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1 Einordnung und Fragestellung

Der Quantum Control Converter (QQC-Converter) gehort zur Familie der Direct Current
to Direct Current-Wandler (DC/DC-Wandler). Grundsatzlich kann ein DC/DC-Wandler
zwei Funktionen iibernehmen. Erste ist die Herstellung einer galvanischen Trennung [1, 2,
3], welche aus Sicherheitsgriinden in diversen Anwendungen implementiert ist [4, 5, 6, 7].
Eine galvanische Trennung trennt zwei gekoppelte Stromkreise voneinander, was bedeutet,
dass kein gemeinsames Bezugspotential vorliegt [8]. Damit ersetzt der DC/DC-Wandler
den platz- und kostenintensiven Netztransformator [9], welcher lange Zeit als Standardlo-
sung [10] zur Implementierung von galvanischer Trennung genutzt wurde. Umsetzten lésst
sich eine Trennung in DC/DC-Wandler induktiv [11] oder alternativ auch kapazitiv [12].
Somit lésst sich die Familie Abb. 1.1 in zwei Zweige aufteilen: Trennende und nicht tren-
nende DC/DC-Wandler. Der QC-Converter gehort zur Familie der induktiv trennenden
DC/DC-Wandler.

DC/DC-Wandler

Nicht isolierte Wandler Galvanisch isolierte Wandler
Resonante Topologie Nicht resonante Topologie
SRC LC-Type

e P

Ungeregelt Geregelt

Unidirektional Bidirektional

Abbildung 1.1: Grafische Darstellung der Einordnung des QC-Converters

Die zweite Funktion ist die Konvertierung von Energie. Diese Anforderung ergibt sich
dann, wenn ein Verbraucher oder Quelle an ein System angeschlossen werden soll dessen
Spannung nicht mit der des Systems iibereinstimmt. Praktische Beispiele finden sich in
[13, 14, 15, 16]. Diese Funktion kénnen sowohl trennende [17, 18] als auch nicht trennende
DC/DC-Wandler [19, 20] iibernehmen. Jedoch sind nicht trennende Wandler fiir diese
Anforderung haufig besser geeignet. Ursache ist, dass ein grofier Ausgangsspannungsbereich

und hohe Schaltfrequenzen bei grofien Leistungen mit trennenden Wandlern nur schwierig

1
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zu erreichen sind [21, 22].

Soll der Wandler weiter spezifiziert werden, geschieht dies auf einer tieferen technischen
Ebene. Grundsatzlich kann zwischen resonanten [23] und nicht resonanten [24] leistungs-
elektronischen Schaltungen unterschieden werden. Resonant ist ein Wandler dann, wenn
das System mehr als zwei unterschiedliche Energiespeicher, Spule und Kondensator, mit
betraglich ahnlicher Reaktanz bei Arbeistfrequenz enthélt. Charakteristisch sind ebenfalls
sinus- und kosinusférmige Spannungsformen tiber den resonanten Bauelementen. Der
QC-Converter ist eine resonante Topologie und auflerdem eine Sonderform des gewohnli-
chen Serienresonanzwandlers (SRC LC-Type). Grundséatzlich lasst sich jede Topologie in
unidirektionaler und bidirektionaler Ausfiihrung implementieren. In dieser Arbeit wird

der QC-Converter ausschliefllich ungeregelt in seiner bidirektionalen Ausfithrung behandelt.

Praktisches und aktuell relevantes Beispiel zum moglichen Einsatz des QC-Converters ist
das Laden von batterieelektrischen Fahrzeugen [25, 26]. Aufgabe des Gesamtsystems ist
es, die 3-phasige Wechselspannung des Stromnetzes [27] in eine Gleichspannung zwischen
200V und 920 V umzuwandeln und gleichzeitig eine galvanische Trennung sicherzustel-

len [28]. Um diese Funktionalitit zu erreichen, werden verschiedene Losungsansétze verfolgt.

Erster Ansatz kann sein, nach dem vorgeschalteten Alternating Current to Direct Current-
Wandler (AC/DC-Wandler) einen galvanisch trennenden DC/DC-Wandler zu schalten.
Klassischer Losungsansatz ist an dieser Stelle der klassische SRC LC-Type [29, 30]. Die-
ser Ubernimmt ausschliefllich die Funktion der galvanischen Trennung und kann aus
diesem Grund auf diese Funktionalitat optimiert werden. Nachgeschaltet ist ein nicht
trennender DC/DC-Wandler, welcher die Spannungsanpassung vornimmt. Auch dieser
kann fiir seine Aufgabe optimal ausgelegt werden. Ein Prinzipschaltbild findet sich in der
Abbildung Abb. 1.2. Bei diesem Ansatz handelt es sich um ein dreistufiges System, da

drei Konvertierungsstufen vorliegen. Beispiele zu Implementierungen finden sich in [31, 32].

Dreistufiges DC-Ladesystem

‘ AC 800V e 950V be
400V 200V |
400V 920V ]!
‘l DC DC DC | vy

Abbildung 1.2: Blockschalthild eines dreistufigen DC-Ladesystems
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Alternativ kann es das Ziel sein, das System zweistufig aufzubauen und so eine Konvertie-
rungsstufe einzusparen. Wahrend der AC/DC-Wandler identisch bleibt, soll der trennende
DC/DC-Wandler sowohl die Funktion der Trennung als auch der Spannungsanpassung
iibernehmen. Das Problem ist an dieser Stelle der eingeschrankte Ausgangsspannungsbe-
reich bei hohen Arbeitsfrequenzen und Leistungen. Dieses Problem wird minimiert, indem
der DC/DC-Wandler in zwei einzelne Wandler mit halber Nennleistung aufgeteilt wird
[12, 33]. Dies ermoglicht es, die DC/DC-Wandler je nach Spannungslevel tiber eine externe
Beschaltung parallel oder alternativ in Serie zu schalten. So kann der DC/DC-Wandler
fiir einen kleineren Ausgangsspanungsbereich optimiert und trotzdem der volle Ausgangs-
spannungsbereich auf Applikationsebene abgedeckt werden. Exemplarisch ist die besagte
Topologie bei Serienverschaltung abgebildet (Abb. 1.3). In dieser Verschaltung kann der
obere Spannungsbereich bedient werden. Jedoch besteht das System grundsatzlich immer
noch aus drei leistungselektronischen Wandlern, wenn auch mit kostengiinstigeren Bauele-

menten.

[
; Quasi-Zweistufiges DC-Ladesystem
l
|

800V 560V — 920V
% 1400V AC DC ©
I Ul
\ 400V [
! 140 DC DC

Us

DC | — "

Abbildung 1.3: Blockschaltbild eines Zweistufigen DC-Ladesystems mit parallel und
batterieseitig seriell vorgeschalteter DC-Stufe.

Als technisch anspruchsvollster Ansatz kann die Realisierung eines echten zweistufigen Sys-
tems angesehen werden (Abb. 1.3). Es wird lediglich der herkémmliche AC/DC-Wandler
und ein trennender DC/DC-Wandler in Reihe geschaltet. Die Anforderungen an den Aus-
gansspannungsbereich des DC/DC-Wandler sorgen bei der Auslegung fiir einen Fokus auf
die Sicherstellung der Funktion und nicht auf die Optimierung, womit dieser Ansatz bei
Wandlern mit Weitbereichsausgang nur selten verfolgt wird. Jedoch handelt es sich, sobald

die Funktionalitit gegeben ist, um den attraktivsten Ansatz.
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Zweistufiges DC-Ladesystem

o A D

L l4a00v ¢ ¢
- l400v . v
| DC DC

800 V 200V — 920 V'

|
|
!
!
I

Abbildung 1.4: Blockschaltbild eines Zweistufigen DC-Ladesystems

Der QC-Converter kann in allen Losungsansétzen eingesetzt werden. Jedoch bedeutet die
praktische Nutzbarkeit nicht, dass dessen Einsatz eine sinnvolle Losung darstellt. Um beur-
teilen zu kénnen, ob dieser Ansatz eine sinnvolle Losung ist, miissen die Anforderungen die
sich neben der Funktion fiir die Anwendung ergeben, bekannt sein. Diese lassen sich zu drei
Hauptanforderungen zusammenfassen: Kosten, Gewicht/Grofie und Effizienz. Diese Grofien
konnen mithilfe einer Auslegung optimiert werden. Jede Auslegung bildet die Moglichkeit
einer Voraussage iiber das Verhalten des Wandlers bei vorgegebenen Parametern. Je hoher

die Voraussagekraft ist, um so besser ldsst sich das System im Vorfeld optimieren.

Grundlage fiir eine Optimierung bildet das Verstandnis der Funktion des QC-Converters.
Alternativ in der Literatur auch ,integral cycle mode control“ [34] oder ,pulse density mo-
dulation“ [35] genannt. Dabei ist das Grundprinzip der Modulation bereits seit den 1970er
Jahren bekannt. Die ersten Arbeiten konzentrierten sich grofitenteils auf die Anwendung
der Modulation zur Reduzierung von Schaltvorgéangen [36]. Ziel war es, Topologien mit
hoher Arbeitsfrequenz unter der Verwendung von Halbleiterbauelementen frither Generatio-
nen zu realisieren. Erstmalige vollstandige Beschreibung der unidirektionalen Modulation
geschah im Jahr 1983 im Rahmen einer Arbeit von Vorperian und Kik [37]. Thema
ist die grundsétzliche Beschreibung des Kleinsignalverhaltens von resonanten Wandlern.
Insbesondere das Verhalten bei diskontinuierlicher Leistungsiibertragung wird detailliert
diskutiert. Verfeinert wird die Beschreibung im gleichen Jahrzehnt fiir den kontinuierlichen
Betrieb [34]. Dabei steht die Verwendung aller méglichen Freiheitsgrade im Fokus. Weitere
Arbeiten befassten sich mit dem optimalen Betrieb des Wandlers zur Reduzierung von
Spitzenstromen und der Ausgangskapazitiat. Im spéteren Verlauf wurde der Betrieb durch
zusatzliche Halbleiter vom Tiefsetzstellerbetrieb auf den Hoch-Tiefsetzstellerbetrieb erwei-
tert [38, 39, 40]. Ab diesem Zeitpunkt lag der Forschungsschwerpunkt auf der Verbesserung
der Funktion des Wandlers. Als Applikationsbeispiel dient das bekannte Prinzipschaltbild
Abb. 1.4.

Am Eingang des DC/DC-Wandlers liegt eine konstante Spannung an. Ziel ist es, das

Ubertragungsverhalten des Wandlers so zu beeinflussen, dass jede beliebige Ausgangsspan-
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nung eingestellt werden kann. Somit soll auf Basis der Modulation die iibliche Funktion
eines DC/DC-Wandlers hergestellt werden. Dies fithrte zu einer Vielzahl von Arbeiten die
sich mit der Regelung des Wandlers beschéftigten [41, 42]. Auch wenn die Funktionalitét
grundsatzlich in Veroffentlichungen nachgewiesen werden konnte, lies sich der angestrebte
Technologie-Reifegrad nicht erreichen. Groflies Problem der Applikation sind Gerdusch-
emissionen durch niederfrequente periodische Schwingungen, welche beeindruckende Pegel
erreichen konnen. Damit verbunden sind niederfrequente Schwingungen der Ausgangsspan-
nung. Zusatzlich ist die in vielen Publikationen verwendete Bauteilkombination schlicht
nicht sinnvoll in der echten Applikation umzusetzen. Aus diesem Grund stand die Op-
timierung des Wandlers nicht im Vordergrund. Aktuell beschéaftigen sich Publikationen
mit der Verwendung der Modulation beim induktiven Laden von Elektrofahrzeugen [43].
Wenige Veroffentlichungen [44, 45, 40] beschéftigen sich mit der Optimierung der Modu-
lation. Weiterfithrend wird ein Schaltkreis zur Reduzierung von Schaltverlusten in der
bidirektionalen Ausfithrung des Wandlers vorgeschlagen [46]. Auch in dieser Veroffent-
lichung werden niederfrequente Schwingungen als problematisch thematisiert. Es kann
zusatzlich festgehalten werden, dass der Forschungsschwerpunkt der wissenschaftlichen

Gemeinschaft auf anderen Wandlerkonzepten liegt. In dieser Arbeit ist ein alternativer
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Abbildung 1.5: Weiteres Blockschaltbild eines Zweistufigen DC-Ladesystems

Ansatz zum Betrieb des QC-Converters gewéhlt. Verdeutlicht wird der Ansatz an einem
weiteren Prinzipschaltbild Abb. 1.5. Fiir den Eingang des DC/DC-Wandlers ist ein varia-
bler Spannungsbereich vorgegeben. Diese Moglichkeit ergibt sich aus der Applikation. Die
Ausgangsspannung des AC/DC-Wandlers bewegt sich theoretisch zwischen dem Spitzen-
wert der Netzspannung und der zulassigen Betriebsspannung der Halbleiterbauelemente
[47, 48]. In diesem konkreten Fall bewegt sich die Spannung zwischen 700 V und 880 V. Die
Funktion des DC/DC-Wandlers ist es nun, diskrete Spannungsiibersetzungsverhéltnisse
einzustellen. Somit kann fiir das Verhalten des Wandlers die mechanische Analogie eines
Getriebes verwendet werden. Ist ein Ubersetzungsverhiltnis — Gang — eingestellt, kann
ein definierter Spannungsbereich am Ausgang des DC/DC-Wandlers abgedeckt werden.
Liegt die mogliche Eingangsspannung exemplarisch zwischen 1V und 2V wéahrend das

Ubersetzungsverhéltnis 1 entspricht, so kann ein Spannungsbereich zwischen 1V und 2V

>



Einordnung der Arbeit

abgedeckt werden. Ist ein Ubersetzungsverhiltnis von 1/2 gewihlt, entspricht der mégliche
Ausgangsspannungsbereich 0,5V bis 1 V. Folglich lasst sich trotz einer Diskretisierung des
Ubersetzungsverhéltnisses ein geschlossener Ausgangsspannungsbereich abdecken. Ergeb-
nis ist, dass die historisch angestrebte Funktion aus der Abb. 1.4 in dieser Anwendung
mit wesentlich einfacheren Mitteln zu erreichen ist. Aus diesem Grund beschéftigt sich
diese Arbeit mit der statischen Beschreibung des QC-Converters im Arbeitspunkt und der

Optimierung des Wandlers beziiglich seines Schaltverhaltens.

Die Arbeit ist mit diesem Ziel folgendermafien gegliedert. In den Grundlagen findet
die Diskussion des grundséatzlichen Schaltungsaufbaus statt. Bestandteil sind neben den
einzelnen Bauelementen ebenfalls die Anordnung und Ansteuerung der aktiven Bauele-
mente. Zusatzlich ist die gingige Beschreibung des Serienresonanzwandlers einleitend
dargestellt. Darauf folgt die Modellbildung des QC-Converter und die Beschreibung des
Ubetragungsverhaltens. Ebenfalls Gegenstand der Betrachtung ist der Geltungsbereich der
vereinfachten Beschreibung. Die Grundlagen fiir die Auslegung des Transformators sind im
darauffolgenden Kapitel dargestellt. Final sind zwei Methoden zur Implementierung der
Schaltentlastung beschrieben und deren Wirksamkeit nachgewiesen. Im abschlielenden Fa-
zit sind Ankntipfungspunkte fiir die zukiinftige Forschung formuliert und die Umsetzbarkeit

in der Applikation untersucht.



2 Grundlagen

Im den Grundlagen ist aufgefithrt, wie der QC-Converter grundsétzlich aufgebaut und
anzusteuern ist. Ausgangspunkt bildet die Beschreibung der Anordnung und Ansteuerung
der aktiven Bauelemente. Darauf folgt die Beschreibung der Anordnung der passiven
Komponenten. Eine Sonderrolle ibernimmt der Transformator, dessen Darstellung im
Ersatzschaltbild im Vorfeld Einfithrung findet. Fiir die resultierende Schaltung werden die
Betriebsparameter festgelegt. Auf Basis dieser lésst sich der Betrieb des Serienresonan-
zwandlers und seine gédngige mathematische Beschreibung prasentieren. Abschlieflend ist ein
Weg dargestellt, wie die mathematische Beschreibung der Ansteuerung des QC-Converter

vornehmen lasst.



Grundlagen

2.1 Aktive Bauelemente

Aktive Bauelemente sind zentrale Bauteile der Leistungselektronik. Zu den wichtigsten Halb-
leitern im Bereich der DC/DC-Wandler zéhlen Insulated-Gate Bipolar Transistors (IGBT),
Metal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistors (MOSFET) und High Electron Mo-
bility Transistors (HEMT). In dieser Anwendung von Interesse sind die, MOSFET und
HEMT, welche Riickwértsrichtung aktiv eingeschaltet werden kénnen, da diese Eigenschaft
fiir den bidirektionalen Betrieb des QC-Converters notwendig ist.

Die Abb. 2.1 enthélt acht MOSFETSs, welche mit T1 bis T8 bezeichnet sind. Fiir eine
erste Beschreibung ist der MOSFET ein verlustfreies Bauteil, welches im eingeschalteten
Zustand perfekt leitend und im ausgeschalteten Zustand perfekt sperrend ist. Der Wechsel

zwischen den beiden Zustdnden geschieht vorerst ebenfalls verlustfrei. Abb. 2.1 zeigt die
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Abbildung 2.1: Dual Active Bridge (DAB) dargestellt mit Mittelpunktspannungen

in dieser Arbeit verwendete Anordnung der Halbleiter. Diese konkrete Anordnung wird
als Dual Active Bridge (DAB) bezeichnet. Jedoch beschreibt diese Bezeichnung nicht nur
die Anordnung der Halbleiter, sondern auch deren Ansteuerung. Es wird grundsétzlich
gefordert, dass die Halbleiter aktiv in jedem Arbeitspunkt geschaltet werden.

Zuerst steht die linke Seite der DAB im Fokus. Die serielle Verschaltung von T1 und T2
bildet die erste Halbbriicke HB1, welche parallel zur Spannungsquelle U; geschaltet ist.
Somit bilden T1 und T2 eine Briicke zwischen dem Potential U; und dem Bezugspotential
0V, woraus sich die Namensgebung ergibt. Mittelpunkt der Halbbriicke, die direkte Ver-
bindung von T1 und T2, ist der erste Mittelpunktabgrifft MP1.

Die zweite Halbbriicke HB2, bestehend aus T3 und T4, ist ebenfalls parallel zu Spannungs-
quelle U; geschaltet. Dessen Mittelpunkt, die direkte Verbindung zwischen T3 und T4, ist
der zweite Mittelpunktabgriff MP2.

Die Spannungsdifferenz zwischen erstem und zweitem Mittelpunktabgriff wuyp; — unpe wird
als geschaltete Spannung u; bezeichnet. Der Strom welcher aus MP1 hinaus fliefit tragt den

Namen ;. In MP2 flieit der Strom i; wieder hinein. Die beschriebene Konfiguration wir

8



Grundlagen

als Voll- oder H-Briicke bezeichnet (VB1). Aufgabe dieser Schaltung ist die Manipulation
der geschalteten Spannung wu;. Diese kann je nach Schalterstellung verschiedene Werte
annehmen. Jeder Schalter hat zwei mogliche Zustande: Logisch 1 entspricht ideal leitend,
Logisch 0 entspricht ideal sperrend. In der Gleichung sind die Mittelpunktspannungen

uppr und uypo als Funktion der Schalterstellung angegeben (Gleichung (2.1)).

upmpr = Uy fur T1=1,T2=0
uppr =0V firT1=0,T2=1
upmp2 = Uz fir T3=1,T4=0
upmpe =0V fir T3=0,T4=1 (2.1)

Die moglichen Zustdnde der Spannung u; lassen sich als Funktion der Spannungsdifferenz

zwischen uypy und uyps ebenfalls definieren (Gleichung (2.2)).

u = Uy fiur uypr = Ur, uppr =0V
u = —U; fir upypr =0V, umpe = Uy
up =0V fir uyp; = Uy, uppr = Uy
up =0V fir uypr =0V, uype =0V (2.2)

Mit der VB1 lassen sich folglich fiir die geschaltete Spannung w drei diskrete Amplituden
einstellen: U; , —U; und 0V.
Bei gegebem Strom i; ist der Strom ¢, ebenfalls eine Funktion der Schaltzusténde.

Dieser lésst sich direkt iiber die Amplitude von u; definieren (Gleichung (2.3)).

11,rec = 11 fir u; = U,
11 rec = —11 fir wy = -U;
il,rec = OA far uy = oV (23)

Die zweite Vollbriicke (VB2) ist identisch zur ersten Vollbriicke aufgebaut. Sie besteht
aus der dritten Halbbriicke HB3, welche sich wiederum aus T5 und T6 zusammensetzt.
Die vierte Halbbriicke HB4, bestehend aus T7 bis T8 vervollstandigt den Aufbau. Beide
Halbbriicken sind parallel zur Spannungsquelle Us geschaltet. Der dritte Mittelpunktabgriff
MP3 wird HB3 und der vierte Mittelpunktabgriff MP4 wird HB4 zugeordnet. Die Span-
nungsdifferenz zwischen uyps und uppy ist mit uy definieren. Die Definition findet sich im
Anhang (Abschnitt 9.1). Mit der VB2 lassen sich folglich fiir die geschaltete Spannung us
drei diskrete Amplituden einstellen: Uy , —Us und 0V.
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(a) Schaltsignal-Erzeugung VB1

(b) Schaltsignal-Erzeugung VB2

Abbildung 2.2: Spannungsformen als Funktion der Modulationsvektoren

Nach Analyse der moglichen Zustidnde der geschalteten Spannung w; und us miissen

die gewiinschten Spannungsformen in einen zeitlichen Zusammenhang gebracht werden.

Folgende Anforderungen werden an die zeitliche Abhéangigkeit von u; und us gestellt.

Uy € {Ul, —Ul}

Ug € {UQ, —Uz}

uy und uy zeigen einen periodischen Verlauf

o HBI1 bis HB4 schalten mit der Frequenz fsw

uy und us werden folglich mit der Frequenz fsw geschaltet

Anhand der Erzeugung der Schaltsignale sollen nun weitere Begrifflichkeiten der Schaltsi-

gnalerzeugung und damit auch der Spannungs-Modulation erldutert werden.

Betrachtet wird die erste Vollbriicke. Die geschaltete Spannung wu; der Vollbriicke setzt

sich aus der Spannungsdifferenz von uyp; und uyps zusammen. Folglich miissen HB1 und

HB2 so zusammenarbeiten, dass ein definierter Spannungsverlauf eingestellt werden kann.

Begonnen wird mit der Schaltsignal-Erzeugung der ersten Halbbriicke. Als Basis dient

ein Tréger-Signal (carrier HB1), dargestellt im obersten Graphen (Abb. 2.2(a)). Dieses ist

ein Dreieck-Signal mit variabler Frequenz und der Amplitude 1. Um nun festzulegen, ob
T1 oder T2 der Halbbriicke leitend sind, wird der Tastgrad (a) oder auch dutycycle VB1
eingefiihrt, welcher fiir die erste Vollbriicke einheitlich ist. Befindet sich der Wert des
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carrier HB1 unterhalb des dutycycle VB1, ist T1 im leitenden und T2 im sperrenden Zu-
stand. Wenn sich hingegen der carrier HB1 oberhalb des dutycycle VB1 befindet, ist T2
im leitenden und T1 im sperrenden Zustand.

Das Tragersignal carrier HB1 ist das fithrende Tragersignal, was bedeutet, dass sich die
Trégersignale der anderen Halbbriicken zeitlich an diesem Tragersignal orientieren. Das
Tragersignal der zweiten Halbbriicke carrier HB2 ist um die halbe Schaltperiodendauer
Tsw/2=1/(2- fsw) oder 180° phasenverschoben zum carrier HB1. Dieser Phasenversatz
wird innerer Phasenversatz der ersten Vollbriicke genannt @ jnner. Die Schaltsignale fiir HB2
werden durch den Vergleich von carrier HB2 und dutycycle VB1 erzeugt. In Abb. 2.2(a)
ist der Signalverlauf fiir die Parameter dutycycle VB1 = 0,5 und @1 jpper = Tsw/2 = 180°
dargestellt. Als Ergebnis fiir die geschaltete Spannung u; ergibt sich eine symmetrische
Rechteckspannung mit der Frequenz der Trégersignale fgw und der Amplitude U;.

Fiir die zweite Vollbriicke werden carrier HB3, carrier HB4 und dutycycle VB2 aquivalent
zur ersten Vollbriicke eingefithrt. Die vierte Halbbriicke orientiert sich iiber den inneren
Phasenversatz der zweiten Vollbriicke ®gjyner an der dritten Halbbriicke. In Abb. 2.2(b)
ist der Signalverlauf fiir die Parameter dutycycle VB2 = 0,5 und @ jpner = Tsw/2 = 180°
ebenfalls dargestellt.

Neben der Organisation der Schaltsignale innerhalb der einzelnen Vollbriicken miissen
die zeitlichen Abldufe von VB1 und VB2 in Bezug zueinander gesetzt werden. Hierfiir
wird der dulere Phasenversatz ®gu., eingefithrt. Dieser gibt den zeitlichen Versatz von
HB3 zur fithrenden Halbbriicke HB1 an. Wie in Abb. 2.3 dargestellt fiihrt ein duflerer

Phasenversatz zu einem Phasenversatz zwischen u; und wus.

@outer carrier HB1
L - —— - carrier HB3
! | dutycycle
1 T ! [ 7
| Vs A z
| '// N L7
| 7 N v
S SR t{Tsw /2]
T
I
x 1
U].a U2 | : uy
I I ———-U3
—
R A R — I
| ‘ | ‘
I I
I I
i l i l tTsw/2)
| | | |
T | T | | |
11234 5 6
| | | i
1+ | A [ S

Abbildung 2.3: Zeitliche Organisation der Schaltsignale von VB1 und VB2
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2.2 Nicht ideal gekoppelter und verlustfreier Trans-

formator

Das zentrale Bauteil eines galvanisch trennenden DC/DC-Wandlers ist der Transformator,
da durch ihn die galvanische Trennung zwischen VB1 und VB2 sichergestellt ist. Fiir das
genaue Verstandnis des QQC-Converters ist eine Analyse dieser zentralen Komponente nétig.
Im Mittelpunkt der Beschreibung steht das T-Ersatzschaltbild des nicht ideal gekoppelten
und verlustfreien Transformators [49]. Da es sich um einen bidirektionalen Wandler handelt,
wird auf eine Benennung von Primar- und Sekundérseite verzichtet. Standessen sind die
Wicklungsabgriffe einer Zahlvariable zugeordnet. Somit spricht man von Wicklungsseite 1
und Wicklungsseite 2 anstelle von Primér- und Sekundarseite.

In Abb. 2.4 ist das T-Ersatzschaltbild des Transformators dargestellt, welches die Anord-

Abbildung 2.4: T-Ersatzschaltbild eines Verlustfreien Transformators

nung der Elemente L,i, L,o und Ly angibt. Bei dieser Darstellung handelt es sich um
das physikalische Ersatzschaltbild, abgleitet aus der Transformatorengleichung [2]. Der
abgebildete Transformator innerhalb des Ersatzschaltbildes ist ein idealer Ubertrager mit
dem Spannungs-Ubersetzungsverhiltnis it = N2/N1. Dieses Ersatzschaltbild vernachlissigt
ohmsche Verluste und andersgeartete Verluste im magnetischen Kreis. Die Zuléassigkeit
dieser Vereinfachung ist im Verlauf der Arbeit experimentell verifiziert, Vergleich Ab-
schnitt 3.4. Das Ersatzschaltbild bietet die Mdoglichkeit, die passiven Komponenten auf
Wicklungsseite 1 oder Wicklungsseite 2 zu transformieren, ohne das Klemmenverhalten zu
verandern, Vergleich Abb. 2.5 [2].

Daraus ergibt sich die Moglichkeit einer vereinfachten Berechnung. Neben den Bauteilgro-

Abbildung 2.5: T’-Ersatzschaltbild eines Verlustfreien Transformators

Ben der passiven Komponenten miissen Strome und Spannungen ebenfalls mit folgendem
Formelsatz transformiert werden. Die Uberfithrungsvorschriften sind in der Gleichung (2.4)
zusammengefasst. Wird ein Bauteil, Spannung oder Strom transformiert, ist dies durch

12



Grundlagen

den Zusatz " gekennzeichnet.

Loy .. N2
uézug-a, iy =iy - 1, Lfﬁ:ng-ﬁ—letu:ﬁ (2.4)

In der Literatur wird ebenfalls haufig eine alternative Darstellung abgebildet in Abb. 2.6
gewdhlt [50]. Diese wird als L-Ersatzschaltbild bezeichnet. Der Grund fir die Verwendung

io

Abbildung 2.6: L-Ersatzschaltbild eines Verlustfreien Transformators

ist, dass sich das Ersatzschaltbild auf zwei passive Elemente reduziert, welche anhand zwei
einfacher Messungen bestimmt werden kénnen. Insbesondere in Anwendungen in denen
die Summe aus L, und L/, wesentlich kleiner als Ly ist, bietet sich die Verwendung an.
Grund ist, dass der Einfluss von L/, und Ly auf das Spannungsiibersetzungsverhaltnis in
diesem Fall vernachlissigt werden kann. Die Uberfithrung ldsst sich mit Gleichung (2.5)
vornehmen.

Ly - Ly 2 .. . Lum+ L 2 " 1 .11 .. .
Ly=Ls1+ Ly, Ls =Ly + ——72=, ={. /=2 = — g, = iy, - 2.5
p 1+ L 1+ Tni+ L. uL =1u ot Uy . Ug, b = Ur, - I (2.5)

2.3 Serienresonanzwandler in der Grundschwingungs-

anaylse

Der QC-Converter basiert grundsétzlich auf dem Serienresonanzwandler. Der physikalische
Aufbau ist dquivalent. Die Folge ist, dass ein Grofiteil der Betriebsparameter fiir den
QC-Converter zu iibernehmen sind. Aus diesem Grund ist es sinnvoll, den Aufbau, die
gangige mathematische Beschreibung und die einzustellenden Betriebsparameter des

Serienresonanzwandlers einzufithren. Von besonderem Interesse sind:
e Verschaltung von VB1 und VB2 mit den passiven Bauelementen
« Wahl der Betriebsparameter: fow, ®1 inner, P2 inner Und Poyper

 Die aus den Betriebsparametern resultierenden Stromformen i, und

Die Abb. 2.7 zeigt einen exemplarischen Aufbau des Serienresonanzwandlers.Um das
Ersatzschaltbild zu vereinfachen, ist ein Ansatz gewéhlt, welcher die Allgemeingiiltigkeit
einschriankt. So wird angenommen, dass Ly > L,1 + L., ist. Dies lasst eine Vereinfachung
des Ersatzschaltbildes zu. Ly kann mit einem Wert gegen unendlich aus der Schaltung
entfernt und L, + L), zu L zusammengefasst werden. Direkte Folge dieser Annahme

13
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Abbildung 2.7: Aufbau des Serienresonanzwandlers
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ist, dass i}, = —i; entspricht. In diesem vereinfachten Ersatzschaltbild ist der Kondensa-
tor C'y mit C bezeichnet. Die Abbildung Abb. 2.8 zeigt den vereinfachten Aufbau. Im

11,rec 12 rec
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Abbildung 2.8: Aufbau des Serienresonanzwandlers fur Ly > Ly + L,

Ui

J —
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néachsten Schritt sind die Modulationsparameter festzusetzen. Der Tastgrad von Voll-
Briicke 1 und 2 betragt 0,5. Der innere Phasenversatz ist fiir beide Voll-Briicken mit
D1 ipner = Poinner = Tsw/2 = 180° gleich. Zusétzlich wird hier der dufiere Phasenversatz
mit oueer = 0s = 0° festgesetzt. Die resultierenden Kurvenverlaufe fir u; und u sind in
Abb. 2.9 dargestellt.

Fiir eine einfache Berechnung bietet sich die Betrachtung mittels der Grundschwingungs-
analyse an. Die Grundschwingungsamplitude 'U; und U} ergibt sich mit dem Faktor 4/7
aus der Zwischenkreisspannung U; und U, [51]. Die Frequenz entspricht der Schaltfrequenz
fsw- Im néchsten Schritt muss die Schaltfrequenz in Abhéngigkeit der Bauteilparameter
gewéhlt werden, um letztendlich die resultierende Stromform zu ermitteln. Definiert man
einen Energietransport von Wicklungsseite 1 zu Wicklungsseite 2, lasst sich die zweite
Wicklungsseite durch einen dquivalenten AC-Widerstand Rac ersetzen, was die Darstellung
von Spannungs- und Stromverlaufe fiir den eingeschwungenen Zustand erméglicht [52].
Mit diesen Annahmen l&sst sich die Schaltung auf ein Minimum reduzieren Abb. 2.10.
Mithilfe des komplexen Spannungsteilers lasst sich die Verstarkung des Resonanzkreises G,
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Abbildung 2.9: Spannungs- und Stromformen in der Grundschwingungsanalyse
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Abbildung 2.10: Ersatzschaltbild der Grundschwingungsanalyse

das Verhéltnis U, /1U}, als Funktion von Last und Frequenz mit Gleichung (2.6) bestim-
men. L und C sind nach einmaliger Auswahl konstante Bauteilparameter. Die Betrachtung
findet immer fiir den jeweiligen Lastfall statt, was bedeutet, dass Rac variabel, aber fiir
den jeweiligen Lastfall konstant ist. Mit diesen festgesetzten Parametern bleibt lediglich
die Grundfrequenz der Spannung u; als Variable, welche der Schaltfrequenz entspricht.
Diese Frequenz kann durch die Ansteuerung der Voll-Briicken beliebig gewéhlt werden.

X:j'WSW'L*J.‘m‘FRAC
=1y, - Rac
jrwsw - L—j- ool + Rac
tus 1
G=—2= (2.6)
1U1 1+ (wgw-L _ 1 )
Rac wsw-C-Rac

Betrachtet man die Gleichung (2.6), zeigt sich, dass bei einer bestimmten Winkelschalt-
frequenz das Ubertragungsverhalten lastunabhingig ist. Zugehérige Frequenz ist eine
Funktion der gewdhlten passiven Bauelemente und ergibt sich aus der Gleichung (2.7) und
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wird Resonanzfrequenz f,os genannt.

1
wa-C

wsw - L= (27)

Wird bei fies = 1/(2- 7V L-C) die Schaltfrequenz fow = fies gewihlt, dann hat die
Schaltung aus Abb. 2.10 ausschlieflich resistiven Charakter. Damit folgt der Strom der
Grundschwingung der Spannung. In diesem Arbeitspunkt liefert die Grundschwingungs-
analyse ein exaktes Ergebnis. Die erarbeiteten Betriebsparameter und Ergebnisse lassen

sich gesammelt zusammenfassen:

o fsw = fres

® (I)mnner = q>2,inner = TSW/2 = Tres/2 = 180°
o Poyper =05 =0°

o iy = —ij

. ii(t=0s)=0A

2.4 Ansteuerung auf Basis von Modulationsvektoren

Nach Festlegung des Grofiteils der Modulationsparameter sind die Spannungsformen klar
definiert. Um eine Moglichkeit des Eingriffs dennoch moglich zu machen, wird eine al-
ternative Beschreibung eingefiihrt, welche die Beibehaltung der Betriebsparameter aus
Abschnitt 2.3 ermoglicht.

Fir u; und w}, ergeben sich jeweils die drei bekannten Zustdnde abgebildet in Glei-
chung (2.8), welche sich nur zum Ende einer jeden Resonanzhalbperiode édndern diirfen.

Uy € {U1, —Ul,OV}, u’2 S {Ué,—Ué,OV} (28)

Entspricht u; = U; oder uy = —U; wird der Resonanzkreis durch die Spannung wu,
angeregt. Betragt der Wert der Spannung w; allerdings 0V, wird der Resonanzkreis
von der Primérseite nicht beeinflusst und befindet sich somit im Freilauf. Mithilfe der
Differenzierung zwischen Anregung und Freilauf kann ein Vektor definiert werden, der
eine beliebige Abfolge der Zustdnde abbilden kann, der Modulationsverktor muwv; der
ersten Vollbriicke. In diesem Vektor entspricht 1 dem Anregen und 0 dem Freilauf. Ein
exemplarischer Modulationsvektor ist in der Formel dargestellt und aufgeschliisselt in
Gleichung (2.9).

mv; = [1,1,0,1,1,0]

muvy = [anregen, anregen, freilauf, anregen, anregen, freilauf] (2.9)
Jedoch enthalt dieser Vektor keine Information iiber die Polaritét der geschalteten Span-
nung u;. Hierfir gilt die Annahme, dass das System immer mit einer positiven Anregung

beginnt und zu jeder Resonanzhalbperiode das Vorzeichen wechselt. Fiir die Informati-
on wird ebenfalls ein Vektor definiert, welcher die Polaritiat der Anregung enthalt, der
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Polaritatsverktor pv; der ersten Vollbriicke. In diesem Vektor entspricht 1 der positiven
Polaritét und -1 der negativen Polaritdt (Gleichung (2.10)).

puv1 = [17 _17 1) _17 17 _1]

pu1 = [positiv, negativ, positiv, negativ, positiv, negativ] (2.10)

Kombiniert man diese beiden Vektoren, erhilt man alle Informationen, die zur Erzeu-
gung des Spannungsverlaufs von wu; notig sind. Die Position im Vektor ist durch die
Zahlvariable i angegeben. Im Beispiel Gleichung (2.10) darf i folgende Werte annehmen:
ie€{l1,2,3,4,5,6}. Damit ergibt sich fiir die Spannung in der i-ten Resonanzhalbperiode
uy ; folgende Gleichung (2.11).

up; = up(t) = Uy - pur(i) - moq (i) mit (i—1)- T;es <t<i- T2 (2.11)
Fiir die Spannung us kann ebenfalls ein Modulationsvektor mwvy und ein Polaritatsvektor
pvy definiert werden. Die Berechnungsvorschrift uj; entspricht der von w,;, da es sich
ebenfalls um eine Voll-Briicke handelt.

Tres . TreS
u'21i = uh(t) = U} - pua(i) - mug(i) mit (i—1)- 5 <t<i- 5 (2.12)

Fiir die bereits definierte Satz von Vektoren ist der zeitliche Verlauf der Spannungen wu,
und ufy, exemplarisch in Abb. 2.11 dargestellt. Ist der Modulationsvektor durchlaufen, wie
in diesem Beispiel nach sechs Resonanzhalbperioden, wird er erneut durchlaufen, sodass
sich ein periodisches Muster fiir u; und u} einstellt. Die Lange der Periode entspricht der
Anzahl der Elemente des Modulationsvektors iy.y, Vergleich iy., = 6 in Gleichung (2.10).
Wird ipax mit der halber Resonanzperiodendauer T.s/2 multipliziert, ergibt sich die Dauer
der Makroperiode welche mit T, bezeichnet ist. Um die Beschreibung mittels Steuerungs-
vektoren nutzen zu kénnen, muss die erzeugte Spannungsform periodisch sein. Zusétzlich
ist es fiir eine allgemeine Beschreibung dienlich, dass fiir i,,., ausschliellich gerade Werte
zuldssig sind. Sicherstellen lésst sich diese Forderung durch eine Aneinanderreihung des
gleichen Steuerungsvektorensatzes. Dies bedeutet, dass der vorerst definierte Vektorensatz

zweimalig durchlaufen wird und so beide Forderungen in jedem Fall sichergestellt sind.
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(a) Modulation der Spannung (b) Modulation der Spannung
Uq U2

Abbildung 2.11: Spannungsformen als Funktion der Modulationsvektoren
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3 Beschreibung des Quantum Control

Converters

In den Grundlagen ist der Aufbau und die Ansteuerung des QC-Converters dargestellt.
Eine Beschreibung der Strom- und Spannungsformen mittels der Grundschwingungsana-
lyse ist fiir die in Abschnitt 2.3 dargestellten Spannungsformen nicht zielfithrend. Der
Grund dafiir ist, dass die komplexe Wechselstromrechnung nur im eingeschwungenen
Zustand anwendbar ist. Um dennoch eine exakte Beschreibung zu erméglichen, wird eine
Beschreibung im nicht eingeschwungenen Zustand vorgestellt. Diese Beschreibung bildet
die mathematische Grundlage fiir den Fall, dass die aus Abschnitt 2.4 beschriebenen
Steuerungsvektoren periodisch angelegt werden. Durch die vorliegende Periodizitat mit
der Periodendauer T,,, lasst sich ein eingeschwungener Zustand herleiten. Das Ziel ist
es, Strom- und Spannungsformen zu beschreiben und so das Verhalten vorauszusagen.

Zusatzlich ist der Giltigkeitsbereich der Berechnungsvorschrift dargestellt.
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Mathematische Beschreibung des Quantum Control Converters

3.1 Analytische Beschreibung des Serienresonanzwand-
lers im nicht eingeschwungenen Zustand

Gegenstand der Untersuchung ist das Systemverhalten, wenn die Spannungen U; und
U} unterschiedlich aber konstant sind. Somit handelt es sich bei U; und Uj um statische
Groflen. Die Untersuchung geschieht im vereinfachten Ersatzschaltbild unter Darstellung
der passiven Komponenten und der Spannungsquellen u; und uf, (Abb. 3.1). Fiir eine exakte

C
L i
—
uy, UC’
U uh

Abbildung 3.1: Vereinfachte Ersatzschaltbild des Resonanzkreises

Beschreibung der Strom- und Spannungsverlaufe muss die Differentialgleichung des Systems
gelost werden. Hierfiir gilt es die Masche zu bilden (up, + uc = uy — ub) und festzustellen,
dass das Ersatzschaltbild knotenfrei ist (if, = ic = i1). Zusétzliche Informationen werden
aus folgenden Bauteilgleichungen entnommen: u;, = L - %1, ic=0C"- %C. Im ersten Schritt
ist es das Ziel, die Differentialgleichung der Kondensatorspannung uc(t) zu bestimmen
(Gleichung (3.1)).

/
Uy — Uy = UL, + UC

diy
RN —u=L-C —=
Up — Usg a —+ uc
d2uc
@ul—uézL-C-m—G—uc
ul—ué_d2uc+ UC
L-C  d2t L-C
up —uy . uc
_ , 1
I C uc +0 UC+L‘C (3.1)

Fir die Losung der Differentialgleichung nach uc, wird eine Substitution der Komponenten
der Differenzialgleichung vorgenommen: A = "lLfCué, B=0,C= 7 z=tund y = uc.
Der Vorteil ist, dass die Losung der Differentialgleichung im Verlauf der Arbeit nicht
mehrfach vorzunehmen ist. Der Losungsweg ist in Abschnitt 9.2 aufgefithrt. Das Ergebnis

ist vor und nach Riicksubstitution in Gleichung (3.2) aufgefiihrt.

A=j+B-§+Cy

@y(m):%—i—cl-cos(\/a-x)+02-Sin(\/6-x)

1 1
— -t csin | —=-1 3.2
VI-C >+CQ Sm(x/LC ) 32
Ist die Differentialgleichung gelost, sind die Koeffizienten ¢; und ¢y zu bestimmen. Basis
fir die Bestimmung sind die Randbedingungen, welche sich aus der Betrachtung des
Resonanzwandlers (Abschnitt 2.3) ableiten. Die erste Bedingung ist, dass die Kondenstor-

& uc(t) = (ug —ub) + ¢y - cos (
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spannung zum Startzeitpunkt einem beliebigen Wert Uc o entspricht uc(t = 0s) = Uc g
(Gleichung (3.3)).

uc(t =0s) =Uc,o = (u1 — uh) + ¢ - cos (
<~ C] = UC,O — (u1 — UI2) (33)

Unter Verwendung des Zusammenhangs i¢(t) = C'- dstC und der Forderung, dass der Strom
i1 zum Zeitpunkt ¢ = 0s dem beliebigen Strom I; o entspricht (iy(t = 0s) = I ), lisst sich

der zweite Koeffizient bestimmen (Gleichung (3.4)).

1 1
W({t=0s8)=I0= \/LCiC <01 - —sin (\/ﬁ ~Os) + ¢9 - cOs (WOS))
L
< Cy = Il,O' 6 (34)

Ergebnis ist die Berechnungsvorschrift fiir die Kondensatorspannung uc und dem Strom
im Resonanzkreis 4; als Funktion der Zeit (Gleichung (3.5)).

=z (10— s (g 1) o (0 ) e (5 1))

we =(u1 — 1) + (Uoo — (ur — b)) - cos (\/Llic -t) + <11,0 - \/2) sin <¢L170 -t) (3.5)

Wird der Gleichungssatz fiir uc und i; (Gleichung (3.5)) betrachtet, enthélt dieser drei
charakteristische Grofien, welche aufgrund ihrer Relevanz eigene Namen erhalten. Die erste
GroBe ist die Spannungsdifferenz iiber dem Resonanzkreis Au = u; — uj. Diese beschreibt,
in welchem Mafle der Resoanzkreis angeregt wird. Damit ist die Spannungsdifferenz die
Ursache jeder Anderung der Verldufe. Die weiteren charakteristischen Gréfen sind eine
Funktion der passiven Bauelemente und sagen aus, wie der Resonanzkreis auf eine vorliegen-

de Anregung reagiert. Sie beschreiben das Systemverhalten. Die Winkelresonanzfrequenz,
welche bereits aus Abschnitt 2.3 bekannt ist, ist mit wy,s = 1/V/ L - C beschrieben. Die

dritte Grofle ist die Impedanz Z = /L/C'. Diese Grofie gibt an, in welchem Verhéltnis

der Strom 7, zur Anderung der Kondensatorspannung uc steht. Daraus ergibt sich die
folgende alternative Darstellung des Formelsatzes aufgefithrt in Gleichung (3.6):

i (1) :% ((Uc,0 = (ur = up)) - ((—sin (wres - 1)) + (T1,0 * Z) - €08 (wres - 1))

uc(t) =(u; — uy) + (Uc,o — (w1 — uh)) - cos (wres - t) + (L1,0 - Z) - sSin (wres - t) (3.6)

Die Startbedingung I o ist unabhéngig vom Arbeitspunktes gleich Null zu wéhlen, da
sie, wenn die Resonanzfrequenz der Schaltfrequenz entspricht, frei im Resonanzkreis
schwingt, nicht zum Leistungstransfer beitriagt und nicht durch die anregende Spannung
Au beeinflusst wird. Sollte dieser Wert ungleich 0 A entsprechen, wiirde dieser Anteil
mit fortlaufender Zeit durch die Démpfung des Resonanzkreises gegen 0 A konvergieren.
Aus diesem Grund lasst sich fiir die weitere Betrachtung ein vereinfachter Formelsatz
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Up=50V,U; =45V, Uco=0V,I10=0A, Z =159, fres = 117,924 kHz
muvr =mue = [1,1,...], pv1 = pv2 = [1,-1,..]

Uy Ul

———-uh

tTres /2]

/’/%T\t[TreS/Z} /”“\ /\tm%/g

(a) Berechnung (b) Messung

Abbildung 3.2: uc und i; bei konstantem Au

verwenden (Gleichung (3.7)).

i1(6) =5 (((un = ) = Ucso) - sin (s 1)

uc(t) =(u; — uh) + (Uc,o — (u1 — uh)) - cos (wres - t) (3.7)

Auf Basis des Formelsatzes lassen sich Kurvenverlaufe fiir festgelegte Betriebsparameter
voraussagen. Fiir eine erste Betrachtung ist der Modulationsvektor und der Polaritats-
vektor entsprechend der kontinuierlichen Anregung gewdhlt mv; = mvy = [1,1,.. ],
pvy = pug = [1,—1,...]. Damit wird vorerst nur untersucht, wie sich der Serienresonan-
zwandler im nicht ein geschwungenen Zustand verhalt. Eine kontinuierliche Berechnung der
Kondensatorspannung ist nur fiir den Zeitraum der jeweiligen i-ten Resonanzhalbperiode
moglich. Der Grund dafiir ist die unstetige Anderung der Spannungsdifferenz Au zum
Ende jeder Resonanzhalbperiode, hervorgerufen durch die schnellen Schaltvorgange der
Vollbriicken. An dieser Stelle missen die Startbedingungen eingesetzt und die Berechnung
neu begonnen werden. Exemplarisch ist die Berechnung fiir U; = 50V, Uj = 45V und
Z = 15€) durchgefiihrt. Die Startbedingungen entsprechen einem ruhenden System ohne
gespeicherte Energie in den passiven Bauelementen I, g = 0A, Uso = 0V (Abb. 3.2(a)).
Die Richtigkeit der Berechnungsformel léasst sich fiir diesen Arbeitspunkt experimentell
tiberpriifen (Abb. 3.2(b)). Das Messergebnis entspricht der Berechnung und bestétigt so,

dass die angenommenen Vereinfachungen fiir diesen Arbeitspunkt zuléssig sind.
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3.2 Diskretisierte Beschreibung des Serienresonan-

zwandlers im nicht eingeschwungenen Zustand

Das Ziel der diskreten Beschreibung ist es, die Resonanzkondensatorspannung und den
Resonanzstrom nach einer beliebigen Anzahl von Resonanzhalbperioden zu bestimmen. Die
Grundlage bildet eine Anregung Au, beschrieben durch die Steuerungvektoren muvy, pvy, mus
und pvy und ein durch w,e und Z beschriebenes und damit bekanntes System. Ferner
soll fiir den Berechnungszeitraum von der 0-ten bis zur beliebigen Resonanzhalbperiode
imax Groflen wie Effektivstrom, Energie und Leistung berechnet werden konnen. Um
die Verwendung von trigonometrischen Funktionen zu vermeiden, sind ausschlieflich die
Scheitelwerte der Kondensatorspannung uc (i) = uc(t = Ties/2 - 1) und der Spitzenstrom
i13(1) = i1(t = Tres/2 - 1 — Tres/4) fiir die jeweilige Resonanzhalbperiode Gegenstand der
Berechnung. Diese reichen bei bekannter Kurvenform aus, um alle relevanten Gréfien zu
bestimmen.

Zuerst ist die Funktion uc;(i) zu bestimmen. In der Gleichung fir uc(t) entspricht das
Ergebnis des Kosinus zu jedem Zeitpunkt Ties/2 - i dem Wert —1. Dies ist dadurch bedingt,
dass sich das Argument des Kosinus nur zwischen 0+4Tjes- (i—1) und Ties/2+Tres- (1) bewegt.
Die Ursache ist die unstetige Anderung von Au nach jeder Resonanzhalbperiode, welche
die fortlaufende Berechnung unterbricht. Die Startbedingung Uc  ist der Scheitelwert der
vorangegangen Periode (Uco = uc;—1) (Gleichung (3.8)).

Uc,o — (u1 — uh)) - cos (wyes - t)

+ (uc,io1 — (w1 — uh;)) - o (Wres * (Tres/2 1 — Tres/2 - (i —1)))
i)+ (UC,i—l — (Ul,i - U/g’i)) =1

+ (u1,; — U/Q,i) —UC,i-1

il =2- (Ul,i — U/Q,i) —Ug,i—-1 (38)

e
Q
=

Il

e
=

|

e
S~

+

Fiir die weiteren Betrachtungen, sind die Spannungen w;; und uj; entsprechend der
Definition der Steuerungsvektoren aus Abschnitt 2.4 dargestellt (Gleichung (3.9)).

uci(i) =2 (Uy - p1(i) - mui (i) — Us - poa(i) - mua(i)) — uci-1 (3.9)

Uber den Berechnungszeitraum liegt eine kontinuierliche Anregung auf beiden Seiten
vor mv; = muy = [1,1,...], was bedeutet, dass der Modulationsvektor ausschlielich
Einsen enthélt. Die Anregung ist ebenfalls gewohnlich pv; = pvey = [1,—1,...], was einen
abwechselnde Polaritét voraussetzt. Die Anzahl der Elemente des Modulationsvektors ist
fiir diese Betrachtung unendlich i,,,, — inf, somit sind mwv; und mv, Konstanten mit dem
Faktor 1. Der Polaritatsvektor ist fiir alle ungeraden i positiv und fiir alle geraden negativ,
was sich durch die Berechnungsvorschrift —10+1 ausdriicken liasst. Daraus ergibt sich die
vereinfachte Berechnungsvorschrift fiir uc; (Gleichung (3.10)).

uc,i(i) =2 - (Uy - pui(i) - moi (i) — Uy - pua(i) - moa (i) — uc,i1
S uci(i) =2- (U - (-1)FY 1 -5 - (=)0 1) —ue
(=)D 2 (U - Uf) —uc,ia (3.10)

54 UC’i(i)

Eine direkte Berechnung der Kondensatorspannung nach einer beliebigen Anzahl von Re-
sonanzhalbperioden ist mit dieser Formel nicht direkt moglich. Es lésst sich allerdings eine
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Berechnungsvorschrift annehmen, da der Betrag des Scheitelwertes der Kondensatorspan-
nung mit jeder Resonanzhalbperiode um den Faktor 2-(U; —UJ) ansteigt (Gleichung (3.11)).
Der Nachweis der Richtigkeit ist in [53] dargestellt.

uc,i(i) =(=1)0 (2 (U1 = U3) i — Ucyp) (3.11)

Fir die Bestimmung des Spitzenstroms in der i-ten Resonanzhalbperiode ¢;; wird die
kontinuierliche Beschreibung als Ausgangspunkt betrachtet. Der Modulationsvektor und
Polaritdtsvektor bleiben bestehen: mv; = mvy = [1,1,...], pv; = pve = [1,—1,...]. Das
Ergebnis des Sinus ist fiir alle t = T, /4 konstant mit dem Wert 1, wodurch sich die
trigonometrische Funktion aus der Gleichung eliminieren lasst. Die Spannung tiber dem
Resonanzkreis ist, wie zuvor, durch u;; — uy; beschrieben. Die Resonanzkondensatorspan-
nung zur i — 1-ten Periode lasst sich iiber Gleichung (3.11) bestimmen und kann somit als
konstant angenommen werden. Mit den vorliegenden Erkenntnissen lasst sich ebenfalls
eine Berechnungsvorschrift fir i;; (Gleichung (3.12)) finden.

1) = (w1 — ) ~ Ucso) - sin (wyes 1)
1
<:>le Z(ull u21 ucll)
iyl %( (i+1) (U — U3) — uci— 1)
& i) = (DO @ U9 + (((DED - @ (U - 08) - (- 1) - Uo)) )
& (i) :% (=)0 ((2-1=1) - (U = U}) — Ucyo) (3.12)

Zur Visualisierung der Berechnungsvorschrift ist die bekannte Messung aus Abb. 3.2 erneut
aufgetragen (Abb. 3.3(a)). Zum Vergleich sind ebenfalls die berechneten Spitzenwerte
(markiert durch schwarze Punkte) fir alle i € {1...6} dargestellt. Die Berechnungsvor-
schrift liefert ein iibereinstimmendes Ergebnis mit den zuvor gemessenen und berechneten
Werten. Auf Basis der Gleichung (3.12) lésst sich ebenfalls der Spitzenwert des Stroms
i1 reci = 1 rec(t = Tres/2 - 1 — Tres/4) berechnen. Nach der Definition in Gleichung (2.3)
ist 71 rec nicht der Betrag des Stroms 7;, sondern muss mit dem Modulationsvektor in
Verbindung mit dem Polaritatsvektor berechnet werden (Gleichung (3.13)). Die Abb. 3.3(a)
ist um den Verlauf von i; yec; erweitert.

11,rec,i = PU1 - MU * 11

i1 recyi = (1) gy (3.13)

Durch den Zusammenhang i, = —i; und den Steuerungsvektoren der Sekundérseite lasst
sich der gleichgerichtete Strom der Sekundérseite 45 . ; ebenfalls durch Gleichung (3.14)
direkt berechnen .

. - .
%2 rec,i — PV2 - MUz - (_Zl,l)

= i/27rec,i = (_1)(i+1) : <_il7i) (314)

Das Ergebnis der Betrachtung ist die Moglichkeit der Beschreibung des Serienresonan-
zwandlers im nicht eingeschwungen Zustand. Es lasst sich zusammenfassen, dass die

Resonanzkondensatorspannung mit jeder Resonanzhalbperiode zum Zeitpunkt ¢ = Ties/2 -1,
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Abbildung 3.3: uc; 15 und @y yec; bei konstantem Awu
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Ui =50V, U3 =40V, Uco =60V, I10=0A, Z =159, fres = 117,924kHz
muvr =mue = [1,1,...], pvi = pv2 = [1,-1,..]

———-uh

L Sy A S R N— 1 j »»»»» m ________
t[TreS /2] m t[TLS /2}

11V/10],[A]

5 uct T [V/lO] [A} uc

i1,2 Ugp i]f i
//.w\\/j/\\ t[Tres/2] \ m /\ t[TreS/2
\\\ g 13 7‘;4' \\\ J - y
. \,v Un ‘\‘\/\' \/ \N,// \

—5 | " Uea .6 51

ot

- [A]

ot
L

N
\ ~
I \\ L / t \res/Q]
S = 7
N I g

(a) Berechnung (b) Messung

Abbildung 3.4: uc; t1; bei Ugy =60V

um den Wert 2 - (U} — Uj) linear zunimmt und periodisch das Vorzeichen entsprechend
—10+1) wechselt. Der Strom folgt dieser Linearitét, jedoch muss der Strom mit dem Kehi-
wert der Impedanz Z skaliert werden. Somit bestimmt die Impedanz, wie schnell sich
der Spitzenwert des Stroms bei gegebener Anregung dndern kann. Diese Annahme ist
unabhéngig vom Startwert giiltig.

Je nach Wahl des Startwertes Uc o kann sich der Leistungsfluss wahrend der Berechnungs-
dauer éndern, was mit einer Resonanzkondensatorspannung von Uc o = 60 V exemplarisch
an einem Beispiel erldutert werden soll (Abb. 3.4(a)). Der Leistungsfluss findet von der
ersten bis zur dritten Resonanzhalbperiode von Wicklungsseite 2 zu Wicklungsseite 1 statt
und kehrt sich fiir die restlichen Perioden um. Da der Serienresonanzwandler im klassischen
Betrieb nur im eingeschwungenen Zustand ohne Amplitudenvariation betrachtet wird,
ist dieses Verhalten in géngigen Beschreibungen nicht abgebildet. Jedoch zeigt sich beim
Vergleich der beiden Kurvenformen (Vergleich Abb. 3.4(a) zu Abb. 3.3(a)), dass die Stei-
gung der Amplitudenénderung von % ye.; unabhangig vom Startwert ist. Der Startpunkt
der Berechnung ist lediglich verschoben. Das beschriebene Verhalten lasst sich ebenfalls
messtechnisch nachweisen (Abb. 3.4(b)).
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3.3 Spannungsiibersetzungsverhiltnis als Funktion

der Steuerungsvektoren

Fir die weitere Betrachtung gilt die Annahme, dass die Spannung U; konstant und
die Messstelle Uj das Klemmenverhalten einer ohmschen/kapazitiven Last zeigt. Damit
ist die Spannung UJ eine Funktion des Stroms ¢; und somit eine Unbekannte. Es soll
nun die Frage beantwortet werden, welchen Einfluss die Steuerungsvektoren auf das
Spannungsiibersetzungsverhéltnis M’ = U} /U; haben.

Es wird eine direkte Berechnungsvorschrift fiir uc;(i) bei einer flexiblen Gestaltung der
Steuerungsvektoren gesucht.

uc,i(i) =2 (Uy - pvr(i) - moui (i) — U - pua(i) - mua(i)) — uc i1

Es gilt die Annahme, dass ein Satz von Steuerungsvektoren mit der Lénge i, = 10
vorliegt. Von Interesse ist die Amplitude der der Kondensatorspannung nach der 5-ten
Resonanzhalbperiode i = 5. Nach Gleichung (3.8) lésst sich der Scheitelwert der Kon-
densatorspannung fiir jede Resonanzhalbperiode bis hin zur 5-ten bestimmen bestimmen

(Gleichung (3.15)).

uc,1 =2 - (U - poi(1) -moi (1) — Ué pa(1) - muz(1)) — Uc o
uc2 =2 - (Uy - pui(2) - mw1(2) — Uy - pua(2) - mva(2)) — uc
uc,z =2 (Uy - pv1(3) - mui(3) — U} - pra(3) - mua(3)) — uc,2
uc,a =2 - (Ur - pui(4) -mui(4) = Us - pva(4) - mua(4)) — uc,s
uc,s =2 (Uy - pv1(5) - mui(5) — U - pua(5) - mua(5)) — uc,4 (3.15)

Durch das Einsetzten der einzelnen Berechnungen ineinander kann eine alternative Dar-
stellung der Berechnung fiir uc 5 gefunden werden. Diese ist eine Funktion der Steuerungs-
vektoren und der Startbedingung Uc (Gleichung (3.16)).

uc,s =+ 2+ (Up - pui(5) - muy (5) — Uj - pua(5) - mua(5))
=2 (Ur - pui(4) -mui(4) — Uz - pva(4) - mua(4))
+ 2 (Uy - pv1(3) - mw1(3) — Uj - pua(3) - mua(3))
=2 (U1 pv1(2) - mv1(2) — Uy - pr2(2) - mv2(2))
+2- (Ur-poi(1) - mor(1) = Uy - pua(1) - mua(1))
—Ucpo (3.16)

Diese Berechnungsvorschrift soll, um die Schreibweise zu vereinfachen, in eine Summen-
formel umgewandelt werden. Dafiir muss die Rechnung so gestaltet sein, dass sie nur
Additionen enthélt (Gleichung (3.17)). Durch die Multiplikation jedes Summanden mit
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(—1)0+D wobei i dem Index jedes Summanden entspricht, lisst sich die Forderung erfiillen.

ucs =+ (—1)7 .2 ( v1(5) - mu1(5) — va(5) - mua(5))
+ (=12 (Ur - poi(4) - moy(4) — Uy - poa(4) - mu(4))
+ (=12 (UL - por(3) - mvi (3) — Uy - pu2(3) - mua(3))
+ (=122 (U1 - por(2) - mvi (2) — Uy - po2(2) - mus(2))
+ (=D)L 2( v1(1) - moy (1) — wa(1) - mua(1))
—Uc,o (3.17)

Diese Darstellung lésst sich nun in die Summenschreibweise iiberfithren.

5
Ucs = ((2- U (=19 - pur (5) - mun () — 2- UQZ DO pus(j) - mua(§)) = Uco) — (3.18)

j=1

Das Problem ist nun, dass die Berechnungsvorschrift ausschlieflich gilt, wenn i eine ungerade
Zahl ist. Soll die Funktion ebenfalls fiir gerade i gelten, miissen sich die Vorzeichen aller
Summanden und Ucp mit —1 multipliziert werden. Dies lasst sich durch eine Multiplikation
der Summe mit —10+Y realisieren.

uc, =(=1)*Y.

((2 Ulz (JH) ~pv1(f) -mur(j) — 2+ U2Z JH) pua(j) - mua(j )) —Uco) (3.19)

Auf Basis von Gleichung (3.19) lésst sich der diskrete Verlauf der Kondensatorspannung uc
nun theoretisch bestimmen. Allerdings enthélt die Gleichung mit Uj noch die Unbekannte.
Das Ziel ist es nun, das Verhéltnis von U] zu U; zu bestimmen. Fiir die Bestimmung ist
eine weitere bekannte Randbedingung erforderlich, welche aus der Forderung nach einem
eingeschwungenen Zustand entnommen werden soll. Der eingeschwungene Zustand fordert
bei vorliegender periodischer Anregung zu jeder Periode die gleichen Startbedingung Uc .
Die Folgerung dieser Aussage ist, dass die Periode auch zwangsldufig mit ihrem Startwert
enden muss uc i (imax) = Uc o, da der Wert der Kodensatorspannung zwischen zwei Perioden
stetig ist. Diese Randbedingung darf unter dem Vorbehalt genutzt werden, dass das System
grundsétzlich stabil ist, was nach den Erkenntnissen aus Abschnitt 2.3 sichergestellt ist.
Die Randbedingung uc i (imax) = Uc,o wird nun in die Gleichung (3.19) eingesetzt.

UC,i(imax) - UC70 = (—1)(imax+1)'
((2 U Z D)UY poy(5) - mus () — 2 UQZ DU L puy(5) - mua(j )) —Uc 0)
(3.20)

Es gilt zu beachten, dass, wie in Abschnitt 2.4 beschrieben, ausschliefllich gerade Werte
fiir ipay zuldssig sind, wodurch der erste Faktor (—1)(max*1) in Gleichung (3.20) immer
—1 entspricht. Auf Basis dieser Annahme lésst sich das Verhéltnis von Uj/U; ohne
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Fallunterscheidung bestimmen (Gleichung (3.21)).

Ucop=—-2-U Z( 1)(J+1) pv1(j) -mur(§) +2- U, Z(_l)(j—H) - poa(j) - mua(j) + Ucso
Jj=1 =
o U _ XD pui () - me(j)
’LX( 5

= Dy (3.21)

Aus dieser Gleichung resultiert, dass das Spannungstibersetzungsverhéltnis im eingeschwun-
genen Zustand M’ = U, /U ausschliefllich eine Funktion der Steuerungsvektoren und somit
lastunabhéngig ist. Den beiden Summen ist jeweils eine Variable n und m zugeordnet. Der
Quotient von n/m wird als Makrotastgrad Dy beschrieben (Gleichung (3.21)).

Die erste zentrale Erkenntnis dieser Arbeit ist, dass das Spannungstibersetzungsverhéltnis
M’ im eingeschwungenen Zustand ausschliellich eine Funktion des Makrotastgrades Dy

ist.

3.4 Verwendung der Steuerungsvektoren in der Pra-
Xis

In diesem Abschnitt wird erortert, welche Méglichkeiten und Folgen sich fiir die Praxis bei
der Verwendung der Steuerungsvektoren ergeben.

Im ersten Schritt wird ein Satz Steuerungsvektoren in Gleichung (3.22) definiert, um
die Gestaltung des Makrotastgrades zu diskutieren.

mv; =[1,1,1,0,0,1,1,1,0,0], pv; =[1,-1,1,-1,1,-1,1,-1,1, —1]
muvg = []—a 13 17 ]-7 ]-7 ]-a 13 1» ]-7 1]7 pug = [13 717 ]-7 71; 17 717 13 717 ]-7 71] (322)

Im Normalfall sind pv; und pvy immer, wie in Gleichung (3.22), alternierend 1 und —1.
Folglich lasst sich in der Definition von n und m der jeweilige Polaritatsvektor durch
(—1)U+Y ersetzen (Gleichung (3.23)). Diese Art der Gestaltung des Polarititsvektors ist
im Verlauf der Arbeit als gewohnliche Anregung bezeichnet.

Imax Imax Imax

=3 (=D pur () men () = 3 (=1)VF - ()T e () = 3 man ()

j=1 j=1 j=1
m=> (=1 puy(5) - mug () = Y (=1 10D iy () =Y mwa(j) (3.23)
j=1 j=1 j=1

Somit ist n bei gewohnlicher Anregung als Summe der anregenden Resonanzhalbperioden
von u; definiert. Aquivalent dazu ist m bei gewohnlicher Anregung als Summe der anre-
genden Resonanzhalbperioden von u), definiert. Fiir das konkrete Beispiel bedeutet dies,
dass n = 6 und m = 10 entspricht. Der resultierende Maktrotastgrad und somit auch das
Ubersetzungsverhéltnis M’ betriagt Dy = M’ = 3/5.

Die Richtigkeit der Berechnung wird wie folgt iiberpriift. Fiir einen festgelegten Leis-
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Uy =49,96V, Uy =29,0V, P, =153,9W, Z = 15Q, fres = 117,924kHz
mv, = [1,1,1,0,0,1,1,1,0,0,0], mve = [1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1]
pv1 =pve =[1,-1,1,-1,1,-1,1,-1,1,—1]
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Abbildung 3.5: Betrieb bei Dy = 3/5 und P, = 153,9 W

tungstransfer bei vorgegebenen Steuerungsvektoren sind die erwarteten Kurvenverlaufe
berechnet. Diese Berechnung lasst sich dann im gleichen Arbeitspunkt messtechnisch
tiberpriifen. Abb. 3.5(a) zeigt, dass der Startwert der Periode dem Endwert entspricht
und das System in diesem Arbeitspunkt stabil ist. Des Weiteren stimmen die Ergebnisse
der kontinuierlichen und diskreten Berechnung iiberein. Abb. 3.5(b) zeigt, dass auch in
der Praxis der Zusammenhang Dy = M’ gilt. Die Verlaufe uc(t) und 4, (¢) sind nahezu
identisch zu den berechneten Verldufen. Dies ist eine Bestatigung dafiir, dass die ge-
troffenen Vereinfachungen zuléssig sind. Die néchste Messsung aus Abb. 3.6 verifiziert
die Lastunabhéngigkeit des Spannungsiibersetzungsverhéltnisses. Fiir diese Messung ist
ein Leistungsfluss von Wicklungsseite 2 nach Wicklungsseite 1 definiert. Fiir diesen Ar-
beitspunkt ist die Kurvenform erneut vorausgesagt. Wird die korrespondierende Messung
betrachtet, zeigt sich eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen Theorie und Praxis.

Die Gestaltung der Steuerungsvektoren bietet bei einen weiteren Freiheitsgrad. So kann
die Anordnung der anregenden und freilaufenden Resonanzhalbperioden innerhalb des
Modulationsvekors beliebig verteil werden. Exemplarisch lasst sich Modulationvektor mu,
aus Gleichung (3.22) in seiner Anordnung abandern. (Gleichung (3.24)).

mvy = [1,1,1,0,0,1,1,1,0,0] — mv; = [1,0,1,0,1,1,0,1,0,1]
pu1 = [13 717 17 71; 17 713 13 717 17 71] — pur = [13 71’ 17 713 17 717 13 717 17 71] (324)

Dies hat keinen Einfluss auf die Summe aller anregenden Resonanzhalbperioden inner-
halb der Makroperiode n = 6. Folglich bleibt der Makrotastgrad Dy = 3/5 ebenfalls
unverindert. Die fiir den veranderten Modulationsvektor berechneten Kurvenverldufe
sind in Abb. 3.7 zu sehen. Auch diese Berechnung zeigt gute Ubereinstimmung mit der
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Uy = 48,1V, U, = 29,93V, P = —139,5W, Z = 15Q, fres = 117,924 kHz,
mv, = [1,1,1,0,0,1,1,1,0,0,0], mve = [1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1]
pv1 =pvg =[1,-1,1,-1,1,—1,1,-1,1, —1]
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(a) Berechnung (b) Messung
Abbildung 3.6: Betrieb bei Dy = 3/5 und P, = —139,5W

Ui = 49,80V, Ul = 28,98V, P, = 154,2W, Z = 15Q, fees = 117,924 kHz
mvy = [1,0,1,0,1,1,0,1,0,1,0], mvz = [1,1,1,1,1,1,1,1,1,1, 1]
pvy =pvy =[1,-1,1,-1,1,-1,1 —1 1 —1]
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Abbildung 3.7: Betrieb bei Dy = 3/5 und P, = 154,2 W
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Messung. Als positiver Effekt zeigt sich eine geringere Variation des Spitzenstroms und
der Spitzenresonanzkondensatorspannung wahrend der gesamten Makroperiode.

Auflerdem besteht die Moglichkeit, von der gewohnliche Anregung abzuweichen und
den Polaritatsvektor pv; anzupassen. Zur Veranschaulichung soll der Makrotastgrad mit
Dy = 3/5 konstant bleiben. Aus diesem Grund muss der Modulationsvektor im Beispiel
ebenfalls angepasst werden.

moy = [1,1,1,0,0,1,1,1,0,0] = muv; = [1,1,1,1,1,1,1,1,1,1]
pu1 = [13 71> ]-7 71; 1, 717 13 717 ]-7 71] — pu1 = [17 13 1, 717 ]-a 71> 713 71, ]-7 71] (325)

Auf eine Diskussion der Kurvenverldufe wird an dieser Stelle verzichtet, weil diese Art der
Ansteuerung zu hoheren Effektivstromen, hervorgerufen durch gréfiere Spannungsdifferen-
zen Uber dem Resonanzkreis, fithrt und aus diesem Grund nicht implementiert ist.

Es besteht ebenfalls die Moglichkeit, die Steuerungsvektoren der zweiten Vollbriicke
mu, und pu, anzupassen. Alle vorgenommenen Uberlegungen zur Gestaltung der Steue-
rungsvektoren der ersten Vollbriicke lassen sich direkt auf die Zweite tibertragen. Fiir
M’ > 1 ist exemplarisch ein alternativer Steuerungsvektor definiert:

muvy = [1, 17 1, 17 1, 1}7])1}1 = [17 _1’ 1’ _17 1’ _1]
muy = [1,1,0,1,1,0], pvo = [1,-1,1,~1,1, 1] (3.26)

Dieser fiihrt zu dem Makrotastgrad Dy = 3/2 und somit auch zu einem Ubersetzungs-
verhéltnis von M’ = 3/2. Abb. 3.8 zeigt den theoretischen Verlauf im Vergleich zur
durchgefiihrten Messung. Auch hier zeigt sich eine sehr gute Ubereinstimmung. Somit kann
der Wandler im Hoch- und Tiefsetzbetrieb arbeiten. Die direkte Unterscheidung zwischen
diesen Betriebsarten ist allerdings nicht zielfithrend, da sich diese aus dem Betrachtungs-
winkel ergeben. Wird die Spannung U; als Konstantspannungsquelle angenommen, ist
diese mit dem Faktor M’ = 3/2 von Wicklungsseite 1 nach Wicklungsseite 2 hochsetzt.
Nimmt man allerdings U, als Konstantspannungsquelle an, kann argumentiert werden,

dass von der Spannung U, nach U ein Tiefsetzmodus resultiert.

Um die Lastunabhingigkeit des Ubersetzungsverhdltnis nochmals hervorzuheben, ist
ein fiir resonante Wandler mit variablem Spannungsiibersetzungsverhéltnis kritischer
Arbeitspunkt dargestellt. Insbesondere bei nicht vorliegendem Leistungsfluss P, = 0 W
ist die Regelbarkeit des Spannungstiibersetzungsverhéaltnisses in diversen Wandlertypen
stark eingeschrankt [54, 55]. Abb. 3.11 zeigt den Verlauf bei dem Steuervektorensatz
mvy = [1,1,1,1,1,1], mvy = [1,1,0,1,1,0] und einer Leistung von P, = OW. An der
Darstellung léasst sich erkennen, dass zwar ein Leistungstransfer innerhalb der Makroperi-
ode stattfindet, dieser aber pendelt und im Mittel iber eine Makroperiode hinweg 0 W
ergibt. Dieser Effekt ist deutlich an der Stromform von #; ;ec und s ec zu erkennen, da die

mittleren Zwischenrkeisstrome 0 A betragen.

Das Ergebnis ist, dass es mdglich ist, ein Ubersetzungsverhiltnis M’ mit verschiede-
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Uy = 49,98V, Uy = 74,33V, P, = 135,94 W, Z = 15, fres = 117,924 kHz
muL = [17 1,1,1,1, 1]7 muvz = [1,170, 1, 1,0}
pvr =pve = [1,-1,1,-1,1, 1]
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Abbildung 3.8: Betrieb bei Dy = 3/2 und P, = 135,94 W
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U =50V,U, =7V, PP =0W, Z=15Q
mur = [1,1,1,1,1,1], mvs = [1,1,0,1,1,0]
pv1 = pu2 = [17_1717 _17 17 _1]
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Abbildung 3.9: Betrieb bei Dy = 3/2 und P, = 0W
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nen Steuerungsvektoren einzustellen. Die Wahl der richtigen Steuerungsvektoren fiir das
gewiinschte Ubersetzungsverhéltnis geschieht in der Praxis iiber den Vergleich der Effek-
tivstrome bei konstanter Leistung. Der Steuerungsvektorensatz, welcher zu dem geringsten

Effektivstrom im gleichen Arbeitspunkt fiihrt, sollte fiir den Betrieb ausgewéhlt werden.

3.5 Einfluss der Impedanz auf den Stromverlauf

Die Berechnung des Stroms geschieht in der Praxis auf Basis der Resonanzkondensatorspan-
nung der letzten Resoanzhalbperiode uc;—; und der vorliegenden Anregung der aktuellen
Resonanzhalbperiode (Gleichung (3.27)). Eine Zusammenfithrung der Rechnungen, bezie-
hungsweise das einsetzen von uc;_; in %1 ;, bietet an dieser Stelle keine Moglichkeit der
Vereinfachung.

t1i = ((Ul,i - u’21) - UC,ifl)

N =N =

(U1 - poa(@) - mua (i) — (U - poa(i) - mua(i))) — uc,i-1) (3.27)

11,i =

Es zeigt sich, dass der Strom ¢;, wie die Resonanzkondensatorspannung, eine Funktion
der Spannungszeitflichen und des Startwertes Uc o ist. Zusétzlich ist der Resonanzstrom
proportional zu 1/Z = 1/v/L - C. Dieser Zusammenhang hat Auswirkungen auf die Ausle-
gung der passiven Komponenten und wird aus diesem Grund naher analysiert. Abb. 3.10
zeigt den Verlauf bei gegebenen Steuerungsvektoren und gleichen Startwerten der Kon-
densatorspannung. Der Parameter ist die Impedanz des Resonanzkreises Z, welche bei
a) Z = 10Q und bei b) Z = 302 entspricht. Es zeigt sich, dass der Verlauf von uc
bei beiden Abbildungen identisch ist, da die Kondensatorspannung keine Funktion der
Impedanz ist. Die resultierende Stromform 4, ist reziprok mit der Impedanz Z skaliert.
Ist die Impedanz dreimal grofler, fithrt dies zu einer dreimal kleineren Stromamplitude
(Vergleich a) zu b)). Zusétzlich reduziert sich mit der Amplitude des Stroms gleichzei-
tig die Amplitudendnderung von Resonanzhalbperiode zu Resoanzhalbperiode. Dies ist
anzustreben, da eine geringere Amplitudenvariation zu geringeren Effektivstromen fiihrt.
Es muss beachtet werden, dass durch die sinkende Stromamplitude weniger Leistung bei
gleichem Uc  tibertragen wird. Folglich muss die Kondensatorspannung bei grofierem Z
hohere Werte annehmen, um die gleiche Leistung zu tiibertragen. Das Resultat ist ein
Optimierungsproblem: Bei steigendem Z ist der Effektivstrom im gleichen Arbeitspunkt
kleiner, jedoch steigt die Kondenstorspannung, was zu einer hoheren Belastung des Kon-
densators fithrt. Dieser Zusammenhang fithrt bei der Auslegung des QC-Converters zu

einer hoheren Komplexitét.

3.6 Limitierung des Ausgangsspannungsbereiches

Je nach Anwendung kann der Ausgangsspannungsbereich eine wichtige Grofle fiur die
Qualitat eines DC/DC-Wandlers sein. Die beschriebene Art der Modulation bietet die
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Ur =50V, Uj =30V, fres = 117,924kHz
mv, = [1,1,1,0,0,1,1,1,0,0], mve = [1,1,1,1,1,1,1,1,1, 1]
pv1 =pve =[1,-1,1,-1,1,-1,1,-1,1,—1]
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Abbildung 3.10: Ubertragungsverhalten bei verschiedenen Impedanzen des Resonanz-
kreises

theoretische Moglichkeit von einem unendlich grofien Ausgangsspannungsbereich. Exempla-
risch kann n = 2000 und m = 1 gewihlt und so ein Ubersetzungsverhéltnis von M’ = 2000
eingestellt werden. Praktisch ist dies nicht moglich, da getroffene Vereinfachungen im
Ersatzschaltbild die Allgemeingiiltigkeit einschrianken. Zu Beginn wurde angenommen,
dass das System verlustfrei ist und somit tiber keine Dampfung verfiigt. Diese Annahme
kann allerdings nicht ohne Einbeziehung der Berechnungszeitraume stattfinden. Bewegt
sich die Lange der Makroperiode in der Groflenordnung der Démpfungszeitkonstante des
Systems, kann der Einfluss der Dampfung auf das Ubertragungsverhalten nicht vernach-
lassigt werden. Das Ziel ist es, den Giiltigkeitsbereich der Berechnungsvorschrift zu finden
und festzustellen, welcher Spannungsbereich abgedeckt werden kann. Um eine Aussage
iiber das Spannungsiibersetzungsverhéltnis treffen zu kénnen, wird das Ersatzschaltbild
um einen Dampfungswiderstand erweitert, die Differentialgleichung gelost und das Ubertra-
gungsverhalten fiir das vorliegende Ersatzschaltbild bestimmt. Hierfiir gilt es die Masche

L R i c
p— f—
U, UR, %
u; wh

Abbildung 3.11: Vereinfachte verlustbehaftete Ersatzschaltbild des Resonanzkreises
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uy, + uc + ur = up — ugy zu bilden und festzustellen, dass das Ersatzschaltbild knotenfrei
i1, = ic = 1R ist. Die Randbedingungen der Differentialgleichung sind die Startwerte der
Berechnung: uc(t = 0s) = Ugp und 4;(t = 0) = 0 A. Zusatzliche Informationen werden aus
folgenden Bauteilgleichungen entnommen: ur (t) = L- 9 jo(t) = C - 4 und ug = R - 5.

u1 — uy = ur, + uc + UR

di duc
d2uC d'I.LC
<:>’Z,L17u/2:L'C' 1t +ROW+UC
up —uhy  duc R duc
L.C @ 'L @
uy — ul . . R 1
Z-C’QZUC_FHC'E_FUC'L-C (3.28)
Fir die Losung der Gleichung (3.28) nach uc(t), wird eine Substitution der Komponenten
der Differenzialgleichung vorgenommen: A = “=22, B=% C= 75, v =t und y = uc.

Der Loésungsweg ist in Abschnitt 9.2 aufgefiihrt. Das Ergebnis ist vor und nach der
Riicksubstitution in Gleichung (9.2) dargestellt.
g L _ iQ .t
WV e 21

(3.29)

A=j+5 B+y-C

SE]
S

1 2
Uc(t):(ulfué)“i’cl'@i .t‘COS( ﬁ*% 't)+62'6

Fir die geloste Differentialgleichung sind die Koeffizienten ¢; und ¢y zu bestimmen. In
diesem Sonderfall ist es ausreichend, ausschliefllich den Koeffizienten ¢; zu bestimmen.
Der Grund dafiir ist, dass im Folgenden die Berechnungsvorschrift ausschlieSlich zu
vielfachen der halben Resonanzperiodendauer betrachtet wird. Zu diesem Zeitpunkt weist
der Faktor sin(wyes * Tres/2) den Wert Null auf, somit ist der zweite Koeffizient irrelevant.
Fir die Bestimmung von ¢; kann der Startwert uc(t = 0) = Uc verwendet werden

(Gleichung (3.30)).
. LR
\Vze 2

. cos (Wres + 1) (3.30)

S

uc(t) = (ur —us) + (Uco — (u1 —uy)) - e

|

we(t) = (wr — uh) + (Uco — (ur — uh) - e

I

Diese kontinuierliche Beschreibung lasst sich dquivalent zum Vorgehen in Abschnitt 3.1
unter der Annahme, dass die Schaltfrequenz der Resonanzfrequenz entspricht, direkt in
eine diskrete Beschreibung iiberfithren (Gleichung (3.31)).

Ucﬁi(l = 1) = Uuc (t = ;es) — (Ul,i - uIQ_’i) + (UC7171 — (ul,i — U/Q,i)) e 2L "2 .Cos <wrcs . ?)
. Tres / / _ R Tres
Sucii=1)=uclt = —7) = (ur;i —uzy) + (uci-1 — (uri—uhy)) -e 2075 - (=1)
Suci(i=1)= (1 + 67%'%5) (ur; — u’QI) —UC,i-1 - e~ 70 E (3.31)

Die bestehende Berechnungsvorschrift bietet nicht die Moglichkeit der Berechnung von
Resonanzhalbperiode zu Resonanzhalbperiode. Dazu wird eine Vorschrift bendtigt, welche
die Entwicklung ab dem Startzeitpunkt uc(t = 0s) = Ugp direkt bis zum beliebigen
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Zeitpunkt uc; ermoglicht. Die Berechnungsvorschrift fir uc; lasst sich wie folgt darstellen
(Gleichung (3.32)).
UC,i :(_1)(i+1).
(U (=10 pur () -men(§) - (14 e 575 070

j=1

i
R Tres ,

—Us Y (=D puy(5) - mua(j) - (1+ e 2072 09)) — U g - e D) (3.32)

Jj=1

Um nun zu berechnen, welches Spannungsiibersetzungsverhaltnis sich bei gegebenem
Steuerungsvektorensatz einstellt, lasst sich die Forderung nach einem eingeschwungenem
Zustand erneut heranziehen. Die Forderung ist, dass die Kondensatorspannung zum Ende
der Makroperiode ihrem Startwert entspricht uc (i = imax) = Ucp und die Zéhlvariable
imax €ine gerade Zahl ist (Gleichung (3.35)). Unter Einhaltung dieser Bedingung sind alle
Strom- und Spannungsformen periodisch.

R

Imax

(U0 > =100 puy (5) - (5) - (1 + e~ 375 (maxmi)y)
j=1

- U} Z 10D L pug(4) - mwa () - (1 + e—%-%-(imax—j))) —Ugyp - e—%'%-(imax)) (3.33)
j=1

Auf Basis der neu definierten Groflen n und m kann die Berechnungsvorschrift in Glei-
chung (3.34) so umgestellt werden, dass sich das Spannungsiibersetzungsverhéltnis M’ =
U, /Uy bestimmen lésst.

Imax

=Y (DU puy(§) - mwi(5) - (14 e7H T )

Imax

m =351 pun(s) - mun(s) - (1 -+ e~ F T )
j=1
Uc,o =(—1)lmetD) (U o0 = U -m — Ucyo - e~ 7 T (imm)

/ — A Tres (5, 00)
UC,QZ—Ul'n+U2'm+UC70'6 2L 2 max

Uc,o — & Tres (inax)

U! . (1 — e 2L "2 ) n

M =22 __U _ 3.34
Ui m + m ( )

Fir die Annahme eines nicht verlustfreien Systems R > 02, ist das Spannungsiiber-
setzungsverhaltnis eine Funktion des Leistungstransfers, in der Gleichung repréasentiert
durch Ucp und U;. Zusatzlich hat die Anordnung der anregenden Resonanzhalbperioden
innerhalb der Modulationsvektoren (auch bei gewohnlicher Anregung) eine Auswirkung
auf das Spannungsiibersetzungsverhéltnis. Somit ist eine pauschale Aussage iiber den
moglichen Ausgangsspannungsbereich nicht direkt moglich. Da dieser von allen passi-
ven Bauelementen, dem Leistungsbereich, Spannung U;, den Steuerungsvektoren und
der Makroperiodenlédnge abhangt. Es bietet sich an, die vereinfachte Berechnung auf
Giltigkeit zu tberpriifen. Hierfiir wird fiir jeden Steuerungsvektorensatz bei minimaler
Eingangsspannung und maximaler Leistung iiberpriift, ob das Ubersetzungsverhiltnis den
Anforderungen entspricht. In jedem Fall sollte die Makroperiode nicht zu lang gewéhlt
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werden, um den Einfluss der Dampfung auf das Ubertragungverhalten gering zu halten.

Der physikalisch mogliche Ausgangsspannungsbereich und die Linge der Makroperiode
ist in der Anwendung durch technische Designentscheidungen oft weiter eingeschrankt.
Zum einen fiithrt eine lange Makroperiode zu subharmonischen Schwingungen, welche
zu Gerduschemissionen und erhohtem Filteraufwand fiihrt. Zum anderen erhoht sich der
Einfluss der Dampfung auf das Ubertragungsverhalten, was zu einer Lastabhingigkeit
des Ubertragungsverhaltens fithrt. Durch eine Begrenzung der Linge der Makroperiode
folgt, dass es auch nur eine begrenzte Anzahl von einstellbaren Ubersetzungsverhéltnissen
geben kann. Wird beispielsweise die maximale Lénge einer Makroperiode T, = 14 - TT /2
gewahlt, ergeben sich 18 mogliche Spannungsiibersetzungsverhéltnisse, welche sich iiber
den Wandler einstellen lassen. Um einen Uberblick zu geben, werden die moglichen Uber-
setzungsverhéltnisse M’ als Funktion der maximal zuldssigen Makroperiodenlange T,
in Abb. 3.12 aufgetragen. Mit steigendem T, wird die Verteilung der méglichen Uber-

[SV11N) )_“
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L ]
L ]
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Abbildung 3.12: Mogliche Spannungsiibersetzungsverhaltnisse als Funktion der maxima-
len Makroperiodenldnge exemplarisch fur M’ <1

setzungsverhaltnisse immer dichter, allerdings bleiben Liicken zwischen den einzelnen
Ubersetzungsverhiltnissen. Die Folge ist, dass der Wandler nicht in der Lage ist, einen
geschlossenen Spannungsbereich abzudecken. Soll exemplarisch ein Wandler bei U; =1V
einen Spannungsbereich von 0,75V < U < 1V abdecken, ist es nicht ohne Weiteres mog-
lich, jeden geforderten Arbeitspunkt mithilfe der Steuerung einzustellen. Soll dennoch der
gesamte Spannungsbereich abgedeckt werden, muss die Spannung U; tiber einen definierten
Bereich einstellbar sein. Dieser Bereich ist mit Spannungshub 0U; bezeichnet und begrenzt
in seiner Ausdehnung. Die Berechnungsvorschrift zur Berechnung der Spannung UJ wird
um diese Grofle erweitert.

3=

Im konkreten Beispiel ist bei einer Spannung von U; = 1V der Ausgangsbereich von
0,75V < U} < 1V abzudecken. Die maximale Lange der Makroperiode betragt Ty, = 14 -
Tres/2. Das néchstkleinere Ubersetzungsverhiltnis nach Dy = M’ = 1 ist Dy = M’ = 6/7.
Folglich muss die Spannung U; um 6U; = —1/7V abgesenkt werden kénnen, um den

Spannungsbereich bei M’ = 1 abzudecken. Alternativ kann der Bereich ebenfalls bei
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einem Ubersetzungsverhiltnis von M’ = 6/7 abgedeckt werden, dies erfordert einen

Spannungshub von 6U; = 1/6 V, um durchgingig die Spannung U}, einstellen zu konnen.

3.7 Zusammenfassung

Um voraussagen zu konnen, wie das System auf die in Abschnitt 2.4 beschriebene Anre-
gung reagiert, ist eine Beschreibung Systemverhaltens nétig. Grundlage der Beschreibung
bildet das vereinfachte Ersatzschaltbild, welches aus einer Serienverschaltung von L und
C' und zwei geschalteten Spannungen u; und w), besteht. Aus diesem Ersatzschaltbild
ist eine analytische Beschreibung auf Basis der Differentialgleichung abgeleitet. Auf Ba-
sis dieser Beschreibung ist diskutiert wie sich das System im nicht eingeschwungenen
Verhalt. Auf Basis dieses Verstandnisses lasst sich ableiten unter welchen Bedingungen
sich fiir die Ansteuerung aus Abschnitt 2.4 ein eingeschwungener Zustand einstellt. Es
zeigt sich ein lastunabhéingiges Ubertragungsverhalten, welches wich durch die Gestaltung
der Steuerungsvektoren beeinflussen lésst. In der Diskussion ist herausgearbeitet wie die
Steuerungsvektoren zu gestalten sind, um ein méglichst effizientes Ubertragungsverhalten
sicherzustellen. Abschlieend ist dargestellt in welchem Rahmen die angestellten Ver-
einfachungen im Ersatzschaltbild zulédssig sind und aufgezeigt welche Auswirkung eine

Déampfung auf das Ubertragungsverhalten hat.
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4 FEinfluss der Modulation auf die Trans-

formatoraussteuerung

Auf Basis der dargestellten Berechungsvorschriften konnen Effektiv-, Spitzenstrome und die
Resonanzkondensatorspannung berechnet werden. Diese Gréflen bilden die Grundlage fiir
die Auslegung der aktiven und passiven Bauelemente. Die Auslegung des Transformators
hingegen léasst sich aufgrund der vorgenommenen Vereinfachungen nicht vornehmen. Diese
Liicke wird im Folgenden geschlossen. Die Basis bildet eine Betrachtung des Systems
im vollstandigen T-Ersatzschaltbild. Das Ergebnis der Beschreibung sind die Spannungs-
und Stromform der Gegeneininduktivitdt. Abschliefend werden die Konsequenzen fiir die

Anwendung aus der Beschreibung abgeleitet.
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4.1 Mathematische Betrachtung des Quantum Con-
trol Converters im T-ESB

Fir die grundsatzliche Funktionsbeschreibung des (QC-Converters, wurde die Vereinfa-
chung getroffen, dass die Gegeninduktivitiat Ly im Verhaltnis wesentlich grofler ist als
die Selbstinduktivitaten L,1 und L/,. Diese Annahme erlaubt die Uberfithrung vom T-
Ersatzschaltbild in das vereinfachte Ersatzschaltbild. In der realen Anwendung ist diese

Annahme zuléssig, wie durch die Messungen belegt werden kann (Abschnitt 3.4). Wird

Cy

C /
L i Lsi 4. 4 L,
. 1 '_{ @ 2 Z
U, % @ ULo1 UL/ 2
(4 U U1 ULMJ L ubh
iLM
(a) Vereinfachte Ersatzschaltbild (b) T-Ersatzschaltbild

Abbildung 4.1: Gegeniiberstellung der Ersatzschaltbilder

das vereinfachte Ersatzschaltbild Abb. 4.1 (a) im Vergleich zu Abb. 4.1 (b) betrachtet,
kann festgestellt werden, dass der Magnetisierungsstrom 2,y durch die Gegeninduktivitat
nicht ermittelt werden kann. Dieser ist fiir die Stromform von ¢; oder iy aufgrund des
Groflenverhaltnisses zum Resonanzstrom zwar nicht relevant, jedoch gibt der Strom iy
die Aussteuerung des Transformators vor und ist von Interesse fiir dessen Auslegung.
Aus diesem Grund wird die Berechnung fiir das vollstandige T-Ersatzschaltbild erneut
vorgenommen. Durch die Beschreibung im T-Ersatzschaltbild bietet sich ein neuer Freiheits-
grad bei dem Aufbau des Wandlers. Wird das vollstandige T-Ersatzschaltbild betrachtet,
kann sich der Kondensator auf der Wicklungsseite 1 (Abb. 4.2 (a)) oder Wicklungsseite
2 (Abb. 4.2 (b)) befinden oder alternativ auf beide Wicklungsseiten aufgeteilt werden
(Abb. 4.2 (c)). Diese Méglichkeit bietet sich ebenfalls bei der Betrachtung im vereinfachten
Ersatzschaltbild an, bleibt jedoch folgenlos fiir die Strom- und Spannungsformen aufgrund
der Knotenfreiheit des Systems. Da die verschiedenen Arten der Konfiguration Einfluss
auf die Strom- und Spannungsformen an allen Bauteilen haben, werden die verschiedenen

Schaltungen getrennt untersucht.
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(a) Kompensation auf Wicklungsseite 1 (b) Kompensation auf Wicklungsseite 2
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(c) Beidseitige Kompensation

Abbildung 4.2: Physikalischer Aufbau des Konverters bei verschiedenen Kompensations-
arten

4.1.1 Kompensation auf Wicklungsseite 1

Die erste Moglichkeit der Kompensation schafft die Wicklungsseite 1. Dies bedeutet, dass
der Resonanzkondensator auf der ersten Wicklungsseite 1 platziert ist. Das resultierende
Ersatzschaltbild ist in Abb. 4.3 dargestellt. Eine generelle Aussage iiber das Systemver-
halten kann auf Basis der bereits vorliegenden Berechnungen nicht getroffen werden. Aus
diesem Grund soll eine Berechnungsvorschrift fiir die relevanten Groéflen iy, 4o, iy und
ucy gefunden werden. Die Bestimmung der Groflen soll in die Beschreibung mittels Steue-
rungsvektoren eingebettet werden, weshalb sich die Betrachtung der Differentialgleichung
anbietet. Die Betrachtung enthélt weiterhin eine Vereinfachung. In der Betrachtung sind
die Kapazitdatswerte der Kondensatoren zum Stiitzen von U; und Us mit einem Wert gegen
unendlich angenommen. In der Praxis sollte der Kapazitiatswert des Resonanzkondensators
um ungeféahr drei GroBlenordnungen kleiner sein als die Zwischenkreiskapazitiaten. Dies
gewihrleistet die Giiltigkeit der Beschreibung, da so die Anderung der Resoanzkondensator-
spannung uc um Faktor 100 bis 1000 grofer ist als die der gestiitzten Ausgangsspannungen
Uy und Uj. Die physikalischen Zusammenhénge sind in Gleichung (4.1) aufgefithrt und

Ch Loi i . L;2

Abbildung 4.3: T-Ersatzschaltbild kompensiert auf Wicklungsseite 1

mit einer Nummerierung versehen, um die Nachvollziehbarkeit zu vereinfachen. Bei den
Gleichungen 1 bis 4 handelt es sich um die Bauteilgleichungen der vier passiven Kompo-
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nenten. Die Gleichungen 5 bis 8 beschreiben Beziehungen untereinander. Diese werden so
umgestellt, dass eine Differentialgleichung zweiter Ordnung fiir die Spannung u¢; vorliegt.
Diese ist in Gleichung (4.2) abgebildet. Eine ausfiihrliche Beschreibung der Berechnung ist
im Anhang dargestellt (Abschnitt 9.3).

&
1 ULo1 chl ‘ ﬁ
Qi 5 0V = —uj + une1 + uc1 — Urro2 + U
/ 2
2 uro2 = Loy dt 6 0V =—u; +uro1 +uct + Urm Ist
: S
3 Urm = Ly dZstM 7 0V = —ub + ur/p2 + ULm
d 8 0A =i +i5 —ipm
4 11 = Cl . uc ! 2
dt (4.1)

die Differentialgleichung zur Beschreibung des Systems ermittelt, wird diese substituiert
und anhand des Vorgehens bekannt aus Abschnitt 9.2 geldst.

Uy (t) - LMI;_ML “uy(t (

Cl'( 01+LM+L/

d uct 1
) EER +uCl()Cl'(L01+LM+i£\/I)

A= L, -Lu

= (L‘ﬂ + )
B=0

1

C= L, Lu

¢ (Lal + LM~|-L’ )
=1
Y = ucy (4.2)

Nach Riicksubstitution ergibt sich die geloste Differentialgleichung mit unbekannten Koeffizienten. Die
Winkelresonanzfrequenz wyes des Systems muss fiir die Beschreibung im T-Ersatzschaltbild neu definiert
werden. Dafiir wird im Index das resonante kapazitive Element des Resonanzkreises genannt, in diesem

Fall C; (Gleichung (4.3)). Die Impedanz des System muss ebenfalls neu definiert werden.

A=j(z)+B-y(z) + C-y(z)
y(a:):é+cl~cos(\FC':z:>+02~sin(\@~x)

C
1
Wres,C1 = Lt
Cl' (L 1+LM+L/ )
,-L
o)
c1 =
Cy
L .
ucy (t) = <u1 - ﬁ u’2> + ¢1 - €08 (Wres,c1 * t) + €2 - Sin (Wres,c1 - 1) (4.3)
o2

Ist die Differentialgleichung fiir uc; gelost, lisst sich direkt der zugehérige Kondensatorstrom 47 bestimmen.
Sind diese beiden Funktionen bekannt, ist ebenfalls i1,y und als direkte Folge i5 bekannt (Gleichung (4.1)).
Der vollsténdige Formelsatz ist in der Gleichung (4.4) gegeben. Der Formelsatz enthélt, neben den
Konstanten ¢; und co, eine weitere unbekannte Konstante cgz, welche durch die Lésung des unbestimmten
Integrals hinzugekommen ist. Die Beschreibung beginnt zum Startzeitpunkt ¢ = 0s. Dieser Zeitpunkt lasst

sich beliebig festlegen, es miissen jedoch fiir jeden gewéhlten Startzeitpunkt die zugehorigen Konstanten
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c1, ¢ und c3 ermittelt werden.

L .
uct = (ul T Imtll, -u’g) + 1 - €08 (Wres,c1 - ) + €2+ 8N (Wres,C1 - )
1 :Z&l - (—c1 - sin (wWres,c1 - £) + €2 - €08 (Wres,c1 - 1))
! :é cubh -t 43—
T Luy+L, 7
Zot. <1 — L;Q) (—cq - sin (wres,c1 - £) + €2 - €08 (Wres,c1 1))
res, res,
cl L+ Ly
M = - U -t + e+
LM = I, 2 3
1 Ly,
Zai - <LM—EL’> - (—cq - sin (Wres,c1 - t) + €2 - €08 (Wres,c1 - t)) (4.4)
o2

Um das Verstdndnis des Ergebnisses zu vereinfachen, soll die Verteilung der Stréme analysiert werden. Den
Ausgangspunkt bildet der Strom i1, da dieser in 7, und i1 enthalten ist. Im Formelsatz (Gleichung (4.5))

wird Z&l - (—cq - sin (Wres,c1 - ) + c2 - €08 (wres,c1 - t)) durch iy ersetzt.

i1 :Z(_Jll - (—c1 - sin (Wres,c1 + t) + €2 - €OS (Wres,c1 + 1))

7 t 4 s — Ly i
2T Iu+ L, 2T \n+Ll,) !
Ll
. / o2 -
_ _ ). 4.5
M T I, u2+63+<LM+Lf,2> “ (4.5)

In den Gleichungen i und i1\ zeigt sich, dass sich der Strom 4; auf beide Pfade aufteilt. Die Hohe des
jeweiligen Anteils ist von dem Verhiltnis der passiven Komponenten Ly zu L/, abhingig, da diese einen
Stromteiler bilden. Folglich hat der Strom 4; einen Einfluss auf die Aussteuerung des Transformators, da
Anteile des Laststroms in ihm enthalten sind. In einer Gegeniiberstellung der ersten beiden Summanden von
i% und i\ zeigt sich, dass beide identisch sind. Dieser Anteil des Magnetisierungsstroms ist ausschlieflich
in 75 enthalten und wird somit auch ausschlieBlich von Wicklungsseite 2 bereitgestellt. Zusammenfassend
kann festgehalten werden, dass es einen lastabhéngigen Anteil im Magnetisierungsstrom gibt, welcher von
Wicklungsseite 1 bereitgestellt wird, und einen lastunabhéngigen Anteil, welcher von Wicklungsseite 2
gespeist wird. Beide kénnen, je nach Anwendung, unterschiedliche Anteile an der Gesamtaussteuerung
haben.
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4.1.2 Kompensation auf Wicklungsseite 2

Die zweite Moglichkeit der Kompensation bietet sich auf Wicklungsseite 2, was bedeutet, dass der
Resonanzkondensator auf der zweiten Wicklungsseite platziert ist. Die Anordnung ist im Ersatzschaltbild
dargestellt (Abb. 4.4). Wird das Ersatzschaltbild mit dem aus dem Vorangegangen (Abb. 4.3), zeigt sich

Abbildung 4.4: T-Ersatzschaltbild kompensiert auf Wicklungsseite 2

eine gespiegelte Anordnung mit anderer Namensgebung fiir Strome, Spannungen und passive Bauelemente.
Dies erméglicht die vorliegende mathematische Beschreibung aus Abb. 4.3 zu nutzen und die Bezeichnungen

zu substituieren. Das Ergebnis ist der dargestellte Formelsatz (Gleichung (4.6)).

1
Wres,C2 = )

/. / Lo1-Ln
02 (LU2 + Lyv+Lot

Loi-L
(LZTQ + LM1+L1:I1)
Gy
i — [ Im
e Ly + L:fz

’Ll2 22621 . (—Cl - sin (wrespg . t) + ¢co - cos (wres,cg . t))

Zcoo =

Sup — ug) + ¢1 - €08 (Wres,c2 * t) + €2+ SiN (Wres,c2 - 1)

i1 :ﬁ cuy -t c3—
Z621 . <1 — LMI::lLﬂ) - (—cq - sin (Wres,c2 - t) + €2 - €08 (Wres,c2 - T))
LM :m cup -t +c3+
Zg, - <I,1\/[I::1L(71> - (—c1 - sin (Wres,02 1) + ¢2 - €08 (Wres,c2 - 1)) (4.6)

Neben der eigentlichen Berechnungsvorschrift, lassen sich ebenfalls die gezogenen Schliisse iibertragen.
Die Differenzierung zwischen den Darstellungen, Kompensation auf Wicklungsseite 1 und Wicklungsseite
2, wird nicht weiter vorgenommen. In der Anwendung empfiehlt es sich, die kompensierte Wicklungsseite
der Wicklungsseite 1 zuzuordnen, da so muss nicht zwischen verschiedenen Beschreibungen differenziert

werden muss.

4.1.3 Kompensation auf beiden Wicklungsseiten

Die Kompensation kann ebenfalls auf beiden Wicklungsseiten umgesetzt werden. Die Analyse mittels
der Differentialgleichung gestaltet sich in diesem Fall schwierig. Die Ursache dafiir ist die gestiegene
Ordnung des Systems. Es gibt in der Literatur bereits Beschreibungen [56], welche ebenfalls genutzt
werden konnten, jedoch wird die Untersuchung der beidseitigen Kompensation im Rahmen dieser Arbeit

nicht vorgenommen. Die Begriindung fiir die nicht vorgenommene Untersuchung ist, dass die gestiegene
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Ordnung des Systems im Experiment die Auspridgung einer unerwiinschten niederfrequenten Schwingung
hervorruft. Dabei schwingt die Induktivitdt Ly unkontrolliert mit den Resonanzkondensatoren C7 und
Cs.

4.2 Analyse der Randbedingungen im Betrieb

Nachdem die mathematische Beschreibung abgeschlossen ist, sind die Unbekannten ¢y, co und cs der
Gleichung zu bestimmen. Zur Loésung sind drei Randbedingungen nétig, davon kénnen zwei direkt aus
Abschnitt 3.1 iibernommen werden: uci(t = 0s) = Uc,0 und 41 (¢ = 0s) = I 9. Zu Beginn der Berechnung

lassen sich ¢; und co mittels der Kondensatorspannung und des Stroms ¢; bestimmen.
Lt
LM + L;-Q
Ly
e =Ucio— v — ——————— )
1 1,0 (1 It I, 2)

i1(t =0s8) =l o= Zall - (—c¢1 - sin (wres,c1 - 08) + €2 - €08 (Wres,c1 - 08))

< c2=Zc1-Lip (4.7)

uc1(t =0s) =Uc10 = <u1 - . u'Q) + ¢1 - €08 (Wres,c1 - 08) + ¢ - i (Wres,c1 - 08)

Als neue Randbedingung soll der Strom iy, in der Gegeninduktivitdt zum Zeitpunkt ¢ = 0s herangezogen

werden. Dieser setzt sich aus zwei einzelnen Randbedingungen zusammen: Der aktuelle Wert I o des

linearen Anteils des Stroms irm, der abgeschaltete Strom I; o, welcher anteilig iiber den Faktor LML_f_’i,
o2
Ly

in 4, enthalten ist. Somit kann die Randbedingung irnm(t = 0s) = Inmo + Tt~ - 11,0 angenommen
o2
und so der dritte Koeffizient bestimmt werden (Gleichung (4.8)).
. 1 /
ZLM(t = 0S> :m . U2 . OS+03+
L/
Zall . <I/I\/[_E2I/;-2> - (—¢1 - sin (wWres,c1 - 08) + ¢2 - €08 (Wres,c1 - 08))
L 1
T — 02 a=— . 05
Lo + L+ L, 1o L+ L, Uy U8+ est
I Lo
/e - S RO I 5 — T . si es.C1 - 0
ot () (- (Voo (- g3 ) ) om0+
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Das Ergebnis ist die vollstdndige Beschreibung des Verhaltens des Resonanzkreises. Die Grofle Ucy o ist
eine Funktion der Leistung und damit nicht allgemein zu bestimmen. Der Strom zum Startzeitpunkt I o
wird, wie in Abschnitt 3.1, durch die Forderung nach Betrieb bei Resonanzfrequenz mit 0 A angenommen.
Die Frage nach dem Wert fiir It bleibt bestehen. Auch wenn der Strom %; einen Einfluss auf die
Aussteuerung des Transformators hat, muss er in der Betrachtung des Startwertes nicht beriicksichtigt
werden, da er im Startzeitpunkt immer den Wert 0 A annimmt. Aus diesem Grund soll nun im lastfreien
Fall untersucht werden, welcher Wert fiir I1,n,0 im eingeschwungenen Zustand zu erwarten ist.

Dafiir wird der Verlauf von i1,y im Einschaltmoment betrachtet. Die Berechnungsvorschrift zeigt, dass der
lineare Anteil des Magnetisierungsstroms ausschlielich durch die Spannung w5 und die Reihenschaltung von

Ly + L, vorgegeben ist. Die charakteristischen Gréfien von u), sind die Amplitude U}, Schaltfrequenz fsw,
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Abbildung 4.5
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(a) Stromformen im Einschaltmoment bei einmaliger (b) Stromformen im Einschaltmoment bei kontinu-
Anregung ierlicher Anregung und vorliegender Dampfung

Abbildung 4.6: Einfluss der Dampfung des Systems auf i,

Modulationsvektor mwvs und der Polaritdtsvektor pvy der Wicklungsseite 2. Es wird fiir die Betrachtung eine
durchgehende und gewohnliche Anregung auf beiden Wicklungsseitenseiten angenommen: mwv; = muvg =
[1,1], pv1 = pvy = [1, —1]. Dazu sind folgende Startwerte zu dem Arbeitspunkt ohne Leistungstransfer zum
Startzeitpunkt definiert: Iiyo = 0A, Uy = Uj und Ucy o = 0V. Wird die erste Halbperiode in Abb. 4.5 (a)
betrachtet, steigt der Strom i1 und somit 75 nahezu mit der konstanten Steigung Us/(Ly + L.5). Zum
Ende der ersten Halbperiode hat der Strom den Endwert Uj /Ly - Tres/2 erreicht. Zu diesem Zeitpunkt
andert die Spannung u} die Polaritédt, womit sich ebenfalls die Steigung auf —US/(Ly + L)) dndert.
Zum Zeitpunkt Tyes erreicht der Strom wieder den Wert 0 A. Fiir ein verlustfreies System ist dies der
eingeschwungene Zustand, was bedeutet, dass sich die Kurvenform periodisch wiederholt. Jedoch ist
jedes System verlustbehaftet, die Auswirkung dieser Eigenschaft wird anhand eines Gedankenexperiments
beschrieben und dann messtechnisch iiberprift.

Ein parasitdrer Widerstand R, der Wicklungsseite 2 ist in das Ersatzschaltbild Abb. 4.5 (b) eingefiigt. Die
Steuerungsvektoren werden entsprechend mwv; = [1,0,0,...], mve = [1,0,0,...], pv; = pvo = [1,—1,1,..]
mit i — 0o festgelegt. Dazu sind folgende Startwerte zum lastfreien Arbeitspunkt im Einschaltmoment
definiert: I1n0 =0A, Uy = Uj und Ucy o = 0V. Wie in Abb. 4.6 (a) dargestellt, wird das System mit der
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Spannung u/, einmalig mit positiver Spannung angeregt. Im Anschluss entspricht die Spannung u, = 0V.
Nach der ersten Resonanzhalbperiode klingt der Strom entsprechend der e-Funktion mit dem Exponenten
(=R4/2Ly) - t ab und geht asymptotisch gegen 0 A. Dabei gilt es zu beachten, dass die Zeitkonstante
der e-Funktion deutlich groler als die Dauer der Resonanzperiode ist. Dies ist in der Zeichnung nicht
mafstiblich abgebildet. Ist nun der Steuerungsvektorensatz entsprechend mwv; = mvs = [1,1], pvy =
pug = [1, —1] gewdhlt, zeigt sich folgendes Bild (Abb. 4.6 (b)). Betachtet wird der Magnetisierungsstrom
ipm im gleitenden Mittelwert {iber eine Resonanzperiode. Dieser entspricht einem Gleichanteil in der
Gegeninduktivitdt. Diese Gleichgréfle wird durch die Dampfung beeinflusst und konvergiert somit gegen
Null. Die logische Konsequenz ist, dass sich der Magnetisierungsstrom selbststandig eine Mittelwertfreiheit

iiber die Zeit anstrebt. Die messtechnische Uberpriifung zeigt in Abb. 4.7 das beschriebene Verhalten. Es

Uy =50V, fres = 117,924kHz, Ly + L5 = 120 uH
mur =mue = [1,1,1,1,1,1,1,1,1,1]
pvr =pvy =[1,-1,1,-1,1,-1,1,-1,1, —1]

[A] |

. . .
1M = 11 + 19 |

) 7

-2

Abbildung 4.7: Symmetrierungsvorgang von iry in der Anwendung

gilt zu beachten, dass es sich um eine indirekte Messung handelt, da der Strom i\ keine direkt messbare
Grofle ist. Es wurden die Strome 47 und 5 gemessen und die Summe gebildet, um ir\ zu ermitteln.

Soll das System direkt im eingeschwungenen Zustand ohne Betrachtung der Dédmpfung beschrieben werden,
muss der Startwert so gewéhlt werden, dass sich der Magnetisierungsstrom bereits in der ersten Periode
symmetrisch um den Nullpunkt bewegt und somit mittelwertfrei ist. Bei kontinuierlicher und gewohnlicher

Anregung ist der Startwert entsprechend Iia,o = —Uj - Tsw/(Lm + L,5)/4 zu wéhlen.

4.3 Anwendung der Modulation im vollstandigen Er-
satzschaltbild

Es wurde bereits messtechnisch belegt, dass die getroffenen Vereinfachungen in einigen Arbeitspunkten
zuliissig sind. Nun soll allgemein dargestellt werden, wie sich die Erkenntnisse beziiglich des Ubertragungs-
verhaltens aus den vorangegangen Kapiteln auf das vollstdndige Ersatzschaltbild iibertragen lassen.

Unter Verwendung des L-Ersatzschaltbildes kann die Uberfiihrung vorgenommen werden. Im ersten Schritt

sind die charakteristischen GroBen wyes,c1 und Zc; in das L-Ersatzschaltbild zu iiberfiihren. Dafiir werden
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die Definitionen fiir Ls und L, aus Abschnitt 2.2 genutzt.

1 1
Wres,C1 = =
’ L/az'L C . LS
\o e ) 1
L' -L
(La'l + LMi_LZ/12> Ls
fer = @ Vo

(4.9)

Ebenfalls relevant ist die Beschreibung der Spannung uc; und der Strom 4;, da diese genutzt werden, um
das Ubertragungsverhalten darzustellen. Diese sind, bis auf den Faktor Lyg/(Ly + L'o) vor uf, identisch
zur Beschreibung aus Abschnitt 3.1.

)’ L
ucy = (u1 - M Ulz) + <UCI,0 - (Ul . ué)) - €08 (Wres,c1 * t)

Ly + L, C Lu+ 1L,

‘ - L .
11 :ZCll . (<_UC1,0 —+ (U1 — LM% . u/2>) - SIn (wms’ol . t))
o2

(4.10)

Der Grund dafiir ist, dass das Ubersetzungsverhiltnis noch nicht an das L-Ersatzschaltbild angepasst ist.
Wird das angepasste Transformator-Spannungsiiberstezungsverhéltnis ii;, verwendet, ist die Systematik
der Berechnungsvorschrift identisch zu der aus Abschnitt 3.1.

L 1 1
ul M

= 7, "= U2= T U2
LM+L;2 u ur,

uc1 = (u1 — uf) + Uct,0 — (w1 — uf) - cos (wyes,c1 + £)
1
1

il :ZE . (_UCLO + (’LL1 — ’U,g) . Sin (wre&(jl . t))

(4.11)

Folglich kénnen die Steuerungsvektoren fiir das alternative Ersatzschaltbild direkt iibertragen werden.
Eine zuséatzliche Erkenntnis ist, dass der Strom iy als eigenstéandige Stromkomponente ohne Auswirkung

auf das Ubertragungsverhalten zu behandeln ist.

4.4 'Transformatoraussteuerung in der Praxis

Aus der Betrachtung mittels einer mathematischen Beschreibung sollen nun die Konsequenzen fir die
Anwendung abgeleitet werden. Dabei stehen die Anforderungen an den physikalischen Aufbau im Mittel-
punkt. Im ersten Schritt wird iz in drei (voneinander unabhéngige) Anteile unterteilt (Gleichung (4.12)).
Der lastabhéngige Anteil von iy, ist eine Funktion des Stroms 4. In den vorangegangen Kapiteln, unter
anderem in (Abschnitt 3.4), sind die Verldufe von 4; ausfiihrlich behandelt und somit bekannt. Damit ist
der lastabhéngige Anteil des Magnetisierungsstroms ebenfalls bekannt, da dieser iiber L/ o/(Ly + L)
direkt proportional zu iy ist. Dabei ist es ausreichend die Stréme zu betrachten, da diese proportional zur

Aussteuerung des Transformators sind.

i — e I+ (Y
LM_LM-i-Lﬁ,g 2+ Lm0 Tni + L., 1
i,m =Lastunabhéngiger Anteil 4+ Offset 4+ Lastabhéngiger Anteil (4.12)
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Jeder der beiden Anteile leistet einen Beitrag zur Aussteuerung des Transformators. Der lastabhéngige
Anteil erreicht sein Maximum zum Zeitpunkt ¢ = Tyes/4, wenn der sinusférmige Strom 4; sein Maximum
erreicht. Hingegen erreicht der lastunabhingige Anteil zum Zeitpunkt ¢ = Tyes/2 sein Maximum. Um
festzustellen, in welchem Verhéltnis diese beiden Stromanteile zueinander stehen, wird das prozentuale
Verhéltnis des lastabhéngigen Anteils zum lastunabhéngigen Anteil berechnet. Dies ermdglicht es eine
allgemeine Aussage tiber die Aussteuerung treffen zu kénnen (Gleichung (4.13)). Diskutiert wird der
Sachverhalt dennoch an einem Fallbeispiel, dessen Randbedingungen aus der Anwendung abgeleitet sind:
Uy =250V, i1(t = Tyes/4 = Tsw/4) = 60 A, fow = 117kHz, L/, = 3,788 uH.

g

L, :
Spitzenwert lastabhédngiger Anteil (LM-s-i; 2) i

Spitzenwert lastunabhingiger Anteil ﬁf?éz - b

Spitzenwert lastabhéingiger Anteil L, -i1(t = Tsw/4)

Spitzenwert lastunabhingiger Anteil Tsw/4 - ub
Spitzenwert lastabhingiger Anteil 3,788 uH - 60 A

Spitzenwert lastunabhéngiger Anteil 2,14 us - 250V
Spitzenwert lastabhéngiger Anteil

Spitzenwert lastunabhéngiger Anteil =0,42 (4.13)
Im ungiinstigsten Arbeitspunkt betriagt der lastabhingige Anteil des Magnetisierungsstroms 42% des
lastunabhéngigen Anteils. Der lastunabhéngige Anteil ist vorgegeben und lésst sich im Normalfall nur
durch ein besseres Design der magnetischen Komponente reduzieren. Als Schlussfolgerung sollte der
lastabhéngige Anteil im Verhéltnis zum lastunabhéngigen Anteil méglichst gering sein, um so die Verluste
moglichst gering zu halten. Beeinflussen ldsst sich das Verhéltnis, nach Gleichung (4.13), nur durch eine
Reduzierung der Schaltfrequenz oder eine Reduzierung der Streuinduktivitdt L’ ,. Eine Reduzierung der
Schaltfrequenz ist keine Option, da dies zu groBeren passiven Komponenten fithrt [57]. Somit muss es das
Ziel sein L, moglichst klein zu halten. Dies steht im Widerspruch zu Abschnitt 3.5, indem ein moglichst
grofles Z = \/m gefordert ist, um die Amplitudenvariation des Stroms klein zu halten. Folglich sollte
bei der Auslegung darauf geachtet werden, dass L, grofi und L, klein ist. Wenn die resultierende
Aussteuerung fiir einen gegeben Aufbau berechneten werden soll ist dies nicht ohne weiteres moglich, da
die beiden Stromkomponenten einen Phasenversatz von 90° aufweisen. Folglich kann die Erhohung durch

den lastabhéngigen Anteil erst nach der Grundschwingungsanalyse angenéhert werden (Gleichung (4.14)).

2 ! . 2
1 t ’ 1 Lcr2 11

= Uo * N +7
MU LA LL, P VB Tsw/4-ub

i

(4.14)

Nun soll der Einfluss der Modulationsparameter beschrieben werden. Dafiir sind die Steuerungsvektoren
so gewdhlt, dass sich ein Spannungsiibersetzungsverhéltnis von U; > U} einstellt. Durch die reduzierte
Amplitude der Spannung UJ reduziert sich proportional die Aussteuerung des Transformators. Exem-
plarisch werden die Steuerungsvektoren wie folgt gewéhlt: Gewohnliche Anregung, mv; = [1,1,0,1,1,0]
und mvy = [1,1,1,1,1, 1]. Daraus ergibt sich ein Spannungsiibersetzungsverhéltnis von M’ = 2/3, was
zu einer Reduktion der Aussteuerung des Transformators um 1/3 fiihrt. Die Richtigkeit der Annahme
wird durch die Messergebnisse in Abb. 4.8 bestétigt. Alternativ kann es der Fall sein, dass die Wick-
lungsseite 1 kontinuierlich angeregt und die Steuerungsvektoren der Wicklungsseite 2 angepasst werden
(Uy < UY). Fiir das praktische Beispiel dienen folgende Steuerungsvektoren: mv, = [1,1,1,1,1,1,1,1,1,1]
und mve = [1,1,1,0,0,1,1,1,0,0] bei gewohnlicher Anregung. Es stellt sich ein Spannungsiibersetzungs-
verhéltnis von M’ = 5/3 ein, abgebildet in Abb. 4.9 (a). Wie im vorangegangenen Beispiel ist der Strom
irm eine Funktion der Spannung u}. Der Transformator wird die ersten drei Resonanzhalbperioden
kontinuierlich angeregt und zeigt die bekannten Verldufe. Fiir die folgenden Resonanzhalbperioden bleibt

ipm aufgrund von uh = 0V ndherungsweise konstant. Das Ergebnis ist, dass die Aussteuerung wéhrend
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(a) M’ =1/1 (b) M’ =2/3

(a) mve =1,1,1,0,0,1,1,1,0,0 (b) mve =1,0,1,0,1,1,0,1,0,1

Abbildung 4.9: Einfluss der Gestaltung der Steuerungsvektoren auf die Amplitude von
ILM

der ersten Resonanzhalbperioden um Faktor 5/3 zunehmen. In den darauf folgenden zwei Resonanzhalb-
perioden bleibt ir; und der Fluss im Kernmaterial erneut konstant.
Wie der Abb. 4.9 (a) zu entnehmen, symmetriert sich der Magnetisierungsstrom um den Mittelpunkt (0 A)

herum.

Im Abschnitt 3.4 wurde erldutert, dass die Gestaltung des Modulationsvektors Einfluss auf die Ho-
he des Effektivstroms im Resonanzkreis hat. Die geringste Effektivstrombelastung tritt dann auf, wenn die
Anregungen und Freildufe moglichst symmetrisch iiber die Makroperiode verteilt sind. Dementsprechend
wird der Modulationsvektor mwv, angepasst zu mvy = [1,0,1,0,1,1,1,0,1,0, 1] und die Auswirkung auf
den Magnetisierungsstrom in Abb. 4.9 (b) beurteilt. Durch das abwechselnde Anregen und Freilaufen
entwickelt sich der Magnetisierungsstrom innerhalb er ersten fiinf Resonanzhalbperioden ausschlieflich
in positive Richtung, was zu einer erhéhten Aussteuerung des Transformators fithrt. Abschlieflend kann
festgehalten werden, dass die Gestaltung der Steuerungsvektoren Einfluss auf die Verluste im Kernmaterial
hat.

Es muss zusétzlich zum Betrieb im eingeschwungenen Zustand der Verlauf von ipy zum Startzeitpunkt
betrachtet werden. Zu diesem Startzeitpunkt bewegt sich der Magnetisierungsstrom nicht symmetrisch
um den Nullpunkt. Ein exemplarischer Verlauf fiir den Verlauf bei mvy = [1,0,1,0,1,1,0,1,0, 1] ist in
der Abb. 4.10 (a) ebenfalls gegeben. Diese Ansteuerung konnte zur Séttigung fithren und muss deshalb
moglichst vermieden werden. Hierfiir miissen die Steuerungsvektoren so angepasst werden, dass die Polari-
tat der Anregung moglichst zum Ende des ersten Viertels der Makroperiode wechselt (Abb. 4.10 (b)).
muve = [1,1,0,1,0,1,1,0,1,0] ist fiir die Messung so gestaltet, dass die Aussteuerung beim Einschaltvor-
gang im nicht eingeschwungenen Zustand moglichst gering ist.

Alternativ kann eine Séttigung des Transformators auch im eingeschwungenen Zustand auftreten, wenn

eine grundséitzlich falsche Gestaltung der Steuerungsvektoren gegeben ist. Die Spannungszeitflichen von
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Abbildung 4.10: Entwicklung von ipy; im Einschaltmoment
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Abbildung 4.11: Einfluss von unipolarer Anregung auf 71,; im Einschaltmoment

uh iiber eine Makroperiode muss immer 0 ergeben, da es sonst zu einer unipolaren Aussteuerung des Trans-
formators kommt. Exemplarisch hierfiir kann der Modulaionsparametersatz muvy, = [1,1] und mwvy = [1, 0]
bei gewohnlicher Anregung dienen. Es zeigt sich in Abb. 4.11 (a), dass die Spannung abwechselnd den
Wert Uj und 0V annimmt und somit nicht mittelwertfrei ist. Es folgt ein kontinuierlicher Anstieg des
Magnetisierungsstroms, der in der Praxis bis zur Sattigung des Transformators ansteigt. Soll das ge-
wiinschte Ubersetzungsverhéltnis von M’ = 2 trotzdem eingestellt werden, miissen die Steuerungsvektoren
so angepasst werden, dass die Makroperiodenlédnge verdoppelt und die Steuerungsvektoren so gestaltet
werden, dass eine bipolare Aussteuerung vorliegt (Abb. 4.11 (b): mv, = [1,1,1,1], pvy = [1,-1,1,-1],
mve = [1,0,0,1] pva = [1,—1,1,—1]). Die Steuerungsvektoren der ersten Wicklungsseite lassen sich
beliebig gestalten, da die Spannung u; bei gegebener Kompensation auf Wicklungsseite 1 keinen Einfluss

auf die Transformatoraussteuerung hat.

4.5 Zusammenfassung

Die Analyse des T-Ersatzschaltbildes mittels seiner Differentialgleichung zeigt, dass sich der Strom durch
die Gegeninduktivitit aus zwei einzelnen Stromkomponenten zusammensetzt. Einer abhingig vom an-

gefahrenen Lastpunkt und der zweite beeinflusst durch die geschaltete Spannung der Wicklungsseite,
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welche nicht kompensiert (iiber keinen Resonanzkondensator verfiigt) ist. Dabei wird der lastabhéngige
Anteil von der kompensierten und der lastunabhéingige Anteil des Magnetisierungsstrom von der nicht
kompensierten Seite bereitgestellt.

Auf Basis der vorliegenden Beschreibung ist analysiert und argumentiert unter welchen Bedingungen der
eingeschwungene Zustand gegeben ist und Randbedingungen daraus abgeleitet. Die zentrale Erkenntnis
ist, dass sich der lastunabhéngige Anteil der Magnetisierungsstroms selbststédndig eine Mittelwertfreiheit
anstrebt.

Auf Basis des vollstdndigen Verstédndnisses ist herausgearbeitet, dass bei der Anordnung und Aufbau der
passiven Komponenten darauf geachtet werden muss, dass die eingebrachte Induktivitat auf der nicht
kompensierten Seite moglichst gering ist.

Ebenfalls diskutiert ist, dass sich die Beschreibung aus Kapitel 3 einfach auf das T-Ersatzschaltbild iibertra-
gen lasst. Final ist dargestellt wie die Steuerungsvektoren im Hinblick auf die Transformatoraussteuerung

zu gestalten sind, um einen moglichst effizienten und stabilen Betrieb zu erméglichen.
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5 Grundlagen der Schaltentlastung

Auf Basis der in den vorherigen Kapiteln erarbeiteten Zusammenhénge ldsst sich ein Wandler fiir die
gewiinschte Anwendung auslegen. Der Wirkungsgrad eines exemplarischen Aufbaus wird in verschiedenen
Arbeitspunkten aufgenommen, um die Qualitdt des Wandlers zu evaluieren. Das Ergebnis sind die abge-
bildeten Wirkungsgradkurven (Abb. 5.1). In der Abbildung dargestellt ist der Wirkungsgradverlauf als
Funktion der Leistung P; fiir verschiedene Makrotastgrade bei einer Spannung von U; = 500 V. Wéahrend
der Messungen entspricht die Schaltfrequenz der Resonanzfrequenz und die Totzeit ist so kurz gewédhlt wie
moglich. So wird garantiert, dass ein moglichst kleiner Ein- und Abschaltstrom zu jedem Schaltvorgang
vorliegt. Diese Betriebsart wird im weiteren Verlauf der Arbeit als Minimum Current Switching (MCS)
bezeichnet.

Die Motivation ist es, den Wirkungsgrad des Wandlers zu steigern, indem die Schaltverluste reduziert
werden. Die Basis bildet das Verstédndnis des schaltentlasteten Betriebs der H-Briicke. Dafiir muss das
Klemmenverhalten der Vollbriicke durch ein passives Bauelement abgebildet und die Randbedingungen

der Schaltentlastung ermittelt werden.

Zu Beginn wurde die Vereinfachung getroffen, dass ein MOSFET entweder im perfekt leitenden oder
sperrenden Zustand sein kann. Besonders kritisch ist diese Vereinfachung wéhrend des Wechsels zwischen
diesen Zusténden, da dieser Vorgang nur mit begrenzter Geschwindigkeit stattfindet und verlustbehaftet
ist. Aus diesem Grund wird die getroffene Vereinfachung fiir den Schaltmoment aufgehoben. Die Analyse
erfolgt auf vereinfachter technischer Ebene und geht nicht auf die physikalischen Zusammenhénge innerhalb
des Halbleiters ein.

Abb. 5.2 a) zeigt den Abschaltvorgang eines MOSFETSs. Zu Beginn (¢t = ty) fithrt der MOSFET den
Strom ipg = Ips und es zeigt sich kein Spannungsabfall {iber dem Schalter upg = 0 V. Wird der MOSFET
nun zum Zeitpunkt ¢ = ¢; abgeschaltet, steigt die Spannung ups an. Zeitgleich sinkt der Strom ipg
durch den Schalter bis zum Zeitpunkt ¢ = t5. Ebenfalls zum Zeitpunkt ¢5 erreicht die Spannung upg ihr
Maximum upg = Upg. Der Abschaltvorgang ist abgeschlossen. Somit ist der MOSFET nicht mehr leitend.
Die Strom- und Spannungsverldufe werden wéahrend des Schaltvorgangs als linear angenommen. Die

Verlustenergie wahrend der Schaltvorgangs ldsst sich aus dem Integral des Produktes der zeitabhédngigen
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Abbildung 5.1: Wirkungsgrad im Betrieb bei MCS
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Abbildung 5.2: Schaltverluste in Halbleitern

Groflen ips und ups vom Zeitraum tq bis ¢t ermitteln. Abschaltverluste sind, bei konstanter Schaltzeit
(ta — t1), folglich proportional zur Spannung Upg und zum Strom Ips.

Nun wird der Einschaltvorgang betrachtet (Abb. 5.2 b). Zu Beginn des Einschaltvorgangs entspricht die
Spannung ups = Upg und der Strom ipg = 0 A. Wird nun der Schalter eingeschaltet, sinkt die Spannung
iiber dem Schalter linear bis zu upg = 0V. Zeitgleich steigt der Strom bis zum Zeitpunkt ¢ = t5 auf sein
Maximum ipg = Ipg. Die Verlustenergie ldsst sich dquivalent zum Abschaltvorgang berechnen. Auch
in diesem Fall sind die Verluste proportional zur Spannung Upg und zum Strom Ips. Im Gegensatz zu
den Abschaltverlusten ist der Einschaltvorgang nicht verlustfrei wenn der Strom Ipg = 0 A entspricht.
Der Grund dafiir ist, dass der Schalter im geschlossenen Zustand {iber eine geladene Ausgangskapazitéit
Coss (Vergleich Abb. 5.3) verfiigt. Die gespeicherte Energie im Schalter zum Zeitpunkt ¢ = ¢; entspricht
1/2 - URg - Coss. Diese Energie muss beim Schaltvorgang in Verlustleistung umgesetzt werden, damit
der Energieerhaltungssatz giiltig ist. Das Ziel der Schaltentlastung ist es, Coss vor dem Schaltvorgang
zu entladen und so die Einschaltverluste zu reduzieren. Mit Hilfe des Ersatzschaltbildes (Abb. 5.3) des
MOSFETsS lésst sich der Entladevorgang beschreiben. Das Ersatzschaltbild enthélt drei Komponenten,

D8 iDs

i i i

1 i ips,cY ipsTY  iDSD ;

i i i
H*} : T 1 Coss—— T D ! T

i i |
— i i i

i i ;

Abbildung 5.3: Vereinfachte Ersatzschaltbild eines MOSFET

welche parallel geschaltet sind: Die bereits erwdhnte Ausgangskapazitit Cogs, den idealen Schalter T
und die ideale Diode D. Der Strom ipg hat damit die Moglichkeit, sich auf drei Pfade aufzuteilen. Um
den schaltentlasteten Einschaltvorgang darzustellen, wird das Minimalbeispiel genutzt (Abb. 5.4). Zum
Zeitpunkt t = ¢ ist der Schalter geschlossen. Somit entspricht upg = Upg und der Kondensator Cgg ist
geladen. Ebenfalls zum Zeitpunkt ¢ = ¢o beginnt die Einprégung eines negativen Stroms ipg = —Ipg. Der
Strom flieit durch den Kondensator (ipgs = ips,c), da der Schalter geéffnet ist und iiber der Diode die
positive Spannung upg an und diese somit im sperrenden Zustand ist. Der negative konstante Strom
—Ipg fithrt @iber den Zusammenhang ipg,c = Coss - dups/dt zu einem Entladen des Kondensators mit
konstanter Steigung. Die Spannung sinkt bis auf 0V zum Zeitpunkt ¢t = ¢;. Sobald die Spannung iiber upg
einen negativen Wert annimmt, wird die ideale Diode D leitend. Folglich kommutiert der Strom auf den
niederimpedanten Pfad (ips = ips,p). Weitere Spannungsédnderungen von upg sind nicht mehr moglich.

Findet nun ein Einschalten des Schalters zum Zeitpunkt t = t, statt, ist keine Energie in C\ss gespeichert
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Abbildung 5.4: Schaltentlasteter Schaltvorgang des MOSFETs

und der Schaltvorgang somit verlustarm. Der Schaltvorgang von T ist schaltentlastet. In der Literatur
wird dieser Vorgang als Zero Voltage Switching (ZVS) bezeichnet [58, 59, 60]. Ein weiteres Ziel ist es,
die Diodenverluste auf ein Minimum zu reduzieren. Diese setzen sich aus zwei Komponenten zusammen:
Leitverluste, welche sich durch einen moglichst kurzen Zeitraum ¢ — ¢; und einen geringen Strom [61]
reduzieren lassen und Schaltverluste der Diode, die ihre Ursache in der erzwungenen Kommutation des
Stroms im Einschaltmoment des Schalters haben [62]. Im Idealfall findet der Einschaltmoment kurz bevor
die Diode leitend wird statt.

Im Folgenden werden die Zusammenhédnge auf die Vollbriicke iibertragen, um das angestrebte Schaltver-
halten in der Anwendung zu ermitteln. Die MOSFETSs innerhalb der Vollbriicke in Abb. 5.5 werden durch
das vereinfachte Ersatzschaltbild des MOSFETS ersetzt. An den beiden Abgriffen der Halbbriicken wird

xxxxx

Abbildung 5.5: Erweiterte Ersatzschaltbild der Vollbriicke

eine Induktivitdt mit dem Wert L — oo angeschlossen. Der sonst vernachléssigte Eingangskondensator der
Vollbriicke Cy; soll fiir die Betrachtung mit einbezogen werden. Alle Schalter in der Anordnung schalten
mit derselben Schaltfrequenz und rufen somit jede Periode einmal Ein- und Abschaltverluste hervor.
Diese Verluste sollen nun moglichst reduziert werden. Dafir wird das Konzept ZVS auf die Vollbriicke
angewendet.

Fiir die angestrebte Beschreibung des Umladevorgangs der Vollbriicke sind die Kondensatoren Cogs,1 —Coss 4
die systembestimmenden Bauelemente. Fine Betrachtung des Gesamtsystems mit vielen passiven Kom-
ponenten ist jedoch nicht zweckméflig. Aus diesem Grund soll fiir den Zeitraum des Umladevorgangs
das Klemmenverhalten der Vollbriicke an der Messstelle u; abgebildet werden. Es wird ein Kondensator
Coss,eq,1 €ingesetzt, welcher den Kapazititswert des jeweiligen Schaltzustandes widerspiegelt. Jedoch ist
es an dieser Stelle nicht ausreichend, einen dquivalenten Kapazitdtswert zu berechnen, da zusétzlich der
Startwert der Spannung zu Beginn des Umladevorgangs u; og und der angestrebte Endwert zum Ende
des Umladevorgangs v on bekannt sein miissen. Der Strom zum Abschaltzeitpunkt ist mit ¢; o und zum

Einschaltzeitpunkt ¢; o, bezeichnet, welche in diesem Beispiel vorgegeben und durch die Randbedingung
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L — oo den gleichen Wert aufweisen. Die Groflen Cogsseq,1, U108 Und 11 on sind abhidngig vom aktuellen

und vom angestrebten Schaltzustand, was an einem Beispiel verdeutlicht werden soll. Zu Beginn des

V7A U1,off
Uy | —---a

—U; +

U1 ,0n
to =0s t] = tl,tr

Abbildung 5.6: Vereinfachter Umladevorgang einer Vollbriicke

Schaltvorgangs weist die Vollbriicke eine beliebige zulédssige Schalterstellung auf. In diesem Fall sind die
Schalter T1 und T4 geschlossen und die Schalter T2 und T3 sollen nun unter Anwendung von ZVS mit
moglichst geringen Verlusten einschalteten. Aus der Ausgangsbedingung folgt, dass zum Zeitpunkt ¢ = ¢
die Spannung ups,1 = ups,4 = 0V und upg 2 = ups s = Uy entsprechen. Es gilt u;(t = tg) = u1 on0 = Us.
Die Dauer des Umladevorgangs ¢; — to wird als Transititionszeit 1 ti; 1 bezeichnet. Als Ergebnis des
Umladevorgangs zum Zeitpunkt ¢ = ¢; sollen die Spannungen upg,1 = ups,4 = U; und ups2 = ups3 =0V
entsprechen: w1 (t = ¢1) = u1,on = —U1. Das Vorzeichen des Stroms ¢ ist positiv i1 o5 = t1,0n > 0A
definiert. Nun wird der eigentliche Schaltvorgang auf Basis der Randbedingungen beschrieben. Die Schalter
T1 und T4 werden geoffnet. Damit sind alle Schalter der Vollbriicke gedffnet. Dieser Zeitraum zwischen
den Schaltvorgidngen wird Totzeit ¢, ; der ersten Vollbriicke genannt. Nun beginnt der Zeitraum zwischen
to und ¢1, in welchem die Ausgangskapazititen Coss;1 — Coss,a das Verhalten der Schaltung bestimmen.
Um den Wert Cogseq,1 zu ermitteln, wird das vereinfachte erweiterte Ersatzschaltbild der Vollbriicke
betrachtet Abb. 5.5. Unter der Annahme, dass C'y; um einige GréBenordnungen grofer ist als Cogs eq,1,
ergibt sich fiir den Umladevorgang eine dquivalente Kapazitét von Cogseq,1 = Coss-

Da viele verschiedene mogliche Umladevorginge existieren, sind deren Randbedingungen in einer Tabelle
aufgefithrt (Abb. 5.7). In der ersten Spalte “On“ steht, welche Schalter zu Beginn des Schaltvorgangs
vor t = ty eingeschaltet sind, in diesem Fall T1 und T4. Die zweite Spalte “Turned off* gibt an, welche
Schalter im néchsten Schritt zum Zeitpunkt ¢ty abgeschaltet werden, in diesem Fall ebenfalls T1 und T4.
Nun muss entschieden werden, ob ein positiver oder ein negativer Abschaltstrom vorliegt (i1 o > 0 A oder
i1,0f < 0A). In unserem Beispiel ist der Strom i1 o > 0 A. Die zweite Zeile “Turned on* gibt an welche
Schalter eingeschaltet zum Ende des Totzeit eingeschaltet werden sollen. Zum Zeitpunkt ¢; sollen T2 und
T3 eingeschaltet werden. Das Ergebnis ist, dass die Vollbriicke wihrend des Umladevorgangs durch eine
dquivalente Kapazitit Cosseq1 = Coss, Welche von Uy (u1 o) auf —Uz (u1,0n) umgeladen wird, abgebildet
werden kann.

Die freien Felder zeigen an, dass in diese Zustdnde im aktuellen Betriebspunkt nicht gewechselt werden
kann. Aus der Tabelle kdnnen ebenfalls grundsétzliche Einschrankungen fiir den schaltentlasteten Betrieb
entnommen werden. Sind beispielsweise T1 und T4 aktiv und der Strom 4; .g negativ, kann kein schalt-
entlasteter Schaltvorgang stattfinden. Gleiches gilt fiir T2 und T3 bei Strémen 41 og > 0 A.

Abschlieflend kénnen die Randbedingungen fiir einen maximal effizienten Schaltvorgang definiert werden:
o Reduzierung der Abschaltverluste durch einen méglichst kleinen Abschaltstrom iy o

e Reduzierung der Einschaltverluste durch Umladung der dquivalenten Kapazitét auf den Spannungs-
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On || Turned i1 >0A i1 <0A
off
Turned on T1 & T4 T2 & T3 T1 & T3 T2 u. T4 T1 & T4 T2 & T3 T1 & T3 T2 & T4
T1 & Ui o = Ui,
T4 Ui on = —Ut,
Coss

T1 uror = Ui,

T1 & T4

T4 U off
U1,0n
2 Coss
T2 & Uy of = —U1,
T3 Uion = Ui,
Coss

T2 ur o = —U1,
Ulon = OV,
2 Coss

T3 uy of = —Un,
Uion = 0V,
2 Cos

I
(=]
=5

T2 & T3

0v,
=Uy,

Uy off
U ,on
2 Coss
T3 Uror = 0V,
Ulon = Uy,
2 Coss

T1& T3
=

0V,
Uy,

U1 off
U1,0n

2 Coss

T2 & T4
=
O]

0V,
Uy,

T4 UL, off
U1,0n

2- Coss

Abbildung 5.7: Resultierende Kapazitét Cogseq1 filr alle Umladevorgange

wert %1 on

e Moglichst geringe Diodenschaltverluste und Leitverluste durch die Vermeidung von Diodenleiten

Die Ergebnisse sind auf die zweite Vollbriicke {ibertragbar.

Ergénzend muss angemerkt werden, dass weder Cogs noch Cogseq,1 Werte sind, welche durch Daten-
blatter bereitgestellt werden. Die in Datenbléattern verschiedener Hersteller angegeben Werte [63, 64, 65]
beschreiben lediglich das Kleinsignalverhalten der Bauteile, dieser Wert ist somit fiir die Beschreibung des
Umladevorgangs nicht nutzbar. Wird Cogg eq,1 in der Anwendung benétigt, miissen die Umladevorgénge
detailliert betrachtet und ein zugehériger Kapazitdtswert welcher das Verhalten abbilden kann abgeschétzt

werden. Die Bestimmung von Clgs ist nicht Bestandteil dieser Arbeit.
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6 7ZVSictive: Schaltentlastung durch Nut-

zung des Laststroms

Der Strom welcher fiir den Umladevorgang benétigt wird muss zu jedem Schaltzeitpunkt bereitgestellt
werden. Die Kernidee des Ansatzes ist es, den sinusformigen Laststrom fiir jeden Umladevorgang zu nutzen.
Da der sinusformige Strom aktiv zum Leistungstransfer beitragt ist ZVS,ctive als Schaltentlastungsstrategie
auf Basis von aktiven Stromkomponeten definiert.

Nun soll die Frage beantwortet werden, wie Schaltentlastung in der Anwendung umgesetzt werden kann.
Dies geschieht auf Basis einer mathematischen Betrachtung, deren Ergebnis die einzustellenden Parameter
fiir einen schaltentlastetenden Betrieb sind. Die einzustellenden Parameter sind: fsw, £,,1, t2,2 und ®oyger-
Im ersten Schritt wird qualitativ das angestrebte Verhalten dargestellt. Aus den daraus resultierenden
Ergebnissen lassen sich dann Randbedingungen fiir eine Berechnung ableiten. Sind die Randbedingungen
bekannt, wird der Aufbau in das Ersatzschaltbild fiir den Umladevorgang tiberfiihrt und mittels seiner
Differentialgleichung beschrieben.

Um die Verluste auf ein Minimum zu reduzieren, miissen beide Vollbriicken schaltentlastet betrieben werden.
Wird das vereinfachte Ersatzschaltbild betrachtet ist klar, dass Schaltentlastung in beiden Vollbriicken
nicht gleichzeitig stattfinden kann. Der Grund dafiir ist, dass die Strome der ersten und zweiten Vollbriicke
entgegengesetzte Vorzeichen aufweisen iy = —i/. Somit ist die Bedingung aus der ZVS-Tabelle (Abb. 5.7)
niemals gleichzeitig in beiden Vollbriicken erfiillt. Folglich miissen die Umladevorgédnge nacheinander
stattfinden und auch nacheinander betrachtet werden. Die Untersuchung umfasst die vier moglichen Félle
des Umladevorgangs und deren Randbedingungen. Jeder Umladevorgang ist einem eigenen Abschnitt

zugeordnet. In der Ubersicht ist die Gliederung der Beschreibung und der Diskussion detailliert aufgelistet.

o Leistungsfluss von Wicklungsseite 1 zu Wicklungsseite 2 dabei eilt Spannung u/, der Spannung u4

nach. Betrachtung des Umladevorgangs von u; in Abschnitt 6.1 und von uf in Abschnitt 6.2

o Leistungsfluss von Wicklungsseite 2 zu Wicklungsseite 1 dabei eilt Spannung u; der Spannung u)

nach. Betrachtung des Umladevorgangs von u/, in Abschnitt 6.3 und von w; in Abschnitt 6.4
o Diskussion der Schaltentlastung bei P, = 0 W in Abschnitt 6.5
e Bewertung des Schaltentlastungsansatzes

Um eine moglichst allgemeingiiltige Aussage treffen zu konnen, findet die Analyse im T-Ersatzschaltbild
statt. In der Anwendung ist allerdings der Zusammenhang L/, < Ly und L,1 < Ly gegeben, womit

sich Ls ~ L,y + L, und L, ~ Ly annehmen lasst.
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6.1 Signifikanter Leistungstransport von Wicklungs-
seite 1 nach Wicklungsseite 2; Analyse der Schal-

tentlastung der ersten Vollbriicke

Den Ausgangspunkt bildet der Betriebspunkt des Wandlers. Der Aufbau wird kontinuierlich und ge-
wohnlich angeregt mit mv; = mvs = [1,1] und pvy = pvy = [1, —1]. Zusitzlich findet ein signifikanter
Leistungstransport von Wicklungsseite 1 zu Wicklungsseite 2 statt. Fiir diesen Verlauf sind die Gréfien ug,

ucy und 7 in der linken Abbildung (Abb. 6.1) dargestellt. Die Spannung w5 und der Strom 4/ sind fiir die

S -~ Zoom A a
U,Uetsy i ur Ur,Uct,1x \ ur
N e I e | .
1 NI i1 1 o e i
///\ LN | |
, il N 11,0ff \
/ il o L
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-1+ T -1+ 1tr @
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Abbildung 6.1: Qualitative Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb
der ersten Vollbriicke

Betrachtung nicht relevant und aus diesem Grund nicht aufgetragen. Als Randbedingung muss lediglich
definiert werden, dass die Amplitude u) wihrend des Umladevorgangs als konstant und bekannt ange-
nommen werden kann. In der ersten Resonanzhalbschwingung sind die Schalter T1 und T4 eingeschaltet.
Néhert sich der Strom zum Zeitpunkt ¢y dem Nulldurchgang, werden die Schalter T1 und T4 abgeschaltet.
Der Zeitbereich von ¢y, (Abschaltzeitpunkt) bis ¢; (Einschaltzeitpunkt) ist in der rechten Abbildung
(Abb. 6.1) vergroBert dargestellt. Sind die Abschaltbedingungen korrekt gewéhlt, ist der Umladevorgang
abgeschlossen (u1(t = t1) = w1,on = —U1) wenn der Strom ¢; zum Zeitpunkt ¢; den Wert 0 A erreicht.
Die Totzeit ist so gewahlt, dass die Transitionszeit ¢, 1 = t1 — to (die Dauer des Umladevorgangs) der
Totzeit t,; entspricht ¢, = ti 1. Damit werden die Schalter T2 und T3 bestmdglich schaltentlastet
eingeschaltet: Der Abschaltstrom in T1 und T4 ist moglichst gering, es liegt kein Diodenleiten vor und
der Umladevorgang ist vor dem Einschalten abgeschlossen. Sind diese Bedingungen erfiillt, fithrt dies zum
optimalen schaltentlasteten Betrieb der ersten Vollbriicke.

Das gewtlinschte Verhalten ist nun definiert und l&sst sich in Randbedingungen fiir eine mathemati-
sche Betrachtung tiberfiihren. Gegeben ist zum Abschaltzeitpunkt lediglich die abgeschaltete Span-
nung ui: ui(t = to) = ugon. Fir den Einschaltzeitpunkt ¢; wird angestrebt, dass ZVS vollzogen ist
(u1(t =to) = u1,on = —U1) und der Strom 0 A entspricht (i1(t = ¢1) = ¢1,0n = 0A). Durch die mathemati-
sche Analyse gilt es herauszufinden, bei welchem Strom i; o die stromfiihrenden Schalter auszuschalten
sind und welche Zeit t,; die Umladung bendtigt, um die Totzeit entsprechend der Transitionszeit 1
zu wahlen und so das angestrebte Verhalten zu erreichen. Die Grundlage bildet das Verstiandnis des
Systemverhaltens, welches nun beschrieben wird.

Durch die vorangegangene Beschreibung in Kapitel 5 kann das Klemmenverhalten der Vollbriicke schema-
tisch abgebildet werden (Abb. 6.2). Es wird davon ausgegangen, dass die Resonanzkapazitiat C; ungefahr
2 bis 3 Grofenordnungen grofer ist als Cogs oq,1- Diese Annahme ermdglicht es, die Spannungsédnderung
iiber dem Resonanzkondensator wahrend des Umladevorgangs zu vernachléssigen, was bedeutet, dass ucy

fiir den Betrachtungszeitraum einer konstanten Spannungsquelle entspricht. In dieser Betrachtung ist eine
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I
La‘2

T

Abbildung 6.2: Ersatzschaltbild zur Beschreibung des Umladevorgangs der ersten Voll-
briicke

Vernachléassigung des Magnetisierungsstroms nicht sinnvoll, da dieser einen signifikanten Anteil an il?,on
und i ¢ haben und somit den Umladevorgang der zweiten Vollbriicke beeinflussen kénnte.

Es wird eine Differentialgleichung gesucht, welche die Spannung u; und damit ebenfalls indirekt den Strom
i1 beschreibt. Auf Basis der Differentialgleichung, lassen sich 41 o und ¢y, 1 bestimmen. Die Grundlage

der Ermittlung der Differentialgleichung bilden Bauteil-, Knoten- und Maschengleichungen (6.1):

1. ULol = Lo’l : % ,
4 5 0V = —u; +urs1 +uc1 — Unro2 + U
2. Upga = Lo - (th 6 0V = —u; +urs1 + uc1 + ULm
3. Urm = Ly - dZstM 7. 0V = —U/2 + UL/o2 + ULm
4. il = _Coss,eq,l : % 8 0A = ut ZIQ — LM (61)

Auf Basis des Gleichungssystems lasst sich die Differentialgleichung fiir u; ermitteln. Die detaillierte
Umformung ist im Anhang dargestellt (Abschnitt 9.4). Die Differentialgleichung zur Beschreibung der
Spannung u; ist ermittelt (Gleichung (6.2)). Um die Differentialgleichung zu 16sen, wird eine Substitution

vorgenommen und nach bekanntem Schema aus Abschnitt 9.2 gelost.

L1\4 i
LM 2
uc1 + I +Ln Y2 d?u, 1

= + Uy -
L’ ~L1V1 d2t L’ 'LM
. 2 . 2
00337601;1 (LU]- + L:2+LM) C'Oss7eq,1 Lol + L::; 2y
A

(6.2)

Lwm gl
uct + L ,+Lwm U2

C L + L;z'LM
oss,eq,1 ol L;2+LM

B=0
1
C= L' ,-Lwm
Coss,cq,l : (Lal + m)
T =1
Yy=1u

Aus der Riicksubstitution resultiert Gleichung (6.3) fiir die Spannung u;. Uber die Bauteilgleichung ist
folglich auch der Strom ¢; bekannt. Um die Darstellung konsistent zu halten, wird die Winkelfrequenz und
die Impedanz des Resonanzkreises neu definiert. In diesem Fall ist die dquivalente Kapazitat der ersten

Vollbriicke das resonante kapazitive Element der Schaltung. Aus diesem Grund werden die Indizes mit
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Coss,eq,1 €rweitert.

A=j+C-y
y(@) :%+Cl 'COs(\/a-x) + ¢ - sin (\/633)
Weql = 1

L’ ‘LI\A
a2
(Lo'l + LM+L;2)

Zear = Coss,eq,1
ui(t) = (um + LiM, . u’2> + ¢1 - €08 (Weq1 * t) + €2 - Sin (Weq1 - )
Ly + L,
i = Z;qll - (c1 - sin (Weq1 * t) — €2+ €OS (Weq1 - 1)) (6.3)

Neben den Koeflizienten ¢; und ¢z muss die Transitionszeit ;.1 bestimmt werden. Fiir die Losung
der Gleichung mit drei Unbekannten werden drei Randbedingungen benétigt: ui(t = 0s) = uq of,
i1(t =tw1) =91,0n = 0A und ug (¢ = t4r,1) = U1,0n. Diese sind aus der qualitativen Betrachtung bereits

bekannt und fiithren zum folgenden Gleichungssystem (6.4);

L .
u(t =08) = U of = (uc1 + 71\/[/ b ) + 1 cos (Weqr - 08) + o - sin (Weqr - 08)
Ly + LJQ
L
& UL off = <U01 + 7M, U/2> +a
LM + Lo’2
Lyt )
<c =u —luc1+——"—"u
1 1,0ff ( c1 I+ L., 2)
Ly )
Ui (t = ter,1) = Ui ,on = (uct + —————-uh | + 1 o8 (Weqt * ttr,1) + €21+ SiN (Weqt * ter1)
Ly + LJQ
U1 on — (Uc1 + Tt -U’g) — c1 - €08 (Weqt * ter,1)
< C21 = —
Sin (weq1 . ttr,l)
il(t = ttr,l) =0A = Ze_qll . (Cl - sin (weql . ttr,l) — C2,2 * COS (weql . ttr,l)) (64)
c1 - Sin (Weq1 * tir
<:>02,2 _ 1 ( eql t ,1)

€08 (Weqt - tir,1)

Werden die beiden Ergebnisse iiber den Koeffizienten ¢y gleichgesetzt (ca2 = ¢2,1), lisst sich die Transiti-

onszeit ty, 1 ebenfalls bestimmen (6.5):

Ly ,
C1 =Uloff — |UCL+ 757 " Uy

LM + L;-g
co = | Ui oF — um—i—LiMw/ - tan (Weq1 * tor,1)
;O LM + L;_2 2 eq tr,
L]\I i
U,off — (UC1 t oL -u2>
tr,1 = Wog) - ATCCOS St (6.5)

L /
Ul,on — (U01 + WML;? : Ug)

Das Ergebnis der Analyse des Systemverhaltens ist eine Berechnungsvorschrift fiir die Transitionszeit,
welche durch eine Messung verifiziert werden soll. Auf Basis von w1 off, %1,0n, %C1, Coss,eq,1 Und Ly 1dsst
sich die Transitionszeit ti,; bestimmen. Die Schaltfrequenz ist so gewéhlt, dass die Randbedingung
i1(t = ter,1) = 0 A erfiillt ist. Der signifikante Leistungstransport von Wicklungsseite 1 nach Wicklungsseite
2 ist mit 7kW gegeben. Die vereinfachende Annahme einer fiir den Umladevorgang konstanten Kondensa-

torspannung ldsst sich durch Betrachtung von uc; in der vergroflerten Darstellung bestatigen. Es wird
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Up =498,8V, U5 =499V, P, =TkW, Z = 15Q, fsw = 140, 45 kHz
mur = mue = [1,1], pv1 = pva = [1, —1]
Ul = 498,8V, U1 0n = —498,8V, ug’off =499V
C(oss,eq,l =470 pF, Ls =20 /j,H
[701 = 248V, Berechneter Wert: Uc1 =288V
ter1 = 127,5ns, t,1 = 130ns

Abbildung 6.3: Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb
der ersten Vollbriicke

eine Totzeit ¢, 1 von 75ns eingestellt, welche annéhernd der berechneten Transitionszeit ¢, ; = 79,15 ns
entspricht. Die Schaltfrequenz entspricht fsw = 140,45kHz. In der vergréflerten Darstellung ist zu
sehen, dass die Berechnung trotz vieler Vereinfachungen, abgeschétzten Bauteilwerten und abgeschétz-
ten Randbedingungen ein zufriedenstellendes Ergebnis liefert. Die angenommenen Randbedingungenen
welche den optimalen schaltentlasteten Betrieb bedingen, lassen sich in der Praxis (Abb. 6.3) einstellen
(i1t =tyr1) = 0A, ug(t = tyr1) = u1,0n). Das theoretisch angestrebte Schaltverhalten kann in der Praxis

erreicht und beschrieben werden.

6.2 Signifikanter Leistungstransport von Wicklungs-
seite 1 nach Wicklungsseite 2; Analyse der Schal-
tentlastung der zweiten Vollbriicke

Ist der Umladevorgang der ersten Vollbriicke zum Zeitpunkt ¢; abgeschlossen, entspricht i1 (¢ = ty,1) = 0A
und u1(t = ti1) = Uion. Der Strom 4 und folglich auch ¢ wechseln das Vorzeichen und der Umla-
devorgang der zweiten Vollbriicke kann beginnen. Im ersten Schritt werden die Schalter T5 und T8
abgeschaltet. Abb. 6.4 zeigt den Verlauf der Spannung ucy, des Stroms 4 und der Spannung u}. Der
Strom 44 entspricht ungefihr der Summe aus dem invertierten Strom ¢; und dem Magnetisierungsstrom
(¢, = —i1 4+ irm). Im rechten Teil von Abb. 6.4 sind die angestrebten Verldufe des Umladevorgangs
abgebildet. Aus dieser Zeichnung lassen sich die Randbedingungen des schaltentlasteten Betriebs ableiten.
Die Abschaltbedingung zum Zeitpunkt ¢1 sind us(t = t1) = uh g = Us und i5(t = t1) = 74 .. Zu diesem
Zeitpunkt entspricht i, = i1, da iy = 0 A betrdgt. Im Zeitraum zwischen ¢; und ¢ findet die eigentliche
Umladung statt. Der Umladezeitraum zwischen ¢, und ¢, wird als Transitionszeit ¢, 2 = t2 —¢; bezeichnet.
Die Totzeit der zweiten Vollbriicke wird entsprechend der Transitionszeit ti. o gewédhlt (t,2 = ti2)-
Zum Zeitpunkt t ist der Umladevorgang der zweiten Vollbriicke abgeschlossen (uz = ugy ¢ = —U3)
und die Schalter T6 und T7 kénnen verlustarm eingeschaltet werden. Aus der qualitativen Betrachtung
konnen die Randbedingungen fir den effizienten Schaltvorgang abgeleitet werden: i5(t = 0s) = Irm,o0,

u1(t = 08) = ug,on, us(t = 08) = uh o5 und up(t = ty2) = uj . Ideal ist das beschriebene Verhalten

64



Schaltentlastung durch Nutzung des Laststroms

! T T/
/ U27UC1712

om
|
|
|
|
|
|
|
f
|
|
|
|
|
!
|

Abbildung 6.4: Qualitative Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb
der zweiten Vollbriicke

Cooss,2

Abbildung 6.5: Ersatzschaltbild zur Beschreibung des Umladevorgangs der zweiten
Vollbriicke

nicht, da der Umladevorgang der zweiten Wicklungsseite beginnen konnte, sobald die Bedingung i5 > 0 A
gilt. Dies wiirde allerdings bedeuten, dass die Umladevorginge von Wicklungsseite 1 und Wicklungsseite
2 zum Teil zeitgleich stattfinden und miteinander wechselwirken wiirden. Die praktische Untersuchung
zeigt aufgrund des sehr geringen Magnetisierungsstroms, dass der Mehrwert einer weiteren Optimierung
in der Anwendung nicht gegeben ist. Aus diesem Grund werden Randbedingungen ausgewéhlt, welche zu
analytisch losbaren Gleichungen fiihren und das angestrebte Schaltverhalten ndherungsweise erreichen.
Sind die Randbedingungen gegeben, muss das System beschrieben werden. Dies geschieht auf Basis des
Ersatzschaltbildes wihrend des Umladevorgangs der zweiten Vollbriicke. In diesem Fall ist die Spannung
uy eine Konstantspannungsquelle und die zweite Vollbriicke durch ihre dquivalente Ausgangskapazitét
Clss.eq2 abgebildet (Abb. 6.5). In diesem Fall ist die Transistionszeit ¢, 2 gesucht. Um die Losbarkeit
der Gleichungen zu ermoéglichen, muss die Allgemeingiiltigkeit der Betrachtung eingeschrinkt werden.
Deswegen wird erneut angenommen, dass die Kondensatorspannung uc; wiahrend des Umladevorgangs
konstant ist. Zusétzlich muss der Strom ¢, wahrend des Schaltvorgangs als konstant angenommen werden.
Eine messtechnische Uberpriifung der zweiten Annahme ist schwierig, da i keine direkt messbare Gréfle
ist. Im ersten Schritt hin zur Beschreibung des Systems wird die Differentialgleichung fiir u/}, auf Basis der
Konten- und Maschengleichungen (Gleichung (6.6)) bestimmt (Abschnitt 9.5).

di
1 ULol = Lo’l . ditl
Qi 5. 0V = —uy + ULe1 + Uct — ULioz + Uy
o272
2 UL'o2 = Lioo dt 6. 0V =—ui +ups1 +uct + ULm
5 i = It dZstM 7. 0V =—u)+ ez + ULm
A —— du’2 8. OA:ilJrilzfiLM
. 9 = ~Uoss,eq,2 E
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Ist die Differentialgleichung zur Beschreibung des Systems ermittelt, wird diese substituiert (Glei-
chung (6.7)) und anhand des Vorgehens bekannt aus Abschnitt 9.2 gelost.

— . Lyt 2,/
(wr —uct1) -3 _ dup e 1
C’ I <71 -Lm d2t 2 o4 L (71 -Lm
oss,eq,2 02 Lo1+Lnm 0ss,eq,2 02 Lo1+Ln
Lm

(ul B uCl) " Loit+Lm

A= L
! /
oss,eq,2 (LU? + L 11+LN1$1>
B=0
1
C=
C (L/ Lgi-Lim )
oss,eq,2 o2 Lo1+Lnm
=1t

Das Ergebnis ist die Beschreibung fiir die Strom- und Spannungsformen des dquivalenten Kondensators

Clss.eq2 Wihrend des Umladevorgangs. Die Winkelfrequenz und die Impedanz des Resonanzkreises fiir

diesen Zeitraum werden neu eingefiihrt (Gleichung (6.8)).

A=g+C.y
y(x):%+cl-cos(\/a~x)+02~sin(\/6-x>
Weq2 = !

/ / o1-Lnm
\ Coss ,eq,2 (La2 + La1+LM)

/ c1-Lnm
(L 2T L01+LM)

Zeq2 =

Cvcgss ,eq,2
’ LM .
ub(t) = (uy —ucy) - ot In + ¢1 - €0S (Weqz - t) + €2 - SIN (Weq2 - T)
in = Ze_q2 (€1 - 8in (Weq2 - t) — €2 - €OS (Weq2 - t)) (6.8)

Analog zum letzten Abschnitt miissen die Koeffizienten ¢y, co und die Transitionszeit ¢, 2 bestimmt werden.
Fiir die Losung werden drei Randbedingungen benétigt: us(t = 0s) = uj g4, i5(t = 08) = iy ¢ = ILm,0 und
ui(t =ty o) = u’zon, welche sich aus der qualitativen Betrachtung ergeben. Zusétzlich wird angenommen,

dass i, fiir den Betrachtungszeitraum konstant ist (Gleichung (6.9)).

(u1 —uc1) - Lm

. a2 - 0 - 8N (Wega - 0
Tt Lo + c1 - €08 (Weq2 - 08) + ¢2 - sin (Weq2 - 0)

L
Lol + LM

i1(t =08) =i oq = Zigh - (c1 - sin (Weq2 - 08) — 2,1 - €08 (Weqz - 05))

up(t = 0) = up o =

<~ C1 = u;yoﬁ‘ — (Ul - uCl) :

& o1 = —lh o+ Loq2

(u1 —ucy) - L
Lo+ Lu

U o — (U1 — UC1) - T84 — — €1 - €08 (Weq2 - tr,2)

Sin (Weq2 - tir,2)

UIQ(t = ttr,2) = ul27on = + C1 * COS (wqu . ttr,g) + Co - sin (wqu . ttr,g)

< C22 =
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Ansatz bildet die Gleichsetzung von ¢y 1 und ¢z 2 (6.10):

C2,1 =C2.2
y ) , Ly
& iy o + Zeq2 * SN (Weq2 * tir,2) =Uy o — (U1 — uct) - T o ccos (Weq2 * tir,2)
o1+ LM
Ly . .
S uon — (U1 —uct) —————— = — i o5 * Zeqz - SIN (Weq2 * tir,2) + €1+ €OS (Weq2 * ttr,2) (6.10)
’ Lo’l + LM ’

Um die Gleichung nach der Variablen ti, 2 aufzuldsen, werden vorerst die Konstanten substituiert (Glei-

chung (6.11)), um die Ubersichtlichkeit zu verbessern.

mit: A= _Z'IQ’OH‘ . Zqu
. Ly
mit: B = ’U,1270H — (’U,l — UCl) . m
. Ln
mit: C = Ul27on - (U1 - 'LLCl) . m
C = A sin (Weq2 * ter,2) + B - €08 (Weq2 * tir2) (6.11)

Die weiteren Umformungen werden mit Hilfe der Weierstrass-Substitution vorgenommen [66]. Im ersten
Schritt ist das Argument der trigonometrischen Funktion zu substituieren & = weq2 - tr,2. Mit t = tan(z/2)
lassen sich die trigonometrischen Funktionen zu gebrochen rationalen Funktionen umformen sin(z) =
(2-t)/ (1 +t*) und cos(z) = (1 —t*) / (1 4 t?) (Gleichung (6.12)). Bei der Substitution muss beachtet
werden, dass folgendes gilt: 0 < weq2 - ter,2 < 2-7. Dieser Zusammenhang ist gegeben, da der Umladevorgang

innerhalb von 0 < weqa - tir,2 < 7 abgeschlossen sein muss.

C =A-sin (Weq2 - tir,2) + B - €08 (Weq2 * tir,2)
& C =A-sin(zx) 4+ B - cos (x)
21 1—¢2
@C—A(ma)*ﬂ(w)
SC - (1+t3)=2-A-t+B-(1-1)

S0=—(B+C)-t*+2-A-t+(B-C)
—2-A> C-B

B+C B+C

A A\ Cc-B
27p1cC B+C B+C

otan@) A4 A\ Cc-B
W) =BT B+C) B+C

=2 aret A A\ c-B
=2-arctan | —— —
rEeratal | oo B+C B+C

@O:tQ—i-t-(

St =2 w_l tan + : ¢
— . . r —_— —
tr,2 eq2 " AFCHA B+C B+C B+C

_ A A \° C-B
Nach Probe: ¢ o =2 - weq12 - arctan BrC + \/(B n C’) “B1C (6.12)

Damit lassen sich die Transitionszeit t;, » und zusétzlich der Einschaltstrom i ,, auf Basis der Koeffizienten
c1 und co direkt berechnen. Der Phasenversatz ist so gewéhlt, dass die beiden Schaltvorgédnge aneinander

anschlieflen. Dafiir wird ®outer = tir,1/2 + tir,2/2 gewdhlt. In der experimentellen Untersuchung zeigt
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Up =498,8V, U =499V, P, = TkW, Z = 159, few = 140,45 kHz
muvr = mue = [1,1], pve = pve = [1, —1]
Ulon = —498,8V, up o5 =499V, uh o, = —499V
Cé,ss’cqg = 940pF, Ls =20 uH
I = 0,747 A, Ucy = 248V, Berechneter Wert: Uy = 288V
tir2 = 17218, t, 20 = 175ns
DPouter = 15518
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Abbildung 6.6: Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb
der zweiten Vollbriicke

sich, dass das geforderte Verhalten erreicht werden kann (Abb. 6.6). Die Transitionszeit ldsst sich auf
Basis der Randbedingungen mit guter Genauigkeit berechnen. In dieser speziellen Anwendung ist der
Magnetisierungsstrom so gering, dass er im Verhéltnis zu den anderen Stromkomponenten nicht direkt
sichtbar ist. Somit ist die Vergleichbarkeit mit der schematischen Darstellung nicht direkt gegeben. Das
Verhalten des Wandlers wéahrend der Schaltvorgdnge kann auf Basis der Berechnungen beschrieben werden.
Die Abb. 6.7 zeigt den gesamten Verlauf der Spannungen u; und us beziehungsweise der Strome i; und
i2. Es handelt sich lediglich um eine zusammengefiihrte Darstellung der vorangegangenen Abb. 6.3 und
Abb. 6.6.

6.3 Signifikanter Leistungstransport von Wicklungs-
seite 2 nach Wicklungsseite 1; Analyse der Schal-
tentlastung der zweiten Vollbriicke

Findet nun ein Leistungstransfer von Wicklungsseite 2 zu Wicklungsseite 1 statt, miissen die Randbe-
dingungen fir den schaltentlasteten Betrieb neu definiert werden. Grundlegend &ndert sich die Beschrei-
bung des Umladevorgangs allerdings nicht, da das gleiche Ersatzschaltbild zur Beschreibung (Abb. 6.5)
verwendet wird. Somit kann auf die Berechnungsvorschrift aus Abschnitt 6.2 zuriickgegriffen werden
(Gleichung (6.13)).

L .
uh(t) = (ug —ucy) - ﬁ + ¢1 - €0S (Weqz - t) + €2 - SIN (Weq2 - T)
in = Ze_qu - (e1 - 8in (weqz + ) — €2 - €08 (Weq2 - 1)) (6.13)

Ein exemplarischer Betriebspunkt ist qualitativ in Abb. 6.8 dargestellt. In der Abbildung ist zu sehen,
dass der Strom 4 in der ersten Resonanzhalbperiode positiv ist und somit die Randbedingungen fiir den
schaltentlasteten Betrieb der zweiten Vollbriicke gegeben sind. Aus diesem Grund wird der Umladevorgang

der zweiten Vollbriicke zuerst beschrieben. Fiir die Betrachtung der Randbedingungen ist der Zeitraum des
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Up =498,8V, U5 =499V, P, =TkW, Z = 15Q, fsw = 140, 45 kHz
muvr = mue = [1,1], pve = pve = [1, —1]
Uloff = 498,8V, U1 on = —498,8V, uj ;g =499V, uh ,, = —499V
Coss,eq,1 = 470 pF, Céss,cq’g =940 pF, Ls =20 uH
Uci = 248V, Berechneter Wert: Uc; = 288V
tir,2 = 17218, t52 = 175ns
ter1 = 127,51ms, t,,1 = 130ns
éouter = 155ns
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Abbildung 6.8: Qualitative Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb
der zweiten Vollbriicke

Umladevorgangs vergroflert dargestellt. Zum Zeitpunkt ¢o werden die Halbleiter TH und T8 abgeschaltet,
die Abschaltbedingungen sind: uj(t = 08) = ug g, i5(t = 08) = iy ,q und uc1 = Ucy,0. Der Abschaltstrom
ist so gewéhlt, dass der Transitionsvorgang zum Zeitpunkt t; abgeschlossen ist (u5(t = t1) = ug ).
Ebenfalls festgelegt ist der Einschaltstrom i5(tf = t1) = i} .. Mit der Forderung i1 (¢t = ¢1) = 0 A kann
der Anteil der reaktiven Strome auf ein Minimum begrenzt werden. Folglich muss der Einschaltstrom
der Amplitude des Magnetisierungsstroms (i5(t = t1) = i, = iLm(t = t1)) entsprechen. Da der
Magnetisierungsstrom i1,y als separate Stromkomponente berechnet werden kann, lésst sich dieser als

bekannte Randbedingung annehmen.

Fiir die Bestimmung von ¢; und ¢ und der Transitionszeit 4, 2 (Gleichung (6.14)) werden die drei genannten

Randbedingungen benétigt: us(t = 08) = uh g, i5(t = tir2) = 15 o = ILm,0 und ug (t = iy 2) = uf . Die
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Annahme, dass ucy und ipy fir den Betrachtungszeitraum konstant sind bleibt bestehen.

L
ub(t =0s) = u’z’oﬁ = (u1 —ucy) - T M + ¢1 - €08 (Weqz - 08) + €2 - SN (Weg2 - 0'8)
ol +LM
/ L
1= Uge — (w1 —uct) 7 Y
ol

i5(t =ty o) = ié)on = Ze_qu < (c1 - sin (weq2 - ter2) — 2,1 + €08 (Weq2 * ter2))

. / Ly ;
—19 on * Zeq2 + (u%ff — (u1 —wuc) - L61+LM) - $iN (Weq2 - tr,2)

oS (Weq2 * tr,2)

& C21 =

Ly

Toi+ Lot + ¢1 - €08 (Weq2 - tir,2) + C2 - SIN (Weg2 * ir2)

Un(t = tor2) = Uy o = (U1 —uc1) -

Wy = 1 = i)+ 0 = (= 1 = i)+ ) 08 )

sin (wqu . ttr,2)

< C22 =

(6.14)

Um die Gleichung nach der Variable t, o aufzulésen, werden die Koeffizienten ¢y ; und cy 2 gleich gesetzt
(Gleichung (6.15)) und der Term vereinfacht.

C2,1 =C22
-/ / (u1—uc1)-Lm .
—19.0n " Zeq2 + (uz,off T T LoitLum ) -sin (Weqz * ter,2)
= =
08 (Weq2 - tir,2)

4 Ly (o (umuc)Lm .
U2,0n = (1 —uc) Lo1+Lwm (u270ff Lo1+Lm c0s (Weq2 * tr,2)

sin (weq2 - tir,2)
(w1 —uc1) - Lm
Lo’l + LM

) - €08 (Weq2 - tir,2)

(6.15)

Y . /
=12.0n " Zeq2 - Sin (Weq2 ) ttr72) + <u2,on -

Die Konstanten der Gleichungen werden substituiert (Gleichung (6.16)), dies ermdglicht den Losungsweg
aus Abschnitt 6.2 (6.12) zu nutzen.

(ur —uc1) Lm ( / (ur —uc1) - Lm

Lot + Lt U on — > - COS (weq2 : ttr,2)

-/ . li
P « Leogo - SN (Weq2 * tir.2) =U —
2,0on €q. ( €q. T, ) 2,0ff Lo-l +LM

oA
mit: A =iy ) Zeq2

L
it: B =u,,  — — L
mi U3 on (u1 —ucr) Tt Lu
mit: C =uh g — (U1 —u )LiM
: 2,0ff 1 C1 La‘l +LM
C =A-sin (weq2 - tir,2) + B - cos (Weq2 - tir,2) (6.16)

Daraus ergibt sich erneut die Berechnungsvorschrift fiir die Transitionszeit t, 2, dieses Mal fiir den
Leistungstransfer von Wicklungsseite 2 nach Wicklungsseite 1 (Gleichung (6.17)).

A )2 ¢-B (6.17)

A
Nach Probe: i 5 =2 - wiih - 510 -
ach Probe: t; o Weq2 * ATCtAN B+C + \/(B—i—C’ B+C

Auf Basis der Annahme, dass sich der Magnetisierungsstrom iiber den kurzen Umladevorgang nicht
dndert, kann eine analytisch l6sbare Gleichung fiir die Transitionszeit ti; o gefunden werden. Auch in
diesem Fall wird eine experimentelle Untersuchung vorgenommen (Abb. 6.9). Die Ergebnisse sind weniger

zufriedenstellend als bei vorherigen Betrachtungen, da die Forderungen fiir einen idealen schaltentlasteten
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Up =498,8V, U5 =499V, P, = —6,4kW, Z = 15Q, fsw = 147,99kHz
mur = mue = [1,1], pv1 = pva = [1, 1]
Uy o = 498, 8Vt oy = —498,8 V,u1 or = 489,9V

Cé,ss’cqg = 940pF, Ls =20 uH

Uci = 248V, Berechneter Wert: Ucy = 304V
ter,2 = 170, 1 ms, t50 = 190 ns*

* Abweichung wird hervorgerufen durch eine

fehlerhafte Rundung in der Implementierung.
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Abbildung 6.9: Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb
der zweiten Vollbriicke

Betrieb nicht erfiillt sind. Grundsétzlich liefert die Berechnungsvorschrift korrekte Ergebnisse.

6.4 Signifikanter Leistungstransport von Wicklungs-
seite 2 nach Wicklungsseite 1; Analyse der Schal-
tentlastung der ersten Vollbriicke

Ist der Umladevorgang der zweiten Vollbriicke beendet, sind die Startbedingungen fiir den Umladevorgang
der ersten Vollbriicke gegeben. Aus der Detailansicht (Abb. 6.10) des Umladevorgangs werden die
Randbedingungen abgeleitet: i1 (t = t1) = 0 A, u1(t = t1) = w1 oa und uq(t = t2) = U1 on. Auf Basis der

5 og oom 5o
Ur,Uer 1y i s U,Uers
1 - - - -ua
1= H . ol
~ 1 s
AN Va
\ ! /
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N K il t[TrES/Q]
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Abbildung 6.10: Qualitative Spannungs- und Stromformen beim Schaltentlasteten
Betrieb der ersten Vollbriicke

Randbedingungen und der Losung der Differentialgleichung aus Abschnitt 6.1 (Gleichung (6.3)) kann die
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Uy =489,9V, U; =498V, P,

—6,4kW

, Z =159, fsw = 147,99 kHz

mur = mue = [1,1], pv1 = pva = [1, 1]
U0 = 489V, u1,0n = =489V, uh ., = —499V
R Cc/)ss,cq,Q =470 pr LS = 29 ,U“H
Uc1 = 248V, Berechneter Wert: Ucy = 304V

ter,n = 128,7ns, t,1 = 130ns
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Abbildung 6.11: Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten
Betrieb der ersten Vollbriicke

Transitionszeit t, ; direkt berechnet werden (Gleichung (6.18)).

ur1(t =08) = ug of

< U1,0ff
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i(t=0)=0A

& C22

ttr,l

= <UC1 +
= <U01 =+

= Ul ,off — <uc1 +
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L /
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o

=gz 1

eql *
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1

= w__ 7 * arccos

eql

sin (weql . ttr,l)

(—c1 - sin (Weq1 - 08) + 2,2 - €08 (weq1 - 08))

L /
U1,on — <U01 + TutL, 'Uz)

L /
UL off — (u01 + LMTN}/Q : Ug)

. u’2> + ¢1 - €08 (Weq1  08) + 2 - sin (Weqr - 08)

u’2> +c1

. ué) + ¢1 - €08 (Weqt * tor,1) + €21 - SIn (Weq1 * ter,1)

(6.18)

Auch in diesem Fall lésst sich die Transitionszeit ¢, ; bestimmen und als Betriebsparameter einstellen. Die

Berechnung zeigt in diesem Fall eine gute Ubereinstimmung mit den realen Messergebnissen Abb. 6.11. Der

Phasenversatz ®oyter entspricht der Summe der Halfte der beiden Transitionszeiten ®oyper = —tir,1/2 —

tyr 2/2 mit negativem Vorzeichen. Die Verldufe von ue, ug, 41 und ¢s sind fiir den schaltentlasteten Betrieb

bei Leistungsfluss von Wicklungsseite 2 nach Wicklungsseite 1 in Abb. 6.12 aufgetragen.
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Abbildung 6.12: Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten
Betrieb der ersten Vollbriicke

6.5 Verlust der Schaltentlastung bei kleinen Leistun-

gen

Die Beschreibung der Transitionen geschieht unter der Annahme eines signifikanten Leistungsflusses.
Aus der Berechnungsvorschrift ergibt sich ein geforderter Abschaltstrom und eine Transitionszeit. Die
Berechnungsvorschrift garantiert allerdings nicht, dass der geforderte Abschaltstrom zur Verfiigung steht.
Verdeutlicht wird dies in Abb. 6.13. Es findet zum aktuellen Zeitpunkt kein Leistungstransfer statt. Zum

Ué?UCbIé Z??m u/z U/"éaUCp[é | —
L —— - -uct u?,oﬁ I ———-uc
1 ; : i | 11 i
I Z/¢ Z-/
2
: : t[Tres/Q] gi’Off - t
il 9 l |
I} 1 |
i } U on
=1+ r -1 TS T T T T
1 | |
b 1o t2 6 111

Abbildung 6.13: Darstellung der Strom und Spannungsformen im Betrieb ohne Leis-
tungstransfer

Schaltaugenblick 14sst sich eine Transitionszeit ¢, 2 berechnen und ebenfalls ein benétigter Abschaltstrom.
Allerdings zeigt sich, dass der Strom aktuell nicht im Resonanzkreis vorhanden ist und somit auch
kein ZVS stattfinden kann. Zusédtzlich muss beachtet werden, dass der Abschaltstrom ausschliefllich
iiber Frequenzvariation eingestellt werden kann. Fiir die Beschreibung der Strom-, Spannunsgformen
und des Spannungsiibersetzungsverhéltnisses wurde allerdings festgelegt, dass die Schaltfrequenz der
Resonanzfrequenz entspricht. Im Rahmen der vorliegenden Arbeit soll die Frequenzvariation nicht weiter

betrachtet werden. Damit die Beschreibung des Ubertragungsverhaltens als Niherung giiltig bleibt, sollte
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die Schaltferquenz im Aufbau allerdings maximal um 20 % der vorliegenden Resonanzfrequenz erhoht
werden. So kénnen Auswirkungen auf das Spannungsiibersetzungsverhéltnis anndhernd vernachléssigt

werden.

6.6 Bewertung des ersten Schaltentlastungsansatzes

Um die Schaltentlastungsstrategie im Vergleich bewerten zu kénnen, muss diese in allen Betriebspunkten
funktional sein. Die Implementierung des Schaltentlastungsverfahren ist insbesondere fiir den Betrieb des
Resonanzwandlers unter Verwendung von Steuerungsvektoren anspruchsvoll. Das erste Hindernis ist, die
Bauteilwerte L, L, und insbesondere Coygs oq,1 beziehungsweise C’C’)Ss’eq,2 zu bestimmen. Deren Werte sind
nicht in Datenbléattern aufgefithrt und zusétzlich abhingig vom Betriebspunkt. Fiir die Messreihen wurde
Coss fiir Wicklungsseite 1 und Wicklungsseite 2 einmalig abgeschétzt und fiir alle weiteren Betriebspunkte
als konstant angenommen. Wird die Messkurve fiir den Makrotrastgrad D = 2/3 (Abb. 6.14) im hart
geschalteten Betrieb (MCS) betrachtet, ist ersichtlich, dass zu jedem Schaltzeitpunkt unterschiedliche

Startbedingungen fiir den Umladevorgang vorliegen. Dazu gehdren g on, U1 off, u’2’on und u’270ff7 welche

uq
—-————uy

Abbildung 6.14: Betrieb des Wandlers unter Verwendung von MCS bei D = 2/3

eine Funktion der Steuerungsvektoren und den gemessenen Zwischenkreisspannungen U; und U, sind.
Die Resonanzkondensatorspannung uc; ist eine Funktion der iibertragenen Leistung und lédsst sich nur
iiber Ndherungen aus den Strom I; und der Spannung U; ermitteln. Der Magnetisierungsstrom ist iiber
die Spannungsmessung Us, der aktuellen Schaltfrequenz fsw und der Bauteilgrofle Ly; abzuschétzen.
Liegen alle Randbedingungen vor, lassen sich fiir jeden Schaltvorgang zwei Transitionszeiten ermitteln.
Diese miissen arbeitspunktabhéngig wihrend des Betriebs berechnet werden. Diese Berechnung ist nicht
zeitkritisch, da sich die Transitionszeiten nur mit der Dynamik der iibertragenen Leistung &ndern. Sind
die Transitionszeiten berechnet und fiir jede Resonanzhalbperiode eingestellt, muss noch sichergestellt
werden, dass der korrekte Abschaltstrom abgeschaltet wird. Um dies sicherzustellen, wird eine Stromnull-
durchgangserkennung verwendet [67, 68]. Uber diese lisst sich die Randbedingung i1(t = tir1 = 0A) fiir
Leistungstransfer von Wicklungsseite 1 zu Wicklungsseite 2 oder i5(t = ¢y, 1 = I1m,0) fiir Leistungstransfer
von Wicklungsseite 2 zu Wicklungsseite 1 erzwingen. Die Frequenz wird schrittweise so variiert, dass
das bekannte Ende der Totzeit, welche vom Controller vorgegeben wird, zeitlich mit dem Signal der

Stromnulldurchgangserkennenung iibereinstimmt. Somit stellt sich automatisch der korrekte Abschaltstrom
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ein. Dies muss fiir jede Resonanzhalbperiode der Makroperiode vorgenommen werden. Hierbei ist proble-
matisch, dass die Dynamik der Stromnulldurchgangserkennung eine Funktion der Steigung des Stroms im
Nulldurchgang ist und somit mit dem Umladevorgang wechselwirkt [69]. Zusétzlich ergeben sich durch
unterschiedliche Halbleitermodule auf Wicklungsseite 1 und Wicklungsseite 2 unterschiedliche Laufzeiten
der Schaltsignale, welche ebenfalls kompensiert werden miissen. Alle Laufzeiten wurden einmalig ermittelt
und fiir den gesamten Betriebsbereich als konstant angenommen. Exemplarisch ist fiir den Makrotastgrad
D = 2/3 der schaltentlastete Betrieb dargestellt (Abb. 6.15). Trotz der Vielzahl von Storeinfliissen,

u1
—_———U2
2
ucy

U, Us, Iy, Uci™ %
)

Zoom Zoom Zoom Zoom
I I
) )
| |
: |
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|
|
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Abbildung 6.15: Betrieb des Wandlers unter Verwendung der Schaltentlastungsstrategie
bei D =2/3

Vereinfachungen und Abschétzungen ldsst sich die Schaltentlastung im hohen Leistungsbereich fir alle
Modulationsvektoren garantieren. Jedoch stellt das praktische Ergebnis nicht das theoretische Optimum
dar. Dies wird erkenntlich, wenn das Ergebnis mit den Randbedingungen fiir den idealen schaltentsalteten
Betrieb mit der Kurvenform in Abb. 6.15 vergleicht:

o Reduzierung der Abschaltverluste durch einen moglichst kleinen Abschaltstrom 7; .

v" Reduzierung der Einschaltverluste durch Umladung der dquivalenten Kapazitdt auf den Spannungs-

wert U1 on-
x Moéglichst geringe Diodenschaltverluste und Leitverluste durch die Vermeidung von Diodenleiten.

Der Abschaltstrom ist in der Anwendung bereits reduziert aber nicht ideal. Die Einschaltverluste konnen
als minimal angenommen werden, da der Umladevorgang vor dem Ende der Totzeit abgeschlossen ist.
Diese haben gewohnlich den grofiten Anteil an den auftretenden Schaltverlusten [70]. Die Zeit, in der
die internen Dioden leitend sind, kann noch stark reduziert werden, die Strome in diesem Zeitraum sind
allerdings gering.

Die Implementierung der Schaltentlastung wurde motiviert durch das Bestreben, den Wirkungsgrad des
Aufbaus zu verbessern. Die Darstellung der Wirksamkeit soll nun anhand einer neuen Wirkungsgradmessung
vorgenommen werden. Das Ergebnis der Messung ist die Wirkungsgradkurve fiir den Leistungstransfer
von Wicklungsseite 1 zu Wicklungsseite 2 (Abb. 6.16 (b)). Daneben ist die urspriingliche Messung
ohne Schaltentlastung erneut dargestellt (Abb. 6.16 (a)). Im niedrigen Leistungsbereich zeigt sich kein
Unterschied zwischen den beiden Messungen. Der Grund dafiir ist, dass kein signifikanter Leistungstransfer

vorliegt und so die ZVS-Strategie nicht angewendet werden kann. Liegt ein signifikanter Leistungstransfer
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Abbildung 6.16: Wirkungsgradkurven des Schaltentlastungsansatzes ZVS,.ive auf Basis
von aktiven Stromkoponenten im Vergleich zum Betrieb unter Anwendung von MCS
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vor, wird die ZVS Steuerung aktiviert. Dies macht sich direkt in einem Wirkungsgradsprung bemerkbar.
Es zeigt sich ein signifikanter Unterschied zum urspriinglichen Wirkungsgradverlauf. In der Spitze kénnen
bis zu 4% Wirkungsgradzuwachs gewonnen werden. Die maximale Verlustleitung der Anwendung und
somit auch Kosten in fiir Kiihlaufwand lassen sich erheblich reduzieren. Die Funktionalitit ldsst sich
ebenfalls bei Leistungsfluss von Wicklungsseite 2 nach Wicklungsseite 1 zeigen (Vergleich Abb. 6.16 (c) zu
Abb. 6.16 (d)). Wie aus der Gegeniiberstellung der Wirkungsgradmessungen zu entnehmen, lasst sich auch

in diesen Betriebspunkten der Wirkungsgrad erhéhen. Auch wenn die Schaltfrequenz fgw nur im geringen

11407

1.06 1 ——D=1Q@7ZVS
----D=1@MCS
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Abbildung 6.17: Einfluss der Schaltentlastungsstrategie auf das Spannungsiibersetzungs-
verhéltnis bei M’ =1

Mafle variiert wird, hat diese Variation einen Einfluss auf das Spannungstibersetzungsverhéltnis M’ des
Wandlers. Eine analytische Untersuchung dieser Fragestellung wird in dieser Arbeit nicht vorgenommen.
Messtechnisch lasst sich die Abweichung vom erwarteten Wert allerdings gut auswerten. Parallel zur
Wirkungsgrad Messung, wurde fir D = 1 das Spannungsiibersetzungsverhéltnis M’ als Funktion der
Leistung messtechnisch erfasst. Im Umschaltzeitpunkt tritt umgehend eine grofle Abweichung vom
erwarteten Wert M’ = 1 auf. Die Messergebnisse deuten an, dass die Spannungsvariation direkt damit
zusammenhingt wie gut der schaltentlastete Betrieb eingestellt ist. Fiir den dargestellten Betriebsbereich
ergibt sich eine maximale Abweichung von 5% vom erwarteten Wert. Zum Vergleich ist die Abweichung
fiir den Betrieb ohne Schaltentlastung ebenfalls dargestellt. Fiir eine einfache Auslegung ist es wichtig,

dass das Spannungsiibersetzungsverhaltnis nach Moglichkeit lastunabhédngig und konstant ist.

6.7 Zusammenfassung

Um ein umfassendes Versténdnis {iber Schaltentlastung zu erhalten, ist fiir jeden einzelnen Schaltvorgang
ein anzustrebender Kurvenverlauf definiert. Dieser ist technisch einstellbar und erfiillt gleichzeitig die
Anforderungen an einen idealen Umladevorgang aus Kapitel 5 bestmdglich. Auf Basis dieser Kurvenformen
lassen sich Anfangs- und Endbedingungen des Umladevorgangs ableiten, welche zur Berechnung genutzt
werden. Ebenfalls ist fiir jeden Schaltvorgang eine Beschreibung des Systems dargestellt. Diese Beschrei-
bung geschieht auf Basis des T-Ersatzschaltbildes und der Abbildung der Vollbriicke als &quivalenten
Kondensator. Diese Beschreibung ermoéglicht es, das Verhalten des Systems bei gegebenen Anfangs- und
Endbedingungen im Detail vorauszusagen und zu verstehen. Sind das Systemverhalten und die Randbe-
dingungen bekannt, kann aus diesen abgeleitet werden wie die Betriebsparameter zu wahlen sind, um das

zuvor definierte angestrebte Verhalten zu erreichen. Die Betriebsparameter sind fiir die Betrachtung die
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Totzeit, welche der Umladezeit entspricht und die Schaltfrequenz welche den Abschaltstrom bestimmt.
Die Erprobung des Ansatzes zeigt, dass sich der Schaltentlastungsansatz ZVS,ctive sinnvoll in der Praxis

einsetzten lasst und einen echten Mehrwert beim Betrieb des Wandlers bietet.
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die Nutzung von Blindstromen

Auch bei diesem Schaltentlastungsansatz muss zu jedem Schaltzeitpunkt der Umladestrom mit korrektem
Vorzeichen bereitgestellt werden. Hier wird der Ansatz verfolgt Blindstrome gezielt in den Resonanzkreis
einzupragen und diese dann fiir die Schaltentlastung zu nutzen. Dieses Verfahren wird mit ZVS,eactive
als Schaltentlastungsstrategie auf Basis von reaktiven Stromkomponeten definiert. Im vorausgegange-
nen Kapitel wurde eine Schaltentlastungsstrategie erarbeitet, welche im hohen Leistungsbereich die
Verlustleistung wirksam minimiert. Fordert die Anwendung allerdings, die Schaltverluste im niedrigen
Lastbereich zu reduzieren, ist dieser Ansatz nicht geeignet. Aus diesem Grund, wird eine lastunabhéngige
Schaltentlastungsstrategie angestrebt. Das Ziel ist es, bei konstanter Schaltfrequenz, festem Spannungs-
iibersetzungsverhéltnis und in jedem Arbeitspunkt den schaltentlasteten Betrieb zu gewéhrleisten.

Im Fokus steht vorerst eine qualitative Betrachtung der angestrebten Spannungs- und Stromformen.
Die Basis bildet eine Zerlegung der Strome 4; und # in einzelnen Stromkomponenten. Die einzelnen
Komponenten werden auf ihre Eignung fiir die Schaltentlastung untersucht und das grundsétzliche Konzept
zur Schaltentlastung auf Basis der Komponenten dargestellt.

Fiir das Verstédndnis ist eine mathematische Beschreibung notwendig. Im Gegensatz zur vorausgegangen
Schaltentlastungsmethode soll nun bei beiden Vollbriicken gleichzeitig Schaltentlastung stattfinden. Dies
erschwert die mathematische Beschreibung erheblich, da die Umladevorgénge miteinander wechselwirken.
Aus diesem Grund wird zuerst untersucht, wie Schaltentlastung auf Wicklungsseite 1 bei hartgeschalteter
Wicklungsseite 2 implementiert werden kann. Im Anschluss ist dargestellt, wie sich Schaltentlastung auf
Wicklungsseite 2 bei hartgeschalteter Wicklungsseite 1 umsetzen lésst.

Auf Basis der beiden Beschreibungen ist ein Auslegungsverfahren fiir die Schaltentlastung dargestellt. Aus
der Auslegung resultiert ein Parametersatz L, t,,1, t;,2 und ®oyter, der bei richtiger Wahl lastunabhéngige

Schaltentlastung garantiert.
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7.1 Konzept zur Schaltentlastung unter Verwendung

von reaktiven Stromkomponenten

In Abb. 7.1 (a) ist der Verlauf der Spannungsformen u; und u} bei gewohnlicher kontinuierlicher Anregung
abgebildet. Um den schaltentlasteten Betrieb zu gewéhrleisten, muss zum Zeitpunkt t = Tyes/2 aufgrund
der Randbedingung (u1,on < U1,0ff, Uy o < Us o) ein positiver Umladestrom (i1 > 0 A und iy ¢ > 0 A)
bereitgestellt werden. Fiir die Darstellung des Konzepts wird vereinfachend angenommen, dass ein korrektes
Vorzeichen des Stroms im Abschaltmoment geniigt, um ZVS zu garantieren.

Der Fokus liegt auf der Schaltentlastung der ersten Vollbriicke. Basierend auf dem T-Ersatzschaltbild
aus Abschnitt 4.1 wird eine reaktive Stromkomponente in i; gesucht, die zu jedem Schaltzeitpunkt den
Umladestrom mit korrektem Vorzeichen bereitstellt. Aus diesem Grund wird die Gleichung des Stroms

der kompensierten Seite i1 aus Abschnitt 4.1 erneut betrachtet (Gleichung (7.1)).

) _ L .
11 :Z011 . ((—UCLO + (ul — ﬁ ué)) - 8in (wWres,c1 - ) + (I1,0 - Zc1) - €08 (Wres,C1 t))
o2
(—Uc1,o + (u1 — LML, ué))
i1 = 2 - 8in (Wres,c1 - ) + (11,0) - €08 (Wyes,c1 - t)
Zc1
i1 :il,sin + il,cos (71)

In ihr sind zwei Stromkomponenten enthalten, eine mit sinusférmigen und eine mit kosinusférmigen Verlauf.
Diese sollen nun auch als einzelne Komponenten % g, und 41 cos in der mathematischen Beschreibung

betrachtet werden. In Abb. 7.1 (a) wird durch den geschlossenen Umlauf symbolisiert, iiber welchen Pfad

Cq

. / C1 ) ,
Loy ; ih Lo Loy i ih Ly

pilsin ) ) pilsin
i1,cos : 1, cos <
Uy L uh up Ly @ fmag ul
LM tLM
U1,Us,[A] u U,Us,[A] ur
e e
T res/2] o e Tres/2]
2 e |2
14 -1
Ul 7U2 ) [A] uy Ul »UZ ) [A} uy
1 777/:.’2 1 777111{2
Tres/2) tTres /2]
N S — B S

(a) Verlauf bei der Annahme von Ly gegen un-(b) Darstellung des Spezialfalls Ly < inf und
endlich i1sin = 0A

Abbildung 7.1: Stromkomponenten im T-Ersatzschaltbild
die beiden Stromkomponenten 41 sin Und % cos in erster Naherung flieen. Die Amplitude der Komponente
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i1,sin ist fiir die weitere Betrachtung uninteressant, da diese mit fsw = fres amplitudenunabhéngig zum
Schaltzeitpunkt den Wert 0 A annimmt. Damit ist diese Stromkomponente nicht fiir die Schaltentlastung
nutzbar. Ubrig bleibt die Stromkomponente mit kosinusférmigen Verlauf. Die Amplitude von 41 ¢os ist
beliebig gewéhlt und entspricht I; o = —0,5A.

Da die Schaltfrequenz des Wandlers der Resonanzfrequenz entspricht, nimmt die Kosinuskomponente des
Stroms 4; im Schaltaugenblick abwechselnd ihr positives und negatives Maximum an. Wie bereits erwéhnt,
muss bei einem Umladevorgang von u; zum Zeitpunkt ¢ = 0s von —U; zu Uy ein negativer Umladestrom
vorliegen. Diese Bedingung ist, wie in der Grafik Abb. 7.1 (a) zu erkennen, zum Zeitpunkt ¢ = 0s erfiillt.
Fiir den Wechsel von u; von Uy zu —U; zum Zeitpunkt ¢ = Tyes/2 wird ein positiver Umladestrom
benotigt. Auch diese Bedingung ist erfiillt. Somit besteht die theoretische Moglichkeit den Strom i os
zu nutzen, um ZVS sicherzustellen. Zusétzlich ist dieser iiber die Resonanzhalbperiode mittelwertfrei
und hat somit keinen Einfluss auf den Leistungstransfer. Damit erfiillt die Stromkomponente 71 ¢os alle
gestellten Anforderungen. Die Kosinuskomponente i o5 des Stroms ¢; soll fiir die Schaltentlastung der

ersten Vollbriicke genutzt werden.

Der Fokus liegt nun auf der Schaltentlastung der zweiten Vollbriicke. Der Ausgangspunkt zur weiteren
Betrachtung bildet der Strom 4 (Gleichung (7.2)), welcher den Umladestrom der zweiten Vollbriicke

enthalten muss.

1

in :m cub ot + Ipmo—
Zgll . <L1\/[L—|—ML;2> - (—cq - sin (Wres,c1 - t) + €2 - €0S (Wres,c1 - t))
iy YE TN ~uby 4+ It — (LML+ML;,2> i
iy =imag + ILM,0 — <[MI_/|_ML;2> 11 sin — <IML—1-ML;2> “ 11, cos (7.2)

i% lasst sich in drei unabhéngige Stromkomponenten zerlegen. Erster Summand und damit erste Komponen-
te ist der lineare Anteil des Magnetisierungsstroms 4mag. Der Umlauf von ip,ag ist in Abb. 7.1 (b) dargestellt.
Gleichung (7.2) zeigt ebenfalls, dass der Strom 4; anteilig mit negativem Vorzeichen in i} enthalten ist.
Daraus folgt, dass zum Schaltzeitpunkt ebenfalls die Kosinuskomponente und die Sinuskomponente mit
umgekehrtem Vorzeichen in i}, enthalten sind. Auch bei der zweiten Vollbriicke ist die Schaltentlastung
auf Basis der Sinuskomponente nicht moglich, da der Wandler bei Resonanzfrequenz arbeitet. Ebenfalls
ausgeschlossen ist die Nutzung der Kosinuskomponente, da sie im Schaltaugenblick das entgegengesetzte
Vorzeichen aufweist (Abb. 7.1 (a)), wenn diese zur Schaltentlastung der ersten Vollbriicke genutzt wird.
Die verbleibende Komponente in 44 ist der lineare Anteil iy,g, dessen Verlauf mit besserer Modellierung in
der Abb. 7.1 (b) dargestellt ist. Es zeigt sich, dass diese Stromkomponente zu jedem Schaltzeitpunkt das
richtige Vorzeichen aufweist. Des Weiteren tragt diese Stromkomponente nicht zum Leistungstransfer bei,
da sie iiber die Resonanzhalbperiode hinweg mittelwertfrei ist. Folglich kann diese Komponente fiir die
Schaltentlastung der zweiten Vollbriicke genutzt werden. Bevor die Stromkomponente iy, genutzt werden
kann, muss diese i1 cos iberkompensieren. Somit muss Ly + L, so gewdhlt werden, dass imag zuerst i cos
in 44 kompensiert und zusétzlich den benétigten Umladestrom fiir die zweite Vollbriicke bereitstellt.

Dieser Sachverhalt wird an einem expliziten Beispiel unter Verwendung von Abb. 7.1 (b) erldutert. Es
gilt die Annahme, dass in beiden Vollbriicken ein Umladestrom von 0,5 A zum Zeitpunkt ¢ = Tyes/2
mit korrektem Vorzeichen vorliegen muss. Zur Schaltentlastung der kompensierten Seite liegt ein Strom
i1,cos mit der Amplitude I o = 0,5 A im Resonanzkreis vor. Damit schaltet die erste Vollbriicke zum
Zeitpunkt t = Tes/2 schaltentlastet. Ly + L7, muss so gewahlt sein, dass ), ebenfalls 0,5 A betrégt.
Folglich muss 4mae im Schaltaugenblick 1 A entsprechen, um die Kosinuskomponente zu kompensieren

und den benétigten Strom von 0,5 A bereitzustellen. Das Ergebnis dieser Betrachtung sind angestrebte
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Kurvenformen von 41 und ¢4, die lastunabhéngige Schaltentlastung garantieren. Da nun die grundsétzlichen
Kurvenformen bekannt sind, ergibt sich die Fragestellung, wie sich der benétigte Umladestrom berechnet

und wie dieser eingestellt wird.

7.2 Schaltentlastung der ersten Vollbriicke auf Ba-
sis der Kosinuskomponente in der qualitativen

Betrachtung

Wiéhrend die Stellgroien zur Beeinflussung von im,,e direkt aus der Gleichung zu entnehmen sind, ergibt
sich die Fragestellung wie die Stromkomponente i o5 gezielt beeinflusst werden kann.

Hierfiir wird ein Gedankenexperiment vorgenommen und in der Abb. 7.2 visualisiert. Fiir dieses Experiment
sind folgende Randbedingungen bekannt: Der Resonanzkreis wird mit den Spannungen u; und wu)
gewoOhnlich und kontinuierlich mit fgw = fies angeregt, die Totzeiten der ersten und zweiten Vollbriicke
sind identisch ¢, = ¢, = t, 2 und im Verhéltnis zur Schaltperiodendauer sehr kurz, die Spannung U,
entspricht der Spannung U und es liegt kein Leistungstransfer vor. Zwischen den Spannungen w; und

uh wird ein duflerer Phasenversatz eingestellt, sodass die Spannung uf, voreilt. Der Phasenversatz von u),

bezogen auf u, betriagt die doppelte Totzeit Poyier = —2 - £, mit negativen Vorzeichen.
t U]- uy
-
1 1 1 | 1 1
1 ! 1 1 1
1 1 I 1 1
| | | | i tThes /2]
: | | | | |
1 1 | 1 1 |
1 I I 1 1 1
| 1 | 1 1 1
14 | | ! | ! |
Ul y [A]

Abbildung 7.2: Einfluss von ®gyte; auf den Strom 1 cos

Wird die Spannungsdifferenz iiber dem Resonanzkreis u; — u}, in Abb. 7.2 betrachtet, zeigt sich, dass
zwischen dem Umschaltmoment von u} und dem Umschaltmoment von u; eine Spannungsdifferenz iiber
dem Resonanzkreis anliegt. Da diese Spannungsdifferenz nur sehr kurz iiber dem Resonanzkreis anliegt,
kann der Anstieg des Stroms als linear angenommen werden. Somit kommt es zum Zeitpunkt ¢ = 0s zu
einem negativen Anstieg des Stroms auf —0,25 A. Nimmt die Spannungsdifferenz iiber dem Resonanzkreis

wieder den Wert 0V an, beginnt die eigentliche Resonanzhalbperiode. Zu diesem Zeitpunkt betragt der
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Startwert i1 (¢t = 0) = 41 cos(t = 0) = I 0 = —0,25 A. Der Strom schwingt frei von jeglicher Beeinflussung
im Resonanzkreis bis zum Zeitpunkt i1 (¢ = Tres/2) = 0,25 A. Durch die nun positive Spannungsdifferenz
iiber dem Resonanzkreis steigt der Strom 4; um 0,25 A auf 0,5 A. Wird der Verlauf weiter verfolgt, zeigt
sich, dass der Betrag der Amplitude I; o des Stroms 4; kontinuierlich mit jeder Resonanzhalbperiode um
0,25 A steigt. Dieser Effekt fiihrt, bei vernachléssigter Ddmpfung, zu einem unendlich grofien Strom im
Resonanzkreis. Das Ergebnis des Gedankenexperiments ist, dass sich die Cosinuskomponente durch den
Phasenversatz ®,,ior beeinflussen lasst.

Nun muss die Frage beantwortet werden, wie sich dieser Strom in seiner Amplitude kontrollieren lasst, um
ihn in der Anwendung nutzbar zu machen. Dafiir wird die &uflere Phasenverschiebung von ®guter = —2 - 1,
auf ®oyter = —t,/2 reduziert, wodurch sich die Totzeiten der ersten und zweiten Vollbriicke iiberschneiden.
Fir die folgende Betrachtung wird angenommen, dass die Schaltgeschwindigkeit der zweiten Vollbriicke
wesentlich grofler ist als die Zeitkonstante des Umladevorgangs. Zusétzlich wird fiir eine vereinfachende
Darstellung angenommen, dass der Umladevorgang linear und dessen Steigung proportional zum Strom
im Abschaltmoment ist. In (Abb. 7.3) wird das Verhalten der Schaltung zu dem Zeitpunkt dargestellt, in
welchem der Abschaltstrom die Hilfte des benétigten ZVS-Stroms [ 1,zvs betrdgt . Die Spannung u; zeigt

N 7 N
Uy, Ubsdy zvs 2 09" " Un,Updrzvs ™

1, ‘ : _____ l; 12 1, _____ T UIQ
1N -I : 3
\:\ : : (ur — uj)
it ]
Nl t[Tres/Q] : : t
Ll Tl
:': tz¢2 :

-1+ e —1 < P ———

o t
- (ﬂ<—>

t; 11 2,12

Abbildung 7.3: Entwicklung von 7; .,s bei unvollstandiger Schaltentlastung

eine Anderung mit dem Beginn der Totzeit ¢, ;. Wihrend der Totzeit erfihrt die Spannung u; eine lineare
Anderung, welche proportional um Abschaltstrom ist. Zum Ende der Totzeit ¢, 1 ist der Umladevorgang
nicht komplett abgeschlossen, sondern nur zur Halfte. Der Verlauf des Stroms ¢; wiahrend der Totzeit ¢, ; ist
von Interesse, da er kontrolliert werden soll. Dieser ist eine Funktion des Integrals der Spannungsdifferenz
iiber dem Resonanzkreis 41 on = L1 f (u1 — ub)dt + 41 o Fiir die Betrachtung ist es dienlich, die Totzeit
t,.1 in zwei Zeitabschnitte zu unterteilen: Der Anteil der Totzeit, welcher vor dem Einschaltzeitpunkt
der zweiten Vollbriicke liegt (¢,11) und dem Anteil danach (t,,12). Wahrend ¢, 11 erfdhrt der Strom als
Integral der Spannungsdifferenz u; — u} eine negative Anderung von —0,25A. Am Ende der Totzeit ¢, o
dndert die Spannung u} ihr Vorzeichen, die Spannungsdifferenz ist ab diesem Moment positiv. Das Integral
der positiven Spannungszeitfliche ruft eine Stroménderung in positive Richtung um 0,5 A hervor. Am
Ende der gesamten Totzeit ist der Strom um 0,25 A angestiegen. In Summe ist die Amplitude des Stroms
11,cos Somit grofler als zu Beginn der Totzeit ¢, ;. Zusammenfassend kann festgehalten werden, dass, wenn
der Umladestrom fiir die Schaltentlastung nicht ausreicht, die Amplitude des Stroms im Resonanzkreis
ansteigt. Dies fiihrt zum Ende der néchsten Resonanzhalbperiode zu einem hoheren Abschaltstrom und
somit zu einem schnelleren Umladevorgang. Damit zeigt das System wiinschenswertes Verhalten.

Die gleiche Betrachtung wird fiir einen Abschaltstrom vorgenommen, welcher grofler ist als der bendtigte
Umladestrom I 1,zvs (Abb. 7.4). Durch den zu grofen Abschaltstrom und die daraus resultierende gréfiere
Steigung der Spannung u; ist der Umladevorgang vor dem Ende der Totzeit ¢,; abgeschlossen. Eine
weitere Spannungsdnderung wird durch die Dioden der Halbleiter begrenzt. Daraus folgt, dass die
negative Spannungszeitfliche iiber dem Resonanzkreis wiahrend der Totzeit ¢, grofier ist als die positive

Spannungszeitfliche. Damit ist der Strom zum Ende von ¢, ; kleiner als der Strom zum Beginn von ¢, ;.
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Abbildung 7.4: Entwicklung von i; .5 bei vorzeitiger Schaltentlastung

Somit sinkt der Abschaltstrom fiir den néchsten Schaltvorgang und damit auch die Umladegeschwindigkeit.
Ist der Abschaltstrom, die Amplitude von 41 cos, kleiner als der benttigte Umladestrom, erhoht sich dieser
fiir den néchsten Schaltvorgang. Wenn die Stromamplitude zu grofl und der Umladevorgang zu schnell
vonstattengeht, sinkt der Umladestrom fiir den néchsten Schaltvorgang. Das System befindet sich nur
dann in einem stabilen Arbeitspunkt, wenn die Amplitude von #; cos S0 grofl ist, dass der Umladevorgang
genau am Ende der Totzeit ¢, 1 endet. Ist diese Bedingung wie in Abb. 7.5 erfiillt, ergeben sich fiir die
Spannungsdifferenz u; — u} symmetrische Spannungszeitflichen iiber dem Resonanzkreis und somit ein

eingeschwungener Zustand. Das System ist selbstregulierend. Auch wenn das selbstregulierende

U, Ug 11 zvs u U1, Uy 11 7vs

Uy
———-

e — — — i1

(w1 — uj)

Abbildung 7.5: Entwicklung von 7, .,s bei Schaltentlastung

Verhalten unter der Annahme einer unendlich schnellen Schaltflanke der Spannung uf diskutiert wurde, ist
dies keine Forderung an welche die Selbstregulierung gekniipft ist. In Abb. 7.6 ist dargestellt wie sich Strom-
und Spannungsformen #ndern wenn die Anderungsgeschwindigkeit von u), begrenzt ist. Aus dem stetigen
Verlauf der Spannung uj folgt zwangsldufig, dass die Spannungsdifferenz iiber dem Resonanzkreis u; — uf
ebenfalls einen stetigen Verlauf zeigt. Jedoch gilt weiterhin die Forderung, dass die Spannungszeitflichen
symmetrisch sein miissen, um den eingeschwungenen Zustand zu garantieren. Dies ist, wie in Abb. 7.6
dargestellt, auch bei begrenzter Steilheit von uf, gegeben, sofern der Phasenversatz so angepasst wird, dass
der Nulldurchgang der Spannung w5, die Totzeit ¢, 1 symmetrisch in ¢, 11 und ¢, 12 trennt. Die Forderung
nach einem eingeschwungenen Zustand ist auch bei reduzierter Schaltgeschwindigkeit von
ub giiltig. Ebenfalls muss die Totzeiten ¢,1 und ¢, 2 nicht zwangsldufig gleich gewéhlt werden. Ferner
muss der Phasenversatz nicht zwangsldufig ®outer = —t,/2 entsprechen, was bedeutet, dass ¢, 11 und ¢, 12
nicht den gleichen Wert aufweisen. Um die Auswirkung der Parameterauswahl auf den Umladevorgang zu
verdeutlichen, wird die Totzeit ¢, 1 halbiert, wéhrend ¢, 11 = t, 12 entspricht (Abb. 7.7). Daraus resultiert,
dass der Umladevorgang innerhalb der Hélfte der Zeit vonstatten gehen muss, um symmetrische Span-
nungszeitflichen der Spannung u; — ub zu garantieren. Uber den angenommenen linearen Zusammenhang

zwischen Umladezeit und Umladestrom ergibt sich eine Verdopplung der Amplitude des Stroms %1 cos,
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Abbildung 7.6: Verhalten von i; s bei begrenzter Steilheit von u

um die Umladezeit zu halbieren. Die Forderung nach einem eingeschwungenen Zustand ist

parameterunabhingig. Ausstehend ist die Diskussion des Systemverhaltens, sofern die Amplitude des

om
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Abbildung 7.7: Entwicklung von 4; ..s bei Schaltentlastung und halbierter Totzeit

Laststroms i gin groBer 0 A ist. Wird die Totzeit als viel kleiner angenommen als die Resonanzperiode,
steht dieser Effekt nicht in Wechselwirkung mit der Leistungsiibertragung. Die Sinuskomponente nimmt
unter dieser Annahme wiahrend des Umladevorgangs lastunabhéngig den Wert 0 A an. Somit lésst sich
auf der kompensierten Seite lastunabhéngig Schaltentlastung garantieren. Die vereinfachte Betrachtung
reicht aus, um ein grundlegendes Verstédndnis des Effekts und seiner Wachstumsgesetze zu erhalten. Die
entsprechenden Parameter fiir Schaltentlastung lassen sich auf Basis des Verstédndnisses ebenfalls sinnvoll
einstellen. Es lassen sich jedoch keine quantitativen Voraussagen iiber Strom- und Spannungsformen

treffen.

7.3 Mathematische Modellbildung der Schaltentlas-

tung auf Basis der Kosinuskomponente

In der qualitativen Betrachtung wird eine zentrale Annahme getroffen, welche in einem Grofiteil der
Anwendungen problematisch ist. Es wird angenommen, dass die Totzeit wesentlich kiirzer ist als die
Resonanzhalbperiode. Diese Annahme, in Kombination mit einem vorliegenden Leistungstransfer, fithrt

zu Wechselwirkungen zwischen den Kurvenverldufen wéihrend der Totzeit und der Schaltzeit.

Die mathematische Modellbildung des Verhaltens erfolgt schrittweise. Im ersten Schritt liegt der Fokus
auf Spannungs- und Stromformen wéihrend der Totzeit ¢, ;. Das Ziel ist es, den Einschaltstrom 41 on
als Funktion des Abschaltstroms i; o4 und der vorgegebenen Betriebsparameter darzustellen. Ist dieser

Zusammenhang hergestellt, 14sst sich zeigen, unter welcher Bedingung das System im eingeschwungenen
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Zustand arbeitet. Aus dieser Betrachtung folgt, dass sich i1 og und 41 on ebenfalls als Funktion der Be-
triebsparameter berechnen lassen. Ist die mathematische Beschreibung méglich, kann untersucht werden,

wie die Parameter zu wéhlen sind, um ZVS auf der ersten Wicklungsseite zu garantieren.

Die Analyse des Verhaltens des Wandlers soll anhand der Differentialgleichung des Systems (Abb. 7.8 (a))
geschehen. Dafiir ist ein exemplarischer Verlauf der Strom- und Spannungsformen wéhrend ¢, ; abgebildet
(Abb. 7.8 b)). Es wird das gleiche dquivalente Ersatzschaltbild wie in Abschnitt 6.1 betrachtet, da dieses das

/
) U1>U27ll,0ff

11,0ff U1,0ff 8‘(”1

AN

Abbildung 7.8: Systembeschreibung wahrend ¢,

Umladeverhalten der ersten Vollbriicke abbildet. Die Differentialgleichung des Systems ist somit ebenfalls
identisch. Jedoch werden getrennte Zeitrdume (¢,11 und ¢, 12) fiir die Beschreibung des Umladevorgangs
innerhalb von ¢, ; benétigt (Abb. 7.8 (b)). Die Notwendigkeit ergibt sich aus der unstetigen Anderung
der Spannung uj zum Ende der Teil-Totzeit ¢, 11. Die Strom- und Spannungsformen innerhalb des Teils
der Totzeit ¢, 11 werden liber w11 und i;; beschrieben, wéhrend der Zeitraum t, 12 mittels w12 und 412
beschrieben wird. Gleichung (7.3).

Lyt

T+ L, U;) + ci1 - €08 (Weq1 -+ t) + €21 - SN (Weqi - T)
o2

Uyl = (UC1 +

Z'll = Ze_qll . (—611 - sin (weql . t) + c21 - COS (weq1 . t))

Uy = u01+L7M~u’2 + €12 - €08 (Weq1 * T) + €22 - SiN (Weq1 - 1)
Ly + L::r2 q q
119 = Z;lll - (—c12 - sin (weqt - t) + €22 - €08 (Weqt - 1)) (7.3)

Da die Differentialgleichung vorliegt, ist der néchste Schritt, die Koeffizienten der Differentialgleichun-
gen zu bestimmen. Der Zeitraum ¢, ;; mit den Koeffizienten c;; und c;2 ist als Erstes zu beschrei-
ben (Gleichung (7.4), Gleichung (7.5)). Folgende Randbedingungen werden bendotigt: Der abgeschaltete
Strom zum Zeitpunkt ¢t = 0s (i1(¢t = 0s) = i1 o), die abgeschaltete Spannung zum Zeitpunkt ¢ = 0s
(u1(t = 08) = uq o), die Spannung u)H wihrend des Zeitraums ¢,11 (uhy = u’ZOH = konstant) und die
Resonanzkondensatorspannung wéhrend ¢, 11 (uc1 = Uc1,0 = konstant). Auf Basis der Randbedingungen

lassen sich die Koeffizienten und folglich auch ¢;; und %;; zum Zeitpunkt ¢, 1; bestimmen.

L
up1(t =08) = Ur1,0 = (UCLO + LiM, . u;,oﬁ) + c11 - €08 (Weq1 - 08) + €21 - 8iN (Weq1 - 08)
M+ Lo’2
Ly
PEN = — | U, . Y1/ 7.4
C11 = U11,0ff < c1,0 T I+ L., U’Q,off) (7.4)
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Randbedingung: i11(t = 0S) = 11,0

i11(t =08) =i11 058 = Z;lll - (—c11 - sin (weq1 - 08) + €21 - €08 (Weqi - 05))

& C21 = i11,0ff * Leql (7.5)

Die Endwerte der Beschreibung des Zeitraums ¢, 11 sind, unter Annahme der Stetigkeit von ¢; und u;, die
Startwerte der Beschreibung des Zeitraums ¢, 12. In Summe werden folgende Annahmen getroffen: Die
Stetigkeit des Stroms in der Induktivitdt (i11(t = t,,11) = 912(t = 0s)), die Stetigkeit der Kondensatorspan-
nung (u11(t = t,,11) = u12(t = 0s)), die Spannung uy wihrend des Zeitraums t, 12 (uy = uj ,, = konstant)
und die Resonanzkondensatorspannung wéhrend ¢, 12 (uc1 = Uci1,0 = konstant). Die Koeffizienten ¢z

und cg2 lassen sich folglich bestimmen (Gleichung (7.6), Gleichung (7.7)).

ur1(t =t,11) = u12(t = 05)
ulg(t = OS)

s 1=
u11(t =t,11)
U 4 LIm gy + . .0 . si -0s)
c1.0 + Tuttr;  U.on 12 - €08 (Weqt - 08) + €22 - sin (Weq1 - 0's
s 1= <
U LM / :
C1,0 + FAVES N > . u2,off + c11 - cos (weq1 . tz,ll) + C21 - SIn (weql . tz,ll)
U, + _ Ly +
C1,0 Lv+L’ u2,on €12
o2
s 1= .
(UCLO R ZvEs U'z,off> + c11 - €08 (Weq1 * t5,11) + €21 * SI0 (Weq1 * t5,11)
LM / / .
&= ——7 - (u2 off — U On) + c11 - €08 (Weqt - t2,11) + €21 - 81N (Weqt ~ 2,11) (7.6)
LM + La’2 ? ’

Randbedingung: i11(t = tz711) = ilg(t = OS)

i11(t =tz11) = t12(t = 0s)
ilg(t = OS)

S 1= -
i1t =1ts11)
1o —c12 - 8N (Weq1 - 08) + ca2 - €08 (Weq1 - 08)
—c11 - SN (Weq1 - 4,11) + €21 - €OS (Weq1 - £2,11)
- 1= : C22
—C11 - SN (Weq1 - t4,11) + €21 - €OS (Weq1 - £2,11)
& C99 = —C11 - Sin (weql . tz711) + €21 - COS (weql . tz711) (77)

Das Ergebnis ist wie angestrebt eine Darstellung des Stroms ¢; o, als Funktion des Abschaltstroms i; g

und der tibrigen Betriebsparameter (Gleichung (7.8)).

iton = Zogqy - (—C12 - SN (Weqt - tz,12) + €22 - €08 (Weqt * t,12))

. _ Ly . .
< 1l,on = Zeqll . <LM+L/ . (’U’/Q,off — ’u’/2,on) - sin (weql . tz)lg) — C11 - SIn (weql . tzJ) +
o2
il,off ' Zeql - COS (wres,Cl . tSW,eH)) (78)

Diese Darstellung lésst sich praktisch gut iiberpriifen. Die Schaltgeschwindigkeit der Spannung wf ist
ausreichend hoch, um die vereinfachende Annahme einer unendlich hohen Schaltgeschwindigkeit zu
erlauben. Abb. 7.9 (a) zeigt einen berechneten Kurvenverlauf und Abb. 7.9 (b) die praktische Uberpriifung.
Die Punkte, welche in beiden Kurven eingezeichnet sind, entsprechen den berechneten Werten. Ebenfalls
sind beide Kurven auf die berechneten Werte normiert, was die Vergleichbarkeit verbessert. Die Messwerte

zeigen eine gute Ubereinstimmung mit den vorausgesagten Werten. Der Vergleich der Kurven zeigt, dass
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U108 = 499,7 V,u1,on = —499, 7V,u'2,off = —485 V,u'gyon = —485V
i1,0f = 4, 7104 A, 41,0n = 4,7766 A
Coss,eq,1 = 940 pF, Ly =20 uH
Uct = 0V, berechneter Wert: Ucr =0V
ts;,11 = 110mns, t, 12 = 110ns
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Abbildung 7.9: Theorie- und Praxisabgleich der Strom und Spannungsformen wahrend
tZ,l

sich i1 on als Funktion von ¢; o in der Praxis mit hoher Genauigkeit voraussagen lésst.

Bis hierhin wurde angenommen, dass der abgeschaltete Strom ¢; g eine bekannte Randbedingung ist. Dies
ist in der Anwendung nicht der Fall. Wie bereits in der qualitativen Betrachtung festgestellt (Abschnitt 7.2),
ist dieser eine Funktion der Betriebsparameter und damit als Unbekannte im Gleichungssystem zu
bewerten. Deswegen soll jetzt mit der Forderung nach einem stabilen Arbeitspunkt und damit nach
einem eingeschwungenem Zustand (gleicher Ansatz wie in Abschnitt 3.3) diese Unbekannte bestimmt
werden. Diese Forderung setzt eine Periodizitit der Kurvenformen voraus. Aus diesem Grund wird nun die
ganze Periode in Abb. 7.10 betrachtet. Diese zeigt, unterhalb der kompletten Resonanzperiode zusétzlich
vergrofert die Verldufe wahrend der Totzeiten. Unter der Annahme einer symmetrischen Kurvenform
ist die Betrachtung einer halben Periode ausreichend, wenn die Vorzeichen dementsprechend beachtet
werden (i1(t) = —i1(t + tsw/2)). Begonnen wird mit dem Ende der ersten dargestellten Totzeit ¢, 12. Zu
diesem Zeitpunkt entspricht der Strom i1 (¢ = 08) = i1 on, folglich muss im eingeschwungenen Zustand der
Strom 47 nach einer halben Resonanzhalbperiode —i; o, entsprechen (i1(0s + tsw/2) = —i1,0n). Um i1 of
bestimmen zu kénnen, muss nun der Zeitraum zwischen den beiden Zeitpunkten beschrieben werden. Der
erste Zeitraum tsw e /2 beschreibt die Kurvenform wéhrend der effektiven Resonanzhalbschwingung. Die
Dauer ergibt sich aus der Schaltperiode abziiglich der Totzeit der ersten Vollbriicke tgw efi/2 = tsw/2—151-
Das System ldsst sich auf Basis der Differentialgleichung (Gleichung (7.9)) aus Abschnitt 4.1 fiir diesen

Zeitraum beschreiben.

Lt .
ucy = (Ul — m u'2) + ¢1 - €08 (Wres,c1 * ) + €2 - Sin (Wyes 1 - )
[ea
i :Zéll - (—cq - sin (Wres,c1 - t) + €2 - €0S (Wres,c1 - t)) (7.9)
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Abbildung 7.10: 71 o, und ;o im eingeschwungenen Zustand

Die Randbedingungen sind bereits definiert: uci(t = 0s) = Uc1,0, 41(t = 08) = 91,on. Aus diesen lassen
sich die Koeffizienten bestimmen (Gleichung (7.10)).

Ly
:U — _—— !
C1 C1,0 (U1 Lot + ng Ug)

C2 :il,on ' ZCl (710)

Zusétzlich ist Abb. 7.10 zu entnehmen, dass i1 (¢t = tgw efr/2) = i1,0f entspricht.

. _ L .
i =2Zg; - ((_UCI,O + (ul - ﬁ “12)> - sin (wres,c1 + t) +
M o2

Z'1,on - Zcq - cos (Wres,Cl : t))

. _ L i
11,0ff :ZCll . <(—U0170 + (Ul — LM% UIQ)) + s (wres,Cl 'tSW,eff/Q) +
o2
il,on : ZCl + COS (wrcs,C1 : tSW,cf‘f/Q)) (711)

Durch den hergestellten Zusammenhang zwischen @1 o und ¢ o lésst sich i1 o, in der Gleichung durch

bekannte Grofien ersetzten und somit der Term nach i1 o umstellen (Gleichung (7.12)).

i10ff = (Zeqr + Zeq1 - €08 (Wres,C1 - tsw off /2) - €08 (Weqt - t21/2)) "

LM / Zeql .
M —U . . . ¢ 2) —
( (<U1 Lo + L;2 u2> Cl,O) Zot sin (w es,C1 SW,eff/ )

Lt .
o (ul2 off — ul2 on) it (Weql : tz,12) -+ COS (Wres,Cl : tSW,eff/Q) +
Ly + LO’2 ’ ’
c11 - SN (Weqi ~ t2,1) - €OS (Wres,C1 * tsw et /2) ) (7.12)
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U108 = 499,7 V,u1,on = —499, 7V,u'2,off = —485V,up o, = —485V
i1,0ff = D, D5 A, t1,0n =5,6A
Coss,eq,1 = 940 pF, Ly =20 uH
Uct = 0V, Berechneter Wert: Uci =0V
tz11 = 90mns, t,,12 = 90ns
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Abbildung 7.11: Theorie- und Praxisabgleich %, o als Funktion der Betriebsparameter

Auf Basis der Berechnungen kénnen nun Kurvenverldufe von ¢; und u; in Abhéngigkeit der Betriebspara-
meter ub(t), tsw, t4,11, tz12 und der ibertragenen Leistung (abgebildet durch Ucy,o) vorausgesagt werden.
Auch dies soll messtechnisch iiberpriift werden. Fiir die erste Gegeniiberstellung werden die berechnete und
gemessene Kurvenform komplett aufgezeigt. In Abb. 7.10 ist die Voraussage bei gegebenen Parametern
abgebildet und die entsprechenden Messergebnisse in Abb. 7.11 ergeben sich fiir den gleichen Parametersatz.
Durch die gute Ubereinstimmung kann angenommen werden, dass die Berechnungsvorschrift eine gute
Voraussagekraft in diesem Arbeitspunkt aufweist.

Bei vorliegender Beschreibung lasst sich das Verhalten des Systems diskutieren. Vorerst muss die All-
gemeingiiltigkeit der Beschreibung allerdings noch eingeschrankt werden. Die Spannung w; ist in ihrer
Amplitude begrenzt. Ubersteigt die Spannung u; die Zwischenkreisspannung U; oder unterschreitet die
Spannung —U;, werden die internen Bodydioden der Halbleiter leitend und verhindern eine weitere
Anderung von u;. Dieses nicht differenzierbare Verhalten lisst sich mathematisch mit den vorgestellten
Formelsétzen nicht abbilden. Aus diesem Grund muss fiir jede Berechnung eine Plausibilitatsiiberpriifung
durchgefithrt werden. Eine einfache Abhilfe kann bei Unplausibilitat der Ergebnisse eine Reduktion der
Totzeit t, 12 in der Berechnung bieten. Diese wird so lange reduziert, bis die Randbedingung der begrenz-
ten Zwischenkreisspannung erfiillt ist. Es muss beachtet werden, dass die effektive Schaltzeit tgw o im
gleichen Mafle erhoht wie die Totzeit verringert wird. Dieses Vorgehen soll an einem Beispiel verdeutlicht
werden. Dafiir wird anhand des Beispiels aus Abb. 7.11 angenommen, dass die Totzeit entsprechend
t,11 = 90ms, t,12 = 110ns gewdhlt ist. Dies hétte keine Auswirkung auf Strom- und Spannungsformen,
da der Umladevorgang unabhingig von der verldngerten Totzeit nach 180 ns abgeschlossen ist. Somit
entspricht die wirkende Totzeit nicht der physikalisch eingestellten. Fiir die Berechnung muss also iterativ

t,.12 verkiirzt werden bis die Plausibilitatsbedingung —U; < u; < U, erfiillt ist. In diesem Fall muss, wie
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aus Abb. 7.11 zu entnehmen, ¢, 12 = 90 ns entsprechen.

7.4 Diskussion des Modells der Schaltentlastung auf
Basis der Kosinuskomponente

Werden die Randbedingungen der Berechnung betrachtet, ist festzustellen, dass der schaltentlastete
Betrieb - die abgeschlossene Umladung - keine Randbedingung der Berechnung ist. Im Umkehrschluss ist
die Schaltentlastung im eingeschwungenen Zustand nicht zwangsldufig gegeben. Es existiert jedoch fiir
jeden Arbeitspunkt ein Parametersatz ¢, 11 und ¢, 12, welcher Schaltentlastung sicherstellt. Dies lédsst sich
direkt iiber die Betrachtung der Instabilitdt der Kosinuskomponente bei zu groflem Phasenversatz aus
Abschnitt 7.2 argumentieren. Diesen Parametersatz direkt als Funktion des aktuellen Arbeitspunktes zu
berechnen, ist nicht méglich, da es nur in Sonderfillen analytische Losungen fiir Probleme mit unterschied-
lichen Argumenten in trigonometrischen Funktionen existieren. Es kann allerdings fiir jeden Arbeitspunkt
direkt berechnet werden, ob ZVS stattgefunden hat.

Nun stellt sich die Frage, wie der Parametersatz, bestehend aus ¢, 11 und ¢, 12 anzupassen ist, wenn
der Umladevorgang nicht zum Ende der Totzeit abschliefit. Die Frage soll anhand eines Beispiels erldu-
tert werden. Der Ausgangspunkt ist der Betrieb bei kontinuierlicher und gewoéhnlicher Anregung. Die
iibertragene Leistung wird maximal gewéhlt, in diesem Fall per Definition P; = 10kW. Die Betriebspara-
meter entsprechen ¢, 1; = 100ns und ¢, 12 = 100 ns. Die berechneten Kurvenverlaufe sind mit weiteren

Betriebsparametern in Abb. 7.12 gegeben.

Up =500V, Uj =500V, P, =10kW, Z =159, fsw = 117,924 kHz
u1off = 500V, u1,0n = —323,37V, u'zyoﬂ = —500V, uj o, = —500V
i1,0ff = 6, 7424 A i1 sin,of = 4,5837 A, i1,cos,of = 2, 1421 A, i1 on = 2,1660 A
C(oss,eq,l =940 pF, Ls =20 /,LH
Uci = —472V
tzy11 =100 ns, tz,lg = 100 ns

Uy
!
Ui, Ug, 11 o T
1 E Zl.uﬂ-,“r.oﬂ‘ ’:rl.am - .zvl'ﬂfr: i
2t 1,cos !
| o I
%J)” lsm.l.oﬁo : 8_““
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| { 41 T
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0 tow/2 1 2 Tres/2

Abbildung 7.12: Untersuchung des Schaltverhaltens bei ¢, 1, = 100ns, ¢, 12 = 100 ns

Es zeigt sich am unstetigen Verlauf der Spannung u; zum Ende von ¢, ;2, dass der Umladevorgang vor
dem Einschaltmoment nicht abgeschlossen ist. Die Parameter sollen so angepasst werden, dass vollstandige
Schaltentlastung gegeben ist. Fiir ein umfassendes Versténdnis ist es von zentralem Interesse, wie sich
der Abschlatstrom i1 o aus den einzelnen Stromkomponenten zusammensetzt. Neben dem eigentlichen
Strom 7; sind zusatzlich seine einzelnen Komponenten aufgetragen: Die Sinuskomponente %1 gin und die

Kosinuskomponente 41 ¢0s. Die Berechnungsvorschriften fir beide Komponenten sind in Gleichung (7.13)
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gegeben.

Ly

m . Ué)) - sin (wres,01 . t)

, —1
11,sin =2qq (-UCLO + <U1 -

Z'1,(:os :il,on + COs (wres,Cl ' t)
(7.13)

Da nun untersucht werden soll, wie die verschiedenen Totzeiten mit dem Umladevorgang wechselwirken,
wird eine exemplarische Rechnung des Abschaltstroms fiir einen Parametersatz vorgenommen (Glei-
chung (7.14)).

. _ L .
i1 sinoff =201 - | —Ucto + (u1 — 7M, uh | ) - sin (wWres,c1 - (tsw/2 = (ts11 + ts12)))
LM + LO’2
il,cos,off :il,on - COS (Wres,Cl . (tSW/2 - (tz,ll + tZ,lQ))) (714)

Es ist zu erkennen, dass 41 sin,off sehr sensitiv auf Totzeiténderungen reagiert, da die Steigung des Stroms
i1 zum Zeitpunkt fsw/2 = Tres/2 maximal ist. Hingegen zeigt die Berechnungsvorschrift fiir 41 cos off
eine geringe Abhingigkeit von der Totzeit, da die Anderungsrate der Komponente in diesem Bereich
gegen Null geht. Aus diesem Grund ist die Annahme von %; sinof = 0A aus Abschnitt 7.2 oft nicht
zulédssig. Es ist aus Abb. 7.12 zu entnehmen, dass ein grofler Leistungstransfer und damit eine ausgeprégte
Sinuskomponente, den Umladevorgang verschlechtert. Dem soll durch eine angepasste Parameterwahl
entgegengewirkt werden.

Es wird nun der gleiche Arbeitspunkt angefahren und die Totzeit ¢, ;; und ¢, ;2 im gleichen Mafe verkiirzt.
Dies fithrt wie bereits diskutiert zu einer hoheren Amplitude der Kosinuskomponente (Abb. 7.13). Die

Up =500V, U5 =500V, P, =10kW, Z = 159Q, fsw = 117,924 kHz
Ut,off = 500V, uion = —449,10V, uj o5 = =500V, uj o, = —500V
11,08 = 10,292 A 41 sin,of = 2,2898 A, 91,cos,0f = 7,9860 A, i1,on = 8,0079 A
Cossieqn = 940 pF, Ly = 20 uH
Uci = —472V
t,,11 = 50ns, t, 12 = 50ns
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. i :
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Abbildung 7.13: Untersuchung des Schaltverhaltens bei ¢, 1, = 50ns, t,12 = 50ns

Halbierung der Totzeit fiihrt zu einer merklichen Reduktion der Restspannung iiber den Schaltern vor
dem Einschaltmoment. Wie erwartet erhoht sich die Amplitude der Kosinuskomponente i; o, deutlich.
Dies fiihrt zu hoheren Effektivstromverlusten im Aufbau und sollte aus diesem Grund in der Anwendung
moglichst klein gehalten werden. Als Folge der reduzierten Totzeit verlangert sich die effektive Schwing-
zeit um 100 ns. Dies fiihrt zu einer Reduktion des abgeschalteten Stromes i1 gin 0. Werden die beiden
vorhandenen Parametersidtze verglichen zeigt sich, dass das bessere Umladeverhalten zum Preis eines
erh6hten Abschaltstroms und hoheren Effektivstromverlusten erreicht wird. Aus diesem Grund wird ein

alternativer Ansatz vorgeschlagen. Es soll der Kosinusanteil erhoht und zeitgleich die Totzeit nicht zu
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sehr reduziert werden. Dafiir ist der Parametersatz entsprechend ¢, 11 = 75ns, t,12 = 100ns gewéhlt.

Die korrespondierende Berechnung ist in Abb. 7.14 zu sehen. Das Ergebnis der gewéhlten Parameter ist

Up =500V, Uj =500V, P, =10kW, Z =159, fsw = 117,924kHz
w10 =500V, u1,on = —499,20V, uy o5 = 500V, uj o, = =500V
i1,0f = 7,7947 A, i1 sin0f = 3,9206 A, i1 cos,of = 3,8576 A, i1,0n = 3,8890 A
Coss,eq,l =940 pF, Ls =20 /,LH
Uc1 = —472V
tz,11 = 75ns, t,12 = 100ns (96 ns nach Reduktion)

Tl
Ul:UQ»-[l,off e ———

1s.12 tow,e /2 lz11 :1%12 g

0 o2 dq % ERAD

Abbildung 7.14: Untersuchung des Schaltverhaltens bei ¢, 17 = 75 ns, t,12 = 100 ns

ein abgeschlossener Umladevorgang 4ns vor Ende der Totzeit ¢, 12. Durch die Verkiirzung der Totzeit
t,.11 erhoht sich die Kosinuskomponente um ungeféhr 1,5 A auf i1 cos,0r = 3,85 A. Zeitgleich reduziert
sich der abgeschaltete Strom von i ginog = 3,92A um 0,5 A als Folge der Reduktion von tgw g um
25ns. In Summe erzielt dieser Parametersatz das Ziel der Schaltentlastung effizienter als eine einfache
symmertrische Verkiirzung der Totzeit.

Ist die Schaltentlastung fiir den Arbeitspunkt des héchsten Leistungstransfers von Wicklungsseite 1 nach
Wicklungsseite 2 garantiert, sind alle Arbeitspunkte mit geringerer Leistung ebenfalls garantiert schaltent-
lastet. Dieser Zusammenhang soll diskutiert werden. Dafiir wird die Berechnung bei einem Parametersatz
fiir verschiedene Leistungen durchgefiihrt.

Es zeigt sich in Abb. 7.15 (a), dass bei einer Leistung von P; = —10kW (maximaler Leistungstransfer
Wicklungsseite 2 nach Wicklungsseite 1) der Umladevorgang von u; deutlich vor Ende der eingestellten
Totzeit t, 1 endet. Durch das positive Vorzeichen der Kondensatorspannung steigt der Strom wéhrend der
Totzeit. Dies hat zur Folge, dass i1 on grofler als ¢ o ist. Da 41 on die Amplitude der Kosinuskomponente ist,
beeinflusst ein grofler Strom 47 o, den Umladevorgang zum Positiven. In der zweiten Darstellung Abb. 7.15
(b) liegt der Leistungstransfer bei 0kW. Dieser Betriebspunkt wurde bereits diskutiert. Der Strom 41 on
entspricht 41 og und die Totzeit verkiirzt sich so, dass t, 11 = t, 12 entspricht. Der letzte Arbeitspunkt
in Abb. 7.15 (c¢) ist mit einem Leistungstransfer von 10kW von Wicklungsseite 1 zu Wicklungsseite 2
festgelegt. Es zeigt sich, dass der Umladevorgang erst kurz vor Ende der eingestellten Totzeit endet. Durch
das negative Vorzeichen der Kodensatorspannung sinkt der Strom wéhrend der Totzeit. Somit ist der
Strom %1 on kleiner als der abgeschaltete Strom i1 og. Werden die Abbildungen verglichen und wird der
Strom i1 wahrend der Totzeit betrachtet, ldsst sich feststellen, dass der Kurzzeitmittelwert des Stroms
iiber diesen Zeitraum bei 10kW am kleinsten und bei —10kW am grofiten ist. Da dieser Strom fiir die
Umladung verantwortlich ist, kann aus der Abbildung abgeleitet werden, dass bei maximalen positiven
Leistungstransfer die Schaltentlastung am kritischsten ist. In der Praxis wére allerdings das Ergebnis
des ersten Parametersatzes (Abb. 7.12) und damit ein unvollstdndiger Umladevorgang ausreichend fiir
einen effizienten Betrieb. Diese Behauptung ist durch eine Annahmen gestiitzt. Die Schaltverluste werden
groftenteils durch die Umsetzung gespeicherte Energie in Cogs hervorgerufen, welche quadratisch mit der
Spannung sinkt. Somit sind in diesem Beispiel die letzten 50 V Restspannung iiber den Halbleitern im

Einschaltmoment mit keinen nennenswerten Wirkungsgrad-Einbuflen verbunden.
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Abbildung 7.15: Strom- und Spannungsformen wahrend ¢,; bei ¢,;1 = 75ns, t,12 =
100 ns und verschiedenen Leistungen

7.5 Ubertragung des Modells auf die Anwendung im

Quantum Control Converter

Nachdem die Funktionsmechanismen bekannt sind, miissen diese auf den Betrieb unter Verwendung
von Steuerungsvektoren iibertragen werden. Das iibergeordnete Ziel ist die Schaltentlastung in jedem
Schaltvorgang. Auch hier kénnen die Betriebsparameter ¢, 11 und ¢, 12, welche bei richtiger Wahl die Schal-
tentlastung garantieren, nicht direkt berechnet werden. Es gibt nur die Moglichkeit einen Parametersatz
t,,11 und t, 12 vorzugeben und zu iiberpriifen, ob Schaltentlastung sichergestellt ist. Sekundéres Ziel der
Betrachtung ist es, fiir jede Resonanzhalbperiode den Strom ¢; o voraussagen zu kénnen, welcher fiir den

schaltentlasteten Betrieb der ersten Vollbriicke nétig ist.

Die Betrachtung dndert sich nicht grundlegend. Anstelle der Analyse einer einzelnen Resonanzhalb-
periode wird eine Aneinanderreihung von Resonanzhalbperioden mit unterschiedlichen Startbedingungen
untersucht. Deren Anzahl ist durch die Makroperiodenldnge Ty, vorgegeben. Weiterhin wird angenommen,
dass die Spannung wu} deutlich schneller schaltet als der Umladevorgang von u; vonstatten geht. Im ersten
Schritt miissen die Startbedingungen zu Beginn von jedem Schaltvorgang bekannt sein. Diese lassen sich
aus den Berechnungsvorschriften in Abschnitt 3.3 sofort ableiten. Hierfiir wird ein Beispiel angefiihrt:
mv; = [1,1,0,1,1,0], mvz = [1,1,1,1,1,1] bei gewohnlicher Anregung, U; = 500V, U = 333V und
Zc1 = 158. Die tUbertragene Leistung betragt 0 W. Fiir diesen Arbeitspunkt sind die charakteristischen
Kurvenverldufe in Abb. 7.16 aufgetragen. Aus der Darstellung lassen sich fiir jeden Schaltvorgang die
Randbedingungen entnehmen: uq of, U1,0n, u’Q,OH, u'2,on und Ucy 0. Sind die Randbedingungen bekannt,
sind die Betriebsparameter festzulegen: ¢, 11 = 80ns, ¢, 12 = 80ns und fgw = fres. In der Betrachtung ist
die willkiirlich eingestellte Totzeit zu jedem Schaltvorgang gleich, was allerdings nicht zwingend der Fall
sein muss. Der einzige fehlende Startwert ist der abgeschaltete Strom 7; o 0, welcher vorerst mit einem
beliebigen Wert i1 o0 < 0 A anzunehmen ist.

Das Vorgehen bei der Berechnung ist schrittweise aufgefiihrt:

o Der Startwert der Berechnung ist die Stromamplitude %1 og,0. Auf Basis der Randbedingungen

U1 off,0, U1,0n,05 U off 0s U on,0 U Uct o ldsst sich der Strom 41,n,0 berechnen.

o i1 on,0 und Ucy o bilden die Startbedingung fiir die effektive Schwingzeit tgw /2. Unter Beriick-

sichtigung der Spannungsdifferenz iiber dem Resonanzkreis kann ¢; o1 berechnet werden.

o i10f,1 ist der Stromwert am Ende der ersten Resonanzhalbschwingung. Dieser Endwert ist der
Startwert fiir die zweite Resonanzhalbschwingung. Auf Basis der der Randbedingungen u; of,1,

Ul on,15 u'Q’OH,l, uf o1 Und Ugy o ldsst sich der Strom 4; on,2 berechnen.
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Abbildung 7.16: Abbildung der Randbedingungen unter Verwendung von Steuerungs-
vektoren fiir den beispielhaften Arbeitspunkt bei 0 W

o i1,0n,2 und Ucy o bilden die Startbedingung fiir die zweite effektive Schwingzeit tgw em/2. Unter

Beriicksichtigung der Spannungsdifferenz in der zweiten Halbperiode kann i og 2 berechnet werden.

o i1, ist der Stromwert am Ende der letzten Resonanzhalbschwingung. An dieser Stelle endet
die erste Makroperiode mit dem Endwert i1 og 6. Dieser ist zugleich der Startwert fiir die neue

Makroperiode.

Das Vorgehen zeigt, dass sich die Verldufe fiir eine Makroperiode auf Basis der Berechnungsvorschriften
bestimmen lassen. Die zentrale Fragestellung ist auch hier, welchen Wert i1 og ¢ aufweisen muss, damit sich
der eingeschwungene Zustand i o0 = 91,06 fiir die grofite Zeitkonstante im System einstellt. Die Frage
kann nicht pauschal beantwortet werden, da das System moglicherweise nicht differenzierbares Verhalten
(Diodenleiten) enthélt. Der einfachste Weg liegt in dem folgenden iterativen Vorgehen: Es kann mit
einem beliebigen Startwert begonnen werden und anschliefend muss der entsprechende Endwert als neuer
Startwert fiir die Makroperiode eingesetzt werden. Nach drei bis fiinf Perioden ist der eingeschwungene

Zustand mit guter Genauigkeit erreicht.

Dieses Vorgehen zur Findung von 1 of,0 ist auf das Beispiel angewendet und fiihrt zu folgender Kurven-
form: Abb. 7.17 a). Die Abbildung zeigt die berechneten Verldufe im eingeschwungenen Zustand. Die
Kurvenverldufe sind undurchsichtig und lassen sich schwer einordnen. Aus diesem Grund werden zwei
zusitzliche Grafiken eingefiigt, welche jeweils nur die Sinus- oder Kosinuskomponente des Stroms wéhrend
der effektiven Schwingzeit enthalten. Wird in Abb. 7.17 a) die Sinuskomponente i1 gn betrachtet, zeigt
sich der bekannte Verlauf aus Abb. 7.16. Die Kosinuskomponente % ¢o5 ist in seiner Amplitude iiber
die Makroperiode hinweg weitestgehend konstant. Bei Addition der beiden Kurvenformen #; sin + %1 cos
ergibt sich der Strom i;. Die Berechnung soll ebenfalls messtechnisch {iberpriift werden. Dafiir wurde
der besagte Arbeitspunkt angefahren. In der Abb. 7.17 b) ist die Messkurve abgebildet. Diese ist auf
die aus der Berechnung abgeleiteten Werte normiert, um Abweichungen besser erkennen zu kénnen. Die

Kurvenformen zeigen eine hervorragende Ubereinstimmung.
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Abbildung 7.17: Theorie- und Praxisabgleich der Strom und Spannungsformen fiir den
beispielhaften Arbeitspunkt bei 0 W

Daraus resultiert, dass sich auf Basis der Berechnungsvorschrift ein Parametersatz t, 11 und ¢, 12 finden lasst,
welcher bei maximalem Leistungstransfer von Wicklungsseite 1 nach Wicklungsseite 2 ZVS herbeifiihrt und
somit auch lastunabhéngig Schaltentlastung sicherstellt. Auflerdem liegt damit die zugehorige Amplitude

der Kosinuskomponente i; o5 vor, welche die Basis fiir die ZVS-Auslegung bildet.

7.6 Mathematische Modellbildung der Schaltentlas-

tung auf Basis des Magnetisierungsstroms

Nun wird ausschliellich angestrebt, die nicht kompensierte Wicklungsseite lastunabhéngig schaltentlastet
zu betreiben. Wie in der Konzeptbildung (Abschnitt 7.1) diskutiert, ist der Magnetisierungsstrom i,
die zu nutzende Stromkomponente.

Die Basis der Betrachtung bildet das dquivalente Ersatzschaltbild in Abb. 7.18 (a) wihrend des Umlade-
vorgangs der zweiten Wicklungsseite. Die Frage ist nun, wie Ly und damit der abgeschaltete Strom i’270ff
zu wahlen ist, um Schaltentlastung in jedem Arbeitspunkt zu garantieren. Fiir ein gutes Verstandnis muss
das Verhalten der Strom- und Spannungsformen wahrend der Totzeit beschreibbar sein. Die Grundlage
bildet hierfiir die Betrachtung der Totzeit ¢, o unter der Annahme, dass u; wesentlich schneller schaltet
als der Umladevorgang von u}, stattfindet (Abb. 7.18 (b)). Auch fiir diese Betrachtung muss die Totzeit in
zwei Zeitabschnitten angegeben werden, um die Orientierung zur geschalteten Spannung u; anzugeben:

Die vom Schaltvorgang von u; linksseitig orientierte Totzeit ¢, 27 und die rechts orientierte Totzeit ¢, 2.
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Abbildung 7.18: T-Ersatzschaltbild wahrend der Totzeit ¢, und korrespondiere Span-
nungsformen

Die Differentialgleichung, welche das Systemverhalten beschreibt, ist aus Abschnitt 6.2 bekannt und kann
direkt verwendet werden (Gleichung (7.15)).

1

Ly1-Lm
e \/ i (Voa+ L )

/ Loi-Lm
(LUQ + Lal“l‘LM )

Zeq2 = 7 )
oss,eq,
p Ly )
uy(t) = (ur — uca) - Tor+ Int + 1 - €08 (Weq2 - 1) + €2 - sin (Weq2 - 1)
iy = Zogy - (—C1 - Sin (Weq2 + £) + €2 - €08 (Weq2 - 1)) (7.15)

Wie in der Betrachtung der Schaltentlastung der kompensierten Seite muss die Berechnung in zwei Bereiche
aufgeteilt werden. ub; und i, beschreiben das Verhalten wéihrend ¢, 21 und ub, und 5, das Verhalten

wihrend t, 99 (Gleichung (7.16)).

L
_Im
LM + Lol

€11 - €08 (Weq2 + ) + €21 - SIn (Weq2 - t)

why = (w1 — uc) -

in = 2712 - (—c11 - sin (Weq2 - t) + €21 - €OS (Weg2 - t))

eq
Ly
/ _ _ P
Uy = (u1 — uc) LM+LU1+
€11 - €08 (Weg2 - t) + €21 - SiN (Weq2 - 1)
iny = Ze_qlz “(—c11 - sin (Weq2 + 1) 4 €21 - €08 (Weq2 - ) (7.16)

Angestrebt wird, 45, ,, beziehungsweise i, ., als Funktion von 7, ¢ beziehungsweise i5 ¢ zu bestimmen.
Der Ansatz zur Beschreibung ist dquivalent zu dem in Abschnitt 7.3. Folgende Randbedingungen werden
angenommen, um die Koeffizienten der Gleichung zu bestimmen: u, (t = 08) = ub g, 151 (t = 08) =15 g,

ur(t = 08) = u1 o, uc1 = Uc1,0 = const, uhy (t = t,21) = uby(t = 08), 5 (t = t,21) = tho(t = 0s) und
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u1(t = t,,21) = U1,0n. Die resultierenden Koeffizienten sind in Gleichung (7.18) dargestellt.

Ly

= ul — — U, — 7.17
c11 = Uy o — (U1,0f — Uct,0) Tt L (7.17)
C21 = Z‘,21,03 * Zeq2
Ly
Cl2 = m : (Ul,off - Ul,on) +
€11 - €08 (Weq2 - t4,21) + Ca1 - SN (Weq2 - t2,21)
Coo = —cC11 - Sin (wqu . tzﬁgl) + co1 - CcOS (wqu . tz721) (718)

Damit sind die Koeffizienten bekannt und i, ,, als Funktion von iIQ,off gegeben. Nun muss untersucht
werden, welcher Wert sich fir iéyoﬁ in Abhéangigkeit der Betriebsparameter einstellt. Eine geschlossene
Beschreibung ist an dieser Stelle nicht ohne weiteres moglich, da die verdnderte Umladezeit zur Einpragung
einer Kosinuskomponente fithren wiirde. Aus diesem Grund wird eine Abschitzung vorgenommen. Es ist die
Gleichung zur Beschreibung der effektiven Schaltzeit der zweiten Vollbriicke aufgefithrt (Gleichung (7.19)).
Dabei gilt die Annahme, dass die Amplitude der Kosinuskomponente I; o = 0 A entspricht. Der Anteil des
Magnetisierungsstroms iy, welcher in 4 enthalten ist, lasst sich leicht auf Basis der effektiven Schaltzeit
bestimmen. Die sinusférmige Komponente ist ebenfalls bekannt. Unter Annahme dieser Randbedingung

lasst sich der Strom 4 4 berechnen.

) _ Ly Ly .
! gzl =N A R § . o -t 2
121 off C1 LM+L;2 Uy LM+L’02 Uo C1,0 | - SIn (wres,CI sw,eff/ )

tSW,eff

m . UIQ + ILM70 (719)
o2

+ 11,0 - €O (Wres,C1 - tsw,eff/2) +
Auf Basis dieser Berechnung lisst sich der Abschaltstrom und das Verhalten wéhrend der Totzeit bestimmen.
Jedoch ist die Wechselwirkung zwischen Kosinuskoponente und dem Umladevorgang nicht beschrieben.
Diese Abschitzung fithrt zu einem korrekten Ergebnis, wenn das Integral der Spannungszeitflichen u; — uf
wihrend der Totzeit ¢, Null entspricht (die Spannungszeitflichen symmetrisch sind). Diese Forderung wird
dadurch angenéhert, dass t, 21 und ¢, 2o immer den gleichen Wert aufweisen. Diese Vorgehen ist zielfiihrend,
sofern der Umladevorgang der Spannung u), ndherungsweise linear ist. Alternativ kann der Parametersatz
iterativ dahingehend angepasst werden, dass sich symmetrische Spannungszeitflichen ergeben. Fiir die

angestrebte vereinfachte Auslegung wird der vereinfachte Ansatz in dieser Arbeit bevorzugt.

7.7 Allgemeine Diskussion des Modells der Schaltent-
lastung auf Basis des Magnetisierungsstroms

Waihrend es sich bei der Betrachtung der Cosinuskomponente um eine exakte Berechnung handelt, ist die
mathematische Beschreibung des Umladevorgangs der zweiten Vollbriicke lediglich eine Abschétzung. Der
Grund dafiir ist, dass die Berechnung nicht geschlossen durchgefithrt und damit der Abschaltstrom nicht
genau zu bestimmen ist. Trotzdem kann eine Diskussion auf Basis der Berechnung vorgenommen werden.
Die Zielsetzung ist die Bestimmung des benétigten Ly zur Realisierung lastunabhéngiger Schaltentlastung
bei einem gegebenen Parametersatz. Dafiir wird die Totzeit entsprechend ¢, 7 = 100ns, ¢, 22 = 100 ns
gewéhlt und das Schaltverhalten in drei verschiedenen Lastpunkten bei kontinuierlicher Anregung betrach-
tet (Abb. 7.19). Der Strom 4 ist in allen Abbildungen auf Iy, = 5,6 A normiert, wobei Ly = 186 pH
entspricht. In der Abb. 7.19 a) ist der Leistungsfluss von Wicklungsseite 2 zu Wicklungsseite 1 maximal.
Der Umladevorgang geschieht innerhalb von 106 ns. Um die Randbedingung —UJ < uf < UJ einzuhalten,

muss die Totzeit so angepasst werden, dass sie der Dauer des Umladevorgangs entspricht (¢, = 106 ns).
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Abbildung 7.19: Strom- und Spannungsformen wahrend ¢, » bei verschiedenen Leistungen
und angepassten Betriebsparametern

Betrachtet man zum Vergleich Abb. 7.19 b), bei einer {ibertragenen Leistung von 0kW, zeigt sich eine
deutliche Verlingerung des Umladevorgangs und somit der eingestellten Totzeit auf 132 ns. Die Ursache ist
die reduzierte Hohe des Stroms wahrend des Umladevorgangs. Der Umladevorgang bendtigt am langsten
bei maximalen Leistungstransfer von Wicklungsseite 1 zu Wicklungsseite 2, dieser endet nach genau 200 ns.
Die abgeschaltete Sinuskomponente beglinstigt, bei maximalen Leistungstransfer von Wicklungsseite
2 nach Wicklungsseite 1, den Umladevorgang, da das Vorzeichen dem von It o entspricht. Hingegen
minimiert sich der Umladestrom durch die Sinuskomponente wenn ein maximaler Leistungstransfer von
Wicklungsseite 1 nach Wicklungsseite 2 vorliegt. Die Ursache ist, dass die Sinuskomponente und It
in diesem Arbeitspunkt ein unterschiedliches Vorzeichen aufweisen. Zusammenfassend kann festgehalten
werden, dass der Arbeitspunkt maximaler LeistungS von Wicklungsseite 1 nach Wicklungsseite 2 in der
mathematischen Analyse der kritische ist. Somit muss Ly fiir diesem Arbeitspunkt ausgelegt werden. Die
Ubertragung auf die Modulation ist in diesem Fall wesentlich unkomplizierter, da von kontinuierlicher
Anregung auf der zweiten Wicklungsseite ausgegangen wird. Es dndert sich lediglich die Spannung Uj und
dazu proportional die Amplitude I1,n,0. Da Ly allerdings nur einmalig ausgelegt werden kann, muss fiir
jeden Makrotastgrad untersucht werden welches Lyt benotigt wird und dann das kleinste resultierende

Ergebnis ausgewahlt werden.

7.8 Vorgehen zur Auslegung der Schaltentlastung

Das Ziel der Auslegung ist die Schaltentlastung beider Vollbriicken unabhéngig vom Arbeitspunkt. Ein
Arbeitspunkt definiert sich in der Anwendung iiber die {ibertragene Leistung und dem gewéhlten Makro-
Tastgrad. Die Stellgrofien zum Erreichen dieses Verhaltens sind: ¢, 1, t,2, Lm und ®gueer. Dabei ist die
Auslegung der Betriebsparameter aufeinander aufbauend. Im ersten Schritt wird auf Grundlage des
Vorgehens aus Abschnitt 7.4 die Gesamttotzeit ¢, ; mithilfe von ¢, 17 und ¢, 12 bestimmt. Bei der iterativen
Parameterwahl liegt der Fokus auf einer moglichst niedrigen Amplitude der Kosinuskomponente und
einem abgeschlossenen Umaldevorgang im ungiinstigsten Arbeitspunkt. Darauffolgend wird ¢, 2 ebenfalls
iterativ auf Basis der Berechnung aus Abschnitt 7.7 festgelegt. Beide Auslegung werden zusammengefiihrt,
um Ly zu bestimmen. Lésst sich in der Applikation das gewiinschte Ly nicht realisieren, kdnnen ¢, 1
und/oder ¢, 5 erneut iterativ angepasst werden. Der Auslegungsprozess fiir ¢, 1 und ¢, 2 wird in diesem
Abschnitt als abgeschlossen betrachtet und nicht erneut diskutiert. Stehen die Betriebsparameter ¢, 1, ¢, 2
und Ly fest, ist der Phasenversatz ®gyuter experimentell fir den Leistungstransfer von Wicklungsseite
1 nach Wicklungsseite 2 und fiir den Leistungstransfer von Wicklungsseite 2 nach Wicklungsseite 1 zu

bestimmen.

Im Folgenden wird die Auslegungsprozedur fiir den Betrieb bei gewohnlicher Anregung diskutiert. Das
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Vorgehen ist direkt auf den Betrieb unter Verwendung von Steuerungsvektoren iibertragbar. Das erste
Ziel ist die Auslegung von Ly;. Hierfiir werden die beiden erarbeiten Vorgehen zur Berechnung von
t,,1 und t, 2 herangezogen und die Wechselwirkung zwischen den Umladevorgéngen ausgeblendet. Es
wird der benotigte Umladestrom der ersten Vollbriicke (die Amplitude der Kosinuskomponente) fiir
den schlechtesten Fall mathematisch bestimmt. Die Kosinusamplitude dient als Startbedingung fiir die
Auslegung der Schaltentlastung der zweiten Vollbriicke. Diese liegt mit falschem Vorzeichen in i} vor.
Folglich muss Ly so ausgelegt werden, dass der Umladestrom i’Q’OH = Gmag — 1,cos - Lm/ (I + LLo)

entspricht. In Abb. 7.20 ist die bekannte Betrachtung zur Bestimmung der Kosinuskomponente und des

Uy =500V, U5 =500V, P, =10kW, Z = 15Q, fsw = 117,924 kHz
Ut,of = D00V, U1 on = —499,3V, u/2’oﬁ‘ =500V, u/27on = —-500V
i1,0ff = 8,028 A, i1 sin,off = 2,4279 A, i1 cos,of = 5,59 A, i1,0n = 5,578 A
C1oss,eq,1 =705 pF, Ls =20 /,LH
Ucio = 472V
tzyu = 50 ns, tZ712 = 70 ns

- uy
Ula.U2711,0ﬁ' e
; y 2
’ i1,0ff 411 0ff i1 6 W1 off
1 : i
; " Tion 1,sin
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t{Tres/2] t
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Abbildung 7.20: Bestimmung der Kosinuskoponente bei maximaler Leistung P;

Schaltverhaltens aus Abschnitt 7.3 abgebildet. Die Gesamttotzeit ¢, ; betrdgt 120 ns und hat somit einen
geringen Anteil von 2,5% an der Gesamtperiode. Bei gegebenen Parametern betrigt die wirkende Totzeit
bis zum Ende des Umladevorgangs 117 ns. Die benétigte Amplitude der Kosinuskomponente betrigt
i1,cos = 9,59 A. Im néchsten Schritt muss der benétigte Umladestrom fiir die zweite Vollbriicke ermittelt
werden. Dies geschieht auf Basis der Berechnung aus Abschnitt 7.6. Abb. 7.21 zeigt das Schaltverhalten

Uy =500V, Uy =500V, P = 10kW, Z = 15Q, fsw = 117,924 kHz,
Ut,offt = 500V, ut,on = =500V, uh o = 500V, up o = —492V
iy oif = 0.88 A, i1 sinot = 4.6 A, ILmyo = 5,4T A, i10n = 7,02A
Cleseqe = T05pF, Ly = 20 uH, Ly = 187 uH
Ucio =472V
tzyzl =100 ns, tZ722 = 100ns
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Abbildung 7.21: Bestimmung der Kosinuskoponente bei maximaler Leistung P;

der zweiten Vollbriicke bei einer Totzeit von ¢, 2 = 200 ns. Der bendtigte Umladestrom betrégt 5,47 A.
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Damit lésst sich die benétigte Amplitude von 4mag aus der Summe der beiden Strome berechnen (~ 11 A)
und daraus das benétigte Ly = 96 pH ableiten. Damit sind die drei Groflen ¢, 1, t,2 und Ly bestimmt
beziehungsweise vorgegeben. Problematisch ist die Festlegung des benétigten Phasenversatzes zwischen
den beiden Vollbriicken. Dieser ldsst sich in der vereinfachten Betrachtung nicht sinnvoll bestimmen, da
hierfiir die Wechselwirkung zwischen den beiden Umladevorgéingen bekannt sein miisste. Daraus folgt,
dass der Phasenversatz empirisch fiir jeden Makrorastgrad ermittelt werden muss.

In der Abb. 7.22 sind die Messkurven fiir den Betrieb bei Resonanzfrequenz und den Totzeiten ¢, ; = 120 ns
und ¢, » = 200ns dargestellt. Der Phasenversatz wurde so eingestellt, dass sich keine Kosinuskomponente
einstellt (Poyter = 160 ns). Der Umladevorgang der zweiten Voll-Briicke ist durch den hohen Abschaltstrom

stark verkiirzt und dauert ungefdhr so lange wie der harte Schaltvorgang der ersten Vollbriicke. Nun

Ui =500V, U =500V, P = 0kW, Z = 15Q, fsw = 117,924 kHz,
O‘;SSae%Q =705 pF7 Ls =20 /.LH, Ly = 96 /.LH
to1 = 120 ns, tr2 = 200 ns, Douter = 160 ns

P

Abbildung 7.22: Strom- und Spannungsformen bei nicht vorliegender Kosinuskomponente

wird der Arbeitpunkt mit maximaler Leistung P; = 10 kW eingestellt und der Phasenversatz so variiert,
dass sich beidseitige Schaltentlastung einstellt. Fiir einen Phasenversatz von ®g,ter = —60ns stellt sich

das gewlinschte Verhalten ein. Die zugehorige Messkurve ist ebenfalls in Abb. 7.23 dargestellt. Um nun

Uy =500V, U, =500V, P, =10kW, Z = 15Q, fsw = 117,924 kHz,
C(',SS,qu = T705pF, Ly =20 uH, Ly = 96 pH
t,1 = 120mns, t,,2 = 200ns, Pouter = —60 18
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Abbildung 7.23: Schaltentlasteter Betrieb bei P, = 10 kW

fiir den Bereich der positiven Leistungsiibertragung die Schaltentlastung sicherzustellen, muss lediglich
untersucht werden, ob bei konstantem Phasenversatz die beidseitige Schaltentlastung im Arbeitspunkt der
geringsten positiven Leistungsiibertragung (P; > 0kW) gegeben ist. Die experimentelle Untersuchung

in Abb. 7.24 zeigt, dass auch diese Forderung erfiillt ist. Es ist zu erkennen, dass sich ebenfalls die
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prognostizierten Stromformen aus der Konzeptbildung einstellen. Dies unterstreicht die Richtigkeit der

getroffenen Annahmen. Die beschriebene Prozedur zur Ermittlung von ®gyte,; muss ebenfalls fiir den

U1 = 5OOV, Ué = 5OOV, Pl = OkW, 7 = 15Q7 fSW — 117’ 924kHZ,
C‘;SS,CC{,Q =705 pF7 Ls =20 ,LLH, Ly =96 ‘uH
tz’l = 120ms, tzaz = 200ns, Douter = —60ns

Ur,I1

Uy
- ———U

ol I S

------------- 1o <

e . 71 £+

Abbildung 7.24: Schaltentlasteter Betrieb bei P, = 0 kW

negativen Leistungsbereich vorgenommen werden. Fiir den Parametersatz ®,uter = 40 ns ergibt sich das
gewiinschte Verhalten. Die zugehorigen Messkurven bei maximaler negativer Leistung (Abb. 7.25) und
minimaler Leistung (Abb. 7.26) sind ebenfalls dargestellt.

Uy =500V, Uy =500V, P = —10kW, Z = 15Q, fsw = 117,924kHz,
Clss.eqe = T05pF, Ls = 20 uH, Ly = 96 pH
t,1 = 120mns, t, 2 = 200ns, Pouter = 40ns

UlaII

Abbildung 7.25: Schaltentlasteter Betrieb bei P, = —10kW

Dieses Vorgehen muss in der Praxis fiir jeden Makro-Tastgrad bei minimaler Eingangsspannung U
eingestellt werden. Dieser Zusammenhang ergibt sich durch ein verbessertes Umladeverhalten, hervorgerufen
durch die Abnahme von Cyys und Zunahme von Iy bei steigender Spannung U}. Liegen die Parametersitze

vor, lésst sich die Schaltentlastung der beiden Vollbriicken iiber eine Steuerung realisieren.

7.9 Bewertung von ZVS, cactive

Die mathematische Beschreibung der Schaltentlastung auf Basis von reaktiven Stromkomponenten ist
wesentlich aufwéndiger als die des ersten Schaltentlastungsansatzes. Jedoch ist die praktische Anwen-
dung um ein Vielfaches unkomplizierter. Mit genauen Kenntnissen iiber die Wachstumsgesetze ist eine

Implementierung des Ansatzes ohne eine mathematische Betrachtung moglich. Zusétzlich ist das System
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Uy =500V, U, =500V, P, = —10kW, Z = 15Q, fsw = 117,924 kHz,
C(',SS,qu = T705pF, Ly =20 uH, Ly = 96 pH
t,1 = 120mns, t,2 = 200 ns, Pouter = 4008

Abbildung 7.26: Schaltentlasteter Betrieb bei P, = 0 kW

sensorlos, was bedeutet, dass eine Implementierung keine Mehrkosten verursacht. Ein grofler Nachteil des
Ansatzes liegt in der Voraussetzung, dass auf der nicht kompensierten Seite kontinuierliche Anregung oder
Freildufe iiber volle Resonanzperioden vorliegen miissen. Zusétzlich verursacht der fiir die Reduzierung
von Ly eingebrachte Luftspalt und die daraus resultierenden Streufelder, zusétzliche Leitverluste im
Leitermaterial des Transformators [2].

Exemplarisch ist fiir den Makrotastgrad D = 2/3 der schaltentlastete Betrieb bei maximaler Leistung
dargestellt (Abb. 7.27). Es zeigt sich, dass zu jedem Schaltzeitpunkt ein Umladestrom mit korrektem
Vorzeichen vorliegt. Die Strom und Spannungsformen sind im Vergleich zum Ausgangspunkt (Abb. 6.14)

von geringer Steilheit, was fiir einen vollstdndigen Umladevorgang in jedem Schaltvorgang spricht. Die-

Uy
ey
i1
23

e #[Tms /2]

L

6
1

Abbildung 7.27: Vollstandig schaltentlasteter Betrieb bei D = 2/3 und P, = 10kW

ses Ergebnis wird stellvertretend mit den Randbedingungen fiir den idealen schaltentlasteten Betrieb

verglichen.
v Reduzierung der Abschaltverluste durch méglichst kleine Abschaltstrome i1 oft, @5 o

v" Reduzierung der Einschaltverluste durch Umladung der dquivalenten Kapazitdten auf die Span-

nungswerte u on, U5 op
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o Moglichst geringe Diodenschaltverluste und Leitverluste durch die Vermeidung von Diodenleiten

Der Abschaltstrom ist im Verhéltnis zum vorangegangen Schaltentlastungsansatz deutlich reduziert und
die Einschaltverluste konnen ebenfalls als minimal angenommen werden. Die Zeit in der die internen
Dioden leiten lasst sich in diversen Arbeitspunkten noch reduzieren. Dies wiirde allerdings die Komplexitét
der Anwendung steigern, da die Parameter wiahrend des Betriebs gedndert werden miissten. Somit l4sst
sich ein positives Fazit ziehen. Auch dieser Schaltentlastungsansatz soll quantitativ auf seine Wirksamkeit
untersucht werden. Dafiir wird auch hier der Vergleich des Wirkungsgrades mit dem MCS-Betrieb ohne
Schaltentlastung vorgenommen. Die Ergebnisse in der Gegeniiberstellung sind in Abb. 7.28 aufgetragen. Es
ist zu erkennen, dass der Wirkungsgrad signifikant iiber den ganzen Leistungsbereich zunimmt. Auch im
Verglich mit dem ersten Schaltentlastungsansatz ist festzustellen, dass Wirkungsgradgewinne, insbesondere
im niedrigen Leistungsbereich, zu erzielen sind.

AuBerdem ist von grofiem Vorteil, dass der Schaltentlastungsansatz keinen Einfluss auf das Ubertragungs-
verhalten hat. Die Reduzierung von Ly hat zwar einen Einfluss auf das Ubertagungsverhalten, jedoch
kann dieser in der Auslegung berticksichtigt werden, ist zusétzlich iber alle Arbeitspunkte hinweg konstant
und somit lastunabhéngig. Das Ziel, die Umsetzung eines lastunabhéngigen Schaltentlastungsansatzes

ohne Einfluss auf das Ubertragungsverhalten, konnte erreicht werden.

7.10 Zusammenfassung

Nach einer grundsétzlichen Betrachtung der gelosten Differentialgleichung des T-Ersatzschaltbildes zeigt
es sich, dass der Magnetisierungsstrom (bei Kompensation auf der ersten Wicklungsseite) fiir die Schaltent-
lastung der zweiten Vollbriicke genutzt werden kann. Diese Grofe 14sst sich aktiv durch einen angepassten
Transformatorentwurf beeinflussen. Die Schaltentlastung der ersten Vollbriicke ldsst sich iiber einen in den
Resonanzkreis aktiv eingepragten orthogonal zur geschalteten Spannung stehenden Blindstrom realisieren.
Dieser Strom wird als Kosinuskomponente bezeichnet und ist, neben der Sinuskomponente, Bestandteil
des Stroms 7. Stellgréfle zur Erzeugung einer Kosinuskomponente ist der duflere Phasenversatz zwischen
den beiden Vollbriicken. Ist dieser richtig gewéhlt, lasst sich Schaltentlastung selbstregulierend garantieren.
Neben einer qualitativen Analyse der Effekte ist dargestellt, wie sich Strome und Spannungen analytisch
berechnen lassen. Auf Basis des vollstandigen Verstdndnisses kann eine Auslegung der Schaltentlastung
vorgenommen werden. Die vorgestellte Auslegung bietet noch Raum fiir weitere Optimierungen. Insbe-
sondere miissen fir das iterative vorgehen zur Auslegung Zielgroflen definiert werden. Die experimentelle
Untersuchung zeigt, dass Schaltentlastung unabhéngig vom Arbeitspunkt sichergestellt werden kann.
In der Gegeniiberstellung zum MCS-Betrieb zeigt sich, dass ein deutlicher Wirkungsgradzuwachs ohne

zusatzlichen Bauteilaufwand realisiert werden kann.

104



ZV S, cactive: Schaltentlastung durch Nutzung von Blindstréomen
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8 Ergebnis und Ankniipfungspunkte

Das erste Ziel der Arbeit ist die analytische Beschreibung des Wandlers, um die Optmimierbarkeit der
Topologie zu verbessern, indem das Verhalten im Vorfeld vorausgesagt werden kann. Dieses Ziel konnte
erreicht werden. Die Beschreibung der Strom- und Spannungsformen iiber allen Bauelementen ermoglicht
eine prézise Auslegung von Halbleiterbauelementen, Resonanzdrossel, Resonanzkondensatoren und des
Leitermaterials des Transformators. Ebenfalls lassen sich Zwischenkreiskondensatoren den Anforderungen
entsprechend auslegen. Des Weiteren konnen fiir eine bessere Beschreibung des Ubertragungsverhaltens
Verlustmechanismen im Modell beriicksichtigt werden. Insbesondere fiir den bidirektionalen Betrieb stellt
dies eine Erweiterung des Stands der Technik dar. Durch die Beschreibung im T-Ersatzschaltbild ist es
zusétzlich moglich, den Transformator besser auszulegen und die anfallenden arbeitspunktabhéngigen
Transformatorverluste zu prognostizieren. Die Diskussion iiber die méglichen Wege der Kompensation
erleichtert das Féllen von Entscheidungen bei der Anordnung der passiven Bauelemente und ist somit

ebenfalls ein wichtiges Ergebnis der Arbeit.

Das zweite Ziel ist die wirksame Reduktion von Schaltverlusten in der Applikation, um diese im Vergleich
zu anderen Topologien konkurrenzfiahig zu machen. Die verfolgten Ansétze zeigen, dass das angestrebte
Schaltverhalten erzielt werden kann. Die Wirksamkeit ist anhand verschiedener Wirkungsgradmessungen
verifiziert. Der Schliissel zum Erreichen des Ziels ist auch hier ein vollstdndiges Verstdndnis des Wandler-
verhaltens. Die Beschreibung des Umschwingvorgangs der Vollbriicke im T-Ersatzschaltbild und die Suche

nach einem eingeschwungenen Arbeitspunkt ist eine neue und zielfithrende Betrachtungsweise.

Die Motovation der Arbeit ergibt sich aus dem dem Applikationsbeispiel des Ladens von batterieelektri-
schen Fahrzeugen. Durch die erarbeiteten Berechnungsvorschriften und Methoden zur Schaltentlastung

lassen sich leistungselektronische Wandler in der Praxis entwickeln und effizient betreiben.

Erstes Funktionsbeispiel ist die Applikation “DC-Schnellladegerat® fiir Elektrofahrzeuge. Realisiert wurde
ein zweistufiges System auf Basis von drei parallelisierten 50kW Wandlern mit einem Ausgangspan-
nungsbereich von 200V — 920V, wovon ein Modul implementiert wurde. Eine detaillierte Darstellung der
Anwendung findet sich in [71, 67]. Durch die Anforderung an ein Schnellladesystem, in kurzer Zeit ein hohes
Maf} an Energie zu konvertieren, arbeitet der Wandler gewohnlich bei signifikaten Leistungsfluss. Dies
bedeutet, dass sich die Schaltentlastung auf Basis von aktiven Stromkomponenten (ZVS,¢tive) anbietet und
aus diesem Grund auch implementiert ist. In Abb. 8.1 (a) ist der Hardwareaufbau des Wandlers dargestellt
und Abb. 8.1 (b) die korrespondierende Wirkungsgradkurve des Gesamtsystems abgebildet. Es zeigt sich
der charakteristische Sprung in der Wirkungsgradkurve. Abb. 8.1 (¢) beschreibt den Bauteilaufwand,
welcher zur Erfilllung der Anforderungen betrieben werden muss. Der Prototyp zeigt im Verhéltnis zu
anderen bidirektionalen Ansétzen ein gutes Ergebnis und stellt eine sinnvolle Losung dar. Hierbei ist
problematisch, dass eine bidirektionale Losung fiir Schnellladestationen aus Kostengriinden schwierig zu
argumentieren ist. Insbesondere wenn diese Funktionalitéit fiir den giéngigen Anwendungsfall nicht benotigt

wird.

Ein weiteres Funktionsbeispiel ist eine bidirektionale DC-Wallbox fiir den Privatkunden. Diese soll
bei einer maximalen Nennleistung 22kW das batterieelektrische Fahrzeug als Heimspeicher nutzbar
machen. Die Anforderungen sind weniger universell definiert, da die Kaufentscheidung auf das vorliegende

Fahrzeug angepasst werden kann. So ist die Ausgangsspannung entsprechend zwischen 200 V und 500 V
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(a) Abbildung des Wandlers (b) Wirkungsgradmessung
Menge Name Spezifikation
1 Transformator 4 Sets E100/60/26, 3C95, N1=12, N2=6
4,55 m Litzwire i 3200 x 0.08 mm
4,55 m Litzwire iy 2 x 3200 x 0.08 mm
1 L 2 Sets E71/33/32, 3094, G = 3 mm , N=3
228 C1,C C2225C222MZGACT7800, 2.2 nF, C0G, 2500 V
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(c) Spezifikation

Abbildung 8.1: 50 kW Schnelladesystem
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(¢c) Spezifikation

Abbildung 8.2: 22kW DC/DC-Stufe einer Wallbox

festgelegt. Die DC-Stufe fiir dieses System wurde unter Anwendung der Schaltentlastungsstrategie auf
Basis von reaktiven Stromkomponenten (ZVS,eactive) implementiert. Dies ist sinnvoll, da der Arbeitspunkt
dieser Anwendung stark variiert. Insbesondere im Standby-Betrieb sind die Verluste der Anwendung
entscheidend. Abgebildet ist der Wandler in Abb. 8.2 (a).

Wirkungsgradmessungen der DC-Stufe ohne AC/DC-Wandler im bidirektionalen Betreib sind unter
Abb. 8.2 (b) und der Bauteilaufwand in Abb. 8.2 (c) aufgefiihrt. Insbesondere im niedrigen Leistungs-
bereich kénnen zufriedenstellende Wirkungsgrade erzielt werden, was im Kontext von Stromhandel sehr
relevant wird. Der Bauteilaufwand ist in Anbetracht einer ausschlie8lich passiven Kiithlung der passiven
Bauelemente gering. Eine detaillierte Diskussion des Aufbaus findet sich in [72]. Damit ist fiir den Quantum
Control Converter dargestellt, dass er den Anforderungen an den Einsatz in Ladeanwendungen gerecht

werden und eine sinnvolle Losung sein kann.

Es ergeben sich am Ende der Arbeit diverse Ankniipfungspunkte fiir weitere Forschungsfragestellun-
gen und weiterfithrende Betrachtungen.

Die erste Fragestellung ergibt sich aus Kapitel 4. Die Beschreibung des Resonanzwandlers wurde fiir
zwei Arten der Kompensation durchgefiihrt. Fiir eine Kompensation ausschliellich auf der ersten oder
auf der zweiten Wicklungsseite. Jedoch kann es aus Griinden der funktionalen Sicherheit sinnvoll sein,
eine Verteilung der Kondensatoren auf beiden Wicklungsseiten vorzunehmen. Auflierdem erlaubt es eine

beliebige Wahl des Makrotastgrades in beiden Vollbriicken. Um diese Fragestellung zu beantworten muss:
¢ Die Differenzialgleichung des Systems gelost werden.
e Der eingeschwungene Zustand in Abhéngigkeit aller Betriebsparameter gefunden werden.

o Die Koeffizienten der Differentialgleichung bestimmt werden.
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Liegt die Losung vor, miissen die Fragestellungen dieser Arbeit ebenfalls fiir diesen Schaltungsaufbau
bestimmt werden. Insbesondere die Fragestellung der Transformatoraussteuerung und die Bereitstellung
des Magnetisierungsstroms ist entscheidend. Damit wird festgelegt, ob sich die Schaltentlastungsstrategie
auf Basis von reaktiven Stromkomponenten ebenfalls auf diesen Schaltungsansatz tibertragen lésst.

Die Applikation wurde in dieser Arbeit fast ausschliefilich im Betrieb bei Resonanzfrequenz betrach-
tet. Jedoch wurde in Kapitel 6 eine Frequenzvariation zum Erreichen der Schaltentlastung eingesetzt
und argumentiert, dass bei geringer Variation eine Wechselwirkung mit dem Ubertragungsverhalten
vernachlissigt werden kann. Um die Folgen der Frequenzvariation besser verstehen zu kénnen, muss das
Ubertragungsverhalten genauer analysiert werden. Mit dem Ziel, die Variabilitit der Frequenz zu erhohen,

kann der Schaltentlastungsbereich erweitert werden. Hier existieren zwei mogliche Ansétze:

e Es kann das System unter Vernachldssigung der Totzeit analysiert werden. Dafiir miissen fiir die
vorliegenden Schaltungsaufbauten lediglich der eingeschwungene Zustand bei variabler Frequenz
gefunden werden. Die resultierenden Ergebnisse konnen dann fiir die bestehende Schaltentlastungs-

betrachtung aus Kapitel 6 verwendet werden.

e Alternativ kann &hnlich zu der Betrachtung aus Kapitel 7 eine geschlossene Betrachtung des
Verhaltens angestrebt werden. Dabei werden effektive Schwingzeit und Totzeit mathematisch
beschrieben und der eingeschwungene Zustand gesucht. Dieser Ansatz ist zu bevorzugen, da er
ein vollstdndiges Verstédndnis der Wachstumsgesetzte der Kurvenformen liefert. Eine analytische

Losung fiir diese Fragestellung ist wie in Kapitel 7 nicht zu erwarten.

Eine Analyse der Auswirkungen von Frequenzvariation unter Verwendung des Schaltentlastungsansatzes
auf Basis von reaktiven Stromkomponenten kann auch sinnvoll sein. Die Fragestellung ist hier, inwiefern das
Ubertragungsverhalten durch Frequenzvariation beeinflusst und gleichzeitig Schaltentlastung sichergestellt
werden kann. Diese Funktion kann bei der Einsparung von Zwischenkreiskapazitit oder zur Realisierung
einer Parallelisierung von groflier Bedeutung sein.

Die dringendste Fragestellung zum aktuellen Zeitpunkt liegt in der Bestimmung der Groflen Ly1, L., Ly,
Coss,eq,1 und Ol o o- Diese bilden die Grundlage fiir die Auslegung des Wandlers und der Betrachtung
der Schaltentlastung. Dabei hat die Bestimmung von Cogs cq,1 und damit Cogs Prioritét. Die im Datenblatt
der Halbleiter gegebenen Auskiinfte sind nicht verwendbar fiir die Auslegung. Es muss ein standardisiertes
Verfahren gefunden werden, um das Bauteilverhalten beschreiben und vergleichbar erfassen zu kénnen.
Sind die Bauteilwerte bekannt, kann das Model der Schaltentlastung auf Basis von reaktiven Stromkompo-
nenten verfeinert werden. Hierfiir muss die Wechselwirkung zwischen den Umladevorgéngen mathematisch
beschrieben werden, um ein vollstdndiges Verstdndnis der Kurvenformen zu erhalten. Dies ist moglich durch
eine Aufteilung der Totzeit in vier definierte Abschnitte, welche den Umladevorgang beider Vollbriicken
gleichzeitig beschreibt. Liegt diese Beschreibung in Form der geldsten Differentialgleichungen fiir den
jeweiligen Zeitabschnitt vor, miissen iiber Stetigkeitsbedingungen und die Forderung des eingeschwungenen
Zustands die Koeffizienten bestimmt werden. Liegen diese vor, ist das System vollstdndig verstanden und
eine optimierte Auslegung moglich. Liegt die optimierte Auslegung vor, lisst sich die Fragestellung beant-
worten in welchem Leistungsbereich ist Schaltentlastung bei einem gegeben Parametersatz gewéahrleistet

ist.

109



Abkiirzungsverzeichnis

SRC LC-Type Serienresonanzwandlers . . . . . . . . .. .. ... o 2
MCS Minimum Current Switching . . . . . . . . . ... L 55
QC-Converter Quantum Control Converter . . . . . . . .. ... ... ... ... ........ 1
a Tastgrad . . . . . . . oL e e 10
DAB Dual Active Bridge . . . . . . . . . . 8
IGBT Insulated-Gate Bipolar Transistors . . . . . . . . . . . . . . . . it 8
MOSFET Metal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistors . . . . . . .. .. ... ... ... 8
HEMT High Electron Mobility Transistors . . . . . . . .. . ... .. ... ... .... 8
DC/DC-Wandler Direct Current to Direct Current-Wandler . . . . . . . .. .. ... ... ... 1
AC/DC-Wandler Alternating Current to Direct Current-Wandler . . . . . . .. ... ... ... 2
ZVS Zero Voltage Switching . . . . . . . . . . 57

IV



Abbildungsverzeichnis

1.1 Grafische Darstellung der Einordnung des QC-Converters . . . . . . .. .. .. ... ...
1.2 Blockschaltbild eines dreistufigen DC-Ladesystems . . . . . ... ... ... ... .....
1.3 Blockschaltbild eines Zweistufigen DC-Ladesystems mit parallel und batterieseitig seriell

vorgeschalteter DC-Stufe. . . . . . . . . . . ...
1.4 Blockschaltbild eines Zweistufigen DC-Ladesystems . . . . . . . .. ... ... ... ....
1.5 Weiteres Blockschaltbild eines Zweistufigen DC-Ladesystems . . . . . . . .. .. ... ...

2.1 DAB dargestellt mit Mittelpunktspannungen . . . . . . .. .. ... ... L.
2.2 Spannungsformen als Funktion der Modulationsvektoren . . . . . . . . .. ... ... ...
2.3 Zeitliche Organisation der Schaltsignale von VBl und VB2 . . . . . ... ... ... ...
2.4 T-Ersatzschaltbild eines Verlustfreien Transformators . . . . . . . . . . ... ... ... ..
2.5 T’-Ersatzschaltbild eines Verlustfreien Transformators . . . . . . ... ... .. ... ...
2.6 L-Ersatzschaltbild eines Verlustfreien Transformators . . . . . . . . .. .. ... ... ...
2.7 Aufbau des Serienresonanzwandlers . . . . . . .. ...
2.8 Aufbau des Serienresonanzwandlers fiir Lng > Lo +LLo . o o o oo 0oL
2.9 Spannungs- und Stromformen in der Grundschwingungsanalyse . . . . . . ... .. .. ..
2.10 Ersatzschaltbild der Grundschwingungsanalyse . . . . . . . . . ... ... ... .. ....

2.11 Spannungsformen als Funktion der Modulationsvektoren . . . . . . . ... ... ... ...

3.1 Vereinfachte Ersatzschaltbild des Resonanzkreises . . . . . . . . . . ... ... ... ....
3.2 wucund iy bei konstantem Aw . . . ... L L
3.3 wuc, %1, und 4 reci bei konstantem Aw . ... oo oo 0oL
34 wucitiibeilUco=60V . ... .
3.5 Betrieb bei Dy =3/5und Py =153,9W . . . ..o o
3.6 Betrieb bei Dyy =3/5und P =—139,5W . . . . ...
3.7 Betriecb bei Dy =3/5und Py =154,2W . . . .o
3.8 Betrieb bei Dyy =3/2und Py =135,94W . . . ..o
3.9 Betriebbei Dy =3/2und Pr=0W . . . ...
3.10 Ubertragungsverhalten bei verschiedenen Impedanzen des Resonanzkreises . . . . . . . . .
3.11 Vereinfachte verlustbehaftete Ersatzschaltbild des Resonanzkreises . . . . . . ... .. ..
3.12 Mogliche Spannungsiibersetzungsverhéltnisse als Funktion der maximalen Makroperioden-

lange exemplarisch fiir M/ <1 . . . . . . . e

4.1 Gegeniiberstellung der Ersatzschaltbilder . . . . . . . .. .. ... ... 0oL,
4.2 Physikalischer Aufbau des Konverters bei verschiedenen Kompensationsarten . . . . . . .
4.3 T-Ersatzschaltbild kompensiert auf Wicklungsseite 1 . . . . . .. .. ... ... ... ...
4.4 T-Ersatzschaltbild kompensiert auf Wicklungsseite 2 . . . . . . ... ... ... ... ...
A5
4.6 Einfluss der Dadmpfung des Systems auf drne - - . . 0 o . o oo Lo
4.7 Symmetrierungsvorgang von iry; in der Anwendung . . ... L L
4.8 Amplitude von i1 bei unterschiedlichen M’ . . . . . . . ... ...
4.9 FEinfluss der Gestaltung der Steuerungsvektoren auf die Amplitude von igp - - -« . . . .

4.10 Entwicklung von i1y im Einschaltmoment . . . . . . . . . . ... oo oL



VI

4.11

5.1
5.2
5.3
5.4
5.5
5.6
2.7

6.1
6.2
6.3

6.4

6.5
6.6

6.7
6.8

6.9

6.10
6.11

6.12

6.13
6.14
6.15
6.16

6.17

7.1
7.2
7.3
7.4
7.5
7.6
7.7
7.8
7.9
7.10
7.11
7.12
7.13

Einfluss von unipolarer Anregung auf iry im Einschaltmoment . . . . . . . ... ... .. 53
Wirkungsgrad im Betrieb bei MCS . . . . . . . . .. ... 55
Schaltverluste in Halbleitern . . . . . . . . . . . . . . ... . ... 56
Vereinfachte Ersatzschaltbild eines MOSFET . . . . ... .. ... ... .. ... .. 56
Schaltentlasteter Schaltvorgang des MOSFETs . . . . . .. ... ... ... ........ 57
Erweiterte Ersatzschaltbild der Vollbriicke . . . . . . . ... ... .. ... ... ... .. 57
Vereinfachter Umladevorgang einer Vollbriicke . . . . . . . . . .. ... ... ... .. 58
Resultierende Kapazitét Cogscq,1 fiir alle Umladevorgénge . . . . . . . ... ... ... .. 59
Qualitative Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb der ersten Vollbriicke 61
Ersatzschaltbild zur Beschreibung des Umladevorgangs der ersten Vollbriicke . . . . . .. 62
Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb der ersten

Vollbriicke . . . . . . . o e 64
Qualitative Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb der zweiten

Vollbriicke . . . . . . . . e e 65
Ersatzschaltbild zur Beschreibung des Umladevorgangs der zweiten Vollbriicke . . . . .. 65
Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb der zweiten

Vollbriicke . . . . . . . o L e 68
Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb . . . . . . . . . 69
Qualitative Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb der zweiten

Vollbriicke . . . . . . . o e 69
Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb der zweiten

Vollbriicke . . . . . . . . e e 71
Qualitative Spannungs- und Stromformen beim Schaltentlasteten Betrieb der ersten Vollbriicke 71
Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb der ersten

Vollbriicke . . . . . . . o e 72
Messung der Spannungs- und Stromformen beim schaltentlasteten Betrieb der ersten

Vollbriicke . . . . . . . . e 73
Darstellung der Strom und Spannungsformen im Betrieb ohne Leistungstransfer . . . . . . 73
Betrieb des Wandlers unter Verwendung von MCS bei D=2/3 . . . ... ... ... ... 74
Betrieb des Wandlers unter Verwendung der Schaltentlastungsstrategie bei D =2/3 . .. 75
Wirkungsgradkurven des Schaltentlastungsansatzes ZVS,ctive auf Basis von aktiven Strom-

koponenten im Vergleich zum Betrieb unter Anwendung von MCS . . . . ... ... ... 76
Einfluss der Schaltentlastungsstrategie auf das Spannungsiibersetzungsverhaltnis bei M’ =1 77
Stromkomponenten im T-Ersatzschaltbild . . . . . . . ... ... ... ... ........ 80
Einfluss von ®@gyeer auf den Strom é1.cos - - - - - . oo oL oo 82
Entwicklung von 41 cos bei unvollstdndiger Schaltentlastung . . . . . ... ... ... ... 83
Entwicklung von %1 ¢os bei vorzeitiger Schaltentlastung . . . . . ... ... ... ... ... 84
Entwicklung von %1 cos bei Schaltentlastung . . . . . ... ... ... ... ... ... .. 84
Verhalten von i cos bei begrenzter Steilheit von wh . . . . .. ..o oo 85
Entwicklung von %1 ¢os bei Schaltentlastung und halbierter Totzeit . . . ... .. ... .. 85
Systembeschreibung wahrend ¢,1 . . . . . ... ... o oo o 86
Theorie- und Praxisabgleich der Strom und Spannungsformen wahrend ¢,; . .. ... .. 88
11 ,on Und 41 o im eingeschwungenen Zustand . . . . . . ... ..o 89
Theorie- und Praxisabgleich i1 og als Funktion der Betriebsparameter . . . ... ... .. 90
Untersuchung des Schaltverhaltens bei ¢, 1; = 100ns, t,12 =100ns . . . . . ... ... .. 91
Untersuchung des Schaltverhaltens bei t,1; = 50ns, t,12=50ns . .. ... ........ 92



VII

7.14
7.15

7.16

717

7.18
7.19

7.20
7.21
7.22
7.23
7.24
7.25
7.26
7.27
7.28

8.1
8.2

Untersuchung des Schaltverhaltens bei ¢, 17 = 75ns, t,12=100ns . . . . . ... ... ... 93
Strom- und Spannungsformen wéhrend ¢, 1 beit, 11 = 75ns, t, 12 = 100 ns und verschiedenen

Leistungen . . . . . . .. L 94
Abbildung der Randbedingungen unter Verwendung von Steuerungsvektoren fiir den bei-

spielhaften Arbeitspunkt bei 0 W . . . . . . . . . . ... 95
Theorie- und Praxisabgleich der Strom und Spannungsformen fiir den beispielhaften Ar-

beitspunkt bei OW . . . . . . .. 96
T-Ersatzschaltbild wéhrend der Totzeit ¢, » und korrespondiere Spannungsformen . . . . 97
Strom- und Spannungsformen wahrend ¢, o bei verschiedenen Leistungen und angepassten

Betriebsparametern . . . . . . . ..o L 99
Bestimmung der Kosinuskoponente bei maximaler Leistung P, . . . . . .. ... .. ... 100
Bestimmung der Kosinuskoponente bei maximaler Leistung P, . . . . . . ... ... ... 100
Strom- und Spannungsformen bei nicht vorliegender Kosinuskomponente . . . . . . . . .. 101
Schaltentlasteter Betrieb bei P, = 10kW . . . . . . . . .. . ... ... L. 101
Schaltentlasteter Betrieb bei P, =0kW . . . . . . . . .. ... 102
Schaltentlasteter Betrieb bei Py = —10kW . . . . . . . . .. . .. ... ... ... 102
Schaltentlasteter Betrieb bei P, =0kW . . . . . . . . .. .. ... 103
Vollstandig schaltentlasteter Betrieb bei D =2/3 und P, =10kW . . . .. .. ... ... 103
Wirkungsgrade MCS und ZV'S,ctive im Vergleich zur Schaltentlastung auf Basis von

reaktiven Stromkomponenten ZV S cactive « « « « + ¢« 0 e e e e e e e e e e e e e 105
50kW Schnelladesystem . . . . . . . . . .. 107

22kW DC/DC-Stufe einer Wallbox . . . . . . . . ... L 108



Glossar

Bezeichnung Beschreibung

Gewohnliche Anregung Abwechselnde positive und negative Polaritéit der
Polaritéatsvektoren

kontinuierliche Anregung Der Modulationsvektor enthélt ausschliellich Ein-
sen

VIII



Literatur

,Der Transformator®. In: FElektrotechnik fir Ingenieure 2: Wechselstromtechnik,
Ortskurven, Transformator, Mehrphasensysteme Ein Lehr- und Arbeitsbuch fir das
Grundstudium. Wiesbaden: Vieweg+Teubner, 2009, S. 218-248. 1SBN: 978-3-8348-
9271-3. DorI: 10.1007/978-3-8348-9271-3_3. URL: https://doi.org/10.1007/
978-3-8348-9271-3_3.

Manfred Albach. Induktivititen in der Leistungselektronik. Jan. 2017. 1SBN: 978-3-
658-15080-8. por1: 10.1007/978-3-658-15081-5.

A. Mattsson u. a. ,Implementation design of the converter-based galvanic isolation for
low voltage DC distribution“. In: 2014 International Power Electronics Conference
(IPEC-Hiroshima 2014 - ECCE ASIA). 2014, S. 587-594. DO1: 10.1109/IPEC.2014.
6869645.

Marinela Yordanova. ,Requirements for the Power Supply of Medical Equipment
and the Application of Technical Protective Measures“. In: 2021 13th Electrical
Engineering Faculty Conference (BulEF). 2021, S. 1-4. DOT: 10.1109/BulEF53491.
2021.9690793.

B. Hug und R. Haag. ,,Hochfrequenzchirurgie — Gerate und Methoden®. In: Medizin-
technik: Verfahren - Systeme - Informationsverarbeitung. Hrsg. von Riidiger Kramme.
Berlin, Heidelberg: Springer Berlin Heidelberg, 2016, S. 1-25. 1SBN: 978-3-662-45538-8.
DOI: 10.1007/978-3-662-45538-8_31-1. URL: https://doi.org/10.1007/978-
3-662-45538-8_31-1.

L,JEEE Standard for the Electrical Protection of Communication Facilities Serving
Electric Supply Locations Through the Use of Isolation Transformers®. In: IEEE
Shi487ii2013(2013),8.1*28.DOI:10.1109/IEEESTD.2013.6512517.

M. Eppler u. a. ,Letaler Stromunfall in der Badewanne durch ein zum Laden ange-
schlossenes Smartphone“. In: Rechtsmedizin 32.3 (2022), S. 207-211. 1SSN: 1434-5196.
DOI: 10.1007/s00194-021-00526-0.

ydchaltungsiibersicht und Stromiibergang zwischen Ventilzweigen®. In: Leistungselek-
tronik: Finfihrung in Schaltungen und deren Verhalten. Berlin, Heidelberg: Springer
Berlin Heidelberg, 2008, S. 71-102. 1SBN: 978-3-540-75611-8. DoI1: 10.1007/978-3-
540-75611-8_4. URL: https://doi.org/10.1007/978-3-540-75611-8_4.

Dietrich Oeding und Bernd R. Oswald. | Transformatoren®. In: Elektrische Kraftwerke
und Netze. Berlin, Heidelberg: Springer Berlin Heidelberg, 2004, S. 217-256. ISBN:
978-3-662-06960-8. DOT: 10.1007/978-3-662-06960-8_8. URL: https://doi.org/
10.1007/978-3-662-06960-8_8.

IX


https://doi.org/10.1007/978-3-8348-9271-3_3
https://doi.org/10.1007/978-3-8348-9271-3_3
https://doi.org/10.1007/978-3-8348-9271-3_3
https://doi.org/10.1007/978-3-658-15081-5
https://doi.org/10.1109/IPEC.2014.6869645
https://doi.org/10.1109/IPEC.2014.6869645
https://doi.org/10.1109/BulEF53491.2021.9690793
https://doi.org/10.1109/BulEF53491.2021.9690793
https://doi.org/10.1007/978-3-662-45538-8_31-1
https://doi.org/10.1007/978-3-662-45538-8_31-1
https://doi.org/10.1007/978-3-662-45538-8_31-1
https://doi.org/10.1109/IEEESTD.2013.6512517
https://doi.org/10.1007/s00194-021-00526-0
https://doi.org/10.1007/978-3-540-75611-8_4
https://doi.org/10.1007/978-3-540-75611-8_4
https://doi.org/10.1007/978-3-540-75611-8_4
https://doi.org/10.1007/978-3-662-06960-8_8
https://doi.org/10.1007/978-3-662-06960-8_8
https://doi.org/10.1007/978-3-662-06960-8_8

[15]

[19]

L<JEEE Standard for General Requirements for Dry-Type Distribution and Power
Transformers“. In: IEEE Std C57.12.01-2020 (Revision of IEEE Std C57.12.01-2015)
(2020), S. 1-49. po1: 10.1109/IEEESTD.2020.9269795.

Alfredo Medina-Garcia u. a. ,,A High-Efficiency Isolated Wide Voltage Range DC-DC
Converter Using WBG Devices®. In: IEEE Access 10 (2022), S. 84818-84825. DOLI:
10.1109/ACCESS.2022.3197644.

Hua Zhang u.a. ,A Four-Plate Compact Capacitive Coupler Design and LCL-
Compensated Topology for Capacitive Power Transfer in Electric Vehicle Charging
Application®. In: IEEE Transactions on Power Electronics 31.12 (2016), S. 8541—
8551. pOI: 10.1109/TPEL.2016.2520963.

Xiaogang Wu u.a. ,A Novel High-Gain DC-DC Converter Applied in Fuel Cell
Vehicles“. In: IEEE Transactions on Vehicular Technology 69.11 (2020), S. 12763~
12774. por: 10.1109/TVT.2020.3023545.

Otto Kreutzer u.a. ,Non-isolating DC/DC converter for a fuel cell powered aircraft®.
In: 2016 International Conference on Electrical Systems for Aircraft, Railway, Ship
Propulsion and Road Vehicles and International Transportation Electrification Con-
ference (ESARS-ITEC). 2016, S. 1-6. DOI: 10.1109/ESARS-ITEC.2016.7841372.

Pablo Henrique Costa da Silva Bernardo Loureiro u. a. ,,Generation and Comparative
Analysis of High-Voltage Gain Nonisolated DC-DC Converters With Ladder Switched
Capacitor and Coupled Inductor®. In: IEEE Journal of Emerging and Selected
Topics in Power Electronics 10.6 (2022), S. 6742-6753. DOI: 10.1109/JESTPE.2021.
3138053.

Pandav Kiran Maroti u. a. ,A New Structure of High Voltage Gain SEPIC Converter
for Renewable Energy Applications“. In: IEEE Access 7 (2019), S. 89857-89868. DOLI:
10.1109/ACCESS.2019.2925564.

Jong-Won Lim u.a. ,Highly Reliable Push—Pull Resonant DC/DC Converter for
Medium-Power Applications“. In: IEEE Transactions on Industrial Electronics 70.2
(2023), S. 1342-1355. DOI: 10.1109/TIE.2022.3163505.

Liangbin Yao u.a. ,,Zero-voltage-switching buck-flyback isolated DC-DC converter
with synchronous rectification”. In: Twenty-First Annual IEEE Applied Power
Electronics Conference and FExposition, 2006. APEC ’06. 2006, 6 pp.-. DOI: 10.1109/
APEC.2006.1620592.

Dierk Schroder. ,,Gleichspannungswandler (Gleichstromsteller)®. In: Leistungselektro-
nische Schaltungen: Funktion, Auslegung und Anwendung. Berlin, Heidelberg: Sprin-
ger Berlin Heidelberg, 2012, S. 444-602. 1SBN: 978-3-642-30104-9. pOI: 10.1007/978-
3-642-30104-9_7. URL: https://doi.org/10.1007/978-3-642-30104-9_7.


https://doi.org/10.1109/IEEESTD.2020.9269795
https://doi.org/10.1109/ACCESS.2022.3197644
https://doi.org/10.1109/TPEL.2016.2520963
https://doi.org/10.1109/TVT.2020.3023545
https://doi.org/10.1109/ESARS-ITEC.2016.7841372
https://doi.org/10.1109/JESTPE.2021.3138053
https://doi.org/10.1109/JESTPE.2021.3138053
https://doi.org/10.1109/ACCESS.2019.2925564
https://doi.org/10.1109/TIE.2022.3163505
https://doi.org/10.1109/APEC.2006.1620592
https://doi.org/10.1109/APEC.2006.1620592
https://doi.org/10.1007/978-3-642-30104-9_7
https://doi.org/10.1007/978-3-642-30104-9_7
https://doi.org/10.1007/978-3-642-30104-9_7

XI

[20]

[21]

[24]

[25]

2]

Reza Montazerolghaem u. a. ,,Zero-Voltage-Switching High-Step-Down Buck Conver-
ter With Continuous Output Current®. In: IEEE Transactions on Power Electronics
38.10 (2023), S. 12886-12894. pOI: 10.1109/TPEL.2023.3294492.

Guobing Pan u.a. ,,A Variable-Mode Bidirectional Isolated Power Converter for Wide
Voltage-Transfer Ratio Applications®. In: IEEE Journal of Emerging and Selected
Topics in Power Electronics 11.3 (2023), S. 3152-3162. DOI: 10.1109/JESTPE. 2023.
3265991.

Haoran Li u.a. ,A 300-kHz 6.6-kW SiC Bidirectional LLC Onboard Charger*.
In: IEEE Transactions on Industrial Electronics 67.2 (2020), S. 1435-1445. DOL:
10.1109/TIE.2019.2910048.

Hao-Tang Chang, Tsorng-Juu Liang und Wei-Chin Yang. ,Design and Implementa-
tion of Bidirectional DC-DC CLLLC Resonant Converter“. In: 2018 IEEE Energy
Conversion Congress and Exposition (ECCE). 2018, S. 2712-2719. poI: 10.1109/
ECCE.2018.8557697.

Nasir Coruh, Satilmis Urgun und Tarik Erfidan. ,,Design and implementation of
flyback converters“. In: 2010 5th IEEE Conference on Industrial Electronics and
Applications. 2010, S. 1189-1193. por: 10.1109/ICIEA.2010.5515894.

Parimita Mohanty und Yash Kotak. ,,11 - Electric vehicles: Status and roadmap for In-
dia“. In: Electric Vehicles: Prospects and Challenges. Hrsg. von Tariq Muneer, Mohan
Lal Kolhe und Aisling Doyle. Elsevier, 2017, S. 387-414. 1SBN: 978-0-12-803021-9.
DOI: https://doi.org/10.1016/B978-0-12-803021-9.00011-2. URL: https:
//www.sciencedirect.com/science/article/pii/B9780128030219000112.

B. Lunz und D.U. Sauer. ,,17 - Electric road vehicle battery charging systems and
infrastructure”. In: Advances in Battery Technologies for Electric Vehicles. Hrsg.
von Bruno Scrosati, Jiirgen Garche und Werner Tillmetz. Woodhead Publishing
Series in Energy. Woodhead Publishing, 2015, S. 445-467. 1SBN: 978-1-78242-377-5.
DOI: https://doi.org/10.1016/B978-1-78242-377-5.00017-0. URL: https:
//www.sciencedirect.com/science/article/pii/B9781782423775000170.

Merkmale der Spannung in dffentlichen Elektrizitdtsversorqungsnetzen. Norm. Nov.
2020.

The Power Classes for DC Bidirectional Charging provides a classification for reverse
power transfer from the vehicle to the grid/home/building. Furthermore also the
efficiency for the system is considered as well to ensure an efficient operation for the

customer. Whitepaper. Juni 2023.

B.S. Nathan und V. Ramanarayanan. ,,Analysis, simulation and design of series reso-
nant converter for high voltage applications®. In: Proceedings of IEEE International
Conference on Industrial Technology 2000 (IEEE Cat. No.00TH8482). Bd. 1. 2000,
688—693 vol.2. DOI: 10.1109/ICIT.2000.854252.


https://doi.org/10.1109/TPEL.2023.3294492
https://doi.org/10.1109/JESTPE.2023.3265991
https://doi.org/10.1109/JESTPE.2023.3265991
https://doi.org/10.1109/TIE.2019.2910048
https://doi.org/10.1109/ECCE.2018.8557697
https://doi.org/10.1109/ECCE.2018.8557697
https://doi.org/10.1109/ICIEA.2010.5515894
https://doi.org/https://doi.org/10.1016/B978-0-12-803021-9.00011-2
https://www.sciencedirect.com/science/article/pii/B9780128030219000112
https://www.sciencedirect.com/science/article/pii/B9780128030219000112
https://doi.org/https://doi.org/10.1016/B978-1-78242-377-5.00017-0
https://www.sciencedirect.com/science/article/pii/B9781782423775000170
https://www.sciencedirect.com/science/article/pii/B9781782423775000170
https://doi.org/10.1109/ICIT.2000.854252

XII

[30]

[38]

[39]

Hongjie Wang, Tarak Saha und Regan Zane. ,,Analysis and design of a series resonant
converter with constant current input and regulated output current®. In: 2017 IEEE
Applied Power FElectronics Conference and Ezposition (APEC). 2017, S. 1741-1747.
DOI: 10.1109/APEC.2017.7930934.

Apurv Kumar Yadav, Arun Sankar und Alireza Khaligh. ,A Three Stage Architecture
for a High Voltage Step-Down Wireless Charging System*. In: 2020 IEEE Energy
Conversion Congress and Ezposition (ECCE). 2020, S. 1002-1007. por: 10.1109/
ECCE44975.2020.9235935.

Fernando Gonzalez-Hernando u.a. ,,Z3 class 50 kW Bidirectional IPT charger for
EV“. In: 2022 IEEE Energy Conversion Congress and Ezposition (ECCE). 2022,
S. 1-7. DOI: 10.1109/ECCE50734.2022.9947795.

Matthias J. Kasper u.a. ,Next Generation GaN-based Architectures: From 240W
USB-C Adapters to 11kW EV On-Board Chargers with Ultra-high Power Density
and Wide Output Voltage Range“. In: PCIM Europe 2022; International Exhibition
and Conference for Power Electronics, Intelligent Motion, Renewable Energy and
Energy Management. 2022, S. 1-10. DOI: 10.30420/565822004.

G.B. Joung, C.T. Rim und G.H. Cho. ,,An integral cycle mode control of series
resonant converter®. In: PESC ’88 Record., 19th Annual IEEE Power Electronics
Specialists Conference. 1988, 575-582 vol.2. DOI: 10.1109/PESC.1988.18183.

H. Calleja und J. Pacheco. ,Power distribution in pulse-density modulated wa-
veforms®. In: 2000 IEEE 31st Annual Power Electronics Specialists Conference.
Conference Proceedings (Cat. No.0OCH37018). Bd. 3. 2000, 1457-1462 vol.3. DOL:
10.1109/PESC.2000.880522.

Francisc C. Schwarz. ,An Improved Method of Resonant Current Pulse Modulation
for Power Converters®. In: IEEE Transactions on Industrial Electronics and Control
Instrumentation IECI-23.2 (1976), S. 133-141. por: 10.1109/TIECI.1976.351365.

V. Vorperian und Slobodan Cuk. ,A complete DC analysis of the series resonant
converter”. In: 1982 IEEE Power Electronics Specialists conference. 1982, S. 85-100.
DOTI: 10.1109/PESC. 1982.7072398.

Byeong-Rim Jo u. a. ,,Decoupled output voltage control of quantum series resonant
converter for improved buck-boost operation®. In: IEEE Transactions on Power
FElectronics 11.1 (1996), S. 147-161. poI: 10.1109/63.484428.

M.C. Fernandez, L.G. de Vicuna und J.O. Ripoll. ,An averaged continuous model
for the quantum-series resonant converter®. In: 1996 IEFE International Symposium
on Clircuits and Systems (ISCAS). Bd. 1. 1996, 601-604 vol.1. DOI: 10.1109/ISCAS.
1996.5400109.


https://doi.org/10.1109/APEC.2017.7930934
https://doi.org/10.1109/ECCE44975.2020.9235935
https://doi.org/10.1109/ECCE44975.2020.9235935
https://doi.org/10.1109/ECCE50734.2022.9947795
https://doi.org/10.30420/565822004
https://doi.org/10.1109/PESC.1988.18183
https://doi.org/10.1109/PESC.2000.880522
https://doi.org/10.1109/TIECI.1976.351365
https://doi.org/10.1109/PESC.1982.7072398
https://doi.org/10.1109/63.484428
https://doi.org/10.1109/ISCAS.1996.540019
https://doi.org/10.1109/ISCAS.1996.540019

XIII

[40]

[41]

[42]

[44]

[45]

[46]

[47]

[48]

[49]

Manyi Fan u. a. ,,A novel pulse density modulation with semi-bridgeless active rectifier
in inductive power transfer system for rail vehicle“. In: CES Transactions on Electrical
Machines and Systems 1.4 (2017), S. 397-404. por: 10.23919/TEMS.2017.8241361.

Fredrik F. A. Van der Pijl, Miguel Castilla und Pavol Bauer. ,Implementation of an
adaptive sliding-mode control for a quantum series-resonant converter®. In: 2009

13th European Conference on Power FElectronics and Applications. 2009, S. 1-10.

Miguel Castilla u. a. ,,Sliding-mode control of quantum series-parallel resonant conver-
ters via input-output linearization®. In: IEEE Transactions on Industrial Electronics
52.2 (2005), S. 566-575. DOIL: 10.1109/TIE.2005.844256.

Veli Yenil und Sevilay Cetin. ,An Improved Pulse Density Modulation Control
for A Semi Active Rectifier in Wireless Power Transfer with LC/S Compensation®.
In: 2022 International Conference on Applied Electronics (AE). 2022, S. 1-4. DOIL:
10.1109/AE54730.2022.9920024.

Hongchang Li u.a. ,A Low-Subharmonic, Full-Range, and Rapid Pulse Density
Modulation Strategy for ZVS Full-Bridge Converters®“. In: IEEE Transactions on
Power Electronics 34.9 (2019), S. 8871-8881. DOI: 10.1109/TPEL.2018.2889116.

Ruimin Dai u.a. ,,Pulse Density Modulation Based Mutual Inductance and Load
Resistance Identification Method for Wireless Power Transfer System*. In: IEEFE
Transactions on Power Electronics 37.8 (2022), S. 9933-9943. pO1: 10.1109/TPEL.
2022.3153657.

Hongchang Li u. a. ,,A pulse density modulation method for ZVS full-bridge converters
in wireless power transfer systems“. In: 2018 IFEE Applied Power Electronics
Conference and Exposition (APEC). 2018, S. 3143-3148. por: 10.1109/APEC.2018.
8341550.

Shenli Zou u. a. ,,Bi-Directional CLLC Converter With Synchronous Rectification
for Plug-In Electric Vehicles®. In: IEEE Transactions on Industry Applications 54.2
(2018), S. 998-1005. DOI: 10.1109/TIA.2017.2773430.

Rimon Gadelrab u.a. ,High-Frequency High-Density Bidirectional EV Charger®.
In: 2018 IEEE Transportation Electrification Conference and Expo (ITEC). 2018,
S. 687-694. DOI: 10.1109/ITEC.2018.8450117.

Leonhard Stiny. , Transformatoren (Ubertrager)®. In: Grundwissen Elektrotechnik
und Elektronik: Eine leicht verstindliche Einfiihrung. Wiesbaden: Springer Fachme-
dien Wiesbaden, 2018, S. 365—-380. 1SBN: 978-3-658-18319-6. DOI: 10.1007/978-3-
658-18319-6_14. URL: https://doi.org/10.1007/978-3-658-18319-6_14.

Christian Peter Dick. , Multi-resonant converters as photovoltaic module integrated
maximum power point tracker”. Zsfassung in dt. Sprache; Aachen, Techn. Hochsch.,
Diss., 2010. Diss. Aachen, 2010, IV, 182 S. : Ill., graph. Darst. URL: https://
publications.rwth-aachen.de/record/51785.


https://doi.org/10.23919/TEMS.2017.8241361
https://doi.org/10.1109/TIE.2005.844256
https://doi.org/10.1109/AE54730.2022.9920024
https://doi.org/10.1109/TPEL.2018.2889116
https://doi.org/10.1109/TPEL.2022.3153657
https://doi.org/10.1109/TPEL.2022.3153657
https://doi.org/10.1109/APEC.2018.8341550
https://doi.org/10.1109/APEC.2018.8341550
https://doi.org/10.1109/TIA.2017.2773430
https://doi.org/10.1109/ITEC.2018.8450117
https://doi.org/10.1007/978-3-658-18319-6_14
https://doi.org/10.1007/978-3-658-18319-6_14
https://doi.org/10.1007/978-3-658-18319-6_14
https://publications.rwth-aachen.de/record/51785
https://publications.rwth-aachen.de/record/51785

XIV

[51]

[54]

[55]

[57]

[58]

[59]

[60]

Arun Sankar, Ayan Mallik und Alireza Khaligh. , Extended Harmonics Based Phase
Tracking for Synchronous Rectification in CLLC Converters®. In: IEEE Transactions
on Industrial Electronics 66.8 (2019), S. 6592-6603. por: 10.1109/TIE. 2018 .
2874348.

R. D. Middlebrook und Slobodan Cuk. ,A general unified approach to modelling
switching-converter power stages“. In: 1976 IEEE Power Electronics Specialists
Conference. 1976, S. 18-34. DOI: 10.1109/PESC.1976.7072895.

M Niessen. ,,Analytische Beschreibung und experimentelle Untersuchung einer Modu-
lationsstrategie fiir serienresonante Wandler mit variablem Spannungstibersetzungs-
verhaltnis“. In: Masterarbeit, TH Kéln, Labor fiir Leistungselektronik und Elektrische
Antriebe (2018), S. 24.

Min-Jun Kwon und Woo-Cheol Lee. ,,No-Load Control Method of LLC Resonant
Converter for Plasma Sputtering Process Using Full-Bridge Structure”. In: Journal
of Electrical Engineering € Technology 14.2 (2019), S. 795-803. 1SSN: 2093-7423. DOTI:
10.1007/s42835-019-00088-y.

P. Kowstubha, K. Krishnaveni und K. Ramesh Reddy. ,Review on different control
strategies of LLC series resonant converters“. In: 2014 International Conference on
Advances in Electrical Engineering (ICAEE). 2014, S. 1-4. DOI: 10.1109/ICAEE.
2014 .6838481.

Long Pei u.a. ,A Time-Domain-Model-Based Digital Synchronous Rectification
Algorithm for CLLC Resonant Converters Utilizing a Hybrid Modulation®. In: IEEE
Transactions on Power Electronics 37.3 (2022), S. 2815-2829. po1: 10.1109/TPEL.
2021.3116211.

Katarina B. Obradovi¢, Jovana J. Plavsi¢ und Aleksandar R. Mili¢. ,,Design Proce-
dure for High-Frequency Transformer in LLC Resonant Topology“. In: 2021 21st
International Symposium on Power Electronics (Ee). 2021, S. 1-6. DOI: 10.1109/
Eeb3374.2021.9628384.

Yu Yan, Handong Gui und Hua Bai. ,,Complete ZVS Analysis in Dual Active
Bridge“. In: IEEE Transactions on Power Electronics 36.2 (2021), S. 1247-1252.
DOI: 10.1109/TPEL.2020.3011470.

Jinrong Qian und I. Batarseh. ,Comparison of PWM zero-voltage-switching (ZVS)
DC-DC converters with output isolation“. In: IAS ’95. Conference Record of the
1995 IEEFE Industry Applications Conference Thirtieth IAS Annual Meeting. Bd. 3.
1995, 2589-2596 vol.3. DOI: 10.1109/IAS.1995.530632.

R.W. De Doncker und J.P. Lyons. , The auxiliary resonant commutated pole conver-
ter. In: Conference Record of the 1990 IEEE Industry Applications Society Annual
Meeting. 1990, 1228-1235 vol.2. DOI: 10.1109/IAS.1990.152341.


https://doi.org/10.1109/TIE.2018.2874348
https://doi.org/10.1109/TIE.2018.2874348
https://doi.org/10.1109/PESC.1976.7072895
https://doi.org/10.1007/s42835-019-00088-y
https://doi.org/10.1109/ICAEE.2014.6838481
https://doi.org/10.1109/ICAEE.2014.6838481
https://doi.org/10.1109/TPEL.2021.3116211
https://doi.org/10.1109/TPEL.2021.3116211
https://doi.org/10.1109/Ee53374.2021.9628384
https://doi.org/10.1109/Ee53374.2021.9628384
https://doi.org/10.1109/TPEL.2020.3011470
https://doi.org/10.1109/IAS.1995.530632
https://doi.org/10.1109/IAS.1990.152341

XV

[61]

[62]

[63]

[64]

[65]

[66]

[68]

Martin Niessen, Georg Joentgen und Christian P. Dick. ,,Precision Gate Drive
Featuring High Dead-Time Resolution for Soft Switched Converters“. In: PCIM
FEurope 2022; International Exhibition and Conference for Power Electronics, In-
telligent Motion, Renewable Energy and Energy Management. 2022, S. 1-7. DOI:
10.30420/565822226.

Masataka Miyake, Kai Matsuura und Akifumi Ueno. ,,Compact modeling of the diode
reverse recovery effect for leading developments of power electronic applications®.
In: 2013 IEEE 10th International Conference on ASIC. 2013, S. 1-4. DOI: 10.1109/
ASICON.2013.6811933.

1200 V Nch SiC Trench MOSFET im 4-Pin-Gehduse. SCT3080KRC15. Rev.003.
Rohm Semiconductor. Sep. 2022.

CoolSiC 1200V SiC Trench MOSFET. IMZ120R090M1H. Rev 2.2. Infineon. Dez.
2020.

1200V AUTOMOTIVE SIC 75MOHM FET. E3M0075120K. Rev 2. Wolfspeed, Inc.
Marz 2021.

Henning Dathe. Die Halbwinkelsubstitution und ihre Anwendungen. Gottingen: Uni-
versitatsverlag Gottingen, 2015. DOT: 10.17875/gup2015-818.

Martin Niessen u.a. , Two-Staged 50kW DC-Charger with Output Voltage Range
from 200V to 940V*“. In: PCIM FEurope digital days 2020; International Ezhibition
and Conference for Power Electronics, Intelligent Motion, Renewable Energy and
Energy Management. 2020, S. 1-8.

Fabian Denk u. a. ,25 kW high power resonant inverter operating at 2.5 MHz based on
SiC SMD phase-leg modules®. Englisch. In: PCIM Furope: International Ezxhibition
and Conference for Power Electronics, Intelligent Motion, Renewable Energy and
Energy Management, Nirnberg, 5.-7. Juni 2018. VDE Verlag, 2018, S. 714-720. 1SBN:
978-3-8007-4646-0.

Tim Rieger u.a. ,Frequency Controlled Series-Resonant Converter for Optimum
ZVS and Near ZCS Operation“. In: PCIM Furope digital days 2020; International
Exhibition and Conference for Power Electronics, Intelligent Motion, Renewable

Energy and Energy Management. 2020, S. 1-8.

Xuan Li u.a. ,Understanding switching losses in SiC MOSFET: Toward lossless
switching®“. In: 2015 IEEE 3rd Workshop on Wide Bandgap Power Devices and
Applications (WiPDA). 2015, S. 257-262. DOI: 10.1109/WiPDA.2015.7369295.

Martin Niessen u.a. ,,A 50 kW fast charger based on a series-resonant converter
with variable input-to-output voltage conversion ratio”“. In: PCIM FEurope 2019;
International Exhibition and Conference for Power Electronics, Intelligent Motion,

Renewable Energy and Energy Management. 2019, S. 1-7.


https://doi.org/10.30420/565822226
https://doi.org/10.1109/ASICON.2013.6811933
https://doi.org/10.1109/ASICON.2013.6811933
https://doi.org/10.17875/gup2015-818
https://doi.org/10.1109/WiPDA.2015.7369295

XVI

[72] Martin Niessen u.a. ,Resonant, Bidirectional 22 kW DC-Stage for Chargers Using
Quantum Control Featuring Load Independent ZVS Achieving 99.2 eff. at 5.7
kW /L“. In: PCIM Europe 2023; International Exhibition and Conference for Power
Electronics, Intelligent Motion, Renewable Energy and Energy Management. 2023,
S. 1-10. por1: 10.30420/566091101.


https://doi.org/10.30420/566091101

9 Anhang

9.1 Definition der Schaltzustande der zweiten Voll-

briicke

upmps = Us firTh =1, T6 =0

unips = 0V fir T5 = 0, T6 = 1

unpg = Us firT7=1,T8 =0

upmpa =0V firT7=0,T8 =1
uz = Uz fir umps = ug, umps =0V
uy = —Us fiir upps =0V, upmps = Us
up =0V fiir unps = Ua, umps = Us
uy =0V firuyps =0V, upps =0V

12 rec = 12 fiir us = Us

12, rec = —12 firus, = —Us

i2rec = 0A firups =0V (9.1)

9.2 Losung einer lineare Differentialgleichungen 2.
Ordnung mit konstanten Koeffizienten
Das Ziel ist die Losung der Differentialgleichung:
jJ+y-B+y-C=A

Die Losung der Differentialgleichung wird nach dem Vorgehen beschrieben in [Mathematik fiir Ingenieure
und Naturwissenschaftler Band 2, v12, Seite 407, Lothar Papula, 2009] vorgenommen.
Die Differentialgleichung ist vom Typ:

jta-g+b-y=g)
Im ersten Schritt wird die allgemeine Losung der zu gehdrigen homogenen Differentialgleichung bestimmt:
jt+a-y+b-y=0
Angewendet auf die Fragestellung soll die allgemeine Losung folgender Gleichung gefunden werden:
j+y-B+y-C=0

Die Losung wird entsprechend des Vorgehens aus [Mathematik fiir Ingenieure und Naturwissenschaftler

Band 2, v12, Seite 405, Lothar Papula, 2009] vorgenommen. Ausgangspunkt bilden die Basislosungen der
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zugehorigen charakteristischen Gleichung;:

a>+a-B+C=0

Als Losungen sind ausschliefflich konjugiert komplexe Ergebnisse zuléssig. Dies leitet sich aus der Praxis
ab, da ausschlieflich schwingfahige Systeme betrachtet werden. Als allgemeine Losung fiir die homogene
Differentailgeleichung ergibt sich somit:

B? B
T . cos C—§ ‘x| +eca-e 2% -gin C_E T

[N [os]
N[l

yo(z) =c1-€

Im néchsten Schritt muss eine partikuldre Losung der inhomogenen Differentialgleichung gefunden werden.
Die Storfunktion g(x) entspricht in diesem Fall der Konstanten A. Somit ergibt sich der Ansatz nach
Tabelle [Mathematik fiir Ingenieure und Naturwissenschaftler Band 2, v12, Seite 381, Lothar Papula,
2009] yp(x) = ¢o. Yp(x) = ¢o wird nun in die Gleichung §+ ¢ -B +y- C = A eingesetzt und die Losung fiir

co und folglich auf fiir y, ermittelt.
Up +¥p By, - C=A
éb+do'B+Co~C=A
0+0-B4+¢-C=A

0+0-B+c¢=

Ql = al»

Yp(T) =

Wird die Summe aus allgemeiner Losung der homogenen Differentialgleichung yo(z) und die beliebige parti-

kuldre Losung der Differentialgleichung y,(x) addiert, erhélt man die allgemeine Losung der inhomogenen
Differentialgleichung:

y(x) = yp(x) + yo(w)

(x) A e C B* ey e BT s
) = — Ct1 € - COS — — I Co € .
y ¢ D 2 2

wvlw
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9.3 Bestimmung der Differentialgleichung: T-ESB,

Kompensation auf Wicklungsseite 1 durch C}

8:

8 mit 4,2,3:

8.1:

8.1 mit 7:

8.2:

6 mit 8.2:

di
ULo1 = Lo - dftl
By 5. 0V = —uy + upe1 +uct — Urrez + U
=7l .2
ULio2 = Loz "y 6. 0V = —u1 +ure1 + uct1 + tLm
Upm = Lnp - dldl;fM 7. 0V = —u) + uro2 + ULm
. duCl 8. 0A=’i1 "‘v‘i;—iLM
11 = Cl .
at (9.2)

OA:ilJrZ‘/Q*’L'LM

d 1 1
0=0p - =Sty /uL/UQ(t)dt — — [ upm(t)dt

dt L, Ly
du01 1
0A=C - i +L;2/UL'02( )dt_i/uLm t)dt
du01 1
A= . _
0 Cl dt LQQ /( ( ) uLm dt /uLm

- dUCl 1 1
0A =01 = +L;2/ L(t)dt <L,02+LM> /uLm(t)dt

2
oA=L g - (1 +1>'“Lm(t)

d2t L, L, Lu
d?ucy L L
T/ / o2 g2
OA—L02'01'7d2t + ug(t) — (LZTQ—i- LM) upm (t)
Ly d*ucy Ly
m=—-———" L/ -Cq - - t
uy, Lot +L;2 o2 1 d2¢ + L —|—L:72 7_L2( )
Ly d2UCl Ly
0V = —uy(t o1(t D+ —--—-— L ,-C;- - uy(t
uy (t) + ug, 1()+UCI()+LM+L;2 02 C1 a2t +LM+L;2 us(t)
Lt , Ly ' d?ucy
)= —M b)) = urer (t Ht—M L, O
ur(t) vt I, uy(t) = ur, 1()+u01()+LM+L;2 o2 Ol 45y
LM ’ L/2 LM d2u01
t)— —————uy(t) = (C1 - Ly1 +C1 - =2 . t
u(t) Ly+ L, va(f) ( ! e L+ L, d2¢ +uci(t)
ui(t) — LML_SE& “uy(t) d%ucq n ) 1
T Iw g2 uct L
Cr-Lo1+Ch- LI\Zi—LZ; d*t Cr-Lo1+Ch- LI\Z%‘—LZ/IQ




XX

9.4 Bestimmung der Differentialgleichung: T-ESB,

Kompensation auf Wicklungsseite 1 durch Cg

di
1. ULol = Lo’l . ﬁ
Y 5. 0V = —uy + ure1 + uc1 — Urro2 + U
. Z2
2 Uro2 = Loz -~y 6. 0V =—u; +ure1 +uct + Urm
3. T dZstM 7. 0V = —u) +ure2 + Urm
) du 8. OA:i1+i/2—iLM
4. 11 = _Coss,eq,l ’ ditl
8: 0A=i1+i/2—iLM
1 du1 1
8 mit 4,2,3: 0A= —— [ uprgo-dt — Comoqr 2 20 [y - dt
mi ng /UL 2 eq,1 at Lot /UL
1 du1 1
8.1: OA = L/o_2 . /UL/OQ -dt — Coss,eq,l : ﬁ - TM : /qurl -dt
8.1 mit 7: 0A = I, /(u'2 — ULm) - dt — Cosseq,1 - o I . / ULm - dt
1 duq 1 1
o OA:—-/u’-dt—Cosse -—( )~/um~dt
L/o'2 2 ,eq,1 dt LM Llo.2 L
1 d?uq 1 1
& 0A=— -t Comoqt o () g
Lér2 "2 cat dzt (LM - Liy2> o
d2u1 L L
o / a2 o2
< 0A =uy = Cosseqr - Loy 2t (LM + L/02> e
LM L/ . LM d2u1
8.2: m= 7, . 5 5 — Coss e . =
e+ I 2 T, + L
. LM L/ . LM d2u1
6 t 8.2: OV =-— o e /_Cosse . o2 )
mi u1 + UL, 1+u01+L;2+LM Usg ,eq,1 Lo+ Ly a2
L , L 9" Ly d2u1
= — - = - o _Coss e : = .
(UCI+L;2+LM u2) Ul + ULe1 + ,eq,1 L, + Ly 4%
L , L 9" Ly d2u1
= - ° - CYoss e . Lo’ Z :
(um - Ly + Ly U2) et ( L Ly + Lu 42t o
L
ucy + Li,zj\’/[LM ' ul2 d27.L1 1
R P R LA Loy + go22M
oss,eq,1l * ( o1t L/,,2+LM> oss,eq,l * ( ol + L’g2+LM)

9.5 Bestimmung der Differentialgleichung: T-ESB,

Kompensation auf Wicklungsseite 1 durch Cy

1. ULol = Lot - %
2 UL 62 = ;2 ddité
3. Upm = Ly diiLtM
L = s

© N oo

0V = —u1 + upe1 + uct — ur/eo + Uy
0V = —u; +ure1 + uct + ULm
0V = —UIQ + UL/o2 + ULm

OA:i1+il2—iLM
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8: 0A=i1+i12—iLM
. ) 1 , ~dug 1
8 mit 4,273. 0A = rﬂ . /ULal -dt — Ooss eq,2 at LM . /uLm -dt
1 duf 1
8.1: OA:—-/uU-dt— e =2 — — - :
Lol Lol oss,eq,2 dt LM /uLm dt
. 1 du! 1
8.1 mit 6: 0A=—- —uc1 — ~dt — C} -2 : :
Lgl /(ul uct uLm) dt 0ss,eq,2 dt LM /uLm dt
1 du 1 1
= 0Az—~/u7u dt — Cossoqi - —2 — [ — . .
L )t ol g Iy Ty ) ) e
1 A2 1 1
& 0A=—(u; —uc1) — Cosseq1 —52 — | —+— |
Loy (w1~ uc) ead th Ln * L) "
L, L
8.2 0V =u; —uci1 — Lg1 - (’)SS,ng 3 - + . ULm
d t
. d2u} o1+ L
82 mit 72 OV = Uy —uUCc1 — La‘l . (/)ss,eq,2 d2t2 < ! M) . ('LL/Q — uL’aZ)
d?u} o1 L
= 0V =u; —uci — Cc;ss eq,2 d2t2 ( - M) : (U/Z - uL’aQ)
LM L 1° LM d2u d2u
& (ug —uct) - === -C, T -+
( 1 Cl) Lgl n LM Lal ¥ LM 0ss,eq,2 d2t + L 0055 ,eq,2 d2t + Uog
Lt Ly - L d2u}
o (uy —u . _ 1 . L/ ol M . 2 !
( 1 Cl) Lo-l ¥+ LM oss,eq,2 ( o2 + L01 4 LM dgt + Ug
_ L Lnm
. (w1 uc1/) Ulle\Ll _ d;q;’z d
oss,eq,2 (L 2 + L:11+LI\1/\I/I)
(w1 —ucr) - %= A 1
c’ / c1-Lm A2t Tz / / L
0ss,eq,2 (L ot L 1+LM> COSS ,eq,2 (LUQ + L:11+L1\1/\I4)
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