingebetteten, planaren Transformators
mit Kihlkérper, Warmeleitmedium (TIM), Leiterplatte (PCB) und E-/I-
Ferritkern (a) Transformatoraufbau (b) Explosionsansicht a: © IEEE 2019

Entwirmungspfade fir die Wicklungsverluste veranschaulicht. Die geringe Distanz
von der Kernmitte zum Kithlkérper verbessert die Kithlung der Wicklung und
erhoht so die Stromtragfihigkeit. Der Transformatorkern hat hingegen eine geringe
thermische Leitfihigkeit und ist thermisch nicht an die Leiterplatte angebunden.

Dabher tragt der Transformatorkern nur geringfiigig zur Entwarmung bei.

Abbildung 3.4 zeigt die Anordnung der Transformatorwicklungen. Fir den Ver-

gleich in diesem Kapitel wird ein einfacher Lagenaufbau mit vier Kupferlagen und
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhaltnis

PCB-Fliache
des
Transformators

Abb. 3.3: Thermischer Pfad fir Wicklungsverluste im planaren Transformator
© IEEE 2019

Via (serielle Lagenverschaltung) Kurzschluss

[

primérseitige Anschlisse thermische Vias

(b) (c)

Abb. 3.4: Wicklungsanordnung (a) Querschnitt des Transformators mit 30
in Serie geschalteten, priméarseitigen Windungen (blau) und einer parallel
geschalteten sekundirseitigen Windung (rot) (b) primérseitige Windungen
auf den Innenlagen (c) kurzgeschlossene, sekundérseitige Windung auf den
Auflenlagen © IEEE 2019
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3.1 Verbesserung der Entwarmung

(a) (b)

Abb. 3.5: Thermische Vias zur Verbindung der beiden Auflenlagen (a) de-
tailliertes Modell mit einzelnen Vias (PCB transparent) (b) Naherung
durch einen Quader mit anisotropen Eigenschaften zur Vereinfachung des
Simulationsmodells

Tab. 3.2: Anisotrope thermische Leitfihigkeit der Materialien im Transforma-
toraufbau © IEEE 2019
|| Kupfer | Via (Quader) | FR-4 | TIM | Aluminium
Axy in W/(mK) 401 0 1 3.5 237
1, in W/(mK) 401 17.6 03 | 35 237

einer Kupferdicke von d¢y, = 70 um verwendet. Fiir die Anwendung als Bordnetz-
wandler muss der Transformator typischerweise den primérseitigen Spannungsbe-
reich von Uppc =250V — 450V auf den sekundirseitigen Spannungsbereich von
Uspc = 10V — 15V herabsetzen. Um die primérseitige Spannung entsprechend der
sekundérseitigen Spannung zu ibersetzen, wird ein Windungszahlverhéltnis von
n =30 gewihlt. Die vier Kupferlagen werden gleichmaflig auf die priméar- und
sekundarseitige Wicklung aufgeteilt, damit eine moglichst gleichméaflige Stromver-
teilung tber die gesamte Kupferquerschnittsfliche erreicht wird. Zur Isolation der
hohen primérseitigen Spannung werden die seriellen, primérseitigen Windungen
auf den beiden Innenlagen realisiert. Die sekundarseitige Windung wird hingegen
parallel geschaltet auf den beiden Auflenlagen platziert. In der Analyse soll der
Strom primérseitig eingespeist werden, so dass die Sekundirseite kurzgeschlos-
sen wird. Im vollstindigen DAB-Wandler wire die Windung stattdessen mit der
sekundérseitigen Vollbriicke verbunden. Die Transistoren der Vollbriicke sind ty-
pischerweise nicht direkt oberhalb der primérseitigen Wicklung platziert, da fiir
die Entwirmung unterhalb der Bauteilanschliisse (insbesondere des Drain-Pads)
thermische Vias platziert werden. Der Kurzschluss der Sekundérseite wird daher
analog auflerhalb des primérseitigen Wickelbereichs realisiert. Die thermischen Vias
zur Entwarmung der sekundirseitigen Transistoren werden im Transformatormodell
in Abb. 3.4(c) mit abgebildet, da sie das thermische Verhalten des Transformators

signifikant beeinflussen.
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis

60°C
|

=2 \ |
.

Abb. 3.6: Temperaturverteilung fiir ein typisches, planares Transformator-
design (ATmax|Basis = 310K, Txuen1 = 25°C) © IEEE 2019

Auf der Grundlage einer Finite-Elemente-Analyse (FEA) sollen die kritischen ther-
mischen Pfade des Transformators bestimmt werden. Dazu wird der Transformator
elektromagnetisch und thermisch simuliert. Zur Bestimmung der Verluste miissen in
der elektromagnetischen Simulation Wirbelstromeffekte beriicksichtigt werden. Als
FEA-Umgebung werden in dieser Arbeit fiir 2D-Anordnungen , Finite Element Method
Magnetics“ und fiir 3D-Anordnungen ,,CST Studio Suite” verwendet. Die Komplexitét
des 3D-Modells wird reduziert, indem Gruppen thermischer Vias wie in Abb. 3.5
zu einem Quader mit gemittelten thermischen Eigenschaften zusammengefasst wer-
den. Dabei muss die anisotrope Wirmeleitfahigkeit einer solchen Anordnung be-
riicksichtigt werden. Die in der Simulation verwendeten Materialparameter fiir die
thermische Leitfahigkeit sind in Tab. 3.2 zusammengefasst. Die Temperaturabhén-
gigkeit der elektrischen Leitfahigkeit kann innerhalb des betrachteten Temperatur-
bereichs fiir Kupfer und Aluminium durch einen linearen Temperaturkoeffizienten
von &, = 41073 K~! angenshert werden. Der Kithlkérper wird fiir die Analyse
durch eine Wasserkithlung auf 25 °C gekiihlt. Auf der Primérseite wird ein sinusfor-
miger Strom mit der Schaltfrequenz des Wandlers f; = 100 kHz eingespeist, dessen
Effektivwert I, = 2 A betrégt. Durch das Windungszahlverhaltnis von n = 30 ergibt
sich fiir eine ideale Kopplung ein sekundarseitiger Strom von I = 60 A. Unter diesen

Randbedingungen wird die Temperaturverteilung des Transformators ermittelt.
T=fpl) (32)

Das Simulationsergebnis fiir die Temperaturverteilung des grundlegenden Trans-
formatordesigns (Basis) ist in Abb. 3.6 dargestellt. Fir den Vergleich unterschied-
licher Entwarmungskonzepte wird im Folgenden insbesondere der Temperaturan-
stieg ATmax betrachtet, der einen intuitiven Vergleich der Leistungsfidhigkeit ermog-

licht. Die hochste Temperatur fiir das Basisdesign liegt mit ATax|pasis = 31,0K im
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3.1 Verbesserung der Entwarmung
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Abb. 3.7: Temperaturverteilung fiir ein Transformatordesign mit gekihlter
primarseitiger Wicklung (ATmax |prim = 28,0 K, Tiuent = 25 °C) (a) Wicklungs-
anordnung (b) primarseitige Wicklung © IEEE 2019

(b)

Wickelfenster des Transformators, da dort keine Entwarmung der Leiterplatte zum
Kiihlkorper moglich ist. Einerseits liegt ein Temperaturgradient vom Wickelfenster
zu den direkt gekiithlten Wicklungsbereichen links und rechts neben dem Transfor-
matorkern vor. Andererseits kann auch ein Temperaturgradient von der Oberseite
der Leiterplatte zur Unterseite beobachtet werden. Durch die geringe thermische
Leitfahigkeit des PCB-Tragermaterials ist die Wéarmeleitung in vertikaler Richtung
beschrénkt. In der Nahe der thermischen Vias im sekundarseitigen Kurzschluss auf
der rechten Transformatorseite zeigt sich zudem eine deutlich reduzierte Temperatur
der Leiterplattenoberseite. Die thermischen Vias verbessern dort die vertikale War-

meleitung von der Oberseite zur Unterseite.

Dieser verbesserte vertikale Warmetransport soll nun auf den gesamten Trans-
formator erweitert werden. In Abb. 3.7(a) werden hierfiir zusitzliche thermische
Vias in den ungenutzten Transformatorbereichen neben den Auflenschenkeln des
Transformatorkerns platziert. Um die Kithlung der primérseitigen Wicklung zu ver-
bessern, werden diese zunichst, wie in Abb. 3.7(b) gezeigt, mit den Windungen der

Innenlagen verbunden. Jede Lage wird dabei mit zwei Via-Flachen verbunden, um
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis

eine gleichméflige Kithlung zu erreichen. Die Temperaturverteilung in Abb. 3.7(b)
zeigt, dass die Temperatur hauptsichlich in den dufiersten, direkt an die thermischen
Vias angeschlossenen, Windungen deutlich reduziert wird. Die Gbrigen Windun-
gen sind von den Via-Flichen durch die elektrischen Isolationsabstéinde zwischen
den primarseitigen Windungen thermisch weitgehend entkoppelt. Die maximale
Wicklungstemperatur in Abb. 3.7 betragt ATmax|prim = 28,0K und liegt damit 9,7 %
unterhalb des Basisdesigns. Diese maximale Temperatur wird hier entgegen dem
Basisdesign auf den Innenlagen beobachtet. Obwohl keine zusétzlichen thermischen
Vias an die Auflenlagen angeschlossen wurden, wird die Temperatur der oberen
Auflenlage deutlich reduziert. Die Auflenlage wird iiber die Innenlagen indirekt

entwarmt.

Die Wicklungstemperatur soll im Folgenden weiter reduziert werden, indem dieser
Effekt in umgekehrter Richtung ausgenutzt wird. Alle vier thermischen Via-Flachen
werden, wie in Abb. 3.8 gezeigt, mit den beiden sekundérseitigen Auflenlagen ver-
bunden. So wird ein effektiver Warmetransport von der Oberseite der Leiterplatte zur
gekithlten Unterseite ermdglicht. Die primare Wicklung wird in diesem Konzept nur
indirekt tiber die Auflenlagen an diesen zuséitzlichen thermischen Pfad angebunden.
Dennoch resultiert die Simulation in einer maximalen Wicklungstemperatur von
ATmax|sek = 23,2K, was eine Verbesserung von 25,2% gegeniiber dem Basisdesign
darstellt. Im Vergleich zwischen Abb. 3.8(b) und Abb. 3.7(b) zeigt sich die verbesserte
Entwarmung der primérseitigen Wicklung durch die indirekte Kithlung gegeniiber
dem direkten Kiihlkonzept. Die hochste Wicklungstemperatur tritt weiterhin im

Bereich des Wickelfensters auf.

Nachdem der Fokus bisher auf der vertikalen Warmeleitung lag, wird nun der
laterale Warmetransport aus dem Wickelfenster heraus betrachtet. Aufgrund der
hohen Wirmeleitfihigkeit des Kupfers wird der laterale Warmetransport durch
die Windungen des Transformators dominiert. Das PCB-Trigermaterial tragt nicht
wesentlich zum Wéarmetransport bei. In Abb. 3.8(c) ist die Wérmestromdichte in
den Transformatorwicklungen dargestellt. Bereiche hoher Warmestromdichte zeigen
sich insbesondere an den Ubergingen vom Wickelfenster zu den thermischen Vias.
In diesen Bereichen ergeben sich hohe Temperaturanstiege in den Wicklungen.
Fiir eine Reduktion des Temperaturanstiegs soll die Kupferquerschnittsfliche der
AuBenlagen in den Ubergangsbereichen erhht werden, ohne dass der Lagenaufbau

der Leiterplatte oder die Fertigungstechnik angepasst werden.

Ein moglicher Ansatz ist die Platzierung von automatisch bestiickbaren Kupfer-
plattchen auf den Auflenlagen. Die Platzierung der Kupferplattchen ist in Abb. 3.9
gezeigt. Auf der Oberseite werden acht Kupferplattchen in den Bereichen hoher
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3.1 Verbesserung der Entwarmung
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Abb. 3.8: Temperaturverteilung fiir ein Transformatordesign mit gekiihlter se-
kundérseitiger Wicklung ( ATmax|sek = 23,2 K, Tiuen = 25 °C) (a) Wicklungs-
anordnung (b) primérseitige Wicklung (c) Warmestromdichte © IEEE 2019

(©

Wirmestromdichte hinzugefiigt. So wird der Warmetransport aus dem Wickelfenster
zu den thermischen Vias unterstiitzt. Auf der Unterseite konnen vier Kupferplattchen
im Bereich des Wickelfensters platziert werden. Aufierhalb des Wickelfensters kolli-
dieren Bauteile auf der Unterseite mit dem Kithlkorper, so dass eine Modifikation des
Kihlkoérpers notig wire. Die vier Kupferplattchen auf der Unterseite werden mog-
lichst nah an den Rand des Wickelfensters in den Bereichen hoher Warmestromdichte

platziert. Die Temperaturverteilung in Abb. 3.9(a) zeigt eine deutliche Reduktion
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis
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Abb. 3.9: Temperaturverteilung fiir ein Transformatordesign mit gekiihlter
sekundérseitiger Wicklung und Kupferplattchen (ATmax|plaettchen = 18:2K,

Truehl = 25 °C) (a) Oberseite (b) Unterseite

© IEEE 2019

Tab. 3.3: Thermische Simulationsergebnisse des Transformators mit hohem

Windungszahlverhéltnis © IEEE 2019
Basis Primér Sekundar | Kupferplattchen
(Abb. 3.6) (Abb. 3.7) (Abb. 3.8) (Abb. 3.9)
ATmax 31,0K 28,0K 232K 18,2K
Tmax 56,0°C 53,0°C 48,2°C 43,2°C
Tonaxsicht 55,2°C 52,1°C 455°C 42,6°C

der Temperatur im Wickelfenster. Die hochste Wicklungstemperatur betrdgt fir

diese Anordnung ATmax|plaetichen = 18:2 K. Im Vergleich zum Basisdesign wurde eine

Verbesserung der Temperatur von 41,2% erreicht ohne signifikante Vergroflerung

der Leiterplattenfliche oder Erhchung der Fertigungskosten. Die Reduktion der

Wicklungstemperatur kann direkt auf die Verbesserung des Entwarmungskonzepts

zuriickgefithrt werden, da die elektrische Wicklungsanordnung nicht wesentlich

veriandert wurde.
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3.1 Verbesserung der Entwarmung
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Abb. 3.10: Vergleich der Stromtragfihigkeit der Transformatordesigns bei
gleicher PCB-Flache von Arp,f pcg = 51 mm * 37 mm (Flache ohne sekun-
darseitigen Kurzschluss) © IEEE 2019

Die Simulationsergebnisse fiir die Wicklungstemperaturen der vier Transformator-
designs sind in Tab. 3.3 zusammengefasst. Zusétzlich wird eine maximale sichtbare
Temperatur T,y sicht €rgénzt, die in der Simulation auf der Oberseite der Leiterplatte
auflerhalb des Wickelfensters auftritt. Dies ermoglicht den Abgleich mit der Ther-
mografie eines experimentellen Aufbaus, die Temperaturen nur in diesem Bereich
aufnehmen kann. Final wird die erreichte Stromtragfiahigkeit der Transformatordesi-
gns auf Basis der Simulationsergebnisse verglichen. In Abb. 3.10 wird die thermisch
limitierte Stromtragfihigkeit der Transformatoren, bezogen auf das Basisdesign,
dargestellt. Die verbesserte Entwarmungsstrategie ermoglicht bei gleicher PCB-
Flache unter Einsatz von Kupferplattchen eine Erhéhung der Stromtragfihigkeit um
27,3 %. Fur die sekundarseitig gekithlte Wicklung ohne Einsatz von Kupferplattchen
resultiert bereits eine Erhohung der Stromtragfahigkeit um 13,9 %.

Fir die Verifizierung der Simulationsergebnisse wurden das Basisdesign und das
optimierte Design mit Kupferplattchen als Prototypen aufgebaut. Die Wandlerto-
pologie fiir den experimentellen Abgleich ist in Abb. 3.11(a) gezeigt. Primérseitig
erzeugen eine Halbbriicke und eine DC-Sperrkapazitit eine symmetrische Recht-
eckspannung mit einer Frequenz von f; = 100kHz. Die sekundéirseitigen Trans-
formatoranschliisse sind analog zur Simulation kurzgeschlossen. Abhingig von
der Streuinduktivitdt und dem Wicklungswiderstand des Transformators stellt sich
ein Wechselstrom in den beiden Wicklungen des Transformators ein. Die pri-
marseitigen Signalverldufe der Transformatorgrofien sind in Abb. 3.11(b) darge-
stellt. Die Eingangsspannung Uptest wird fiir den experimentellen Abgleich so
eingestellt, dass sich ein Effektivwert des primérseitigen Transformatorstroms von
Ip = 2 A ergibt. Der Transformatorstrom ist durch die einfache Wandlertopologie

im Gegensatz zu der Simulationsumgebung nicht sinusférmig. Die Analyse des
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis
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Abb. 3.11: (a) Wandlertopologie fiir thermische Transformatortests (b) priméar-
seitiger Spannungs- und Stromverlauf des Transformators © IEEE 2019

Frequenzspektrums des Transformatorstroms resultiert in einem Anteil héherer Har-
monischer von THD = 19,8 %. Die Frequenzabhéngigkeit des Wicklungswiderstandes
ist mit Rsooktiz/Rygprir, = 1,13 durch die planare, verschachtelte Wicklungsstruktur des
Transformators niedrig. Die Verlustleistung im Transformator kann daher mit gerin-
ger Abweichung durch den sinusférmigen Strom gleichen Effektivwerts angendhert
werden. Dies ermdglicht vereinfachend den direkten Vergleich der experimentellen

Ergebnisse mit den Ergebnissen der Simulationsumgebung.

Der Hardwareaufbau fiir den thermischen Transformatortest wird in Abb. 3.12(a)
gezeigt. Die Transformatorwicklungen sind zusammen mit der ansteuernden Halb-
briicke und dem zugehéorigen Gate-Treiber-Baustein auf einer Leiterplatte integriert.
Das Transformatorkern-Set und die Leiterplatte werden mit thermisch leitfahigem
Gel (TIM) auf dem Aluminiumkithlkérper montiert. Das thermisch leitfihige Gel
muss fiir den experimentellen Aufbau manuell aufgetragen werden und weist daher
eine hohe Schichtdickentoleranz auf. Da die Wicklungstemperatur eine geringe Ab-

hangigkeit von der TIM-Dicke aufweist, kann dieser systematische Fehler akzeptiert
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Abb. 3.12: Thermischer Transformatortest fiir das Basisdesign (a) Hardwareauf-
bau (b) Thermografie ( Tmax,mess =57,2°C, Tyyen = 25°C) © IEEE 2019

iBasis

werden. Der Kithlk6rper wird auf einer wassergekiihlten Kupferplatte montiert, die

die Kithlk6rpertemperatur auf Tiyep = 25 °C einstellt.

Eine Thermografie des Wandlers fiir das Basisdesign ist in Abb. 3.12(b) gezeigt. Erh6h-
te Temperaturbereiche sind fiir den Gate-Treiber-Baustein, die Gate-Widerstinde und
die Wicklungen des Transformators sichtbar. Die Temperaturverteilung im Bereich
der Wicklung spiegelt dabei das Simulationsergebnis aus Abb. 3.6 weitgehend wider.
Fiir die thermischen Vias auf der rechten Seite ergibt sich eine gute Anbindung an den
Kiihlkorper, wihrend sich links des Transformatorkerns eine deutliche Temperatur-
|gasic = 57:2°C am
Ubergang zum Wickelfenster angrenzend an den Transformatorkern gemessen. Die

erhoéhung zeigt. Die hochste Temperatur wird dabei mit Tmax mess

gemessene Temperatur Timax mess kann direkt mit der Temperatur aus der Draufsicht
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Abb. 3.13: Thermischer Transformatortest fiir das Design mit sekundarseitig
gekiihlter Wicklung und Kupferplattchen (a) Hardwareaufbau (b) Thermo-
grafie ( Tmaxmess|ppactiepen = 43+5 °C- Tueht = 25°C)  © IEEE 2019

der Simulation Ty sicht verglichen werden. Die Simulation resultierte in einer Tem-
peratur von TmasziChtlBasis = 55,2°C. Der Hardwareaufbau fiir das optimierte Design
mit zusétzlichen Kupferplattchen ist in Abb. 3.13(a) dargestellt. Die Thermografie des
Wandlers in Abb. 3.13(b) zeigt eine deutlich reduzierte Temperatur im Bereich der
Transformatorwicklungen, die das Simulationsergebnis aus Abb. 3.9 bestatigt. Die

hochste Temperatur ist mit Tmax mess = 43,5 °C zentral im linken Wicklungs-

|Plaettchen
bereich messbar. Die Simulation resultierte im Vergleich in einer Temperatur von

Tinaxsicht |Plaettchen
vom Basisdesign zum optimierten Design mit Kupferplattchen um 41,8 % geringer.

= 42,6 °C. Experimentell ist die Temperaturerhéhung ausgehend
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3.2 Erhéhung der Langsinduktivitat
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Abb. 3.14: Koppelnetzwerk eines DAB-Bordnetzwandlers bestehend aus einem
Transformator und einer Drossel (a) Schaltbild (b) verlustfreies Ersatzschalt-
bild (primérseitig bezogen)

3.2 Erhéhung der Langsinduktivitat

Nachdem im vorherigen Abschnitt die Wicklungen des Transformators thermisch
optimiert wurden, soll nun auf Basis der planaren AVT mit sekundirseitiger Kithlung
die Anpassung der Langsinduktivitat zur Begrenzung des Stromanstiegs untersucht
werden. Eine definierte, hohe Léngsinduktivitit wird fir einen DAB-Wandler im
Wesentlichen aus zwei Griinden angestrebt. Einerseits wird die Steuerbarkeit des
Wandlers verbessert, da Abweichungen in den Ansteuerzeitpunkten der Vollbriicken
zu einem geringeren Fehler in der Leistungsiibertragung fithren [43]. Andererseits
konnen die Eingangs- und Ausgangsspannung durch das feste Windungszahlver-
haltnis des Transformators nicht in jedem Betriebspunkt optimal angeglichen wer-
den. Dadurch ergibt sich ein zusitzlicher Blindstrom im Transformator, der durch
eine erhohte Léngsinduktivitit reduziert wird [17], [18]. Die Obergrenze fiir die
Langsinduktivitit wird dabei durch die maximale Leistungsiibertragung des Wandlers
bestimmt. Der maximale Ausgangsstrom des verlustfreien DAB-Wandlers betragt in
Abhéngigkeit von der Langsinduktivitat [17]:

”Up,DC

— P o (3.3)
8fSLlaengs

|IS,DC,maX| =
Fir einen Ausgangsstrom Ispc von maximal 100 A und die Designparameter aus
Tab. 3.1 ergibt sich eine maximale Langsinduktivitat von 93,75 pH. In der Bord-
netzwandleranwendung treten sowohl priméar- als auch sekundarseitig weite Span-
nungsbereiche auf, so dass zur Reduktion des Transformatorstroms eine hohe Lings-
induktivitat bevorzugt wird. Vereinfachend wird fiir dieses Kapitel eine Zielinduk-
tivitat von 90 uH gewahlt. Eine optimierte Auslegung der Langsinduktivitat wird in

Kapitel 6 gezeigt.
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis

In typischen planaren Transformatoren kann nur ein geringer Anteil dieser Indukti-
vitat durch die Streuinduktivitét realisiert werden. Durch die hohe Breite der Wick-
lungen und den geringen Abstand zwischen primér- und sekundarseitiger Wicklung
wird die Streuinduktivitat reduziert. Fiir das Basisdesign aus Abschnitt 3.1 ergibt sich
eine Streuinduktivitit von Lsp + Lg; ¢ = 5,75 uH bzw. 6,4 % der Zielinduktivitit. Die
Langsinduktivitat muss daher fiir einen solchen Aufbau signifikant erhéht werden.
In den bisherigen DAB-Bordnetzwandlern wurde dafiir eine externe Drossel in Reihe
mit den primér- oder sekundérseitigen Anschliissen des Transformators geschaltet
(vgl. Abb. 3.14(a)) [17], [18]. Die Léngsinduktivitat ergibt sich dann aus der Summe

der Transformatorstreuinduktivitiaten und der Induktivitat der externen Drossel:
2
Llaengs =Lgp+ L:)',s + Lé =Lgp+n (Loys + Le) (3.4)

Die Drossel kann unabhéngig vom Transformator dimensioniert werden und falls
benétigt auch in der AVT angepasst werden [17], [18], [72]. Alternativ kann durch
eine Strukturanpassung des Transformators die Streuinduktivitit erhoht werden. In
gewickelten Transformatoren kann dies durch einen vergrofierten Abstand zwischen
den Wicklungen realisiert werden [52], [73], [74]. Da der Abstand in leiterplattenba-
sierten Wicklungen durch die Leiterplattendicke begrenzt ist, muss der Transforma-
toraufbau zur Erhohung der Streuung grundlegend verdndert werden. Dafiir wird ein
zusitzlicher magnetischer Pfad (Streuflussschenkel) in den Transformator integriert,
der den Streufluss erh6ht [75]-[77]. Im Folgenden werden die beiden Losungen mit
externer Drossel oder integrierten Streuflussschenkeln an die leiterplattenintegrierte

AVT angepasst und ihre thermischen und elektrischen Eigenschaften verglichen.

3.2.1 Realisierung als externe Drossel

In diesem Abschnitt wird die Erhohung der Langsinduktivitdt durch eine externe
Drossel betrachtet. Die Anforderungen an die Drossel weichen dabei stark von der
an eine typische Filterinduktivitdt ab. Der Strom in einer Filterinduktivitit weist
einen hohen Gleichstromanteil auf, der von einer kleinen Wechselstromkomponente
iberlagert wird. Die Wicklungsverluste werden folglich vom DC-Anteil dominiert,
so dass fir eine Verlustoptimierung der Wicklung primar der Kupferquerschnitt
erhoht wird. Analog dazu setzt sich auch der magnetische Fluss im Spulenkern
einer Filterinduktivitat aus einem groflen Gleichanteil mit kleinem iiberlagerten
Wechselanteil zusammen. Es ergibt sich ein geringer Kernverlust, da dieser dominant
durch Hystereseeffekte des Wechselanteils bestimmt wird [32], [78]. Der minimale
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3.2 Erhéhung der Langsinduktivitat

Kernquerschnitt ist in einer klassischen Filterinduktivitit daher haufig nicht ther-

misch, sondern durch die Sattigungsflussdichte des Kernmaterials beschrankt.

Der Drosselstrom im Koppelnetzwerk des DAB-Wandlers weist hingegen keinen
Gleichanteil auf. Die gesamte Leistung des Wandlers wird im Koppelnetzwerk durch
Wechselstromanteile tibertragen. Die Wicklungsverluste der AC-Anteile konnen ab-
hiangig vom Drosseldesign durch Wirbelstromeffekte stark erhoht sein [79]-[83].
Auch die magnetische Flussdichte im Spulenkern besteht ausschliefllich aus einem
Wechselanteil, der die Kernverluste im Vergleich zur Anregung einer Filterinduk-
tivitat erhoht. Der minimale Kernquerschnitt ist daher in dieser Anwendung typi-
scherweise durch die Verlustdichte des Ferritmaterials beschrénkt. Die magnetische

Flussdichte sollte deutlich unterhalb der Sattigungsflussdichte begrenzt werden.

Fiir eine Vereinfachung des Wandleraufbaus und zur Reduzierung der Kosten sollen
auch die Wicklungen der Drossel in die Leiterplatte integriert werden. Im folgenden
Designvorgang fiir die Drossel werden daher wiederum die Wicklungsverluste und
die Entwarmung der Wicklung fokussiert, da die planare, integrierte Wicklung die
wesentliche Unterscheidung zu bisherigen Realisierungen darstellt. Der Kernquer-
schnitt der Drossel wird fiir diese Analyse mit Hilfe einer einfachen Abschétzung
des maximalen magnetischen Flusses in der Langsinduktivitat des DAB-Wandlers
festgelegt. Hierzu werden die maximale Ein- und Ausgangsspannung sowie die
maximalen Ansteuerparameter (¢ = f§ = , § = 7/2) angenommen und es ergibt sich
fiir den primarseitig bezogenen magnetischen Fluss:

U,pe +nUspc
ps ,max S, ,max
|q)laengs,max| = 8. ,Lp — o0 (3.5)
s

Mit Up pc,max = nUs DCmax folgt fiir den Kernquerschnitt einer primérseitigen exter-

nen Drossel mit der Windungszahl Ne:

Up,DC,max

—poTmax (3.6)
4NeBmax fs

AKem,Spule,min =
Wird die Windungszahl der Drossel zu Ne = N, gewahlt, um die Drossel in die
primérseitige Windung zu integrieren, entspricht die minimale Spulenkernflache der
Transformatorkernfliche aus Gleichung (3.1). Analog kann dies fiir eine sekundér-
seitige Drossel mit N. = N gezeigt werden. Die Querschnittsfliche des Spulenkerns
wird daher im Folgenden entsprechend der Transformatorkernfliche gew#hlt. Hier
soll die externe Drossel auf der Sekundirseite angeordnet werden, da dies, wie
in Abschnitt 3.1 gezeigt, die Entwarmung deutlich vereinfacht. Erganzend ist in

Anhang A.1 jedoch auch die Analyse fiir eine primérseitige Realisierung gezeigt.
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis
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Abb. 3.15: Querschnitt der Spulenkerngeometrie mit zentralem Luftspalt
(a) Flussdichteverteilung (b) Stromdichteverteilung in der Wicklung

Sekundarseitig wird analog zum Transformator eine Einzelwindung eingesetzt, so
dass zur Erhohung der elektrischen und thermischen Leitfihigkeit alle 4 Kupferlagen
der Leiterplatte parallel geschaltet werden. Der Spulenkern besteht aus einem I-Kern
unterhalb und einem E-Kern oberhalb der Leiterplatte. In Abb. 3.15(a) ist das Simu-
lationsergebnis einer 2D-FEA zur Bestimmung der Induktivitit dieser Anordnung
abgebildet. Fiir die Simulation wurde ein sinusférmiger Strom mit einer Frequenz
von fs =100kHz in die Wicklung eingespeist. Fiir die Einstellung der Zielinduk-
tivitit muss ein grofler Luftspalt mit einer Héhe von 3,25 mm gewihlt werden.
Die Stromdichteverteilung, die fiir diese Anordnung resultiert, ist in Abb. 3.15(b)
dargestellt. Die Stromdichte ist in der Nahe des Luftspalts stark erhoht. Das Streufeld
des Luftspalts fiihrt an dieser Stelle zu starken Wirbelstromeffekten und erhéht die
Wicklungsverluste. Als Maf fiir die die Wicklungsverluste wird in diesem Abschnitt
der AC-Widerstand der Drossel R, bestimmt (vgl. Abb. 3.21). Fiir eine Vergleichbarkeit
innerhalb des Kapitels wird der Widerstand primarseitig bezogen. Der primarseitig
bezogene Wicklungswiderstand fiir diese Anordnung betrigt R, = 1,80 Q und die
Ausnutzung des Kupferquerschnitts ist gering. Der DC-Widerstand bei gleichférmi-
ger Stromdichteverteilung betragt im Vergleich R D = 0:25Q.

Die Stromdichteverteilung in der Wicklung soll durch Anpassungen der Kerngeo-
metrie verbessert werden. Da insbesondere ein Einfluss des Luftspalts auf die Wirbel-
stromeffekte beobachtet wurde, wird der Luftspalt in Abb. 3.16 auf den Hauptschenkel
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3.2 Erh6hung der Langsinduktivitat
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Abb. 3.16: Querschnitt der Spulenkerngeometrie mit verteiltem, unterem
Luftspalt (a) Flussdichteverteilung (b) Stromdichteverteilung in der Wicklung
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Abb. 3.17: Querschnitt der Spulenkerngeometrie mit verteiltem, oberem
Luftspalt (a) Flussdichteverteilung (b) Stromdichteverteilung in der Wicklung
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis
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Abb. 3.18: Querschnitt der Spulenkerngeometrie mit einzelnem E-Kern (a) Fluss-
dichteverteilung (b) Stromdichteverteilung in der Wicklung

und beide Aulenschenkel aufgeteilt. Durch diese Anordnung teilt sich der Strom auf
die Innen- und die Auflenseite der Wicklung auf. Die maximale Stromdichte wird
deutlich reduziert und die Kupferausnutzung verbessert. Der primérseitig bezogene
Wicklungswiderstand sinkt auf R} = 1,17 Q.

Eine verbesserte Schirmung der Wicklung gegeniiber dem Streufluss des Luftspalts
wird erreicht, wenn die Position des E-Kerns und des I-Kerns wie in Abb. 3.17
getauscht werden oder alternativ die Wicklung nach oben in den Bereich des E-Kerns
verschoben wird. Die benachbarten Ferritschenkel reduzieren die vertikale Kompo-
nente der magnetischen Feldstirke in den Randbereichen der Wicklung, so dass die
maximale Stromdichte weiter reduziert wird. Diese Anordnung resultiert in einem

primérseitig bezogenen Wicklungswiderstand von Rf, = 0,87 Q.

Die vertikale Komponente der magnetischen Feldstirke in den Randbereichen der
Wicklung kann weiter reduziert werden, indem auf den I-Kern verzichtet wird
und stattdessen die Schenkel des E-Kerns wie in Abb. 3.18 verldngert werden. Im
Wickelfenster ergibt sich ein ndherungsweise horizontaler Verlauf des magnetischen
Flusses. Eine starke Erhéhung der Stromdichte in den Randbereichen der Wicklung

kann so vermieden werden. Fiir die Wicklungsstruktur aus vier parallelen Lagen tritt
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3.2 Erhéhung der Langsinduktivitat

Tab. 3.4: AC-Wicklungswiderstand der externen Drossel fiir verschiedene
Kerngeometrien (2D-FEA, 100 kHz)

Luftspalt H zentral ‘ verteilt, unten ‘ verteilt, oben ‘ E-Kern

R, [ 100 1170 | 087Q | 0690

allerdings weiterhin eine Konzentration der Stromdichte in der obersten Lage auf.
Ein Nachteil dieser Anordnung gegeniiber den geschlossenen Kerngeometrien ist,
dass aufgrund der hohen Luftspaltbreite eine vergrofierte Kernhéhe zum Erreichen
der Zielinduktivitit notwendig wird. Vorteilhaft ist hingegen die vereinfachte Kiihl-
korperanbindung des Kerns. Die gesamten Kernverluste treten im unteren E-Kern
auf, der an den Kithlkorper angebundenen ist. In den tibrigen Kerngeometrien ist die
obere Kernhilfte hingegen durch einen Luftspalt vom Kiihlkérper isoliert. Weiter-
hin werden in dieser Anordnung durch die verbesserte Stromdichteverteilung mit
R/ =0,69Q die geringsten Wicklungsverluste erreicht. Die Wicklungswiderstinde
der verschiedenen Kerngeometrien sind in Tab. 3.4 zusammengefasst. Die Reduktion

der Wicklungsverluste um bis zu 62 % verdeutlicht die Bedeutung des Kerndesigns.

Zur Veranschaulichung der Integration der externen Drossel in die Leiterplatte
ist in Abb. 3.19 der Gesamtaufbau aus Kiihlkorper, Transformator und externer
Drossel gezeigt. Durch Randeffekte an den Enden der Wickelfenster und parasitére
Induktivitidten der Verbindungen, die in der 2D-Analyse nicht abgebildet werden,
ergibt sich insgesamt eine hohere Langsinduktivitat. Zur Korrektur wird die Héhe der
Spulenkernschenkel entsprechend reduziert. In den Bereichen der sekundérseitigen
Spulenwicklung werden flachig thermische Vias platziert, die die Entwarmung der
oberen Lagen der Spulenwicklung verbessern. Der magnetische Fluss der Drossel
wird im Wickelfenster und in den Anschlussbereichen nicht kompensiert. So ent-
stehen signifikante Streufelder, die vom Gehéuse des Wandlers abgeschirmt werden
und dort Wirbelstrome erzeugen. Neben dem Kiihlkorper wird daher auch ein
Aluminiumdeckel zur Schirmung von Streufeldern beriicksichtigt. Fiir die Darstellung
in Abb. 3.19 ist dieser ausgeblendet.

3.2.2 Integration von Streuflussschenkeln

Im vorherigen Abschnitt wurde die externe Drossel fiir eine Vereinfachung des
Wandleraufbaus in die Leiterplatte integriert. Allerdings wird durch den Einsatz
eines expliziten Spulenkerns neben dem zusétzlichen Ferritmaterial auch die bens-
tigte Leiterplattenfliche erhoht. Daher soll in diesem Abschnitt die Integration des
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhaltnis
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Abb. 3.19: Aufbau des in die Leiterplatte eingebetteten Transformators mit
externer Drossel (a) Gesamtaufbau mit Kihlkorper, PCB und Ferritkernen
(b) Kern- und Wicklungsgeometrie (c) primérseitige Wicklung (d) sekundér-
seitige Wicklung
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3.2 Erh6hung der Langsinduktivitat
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Abb. 3.20: Aufbau des in die Leiterplatte eingebetteten Transformators mit
integrierten Streuflussschenkeln (a) Gesamtaufbau mit Kithlkrper, PCB und
Ferritkernen (b) Kern- und Wicklungsgeometrie (c) primérseitige Wicklung
(d) sekundarseitige Wicklung
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis

Transformators und der benétigten Léngsinduktivitit in ein magnetisches Bauteil
betrachtet werden. Die Langsinduktivitit wird dabei als Streuung in den Transfor-
mator integriert. Fiir planare Transformatoren mit geringem zusétzlichem Streuin-
duktivititsbedarf kann die Induktivitat durch eine teilweise Auftrennung der primér-
und sekundérseitigen Wicklungen unter Einfiigen eines zusatzlichen Transformator-
schenkels (Streuflussschenkel) erreicht werden [75]-[77].

Um die hohe Langsinduktivitit des DAB-Bordnetzwandlers zu erreichen, werden
die Wicklungen im Streuflussbereich hingegen vollstandig aufgetrennt. Ein solcher
Transformator mit integrierten Streuflussschenkeln ist in Abb. 3.20 gezeigt. Der
Transformator besteht dabei aus einem U-Kern oberhalb der Leiterplatte und einem
modifizierten I-Kern unterhalb der Leiterplatte. Die Streuflussschenkel schlieflen
seitlich an den I-Kern des Transformators an und bilden gemeinsam mit dem I-Kern
eine Kernkomponente. Die primér- und sekundirseitige Wicklung iiberschneiden
sich ausschliefllich im Wickelfenster des U-Kerns. Zwischen den Streuflussschenkeln
und dem U-Kern verlduft ausschliefSlich die sekundarseitige Wicklung, so dass sich
hier wiederum die Spulengeometrie aus Abb. 3.18 (E-Kern) ergibt. Daher stellen
sich auch die Fluss- und Stromdichteverteilung in diesem Bereich analog zu denen
einer externen Drossel ein. Zur besseren Entwéarmung der sekundérseitigen Wicklung
werden in diesem Bereich wiederum thermische Vias platziert. Die primérseitige
Wicklung wird links des U-Kerns geschlossen und verlduft hier ohne Gegenwicklung.
Durch die unkompensierte Wicklung wird ein Wirbelstrom in den Kiihlkérper indu-
ziert, der zusatzliche Verluste generiert. Allerdings reduziert der Kithlkérperstrom die

Wirbelstromeffekte in der Wicklung und verringert so die Verluste in der Leiterplatte.

Die Position der Streuflussschenkel wurde simulativ ermittelt und ist in Verbindung
mit der gewdhlten Wicklungsanordnung besonders vorteilhaft firr die Entwarmung
der thermisch kritischen primérseitigen Windungen und den Anschluss der sekun-
darseitigen Vollbriicke. Beachtet werden muss die grofiere Kernhohe bei integrierten
Streuflussschenkeln. Wihrend das EI-Kernset den Kernquerschnitt oben und unten
halbiert, muss das Ul-Kernset jeweils den gesamten Kernquerschnitt bereitstellen.
Teilweise kann dies durch eine grofiere Breite des U-Kerns ausgeglichen werden.
Die minimale Hohe ist jedoch durch die Anbindung der Streuflussschenkel limitiert.
Um eine Vergleichbarkeit zu erreichen, wurde fiir den Transformator mit integrierten
Streuflussschenkeln die geringste sinnvolle Hohe von hinteg = 26,2 mm gewéhlt. Die
Hohe des Transformators mit externer Drossel betragt jedoch im Vergleich nur

hext = 21 mm.
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3.2 Erhéhung der Langsinduktivitat
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Abb. 3.21: Vereinfachtes Ersatzschaltbild der parasitiren Eigenschaften der
Koppelnetzwerke bestehend aus einem Transformator und einer Drossel
(optional)

3.2.3 Vergleich parasitarer Eigenschaften

Abschlieflend erfolgt ein Vergleich der thermischen und der parasitéiren elektrischen
Eigenschaften der beiden Koppelnetzwerke mit externer Drossel oder integrierten
Streuflussschenkeln. Hierzu werden beide Anordnungen auf Basis der 3D-FEA si-
muliert. Als Mafl fir die Wicklungsverluste wird jeweils der primérseitig bezogene
Gesamtwiderstand (Rges = Rop + Ry, s + R¢) ermittelt, wihrend zur Bewertung der
Stromtragfihigkeit die maximale Temperaturerh6hung in der Wicklung ausgewertet
wird. Analog zu Abschnitt 3.1 erfolgt die Analyse fiir einen sinusformigen Strom mit
einem Effektivwert von I, = 2 A. Zusitzlich wird die Koppelkapazitit zwischen der
Primér- und der Sekundérseite des Transformators bestimmt. Die Kapazitit zwischen
primérseitiger Wicklung und Kithlkorper muss hierfiir vollstandig berticksichtigt
werden, da der Kihlkorper im Gesamtwandler galvanisch mit der Sekundérseite
verbunden wird. Ein vereinfachtes Ersatzschaltbild der parasitiren Eigenschaften
der beiden Koppelnetzwerke ist in Abb. 3.21 gezeigt. Der simulative Ansatz erlaubt
eine einfache Variation der Designparameter, so dass der Einfluss auf die parasitéren
Eigenschaften ermittelt werden kann. Ausgehend von Ausgangsdesigns fiir beide
Transformatoranordnungen, deren Parameter in Tab. 3.5 zusammengefasst sind, wird
in diesem Abschnitt die Sensitivitit fiir Anderungen in der PCB-Fldche untersucht.
In Anhang A.2 werden zusitzlich der Einfluss der Kupferlagendicke, der Starke des
Tragermaterials (Prepreg) und der TIM-Schichtdicke betrachtet.
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3 Planare Transformatoren mit hohem Windungszahlverhéltnis

Tab. 3.5: Parameter der Ausgangsdesigns fiir Transformatoren mit erhéhter
Langsinduktivitat

ATrafo,PCB ‘ deu ‘ dPrepreg ‘ NLagen ‘ dtim

2600mm® | 70pm | 400pm [ 4 [ 300um
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Abb. 3.22: Abhéngigkeit der thermischen und elektrischen Transforma-
toreigenschaften von der PCB-Fliche (a) Temperaturanstieg (b) AC-
Wicklungswiderstand (c) Koppelkapazitat

In Abb. 3.22 sind die parasitiren Eigenschaften der beiden Transformatoranord-
nungen dargestellt. Damit das relative Verhéltnis zwischen den Losungen direkt
abgeschatzt werden kann, wurde eine halblogarithmische Darstellung gewahlt. Zu-
néichst sollen die Ergebnisse fiir die Ausgangsdesigns mit einer PCB-Fliche von
ATrafo,pcB = 2600 mm? betrachtet werden. Der maximale Temperaturanstieg in der
Wicklung liegt mit 19,3 K fiir die integrierte Streuung um 19,9 % unterhalb der Losung

mit externer Drossel. Fiir den Transformator mit integrierter Streuung wird so eine
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3.2 Erhéhung der Langsinduktivitat

erhohte Stromtragfahigkeit von 11,7 % erreicht. Die Reduktion des Widerstandes
betrégt fiir den Transformator mit integrierter Streuung 12,6 %, wéhrend sich fiir die

Koppelkapazitit eine Reduktion von 10,0 % ergibt.

Zusiatzlich zeigt Abb. 3.22 die Auswirkungen einer Variation der PCB-Flache. Alle
parasitiren Transformatoreigenschaften weisen eine hohe Sensitivitit fiir Anderun-
gen der PCB-Flache auf. Eine Erh6hung der Fliche um 25 % reduziert beispielsweise
die Wicklungstemperatur um durchschnittlich 47,9 %. Dies resultiert aus dem hohen
Flachenbedarf der Kernschenkel, so dass bereits kleine Flichenénderungen einen
starken Einfluss auf die Wicklungsdimensionen haben. Fiir den Transformator mit
externer Drossel ist die verfiigbare Wickelfliche durch den zusétzlichen Schenkel
der Drossel weiter verringert. Folglich wird insbesondere fiir eine kleine PCB-Flache
von ATrafopcg = 2030 mm? ein deutlicher Anstieg der Wicklungstemperatur und des

Widerstands fiir den Transformator mit externer Drossel beobachtet.

Insgesamt zeigt der Transformator mit integrierter Streuung unabhéngig von den
untersuchten Transformatorparametern verbesserte parasitire Eigenschaften gegen-
iber dem Transformator mit externer Drossel. Insbesondere die Wicklungstempe-
ratur und damit die Stromtragfahigkeit werden durch diese Anordnung verbessert.
Die Stromtragfihigkeit beider Transformatoren kann durch eine Vergréflerung der
genutzten PCB-Flache oder eine Erhéhung der Kupferlagendicke zusatzlich noch

deutlich erhoht werden.

Zusammenfassung

Das Design planarer, leiterplattenintegrierter Transformatoren wird fiir den Einsatz in
DAB-Bordnetzwandlern optimiert. Anhand eines beispielhaften Leiterplattenaufbaus
werden die kritischen Entwarmungspfade des Transformators identifiziert. Durch den
gezielten Einsatz von thermischen Vias und Kupferplattchen wird die Entwarmung
um bis zu 41,8 % verbessert und eine signifikante Erhéhung der Stromtragfahigkeit
erreicht. Die geringe Streuinduktivitét des planaren Transformators wird durch das
Einfiigen eines zusatzlichen Streupfads erhoht. Die Luftspaltposition des Streupfads
hat dabei einen starken Einfluss auf die zusitzlichen Wicklungsverluste. Durch eine
optimierte Integration des Streupfades in den Transformator konnen die Stromtrag-
fahigkeit und die parasitiren Eigenschaften im Vergleich zu einer konventionellen

Realisierung mit externer Drossel um etwa 10 % verbessert werden.
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Leiterplattentechnologie

In einem DAB-Bordnetzwandler wird sowohl primér- als auch sekundirseitig eine
MOSFET-Vollbriicke zur Ansteuerung des Transformators eingesetzt. Dadurch kann
der Transformator aus Kapitel 3 trotz der weiten Eingangsspannungsbereiche des
Wandlers optimal ausgenutzt werden. Fiir die Vollbriicken wird das in Kapitel 2
vorgestellte 3-Level-Modulationsverfahren eingesetzt, das die Transformatorstrome
durch die Nutzung von Freilaufzustanden der Vollbriicken optimiert. Die Vollbriick-
entransistoren werden in diesem Betrieb typischerweise weich eingeschaltet (ZVS)
[50]-[52]. Die parasitiren Kapazititen der Transistoren werden dabei wahrend der
Totzeit durch den Transformatorstrom umgeladen. Der einschaltende Transistor
kann nach Ablauf der Totzeit ohne anliegende Spannung verlustarm geschaltet
werden. Das Abschalten des Stroms am Ende der Leitphase eines Transistors erfolgt
hingegen hart. Der Strom im Kanal des aktiven Transistors muss in die Diode
des gegeniiberliegenden, einschaltenden Transistors der Halbbriicke kommutiert
werden. Im DAB-Bordnetzwandler konnen durch die Abschaltvorgange abhingig
vom Schaltzellendesign hohe Verluste entstehen [60], [84]. Insbesondere auf der
Sekundairseite ergeben sich durch die geringe Eingangsspannung hohe Schaltstréome,

die hohe Anforderungen an das Schaltzellendesign stellen (vgl. Tab. 4.1).

Ein typisches Schaltzellendesign aus der industriellen Serienfertigung ist in Abb. 4.1(a)
und Abb. 4.1(b) gezeigt. Die Schaltzelle basiert auf SMD-Transistoren und wird analog
zum planaren Transformatoraufbau aus Kapitel 3 in die Leistungsplatine integriert.
Dies vereinfacht den Aufbau des Wandlers und Anschlussverluste werden minimiert.
Da das Tragermaterial der Leiterplatte eine geringe thermische Leitfahigkeit aufweist,
werden die Transistoren mit Vias thermisch an den Kithlkérper angebunden. Hin-
sichtlich der Abschaltverluste ist dieses Schaltzellendesign allerdings nicht optimal,
da die Anordnung der Transistoren die Schaltzelleninduktivitit erhéht. Daher sollen

in diesem Kapitel Verbesserungen des Schaltzellendesigns untersucht werden, die
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thermische Vias

Kithlkérper

(a)

(b) () (d)

Abb. 4.1: Schaltzellendesigns mit Kiithlanbindung (a) Entwarmungspfad im
Querschnitt (b) klassisches TOLL-Schaltzellendesign (c) optimiertes TOLL-
Schaltzellendesign (d) SON-Schaltzellendesign a: © IEEE 2020

Tab. 4.1: Eingangsspannungen und -stréme der Vollbriicken

Up,DC ‘ Ip,DC,max ‘ Us,DC ‘ Is,DC,max
250V-450V [ 7A [ 10V-15V | 100A

durch eine Reduktion der Schaltzelleninduktivitit die Schaltverluste minimieren.
Eine Randbedingung ist dabei der Erhalt der guten thermischen Eigenschaften des
Ausgangsdesigns. In Abb. 4.1(c) ist beispielhaft ein optimiertes Schaltzellendesign
gezeigt. Durch eine Anderung der Transistorposition und der Anschlussfithrung
wird eine Reduktion der Induktivitat erreicht. Alternativ kann zur Reduktion der
Schaltzelleninduktivitat auch ein optimiertes Transistorgehduse eingesetzt werden.
In Abb. 4.1(d) ist ein solches Schaltzellendesign auf Grundlage eines modernen
Halbbriicken-SON-Gehauses gezeigt, das durch seine optimierte interne Struktur eine

geringe Schaltzelleninduktivitat erreicht.

Das Kapitel ist in zwei Abschnitte gegliedert, in denen Schaltzellen auf der Basis
von SMD-Transistoren fiir den Einsatz im DAB-Bordnetzwandler optimiert werden
sollen. Auf Grundlage einer simulativen Untersuchung werden in Abschnitt 4.1
zundchst die unterschiedlichen Verlustmechanismen fiir die primérseitigen und

die sekundirseitigen Schaltzellen betrachtet. Sekundéirseitig koénnen sich durch
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4.1 Einfluss der Schaltzelleninduktivitat auf die Schaltverluste

Abb. 4.2: MOSFET-Vollbriicke mit Anschlussinduktivitiat und Zwischenkreiskon-
densator

erhohte Schaltzelleninduktivititen hohe Abschaltverluste ergeben. Daher wird in
Abschnitt 4.2 die Schaltzelleninduktivitit drei verschiedener Transistorgehduse un-
tersucht und ein optimiertes Schaltzellendesign entwickelt. Die erreichte Verrin-
gerung der Abschaltverluste soll im finalen Wandlerprototyp zur Reduktion des
Transistoraufwands eingesetzt werden. Insbesondere soll eine Parallelschaltung von

Transistoren vermieden werden (vgl. Kapitel 6).

4.1 Einfluss der Schaltzelleninduktivitat auf die Schaltverluste

In diesem Abschnitt wird die Abhangigkeit der primar- und sekundarseitigen Schalt-
verluste von der Schaltzelleninduktivitat betrachtet. Sowohl fiir die primar- als
auch fiir die sekundarseitige Schaltzelle werden Silizium-MOSFETs eingesetzt, deren
grundlegende Strukturen bereits in den 1980er und 1990er Jahren entwickelt wurden
[85], [86]. Durch langjahrige Optimierung auch im industriellen Einsatz weisen beide
MOSFET-Strukturen eine hohe Technologiereife auf. Die Unterschiede in den Schalt-
verlusten zwischen Primir- und Sekundérseite ergeben sich daher hauptséchlich aus
dem Schaltzellenaufbau und der Strombelastung. Zusétzlich wird durch den Einsatz
von Si-Halbleitern auch eine Vergleichbarkeit mit den bisherigen DAB-Wandler-

Realisierungen erreicht.

In Abb. 4.2 wird exemplarisch das Schaltbild einer Vollbriicke aus vier MOSFETs
gezeigt. Die Induktivitat Lpc ergibt sich dabei aus der Anschlussinduktivitat des
Wandlers und zusétzlichen EMV-Filterinduktivititen. Ein Zwischenkreiskondensator
Cpc wird niederinduktiv an die Vollbriicke angebunden, um die Eingangsspannung
zu stabilisieren und Schaltiiberspannungen der Vollbriicke zu verringern. Da die

beiden Halbbriicken einer Vollbriicke durch den Zwischenkreiskondensator Cpc
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HB Out ip

*uDS,Chip ups

(b)

Abb. 4.3: Schaltzelle mit parasitaren Induktivititen (a) gesamt (b) elektrische
Grofen des ausschaltenden Transistors

in ihrem Schaltverhalten weitgehend entkoppelt sind, wird die Betrachtung im
Folgenden auf eine Halbbriicke reduziert. In Abb. 4.3 ist das detaillierte Schaltbild
einer Schaltzelle einschliefilich ihrer parasitiren Induktivitidten abgebildet. Beide
Transistoren weisen eine Drain-Induktivitat und eine Source-Induktivitat zwischen
dem jeweiligen Anschluss des Gehduses und dem Transistor-Chip auf. Zur Ver-
einfachung werden die parasitdren Induktivititen des Zwischenkreiskondensators
und der Anschliisse zwischen den Bauteilen ebenfalls in der Drain-Induktivitiat Lp
zusammengefasst, da diese elektrisch dquivalent verschoben werden kénnen. Die
Source-Induktivitat Lg muss hingegen den exakten Bauteilwert abbilden, da die
effektive Gate-Steuerspannung ugscpip wihrend des Schaltvorgangs direkt durch
die Source-Induktivitit beeinflusst wird. Fiir die Analyse wird ein symmetrischer
Aufbau der Schaltzelle mit Lp = Lp; = Lpz und Lg = Lg; = Lg 7 angenommen. Die
Gesamtinduktivitidt der Schaltzelle ergibt sich damit zu Lgcpait, = 2 (Lp + Ls).

4.1.1 Primirseite (600-V-Superjunction-Technologie)

Fiir die primérseitige Schaltverlustanalyse wird mit dem ,,IPT60R080G7* ein Super-
junction-MOSFET gewdhlt [87]. Die elektrischen Eigenschaften des MOSFET sind
in Tab. 4.2 zusammengefasst. Anhand eines detaillierten MOSFET-Modells des Her-
stellers kann das Schaltverhalten in der Schaltungssimulationsanwendung ,,L Tspice®
nachgebildet werden [88]. Ein weicher Schaltvorgang (ZVS) mit einem Abschaltstrom
von Igehay = 10 A ist exemplarisch in Abb. 4.4(a) gezeigt. Durch die nichtlineare

Ausgangskapazitat des Superjunction-MOSFET steigt die Spannung upg fiir t < 35ns
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Abb. 4.4: Schaltverhalten der primirseitigen Schaltzelle (,IPT60R080G7*)
(a) Schaltvorgang fiir Uppc =450V, Igchalr = 10A und Lgcpalr, = 4nH
(b) Schaltverlustenergie in Abhingigkeit von der Schaltzelleninduktivi-
tit (Ls = Lp) (c) Schaltverlustenergie in Abhangigkeit von der Source-
Induktivitét (Lgepalr, = 4 nH)
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Coss in pF

-,

| | | | | | | | |
50 100 150 200 250 300 350 400 450
ups in V

Abb. 4.5: Ausgangskapazitit der beiden MOSFET (,,IPT60R080G7") einer Halb-
briicke in Abhéngigkeit von der Spannung ups fiir Uppc = 450 V

Tab. 4.2: Elektrische Eigenschaften der priméar- und sekundarseitigen MOSFET

H Usr ‘ RDs,on,typ. ‘ Rgint. ‘ Uplateau ‘ e
IPT60R080G7 600V 69 mQ 0,8Q 50V 15nC
IPLU300N0454-1R1 40V 0,83 mQ 1,2Q 5,6V 16 nC

zunéchst nur langsam an, obwohl der MOSFET bereits vollstindig abgeschaltet ist.
Die Abhéngigkeit der Ausgangskapazitit von der Spannung upg ist in Abb. 4.5 darge-
stellt. Erst mit Abnahme der Ausgangskapazitit fiir upg > 20V ergibt sich eine deut-
liche Spannungsénderung und der Strom kommutiert in den gegeniiberliegenden,
einschaltenden Transistor. Wihrend der Stromkommutierung wird das Gate durch
die Miller-Ladung und die Einkopplung der Source-Induktivitat parasitar aufgeladen
und der MOSFET-Kanal schaltet bei ip = 5 A wieder teilweise ein. In der Folge wird
die Stromkommutierung abgeschlossen. Die stark ansteigende Ausgangskapazitit des
einschaltenden MOSFET fiir upg > 430V reduziert das Uberschwingen der Drain-

Source-Spannung deutlich.

Basierend auf dem Simulationsergebnis kénnen die Ausschalt- und Einschaltverlust-

energie im weichschaltenden Betrieb (ZVS) durch Integration bestimmt werden:

Eox =/ (ups,1 - ip1) dt (4.1)

Eon =/ (ups,2 - ipz) dt (4.2)

Damit der Schaltvorgang auch bei langsamen Umladevorgdngen vollstindig er-

fasst wird, wird ein Integrationszeitraum von 250 ns festgelegt. Die Einschalt- und

62



4.1 Einfluss der Schaltzelleninduktivitat auf die Schaltverluste

Ausschaltverlustenergien eines Schaltvorgangs werden im Folgenden zu einer Ge-

samtschaltverlustenergie zusammengefasst:

Eschalt = Eoff + Eon (4.3)

Die Einschaltverlustenergie kann im weichschaltenden Betrieb durch das Entladen
der gespeicherten Energie auch negativ sein. Die Summe der beiden Verlustkompo-
nenten bildet somit auch die Umladevorgiange der gespeicherten Energien ab. Die
Schaltverlustenergie ist in Abb. 4.4(b) fiir eine Variation der Schaltzelleninduktivitét
Lschalt; von 2nH bis 16 nH dargestellt. Die Drain- und Source-Induktivititen sind in
dieser Simulation jeweils gleich grofl und betragen Lp = Lg = Lschaiz/4. Fiir grofie In-
duktivititen (Lgchait, = 8 nH) wird bei hohen Abschaltstromen ein signifikanter Ver-
lustanstieg durch Wiedereinschalten beobachtet. Unterhalb von 4 nH ist die Schalt-
verlustenergie hingegen weitgehend unabhéngig von der Schaltzelleninduktivitt.
Da das Wiedereinschalten wesentlich durch die Source-Induktivitdt Lg beeinflusst
wird, wird dieser Einfluss auf die Schaltverlustenergie in Abb. 4.4(c) gesondert
untersucht. Die Schaltzelleninduktivitat wird dafiir fest zu Lgcpap, = 4 nH gewahlt
und das Verhiltnis von Source- und Drain-Induktivitat variiert. Beim Vergleich
der Ergebnisse aus Abb. 4.4(c) mit Abb. 4.4(b) zeigt sich der dominante Einfluss
der Source-Induktivitat. Die Schaltverlustenergie im Vergleichspunkt mit Ls = 2nH
ist nahezu unabhéngig von der Drain-Induktivitit ((b): Lp = 2nH, (c): Lp = 0nH).
Zur Optimierung des Schaltverhaltens bei hohen Schaltstromen muss das durch
die Source-Induktivitit verursachte Wiedereinschalten des Transistors verhindert
werden. Einerseits kann hierzu direkt die wirksame Source-Induktivitit durch eine
Optimierung des Schaltzellendesigns oder eine Kelvin-Source-Anordnung reduziert
werden [89], [90]. Zusitzlich kann das Wiedereinschalten durch das Ansteuern mit
einer negativen Gate-Spannung oder durch den Einsatz von Snubberkondensatoren

optimiert werden [32].

4.1.2 Sekundarseite (40-V-Trench-Technologie)

Fiir die sekundirseitige Schaltverlustanalyse wird mit dem ,,IPLU300N0454-1R1° ein
Trench-MOSFET gewahlt [91], [92]. Die elektrischen Eigenschaften des sekundér-
seitigen MOSFET sind in Tab. 4.2 zusammengefasst. Die Kombination aus hoher
Miller-Plateau-Spannung, niedrigem internem Gate-Widerstand und geringer Miller-
Ladung ermoglicht auch ohne den Einsatz einer negativen Gate-Spannung ein dyna-
misches Abschaltverhalten des MOSFETs. Das Simulationsergebnis fiir einen weichen
Schaltvorgang (ZVS) mit einem Abschaltstrom von I, = 100 A ist in Abb. 4.6(a)
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Abb. 4.6: Schaltverhalten der sekundérseitigen Schaltzelle (,[PLU300N04S4-1R1")
(a) Schaltvorgang fiir Uppc =15V, Igchale = 100A und Lgcpalr, = 2nH
(b) Schaltverlustenergie in Abhingigkeit von der Schaltzelleninduktivi-
tdt (Ls = Lp) (c) Schaltverlustenergie in Abhangigkeit von der Source-
Induktivitét (Lgepalr, = 2 nH)
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4.1 Einfluss der Schaltzelleninduktivitat auf die Schaltverluste

dargestellt. Nach einer Schaltverzugszeit von etwa 35 ns beginnt der MOSFET-Kanal
abzuschalten. Aufgrund der geringen Ausgangskapazitit des Transistors fithrt das
Abschalten des MOSFET-Kanals zu einem steilen Spannungsanstieg. Bei einer Ein-
gangsspannung von U, pc = 15V ergibt sich mit éips = 24,6 V eine deutliche Uber-
spannung. In der Folge kommutiert der Strom in den gegeniiberliegenden, einschal-
tenden MOSFET und die Uberspannung klingt oszillierend ab. Der simulative Ansatz
ermdglicht auch die Bestimmung der internen Spannung upgchj, am MOSFET-
Chip. Die Spannung ups chjp hat einen Maximalwert von 33,1V (bzw. 35,6V fiir
Ischalt = 200 A). Fir eine weitere, signifikante Beschleunigung des Abschaltvorgangs

wiirde die Spannung upg cpp die Durchbruchspannung tiberschreiten.

Abbildung 4.6(b) zeigt die Schaltverlustenergie fiir eine Variation der Schaltzellenin-
duktivitit Lgepale,- Die geringere Eingangsspannung der Sekundérseite reduziert die
Kriechstreckenanforderungen gegeniiber der primérseitigen Schaltzelle. Fiir den Ver-
gleich mit der Primérseite wurde daher eine reduzierte Schaltzelleninduktivitit von
1nH bis 8 nH gewahlt. Die sekundérseitige Schaltverlustenergie liegt bei gleichem
Leistungsprodukt Uy, - Igchat deutlich hoher als die primirseitige Verlustenergie.
Durch die hohen Abschaltstrome wird neben dem Abschaltverlust noch eine weitere
Verlustkomponente relevant. Wihrend der Totzeit sind beide MOSFETs ausgeschaltet,
so dass nach dem Ausschaltvorgang (inklusive Umladen der Ausgangskapazitaten) die
Body-Diode den Strom iibernimmt. Diese Verlustenergie kann wie folgt angenahert

werden:

Epiode * Ubiodelschalt (ot = tofr) (4.4)

Fiir die Body-Diode ergibt sich so ein maximaler Verlustanteil von Epj;,qe = 40 pJ. Die-
ser verhalt sich, weitgehend unabhangig von der Schaltzelleninduktivitét, linear zum
Abschaltstrom und kann durch eine Verkiirzung der Totzeit reduziert werden. Der
verbleibende Anteil der Schaltverlustenergie E g reprasentiert die Abschaltverluste
des Transistors. Analog zur gespeicherten Energie in der Schaltzelleninduktivitat ver-
halten sich die Abschaltverluste in erster Ndherung quadratisch zum Abschaltstrom.

Die Simulationsergebnisse des betrachteten MOSFET werden angendhert durch:

2
Eoft = Eschalt — EDiode ® O’SSLSChaltZIschalt (45)

Die Abschaltverlustenergie ist durch nichtideales Schaltverhalten néherungsweise
um einen Faktor 3,4 gegeniiber der vor dem Schaltvorgang in der Schaltzellenindukti-
vitéit gespeicherten Energie erhoht. Dieser Verlustanteil entspricht damit weitgehend
der von Krismer et al. vorgestellten empirischen Néherung fiir hohe Abschaltstréme
[60]. In Abb. 4.6(c) wird fiir eine feste Schaltzelleninduktivitat von Lgcpalt, = 2nH

der Einfluss des Verhiltnisses von Source- und Drain-Induktivitat betrachtet. Der

65



4 Hochstromfihige Schaltzellen auf Basis von Leiterplattentechnologie

beobachtete Einfluss ergibt sich hauptsichlich aus einer Anderung der Abschalt-
geschwindigkeit, die im realen Aufbau zur Begrenzung der Uberspannung wieder
kompensiert werden muss. In Anhang A.3 wird zusitzlich der Einfluss der Parameter
Eingangsspannung, Gate-Widerstand und Temperatur auf die Schaltverlustenergie

ermittelt.

Die Optimierung des Schaltzellendesign hinsichtlich der Schaltverluste resultiert in
zwei unterschiedlichen Strategien fir die Priméar- und Sekundirseite. Primérseitig
werden im weichschaltenden Bereich bereits ohne weitere Mafinahmen geringe
Schaltverluste erreicht. Zur Optimierung, fiir insbesondere sehr hohe Schaltstrome,
sollte das Wiedereinschalten infolge der Stromkommutierung abgeschwicht werden.
Dies kann beispielsweise durch eine negative Gate-Spannung erreicht werden. Sekun-
darseitig konnen solche Mafinahmen zur Optimierung der Abschaltgeschwindigkeit
nur eingeschrankt eingesetzt werden, da diese die Schaltiiberspannung erhéhen.
Aufgrund der gespeicherten Energie in der parasitiren Schaltzelleninduktivitat er-
geben sich hier auch im weichschaltenden Betrieb hohe Schaltverluste. Fiir eine
Minimierung der sekundérseitigen Schaltverluste muss daher eine Reduktion der

Schaltzelleninduktivitét Lgcp,it, angestrebt werden.

4.2 Reduktion der Schaltzelleninduktivitat’

In diesem Abschnitt wird die Schaltzelleninduktivitit verschiedener leiterplattenin-
tegrierter Schaltzellendesigns fiir die Sekundéarseite des Wandlers ermittelt. Bisherige
Untersuchungen zeigen, dass durch ein optimiertes PCB-Layout eine signifikante
Reduktion der Schaltzelleninduktivitit erzielt werden kann [94]-[97]. Allerdings
wurden in diesen Untersuchungen die thermischen Randbedingungen fir die AVT
nicht ausreichend beriicksichtigt. Es wurden insbesondere hocheffiziente Wandler mit
geringen Gesamtverlusten im Transistor (< 5W pro Transistorgehduse) betrachtet.
Die Integration eines Kiithlpfads hat jedoch einen signifikanten Einfluss auf die

Induktivitét eines Schaltzellendesigns und die resultierenden Schaltverluste.

4.2.1 Transistorgehduse und AVT

Ein typisches Beispiel fiir den Aufbau einer hochstromfihigen Schaltzelle ist in
Abb. 4.7 abgebildet. Fiir eine Erhohung der Stromtragfihigkeit wird die Entwarmung

der Transistoren optimiert. Die Transistoren werden in diesem Aufbau durch ihre
!Inhalte dieses Abschnitts wurden im Rahmen eines Konferenzbeitrags veroffentlicht [93]. © IEEE 2020
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TOLL-Gehiuse

thermische Vias

Kiuhlkérper

Abb. 4.7: Querschnitt einer nach unten gekiihlten Schaltzelle © IEEE 2020

Tab. 4.3: Halbbriickenfliche fir verschiedene Transistorgehduse © IEEE 2020

TOLL | LFPAK | SON
2-1145mm? | 2-294mm? | 30,0 mm®

Anschliisse (Drain-Tab und Source-Pins) nach unten entwérmt. Dafiir wird die Leiter-
platte mit einem thermisch leitfahigen Gel (TIM) auf einen Kithlkorper aufgebracht.
Da das Tragermaterial der Leiterplatte eine geringe thermische Leitfahigkeit aufweist,
werden die Transistoren mit Vias thermisch an den Kiithlkérper angebunden (vgl.
Kapitel 3). Diese thermischen Vias schrianken allerdings das elektrische Layout der
Schaltzelle auf den Innenlagen ein und beeintriachtigen so die Minimierung der
Schaltzelleninduktivitat.

Fiir die Optimierung des Schaltzellendesigns werden im Folgenden drei verschiede-
ne Transistorgehduse betrachtet. Typischerweise wird in Hochstromanwendungen
entweder das Transistor-Outline-Leadless-Package (TOLL) aus Abb. 4.8(a) oder das
Loss-Free-Package (LFPAK) aus Abb. 4.8(b) eingesetzt. Beide zeichnen sich durch
ihre geringen elektrischen und thermischen Widerstdnde aus. Fiir das TOLL und
LFPAK hat jeder Transistor ein eigenes Gehduse, so dass eine Halbbriicke aus
zwei Bauteilen besteht. Im Gegensatz dazu integriert das Small-Outline-No-Lead-
Package (SON) aus Abb. 4.8(c) beide Transistoren der Halbbriicke in einem Geh&use.
Die Layoutfliche der Transistorgehduse fiir jeweils eine Halbbriicke ist in Tab. 4.3
zusammengefasst. Mit dem SON-Gehéuse sind sehr kompakte Schaltzellendesigns
realisierbar, wihrend das TOLL-Gehiuse eine grofle Kiihlfliche ermdglicht. Die
interne Struktur der Transistorgehduse wird in Abb. 4.9 gezeigt. Im TOLL-Gehéuse
wird der Source-Anschluss iber Wire-Bonds hergestellt. Das LFPAK setzt hingegen

einen Kupfer-Clip ein, der den elektrischen Widerstand reduziert. Im SON-Gehéuse
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an

(b) (©
Abb. 4.8: Transistorgehduse (a) TOLL (b) LFPAK (c) SON © IEEE 2020

Source Clip
(b) (©)

Abb. 4.9: Innere Struktur der Transistorgehduse (a) TOLL (b) LFPAK (c) SON
© IEEE 2020

sind die beiden MOSFET-Chips tibereinandergestapelt. Fir die Verbindung zu den
Gehéuseanschliissen werden Kupfer-Clips eingesetzt. Alle drei Transistorgehéuse
sind fiir eine riickseitige Kithlung optimiert und konnen entsprechend der Abb. 4.7

iiber thermische Vias an einen Kithlkorper angebunden werden.

4.2.2 Schaltzellendesign

Ein klassisches Schaltzellendesign basierend auf dem TOLL-Gehause zeigt Abb. 4.10(a).
Das PCB-Tragermaterial und das TIM sind fir die elektrische Betrachtung ausge-
blendet. Tabelle 4.4 fasst die PCB-Designparameter des Aufbaus zusammen. Da die
thermischen Vias einen elektrischen Riickpfad unterhalb des Transistors ausschlie-
fen, wird ein Transistor um 180° gedreht. Es ergibt sich eine laterale Stromschleife
in der Schaltzelle. Die detaillierten PCB-Layouts fiir alle vorgestellten Schaltzellen-
designs werden in Anhang A.4 gezeigt. Am Schaltknoten der Halbbriicke (HB out)
werden der Drain- und der Source-Anschluss der beiden Transistoren auf allen vier
Lagen verbunden. Auf jeweils zwei Lagen werden der positive (+) und negative (-)
Anschluss der Halbbriicke breit und verschachtelt herausgefiihrt, was die parasitére
Induktivitit der Anschliisse reduziert. Da die Ergebnisse im weiteren Verlauf auf eine

Vollbriickenanordnung iibertragen werden sollen, wurde die Breite der Anschliisse
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Abb. 4.10: FEA-Modelle fiir die TOLL-Schaltzellendesigns (a) klassisches Design
(b) Stromverteilung (klass.) (c) optimiertes Design (d) Stromverteilung (opt.)
© IEEE 2020
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Tab. 4.4: PCB-Designparameter zur Ermittlung der Schaltzelleninduktivitat
© IEEE 2020

NLagen ‘ deu ‘ dPrepreg ‘ dtim ‘ diriechstr
4 [ 70um | 400pm | 300pm [ 300ym

entsprechend erweitert. Der Abstand zwischen den beiden TOLL-Gehdusen wurde
auf die minimale Kriechstrecke von dg jechstr = 300 pm reduziert, um die Ausdehnung

der Stromschleife zu verkleinern.

Die Schaltzelleninduktivitat wird anhand einer detaillierten 3D-FEA (,CST Studio
Suite®) ermittelt. Dies ermoglicht einen Einblick in die Strom- und Flussverteilung in
der Schaltzelle fiir eine weitere Optimierung der Anordnung. Fiir die Analyse wird ein
sinusformiger Strom mit einer Frequenz von 2 MHz in die kurzgeschlossene Schalt-
zelle eingespeist. Zur Vereinfachung werden die Vias in der Simulation als gefiillte
Quader mit angepasster elektrischer Leitfihigkeit angenommen. Auflerdem wird die
Metallisierung der Transistorchips als perfekter elektrischer Leiter betrachtet. Die
resultierende Stromverteilung fiir das klassische TOLL-Design ist in Abb. 4.10(b)
dargestellt. Der Kunststoffverguss wurde fiir einen Einblick in das Transistorgehéuse
ausgeblendet. An den inneren Kanten der PCB-Kupferlagen fithrt der Proximity-
Effekt zu einer erhohten Stromdichte. Weiterhin werden in den dufieren Wire-Bonds
und auf der Oberflache des Drain-Tabs hohe Stromdichten beobachtet. Daher ergeben
sich besonders zwischen den beiden Transistoren und im Transistorgehduse hohe
magnetische Energiedichten, die in einer erhohten Induktivitéit resultieren. Aus der

FEA wird eine Schaltzelleninduktivitit von Ltory, kass. = 2,59 nH bestimmt.

Mit Hilfe einer Anpassung des PCB-Layouts soll die Induktivitat nun fiir die TOLL-
Schaltzelle verbessert werden. In Abb. 4.10(c) wurde der High-Side-Transistor dafiir
um 90° gedreht, was eine kurze und breite Anbindung zwischen den beiden Tran-
sistoren am Schaltknoten ermdglicht. So kann der Fluss aulerhalb der Transistorge-
hiuse signifikant reduziert werden. Die resultierende Stromverteilung ist fiir diese
Schaltzelle in Abb. 4.10(d) dargestellt. Durch Verschachteln der Transistoranschliisse
auf den Innenlagen konnte eine weitere Verbesserung der Stromverteilung erreicht
werden. Dies ist in den detaillierten PCB-Layouts in Anhang A.4 gezeigt. Damit
der kompensierende Gegenstrom auf den Innenlagen nicht beeintrichtigt wird,
muss fiir dieses Design der Fokus besonders auf die Via-Platzierung gelegt werden.
Insbesondere zwischen den beiden Transistoren sollten die Innenlagen nicht durch

eine zu hohe Anzahl von Vias zerschnitten werden, da sich hier der Strom stark
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Abb. 4.11: FEA-Modelle fir die LFPAK-Schaltzellendesigns (a) klassisches
Design (b) optimiertes Design © IEEE 2020

konzentriert. Die Schaltzelleninduktivitat fiir dieses optimierte PCB-Layout betragt

LtoLL Klass. = 1,94 nH.

Fiir das TOLL-Gehéuse verhindert der Abstand zwischen dem Drain-Tab und den
Wire-Bonds eine effektive Flusskompensation im Transistorgehduse. Die Abmessun-
gen des TOLL-Gehduses fithren auflerdem zu einem verlangertem Strompfad. Das
kompaktere LFPAK kann daher den Beitrag des Gehéduses zur Schaltzelleninduktivitat
reduzieren. Ein klassisches Schaltzellendesign basierend auf dem LFPAK wird in
Abb. 4.11(a) gezeigt. Die Induktivitit betragt Ly ppak klass. = 1,91 nH. Zur Optimierung
wurde in Abb. 4.11(b) wiederum der High-Side-Transistor um 90° gedreht, so dass eine
breite Anbindung an den Low-Side-Transistor ermdoglicht wird. Fir das optimierte
Design erreicht das LFPAK eine Schaltzelleninduktivitit von Lyppak,opt. = 1,37 nH.
Durch die Position des Gate-Pins ergibt sich gegeniiber den TOLL-Designs eine

vertauschte Anordnung von High-Side- und Low-Side-Transistor.

Das SON-Gehéuse vereinfacht aufgrund seiner integrierten Halbbriickenstruktur das
PCB-Layout. Im Schaltzellendesign in Abb. 4.12 kann ausschliefilich die Positionierung
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- — PCB-Kupfer-
s lagen

Kithlkorper

Abb. 4.12: FEA-Modell fiir das SON-Schaltzellendesign =~ © IEEE 2020

der Vias fiir eine gleichméafige Stromverteilung in den Kupferlagen optimiert werden.
Die FEA resultiert in einer sehr geringen Schaltzelleninduktivitat von Lson = 0,53 nH.
Die gestapelten Transistorchips verkiirzen den Strompfad im Gehéuse und die
Kupfer-Clips verbessern die Flusskompensation im Anschlussbereich. Die Simula-
tionsergebnisse werden in Tab. 4.5 den Messergebnissen des nachsten Abschnitts
gegeniibergestellt. In der Betrachtung wurde der Beitrag des Zwischenkreiskonden-
sators Cpc zur parasitiren Induktivitat zunichst vernachlassigt. Fiir eine geeignete
Platzierung der Kondensatoren (Abb. 4.15: SON mit Kondensatoren) ist diese Induk-
tivitdt mit 0,14 nH jedoch sehr gering.

4.2.3 Dedizierter Messaufbau zur Induktivititsbestimmung

Alle gezeigten Schaltzellendesigns wurden ebenfalls als Hardwareaufbau realisiert,
um die Ergebnisse der FEA zu bestatigen. Da eine direkte Messung der Schalt-
zelleninduktivitit im niedrigen nH-Bereich mit hoher Genauigkeit sehr aufwendig
ist, wurde fiir die Messung ein angepasster Testaufbau entwickelt. Dafiir wird die
Halbbriicke mit einem Messtransformator mit einem Windungszahlverhiltnis von
n = 10 verschaltet und die Induktivitat an der Primérseite des Transformators ge-
messen (vgl. Abb. 4.13(a)). Die Schaltzelleninduktivitat wird in der primérseitigen
Messung mit einem Faktor von n? = 100 iibersetzt, so dass sich fiir die primarseitige
Induktivititsmessung ein erwarteter Messbereich von 50 nH - 300 nH ergibt. Dieser
Messbereich kann durch eine typische Impedanzmessung genau erfasst werden.
Allerdings weist der eingefiigte Messtransformator eine Streuinduktivitit Ly auf,
die die primarseitige Messung verfalscht. Das entsprechende Ersatzschaltbild ist in
Abb. 4.13(b) dargestellt. Zur Korrektur dieses systematischen Messfehlers muss der
Wert der Streuinduktivitit bestimmt werden. Dafiir wird eine Korrekturmessung

durchgefiihrt, fir die der Messtransformator sekundérseitig kurzgeschlossen wird
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Abb. 4.13: Topologie zur Bestimmung der Schaltzelleninduktivitit (a) Schaltzelle
mit Messtransformator (b) vereinfachtes Ersatzschaltbild auf Basis 4quivalen-
ter Serieninduktivitdten © IEEE 2020
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Abb. 4.14: Topologie zur Fehlerkorrektur (a) kurzgeschlossener Messtransfor-
mator (b) vereinfachtes Ersatzschaltbild auf Basis dquivalenter Serieninduk-
tivititen © IEEE 2020

(vgl. Abb. 4.14). Es wird ein niederinduktiver Kurzschluss angestrebt, damit die
Streuinduktivitiat des Transformators direkt gemessen werden kann. Die Schaltzel-

leninduktivitét ist dann gegeben durch:

Lges - Lo

- (46)

Lschaltz =

Auch fiir die Verbindung vom Messtransformator zur Schaltzelle muss eine geringe
parasitire Induktivitét erreicht werden, damit die Messung nicht verfilscht wird. Da-
zu wird der Messtransformator in die Schaltzellenplatine integriert und iiber die volle
Breite mit der Schaltzelle verbunden. Die entsprechende Leiterplatte ist in Abb. 4.15
gezeigt. Alle Schaltzellen werden auf einem einzigen Leiterplattennutzen realisiert, so
dass sich geringe Unterschiede in den Leiterplattentoleranzen zwischen den Messauf-
bauten ergeben. Insbesondere Abweichungen im Vergleich zur Kurzschlussmessung
wirden die Korrektur der Streuinduktivitat des Transformators verfalschen. Der

verbleibende systematische Messfehler durch Leiterplattentoleranzen soll bewertet
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Kurzschluss

TOLL Klass.
SON LFPAK Kklass.
SON mit Kurzschluss
Kondensatoren
LFPAK opt. TOLL opt.

Abb. 4.15: Leiterplatte fiir Schaltzellen- und Korrekturmessungen © IEEE 2020

werden, indem eine zweite Korrekturmessung auf dem Leiterplattennutzen platziert
wird.

Exemplarisch wird der Messaufbau fiir das klassische TOLL-Schaltzellendesign in
Abb. 4.16(a) gezeigt. Der Messtransformator wird dafiir analog zu Kapitel 3 mit
einem EI-Kernset aufgebaut. Abstandhalter stellen einen Abstand von dtpy = 300 pm
zwischen der Leiterplatte und dem Kihlkorper sicher. Die TOLL-Transistoren werden
mittels eines Reflow-Prozesses verlotet. Fiir die Messung der Schaltzelleninduktivitat
werden die Transistoren durch eine externe Gate-Spannungsversorgung eingeschal-
tet und der Impedanzanalysator mit den primérseitigen Messanschliissen verbunden.
Der Messaufbau der Korrekturmessung ist in Abb. 4.16(b) gezeigt. Abgesehen von
der Leiterplatte wird der gleiche Messaufbau verwendet. Anstelle der Halbbriicke ist

die Sekundérseite tiber die gesamte Breite mit Vias kurzgeschlossen. Fiir den direkten
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Abb. 4.16: Messaufbau zur Bestimmung der Schaltzelleninduktivitit (a) klas-
sisches TOLL-Schaltzellendesign (b) Korrekturmessung mit kurzgeschlosse-
nem Transformator © IEEE 2020

Tab. 4.5: Ergebnisse fiir die Schaltzelleninduktivitit © IEEE 2020

relative
FEA Messung Abweichung
TOLL klass. 2,59 nH 2,41nH 7%
TOLL opt. 1,94 nH 1,75nH 11%
LFPAK Kklass. 1,91 nH 2,02nH 5%
LFPAK opt. 1,37 nH 1,40 nH 2%
SON 0,53 nH 0,56 nH 5%
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Vergleich mit der FEA wird die Induktivitit bei einer Frequenz von 2 MHz ausge-
wertet. Die Induktivitatsdifferenz zwischen den beiden Korrekturmessungen betrigt
fur diesen Aufbau 1,8 nH. Bezogen auf die sekundérseitige Schaltzelleninduktivitit

entspricht dies einem vernachlissigbaren Fehler von 0,018 nH.

Die Messergebnisse nach Korrektur sind fiir alle Schaltzellendesigns in Tab. 4.5 zu-
sammengefasst. Fiir die niederinduktive SON-Schaltzelle ergibt sich eine Abweichung
von 0,03 nH gegeniiber der mittels FEA bestimmten Induktivitat. Dies bestatigt die
hohe Genauigkeit der angewandten Messmethode. Fiir die LFPAK-Designs ergibt
sich eine maximale Induktivitdtsabweichung von 0,11 nH (relative Abweichung: 5 %)
gegeniiber der FEA. Die maximale Abweichung zwischen Messung und FEA ist fiir
die TOLL-Designs mit 0,19 nH (relative Abweichung: 11 %) leicht erhoht. Beide TOLL-
Designs zeigen einen dhnlichen Fehler, so dass vermutlich eine Ungenauigkeit in der
Modellierung der internen Struktur des TOLL-Gehauses vorliegt.

4.2.4 Einfluss zentraler Designparameter

Die Designparameter TIM-Dicke, Leiterplattendicke und Schaltgeschwindigkeit wur-
den in FEA und Messung bisher konstant gehalten, so dass eine Vergleichbarkeit der
Schaltzellenanalyse erreicht wird. Diese Parameter sind jedoch stark abhéngig von der
jeweiligen Anwendung. Daher wird abschlieflend der Einfluss von Parameterénde-
rungen auf die Schaltzelleninduktivitat untersucht. Nachdem bereits die Genauigkeit
der FEA bestitigt werden konnte, wird diese Analyse simulativ durchgefiihrt. Die
TIM-Dicke bestimmt den Abstand zwischen der Leiterplatte und dem Kiihlkorper.
Der Einfluss der TIM-Dicke auf die Schaltzelleninduktivitat ist in Abb. 4.17(a) fiir
eine Variation von 300 pm bis 1200 pm dargestellt. Fir die klassischen Schaltzellen-
designs ergibt sich durch die Erh6hung der TIM-Dicke ein signifikanter Anstieg
der Induktivitat um 17,3 % (TOLL) und 8,1 % (LFPAK). Im Kiihlkérper ergeben sich
Wirbelstrome, die den magnetischen Fluss der Schaltzelle teilweise kompensieren.
Mit steigendem Abstand des Kiithlkérpers nimmt die Flusskompensation ab. Fir
die optimierten Designs und die SON-Schaltzelle bleibt die Induktivitit hingegen
niaherungsweise konstant, da die Flusskompensation bereits weitgehend durch das

verschachtelte Layout in der Leiterplatte erreicht werden kann.

Die Leiterplattendicke wird wesentlich von der Dicke des PCB-Tragermaterials und
der Anzahl der Kupferlagen bestimmt. Exemplarisch soll hier eine Anderung der
Dicke des PCB-Tragermaterials betrachtet werden. Die Schaltzelleninduktivitat ist
in Abb. 4.17(b) fur eine Variation von 200 um bis 800 pm dargestellt. Alle Schalt-

zellendesigns zeigen eine Abhéngigkeit von der Dicke des Tragermaterials. Fiir
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Abb. 4.17: Einfluss der Designparameter auf die Schaltzelleninduktivitit (a) TIM-
Dicke (b) Dicke des PCB-Tragermaterials (c) FEA-Frequenz
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das SON-Design wird eine sehr starke Anderung um 96,5 % ermittelt. Hier tragen
aufgrund des niederinduktiven Gehauses insbesondere die Anschliisse der Schaltzelle
in der Leiterplatte zur Gesamtinduktivitit bei. Durch den grofieren Abstand der
Kupferlagen verringert sich die Flusskompensation benachbarter Lagen. Auch die
optimierten, flusskompensierten Schaltzellen zeigen mit 47,9% (TOLL) und 54,4 %
(LFPAK) noch deutliche Anderungen der Induktivitét. Fiir die klassischen Schaltzel-
lendesigns ergibt sich hingegen mit 24,3 % (TOLL) und 32,1 % (LFPAK) eine geringere
Abhéngigkeit von der Dicke des Triagermaterials, da der magnetische Fluss haupt-
sachlich durch den Kiithlkorper geschirmt wird.

Eine Erh6éhung der Schaltgeschwindigkeit des Transistors verstarkt Skin- und Proxi-
mityeffekte in der Schaltzelle. Der Strom konzentriert sich zunehmend in Bereichen
hoher magnetischer Flussdichte, so dass sich eine reduzierte Schaltzelleninduktivitét
ergibt. Die Frequenz der FEA-Anregung wurde von 2 MHz bis auf 50 MHz erhéht, um
diesen Effekt nachzubilden. Eine Analyse bei 2 MHz entspricht dabei einer langsamen
Anstiegszeit oberhalb von 100 ns, wahrend 50 MHz einen schnellen Anstieg unterhalb
von 10ns nachbilden. Die Induktivitat wird fiir alle Schaltzellen vergleichbar um
10,4 % bis 16,1 % reduziert. Die grofite Anderung wird dabei zwischen 2 MHz und
20 MHz festgestellt. Fiir hochfrequente, schnell schaltende Anwendungen (vgl. Schalt-
geschwindigkeit in Abb. 4.6) liegt die effektive Schaltzelleninduktivitat daher noch
leicht unter den Werten aus Tab. 4.5. Insgesamt kann unabhangig von der Wahl der
Parameter ein signifikanter Induktivititsvorteil der optimierten Schaltzellendesigns

gegeniiber den klassischen Designs festgestellt werden.

Zusammenfassung

In der Hochstromanwendung von Schaltzellen im DAB-Bordnetzwandler haben die
Abschaltverluste einen signifikanten Verlustanteil. Am Beispiel einer 600-V-Super-
junction-Technologie und einer 40-V-Trench-Technologie werden die unterschiedli-
chen Schaltverlustmechanismen im weichschaltenden Betrieb (ZVS) identifiziert. Fiir
eine Reduktion der Schaltverluste bei hohen Abschaltstromen muss insbesondere
die Gesamtinduktivitat der Schaltzelle reduziert werden. Als Randbedingung fir
eine hohe Stromtragfihigkeit muss jedoch auch die Entwarmung der Transistoren
beriicksichtigt werden. Durch eine Optimierung des Schaltzellendesigns wird bei
vergleichbarer Entwirmung eine Reduktion der Schaltzelleninduktivitiat um mehr als
25 % erreicht.
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nicht-idealer Effekte

Die Ansteuerung und Optimierung des DAB-Wandlers erfordert ein prizises Wand-
lermodell. Die in Kapitel 2 vorgestellten Modellierungsansitze beriicksichtigen daher
ein detailliertes Ersatzschaltbild des Transformators, das zusatzlich zur Streuinduk-
tivitdt auch die Hauptinduktivitit und parasitire Eigenschaften, wie den Wick-
lungswiderstand, umfasst [17], [59]. Unter idealisierten Randbedingungen erreichen
die Modelle dadurch eine sehr hohe Genauigkeit. In der Anwendung als DAB-
Bordnetzwandler sind jedoch weitere nicht-ideale Einfliisse relevant, die in den

bisherigen Modellen nicht beriicksichtigt werden.

Die Modellgenauigkeit des DAB-Bordnetzwandlers wird insbesondere von zwei
nicht-idealen Effekten beeintrachtigt. Der Einfluss auf den Transformatorstrom ist in
Abb. 5.1 beispielhaft dargestellt. Zum einen werden in den bekannten Modellierungs-
ansidtzen die Zwischenkreiskondensatoren und EMV-Filter vernachléssigt und die
Wandlereinginge als ideale Spannungsquellen modelliert. Durch den Einsatz grofler
Zwischenkreiskondensatoren in den experimentellen Aufbauten ist die Modellabwei-
chung, die aus dieser Naherung resultiert, vernachlassigbar. Fiir den hier betrachteten
kostenoptimierten Bordnetzwandler mit geringer Zwischenkreiskapazitit ergibt sich
hingegen eine signifikante Spannungswelligkeit an dem Zwischenkreiskondensator.
Diese resultiert in einer zusétzlichen Schwingung auf dem Transformatorstrom und
einer veranderten Leistungsiibertragung. Daher soll das Wandlermodell in diesem
Kapitel um ein EMV-Filter und den Zwischenkreiskondensator erweitert und der
Einfluss unterschiedlicher Zwischenkreiskapazititen auf die Leistungsiibertragung

untersucht werden.

Ein zweiter Effekt, der in den bisherigen Modellierungsansatzen nicht berticksichtigt
wird, ist die Entstehung von DC-Transformatorstromen durch Toleranzen in der

Ansteuerung. In den idealisierten Wandlermodellen wird zur Vereinfachung eine
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idealisiert
- = = EMV-Filter

Abb. 5.1: Sekundérseitiger Transformatorstrom unter Beriicksichtigung exem-
plarischer, nicht-idealer Einfliisse

Symmetrie zwischen der positiven und der negativen Halbperiode der Transforma-
torspannung angenommen. Durch Verzégerungen in der Signalkette oder Bauteilto-
leranzen der Schalter konnen die beiden Halbperioden in der Serienfertigung gering-
fugig voneinander abweichen. Dadurch wird eine DC-Spannung generiert, die einen
DC-Strom in den Transformator einpragt [98]-[100]. Der DC-Transformatorstrom
erhoht die Verluste und kann bis zur Sattigung des Transformatorkerns fithren. In
diesem Kapitel soll daher der resultierende DC-Transformatorstrom in Abhéngigkeit

von parasitaren Schaltverzégerungen ermittelt werden.

Das Kapitel ist in zwei Abschnitte gegliedert, in denen die Modellierung von DAB-
Bordnetzwandlern um nicht-ideale Effekte erweitert wird. In Abschnitt 5.1 wird
zunéchst ein EMV-Filter und der Zwischenkreiskondensator in das Wandlermodell in-
tegriert. Darauf aufbauend wird der Einfluss der Zwischenkreiskapazitit auf die Leis-
tungsiibertragung untersucht. Durch die Modellerweiterung wird der Leistungsfehler
in der Ansteuerung des finalen Wandlerprototyps deutlich reduziert (vgl. Kapitel 8).
In Abschnitt 5.2 wird der Einfluss einer parasitiren Schaltverzégerung auf den DC-
Transformatorstrom analysiert. Durch eine geeignete Dimensionierung der Haupt-
induktivitat kann eine Sattigung des Transformatorkerns im DAB-Bordnetzwandler

effektiv vermieden werden (vgl. Kapitel 6).

5.1 Riickwirkung eines EMV-Filters

Im idealisierten Wandlermodell aus Kapitel 2 werden die Eingangsspannungen des
Wandlers als ideale Spannungsquellen modelliert. Dies vereinfacht die Analyse, da

Riickwirkungen der Wandlerstrome auf die Eingdnge vernachlédssigt werden konnen.
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HB1 HB2 HB3 HB4

Abb. 5.2: Topologie des modellierten DAB-Wandlers mit sekundarseitigem EMV-
Filter

Im praktischen Aufbau wird der Wandler jedoch sowohl durch Leitungsinduktivititen
als auch durch ein EMV-Filter von der Spannungsquelle entkoppelt. Eine vereinfachte
Filteranordnung bestehend aus dem Zwischenkreiskondensator und einer Indukti-
vitét ist beispielhaft in Abb. 5.2 fiir die Sekundirseite gezeigt. Die Filterelemente
reduzieren die Stéraussendungen des Wandlers (vgl. Kapitel 8). Die Riickwirkung
des EMV-Filters auf die Stromverlaufe des Wandlers wurde in den bisherigen Mo-
dellierungsansatzen nicht betrachtet. In den experimentellen Aufbauten wurde daher
durch eine grof3ziigige Dimensionierung der Zwischenkreiskapazitit der resultieren-
de Fehler minimiert. Zusatzlich wurde durch eine Analyse der Eingangsstrome eine

Anregung von Resonanzen ausgeschlossen [49].

Im hier betrachteten Bordnetzwandler flieBen sekundirseitig aufgrund der geringen
Eingangsspannung hohe Strome, so dass fiir eine weitgehende Glattung der Eingangs-
spannung eine sehr hohe Zwischenkreiskapazitit benétigt wiirde. Zur Optimierung
von Kosten und Bauraum des Wandlers soll jedoch eine Reduktion der sekundér-
seitigen Zwischenkreiskapazitit angestrebt werden. Daher sollen im Folgenden die
Auswirkungen der reduzierten Zwischenkreiskapazitat auf die Stromverlaufe des
Wandlers ermittelt werden. Dafiir wird das EMV-Filter in die Frequenzbereichsana-
lyse aus Kapitel 2 integriert. Exemplarisch wird die Analyse fir die hier kritische
Sekundarseite durchgefithrt. Die Erweiterung der Analyse um ein primérseitiges
EMV-Filter erfolgt analog. Das Filter inklusive der Zwischenkreiskapazitit wird fir
die Analyse durch seine Ersatzimpedanz (aus Wandlerrichtung) beschrieben. So wird
eine Unabhéngigkeit der Analyse von der Filterstruktur erreicht. Das Fourierspek-
trum der Kondensatorspannung ergibt sich dann aus der Eingangsspannung und dem

Eingangsstrom der Vollbriicke zu:

Ucpc(k) = —Is g (k) Zriter (k) + Uspe (k) (5.1)
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5 Erweitertes Wandlermodell zur Abbildung nicht-idealer Effekte

Das Fourierspektrum der Eingangsspannung Ugpc(k) weist dabei ausschliefilich
eine DC-Komponente fiir k = 0 auf. Der Eingangsstrom der Vollbriicke ergibt sich
analog zu Gleichung (2.33) aus dem gleichgerichteten Transformatorstrom. Der
Transformatorstrom wiederum bestimmt sich aus Gleichung (2.27) in Abhangigkeit

von den Eingangsspannungen der Vollbriicken zu:

Lg(k) = L(k) # S5(k) = [Ys,p(k)Up (k) + Ys,s(k)Ucpc (k)| * Ss(k) (5-2)

Durch Einsetzen von Gleichung (5.2) in Gleichung (5.1) ergibt sich fiir die Kondensa-

torspannung:
Ucpc(k) == {[Ysp(k)Up(k) + Yss(k)Ucnc (k)| * Ss (k) } Zpiter (k)

+Uspc(k)

(5.3)

Die Kondensatorspannung ist somit iiber eine Faltung von sich selbst abhiangig. Fir
die Analyse wird daher ein iterativer Ansatz gewahlt. Die Kondensatorspannung
der Iteration z + 1 wird dabei jeweils auf der Basis des vorherigen Ergebnisses der

Iteration z bestimmt:
QC,DC,ZH (k) == {[Xs,p(k)gp(k) + Xs,s(k)gC,DC,z(k)] * §s(k)} ZFilter(k)

+Uspe(k)

(5-4)

Fiir die erste Iteration z = 0 wird die Kondensatorspannung dabei durch eine ideale

Spannungsquelle angenéhert:

Ucpcz=0(k) = Uspc (k) (5:5)

Sobald eine ausreichende Genauigkeit fiir die Kondensatorspannung Uc pc erreicht
ist, konnen die verbleibenden Wandlergroflien mit Hilfe der idealen Analyse aus
Kapitel 2 bestimmt werden. Die Riickwirkung des EMV-Filters und der Zwischen-
kreiskapazitit auf die Wandlereigenschaften ist damit vollstdndig beschrieben. Eine

beispielhafte ,MATLAB“-Implementierung der Analyse wird in Anhang A.5 gezeigt.

Zur Veranschaulichung soll nun der Einfluss des Filters auf die Leistungsiibertragung
des DAB-Wandlers beispielhaft dargestellt werden. Die wesentlichen Parameter des
betrachteten Wandlers sind in Tab. 5.1 zusammengefasst. Zusatzlich werden hier die

Verluste des Wandlers vernachlissigt:

’Pp,in| = |Ps,in| = |US,DCIs,g1,DC| (5~6)
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Abb. 5.3: Kondensatorspannung und Vollbriickeneingangsstrom fiir eine Zwi-
schenkreiskapazitat von Cpc = 100 uF (a = f = 7, § = 0,57)

Tab. 5.1: Wandlerparameter zur Bestimmung der Filterriickwirkung

Up.nc ‘ Uspc ‘ n ‘ s ‘ Liaengs ‘ Lpc
450V | 15V | 30 | 100kHz | 90pH | 1pH

Zunichst wird eine kleine Zwischenkreiskapazitit von Cpc = 100 pF gewahlt, so
dass die Auswirkungen der Spannungswelligkeit des Kondensators im Zeitbereich
verdeutlicht werden kénnen. In Abb. 5.3 sind die resultierende Kondensatorspannung
und der Vollbriickeneingangsstrom bei maximaler Leistung dargestellt (« = f = 7,
6 =0,57). Fur den Kondensator ergibt sich eine signifikante Spannungswelligkeit
mit einem Peak-to-Peak-Wert von 5,3V. Dadurch verliert der Stromverlauf seine
typischerweise lineare Steigung innerhalb eines Schaltzustands. Es ergibt sich eine
zusitzliche Schwingung auf dem Strom, die den negativen Scheitelwert leicht erhoht.
Anzumerken ist, dass die Analyse fiir sehr kleine Zwischenkreiskapazititen Cpc
durch ihre Linearitit auch negative Werte der Kondensatorspannung zulisst. Diese
konnen in der Realitit durch die Body-Dioden der Transistoren nicht auftreten. Die

Analyse verliert an dieser Grenze somit ihre Giiltigkeit.

Besonders deutlich zeigt sich der Einfluss der gednderten Stromform in der Leistungs-
ibertragung des Wandlers. Die reduzierte Zwischenkreiskapazitat wirkt sich damit
auch auf die Regelung aus. Die Riickwirkung des EMV-Filters im Vergleich zur idealen
Eingangsspannung wird in Abb. 5.4 gezeigt. Dafiir wurde die Eingangsleistung des
Wandlers fiir eine Variation der Zwischenkreiskapazitiat Cpc von 100 puF bis 1000 pF
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Abb. 5.4: Ruckwirkung des EMV-Filters auf die Leistungsiibertragung in
Abhingigkeit von der Zwischenkreiskapazitit (¢ = f = 7, § = 0,57)
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Abb. 5.5: Konvergenz der Eingangsleistung in Abhéngigkeit von der Anzahl der
Iterationen z (Cpc = 100 pF, & = f = 7, § = 0,57)

bestimmt. Fiir eine grofiziigige Zwischenkreiskapazitit von Cpc = 1000 pF bestitigt
sich mit einer Leistungsabweichung von etwa 0,5 % der geringe Einfluss des Filters.
Fiir eine kleine Zwischenkreiskapazitidt von Cpc = 100 pF ergibt sich hingegen eine
signifikante Leistungsabweichung von etwa 5,7 %, die in der Regelung berticksichtigt
werden sollte. In Anhang A.6 wird die Leistungsabweichung in Abhéngigkeit vom
Regelparameter § beschrieben. Die maximale Leistungsabweichung ergibt sich bei 2-
Level-Modulation (SPS) fiir den hier betrachteten Fall voller Aussteuerung (6 = 0,5x).

Abschlieflend wird die Konvergenz der iterativen Losung betrachtet. Die Eingangs-
leistung des Wandlers wird nach einer bis fiinf Iterationen fiir die kleinste Zwischen-

kreiskapazitat von Cpc = 100 pF bestimmt. Bereits nach der ersten Iteration werden
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5.2 DC-Transformatorstrome

5,3 % der 5,7 % Leistungsabweichung im Vergleich zur Analyse mit idealen Spannungs-
quellen abgebildet. In den meisten Anwendungen ist somit die Genauigkeit selbst bei
kleinen Zwischenkreiskapazitaten nach ein bis zwei Iterationen ausreichend. So lasst
sich der zusatzliche Rechenaufwand fiir die Beriicksichtigung der EMV-Filter in der

Frequenzbereichsanalyse stark reduzieren.

5.2 DC-Transformatorstrome’

Hocheffiziente DAB-Wandler reagieren empfindlich auf geringe Verzégerungen in
den Schaltsignalen. Es stellen sich hohe DC-Strome im Transformator ein, die zu-
satzliche Verluste generieren und bis zur Transformatorsattigung fiihren [98]-[100].
Solche Effekte kann die idealisierte Analyse des Wandlers nicht abbilden. Da zur
Vereinfachung der idealen Analyse eine perfekte Symmetrie zwischen der positiven
und der negativen Halbperiode angenommen wird, ergeben sich im Koppelnetzwerk
reine Wechselgrofien. Die Analyse wird daher in diesem Abschnitt um eine Methode
zur Bestimmung des DC-Offset-Stroms in Abhéngigkeit von der Verzogerung eines
Schaltsignals erweitert. Darauf aufbauend wird eine Strategie zur Vermeidung hoher
DC-Strome entwickelt. Im Vergleich zu fritheren Konzepten kommt die Strategie ohne
zusitzliche Bauteile aus [99], [102]-[104].

Im idealen DAB-Wandler wird jede Halbbriicke mit 50 % Tastgrad angesteuert. Dies
ist im realen Wandler nicht méglich. Durch geringe Abweichungen in den An-
steuersignalen des Mikrocontrollers, den Signalpfaden oder dem Schaltverhalten der
Schalter ergeben sich ungleiche Spannungszeitflichen fiir die positive und nega-
tive Halbperiode. In Abb. 5.6 ist exemplarisch eine Verzoégerung in der positiven
Schaltflanke der Halbbriicke 3 dargestellt. Der obere Schalter der Halbbriicke 3 wird
kiirzer eingeschaltet und es ergibt sich fiir die sekundérseitige Transformatorspan-
nung us eine negative DC-Komponente. Daraus resultiert direkt eine negative DC-
Stromkomponente fiir den sekundérseitigen Transformatorstrom is. Analog kann
sich fir Verzogerungen anderer Schaltvorgénge auch ein positiver oder primérseitiger
DC-Transformatorstrom einstellen. Zur Veranschaulichung soll hier jedoch zunéchst
das sekundarseitige Beispiel aus Abb. 5.6 betrachtet werden. Die folgende Analyse
bestimmt eine Néherung fiir den DC-Transformatorstrom in Abhéngigkeit von der

Schaltverzégerung.

Im eingeschwungenen Zustand muss die Spannung an einer Induktivitat mittelwert-

frei sein. Die Verzogerung in Abb. 5.6 reduziert allerdings die Spannungszeitflache,
!Inhalte dieses Abschnitts wurden im Rahmen eines Konferenzbeitrags veroffentlicht [101]. © IEEE 2019
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Ls,verz

Abb. 5.6: DC-Offset im sekundirseitigen Transformatorstrom durch eine
Verzogerung in einem Schaltsignal der Halbbriicke 3 © IEEE 2019

die an der Sekundarseite des Transformators anliegt. Die negative Flusskomponente
(Spannungszeitflache) hat den Wert:

@4 = —tqUspC (5.7)

Der negativen Flusskomponente wirken zwei balancierende Ausgleichsvorgédnge ent-
gegen [100], [105]. Der DC-Strom im Transformator erzeugt an dem Widerstand der
Sekundirseite einen Spannungsabfall. Uber eine Schaltperiode ergibt sich dadurch ein
balancierender Fluss ®g 1,,]. Aulerdem resultieren aus dem DC-Transformatorstrom
Verzogerungen im Umladen der weichschaltenden (ZVS) Halbbriicken. Diese Verzo-
gerungen wirken der reduzierten Spannungszeitfliche entgegen, so dass sich fur die
beiden Halbbriicken die balancierenden Flusskomponenten ®zys 413 und ®zys pal 4
ergeben. Aus der Bedingung fiir Induktivitaten im eingeschwungenen Zustand ergibt

sich damit:

0 =Py + P pal + Pzvsbals + Pzvs bala (5.8)
Die balancierenden Flusskomponenten (®gpal, Pzvsbals, Pzvspale) sind jeweils
abhéngig vom Wert der DC-Stromkomponente. Im Folgenden sollen diese Abhén-

gigkeiten mathematisch modelliert werden. Anschlieend kann durch Lésen der

Gleichung (5.8) der Wert des DC-Transformatorstroms bestimmt werden.
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Abb. 5.7: Schaltmoment der Halbbriicke 3 (a) Ersatzschaltbild (b) vereinfachtes
Ersatzschaltbild (c) Verdnderung der Spannungszeitfliche durch einen
reduzierten Schaltstrom © IEEE 2019

Die ohmsche Flusskomponente ldsst sich direkt aus dem Spannungsabfall tiber die

sekundirseitigen Widerstdnde und der Schaltperiode ermitteln:

cDR,bal = _RS,DCIOEsetTS (5~9)

Der DC-Widerstand setzt sich aus dem Transformatorwiderstand R pc Trafo und dem

Widerstand der Schalter zusammen:

Rspc = Rspe,Trafo + 2Rs,DS,0on (5.10)

Fir den negativen DC-Transformatorstrom in Abb. 5.6 wird die ohmsche Flusskom-

ponente positiv und kompensiert den Fluss der Schaltverzégerung teilweise.

Fir die Bestimmung der balancierenden ZVS-Flusskomponente muss der Schalt-

vorgang der sekundirseitigen Halbbriicken analysiert werden. In Abb. 5.7(a) ist
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dafiir das Ersatzschaltbild eines Schaltvorgangs der Halbbriicke 3 dargestellt. Die
Zustande der drei tibrigen Halbbriicken sind in einer Ersatzspannungsquelle ugtate
zusammengefasst. Da der DAB-Wandler eine hohe Streuinduktivitit aufweist, wird
der Strom wahrend des Schaltvorgangs als konstant angenommen. Das vereinfachte
Ersatzschaltbild ist in Abb. 5.7(b) dargestellt. Die Schalter werden wihrend des
Schaltvorgangs durch ihre Ausgangskapazitaten Coss repréasentiert. Da insbesondere
Schaltvorgiange mit niedrigem Schaltstrom fiir die Flussbalancierung relevant sind,
kann das nicht-ideale Abschaltverhalten des Kanals in dieser Analyse vernachlassigt
werden. Abb. 5.7(c) zeigt den Ladevorgang der Ausgangskapazitat Coss6 nach dem
Abschalten des Schalters S¢ fiir zwei verschiedene Abschaltstrome. Vereinfachend
werden hier lineare Ausgangskapazititen Coss angenommen, so dass mit analytischen
Zusammenhingen das grundlegende Verhalten analysiert werden kann. Fir den
geringeren Schaltstrom stellt sich eine deutlich verlangerte Ladezeit t},4. ein. Die Zeit

zum Laden der Ausgangskapazitat betragt dabei in Abhidngigkeit vom Schaltstrom

Ischalt:
zcoss Us,DC

(5.11)
|Ischalt|

tlade =

Diese Verzogerung reduziert die Spannungszeitfliche am Ausgang der Halbbriicke im
Vergleich zu einem idealen Schaltvorgang. Die Flussreduktion fiir den Ladevorgang
ergibt sich zu:

CossUSZ’ DC

- (5.12)
|Ischalt|

®zys,s, =

Analog wird auch der Schaltvorgang des gegeniiberliegenden Schalters der Halb-
briicke 3 betrachtet. Durch die negative Polaritit des Schaltvorgangs von Schalter Ss

ergibt sich durch die Verzégerung hier jedoch ein positiver Flussbeitrag:

CossUZ ¢

o 7sDC (5.13)
|Ischa1t|

®zyss, =
Fiir einen symmetrischen Stromverlauf ohne DC-Komponente ergibt sich fiir beide
Schaltvorgénge der gleiche Schaltstrom |Icpa1¢ |, so dass sich die Verzégerungen genau
kompensieren. Im Falle eines DC-Transformatorstroms werden die Schaltstrome
jedoch asymmetrisch (vgl. Abb. 5.6). Fiir einen Schaltvorgang wird der Schaltstrom
um Iogser erhoht, wihrend der Schaltstrom fir den anderen Schaltvorgang um
Ioftset verringert wird. Dadurch ergeben sich fiir die Schaltvorgiange unterschiedliche
Ladezeiten der Ausgangskapazitit, so dass sich die Flusskomponenten nicht mehr

ausgleichen.
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(a) (b)

Abb. 5.8: Anpassung der Modulationsstrategie fiir eine verbesserte Flussbalan-
cierung (a) klassische Modulation (b) angepasste Modulation mit reduziertem
Schaltstrom © IEEE 2019

Fiir die beiden sekundirseitigen Halbbriicken 3 und 4 ergibt sich jeweils eine balan-

cierende Flusskomponente von:

2 2
COSS US,DC COSS US,DC

Pzvsbalx = ,x € {3,4} (5.14)

- +

|Ischalt,x| - IOffset |Ischalt,x| + IOffset
Als Ausgangspunkt dient jeweils der ideale Schaltstrom der Halbbriicke |I schalt,x| ohne
DC-Transformatorstrom. Dieser ergibt sich fiir jeden Arbeitspunkt direkt aus der

Frequenzbereichsanalyse des Wandlers.

Die ermittelten Abhéngigkeiten fiir die Flusskomponenten werden nun in Glei-

chung (5.8) eingesetzt. Nach Vereinfachung ergibt sich:

210set CossU? 20ogtsetCossU?
s,DC set~0ssYs pC
0 =—t9Uspc — RspelofisetTs — T . T (5.15)
|Ischalt,3| - IOf‘fset |Ischalt,4| - IOffset

Mittels numerischer Losung kann daraus der DC-Transformatorstrom in Abhangig-

keit von der Schaltverzégerung t4 bestimmt werden.

Die Ergebnisse der Analyse kénnen dazu genutzt werden, den DC-Strom im Betrieb
zu begrenzen und somit die Sattigung des Transformatorkerns zu vermeiden. Die
ohmsche Flusskomponente wird durch eine Erhéhung des Widerstands oder durch

eine Reduktion der Schaltfrequenz erhéht. Diese Mafinahmen beeintrichtigen jedoch
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auch direkt die Verluste und den fiir den Wandler benétigten Bauraum. Die ZVS-
Flusskomponenten kénnen hingegen durch groflere Ausgangskapazititen der Tran-

sistoren oder eine Reduktion der Schaltstréme erhéht werden.

Durch eine Verdnderung der Modulation kann eine Reduktion des Halbbriicken-
schaltstroms erreicht werden. Die veranderte Modulationsstrategie wird beispielhaft
in Abb. 5.8 gezeigt. Eine Verringerung des sekundérseitigen Ansteuerparameters
verschiebt den Schaltzeitpunkt der Halbbriicke 4 in die Néhe des Stromnulldurch-
gangs. Der reduzierte Schaltstrom erhoht die balancierende Flusskomponente der
Halbbriicke 4 signifikant. Die Wirksamkeit dieser Strategie wird in Anhang A.7
fir einen DAB-Wandler mit fester Verzogerung eines Schaltsignals von t4 = 35ns
bestatigt.

Zusammenfassung

Die Modellierung des DAB-Wandlers wird um zwei nicht-ideale Effekte erweitert,
die in Serienanwendungen beriicksichtigt werden miissen. Zum einen weicht die
Leistungsiibertragung fiir Wandler mit kleinen Zwischenkreiskondensatoren deutlich
vom idealen Wandlermodell ab. Fiir eine prézise Leistungsmodellierung wird das
EMV-Filter des Wandlers mit einem iterativen Ansatz in die Frequenzbereichsana-
lyse integriert. Die Modellerweiterung vermeidet in Hochstromanwendungen mit
kompakter Zwischenkreisauslegung einen Leistungsfehler von etwa 5 %. Auflerdem
entstehen durch Toleranzen parasitire Verzégerungen zwischen den Ansteuersigna-
len der Schalter, welche zu DC-Transformatorstromen fithren konnen. Durch einen
Modellierungsansatz, der die Umladevorgiange in den Schaltmomenten betrachtet,
konnen die DC-Strome in Abhéngigkeit von den parasitiren Verzégerungen bestimmt

und in der Auslegung beriicksichtigt werden.
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6 Asymmetrische Transformatorauslegung zur

Bauraum- und Kostenoptimierung

Die Leistungsfahigkeit eines DAB-Wandlers ist stark vom eingesetzten Transformator
abhangig. Einerseits ist der Transformator selbst im DAB-Wandler einer erhéhten
Belastung ausgesetzt, so dass ein optimierter Transformatoraufbau angestrebt wird.
Dazu wurde in Kapitel 3 eine Transformatorstruktur fir eine verbesserte Entwér-
mung und die Integration einer geeigneten Streuinduktivitit vorgestellt. Andererseits
beeinflusst die Wahl der Transformatorparameter mafigeblich die Stromverldufe des
Wandlers und dadurch die Bauteilbelastung aller Wandlerkomponenten [17], [18],
[106]. Die fur die Stromverlaufe relevanten Transformatorparameter, die in diesem
Kapitel ausgelegt werden, sind das Windungszahlverhéltnis n, die Streuinduktivitit
Ls und die Hauptinduktivitit L. Die Anwendung als Bordnetzwandler bedingt fir
die Auslegung der Transformatorparameter besondere Anforderungen, da sowohl
weite Spannungsbereiche als auch hohe sekundérseitige Strome beriicksichtigt wer-
den missen. Die Eingangsspannungen und -strome des Bordnetzwandlers sind in

Tab. 6.1 zusammengefasst.

Ein typisches Auslegungsziel fiir DAB-Wandler ist die Minimierung der primér-
und sekundérseitigen Transformatorstrome [59], [106], [107]. Dadurch kénnen die
Leitverluste des Transformators und der beiden Vollbriicken minimiert werden. Das
Windungszahlverhéltnis des Transformators entspricht in einer solchen Auslegung
niherungsweise dem Verhéltnis der geometrischen Mittelwerte der Eingangsspan-
nungsbereiche:

Up,DC,minUp,DC,max

Roym ~ (6.1)
Us,DC,min Us,DC,max

Da das Windungszahlverhéltnis fiir diese Auslegung das Verhaltnis der Eingangs-
spannungen widerspiegelt, wird es als symmetrisch bezeichnet. In den bisherigen

DAB-Bordnetzwandlern wurden hingegen Transformatoren mit asymmetrischem
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Abb. 6.1: Transformatorspannungen und -strome im Nennbetriebspunkt
(a) symmetrische, weichschaltende Auslegung (b) asymmetrische, teilweise
hartschaltende Auslegung

Tab. 6.1: Betriebsbereich des DAB-Wandlers

Eingangsgrofie ‘ ‘ Bereich
Primaérseitige Eingangsspannung Up,DC 250V - 450V
Sekundairseitige Eingangsspannung Uspc 10V-15V
Sekundarseitiger Eingangsstrom |Is,pcl 0A-100A
Primirseitiger Eingangsstrom (ideal)  |Ippc| 0A-6A
Sekundarseitige Eingangsleistung |Psin| 0OW - 1500 W

Windungszahlverhaltnis n < ngym eingesetzt [17], [18]. Der Fokus lag hierbei auf
einer Reduktion der Schaltverluste der sekundarseitigen Hochstromschaltzellen zur

Erh6hung der Wandlereffizienz.

Exemplarische Stromverldufe fiir eine symmetrische und eine asymmetrische Trans-
formatorauslegung sind in Abb. 6.1 gezeigt. Die asymmetrische Transformatorausle-
gung erhoht den primarseitigen Transformatorstrom, reduziert jedoch die sekundér-
seitigen Schaltstrome deutlich. Durch eine Anderung des Windungszahlverhiltnisses
konnen auf diese Weise Verluste von den sekundirseitigen Schaltern zu den primér-

seitigen Schaltern verschoben werden. In diesem Kapitel soll dieser Mechanismus
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6.1 Optimierung der Hauptinduktivitét

in der Auslegung genutzt werden, um die Kosten und den Bauraum des Wandlers
zu optimieren. Im Fokus stehen dabei die sekundérseitigen Hochstromschaltzellen,
die in den bisherigen DAB-Bordnetzwandlern aufgrund hoher Schaltverluste auf-
wendig mit mehreren parallelen Transistoren realisiert wurden [17], [18]. Durch
eine besonders asymmetrische Transformatorauslegung sollen die sekundérseitigen
Hochstromschaltzellen in diesem Kapitel so weit entlastet werden, dass auf eine

Parallelschaltung von Transistoren verzichtet werden kann.

Das Kapitel ist in vier Abschnitte gegliedert, in denen eine Transformatorauslegung
fir einen DAB-Bordnetzwandler optimiert wird. In Abschnitt 6.1 wird zunédchst auf
Grundlage einer klassischen, symmetrischen Transformatorauslegung der Einfluss
der Hauptinduktivitdt auf die Transformatorstrome untersucht. In Abschnitt 6.2
werden die Bauteilbelastungen fir die symmetrische Transformatorauslegung im
gesamten Betriebsbereich verglichen. Insbesondere sollen die auslegungsrelevan-
ten Betriebspunkte mit den maximalen Bauteilbelastungen bestimmt werden. In
Abschnitt 6.3 werden darauf aufbauend die maximalen Bauteilbelastungen in Ab-
hiangigkeit von dem Windungszahlverhaltnis und der Streuinduktivitat verglichen.
Abschlieflend werden in Abschnitt 6.4 aus den Bauteilbelastungen die Verluste der
Transistoren abgeleitet. Durch die Wahl eines asymmetrischen Windungszahlver-
héltnisses und durch eine Verlustlimitierung der sekundarseitigen Transistoren soll
eine vereinfachte Realisierung der Hochstromschaltzellen erméglicht werden. Auf
Grundlage der ermittelten Transformatorauslegung wird in Kapitel 8 ein kosten- und

bauraumoptimierter Wandler unter anwendungsnahen Randbedingungen aufgebaut.

6.1 Optimierung der Hauptinduktivitat

Zuniéchst soll die Hauptinduktivitat Ly, betrachtet werden, weil diese in der Bord-
netzanwendung weitgehend unabhéngig von den beiden verbleibenden Transfor-
matorparametern ausgelegt werden kann. Da die finalen Transformatorparameter
noch nicht feststehen, wird die Analyse auf Basis einer klassischen, symmetrischen
Transformatorauslegung durchgefithrt. Die Parameter der symmetrischen Trans-
formatorauslegung sind in Tab. 6.2 zusammengefasst. Abhéngig von den Gewich-
tungsfaktoren fiir die priméar- und sekundérseitigen Spitzen- und Effektivwerte des
Transformatorstroms kénnen geringe Abweichungen des optimierten Windungszahl-
verhiltnisses resultieren [106]. Die Schaltfrequenz wurde zur Optimierung der EMV-
Emissionen und des Transformatorvolumens zu fs = 140 kHz gewahlt [108]-[110].
Fir diese Transformatorauslegung soll der Einfluss der Hauptinduktivitat beispielhaft

im Nennbetriebspunkt mit U, pc = 350 V, Uspc = 15V und |Ispc| = 100 A analysiert
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Ip Ischalt,p
Ip,DC,max Ip,DC,max
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Abb. 6.2: Einfluss der Hauptinduktivitit auf die normierten Transformatorstrome
fiir Uppc =350V, Uspc =15V und |Ispc| = Ispemax (a) primérseitiger
Effektivwert (b) primérseitiger Schaltstrom (c) sekundérseitiger Effektivwert
(d) sekundérseitiger Schaltstrom

Tab. 6.2: Parameter der symmetrischen Auslegung
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Parameter ‘ ‘ Wert
Schaltfrequenz fs 140 kHz
Totzeit ttot 150 ns
Primérseitiger Schaltstrom fiir ZVS Ischalt,p,zvs 2A
Windungszahlverhiltnis n 27
Sekundarseitig bezogene Streuinduktivitat L, 66 nH
Sekul.idéirseitig bezogene Hauptinduktivitat % 0,20 uH
zur Einhaltung von ZVS h,max,ZVS ’
Sekundéirs?itig bezogene Hauptinduktivitét % 0,60 pH
zur Vermeidung von DC-Bias-Effekten h,max,Offset ’




6.1 Optimierung der Hauptinduktivitét

werden. Die Transformator- und Schaltstréme sind in Abb. 6.2 in Abhéngigkeit
von der Hauptinduktivitit gezeigt. Der DAB-Wandler wird fiir alle Vergleiche mit
einer optimierten 3-Level-Modulation angesteuert und auf Grundlage einer Fre-
quenzbereichsanalyse modelliert (vgl. Kapitel 2). Nicht-ideale Effekte werden in
diesem Kapitel vernachlissigt und fiir den Transformator wird ein vereinfachtes
Ersatzschaltbild eingesetzt (Lyp = Ly s = Lo/2, Rop = R}y s = 0). Die Transformator-
und Schaltstrome sind fiir eine Vergleichbarkeit auf den jeweiligen primér- oder
sekundirseitigen maximalen Eingangsstrom normiert. Der maximale sekundérseitige
Eingangsstrom betragt Is pc,max = 100 A. Der maximale primérseitige Eingangsstrom
ergibt sich unter Vernachléssigung von Verlusten am Randpunkt mit Up pc = 250V,
Uspc = 15V und [Ispc| = IspC max zu IppCmax = 6A.

Zur Optimierung der Transformator- und Schaltstréme in Abb. 6.2 soll die Hauptin-
duktivitdt maximiert werden. Dem stehen jedoch zwei Limitierungen fiir die maxi-
male Hauptinduktivitat gegeniiber. Das weiche Einschalten (ZVS) aller Schalter im
gesamten Betriebsbereich kann nur fiir Ly, < Ly may zvs erreicht werden. Die weich-
schaltende Grenze Ly, may zvs fiir die Hauptinduktivitit kann dabei aus dem Betriebs-
bereich direkt analytisch abgeleitet werden und betréagt Ll”l,maX,ZVS =0,29puH [52].
Die zweite Limitierung Ly, max Offset €rgibt sich aufgrund parasitarer Verzégerungen
in der Ansteuerung der sekundérseitigen Schalter (vgl. Kapitel 5). Diese erzeugen
DC-Bias-Strome im Transformator, die insbesondere in Hochstromanwendungen zu
erhohten Transformatorkernverlusten und zur Sittigung des Transformatorkerns
fithren kénnen. Auf der Grundlage des experimentellen DAB-Wandler-Aufbaus aus
Kapitel 8 wird hierfiir eine maximale sekundérseitig bezogene Hauptinduktivitat von
LL,max,Offset = 0,60 pH abgeschatzt, die die zusatzlichen Kernverluste stark begrenzt
und eine Sattigung verhindert (Berechnung in Anhang A.8). Die begrenzte Hauptin-

duktivitét limitiert diese Effekte unabhéngig von der gew#hlten Ansteuerung.

Der primirseitige Transformatorstrom wird durch eine Erhéhung der Hauptin-
duktivitdt jenseits der weichschaltenden Grenze Ly, yay zys nicht mehr wesentlich
verringert. Die primérseitigen Schalter erfordern einen minimalen Abschaltstrom von
2 A, um vollstidndig weiches Einschalten (ZVS) zu erreichen, so dass sich eine untere
Grenze fiir den Blindstrom ergibt. Fiir den sekundérseitigen Transformatorstrom wird
hingegen zwischen der ZVS- und der Offset-Grenze eine Reduktion um 5,6 % erreicht.
Um diese Stromreduktion zu erreichen, muss fiir die sekundérseitigen Schalter hartes
Einschalten erlaubt werden. Durch die geringe sekundéirseitige Eingangsspannung
von maximal 15V fithrt das harte Schalten hier nur zu einer sehr geringen Schalt-
verlusterhhung. In Kapitel 7 wird dartiber hinaus gezeigt, dass die Regelbarkeit

des Wandlers auch im teilweise hartschaltenden Betrieb gewahrleistet werden kann.
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6 Asymmetrische Transformatorauslegung zur Bauraum- und Kostenoptimierung

Dabher soll in dieser Arbeit, analog zu den beiden in Kapitel 2 vorgestellten DAB-
Bordnetzwandlern, hartes Einschalten der sekundirseitigen Schalter erlaubt werden,
so dass die ZVS-Limitierung der Hauptinduktivitit entfallen kann. Die zusatzlichen
Kernverluste durch DC-Bias-Stréme miissen jedoch unbedingt begrenzt werden. Fiir

die weitere Auslegung wird entsprechend eine sekundarseitig bezogene Hauptinduk-

’

I max.Offset beriicksichtigt.

tivitit von L]'1 =L

6.2 ldentifikation der auslegungsrelevanten Betriebspunkte

Eine Minimierung der Transformatorstrome, wie in der klassischen DAB-Wandler-
auslegung, vernachlassigt die hohen Schaltverluste der Hochstromschaltzelle und ist
daher zur Optimierung des DAB-Bordnetzwandlers nicht geeignet. In der Auslegung
der bisherigen DAB-Bordnetzwandler wurde daher eine fiir den Betriebsbereich
gemittelte Effizienz bestimmt, welche die verschiedenen Verlustkomponenten ein-
ander gegentiberstellt [17], [18]. Wahrend dieser Ansatz die beste Wandlereffizienz
im Betrieb ermdoglicht, weist er auch zwei Nachteile auf. Einerseits wird fir die
Auslegung ein vollstiandig parametrisches Verlustmodell des DAB-Wandlers benotigt,
das durch seine Komplexitit fehleranfillig ist und Einblicke in einfache Auslegungs-
abwigungen erschwert. Andererseits werden der Bauraum und die Kosten, welche in

der industriellen Serienfertigung vorrangige Auslegungsziele sind, vernachléssigt.

Entscheidend fiir die Dimensionierung der Bauteile ist nicht eine mittlere, sondern
die maximale Bauteilbelastung, die im zulassigen Betriebsbereich auftreten kann.
Die Kosten und der Bauraum des Wandlers werden durch diese maximale Belastung
bestimmt. Das Auslegungsziel in dieser Arbeit ist daher die Reduktion der maximalen
Bauteilbelastungen. In diesem Abschnitt werden dafiir zunachst die Bauteilbelastun-
gen im Betriebsbereich verglichen und die auslegungsrelevanten Betriebspunkte mit
den hochsten Belastungen identifiziert. Als Beispiel wird fiir diesen Vergleich die
symmetrische Wandlerauslegung aus Tab. 6.2 analysiert. Der Wandler wird weiterhin
in jedem Betriebspunkt mit einer optimierten 3-Level-Modulation angesteuert. In
Abb. 6.3 sind die primir- und sekundirseitigen Transformator- und Schaltstrome
im gesamten Betriebsbereich fir den maximalen sekundirseitigen Eingangsstrom
von |I;pc| = 100 A dargestellt. Fiir den primér- und sekundarseitigen Transforma-
torstrom in Abb. 6.3(a) und Abb. 6.3(c) zeigen sich zwei lokale Maxima an den Eck-
punkten des Betriebsbereichs bei Uy pc = 250V, Uspc = 15V sowie Uppc = 450V,
Uspc = 10V. Abhingig von der Transformatorauslegung kann sich das globale
Maximum an beiden Eckpunkten einstellen. Fiir die Schaltstrome ergibt sich jeweils

nur ein Maximum. Der maximale primarseitige Schaltstrom in Abb. 6.3(b) ergibt
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6.2 Identifikation der auslegungsrelevanten Betriebspunkte

Ip Tschaltp
p.DC,max i) ]p,DC,max

Is Tschalt,s
Is,DC,max UREREES Is,DC,max

(c) )

Abb. 6.3: Einfluss der Eingangsspannungen Up, pc und Us pc auf die normierten
Transformatorstrome fiir |[Ispc| = Ispcmax (a) primérseitiger Effektivwert
(b) primérseitiger Schaltstrom (c) sekundarseitiger Effektivwert (d) sekun-
darseitiger Schaltstrom
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6 Asymmetrische Transformatorauslegung zur Bauraum- und Kostenoptimierung

sich fiir Uppc =450V, Uspc = 10V, wihrend der sekundirseitige Schaltstrom in
Abb. 6.3(d) fiir Uppc = 250V, Uspc = 15V maximal wird. Der maximale sekundér-
seitige Abschaltstrom tbertrifft dabei mit 290 A die 191 A des Nennbetriebs deutlich.
Die hochsten Bauteilbelastungen ergeben sich durchgiangig an den Eckpunkten des
Betriebsbereichs. Fiir die Optimierung von Kosten und Bauraum gentigt es daher, das

Wandlerverhalten in den Eckpunkten zu optimieren.

6.3 Schaltstromreduktion durch asymmetrisches

Windungszahlverhaltnis

Die zentrale Herausforderung bei der Realisierung eines kompakten DAB-Bordnetz-
wandlers stellt die sekundérseitige Hochstromschaltzelle dar. Insbesondere der hohe
Abschaltstrom, der sich in der symmetrischen Auslegung im vorherigen Abschnitt
gezeigt hat, fithrt zu hohen Verlusten. Eine Méoglichkeit zur Reduktion der sekun-
darseitigen Schaltstrome stellt die Wahl eines asymmetrischen Windungszahlver-
héltnisses mit verringerter priméarseitiger Windungszahl dar [17], [111]. In diesem
Abschnitt sollen nun die maximalen Bauteilbelastungen in Abhangigkeit von dem

Windungszahlverhéltnis n und der Streuinduktivitit L, untersucht werden.

Die maximalen priméar- und sekundérseitigen Transformator- und Schaltstrome wer-
den in Abb. 6.4 gezeigt. Die Windungszahl n wurde dafiir von 10 bis 30 variiert und
die normierte Streuinduktivitit L), fs von 4mV/A bis 20 mV/A. Die Streuinduktivitit
wurde aus Griinden der Lesbarkeit sekundirseitig bezogen und zusatzlich mit der
Periodendauer normiert, um eine Unabhangigkeit von der gewahlten Schaltfrequenz
zu erreichen. Kombinationen von Windungszahlverhaltnis und Streuinduktivitat, fir
die keine Werte dargestellt sind, kénnen nicht den gesamten Betriebsbereich des
Bordnetzwandlers abdecken. Fir alle Transformator- und Schaltstrome ergibt sich
ein Anstieg bei sehr kleiner Wahl der Streuinduktivitit, da die Stromsteilheit im
Transformator nicht mehr ausreichend begrenzt wird. Dariiber hinaus weisen die

Strome ein sehr unterschiedliches Verhalten auf.

Zuniéchst soll der maximale sekundirseitige Schaltstrom in Abb. 6.4(d) betrachtet
werden. Der maximale Schaltstrom wird mit fallendem Windungszahlverhaltnis stark
reduziert. Bei sehr grofler Streuinduktivitat ist ein leichter Anstieg zu beobachten.
In Bezug auf den sekundirseitigen Schaltstrom sollte daher ein Design mit niedri-
gem Windungszahlverhaltnis und mittlerer bis niedriger Streuinduktivitat gewahlt
werden. Der sekundirseitige Transformatorstrom, der die Leitverluste der sekun-

darseitigen Hochstromschaltzelle bestimmt, wird hingegen insbesondere im Bereich

98



6.3 Schaltstromreduktion durch asymmetrisches Windungszahlverhaltnis
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Abb. 6.4: Einfluss des Windungszahlverhiltnisses n und der Streuinduktivitat
Ls auf die jeweils maximalen, normierten Transformatorstréme im Be-
triebsbereich (a) primérseitiger Effektivwert (b) primérseitiger Schaltstrom
(c) sekundarseitiger Effektivwert (d) sekundarseitiger Schaltstrom
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Tab. 6.3: Durchlasswiderstand des primér- und sekundarseitigen MOSFET

‘ ‘ Usr ‘ RDS,on,typ. RDS,0n,150
IPT60R080G7 600V 69 mQ 172 mQ
IPLU300N0454-1R1 40V 0,83 mQ2 1,29 mQ

hoher Streuinduktivitat reduziert (vgl. Abb. 6.4(c)). Bezogen auf die Gesamtverluste
der Hochstromschaltzelle muss hier ein Minimum beider Verlustkomponenten im
Bereich niedriger Windungszahl und mittlerer bis hoher Streuinduktivitat gesucht

werden.

Analog zum sekundarseitigen Transformatorstrom fallen auch der maximale primér-
seitige Transformator- und Schaltstrom in Abb. 6.4(a) und Abb. 6.4(b) mit steigen-
der Streuinduktivitat. Allerdings wird dieser Effekt von einem starken Anstieg bei
fallendem Windungszahlverhaltnis tiberlagert. Der Transformator setzt den sekun-
dérseitigen Strom nur noch mit geringerem Ubertragungsfaktor herab. Das fiir die
Sekundarseite vorteilhafte niedrige Windungszahlverhaltnis ist hier stark nachteilig.
Dieser Effekt betrifft ausschliellich die primérseitigen Schalter, da der Transformator
durch die geringere primérseitige Windungszahl trotz hoheren Stroms eine dhnliche

Belastung erfahrt.

6.4 Verlustlimitierung der Hochstromschaltzelle

Die sekundérseitigen Hochstromschaltzellen wurden in den beiden in Kapitel 2 vor-
gestellten DAB-Bordnetzwandlern trotz asymmetrischer Windungszahlverhéaltnisse
aufwendig mit einer hohen Zahl paralleler Transistoren realisiert [17], [18]. Die
Hochstromschaltzellen sollen nun entlastet werden, damit sie in einem einfachen
Aufbau ohne Parallelschaltung realisiert werden konnen. Durch die Wahl eines
geeigneten Windungszahlverhiltnisses n und einer geeigneten Streuinduktivitat L
sollen die Leitverluste und insbesondere die Schaltverluste der Hochstromschaltzelle
reduziert werden. Im Gegensatz zu den prinzipiellen Betrachtungen aus den vorheri-
gen Abschnitten wird fiir diesen Ansatz ein genaues Verlustmodell der Schaltzelle
benétigt. Zur Vereinfachung des sekundérseitigen Schaltzellenaufbaus wird dieser
Prozess beispielhaft fiir eine Schaltzelle aus Kapitel 4 demonstriert, welche auch im
Wandleraufbau in Kapitel 8 verwendet wird. Fiir eine Gesamtoptimierung des Wand-

lers miissen weitere Transistoren mit ihren Verlustmodellen einbezogen werden.
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Abb. 6.5: Einfluss des Windungszahlverhaltnisses n und der Streuinduktivitét L
auf die Transistorverluste (a) primérseitiger Transistorverlust (b) primarsei-
tiges Verhéltnis zwischen Schalt- und Transistorverlust (c) sekundarseitiger
Transistorverlust (d) sekundirseitiges Verhaltnis zwischen Schalt- und
Transistorverlust
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Tab. 6.4: Entwarmung der sekundérseitigen MOSFET

Parameter ‘ ‘ Wert
Maximale Kithlwassertemperatur Tiuehl,max 65°C
Sperrschichttemperatur (Auslegung) Tj,max 150°C

Thermischer Widerstand von Sperr-

schicht zu Kithlwasser Rijceft S8KW

Maximal zuldssige Verlustleistung PFETsS|max H 22,4W

Zunichst werden die Verluste des primér- und des sekundirseitigen Transistors
in Abhingigkeit von den Transformatorparametern ermittelt. Basierend auf den
Schaltenergien aus Kapitel 4 und der Spezifikation des Durchlasswiderstands aus
Tab. 6.3 wird ein Verlustmodell fiir den primér- und den sekundérseitigen Transistor
entwickelt, das die Schalt- und Leitverluste in Abhéngigkeit von Transformator-
und Schaltstrom ermittelt [87], [91]. Sowohl fir den primér- als auch fir den
sekundérseitigen Transistor wurde dafiir eine Sperrschichtbetriebstemperatur von
150 °C angenommen. Der resultierende maximale priméar- und sekundirseitige Tran-
sistorverlust wird in Abb. 6.5(a) und Abb. 6.5(c) in Abhéingigkeit von dem Win-
dungszahlverhéltnis und der Streuinduktivitat gezeigt. Der kleinste maximale se-
kundirseitige Gesamtverlust ergibt sich bei geringem Windungszahlverhéltnis und
grofler Streuinduktivitat, wahrend die Primérseite insbesondere von einem hohem
Windungszahlverhiltnis profitiert. In Abb. 6.4(b) und Abb. 6.4(d) wird der Anteil des
Schaltverlusts an dem Gesamtverlust des priméar- und sekundérseitigen Transistors
gezeigt. Trotz weichen Einschaltens (ZVS) und eines optimierten Schaltzellendesigns
erreicht der sekundérseitige Schaltverlust fiir hohe Windungszahlverhaltnisse einen

Anteil von etwa 50 %.

Der maximale sekundirseitige Transistorverlust, der ohne Parallelschaltung von
Transistoren akzeptiert werden kann, ergibt sich aus der maximalen Sperrschicht-
temperatur und dem Kiihlpfad des Transistors. Beispielhaft wird der Wandleraufbau
aus Kapitel 8 betrachtet, dessen thermische Eigenschaften fir die sekundérseitigen
Transistoren in Tab. 6.4 zusammengefasst sind. Bei gleichméfliger Belastung der
sekundarseitigen Transistoren ergibt sich die maximale, zuléssige Verlustleistung zu:

PEETs| oy = Tj’maxR_ et max =224W (6.2)

th,jk,eff

Die zuldssigen Kombinationen der Transformatorparameter, die einen maximalen

sekundérseitigen Transistorverlust von weniger als 22,4 W ergeben, sind in Abb. 6.5
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eingefirbt. Fur die Entlastung der sekundérseitigen Schaltzelle muss das Windungs-
zahlverhaltnis mit n < 16 stark asymmetrisch gewéhlt werden. Im zulassigen Bereich
ergibt sich fur die Primérseite eine deutlich stirkere Abhangigkeit der Transistor-
verlustleistung vom Windungszahlverhiltnis als fiir die Sekundérseite. Zur Optimie-
rung des Gesamtwandlers sollte daher ein moglichst hohes Windungszahlverhéltnis
gewahlt werden. Zusétzlich sollte fiir eine Reduktion der Transformatorstrome eine
hohe Streuinduktivitit gewahlt werden. Fiir den Wandleraufbau in Kapitel 8 werden
daher mit L}, ; fs = 12mV/A und n = 16 Designparameter an den Grenzen des zulas-

sigen Bereichs gewéhlt.

Zusammenfassung

Die Bauraum- und Kosteneffizienz von DAB-Bordnetzwandlern héngt stark von den
sekundérseitigen Hochstromschaltzellen ab. Bei der Auslegung der Transformatorpa-
rameter wird daher eine Entlastung der Hochstromschaltzellen angestrebt. Durch ein
asymmetrisches, niedriges Windungszahlverhéltnis und eine hohe Streuinduktivitit
konnen die Schalt- und Leitverluste der Hochstromschaltzellen reduziert werden.
Zusitzlich werden die Hochstromschaltzellen durch eine Erhéhung der Hauptin-
duktivitat entlastet. Dafiir muss in einigen Betriebsbereichen sekundérseitig hartes
Einschalten zugelassen werden. Unter diesen Bedingungen wird fiir eine beispielhafte
Schaltzelle eine Auslegung abgeleitet, die auf eine Parallelschaltung von Schaltern

verzichten kann.
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7 Regelbarkeit in Ubergangsbereichen
(Totzeiteffekte)

Der Bordnetzwandler versorgt im Fahrzeug das 12-V-Bordnetz. Zur Stabilisierung der
Bordnetzspannung muss die Leistung des Wandlers entsprechend dem momentanen
Lastbedarf geregelt werden. Die Regelung soll eine hohe Genauigkeit aufweisen und
dynamisch auf Lastwechsel reagieren. Aufgrund einer Vielzahl von Bordnetzlasten
konnen sich nahezu beliebige statische und dynamische Arbeitspunkte einstellen.
Daher muss das Regelverhalten im gesamten Betriebsbereich optimiert werden. Fiir
verschiedene DAB-Wandler wurden auf der Basis von prizisen Wandlermodellen
bereits performante Regelungen entwickelt [56], [112], [113]. Die Stromkennlinie des
Wandlers wurde dazu analytisch oder auf der Basis von Lookup-Tabellen linearisiert.
Das Verhalten des linearisierten DAB-Wandlers konnte daraufhin mit klassischen

Regelungsverfahren optimiert werden.

Der in dieser Arbeit entwickelte DAB-Bordnetzwandler wird teilweise hartschal-
tend betrieben (vgl. Kapitel 6). Das unterscheidet den Wandler von klassischen
DAB-Wandlern, deren Schalter in jedem Betriebspunkt weich eingeschaltet (ZVS)
werden. An den Ubergéngen zwischen weichem und hartem Schalten kénnen sich
durch Totzeiteffekte Abweichungen zum idealisierten Wandlermodell ergeben, die
das Regelverhalten beeintrachtigen. In diesem Kapitel soll daher die Regelbarkeit
des Wandlers unter Beriicksichtigung von Totzeiteffekten untersucht werden. In
Abb. 7.1 sind der Transformatorstrom und die Transformatorspannung fiir einen
Wechsel vom weichschaltenden in den hartschaltenden Betrieb gezeigt. Im weich-
schaltenden Betrieb ladt der positive Transformatorstrom die Kapazitdten der Schalter
bereits zu Beginn der Totzeit um. Im hartschaltenden Betrieb werden die Kapazitaten
der Schalter erst zum Ende der Totzeit durch das harte Einschalten der Schalter
umgeladen. Dadurch ergibt sich in der Transformatorspannung eine unerwiinschte
Verschiebung zwischen dem weichschaltenden und dem hartschaltenden Betrieb, die

die Leistungsiibertragung des Wandlers beeinflusst.
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Abb. 7.1: Schaltzeitpunkt in Abhédngigkeit vom Schaltstrom (a) sekundérseitige
Vollbriicke (b) idealisierte Strom- und Spannungsverldufe
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Abb. 7.2: Stromkennlinie des DAB-Wandlers bei 2-Level-Modulation im idealen,
vollstindig weichschaltenden Betrieb und teilweise hartschaltenden Betrieb
mit Totzeiteffekt (nUs,DC/UpJ)C = 0,867, aref/ﬂ =1, ﬁref/ﬂ = l)

Abbildung 7.2 zeigt die Stromkennlinie des DAB-Wandlers bei einer 2-Level-Mo-
dulation (SPS) in Abhingigkeit von der Stellgrofle J,.r. Die Stellgrofie des DAB-
Wandlers ¢ stellt die Verschiebung zwischen primérseitiger und sekundarseitiger
Transformatorspannung ein. (vgl. Abb. 2.7). Wenn der Wandler weichschaltend be-
trieben wird, folgt er der idealen Kennlinie. Beim Ubergang in den hartschaltenden
Betrieb ergibt sich durch die unerwiinschte Spannungsverschiebung jedoch eine
Stagnation in der Stromkennlinie. Die Stellgrofie 8¢ hat hier keinen Einfluss auf
die Leistungsiibertragung. Die Stagnation in der Stromkennlinie fithrt zu einem

unerwiinschten Regelverhalten des Wandlers. Abhéngig von der Reglerauslegung
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konnen sich im Stagnationsbereich eine hohere stationire Regelabweichung, ein

verzogertes Einschwingen oder Oszillationen des Eingangsstroms ergeben.

Das Kapitel ist in zwei Abschnitte gegliedert, in denen die Regelbarkeit des DAB-
Bordnetzwandlers unter Beriicksichtigung von Totzeiteffekten analysiert und op-
timiert werden soll. In Abschnitt 7.1 werden zunichst die Uberginge zwischen
hart- und weichschaltendem Betrieb fiir eine 3-Level-Modulation analysiert. Durch
Kompensationseffekte kénnen sich auch fiir diese Modulation Stagnationsbereiche
ergeben. In Abschnitt 7.2 wird daher eine neuartige Ansteuerstrategie vorgestellt, die

den Einfluss der Stagnation auf das Regelverhalten reduziert.

7.1 ldentifikation von Betriebsbereichen mit
Stagnationseffekt

Bei der 2-Level-Modulation zeigt der Ubergangsbereich zwischen hartschaltendem
und weichschaltendem Betrieb stagnierendes Verhalten, unabhéngig von den Ein-
gangsspannungen Uppc und Uspc oder der Stellgrofie 8¢ [59], [114], [115]. Die
Totzeit wird in diesem Betrieb von beiden sekundérseitigen Halbbriicken gleichzeitig
durchlaufen. Dadurch stellt sich der Schaltzeitpunkt fiir beide Halbbriicken para-
sitdr ein und der Eingangsstrom stagniert. Bei der 3-Level-Modulation werden die
Schaltzeitpunkte hingegen zeitlich voneinander getrennt, so dass der Wechsel vom
hartschaltenden in den weichschaltenden Betrieb fiir die beiden sekundarseitigen
Halbbriicken nacheinander erfolgt. Es stellt sich nur der Schaltzeitpunkt jeweils
einer Halbbriicke parasitér ein, wiahrend der Schaltzeitpunkt der anderen Halbbriicke
kontrolliert verschoben wird. In diesem Abschnitt wird die Riickwirkung der 3-Level-
Modulation auf das Verhalten in den Ubergangsbereichen analysiert. Im Unterschied
zur 2-Level-Modulation wird das Verhalten mafigeblich von den Eingangsspannun-
gen Uppc und Uspc sowie dem Schaltzeitpunkt der jeweiligen Halbbriicke im
Ubergangsbereich beeinflusst. Auf Grundlage der Analyse sollen insbesondere die
Betriebsbereiche identifiziert werden, fiir die eine Stagnation der Stromkennlinie trotz

Ansteuerung mittels 3-Level-Modulation nicht vermieden werden kann.

Zur Veranschaulichung der resultierenden Totzeiteffekte soll zunichst eine Schal-
tungssimulation ausgewertet werden. Der DAB-Wandler wurde dazu in ,,PLECS®
nachgebildet und fir die Auswertung in die ,MATLAB Simulink“-Umgebung einge-
bunden. Die Struktur des Simulationsmodells wird in Anhang A.9 gezeigt. In Abb. 7.3
ist fiir ein Eingangsspannungsverhéltnis von n-Uspc/U,pc = 0,867 eine beispielhaf-
te Stromkennlinie des DAB-Wandlers fiir eine 3-Level-Modulation abgebildet. Die
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Abb. 7.3: Stromkennlinie und effektiv resultierende Ansteuerparameter des
DAB-Wandlers bei 3-Level-Modulation (nUspc/U,pe = 0,867, et/ =1,
ﬁref/ﬂ' = 0,75)
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7.1 Identifikation von Betriebsbereichen mit Stagnationseffekt

sekundarseitige Pulsbreite f wurde dafiir auf Bret/z = 0,75 reduziert. Die Primérseite
wird im gesamten Betriebsbereich weichschaltend betrieben, so dass primérseitig kein
Totzeiteffekt zu erwarten ist. Die primérseitige Pulsbreite ¢ wurde daher zunichst
vereinfachend bei arf/7 = 1 belassen. In der Stromkennlinie ergeben sich durch die
Reduktion des Ansteuerparameters f§ zwei Ubergangsbereiche, in denen jeweils ein
Totzeiteffekt sichtbar ist. Fiir ret/7 < 0 werden beide sekundarseitigen Halbbriicken
(HB3, HB4) hartschaltend betrieben. Mit steigender Stellgrofie S, erfolgt zunéchst
der Ubergang der Halbbriicke 3 in den weichschaltenden Betrieb. Mit einigem Ab-
stand wechselt auch die Halbbriicke 4 vom hartschaltenden in den weichschaltenden
Betrieb. Fiir beide Ubergangsbereiche ergibt sich in der Stromkennlinie jeweils eine

reduzierte Steigung der Eingangsstromkennlinie.

Abbildung 7.3 zeigt dartiber hinaus auch die effektiv resultierenden Ansteuerparame-
ter , f und § unter Beriicksichtigung der parasitdren Schaltzeitpunktverschiebungen.
Im 3-Level-Betrieb miissen zusétzlich zur Stellgréfie § auch die primér- und sekun-
darseitigen Pulsbreiten « und f betrachtet werden. Die Ansteuerparameter konnen
direkt aus den simulativen, effektiven Schaltzeitpunkten der Halbbriicken HB1 bis
HB4 bestimmt werden (vgl. Abb. 2.7):

@ = PHB2 — PHB1 (7.1)

B = ¢HB4 — 0HB3 (7.2)

5= ¢HB3 + PHB4 — YHB1 — PHB2

2 (7.3)

Die beiden primérseitigen Halbbriicken HB1 und HB2 werden durchgehend weich-
schaltend betrieben, so dass die primérseitige Pulsbreite o im gesamten Bereich
dem Referenzwert folgt. Durch die parasitdre Verzogerung der Schaltvorgéinge der
beiden sekundirseitigen Halbbriicken HB3 und HB4 im hartschaltenden Betrieb
werden die sekundirseitige Pulsbreite  und die Stellgrofle § jedoch verandert. Die
Auswertung der simulativen Schaltzeitpunkte in Abb. 7.3 zeigt eine Erhdhung von f
im Bereich 0 < dref/7 < 0,29. In diesem Bereich wird ausschliellich die Halbbriicke
HB4 hartschaltend betrieben, so dass sich eine parasitire Verschiebung zwischen
den beiden sekundarseitigen Schaltvorgéngen ergibt. Im Bereich dr/z < 0 gleichen
sich die parasitiren Verzégerungen der beiden Halbbriicken fiir die sekundérseitige

Pulsbreite f§ aus, da beide Halbbriicken hartschaltend betrieben werden.

Fiir die Stellgrofie § ergibt sich hingegen im Bereich 6ret/n < 0 die grofite Abweichung.
Die parasitaren Schaltverzégerungen der Halbbriicken HB3 und HB4 tragen beide zur

Verschiebung der Sekundirseite gegeniiber der Primirseite bei. Nach dem Ubergang
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Abb. 7.4: Schaltzeitpunkte der Halbbriicke HB4 mit unterschiedlichem Totzeitef-
fekt (Bereich I: up > 0, Bereich II: u, = 0, Bereich III: up, < 0)

der Halbbriicke HB3 in den weichschaltenden Betrieb fiir 0,03 < Srer/7 < 0,29 wird
die Abweichung der Stellgréfie 6 reduziert, da ausschliellich die parasitare Schaltver-
z6gerung der Halbbriicke HB4 verbleibt. Fiir éref/7 > 0,29 wird auch die Halbbriicke
HB4 und damit alle vier priméar- und sekundarseitigen Halbbriicken weichschaltend
betrieben. Somit ergeben sich niherungsweise ideale Schaltzeitpunkte und die drei

Ansteuerparameter «, f und § folgen ihrem jeweiligen Referenzwert.

Die Stromkennlinie in Abb. 7.3 zeigt in den Ubergingen der Halbbriicke HB3 und HB4
deutlich unterschiedliches Verhalten. Die Steigung der Stromkennlinie in den Uber-
gangsbereichen ergibt sich dabei direkt aus dem Ubergangsverhalten der Stellgrofie 6.
Die Halbbriicke HB3 wechselt in einem kleinen §,.¢-Bereich vom hartschaltenden in
den weichschaltenden Bereich (0 < dret/7 < 0,02). Daher wird die Steigung der Strom-
kennlinie im Ubergang stark reduziert. Der Ubergang der Halbbriicke HB4 erstreckt
sich hingegen iber einen grofleren Bereich (0,22 < ret/7 < 0,29). Die Steigung der
Stromkennlinie wird im Ubergang deutlich weniger verringert. Fiir die Regelung des
Wandlers ist ein sanftes Ubergangsverhalten wie bei der Halbbriicke HB4 vorteilhaft,
da sich nur eine geringe Abweichung gegeniiber dem idealen, linearisierten Modell

der Regelstrecke ergibt.
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Die Unterschiede in den Totzeiteffekten der beiden Halbbriicken in Abb. 7.3 ergeben
sich aus den verschiedenen Schaltzeitpunkten der Halbbriicken im Ubergang. Fiir die
sekundérseitigen Halbbriicken kénnen drei Bereiche mit unterschiedlichem Totzeit-
effekt identifiziert werden. Diese sind in Abb. 7.4 beispielhaft fiir einen Schaltvorgang
der Halbbriicke HB4 dargestellt. Die drei Bereiche unterscheiden sich dabei jeweils
durch die primérseitig anliegende Transformatorspannung u;,. Im Folgenden soll
exemplarisch das Ubergangsverhalten der Halbbriicke HB4 fiir alle drei Bereiche
analysiert werden. Fiir die Halbbriicke HB3 wird dafiir ein eindeutig hart- bzw.
weichschaltender Betrieb mit definiertem Schaltzeitpunkt angenommen. Unter diesen
Annahmen wirkt eine Anderung des Ansteuerparameters 8. direkt auf den Schalt-
zeitpunkt der Halbbriicke HB3:

Agups (Afsref) = A(slref (7.4)

Der Schaltzeitpunkt von Halbbriicke HB4 befindet sich hingegen im Ubergangs-
bereich zwischen hart- und weichschaltendem Betrieb (Totzeit). Die Anderung des
Ansteuerparameters hat keinen Einfluss auf den effektiven Schaltzeitpunkt, solange
keine der Totzeitgrenzen tiber den Stromnulldurchgang hinaus verschoben wird. Der
Schaltzeitpunkt ergibt sich parasitir aus dem Stromnulldurchgang des sekundarseiti-

gen Transformatorstroms is (vgl. Abb. 7.1).

is((’JSlL = ¢HB4) =0 ,fir 5ref (7~5)
is(wst = ¢HB4 + A@upa) =0 , fiir Sper + Adyer (7.6)

Die Anderung des sekundérseitigen Stroms is durch eine Verschiebung des Schaltzeit-
punktes von Halbbriicke HB3 muss daher durch eine Schaltzeitpunktverschiebung der
Halbbriicke HB4 kompensiert werden:

Ais(Apup3) + Ais(Apyps) = 0 (7.7)

Zur Bestimmung der effektiven Anderung der Verschiebung § mittels Gleichung (7.3)
fiir das Wandleriibertragungsverhalten werden die Schaltzeitpunktverschiebungen

beider sekundérseitiger Halbbriicken benotigt:

_ Agnps + Apnpg
2

AS (7.8)

Im Folgenden soll daher die parasitiare Schaltzeitpunktverschiebung A¢p4 der Halb-
briicke HB4 auf Basis von Gleichung (7.7) fiir eine Anderung des Ansteuerpa-

rameters Ad..r bestimmt werden. Vereinfachend wird in dieser Betrachtung ein
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symmetrisches, verlustfreies Ersatzschaltbild fiir den Transformator angenommen
(Lop =Ly =Lof2, Rop = R, s = 0, vgl. Abb. 2.9). Alle Groflen werden primérseitig
bezogen. Daraus ergibt sich die sekundirseitige Stromsteilheit in Abhéngigkeit von

den Transformatorspannungen up, und us zu:

dij(r)  ALn(ug(t) —up(t)) + 2Loug(t)
dt Lo(4L, +Lo)

(7.9)

Fiir die Stroménderung durch eine Verschiebung des Schaltzeitpunkts von Halbbriicke

HB3 folgt:
4Ly, + 2L

—_— 7.10
osLg(4ly + Lg) ( )

Aig(Appp3) = —Apup3nUspc

Die Stromanderungsrichtung wird dabei von der betrachteten Halbperiode bestimmt.
Hier wurde die positive Halbperiode der sekundarseitigen Transformatorspannung
gewahlt. Fur eine Verschiebung des Schaltzeitpunkts von Halbbriicke HB4 muss die
momentane, primérseitige Transformatorspannung up beriicksichtigt werden. Fiir die
drei Bereiche aus Abb. 7.4 (Bereich I: up >0, Bereich II: up =0, Bereich III: up < 0)
ergibt sich die Stroménderung zu:

Uppe
nUspc
wsLo(4lp + Lo)

4Ly, (1—2 )+2L0

Aig(Aprp4) = AprpanUspe ,BereichI  (7.11)
4Ly, + 2L

T —— , Bereich I (7.12)
wsLo(4Ly + L)

Aig(Aprps) = ApuanUspe

Up,nc
nUspe

wsLa(‘th +Ls)

4Ly, (1+2 )+2L5

Aig(AprBs) = AprpanUspe ,Bereich Il (7.13)
Durch Einsetzen von Gleichung (7.10) bis (7.13) in die Kompensationsbedingung aus
Gleichung (7.7) wird die Schaltzeitpunktverschiebung A¢pp4 in Abhingigkeit von der

Anderung des Ansteuerparameters AS ¢ fiir die drei Bereiche bestimmt:

2Ly +L
ApuB4(Adref) = Adref h 0 DZ , Bereich I (7.14)
2Ly (1 -2 nlﬁ;m ) +Ls
AprBa (A ef) = Adref , Bereich II (7.15)
2Ly +L
ApuBa(ASef) = Adyer b - , Bereich III (7.16)
2Ly, (1 + an};’-Dc) +Ls

Im Bereich II verschiebt sich der parasitire Schaltzeitpunkt ¢4 auch innerhalb der

Totzeit ideal mit der Anderung des Ansteuerparameters Ad ¢ mit. Ein Totzeiteffekt
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7.1 Identifikation von Betriebsbereichen mit Stagnationseffekt

ist dadurch im Bereich II nicht beobachtbar. Fiir die Bereiche I und III ist das
Verhalten abhéngig vom Verhéltnis der Eingangsspannungen Up pc und Us pc sowie
den Transformatorparametern Ly, und L. Durch Einsetzen der Schaltzeitpunktver-
schiebungen A¢yps aus Gleichung (7.4) und Aggpg aus Gleichung (7.14) bis (7.16)
in Gleichung (7.8) kann das Verhéltnis zwischen effektiver Verinderung A und ge-
stellter Verinderung Ad,.r des Ansteuerparameters ermittelt werden. Ein reduzierter
Verstarkungsfaktor beschreibt die Steigungsreduktion der Stromkennlinie innerhalb
der Totzeit.

AS 1 2L, +L
rs=as— =3t hU g , Bereich I (7.17)
,DC
ref 4Ly (1 ~ 250 00 ) +2Lg
AS
rs=——=1 , Bereich II (7.18)
A(Sref
AS 1 2L, +L
rs= s = hU g , Bereich III (7.19)
,DC
ref 4Ly (1 +2 nim) +2Ls

Die Gleichung (7.17) fir den Bereich I ist dabei nur fiir ein Eingangsspannungsver-
héltnis von Uppc/(nUspc) > 1 giiltig. Fiir kleinere primarseitige Eingangsspannungen
stellt sich innerhalb der Totzeit am Schaltknoten ein weiterer parasitirer Spannungs-
zustand ein, der gesondert beschrieben werden muss. Fiir die asymmetrische Wahl des
Windungszahlverhéltnisses im finalen DAB-Wandler (vgl. Kapitel 8) ist der Bereich
Uppc/(nUspc) < 11im Betrieb allerdings nicht relevant, so dass er hier nicht weiter un-
tersucht werden soll. Es sei jedoch angemerkt, dass der parasitare Spannungszustand

in diesem Bereich einen stabilisierenden Effekt auf die Regelbarkeit des Wandlers hat.

In Bezug auf die Regelbarkeit stellt der symmetrische Betrieb mit Uppc/(nUspc) = 1
den kritischen Fall dar. Zur Veranschaulichung wird der Faktor rs in diesem Betriebs-

punkt beispielhaft fiir einen Transformator mit sehr hoher Kopplung (L, >> L)

ausgewertet:
rs(Uppc/(nUspe) = 1) = 0 , Bereich I (7.20)
rs(Uppc/(nUspe) = 1) = 1 , Bereich II (7.21)
2 .
rs(Uppc/(nUspe) = 1) = 3 , Bereich III (7.22)

Im Bereich I kompensieren sich die Schaltzeitpunktverschiebungen der beiden
Halbbriicken bei symmetrischen Eingangsspannungen nidherungsweise. Trotz 3-

Level-Modulation resultiert fiir den Ubergang zwischen hart- und weichschaltendem
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Abb. 7.5: Verhiltnis zwischen effektiver Veranderung AS und gestellter
Veranderung Ad,.r des Ansteuerparameters fir Totzeitiiberginge im Be-
reich I (up > 0)

Bereich der Halbbriicke eine Stagnation in der Stromkennlinie analog zur 2-Level-
Modulation in Abb. 7.2. Die Reglerperformance ist im Ubergangsbereich durch
den Totzeiteffekt stark eingeschrinkt. Im Bereich III hat der Totzeiteffekt einen
deutlich geringeren Einfluss auf den Verstirkungsfaktor rs und damit auf das
Ubertragungsverhalten des Wandlers. Trotz der leichten Reduktion der idealen
Wandlerverstarkung konnen hier bei robuster Auslegung typischerweise Regler mit
geringen Einschrankungen in der Performance realisiert werden. Im Bereich II folgt
die effektive Ansteuergrofie dem Sollwert ideal, so dass fiir die Regelbarkeit keine

Einschriankungen vorliegen.

Fiir den kritischen Bereich I soll abschlieflend die Abhéngigkeit der Regelbarkeit vom
Eingangsspannungsverhéltnis Upnc/ (nUspc) untersucht werden. In Abb. 7.5 ist hierfiir
der Verstiarkungsfaktor rs iiber dem Eingangsspannungsverhéltnis (fiir Ly, >> Ls)
abgebildet. Im betrachteten Betriebsbereich liegt die Verstarkung bei rg5 < 1/3, so
dass sich Einschrinkungen fiir die Reglerperformance ergeben. Insbesondere im
Bereich 1 < Uppc/(nUspe) < 1,1 ergibt sich mit r5 < 0,1 eine Stromkennlinie nahe der

Stagnation.

Der Totzeiteffekt der Halbbriicke HB4 ist damit fiir alle drei Bereiche aus Abb. 7.4
beschrieben. Die Halbbriicke HB3 verhilt sich in jedem der drei Bereiche fiir Uber-
ginge zwischen hart- und weichschaltendem Betrieb analog. Die Uberginge in
den Bereichen II und III weisen einen geringeren Totzeiteffekt auf, der in einer
Reglerauslegung beriicksichtigt werden kann. Im Bereich I resultieren Ubergénge fiir
Uppc/(nUspe) = 1 in einer Stagnation der Stromkennlinie. In Anhang A.10 wird fir
einen solchen Betriebspunkt der Ubergang zwischen hart- und weichschaltendem

Betrieb fiir unterschiedliche Kombinationen der Pulsbreiten « und f dargestellt.
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7.2 Minimierung des Totzeiteffekts durch Stellgroflentiberlagerung

Unter der Randbedingung von weichem Einschalten auf der Primérseite und hoher
Transformatorkopplung (vgl. Kapitel 6) kann der Ubergang unabhingig von der
Wabhl der Pulsbreiten nicht vermieden werden. Die Regelbarkeit muss daher auch fur

Uberginge mit Stagnationseffekt im Bereich I durchgehend gewihrleistet sein.

7.2 Minimierung des Totzeiteffekts durch
Stellgrof3eniiberlagerung

Da der Stagnationseffekt im Ubergang zwischen hart- und weichschaltendem Bereich
nicht in allen Betriebsbereichen vermieden werden kann, soll in diesem Abschnitt
die Riickwirkung auf die Regelung des DAB-Wandlers minimiert werden. Theore-
tisch kann die Abweichung der nicht-idealen Stromkennlinie direkt ausgeglichen
werden, indem die Ansteuerparameter im hartschaltenden Betrieb um die Totzeit-
verschiebung korrigiert werden [114], [116]. Dabei koénnen jedoch bereits gerin-
ge Parameterabweichungen den Ubergang zwischen hart- und weichschaltendem
Betrieb verschieben und die Kompensation der Totzeit stéren. Alternativ konnen
auch erweiterte Regelungsverfahren eingesetzt werden, um die Auswirkung der
Stagnation zu reduzieren. Da das exakte Auftreten des Stagnationseffekts nicht im
Voraus modelliert werden kann, sollten wahlweise robuste (z.B. Fuzzy, He) oder
adaptive Regelverfahren zur Verbesserung des Ubergangsverhaltens genutzt werden
[117]-[119]. Das Regelverhalten kann jedoch auch fiir diese Ansétze eingeschriankt
sein. Fiir robuste Regelungen ist die Regelgiite abhangig von der in der Auslegung
berticksichtigten Unsicherheit und fiir adaptive Regelungen von der Genauigkeit der
Modellidentifikation. Zusatzlich ergibt sich durch die erweiterten Regelungsverfah-
ren ein hoherer Auslegungs- und Implementierungsaufwand fiir die Regelung. Daher
wird hier ein neuartiges Verfahren zur Minimierung des Totzeiteffekts basierend auf
Stellgrofientiberlagerung vorgestellt. Die Regelbarkeit des Wandlers soll damit auf
Grundlage klassischer Regelungsansitze weitgehend parameterunabhéngig gewéhr-

leistet werden.

Zunichst wird das klassische Ansteuerverfahren nach Abb. 7.6(a) betrachtet. Ex-
emplarisch wird ein linearer Anstieg des Ansteuerparameters J,.r gezeigt. Der
Ansteuerparameter wird dabei mit der Schaltfrequenz fs abgetastet und jeweils zu
Beginn der Schaltperiode aktualisiert. Im markierten Bereich Adyf ot durchlauft eine
sekundérseitige Halbbriicke den Totzeiteffekt fiir den Ubergang zwischen hart- und
weichschaltendem Betrieb. Abhédngig vom Betriebspunkt resultiert in diesem Bereich
der im vorherigen Abschnitt beschriebene Stagnationseffekt. Der Ansteuerparameter

Oref wird im realen Wandlerbetrieb von der Regelung gestellt. Entgegen der hier
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7 Regelbarkeit in Ubergangsbereichen (Totzeiteffekte)
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Abb. 7.6: Zeitlich diskretisierter Verlauf der Stellgrofie § fiir einen exem-
plarischen, linearen Anstieg (a) ohne Stellgrofleniiberlagerung (b) mit
Stellgrofieniiberlagerung

gezeigten, vereinfachten Darstellung kann sich der Ansteuerparameter fiir zahlrei-
che aufeinanderfolgende Schaltperioden innerhalb des Bereiches mit Totzeiteffekt
ASyef ot befinden. Die Stagnation des Eingangsstroms beeintrichtigt in diesem Fall

die Reglerperformance signifikant.

Der Stagnationseffekt soll vermieden werden, indem fiir den Ansteuerparameter J,cp
eine Wechselgrofle tiberlagert wird. In Abb. 7.6(b) wird der linearen Steigung des
Ansteuerparameters dazu ein Rechtecksignal mit halber Schaltfrequenz frect = f5/2
iberlagert. Die Amplitude des Rechtecksignals sollte dabei grofler als der halbe
Totzeitbereich Adretot/2 gewdhlt werden, so dass unabhéngig vom Ansteuerparameter
Oref Nur jede zweite Schaltperiode innerhalb des Totzeitbereichs liegt. Der Totzeitbe-
reich der Stellgrofie Adyef 1ot exgibt sich aus der Totzeit ttot, der Periodendauer Ts und

dem Verstarkungsfaktor rs zu:

Abrefrot  trot
T Ts (1—rs)

(7.23)

Um eine Wirksamkeit der Stellgréfleniiberlagerung unterhalb einer Verstarkung von

rs = 1/2 zu garantieren, sollte fiir die Stellgrofie beispielsweise ein Totzeitbereich von
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7.2 Minimierung des Totzeiteffekts durch Stellgroflentiberlagerung

Abret ot/ m = 2twot/T, berticksichtigt werden. Der Verstiarkungsfaktor der Stromkennlinie
ergibt sich bei ausreichender Dimensionierung der Amplitude des iiberlagerten
Signals als Mittelwert der Verstiarkung im Totzeitbereich und auf3erhalb des Totzeitbe-
reichs. Die Verstarkung innerhalb des Totzeitbereichs kann bis hin zur Stagnation mit
rstot = 0reduziert sein. Aulerhalb des Totzeitbereichs verhilt sich der Wandler ideal
mit r5 = 1. Der Verstarkungsfaktor im Vergleich zur idealen Stromkennlinie betrigt
damit tiber zwei Schaltperioden gemittelt:

1+75 tot

FSrect = ——F—— = Jfur Ly >> Ly (7.24)

1
2 2
Eine Stagnation des Eingangsstroms kann so unabhingig vom Totzeiteffekt r gy ver-
mieden und bei robuster Reglerauslegung typischerweise eine geringe Abweichung
vom gewiinschten Regelverhalten erreicht werden. Durch aufwendigere tiberlagerte
Signale mit einer hoheren Anzahl von Zwischenstufen kann eine noch hohere
Ubereinstimmung mit der idealen Wandlerverstirkung erreicht werden. Fiir ein
iiberlagertes Signal mit N, Zwischenstufen ergibt sich bei geeigneter Wahl des

Abstands ein gemittelter Verstarkungsfaktor von:

] 1 Ni-1
I §,mehrstufig = F Z r'sn = N, , fur Ly >> Ly (7.25)
r

n=1 r

So kann, gemittelt iitber mehrere Schaltperioden, fiir die Reglerauslegung ein na-
hezu ideales Wandlerverhalten erreicht werden. Da die Stellgréfeniiberlagerung
im gesamten Betriebsbereich angewendet werden kann, muss die genaue Position
des Ubergangs mit Totzeiteffekt nicht bekannt sein. Dies erhoht die Robustheit
gegeniiber Verdnderungen der Wandlerparameter im Vergleich zu Verfahren mit

Totzeitkompensation signifikant.

Allerdings resultiert das Aufschalten einer tiberlagerten Wechselgrofie auf den An-
steuerparameter ¢ in einer zusitzlichen Welligkeit im Eingangsstrom des Wandlers
unterhalb der Schaltfrequenz. Die Auswirkungen missen in der jeweiligen Anwen-
dung des DAB-Wandlers betrachtet werden. Einerseits sollte die Grenzfrequenz des
Reglers deutlich unterhalb der Frequenz der tiberlagerten Wechselgrofle liegen, so
dass eine Interaktion mit der Stellgréfientiberlagerung ausgeschlossen wird und
der Regler ausschliefllich fiir den gemittelten Eingangsstrom wirksam ist. Anderer-
seits sollte eine Resonanz der Stellgréflentiberlagerung mit den Eingangsfiltern des
Wandlers vermieden werden und die Anforderungen der Quelle und der Last an
die Stromwelligkeit betrachtet werden. Insbesondere fiir die Implementierung als

zweistufiges Rechtecksignal mit halber Schaltfrequenz ergeben sich durch die geringe
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Abb. 7.7: Stromkennlinie und effektiv resultierende Ansteuerparameter des
DAB-Wandlers mit Stellgrof8eniiberlagerung (nUspc/U,pe = 0,867, et/ = 1,
ﬁref/ﬂ' = 0,75)
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7.2 Minimierung des Totzeiteffekts durch Stellgroflentiberlagerung

Amplitude des iiberlagerten Signals typischerweise keine Einschrankungen in der
praktischen Auslegung.

Abschlieffend wird die Schaltungssimulation fiir den Betriebspunkt aus dem vorhe-
rigen Abschnitt (vgl. Abb. 7.3) erneut unter Aufschaltung eines zweistufigen Recht-
ecksignals ausgewertet. Die Stromkennlinie und die effektiven Ansteuerparameter
sind in Abb. 7.7 dargestellt. Besonders der Ubergang der Halbbriicke HB3 vom hart-
in den weichschaltenden Betrieb zeigt ein deutlich verandertes Verhalten. Durch
die Stellgrofieniiberlagerung ist der Totzeiteffekt tiber einen breiteren Bereich von
—0,01 < Sref/n < 0,04 sichtbar und resultiert dort in einer deutlich geringeren Stei-
gungsreduktion. Dies folgt direkt aus dem erhohten Verstiarkungsfaktor 7 5 zwischen
effektivem Ansteuerparameter § und gestelltem Parameter J,.¢. Eine Stagnation im
Ubergangsbereich kann somit effektiv vermieden werden. Die Regelbarkeit bleibt

trotz Totzeiteffekt gewihrleistet.

Zusammenfassung

Bei den Ubergéingen zwischen hart- und weichschaltendem Betrieb des DAB-Wand-
lers kann sich durch Totzeiteffekte eine Stagnation in der Stromkennlinie ergeben.
Wihrend sich mit der 2-Level-Modulation unabhiangig vom Betriebspunkt eine Sta-
gnation ergibt, tritt diese mit der 3-Level-Modulation insbesondere fiir bestimmte
Spannungsverhiltnisse und Schaltzeitpunkte auf. Die Stagnation im Ubergang wirkt
sich nachteilig auf das Regelverhalten des Wandlers aus. Daher wird eine Betriebs-
strategie basierend auf Stellgroflentiberlagerung entwickelt, die die Auswirkung des
Totzeiteffekts auf einen breiteren Ausgangsstrombereich verteilt. Die Stagnation in
der Stromkennlinie kann damit weitgehend unabhéngig von Parametertoleranzen

vermieden werden, so dass die Regelbarkeit des Wandlers gewéhrleistet bleibt.
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8 Experimenteller Aufbau und Verifikation

Ein DAB-Bordnetzwandler wird grundlegend aus einem Transformator, einer primér-
seitigen Vollbriicke und einer sekundirseitigen Vollbriicke aufgebaut. In den vorhe-
rigen Kapiteln wurden Konzepte fiir eine Verbesserung der Wandlerkomponenten
entwickelt. Fir den Transformator wurde ein Aufbau mit verbesserter Entwarmung
und integrierter Streuinduktivitat vorgestellt (vgl. Kapitel 3). Anschliefend wurde
das Schaltverhalten der Vollbriicken analysiert und ein optimiertes Schaltzellendesign
zur Reduktion von Abschaltverlusten entwickelt (vgl. Kapitel 4). Fiir eine optimierte
Auslegung der Komponenten wurden die Bauteilbelastungen in Abhangigkeit von
den Transformatorparametern untersucht. Durch ein asymmetrisches Windungs-
zahlverhaltnis kénnen die sekundérseitigen Hochstromschaltzellen entlastet und der

Realisierungsaufwand des Wandlers verringert werden (vgl. Kapitel 6).

Fir eine Verifikation der Konzepte auf Wandlerebene soll aus den Einzelkomponen-
ten in diesem Kapitel ein Gesamtwandler aufgebaut werden. In Abb. 8.1 ist eine
Explosionsansicht des Wandlerprototyps gezeigt. Alle Wandlerkomponenten sind
auf einer Leistungsplatine integriert. Dies vereinfacht den Aufbau und bereitet den
Wandler konzeptionell fiir eine industrielle Serienfertigung vor. Fiir die Integration
der Wandlerkomponenten liegt der Fokus auf einer Optimierung des Bauraums und
der Kosten. Die grundlegenden Anforderungen an den Bordnetzwandler sind in
Tab. 8.1 zusammengefasst und entsprechen den Anforderungen aus der Auslegung
(vgl. Kapitel 6). Abschlieend soll der aufgebaute Wandlerprototyp entsprechend den

Anforderungen elektrisch und thermisch verifiziert werden.

Das Kapitel ist in vier Abschnitte gegliedert, in denen ein leiterplattenbasierter DAB-
Bordnetzwandler aufgebaut und untersucht werden soll. In Abschnitt 8.1 wird der
Aufbau des Wandlers vorgestellt und der Prototyp mit dem Stand der Technik vergli-
chen. In den Abschnitten 8.2 und 8.3 wird das elektrische Verhalten des Wandlers
verifiziert und die Effizienz untersucht. In Abschnitt 8.4 wird die Auslegung der

Wandlerkomponenten anhand einer thermischen Analyse tiberpriift.
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8 Experimenteller Aufbau und Verifikation
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Abb. 8.1: Explosionsansicht des leiterplattenintegrierten DAB-Wandlers

Tab. 8.1: Anforderungen an den Prototyp des DAB-Wandlers

Parameter H Wert
Primérseitige Eingangsspannung Up,pC 250V -450V
Sekundairseitige Eingangsspannung Uspc 10V -15V
Sekundarseitiger Eingangsstrom |Ispcl 0A-100A
Maximale Kithlwassertemperatur Tiuehl,max 65°C

8.1 Leiterplattenintegrierter Dual-Active-Bridge-Wandler

Zunéchst soll der Aufbau des leiterplattenintegrierten DAB-Bordnetzwandlers aus
Abb. 8.1 detailliert vorgestellt werden. Die zentralen Wandlerkomponenten, der
Transformator und die Schaltzellen, sind auf der Leistungsplatine integriert. Zusétz-
lich sind auch die Eingangsfilter, die Gate-Ansteuerung, die Messsensorik und die
galvanisch getrennte Hilfsspannungsversorgung auf der Leistungsplatine platziert.
Dadurch ergibt sich ein einfacher Aufbau des Wandlers, bestehend aus der Leistungs-
platine, den Transformatorkernen und dem Kiihlkérper. Zur Entwarmung werden
die Leistungsplatine und die untere Transformatorkernhalfte bei der Montage mittels
TIM thermisch an den Kihlkorper angebunden (vgl. AVT aus Kapitel 3).
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8.1 Leiterplattenintegrierter Dual-Active-Bridge-Wandler

Tab. 8.2: Abmessungen und Leistungsdichte des DAB-Wandlerprototyps

Parameter ‘ ‘ Wert
Platinenabmessungen 200 mm x 80 mm
Gesamthohe Transformatorkern 24 mm
Volumen (Transformator & Leistungsplatine) Quader: 0,381 (I)
Volumen (Transformator & Schaltzellen) Quader: 0,151 (1)
Leistungsdichte (auf Basis I und II) 3,9kW/1 - 10,3kW/1

Zur Veranschaulichung sind in Tab. 8.2 die Abmessungen des Prototyps zusam-
mengefasst. Fir die erreichte Leistungsdichte werden zwei Indikationen basierend
auf der gesamten Leistungsplatine bzw. den zentralen Wandlerkomponenten beste-
hend aus Transformator und Schaltzellen bestimmt. In der Serienfertigung hangt
die Leistungsdichte stark von der Gehauseform, den EMV-Anforderungen und der
integrierten Mess- und Schutztechnik ab. Im Prototyp ergibt sich der Bauraumbedarf
im Wesentlichen durch den Transformator, die Schaltzellen und die Eingangsfilter.

Diese Komponenten sollen daher im Folgenden néher betrachtet werden.

Transformator

Der in die Leistungsplatine eingebettete Transformator basiert auf dem in Kapitel 3
vorgestellten Design mit integrierten Streuflussschenkeln. Die Kern- und Wicklungs-
geometrie des Prototyps ist in Abb. 8.2 gezeigt. Der Transformator muss im Vergleich
zum Ausgangsdesign angepasst werden, damit die optimierten Transformatorpara-
meter aus der Auslegung in Kapitel 6 erreicht werden. Die Designparameter des
Transformatorprototyps sind in Tab. 8.3 zusammengefasst. Die Streuflussschenkel
werden zur Reduktion der Streuinduktivitat verkleinert und die primérseitige Win-
dungszahl wird auf N}, = 16 reduziert. In der sechslagigen Leistungsplatine stehen
vier Innenlagen fiir die primérseitige Wicklung zur Verfiigung, so dass auf jeder

Innenlage vier primérseitige Windungen realisiert werden.

Fir die prazise Modellierung des DAB-Wandlers muss neben der Hauptinduktivitat
und der Streuinduktivitat des Transformators auch der frequenzabhingige Wick-
lungswiderstand bestimmt werden. In Anhang A.11 wird dafir die Transforma-
torimpedanz bei sekundirseitigem Leerlauf und Kurzschluss bestimmt. Die Aus-
wertung der Impedanzanalyse fiir ein symmetrisches Transformatorersatzschaltbild
(Lop =Ly =Lo/2, Rop = Ry s = Ro/2) ist in Tab. 8.4 zusammengefasst und wird in

der Folge fiir die Modellierung und Ansteuerung des DAB-Wandlers genutzt.
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Abb. 8.2: Kern- und Wicklungsgeometrie des Transformatorprototyps

Tab. 8.3: Designparameter des Transformatorprototyps

Parameter || Wert
Schaltfrequenz fs 140 kHz
Windungszahlverhéltnis Np @ Ns 16:1
Hauptinduktivitat (primérseitig bezogen) Ly 154 pH
Streuinduktivitét (primérseitig bezogen) Ly 21,9pH
Kernquerschnitt AKern Trafo 150 mm?
PCB-Kupferlagen NLagen 6
PCB-Kupferdicke deu 70 pm
PCB-Fliche ATpafopcB || 2750 mm?

Tab. 8.4: Transformatorimpedanzanalyse (primérseitig bezogen)

Parameter | | Wert
Hauptinduktivitat Ly 163 uH
Streuinduktivitat Ly 23,3pH

Wicklungswiderstand 1. Harmonische (140kHz)  R(1) 1,10Q
Wicklungswiderstand 3. Harmonische (420kHz) Ry (3) 1,73Q
Wicklungswiderstand 5. Harmonische (700kHz) Ry (5) 2,29Q
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8.1 Leiterplattenintegrierter Dual-Active-Bridge-Wandler
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Abb. 8.3: Schaltzellenlayout (a) primérseitige TOLL-Vollbriicke mit Zwischen-
kreiskondensator (b) sekundérseitige TOLL-Vollbriicke mit Zwischenkreis-
kondensator

Tab. 8.5: Implementierung der primér- und sekundarseitigen Schaltzellen

H Transistor ‘ Upr ‘ Rps on,typ. Rth’jk!eff ‘ Kapazitit

Primar IPT60R080G7 600V 69 mQ 74K/W | 2x1,2puF
Sekundar IPLU300N04S4-1R1 40V 0,83 mQ 38K/W | 21x 10pF

Schaltzellen

Fir die Schaltzellen werden sowohl primér- als auch sekundirseitig Transistoren
im TOLL-Gehéuse eingesetzt, da das TOLL-Gehduse im Bezug auf Entwéarmbarkeit,
Schaltzelleninduktivitit und Bauteilgréfle einen guten Kompromiss ermoglicht. Die
Komponenten der Schaltzelle sind in Tab. 8.5 zusammengefasst [87], [91]. Das Layout
der Schaltzellen basiert auf den Ergebnissen der Schaltverlustanalyse in Kapitel 4 und
ist in Abb. 8.3 gezeigt. Primérseitig wird mit einem klassischen Schaltzellendesign der
Platzbedarf optimiert. Zur Optimierung der Schaltverluste wird fiir die Ansteuerung
ein Kelvin-Source-Anschluss genutzt. Sekundérseitig wird das induktivititsoptimier-

te Schaltzellendesign zur Reduktion der Schaltverluste implementiert.

Zusétzlich werden in der Umgebung des Drain-Tabs thermische Vias zur Verbesse-

rung der Leistungsfihigkeit platziert. Unter Beriicksichtigung der Quererwarmung
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Abb. 8.4: Eingangsfilterintegration (a) primérseitige DM-Induktivititen (seriell)
und CM-Kapazititen (b) sekundérseitige DM-Induktivititen (parallel)

zwischen den Transistoren ergibt sich sekundarseitig ein effektiver thermischer Wi-
derstand von Ry ji eff = 3,8 K/W vom Transistor zum Kithlwasser. Primérseitig ergibt
sich durch den Einsatz einer Isolationsfolie zwischen Leiterplatte und Kithlkorper ein
effektiver thermischer Widerstand von Rpji eff = 7.4 K/W.

Die Zwischenkreiskondensatoren stabilisieren die Eingangsspannung der Vollbriicken
und werden zur Reduktion der Schaltzelleninduktivitat tiber einen verschachtelten
Lagenaufbau an die Transistoren angeschlossen (vgl. Kapitel 4). Fiir die Modellierung
der Keramikkondensatoren sollte insbesondere primarseitig die spannungsabhangige

Kapazititsanderung beriicksichtigt werden [120].

Eingangsfilter

Die Eingangsfilter erfiillen im leistungselektronischen Wandler zwei Hauptfunktio-
nen. Einerseits wird durch die Filterung die elektromagnetische Vertréglichkeit des
Wandlers verbessert. Abgesehen von Basisanforderungen (wie z.B. CISPR 25 [121])
variieren die geforderten EMV-Grenzwerte auf Komponentenebene allerdings auch
innerhalb einer Anwendung stark. EMV-Grenzwerte werden daher fiir den Proto-
typaufbau nicht berticksichtigt. Andererseits wird durch die Eingangsfilter allerdings
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8.1 Leiterplattenintegrierter Dual-Active-Bridge-Wandler

Tab. 8.6: Komponenten der Eingangsfilter

Lpm,p ‘ Cemp ‘ Lpms
2 x 5,5 uH (seriell) ‘ 2x2x 10nF ‘ 2 x 0,74 pH (parallel)

die robuste Funktionalitdt des Wandlers sichergestellt, indem Stéreinkopplungen
reduziert und kritische Resonanzstellen vermieden werden. Die hierfiir im Prototyp

implementierte Filterstruktur wird in Anhang A.12 schematisch gezeigt.

Die Integration der Eingangsfilter auf der Leiterplatte wird in Abb. 8.4 fiir die
Primar- und Sekundirseite gezeigt. Die verwendeten Filterkomponenten sind in
Tab. 8.6 zusammengefasst. Die SMD-Induktivitaten vermeiden als Gegentakt(DM)-
Induktivitidten die Anregung einer Resonanz zwischen dem Zwischenkreiskonden-
sator der Schaltzellen und der Induktivitidt der Anschlussleitung. Die Resonanzfre-
quenz des Systems wird dafiir unterhalb der Schaltfrequenz verschoben. Die SMD-Y-
Kondensatoren stabilisieren als Gleichtakt(CM)-Kapazititen die primérseitigen Leis-
tungseingéinge bezogen auf den geerdeten Kithlkérper, indem Ableitstrome iiber die
Kondensatoren abflielen konnen. Dies reduziert Storeinkopplungen in benachbarte
Signale auf der Leiterplatte. Gleichtaktresonanzen werden im Prototypaufbau durch

eine im Anschluss verbaute, externe CM-Induktivitat vermieden.

Wandlerprototyp

Der Prototypaufbau des DAB-Wandlers ist in Abb. 8.5 gezeigt. Der Aluminiumkiihl-
korper des Wandlers wird zur Entwarmung mit einem TIM auf einer wassergekiihlten
Kupferplatte montiert. Eine aufwendige Kiihlmittelfithrung im Kiihlkérper wird so
vermieden. Auf weitere Gehiuseteile, wie einen Deckel, wird verzichtet. Dies ver-
einfacht den Einsatz elektrischer und thermischer Messtechnik. Fiir die Ansteuerung
des Prototyps wird ein externes Entwicklungsboard eingesetzt. Fiir eine realistische
Bauraumabschétzung einer industriellen Serienldsung wurde auf der Leistungsplatine
Layoutflache fiir eine integrierte Implementierung des eingesetzten Mikrocontrollers

mit Peripherie vorgehalten.

Zusétzlich zeigt Abb. 8.5 die Messabgriffe fiir die elektrische Verifizierung des Pro-
totyps. Die Priifspitzen kontaktieren die primar- und sekundérseitigen Transforma-
toranschliisse fiir eine differentielle Messung der Transformatorspannungen. Die Ro-
gowskispule misst den sekundarseitigen Transformatorstrom. Die im Prototypaufbau

eingesetzte Ansteuerung und Messtechnik ist in Tab. 8.7 zusammengefasst.

127



8 Experimenteller Aufbau und Verifikation
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Abb. 8.5: Wassergekiihlter DAB-Wandler-Aufbau mit Ansteuerungsplatine und
Messabgriffen

Tab. 8.7: Ansteuerungsplatine und Messtechnik

Komponente ‘ ‘ Bezeichnung
Ansteuerungsplatine TI LaunchPadXL TMS320F28069M
Oszilloskop Teledyne LeCroy WaveRunner 610Zi

Spannungsmessung (differentiell) || Teledyne LeCroy ADP305
Strommessung (Rogowskispule) PEM CWT 1 Ultra Mini
Leistungsmessgerat ZES Zimmer LMG450
Wirmebildkamera FLIR T650sc

Vergleich mit dem Stand der Technik

Der entwickelte Wandlerprototyp wird fir eine Einordnung der Forschungsergeb-
nisse mit dem Stand der Technik verglichen. Abbildung 8.6 zeigt den Aufbau des
Wandlerprototyps gegeniiber einem exemplarischen, seriennahen PSFB-Wandler
(vgl. Kapitel 2). Zunéchst werden die Unterschiede zwischen den Wandlern qualitativ
betrachtet. Der DAB-Wandlerprototyp nutzt im Vergleich zum PSFB-Wandler einen
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Sekundarseite
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Abb. 8.6: Aufbau der leistungselektronischen Hauptkomponenten (a) DAB-
Wandlerprototyp (b) exemplarischer, seriennaher PSFB-Wandler
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8 Experimenteller Aufbau und Verifikation

komplexeren, grofleren Transformator zur Erhéhung der Streuinduktivitit und der
Stromtragfihigkeit. Zusétzlich setzt der DAB-Wandlerprototyp ein aufwendigeres
Schaltzellendesign mit zusétzlichen Zwischenkreiskondensatoren ein. Im PSFB-
Wandler wird hingegen eine zusitzliche sekundérseitige Drossel zur Glattung des
Ausgangsstromes eingesetzt, die den Flachenbedarf deutlich erh6ht. Auflerdem wird
im PSFB-Wandler Leiterplattenfliche zur Reduktion der sekundérseitigen Uberspan-
nung beispielsweise durch eine Snubber-Schaltung benétigt (vgl. Kapitel 2). Insgesamt
kann die Leiterplattenfliche im DAB-Wandlerprototyp deutlich verringert werden,

wihrend die Bauhohe durch die komplexere Transformatorstruktur leicht zunimmt.

Die resultierenden Eigenschaften der Wandler werden in Tab. 8.8 einander gegeniiber-
gestellt. Zusatzlich zu Serienwandlern werden auch die bisherigen, prototypischen
DAB-Bordnetzwandler und zwei hochfrequente, prototypische PSFB-Wandler fiir den
Vergleich beriicksichtigt. Der Vergleich mit den bisherigen DAB-Wandlern erméog-
licht einen direkten Einblick in die in dieser Arbeit erreichten Verbesserungen auf
Grundlage der DAB-Wandlertopologie. Die hochfrequenten PSFB-Wandler geben als
mogliche Weiterentwicklung der aktuellen Serienwandler einen Ausblick auf potenti-
elle zukiinftige Verbesserungen der Serienwandler. Die Leistungsdichte des Prototyps
wurde mit 10,3 kW/1 gegeniiber den bisherigen DAB-Wandlern mit 4 kW/1 bis 6 kW/1
ungefihr verdoppelt. Die deutlichsten Unterschiede zum Aufbau der bisherigen DAB-
Wandler sind die vereinfachte sekundéarseitige Schaltzelle, das Transformatordesign
mit integrierter Streuinduktivitit und eine optimierte Leiterplattenintegration. Durch
diese Verbesserungen tbertrifft der Prototyp auch die ermittelte Leistungsdichte
aktueller Serienwandler von 5kW/I bis 9kW/1 leicht. Einer der hochfrequenten,
prototypischen PSFB-Wandler erreicht mit 12,5 kW/l allerdings eine nochmals héhere
Leistungsdichte.

Der hochfrequente PSFB-Wandler setzt GaN-Halbleiter und einen aufwendigen Lei-
terplattenaufbau ein. Dadurch wird eine Schaltfrequenz von fs = 500 kHz erméglicht,
die fiir eine Verkleinerung der magnetischen Komponenten genutzt wird. Der zukiinf-
tige Einsatz hochfrequenter PSFB-Wandler in der industriellen Serienfertigung héngt
insbesondere von zwei Faktoren ab. Einerseits miissen GaN-Halbleiter kostengiinstig
verfiigbar sein. Andererseits ergeben sich durch die erhohte Schaltfrequenz aber
auch deutlich veridnderte EMV-Eigenschaften des Wandlers [122]. Im niedrigen Fre-
quenzbereich (<10 MHz) fithrt die Erhdhung der Frequenz zu einer Verkleinerung der
benétigten EMV-Filterkomponenten. Im hohen Frequenzbereich (=10 MHz) generiert
die erhohte Schaltfrequenz jedoch eine hohere Anregung, die durch ein verbessertes
Schirmungsdesign und ein verbessertes Hochfrequenzlayout des Filters beddmpft

werden muss. Der in dieser Arbeit entwickelte DAB-Wandlerprototyp wird hingegen
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Tab. 8.8: Vergleich des DAB-Wandlerprototyps mit bisherigen Bordnetzwandlern

. hochfrequente
DAB-Wandler Serienwandler
Prototyp - PSFB-Wandler
(708 | l-no) (2 ey | P

Leistungsdichte
(Quader: Schaltzellen & 10,3kW/1 4 - 6kW/1! 5 - 9kW/I! 8,1 - 12,5kW/1
Transformator/Drossel)
Schaltfrequenz f; 140 kHz 70 - 100 kHz ~ 100 kHz! 500 — 700 kHz
Spitzenwirkungsgrad 7 96,7 % 96,0 — 97,7 %! 92,0 - 95,0 % 91,9 - 96,5 %!
Sekundérseitige
Transistoren pro 100 A 4 12,2 - 16,1 3,6 — 5,51 3,1-4

Ausgangsstrom: ny
FOM der sekundars.

180 - 270 kV/Q! 110 - 150 kV/Q!

"(Frrl:—jrn[sjlst;)/r;n: 193kV/Q || 391 - 766 kV/Q (bzw. Dioden) (bzw. Dioden)
= br DS,on
Einfehlersicherheit bei v v % %

sekundars. Kurzschluss

mit einer moderat erhéhten Frequenz von f; = 140 kHz betrieben und kann unabhéan-
gig von Fortschritten in der Halbleiterproduktion oder dem Filterdesign eingesetzt

werden.

Der Prototyp erreicht einen Spitzenwirkungsgrad von 7 = 96,7 %. Die Effizienz liegt
damit deutlich oberhalb der Effizienz der Serienwandler mit Spitzenwirkungsgraden
von 92,0% bis 95,0 %. Der effizienteste hochfrequente PSFB-Wandler erreicht mit
einem abgeschitzten Spitzenwirkungsgrad von 96,5 % ein vergleichbares Niveau. Nur
einer der bisherigen, prototypischen DAB-Wandler erreicht durch einen sehr hohen

Hardwareaufwand einen héheren Spitzenwirkungsgrad von 97,7 %.

Ein zentrales Ziel bei der Auslegung des Wandlerprototyps war eine Reduktion des
Realisierungsaufwands fiir die sekundarseitigen Transistoren. Als Indikatoren fiir den
Realisierungsaufwand werden wiederum die normierte Anzahl der sekundérseitigen
Transistoren und eine Giitezahl (FOM) als Maf3 fiir die eingesetzte Chipflédche ermittelt
(vgl. Kapitel 2). Der Prototyp setzt vier sekundirseitige Transistoren bei einem maxi-
malen Ausgangsstrom von 100 A ein. Die FOM ergibt sich zu 193 kV/Q. Damit konnte
der sekundérseitige Transistorbedarf im Vergleich mit den bisherigen DAB-Wandlern
mehr als halbiert werden und liegt ungefihr auf dem Niveau der Serienwandler. Der
hochfrequente, prototypische PSFB-Wandler erreicht mit einer FOM von 110 kV/Q bis
150 kV/Q einen noch deutlich geringeren Chipbedarf. Die optimierte Gleichrichter-

struktur der hochfrequenten Wandler ist allerdings anfallig dafiir, die sekundérseitige

! Aufgrund mangelnder Datenverfiigbarkeit oder Vergleichbarkeit wurde diese Angabe abgeschitzt bzw.
extrapoliert.
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8 Experimenteller Aufbau und Verifikation

Batterie im Fehlerfall kurzzuschliefen. Fir eine Serienimplementierung wird daher

noch ein Zusatzschalter zur Absicherung gegen Kurzschluss benétigt.

8.2 Elektrische Verifikation

In diesem Abschnitt wird das elektrische Verhalten des DAB-Bordnetzwandlers
im Betriebsbereich getestet. Analog zur Auslegung in Kapitel 6 sollen durch eine
optimierte 3-Level-Modulation die Transformatorstréme minimiert und das weiche
Einschalten (ZVS) fiir die primérseitigen Schalter erreicht werden. Fiir eine exakte
Berechnung der Ansteuerparameter wird das erweiterte Wandlermodell aus Kapitel 5
auf Basis des Wandlerprototyps parametriert. Die resultierenden Ansteuerparameter
der Optimierung «, f und § werden in einer arbeitspunktabhiangigen Lookup-Tabelle
im Mikrocontroller hinterlegt. Im Betrieb wird auf Grundlage der Messsensorik der
aktuelle Betriebspunkt des Wandlers ermittelt. Die Ansteuerung mit den optimierten

Parametern erfolgt daraufhin automatisiert.

Der Wandlerprototyp kann mit dieser Ansteuerung im gesamten Betriebsbereich
betrieben werden. Primérseitig wird fir alle Arbeitspunkte weiches Einschalten (ZVS)
erreicht. Beispielhaft sind in Abb. 8.7 die Transformatorspannungen und der se-
kundarseitige Transformatorstrom bei voller Ausgangsleistung mit Uspc = 15V und
|Ispc| = 100 A dargestellt. Die Abbildung vergleicht die Verlaufe bei einer Variation
der primirseitigen Eingangsspannung Uppc von 250V bis 450 V. Bei steigender
Eingangsspannung Uppc wird durch die optimierte 3-Level-Modulation insbeson-
dere die primarseitige Pulsbreite o verkleinert. Die Angleichung der primér- und
sekundérseitigen Spannungszeitflichen reduziert die Blindstréme im Transformator.
Der Verlauf des primérseitigen Transformatorstroms folgt ndherungsweise dem se-
kundarseitigen Transformatorstrom mit negativem Vorzeichen. Durch den Magneti-
sierungsstrom ergibt sich primérseitig allerdings eine Abweichung von bis zu 2,5 A

im Schaltstrom, die zum weichen Einschalten der primérseitigen Schalter beitragt.

Die Spannungs- und Stromverlaufe zeigen aulerdem einige Nichtidealititen des
Wandleraufbaus, die exemplarisch fiir Up pc = 350 V in Abb. 8.7(b) betrachtet werden
sollen. Zu den Schaltzeitpunkten treten insbesondere sekundérseitig deutliche Uber-
spannungen auf. Aufgrund der geringen sekundérseitigen Schaltknotenkapazititen
fithrt das Abschalten hoher Schaltstrome zu einem steilen Spannungsanstieg und
in der Folge einem Uberschwingen (vgl. Kapitel 4). Zu den Schaltzeitpunkten der
Primirseite ergeben sich in der sekundérseitige Transformatorspannung Spannungs-

spriilnge. Durch die hohen sekundirseitigen Stromsteilheiten im Bereich 200 A/us
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Abb. 8.7: Transformatorspannung und -strom fir Uspc =15V und
|IS,DC| =100 A (a) Up,DC =250V (b) Up,DC =350V (c) Up,DC =450V
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Abb. 8.8: Sekundérseitiger Abschaltvorgang fiir Up pc = 250 V, Uspc = 15V und
|IS,DC| =100A

fithren die parasitdren Induktivititen der Transformatoranschliisse und Schaltzellen
zu einem sichtbaren Spannungsabfall. Zusétzlich zeigt sich im Transformatorstrom
innerhalb eines Schaltzustands des Wandlers eine Anderung der Steigung. Diese
resultiert einerseits aus einer Spannungsinderung an den Zwischenkreiskondensa-
toren, die auch in der sekundarseitigen Transformatorspannung erkennbar ist (vgl.
Kapitel 5). Zum anderen wird insbesondere bei hohen Strémen auch der resistive
Effekt der Wicklungen und Schalter sichtbar.

Der Schaltstrom der sekundirseitigen Schaltzellen hangt stark vom Arbeitspunkt
ab. Der héchste sekundirseitige Abschaltstrom ergibt sich fiir Uppc =250V in
Abb. 8.7(a). Die Sekundirseite wird in diesem Arbeitspunkt mit maximaler Puls-
breite f angesteuert, so dass beide sekundirseitigen Schaltzellen gleichzeitig ge-
schaltet werden. Im Schaltzeitpunkt misst die Rogowskispule einen sekundérseiti-
gen Transformatorstrom von 180 A. Vergleichsmessungen mit dem Ausgangsstrom
zeigen fiir den hochintegrierten Messaufbau aus Abb. 8.5 jedoch eine systematische
Uberschitzung des Transformatorstroms durch die Rogowskispule um etwa 7,5 %.
Der korrigierte sekundérseitige Abschaltstrom von 168 A liegt allerdings weiterhin
deutlich tiber dem in der Auslegung erwarteten maximalen Abschaltstrom von 132 A.
Diese Abweichung ergibt sich iiberwiegend aufgrund der resistiven Anderung der
Transformatorstromform, welche in der idealisierten Auslegung nicht beriicksichtigt
wurde. Die verianderte Stromform fithrt zu leicht erhohten Leitverlusten, deutlich
erhohten Schaltverlusten und einer hoheren Uberspannung im Abschaltmoment. Die
Verluste werden in den folgenden Abschnitten naher betrachtet. Zur Bewertung der
Uberspannung wird in Abb. 8.8 der Abschaltvorgang eines einzelnen Transistors

gezeigt, da in der differentiellen Messung die Schaltvorginge beider Schaltzellen
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Abb. 8.9: Transformatorspannung und -strom fiir Uppc =350V und
Uspc =15V (a) [Ispc| = 20 A (b) [spc| = 60 A (c) [Ispc| = 100 A
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iiberlagert werden. Mit iipg = 31,6 V liegt die Uberspannung deutlich unterhalb der

Durchbruchspannung des Transistors von Ug; = 40 V.

In Abb. 8.9 ist eine Leistungsvariation des Wandlers exemplarisch fiir Uppc = 350 V
und Uspc =15V gezeigt. Der sekundarseitige Eingangsstrom |Igpc| wird dafiir
von 20 A bis 100 A eingestellt. Zur Minimierung der Blindstrome werden fiir kleine
Leistungen die Pulsbreiten beider Vollbriicken « und f reduziert. Im Freilauf zwischen
positiver und negativer Halbwelle soll ein geringer Strom flielen, der allerdings
noch das weiche Einschalten (ZVS) der Primirseite erméglicht. Fiir |I;pc| = 60 A
und |Ipc| = 100 A gelingt diese Einstellung exakt. Fiir [I;pc| = 20 A in Abb. 8.9(a)
ergibt sich jedoch ein leicht erhohter Strom im Freilaufzustand. Eine sekundér-
seitige Halbbriicke schaltet hier in der Ndhe des Stromnulldurchgangs hart ein.
Der entstehende Totzeiteffekt durch das verspitete Schalten am Ende der Totzeit
(ttot = 150 ns) sollte in diesem Fall in der Ansteuerung nicht vollstandig kompensiert
werden, da bereits kleine Anderungen der Wandlerparameter zu einer parasitiren
Schaltzeitpunktverschiebung fithren kénnen (vgl. Kapitel 7). Durch einen Verzicht
auf die Totzeitkompensation in der Nihe des Stromnulldurchgangs ist das weiche
Einschalten der Primérseite gewahrleistet, wihrend der Effektivwert des Transfor-

matorstroms fiir diesen Betriebspunkt leicht erhoht ist.

8.3 Effizienzanalyse

Die Optimierung des DAB-Wandlers hinsichtlich des Bauraums und der Kosten
erhoht die Verluste des Wandlers. Im Wandlerprototyp tragen insbesondere die redu-
zierte Transformatorflédche bei niedriger PCB-Kupferdicke und die sekundérseitigen
Schaltzellen mit erhéhten Leit- und Schaltverlusten zum Verlustanstieg bei. In diesem
Abschnitt soll daher die Effizienz des Prototyps betrachtet werden.

Der Wirkungsgrad wird in Abb. 8.10 fiir Eingangsspannungen aus dem gesamten
Betriebsbereich dargestellt. Der ermittelte Wirkungsgrad 7 liegt im Betriebsbereich
zwischen 88,0 % und 96,7 %. In Abb. 8.10(a) betragt die sekundirseitige Eingangs-
spannung U pc = 10 V. Dieser Arbeitspunkt stellt im Fahrzeug einen Notbetrieb bei
tiefentladener Bordnetzbatterie dar, fiir den die Effizienz typischerweise vernachlas-
sigt werden kann. Im Folgenden soll daher insbesondere der Normalbetrieb fiir eine
sekundarseitige Eingangsspannung Uspc von 12,5V bis 15V in Abb. 8.10(b) und
Abb. 8.10(c) betrachtet werden.

In der Tendenz nimmt die Effizienz mit steigendem sekundirseitigem Eingangsstrom

|Ispc| ab. Durch die bauraum- und kostenoptimierte Auslegung dominieren die
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Leitverluste, die mit wachsendem Eingangsstrom |I; pc| stark ansteigen. Ein beson-
ders starker Abfall der Effizienz wird in Abb. 8.10(c) bei einer niedrigen primérseitigen
Eingangsspannung von Up pc = 250 V beobachtet. In diesem Arbeitspunkt entstehen
neben erhohten Leitverlusten auch signifikante Schaltverluste der sekundérseitigen
Schaltzellen. Durch die erhdhten Schaltstrome im Vergleich zur idealisierten Ausle-
gung (vgl. Abb. 8.7(a)) wird dieser Effekt zusatzlich verstarkt.

Uberwiegend werden Bordnetzwandler jedoch in Teillast betrieben [11], [123].
Durch das weiche Einschalten (ZVS) der primérseitigen Schalter wird in Teillast
(20A < |I;pc| < 40 A) ein Wirkungsgrad von mindestens > 92,0% erreicht. Die
Verluste werden auch hier von den Leitverlusten dominiert. Aufgrund der asymme-
trischen Transformatorauslegung steigen fiir hohe Eingangsspannungen Uppc die
Blindstréme im Transformator, so dass die Wandlereffizienz sinkt. Eine Auffalligkeit
ergibt sich bei dem Arbeitspunkt Up pc =350V, Uspc = 15V und |Ispc| = 20 A, der
bereits in Abb. 8.9(a) untersucht wurde. Dort zeigt sich eine leichte Effizienzreduktion
im Vergleich zu den umgebenden Arbeitspunkten. Die Reduktion folgt direkt aus dem
erhdhten Freilaufstrom aufgrund des Totzeiteffekts in diesem Arbeitspunkt. Ahnliche,
moderate Effizienzreduktionen ergeben sich auch fir weitere Teillastarbeitspunkte

mit Totzeiteffekten.

8.4 Thermische Verifikation

Die Leistungsfahigkeit des Wandlers ist typischerweise durch die maximal zuldssige
Temperatur der Komponenten limitiert. Zur Verifizierung der Wandlerauslegung
soll in diesem Abschnitt daher das thermische Verhalten des Prototyps analysiert
werden. Zum Abgleich mit den vorherigen Ergebnissen und zwecks besserer op-
tischer Vergleichbarkeit werden in diesem Abschnitt die thermischen Messungen bei
einer Kithlwassertemperatur von Tjen = 25 °C durchgefiihrt. Ergédnzend werden in
Anhang A.13 die thermischen Messungen bei maximaler Ausgangsleistung fur die

maximale Kithlwassertemperatur von Tiyep = 65 °C gezeigt.

In Abb. 8.11 sind Thermografien des Transformators und der Transistoren bei voller
Ausgangsleistung mit Ugpc = 15V und |I;pc| = 100 A dargestellt. Die thermische
Belastung der Komponenten wird qualitativ fir eine Variation der primérseitigen
Eingangsspannung Up, pc von 250 V bis 450 V verglichen. Die sekundarseitigen Tran-
sistoren erreichen bei geringer primérseitiger Eingangsspannung von Up pc = 250 V
in Abb. 8.11(a) aufgrund hoher Schaltverluste die hochsten Temperaturen. Die Tempe-

ratur des Transformators sollte differenziert fiir die Primérseite und die Sekundéirseite
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Abb. 8.11: Thermografie der zentralen Wandlerkomponenten fiir Uspc = 15V,
lIspcl =100A und Tiyen = 25°C (a) Up,pc =250V (b) Up,pc =350V
(¢) Uppc =450V
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Abb. 8.12: Temperaturanstieg in Abhéngigkeit von den Eingangsspannungen
(Ispcl =100 A, Tiyen) = 25°C) (a) sekundarseitige Transistortemperatur
(b) sichtbare Wicklungstemperatur

betrachtet werden. Die Primirseite der Transformatorwicklung wird in Abb. 8.11(a)
und Abb. 8.11(c) durch eine dhnliche Strombelastung vergleichbar warm. Durch eine
thermische Querkopplung der Transistoren zum leiterplattenintegrierten Transfor-
mator wird die Transformatorwicklung sekundarseitig jedoch miterwarmt. Daher
ergibt sich auch hier in Abb. 8.11(a) fiir Up pc = 250 V eine deutliche sekundarseitige
Temperaturerhhung der Transformatorwicklung. Die primérseitigen Transistoren
weisen durch weiches Einschalten (ZVS) und geringe Leitverluste in allen Arbeits-
punkten niedrige Temperaturen auf. Der Fokus der thermischen Betrachtung wird
daher im Folgenden auf die sekundérseitigen Transistoren und die Transformator-

wicklung gelegt.

Der Temperaturanstieg der sekundérseitigen Transistoren und der Transformator-
wicklung ist in Abb. 8.12 fiir den maximalen sekundirseitigen Eingangsstrom von
[Ispc| = 100 A fiir verschiedene Eingangsspannungen dargestellt. Der Anstieg der
Transistortemperatur betragt fiir primarseitige Eingangsspannungen U, pc von 350 V
bis 450V weniger als ATppTsmax < 41,1K, da nur geringe sekundirseitige Schalt-
strome auftreten. Im kritischen Arbeitspunkt mit Uppc =250V und Uspc = 15V
ergibt sich fur die sekundarseitigen Transistoren ein maximaler Temperaturan-
stieg von ATFET,s;max = 75,2K. Auf Grundlage der Auslegung wurde fiir diesen Ar-
beitspunkt ein Temperaturanstieg von ATFgTsmax = 60,3K erwartet. Die Abwei-
chung des gemessenen Temperaturanstiegs betrigt damit 24,7 %. Die Abweichung

resultiert im Wesentlichen aus den erhohten Schaltverlusten durch die nicht-ideale
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Tab. 8.9: Thermische Grenzen der kritischen Komponenten (Tyyep; = 65 °C)

primérseitiger | sekundéirseitiger | Transformator-
Transistor Transistor wicklung
Tonax 150°C 175°C 140°C
ATmax 85K 110K 75K

Transformatorstromform. Weiterhin wurde die thermische Querkopplung zwischen
Transformator und Transistoren in der Auslegung nicht beriicksichtigt. Fiir den
Temperaturanstieg der Transformatorwicklung ergibt sich ein vergleichbarer Ver-
lauf. Fir primirseitige Eingangsspannungen Uppc von 350V bis 450V liegt der
Temperaturanstieg unterhalb von ATwicklungmax < 38,7 K. Durch die thermische
Querkopplung der sekundirseitigen Transistoren zum Transformator ergibt sich fiir
den Arbeitspunkt mit Up pc = 250 Vund Uspc = 15V ein Anstieg der Wicklungstem-
peratur auf ATyyicllungmax = 49,1 K.

Bei einer Kithlwassertemperatur von Ty = 65°C erhoht sich der Temperatur-
anstieg fir die sekundérseitigen Transistoren und die Transformatorwicklung im
kritischen Arbeitspunkt auf ATFET,smax = 106,1 K und ATwicklungmax = 659K (vgl.
Anhang A.13). Durch Reserven in der Auslegung konnen die thermischen Grenzen der

Wandlerkomponenten aus Tab. 8.9 trotz erhohter Schaltverluste eingehalten werden.

Zusammenfassung

Zur Verifikation der Optimierungskonzepte wird ein leiterplattenintegrierter DAB-
Bordnetzwandler aufgebaut. Im Vergleich zu den bisherigen DAB-Wandlerprototypen
aus Kapitel 2 wird durch eine Entlastung der sekundirseitigen Hochstromschaltzellen
und einen leiterplattenintegrierten Transformator ein kompakter, kostenoptimierter
Aufbau erreicht. Der Abgleich mit der idealisierten Wandlerauslegung aus Kapitel 6
zeigt im Betrieb leicht erhohte Schaltstrome und Verluste fiir die Hochstromschalt-
zellen. Der parasitiare Wicklungswiderstand des bauraumoptimierten Transformators
hat einen signifikanten Einfluss auf den Stromverlauf des Wandlers. Die thermischen
Grenzen der Wandlerkomponenten werden innerhalb des Betriebsbereichs dennoch
knapp eingehalten. Der Wirkungsgrad n des DAB-Bordnetzwandlers betragt zwi-
schen 88,0 % und 96,7 %, wobei durch das weiche Einschalten der Priméirseite das

Effizienzoptimum in Teillast erreicht wird.
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9 Zusammenfassung und Ausblick

Zusammenfassung

Fiir die industrielle Serienfertigung von Bordnetzwandlern sind die Kosten, der Bau-
raum und die automatisierbare Herstellbarkeit des Wandlers zentrale Auswahlkrite-
rien. Der Dual-Active-Bridge-DC-DC-Wandler verspricht aufgrund seiner einfachen
Struktur mit nur einer magnetischen Komponente und seiner inharenten Bidirektio-
nalitdt Einsparpotentiale bei der Realisierung. Im Vergleich zum industriellen Stand
der Technik werden der Transformator und die ausgangsseitigen Hochstromschalt-
zellen allerdings stirker belastet. Bisherige Analysen des DAB-Bordnetzwandlers
erfolgten diesbeziiglich unter idealisierten Randbedingungen. Durch einen hohen
Hardwareeinsatz wurden die bordnetzwandlerspezifischen Herausforderungen stark
abgeschwicht. In dieser Arbeit werden die Auslegungskonflikte und Betriebsstra-
tegien des DAB-Bordnetzwandlers nun unter anwendungsnahen Randbedingungen
betrachtet. Die Aufbau- und Verbindungstechnik (AVT) des Wandlers wird dazu von

der AVT konventioneller, seriengefertigter Bordnetzwandlern abgeleitet.

Der planare, leiterplattenintegrierte Transformator bedarf im DAB-Bordnetzwandler
einer hoheren Stromtragfahigkeit und Streuinduktivitat. Durch den gezielten Einsatz
von thermischen Vias und Kupferplattchen kann die Entwarmung des Transfor-
mators um bis zu 41,8 % verbessert werden. Die Streuinduktivitit des planaren
Transformators wird durch das Einfiigen eines magnetischen Streupfads erhoéht.
Durch eine optimierte Integration des Streupfades in den Transformator kénnen die
Stromtragfihigkeit und die parasitiren Eigenschaften im Vergleich zu einer konven-
tionellen Realisierung mit externer Drossel um etwa 10 % verbessert werden. Die aus-
gangsseitigen Hochstromschaltzellen werden im DAB-Bordnetzwandler zusétzlich zu
ihren Leitverlusten durch hohe Abschaltverluste belastet. Die Abschaltverluste der
Schaltzelle hédngen bei hohen Abschaltstromen hauptséchlich von der Schleifenin-

duktivitat der Schaltzelle ab. Durch eine Optimierung des Schaltzellendesigns wird
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bei vergleichbarer Entwarmung eine Reduktion der Schaltzelleninduktivitit um mehr
als 25 % erzielt.

Zusitzlich sollen die Hochstromschaltzellen durch eine optimierte Auslegung der
Transformatorparameter entlastet werden, um einen einfachen Wandleraufbau zu
erreichen. Fir ein prazises Wandlermodell wird die Analyse des DAB-Wandlers zu-
nichst um die Auswirkungen von nicht-idealen EMV-Filtern und DC-Transformator-
stromen erweitert. Darauf aufbauend werden die Auslegungskompromisse des Wand-
lers abgeleitet. Durch ein asymmetrisches, niedriges Windungszahlverhéltnis und
eine hohe Streuinduktivitat konnen die Schalt- und Leitverluste der Hochstrom-
schaltzelle reduziert werden. Fiir eine beispielhafte Schaltzelle wird eine Auslegung
abgeleitet, die auf eine Parallelschaltung von Schaltern ganzlich verzichtet. Dadurch

wird ein bauraum- und kosteneffizientes Wandlerdesign ermdglicht.

Zur Reduktion der Transformator- und Schaltzellenbelastung wird der DAB-Bord-
netzwandler sekundirseitig teilweise hartschaltend betrieben. Bei dem Ubergang
zwischen hart- und weichschaltendem Betrieb des Wandlers kann sich durch Tot-
zeiteffekte jedoch eine Stagnation in der Stromkennlinie ergeben. Fiir die 3-Level-
Modulation wird eine Abhéngigkeit des Stagnationsverhaltens vom Spannungsver-
haltnis und dem Schaltzeitpunkt identifiziert. Damit die Regelbarkeit des Wandlers im
gesamten Betriebsbereich gew#hrleistet werden kann, wird basierend auf einer Stell-
groBBentiberlagerung eine neuartige Betriebsstrategie entwickelt. Die Auswirkung des
Totzeiteffekts kann damit auf einen breiteren Ausgangsstrombereich verteilt werden,

so dass eine Stromstagnation vermieden wird.

Der kostenoptimierte Wandlerprototyp erreicht fiir den zentralen Leistungsteil beste-
hend aus Transformator und Schaltzellen bei einem Ausgangsstrom von 100 A eine
Leistungsdichte von 10,3 kW/l. Die thermischen Grenzen der Wandlerkomponenten
werden innerhalb des gesamten Betriebsbereichs eingehalten. Der Wirkungsgrad »
des DAB-Bordnetzwandlers betragt zwischen 88,0 % und 96,7 %, wobei durch das wei-
che Einschalten der Primérseite das Effizienzoptimum im relevanten Teillastbetrieb

erreicht wird.

Ausblick

In dieser Arbeit werden die einzelnen Optimierungsschritte des Designs und der
Auslegung weitestgehend voneinander entkoppelt. Die hohe Komplexitat des Ge-
samtwandlers wird reduziert, so dass ein tieferes Verstindnis der einzelnen De-

signabwigungen entwickelt werden kann. Allerdings werden dadurch auch einige
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Wechselwirkungen zwischen den Optimierungsschritten vernachléssigt. Beispielhaft
zeigt dies der Einfluss des Transformatorwicklungswiderstands auf die Schaltverluste
der Hochstromschaltzelle in Kapitel 8, der erst nach einem vollstandigen Design des
Transformators bestimmt werden kann. Die entwickelten Modelle sind fiir eine Be-
riicksichtigung solcher Wechselwirkungen bereits vorbereitet. Durch eine Integration
der Modelle in eine Mehrzieloptimierung oder einen iterativen Ansatz konnen die

verbleibenden Potentiale des DAB-Bordnetzwandlers aufgezeigt werden.

Fiir eine direkte Vergleichbarkeit mit bisherigen DAB-Bordnetzwandlern werden in
dieser Arbeit klassische Silizium-Transistoren eingesetzt. Durch einen Einsatz von
modernen Transistoren auf Basis von SiC oder GaN kénnen potentiell héhere Schalt-
frequenzen und damit eine weitere Miniaturisierung des Wandlers angestrebt werden.
Dazu miissen im DAB-Bordnetzwandler jedoch die Konzepte fiir den Transformator
und die Hochstromschaltzelle angepasst werden. Der vorgestellte Transformator
mit integriertem Streupfad fithrt die primér- und sekundirseitigen Strome teilweise
getrennt voneinander. In diesen Bereichen fiihrt eine Erh6hung der Schaltfrequenz
direkt zu einer Erhéhung der Wirbelstromverluste. Das Integrationskonzept des
Transformators sollte daher fiir eine Reduktion der Wirbelstromverluste modifiziert
werden. Die Hochstromschaltzelle profitiert von einem Technologiewechsel der Tran-
sistoren nicht im gleichen Mafle wie die primérseitigen Schaltzellen. Die Schaltver-
luste der Hochstromschaltzelle ergeben sich im Wesentlichen technologieunabhangig
durch die Schaltzelleninduktivitat und den Schaltstrom. Fiir eine Reduktion der
Schaltverluste sollten daher neuartige Transistorgehduse zur Minimierung der Schalt-
zelleninduktivitat oder bauraumoptimierte, robuste Varianten der Parallelschaltung

entwickelt werden.

Ein weiterer Forschungsansatz ergibt sich aus der systemischen Betrachtung des
Bordnetzwandlers. Der Bordnetzwandler wird iiberwiegend in Teillast betrieben
und fiir diesen Betrieb optimiert. Die Bauraum- und Kosteneffizienz konventionel-
ler Bordnetzwandler erfordert Einschrinkungen bei der Volllasteffizienz, so dass
im Volllastbetrieb hohe Verlustleistungen auftreten. Zur Entwirmung werden die
Wandler daher entweder wassergekiihlt oder mit hohem Volumenstrom luftgekiihlt.
Da eine Systemanderung nicht absehbar ist, werden diese Randbedingungen auch in
dieser Arbeit beriicksichtigt. Fiir Bordnetzwandler mit extrem hohen Effizienzen wire
jedoch in der Umgebung gekiihlter Komponenten wie der Traktionsbatterie auch ein
Verzicht auf eine explizite Kithlung denkbar. Bei weiter fallenden Elektronikkosten
konnte dies in Zukunft neben der Integrationskomplexitit auch die Systemkosten

reduzieren.
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A Anhang

A.1 Erhohung der Langsinduktivitat mittels primarseitiger
Spule

Abschnitt 3.2 untersucht verschiedene sekundérseitige Spulengeometrien zur Erhé-
hung der Langsinduktivitdt des Transformators. Vergleichend soll hier eine Rea-
lisierung der externen Spule auf der Primérseite des Transformators betrachtet
werden. Aufgrund der primérseitigen Isolationsanforderungen wird die Wicklung
analog zur primaérseitigen Transformatorwicklung ausschlieflich auf den beiden
Innenlagen der Leiterplatte platziert. Die Stromdichteverteilung fiir Ne = Nj, = 30 ist
in Abb. A.1(b) dargestellt. Durch die serielle Verschaltung der Windungen verteilt
sich der Strom gleichméaflig auf beide Lagen und es wird eine hohe Ausnutzung des

Kupferquerschnitts erreicht. Durch die Isolationsabstdnde zwischen den Windungen

Wicklungsausschnitt
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Abb. A.1: Querschnitt der Spulenkerngeometrie mit einzelnem E-Kern (pri-
marseitige Spule) (a) Flussdichteverteilung (b) Stromdichteverteilung in der
Wicklung
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und die Beschriankung auf zwei Kupferlagen ist der Kupferquerschnitt jedoch stark
reduziert. Der Wicklungswiderstand steigt gegeniiber der sekundirseitigen Realisie-
rung um 34,8 % auf Re = 0,93 Q. Damit der Wicklungswiderstand unter den Wert
der sekundérseitigen Spule fallt, muss mindestens eine weitere Kupferlage in den
Lagenaufbau der Leiterplatte eingefiigt werden. Zusétzlich weist die primérseitige
Spule, wie in Kapitel 3 gezeigt, erhebliche Nachteile in der Entwarmung auf. Daher
sollte eine primérseitige Spule bevorzugt in effizienzoptimierten Anwendungen mit

hoher Kupferlagenanzahl realisiert werden.
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A.2 Transformatorkonzeptvergleich bei Variation von

Designparametern

Abschnitt 3.2 vergleicht zwei Transformatorkonzepte mit externer Spule beziehungs-
weise integrierten Streuflussschenkeln. Die thermischen und parasitiren elektrischen
Eigenschaften der beiden Konzepte werden dabei in Abhéngigkeit von der PCB-
Flache ermittelt. In diesem Abschnitt sollen auch die Abhéngigkeiten von den weite-
ren Designparametern Kupferlagendicke, Tragermaterialdicke und TIM-Schichtdicke

untersucht werden.

Die Abhingigkeit der parasitiren Eigenschaften von der Kupferlagendicke ist in
Abb. A.2 dargestellt. Fir die Wicklungstemperatur wird eine sehr starke Abhangigkeit
von der Kupferdicke beobachtet. Durch eine Erhhung der Kupferlagendicke werden
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Abb. A.2: Abhingigkeit der thermischen und elektrischen Transformatorei-
genschaften von der Kupferdicke der PCB-Lagen (a) Temperaturanstieg
(b) AC-Wicklungswiderstand (c) Koppelkapazitit
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sowohl die Verluste in der Wicklung verringert als auch die laterale thermische
Leitfahigkeit verbessert. Der Wicklungswiderstand profitiert hingegen ausschliefilich
von der Reduktion der Wicklungsverluste. Die Transformatorkonzepte néhern sich
mit steigender Kupferlagendicke an, da sich bei integrierter Streuung ein zusétzlicher,
gleichbleibender Kiihlkérperverlust zur Kompensation ungeschirmter Transforma-
torstrome ergibt. Die Koppelkapazitét der beiden Transformatorkonzepte ist weitge-

hend unabhéngig von der Kupferdicke.

In Abb. A.3 werden die parasitaren Eigenschaften fiir eine Variation der Dicke des
PCB-Tragermaterials (Prepreg) gezeigt. Durch eine Reduktion der Prepreg-Dicke wird
die vertikale Entwarmung der Leiterplatte verbessert. Allerdings verringert sich die
Wicklungstemperatur bei Halbierung der Prepreg-Dicke nur um durchschnittlich

23,0 %, da die laterale Entwirmung unverandert bleibt. Der Wicklungswiderstand
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Abb. A.3: Abhingigkeit der thermischen und elektrischen Transformatoreigen-
schaften von der Dicke des PCB-Tragermaterials (Prepreg) (a) Temperatur-
anstieg (b) AC-Wicklungswiderstand (c) Koppelkapazitat
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wird nur geringfigig durch eine Verdnderung von Wirbelstromeffekten beeinflusst.
Fiir die Koppelkapazitit wird hingegen ein starker Effekt beobachtet. Da die Kapazitit
direkt von dem Abstand zwischen den Wicklungen abhéngt, verhélt sie sich nihe-

rungsweise antiproportional zur Prepreg-Dicke.

Abschliefend wird in Abb. A.4 der Einfluss der TIM-Schichtdicke untersucht. Durch
die geringe thermische Leitfahigkeit der Leiterplatte ist der Einfluss der TIM-
Schichtdicke auf die Wicklungstemperatur gering. Eine Reduktion der Schichtdicke
um 50 % verringert die Temperatur um durchschnittlich 5,1 %. Der Wicklungswider-
stand ist fast unabhéngig von der TIM-Schichtdicke. Fiir die Koppelkapazitit zeigt sich
eine Sensitivitdt des Transformators mit integrierter Streuung gegeniiber der TIM-
Schichtdicke, da diese dort den Abstand der ungeschirmten priméarseitigen Wicklung
vom Kiihlkérper einstellt. Durch die zusitzliche Prepreg-Lage von dprepreg = 0,4 mm

zwischen Wicklung und Kiihlkérper ergibt sich jedoch nur ein geringer Einfluss.
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Abb. A.4: Abhingigkeit der thermischen und elektrischen Transformatoreigen-
schaften von der TIM-Schichtdicke zwischen Leiterplatte und Kithlkérper
(a) Temperaturanstieg (b) AC-Wicklungswiderstand (c) Koppelkapazitit
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A.3 Ergidnzende Abschaltverlustbetrachtungen

Abschnitt 4.1 ermittelt die Abhéngigkeit der primar- und sekundérseitigen Schaltver-
luste von der Schaltzelleninduktivitit im weichschaltenden Betrieb (ZVS). In diesem
Abschnitt soll zusatzlich der Einfluss der Eingangsspannung, des Gate-Widerstands

und der Chiptemperatur auf die Schaltverlustenergie gezeigt werden.

In Abb. A5 ist die Schaltverlustenergie fiir die primérseitigen 600-V-Superjunction-
Transistoren (,IPT60R080G7") gezeigt. Die Schaltzelleninduktivitat wird fiir den Ver-
gleich zu Lgcpayi, = 4nH und der externe Gate-Widerstand zu Rg = 2Q gewahlt.
Unter diesen Bedingungen ergibt sich nur ein kurzes parasitires Wiedereinschalten
zu Beginn der Kommutierungsphase (vgl. Kapitel 4). In diesem Moment ist die Tran-
sistorspannung ups noch weitgehend unabhingig von der Eingangsspannung U, pc-
Die Eingangsspannung beeinflusst daher die Schaltverlustenergie in Abb. A.5(a) nur
geringfiigig. Auch eine weitere Verringerung des Gate-Widerstands in Abb. A.5(b) hat
nur einen geringen Einfluss auf die Schaltverlustenergie, da die Abschaltgeschwindig-
keit durch die Source-Induktivitat Lg limitiert ist. Eine Erh6hung des Gatewiderstands
auf Rg = 4Q begrenzt hingegen die Abschaltgeschwindigkeit, so dass die Schaltver-
lustenergie insbesondere fiir hohe Abschaltstrome ansteigt. Abbildung A.5(c) zeigt
eine moderate Abhangigkeit der Schaltverlustenergie von der Chiptemperatur. Die
Schwellenspannung Vy, sinkt mit steigender Chiptemperatur. Dadurch wird das

durch die Source-Induktivitit bedingte parasitire Wiedereinschalten verstérkt.

In Abb. A.6 ist die Schaltverlustenergie fiir die sekundarseitigen 40-V-Trench-Tran-
sistoren (,IPLU300N04S4-1R1%) gezeigt. Die Schaltzelleninduktivitit wird hier zu
Lschaltz = 2nH und der externe Gate-Widerstand zu Rg = 2Q gewihlt. Der hohe
Abschaltstrom der sekundérseitigen Schaltzelle kommutiert erst nach dem Anstieg
der Spannung ups aus dem abschaltenden Transistor (vgl. Kapitel 4). Die Schaltver-
lustenergie in Abb. A.6(a) zeigt daher eine moderate Abhéngigkeit von der Eingangs-
spannung Us pc. Die Geschwindigkeit des Kommutierungsvorgangs kann durch den
Gate-Widerstand beeinflusst werden. Abbildung A.6(b) zeigt im Bereich von Rg = 1Q
bis Rg = 4Q jedoch ebenfalls nur eine moderate Abhangigkeit der Schaltverlus-
tenergie vom Gate-Widerstand, da die Kommutierungsgeschwindigkeit zusatzlich
auch vom internen Gate-Widerstand und der Source-Induktivitat begrenzt wird. Die
Chiptemperatur zeigt in Abb. A.6(c) keinen signifikanten Einfluss auf die Schaltver-
lustenergie. Die Temperatur hat im 40-V-Transistor einen leicht verringerten Einfluss
auf die Schwellenspannung Vy;,. Aulerdem sinkt mit steigender Chiptemperatur die
Vorwiértsspannung Up;egde der Body-Diode. Fiir den Integrationszeitraum von 250 ns

kompensieren sich diese beiden Verlustmechanismen weitestgehend.
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Abb. A.5: Einfluss zusitzlicher Schaltzellenparameter auf die primérseitige
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A.4 PCB-Layouts der Schaltzellendesigns'

Abschnitt 4.2 untersucht zur Reduktion der Schaltzelleninduktivitiat verschiedene
Transistorgehduse und optimiert das Schaltzellendesign. Hier werden ergianzend die
Layoutdaten der untersuchten vierlagigen TOLL-, LFPAK- und SON-Schaltzellen
gezeigt. Fir das TOLL- und das LFPAK-Gehéduse werden in Abb. A.7 und Abb. A.8
jeweils ein klassisches und ein optimiertes Schaltzellendesign abgebildet. Das SON-
Schaltzellendesign in Abb. A.9 stellt durch die integrierte Halbbriickenstruktur bereits

im Ausgangszustand ein optimiertes Design dar.

nhalte dieses Abschnitts wurden im Rahmen eines Konferenzbeitrags veroffentlicht [93]. © IEEE 2020
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A.5 MATLAB-Skript zur Transformatorstromanalyse im

Frequenzbereich

function [power, current_sw_before_dead, current_sw_after_dead, current_rms] = DAB_frequency_analysis(alpha, beta, delta, param)
% Frequenzanalyse des DAB-Wandlers (komplexe Fourierkoeffizienten ck, primirseitig bezogen)
% Berechnet die Eingangsleistungen, Schaltstrome und RMS-Strome fiir feste Ansteuerwinkel

% primérseitige Pulsbreite: alpha (0 bis pi)

sekundarseitige Pulsbreite: beta (0 bis pi)

StellgroBe: delta (~0,5+pi bis 0,5+pi)

%% Vektor der betrachteten Harmonischen
harmonics = ~2-param.number_harmonics:1:2+param.number_harmonics;

omega = param.omega_base<harmonics;

b

%% Schaltfunktionen (primir- und sekundarseitig) im Fr eich

switching_primary_fourier = zeros(1,4«param.number_harmonics+1);
switching_secondary_fourier = zeros(1,4«param.number_harmonics+1);

d

Znur Koeffi 1 bei ung Harmonischen
for k = ~2«param.number_harmonics+1:2:2«param.number_harmonics-1
switching_primary_fourier(k+2+param number_harmonics+1)= (exp(lirkralpha/2)-exp(-lirksalpha/2))/(liskspi);
switching_secondary_fourier(k+2+param number_harmonics+1) = (exp(li-ks(beta/2-delta))-exp(lisks(~beta/2delta)))/(Lirkspi);
end

%% ideale Eingangsspannungen
V_primary = param.V_primary_dcsswitching_primary._fourier;
V_secondary = param.asparam.V_secondary_dcsswitching_secondary_fourier;

%% Wicklungswiderstand in Abhingigkeit der Frequenz
% erste, dritte und fiinfte Harmonische exakt, danach zur Vereinfachung konstant

R_sigma_primary = param.R_sigma_primary_5+ones(1,4«param.number_harmonics+1);

R_sigma_primary(3+(2-param.number_harmonics+1)) = param R_sigma_primary__
R_sigma_primary(1+(2-param.number_harmonics+1)) = param.R_sigma_primary_1;
R_sigma_primary(1:2«<param.number_harmonics) = R_sigma_primary(4«param.number_harmonics+1:-1:2«param.number_harmonics+2);

R_sigma_secondary = param.R_sigma_secondary_S+ones(1,4«param.number_harmonics-+1);
R_sigma_secondary(3+(2+param.number_harmonics+1)) = param.R_sigma_secondary_3;
R_sigma_secondary(1+(2+param.number_harmonics+1)) = param.R_sigma_secondary_1;

R_sigma_secondary(1:2-param.number_harmonics) = R_sigma_secondary(4«param.number_harmonics+1:1:2+param.number_harmonics+2);

%% Zweitorgleichungen des Transformators

Z_Lop = liromegasparam.L_sigma_primary+R_sigma_primary;
Z_Los = lisomegasparam.L_sigma_secondary+R_sigma_secondary;
Z_Lm = lisomegasparam.L_m;

Y_primary_to_primary = (Z_Lop+(Z_Los."~1+Z_Lm.*~1)."~1).A-1;
Y_primary_to_secondary = -Y_primary_to_primary+Z_Lm(Z_Los+Z_Lm)."~1;

Y_secondary._to_secondary = (Z_Los+(Z_Lop."~1+Z_Lm."~1).*~1).A~1;
Y_secondary_to_primary = -Y_secondary_to_secondary.+Z_Lm.«(Z_Lop+Z_Lm)."-1;

%% Analyse der sekundarseitigen Filterkond (optional, fiir kleine Filterkapazititen)
for t=1:1:param.iterations_filter
I_secondary = V_secondary.+Y_secondary_to_secondary + V_primary.+Y_primary_to_secondary;
I_secondary_rect = conv(switching_secondary_fourier, I_secondary);

I_secondary_rect = I_secondary._rect(2-param.number_harmonics+1:6+paramnumber_harmonics+1);
Z_Cdcs = (lisomegasparam.C_dcs)."~1;
Z_Ldcs = lisomega=param.L_dcs;

Z_out_secondary = (Z_Cdcs."-1+Z_Ldcs."-1)."~1;

V_secondary_Cdc = -I_secondary_rect«Z_out_secondary;
V_secondary_dc = [zeros(1,2-param.number_harmonics) param.asparam.V_secondary_dc zeros(1,2-param.number_harmonics)];

V_secondary = conv((V_secondary_de+V_secondary_Cdc).switching_secondary_fourier);

V_secondary = V_secondary(2+param.number_harmonics+1:6-param.number_harmonics-+1);
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64 | end

65

66 | %% Analyse der Transformator- und Eingangsstrome

67 | I_primary = V_primary..Y_primary_to_primary + V_secondary..Y_secondary_to_primary;

68 | Isecondary = V_secondary.+Y_secondary_to_secondary + V_primary.Y_primary_to_secondary;
69

70 I_primary_rect = conv(switching_primary_fourier, I_primary);

71 I_primary_rect = I_primary_rect(2-param.number_harmonics+1:6«param.number_harmonics+1);
72
73 I_secondary_rect = conv(switching_secondary_fourier, I_secondary);

74 | I_secondary_rect = I_secondary_rect(2+param.number_harmonics+1:6+param.number_harmonics+1);
75
76 | %% RMS-Strom iiber spektrale Leistungsdichte

77 | current_rms.primary = sqrt(sum(I_primary.-conj(I_primary)));

78 | current_rms.secondary = param.assqrt(sum(I_secondary.»conj(I_secondary)));
79

80 %% Ei leistung iiber DC-Komp des Ei. roms

81 power.primary = param.V_primary_dcsreal(I_primary_rect(2«param.number_harmonics+1));

82 | power.secondary = param.V_secondary_dc«param.asreal(I_secondary_rect(2-param.number_harmonics+1));
83
84 %% Schaltzeitpunkte

85 | shift_primary neg = exp(-1lisharmonics-alpha/2);

86 | shift_primary_pos = exp(lisharmonics+alpha/2);

87 | shift_secondary_neg = exp(lisharmonics«(~beta/2+delta));

88 shift_secondary_pos = exp(lisharmonics(beta/2+delta));

89 shift_primary_dead = exp(lisharmonics«param.dead_time_primary_rad);

90 shift_secondary_dead = exp(lisharmonics+param.dead_time_secondary_rad);
91
92 | %% Bestimmung der Schaltstréme

93 | current_sw_before_dead.hb1 = real(sum(I_primary.shift_primary_neg));

94 | current_sw_before_dead.hb2 = real(sum(_primary.sshift_primary_pos));

95 | current_sw_before_deadhb3 = param.asreal(sum(l_secondary.sshift_secondary_neg));
96 | current_sw_before_dead.hb4 = param.a-real(sum(I_secondary.sshift_secondary_pos));
97

98 current_sw_after_dead.hb1 = real(sum(I_primary.+shift_primary_neg.sshift_primary_dead));

99 current_sw_after_dead.hb2 = real(sum(I_primary.«shift_primary_pos.sshift_primary_dead));
100 current_sw_after_dead.hb3 = param.asreal(sum(I_secondary.sshift_secondary_neg.sshift_secondary_dead));
101 current_sw_after_dead.hb4 = param.asreal(sum(I_secondary.sshift_secondary_pos.sshift_secondary_dead));
102
103 end
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A.6 Arbeitspunktabhingige EMV-Filter-Riickwirkung

Abschnitt 5.1 untersucht den Einfluss einer verringerten Filterkapazitat auf die
Leistungsiibertragung des DAB-Wandlers. Fiir die Analyse wird der Arbeitspunkt
maximaler Leistung mit den Ansteuerwinkeln a = f =7 und § = 7/2 gewihlt. In
diesem Abschnitt soll die relative Leistungsabweichung zusétzlich fiir variierende An-

steuerwinkel untersucht werden. Als Grundlage der Analyse dient der symmetrische

P;
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Abb. A.10: Riickwirkung des EMV-Filters auf die Leistungsiibertragung in
Abhingigkeit vom Regelparameter ¢ fiir eine Zwischenkreiskapazitat von
Cpc=100pF(@)a=f=nb)a=7/2,f=n(c)a=r,f=7/2
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Wandlerbetrieb aus Tab. 5.1. Exemplarisch werden drei verschiedene Kombinationen
der Pulsbreiten a und f bei einer sekundérseitigen Filterkapazitit von Cpc = 100 uF
betrachtet. Abbildung A.10 zeigt jeweils die relative Leistungsabweichung in Ab-
héngigkeit von der Stellgrofie §. Unter Vernachlassigung der Verluste verlauft die
Leistungsabweichung fiir positive und negative Stellgrofien § symmetrisch. Die
héchste relative Leistungsabweichung ergibt sich fiir die Pulsbreiten a = 7/2, f =7
um den Bereich von § = 0. Aufgrund der geringen Stellgréfie § werden hier nur kleine
Leistungen tibertragen, so dass der erh6hte relative Fehler nur in moderaten absoluten
Leistungsabweichungen resultiert. Die hochste absolute Leistungsabweichung ergibt
sich hingegen fiir den in Kapitel 5 betrachteten Arbeitspunkt mit den Pulsbreiten
a = f = und der StellgroBle |d| = 7/2.
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A.7 Optimierte Modulation zur Reduktion von
DC-Transformatorstromen'

Abschnitt 5.2 analysiert die Entstehung von DC-Transformatorstromen fiir parasitare
Schaltverzégerungen. Auf Basis dieser Analyse wird eine Strategie entwickelt, die
durch die Reduktion eines Halbbriickenschaltstroms den DC-Transformatorstrom
begrenzt. In diesem Abschnitt soll die prinzipielle Funktionsféhigkeit dieser Strategie
experimentell bestatigt werden. Fiir die Verifikation wird ein bestehender 48-V-
DAB-Wandler genutzt, dessen Parameter in Tab. A.1 zusammengefasst sind. Fir
eine Simulation von parasitiren Schaltverzogerungen wird ein sekundirseitiges

Schaltsignal softwareseitig um eine feste Verzégerung von t4 = 35ns verschoben.

!nhalte dieses Abschnitts wurden im Rahmen eines Konferenzbeitrags veroffentlicht [101]. © IEEE 2019

Tab. A.1: Parameter des 48-V-DAB-Wandlers zur Demonstration von DC-
Transformatorstromen (sekundérseitig bezogen) © IEEE 2019

Ué,DC ‘ US)DC ‘ fS ‘ Ly ‘ Lo ‘ Rs,DC ‘ Coss
40V | 40V | 40kHz [ 9.0uH | 23pH | 50mQ | 5.2nF

up in A\ iy in A up in \% iy
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451 = 30 Tschalt 4|
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15 [ lomer PN -+ 10 o 10
0 1 : - 0 0 0
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Abb. A.11: Experimentelle Spannungs- und Stromverldufe (a) klassische Modula-
tion (Pp,in = 430 W) (b) Schaltstromreduktion (Pp i, = 500 W) ~© IEEE 2019
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Tab. A.2: Vergleich balancierender Flusskomponenten der DC-Transformator-
strome © IEEE 2019

‘ ‘ Prbal | Pzvsbals | Pzvsbale
Klassische Modulationsstrategie || 0,98uVs | 0,21pVs | 0,21pVs
Schaltstromreduktion 0,19uVs | 0,04pVs | 1,17uVs

Ein exemplarischer Betrieb des Wandlers mit klassischer Modulationsstrategie ist
in Abb. A.11(a) abgebildet. Fir den sekundérseitigen Transformatorstrom ergibt
sich eine signifikante DC-Komponente von Iogset = 7,6 A. Im Vergleich prognosti-
ziert die Analyse aus Abschnitt 5.2 numerisch einen DC-Transformatorstrom von
Ioffset = 7,9 A. Zur Reduktion eines Halbbriickenschaltstroms wird in Abb. A.11(b)
insbesondere die sekundirseitige Pulsbreite S leicht verringert. Die resultieren-
den balancierenden Flusskomponenten der beiden Modulationsstrategien werden
in Tab. A.2 verglichen. Durch die starke Reduktion des Schaltstroms ilschalt,éli
wird die balancierende ZVS-Flusskomponente der Halbbriicke 4 verstirkt. Der
DC-Transformatorstrom wird dadurch auf Iggg; = 0,9 A reduziert. Die Strategie
kann den DC-Transformatorstrom im gesamten Betriebsbereich effektiv begrenzen.
Durch die Reduktion der Pulsbreite werden die Effektivwerte der reguldren AC-
Transformatorstrome jedoch leicht erhoht, so dass sich die Strategie insbesondere

fiir hocheffiziente Wandler mit geringen Leitverlusten eignet.
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A.8 Maximale Hauptinduktivitit zur Vermeidung von
Sattigungseffekten

Abschnitt 6.1 untersucht den Einfluss der Hauptinduktivitidt auf die Transforma-
torstrome. Zur Vermeidung von erhohten Kernverlusten oder Sattigungseffekten
durch DC-Transformatorstrome muss die Hauptinduktivitdt begrenzt werden. In
diesem Abschnitt soll eine Abschatzung fiir die maximal zuldssige Hauptinduktivitét
abgeleitet werden. Die Analyse konzentriert sich insbesondere auf sekundérseitige
DC-Transformatorstrome. Durch hartes Einschalten der sekundirseitigen Transis-
toren konnen hier die balancierenden ZVS-Flusskomponenten komplett entfallen.
Zunéchst soll fiir diesen Extremfall harten Einschaltens der maximale sekundérseitige
DC-Transformatorstrom ermittelt werden. Nach Abschnitt 5.2 ergibt sich der DC-
Transformatorstrom fiir eine parasitire Verzogerung tq bei rein resistiver Balancie-

rung zu:

t4Uspe

|IOffset,max| = RepcT: (Al)
s, s

Der DC-Transformatorstrom fithrt zu einer zusitzlichen DC-Komponente in der ma-
gnetischen Flussdichte des Transformatorkerns, die die Kernverluste erhoht. Fiir ein
typisches Ferritmaterial kann eine DC-Flussdichtekomponente von etwa 50 mT ohne
signifikante Erhohung der Kernverluste toleriert werden [78]. Mit den Geometrie-
parametern des Transformators ergibt sich die maximal zulassige Hauptinduktivitat

direkt zu:
L’ _ N; sBoffset,maxAKern,Trafo
h,max,Offset —

(A.2)
|IOffset,max|
Durch Einsetzen der Parameter des experimentellen Aufbaus aus Kapitel 8 wird
. . i . A , _

eine maximale sekundirseitig bezogene Hauptinduktivitat von Lh,max,OFfset = 0,60 pH
bestimmt. Die parasitdre Verzogerung tq wird fiir die Berechnung auf Basis des

Gatetreiberdatenblatts zu maximal 10 ns abgeschétzt.
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A.9 Simulationsmodell zur Auswertung von Totzeiteffekten
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Abb. A.12: ,MATLAB Simulink“-Simulationsmodell: Generierung der Gate-

Signale, Modellierung des DAB-Wandlers in ,PLECS“ und Auswertung der
effektiv resultierenden Ansteuerwinkel
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A.10 Grenzen des weichschaltenden Betriebsbereichs

Abschnitt 7.1 untersucht Uberginge zwischen hartschaltendem und weichschalten-
dem Betrieb auf ihre resultierenden Totzeiteffekte. Dabei werden Betriebsbereiche
identifiziert, in denen der Ubergang einen Stagnationseffekt aufweist. In diesem
Abschnitt soll nun gezeigt werden, dass der Betrieb in solchen Ubergangspunkten bei
hoher Transformatorkopplung nicht im gesamten Betriebsbereich vermieden werden
kann. In Abb. A.14 werden die Grenzen der weichschaltenden Betriebsbereiche
der vier Halbbriicken fiir einen Transformator mit idealer Kopplung dargestellt.
Zunichst sollen die Grenzen fiir den 2-Level-Betrieb (¢ = f = ) in Abb. A.14(a)
betrachtet werden. Bei hoher sekundarseitiger Eingangsspannung Ug pc werden die
primarseitigen Halbbriicken HB1 und HB2 hartschaltend betrieben. Bei niedriger
Eingangsspannung Us pc werden hingegen die sekundarseitigen Halbbriicken HB3
und HB4 hartschaltend betrieben. Im 2-Level-Betrieb stimmen die weichschaltenden
Grenzen der beiden primér- und sekundérseitigen Halbbriicken dabei jeweils tiberein.
Mit zunehmender Stellgrofie |§| wird der weichschaltende Bereich zwischen der

primér- und sekundérseitigen Grenze weiter aufgespannt.

Exemplarisch soll der in Abb. A.14(a) markierte Betriebspunkt an der weichschal-
tenden Grenze der sekundirseitigen Halbbriicken betrachtet werden. Fir diesen
Betriebspunkt soll nun gezeigt werden, dass der Totzeiteffekt nicht durch eine An-
passung der Ansteuerwinkel vermieden werden kann. In Abb. A.14(b) wird zunéchst
die primérseitige Pulsbreite a reduziert. Der Betriebspunkt liegt nicht mehr an der se-
kundirseitigen, sondern an der primérseitigen weichschaltenden Grenze. Die primér-
seitigen Schalter sollen jedoch zur Verlustoptimierung durchgehend weichschaltend
betrieben werden, so dass dieser Betrieb nicht zuléssig ist. In Abb. A.14(c) wird daher
die Pulsbreite f reduziert. Dadurch wird jedoch ausschliellich die weichschaltende
Grenze der Halbbriicke HB4 signifikant verschoben. Die weichschaltende Grenze
der Halbbriicke HB3 liegt weiterhin in der Nihe des gewihlten Betriebspunkts und
bewirkt dort einen Totzeiteffekt. In Abb. A.14(d) und Abb. A.14(e) werden ergénzend
beide Pulsbreiten « und f angepasst. Die weichschaltende Grenze der Halbbriicke

HB3 liegt jedoch weiterhin in der Néhe des gewiahlten Betriebspunkts.

Fiir den gewédhlten Betriebspunkt kann der Totzeiteffekt unabhéngig von den An-
steuerwinkeln nicht vollstindig vermieden werden. Dieses Verhalten ergibt sich fiir
Betriebspunkte in der Ndhe symmetrischer Eingangsspannungen (Upnc/(nUspc) =~ 1)
und kleine Stellgrélen §. Die weichschaltende Grenze der kritischen Halbbriicke wird

hier nur geringfiigig durch die Ansteuerwinkel beeinflusst.
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A.11 Impedanzanalyse des Transformatorprototyps

Abschnitt 8.1 stellt den leiterplattenintegrierten Aufbau des Wandlerprototyps vor.
Fir die Modellierung und Ansteuerung miissen die Transformatoreigenschaften
prazise bestimmt werden. In diesem Abschnitt wird die Messung der Transfor-
matorimpedanzen im Leerlauf und im Kurzschluss gezeigt. Aufgrund des hohen
Windungszahlverhéltnisses wird die Messung zur Minimierung von Messfehlern
primérseitig durchgefiihrt. Die Messaufbauten sind in Abb. A.15 abgebildet. Fir die
Messung werden die Transformatorkerne und eine unbestiickte Leiterplatte auf dem

Kiihlkorper montiert. Die Leiterplatte sollte dabei im finalen Abstand zum Kiihlkorper

Transformator

(b)

Abb. A.15: Messaufbauten zur Bestimmung der Transformatorimpedanzen
(a) sekundarseitiger Leerlauf (b) sekundérseitiger Kurzschluss
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befestigt werden, um den Einfluss der Wirbelstrome im Kihlkorper prézise ab-
zubilden. Durch die unbestiickte Leiterplatte konnen Einfliisse der Transistoraus-
gangskapazitaten auf die Messung vermieden werden. Der breite, sekundérseitige
Kurzschluss in Abb. A.15(b) wird im Bereich der Transistoren implementiert. Dadurch
wird auch die Anschluss- und Schaltzelleninduktivitit der sekundarseitigen Transis-
toren in der Messung beriicksichtigt, die durch das hohe Windungszahlverhéltnis
einen signifikanten Einfluss auf die Gesamtinduktivitat haben. Die Ergebnisse der
Impedanzmessungen sind in Abb. A.16 gezeigt und werden in Abschnitt 8.1 fiir die

weitere Modellierung ausgewertet.
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Abb. A.16: Messergebnisse fiir die Transformatorimpedanzen (a) primarseitig
gemessene Induktivitat (b) primérseitig gemessener Serienersatzwiderstand
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A.12 Filtertopologie des Wandlerprototyps
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A.13 Erganzende thermische Messdaten der
Wandlerverifikation

Abschnitt 8.4 analysiert das thermische Verhalten des Wandlerprototyps. Fiir eine
bessere optische Vergleichbarkeit werden die zentralen Wandlerkomponenten bei
einer Kihlwassertemperatur von Tjep = 25 °C detailliert betrachtet. In diesem Ab-
schnitt sollen ergénzend ein thermischer Gesamtiiberblick tiber die Leistungsplatine
gegeben sowie Thermografien bei einer Kithlwassertemperatur von Tjyen = 65 °C

gezeigt werden.

Abbildung A.18 zeigt den thermischen Uberblick tiber die Leistungsplatine bei voller
Ausgangsleistung. Neben den zentralen Wandlerkomponenten ergibt sich insbeson-
dere eine deutliche Erwarmung der primarseitigen Filterinduktivitit von AT = 33,0K

und der sekundirseitigen Strommessung von AT = 39,0K. Die sekundirseitigen

sekundarseitige primérseitige
Vollbriicke Vollbriicke

Filter Strommessung Transformator Filter
(2)

105°C

25°CI

Abb. A.18: Thermischer Uberblick iiber die Leistungsplatine fiir U, pc = 250V,
Uspc =15V, |Iipcl=100A und Tyyuen =25°C (a) Leistungsplatine
(b) Thermografie

(b)
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A.13 Ergénzende thermische Messdaten der Wandlerverifikation

sekundarseitige primérseitige

R Transformator .
Transistoren Transistoren

175°C I

65°C

175°C I

65°C

175°C I

(b)

65°C

(©)

Abb. A.19: Thermografie der zentralen Wandlerkomponenten fiir Uspc = 15V,
lIspcl = 100A und Tiuep = 65°C (a) Up,DC = 250V (b) Up,DC =350V
(c) Up,pc =450V
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A Anhang

Filterinduktivitaten bleiben hingegen mit AT = 18,8 K durch ihre direkte Kihlkérper-
anbindung deutlich kiihler. Die sekundérseitigen Filterinduktivitaten kénnen daher

hinsichtlich des Bauraums weiter optimiert werden.

In Abb. A.19 sind Thermografien des Transformators und der Transistoren bei einer
Kihlwassertemperatur von Tyuep = 65°C und voller Ausgangsleistung dargestellt.
Die Wandlerkomponenten zeigen ein mit den Ergebnissen bei einer Kithlwasser-
temperatur von Tyep = 25 °C prinzipiell vergleichbares Verhalten. Allerdings steigt
durch Temperaturabhéngigkeiten die Temperatur der sekundarseitigen Transistoren
bei Up pc = 250 V deutlich an. Der Temperaturanstieg betrégt in diesem Arbeitspunkt
ATFET,s,max = 106,1 K statt zuvor ATEET s max = 75,2 K bei Tiyep) = 25 °C. Durch Quer-
erwarmung steigt auflerdem der Temperaturanstieg der Transformatorwicklung von

A’1—‘Wicklung,n'1ax =49,1K auf ATWicklung,max =65,9K.
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