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1 Einleitung

1 Einleitung

Die Bemihungen um eine effizientere Energietrégernutzung und Energieeinsparung
haben zu einer zunehmenden Dezentralisierung der Energiewirtschaft gefuhrt. Eine
dezentrale Energieversorgung kann durch den Einsatz von kleineren Generatoren (in der
Regel bis 10MW) aufgebaut werden, die sich in der unmittelbaren N&he der
Verbraucher befinden. Der Versorgung der Generatoren dienen regenerativen
Energiequellen. Diese Generatoren zeichnen sich im Vergleich zu den konventionellen
Kraftwerken, die fossile Energietrdger oder Kernenergie verwenden, durch geringere
Kosten firr die Ubertragung und Verteilung der elektrischen Energie, die Modularitét,
effizientere Energietragernutzung und Umweltfreundlichkeit aus. Die modernen
rechnerunterstitzten  Steuerungssysteme  und Datenferntibertragungs- und
Uberwachungstechnologien ermdglichen einen automatischen Betrieb der relativ
kleinen Generatoren. Es ist nur wenig Persona erforderlich, um einen sicheren und
zuverldssigen Betrieb des Generators zu gewdhrleisten. Der Instandhaltungs- und
Inspektionsbedarf ist ebenfalls reduziert.

Fur die meisten kommerziellen und industriellen Verbraucher hat die Zuverlassigkeit
der Energieversorgung eine grofe Bedeutung. Das dezentrale
Energieversorgungssystem bietet eine Mdaoglichkeit, die Zuverldssigkeit der
Energieversorgung zu erhdhen. Das wird durch den zusétzlichen Generator in der
unmittelbaren N&he der Verbraucher erreicht. Dieser Generator Ubernimmt die
Energieversorgung der Verbraucher beim Ausfall des Hauptgenerators.

Beispiele fir regenerative Energiequellen sind z.B. Windenergie, Sonnenenergie und
Energie aus der BZ (Brennstoffzelle). Die BZ sind von besonderer Interesse aufgrund
eines relativ hohen Wirkungsgrades. William Grove hat das Funktionsprinzip einer BZ
im Jahre 1839 entdeckt und eine ,Wasserstoff-Sauerstoff-Batterie” redisiert. Die
Interesse an der BZ fur die Stromerzeugung schwand nach der Entdeckung des
Dynamoprinzips durch Werner von Siemens im Jahre 1866 jedoch zunéchst. ,Die
Diskussion um die Beeinflussung des Klimas, vornehmlich durch das Treibhausgas CO,
und die beschrankt zur Verfigung stehenden fossilen Energietréger fihrten zu einem

Diskussionsprozess, der einen nachhaltigen Umgang mit den Energieressourcen
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forcierte. Der Schwerpunkt bei derzeitigen Energieversorgungskonzepten liegt in deren
Umweltvertréglichkeit und der moglichst optimalen Nutzung des Brennstoffs. BZ, als
aulBerst effiziente und umweltfreundliche Energietechnologie mit auf3erst niedrigen
Schadstoffemissionen, erfillen diese Anforderungen und sind aus diesem Grund in den
siebziger Jahren fUr die stationére Energieversorgung quas wiederentdeckt worden” [1].

BZ sind elektrochemische Systeme, die chemische Energie direkt in Elektrizitét
umwandeln, indem aus Wasserstoff und Sauerstoff Wasser gebildet wird. Wasserstoff
ist auf der Erde in nichtgebundener Form nicht vorhanden. Es gibt verschiedene
Verfahren zur Erzeugung des Wasserstoffes [1]. Er kann durch eine chemische Reaktion
aus kohlenstoffhaltigen Energietrégern erzeugt werden. Fur einen geschlossenen und
umweltfreundlichen Stoffkreislauf kommt fir eine solche Reaktion Wasser in Frage,
weil bel der Verbrennung des Wasserstoffes erneut Wasser entsteht. Die bei dieser
Reaktion freigesetzte Warme wird soweit wie moglich als Nutzwarme ausgekoppelt [1].
»Besonders vorteilhaft ist hierbel die Verwendung der Warme fir die ganzjéhrige
Warmwasserbereitung und als Prozesswarme (z. B. fur die Bereitstellung von Klima-
oder Prozesskdlte auf der Basis von Sorptionkdtemaschinen)” [1]. Eine
umweltfreundliche Energieerzeugung mit Hilfe des Wasserstoffes ist auch dann
maoglich, wenn der Wasserstoff mit regenerativen Energiequellen erzeugt wird.

Die Hauptvorteile der Brennstoffzellentechnologie im Vergleich zu den
konventionellen Energieerzeugungssystemen auf Basis fossiler Rohstoffe sind ein hoher
Wirkungsgrad bel Voll- und Teillast, die einfache Regelbarkeit, der modulare Aufbau,
ein geringer Wartungsaufwand, das Fehlen von Schadstoff- und Larmemissionen sowie
von rotierenden Tellen in den Hauptaggregaten. Der modulare Aufbau der BZ
ermdglicht, die Leistung der BZ genau auf die gewilinschte Leistung des Verbrauchers
anzupassen. Die BZ kann fir die Energieversorgung von Gleichspannungsverbrauchern,
Verbrauchern in Wohngebieten und Gewerbegebieten, grof3er industrieller Verbraucher,
elektrischen Fahrzeugmotoren oder  Transport- und Kommunikationsausriistung
verwendet werden. Der leistungselektronische Teill zwischen der BZ und einem
Verbraucher soll die von der BZ erzeugte Gleichspannung, die relativ niedrig und stark
lastabhangig ist, in die vom Verbraucher benttigte Spannung umwandeln. Die Struktur
dieses leistungselektronischen Teils hangt vom Typ des Verbrauchers ab. Der Entwurf
eines leistungselektronischen Teils fur kleine Elektrogerdie in einem dezentralen

Energieversorgungssystem ist Gegenstand der vorliegenden Arbeit.
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Die Umweltbelastung mit Abgasen, insbesondere mit Kohlendioxid, durch Prozesse, die
von der Energieerzeugung hervorgerufen werden, und die begrenzte Menge der
vorhandenen fossilen Energieressourcen haben zu einer zunehmenden Interesse an
umweltfreundlichen Energieressourcen wie der BZ gefihrt. Das zunehmende Interesse
an die BZ ist auch mit dem hohen Wirkungsgrad der BZ verbunden. Das zukinftige
Energieversorgungssystem sient vor, dass die Brennstoffzellensysteme in die
bestehenden Verteilungsnetze integriert werden.

Diese Arbeit beschéftigt sich mit dem Entwurf des leistungselektronischen Teils
einer BZ fur die Energieversorgung kleiner Elektrogerdte in einem dezentralen
Energieversorgungssystem. Fur diesen Typ des Verbrauchers kann dieser
leistungselektronische Teil aus einem nach der BZ angeschlossenen DC/DC-Wandler
und einem WR (Wechselrichter) bestehen. Der DC/DC-Wandler wandelt die niedrige
und stark lastabhangige Spannung der BZ in ene relativ hohe und stabile
Gleichspannung um. Diese wiederum wird mit Hilfe eines WR in eine
Wechselspannung umgewandelt. In der Arbeit wird speziell dieser DC/DC-Wandler
betrachtet.

Zuerst werden die quantitativen Kriterien fur den Vergleich von DC/DC-
Wandlerschaltungen abgeleitet. Der DC/DC-Wandler fur die BZ soll unabhangig von
Eingangsspannungsanderungen und Lasténderungen eine stabile Spannung fir den
Zwischenkreis des dreiphasigen Wechselrichters liefern. Die existierenden DC/DC-
Wandlerschaltungen weisen einen relativ hohen Wirkungsgrad auf. Der Nachtell dieser
Schaltungen ist ein relativ hoher Bauelementeaufwand. Es besteht deshalb Interesse an
der Entwicklung einer aternativen DC/DC-Wandlerschaltung mit einem mdglichst
niedrigen Bauelementeaufwand. Die Ableitung ener solchen Schaltung, die
mathematische Analyse ihres stationaren Verhaltens und die Entwicklung der Regelung
sind die Hauptziele der vorliegenden Arbeit. Der Einfluss der Streuinduktivitéten des
Transformators auf das stationdre Verhalten dieser Schaltung und auf die praktische
Dimensionierung wird zunéchst mathematisch analysiert. Ziel der mathematischen
Anadyse ist, zu ermitteln, welche Betriebsfélle in der Schaltung auftreten. Danach
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erfolgt die Dimensionierung des Leistungstells und die Erarbeitung des
Regelungskonzeptes fur die neue Schaltung. Dieses Konzept soll einen sicheren Anlauf
der Schaltung und einen Betrieb der Schaltung nur im zuldssigen Betriebsbereich
gewdhrleisten. Fir die praktische Reglerdimensionierung wird das Kleinsignalmodell
des Wandlers bendtigt, welches fur den Betriebsfall, der im Nennarbeitspunkt auftritt,
gultig ist. Mit Hilfe dieses Modells kann der Regler so dimensioniert werden, dass der
geschlossene  Regelkreéis  im  ganzen Bereich  der Anderung  der
Brennstoffzellenspannung stabil und gegenliber Eingangsspannungsanderungen und
Lastspannungsanderungen unempfindlich ist. Die prinzipielle Funktionsweise der
Schaltung, die stationdren Kennlinien und das entwickelte Regelungskonzept werden
zum Abschluss am aufgebauten Funktionsmuster fir die Leistung von 1kW praktisch

verifiziert.
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3.1 Einfahrungin die Brennstoffzellentechnologie

In Abschnitt 3.1 wird das Funktionsprinzip der BZ erlautert. Die Zelle, Abb. 3.1, besteht
aus dem in der Mitte befindlichen Elektrolyten und den beiden mit dem auf3eren

Stromkreis verbundenen Elektroden.
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Abb. 3.1:  Schematischer Aufbau einer Zelle eines Brennstoffzellenstapel s

Gasraume sind im Schema links und rechts von den Elektroden angeordnet. Sie dienen
zur Versorgung der Elektroden mit Wasserstoff und Sauerstoff. Die Elektroden miissen
daher sehr gut gasdurchlassig sein, was durch eine pordose Struktur der Elektroden
erreicht wird. Der Elektrolyt hingegen sollte nach Méglichkeit keine Gasdurchldssigkeit
aufweisen [2]. Fur praktische Anwendungen werden wesentlich hohere Spannungen als
die Zelspannung von ca. 0,7V, die eine einzelne Membran-Elektrodeneinheit zur
Verfugung stellt, bendtigt. Daher werden die Membran-Elektrodeneinheiten im
Brennstoffzellenstapel seriell zusammengeschaltet. BZ werden Ublicherweise nach
ihrem Elektrolyten klassifiziert. Die meisten BZ verwenden nichtfliissige Elektrolyte,
weil keine Probleme mit der Flussigkeitsdichtung auftreten und somit weniger
Korrosionsprobleme entstehen. Die Herstellung der Zellen ist in diesem Fall einfacher.
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Man unterscheidet zwischen akalischen BZ, PEM-BZ (Polymer-Elektrolyt-Membran-
Brennstoffzelle), phosphorsauren BZ, Karbonat-Schmelze-BZ und oxidkeramischen
BZ. Die Eigenschaften von verschiedenen Brennstoffzellentypen werden in [2]
erlautert. In manchen Fdlen erfolgt die Klassifizierung auch grob nach der
Betriebstemperatur (Hochtemperatur- und Niedertemperaturbrennstoffzellen). Die
PEM-BZ weist bel einem geringen Gewicht eine hohe Leistungsdichte auf und bendtigt
statt reinem Sauerstoff nur Luftsauerstoff als Reaktionsgas. Als Elektrolyt kommt eine
protonenleitende Polymer-Elektrolyt-Feststoff-Membrane aus sulfoniertem Polymer
zum Einsatz. Die Leistungsabgabe einer PEM-BZ l&sst sich mit einer relativ hohen
Dynamik regeln [2]. Derzeit steht die PEM-BZ im Vordergrund der gesamten
Brennstoffzellenentwicklung. Der Grund ist das grof3e Potential fir die Massenfertigung
dieses Zelltyps. Die BZ ist auf3erdem eine sehr umweltfreundliche und gerauschfreie
Energiequelle. Durch die Kopplung von Wéarme- und Stromerzeugung aus der BZ
koénnen erhebliche Mengen an Erdgas eingespart werden. Daher eignet sich die PEM-

BZ hervorragend fir die dezentrale Energieversorgung.

3.2 ElektrischesVerhalten einer Brennstoffzelle

Der erste Schritt zum Verstdndnis des Betriebes einer BZ ist die Bestimmung des
idedlisierten Verhatens. Das idedlisierte elektrische Verhalten einer BZ ist stark von
den Betriebsbedingungen (Druck, Temperatur usw.) abhéngig. Die entsprechende, so
genannte Nernst-Gleichung fur die Ermittlung der idealen Spannung der BZ in
Abhangigkeit von diesen Bedingungen ist in [2] angegeben. Sobald das idealisierte
Verhaten definiert ist, konnen die in der BZ auftretenden Verluste von den aus dem
idealisierten Verhalten resultierenden Werten abgezogen werden, um das reale statische
Verhalten der BZ zu bestimmen:

Ugz (t) = Egz —1gz (1) - Rez sat — AUgyn(t) (3.1)
Der statische Widerstand der BZ kann laut [1] wie folgt ermittelt werden:
Rez sat = Rez,onm + Rez,ax + Rezr (32

Abb. 3.2 zeigt die statische Kennlinie, die in [3] als Messergebnis an einer 1 kW-BZ
dargestellt wurde.
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Abb. 3.2:  Satische Strom-Spannungskennlinie einer 1kW-PEM-BZ und die liniearisierte Kennlinie [ 3]

In Abb. 3.2 ist eine starke Abknickung der Kennlinie nach unten, die durch
Gastransportierungsverluste verursacht wird, nicht gezeigt. Ein dauerhafter Betrieb in
diesem Bereich be relativ hohen Stromen fuhrt zur deutlichen Verringerung der
Spannung einer BZ. Wenn eine bestimmte Spannung einer BZ unterschritten wird,
erhdhen sich deutlich die Verluste und die el ektrochemischen Komponenten einer BZ
werden zerstort. Der nachgeschaltete leistungselektronische Teil soll gewdahrleisten,
dass die BZ bel kleineren Spannungen as diese minimal zul&ssige Spannung nicht
betrieben wird.

Fur den kommerziell verfliigbaren 5kW-PEM-Brennstoffzellenstack NedStack P5
betragt die zuléssige Spannungsanderung von 22V bis 42V. Man sieht, dass die minimal
zuléssige Spannung der BZ etwa die Hélfte der Leerlaufspannung betrégt. Die
theoretischen Betrachtungen des leistungselektronischen Teils erfolgen bei  der
Dimensionierung fir die Leistung von 5kW und fir die zulassige Anderung der
Spannung der BZ von 30V bis 60V. Der nachgeschaltete |eistungselektronische Teil
soll fiir diese Anderung der Eingangsspannung ausgel egt werden.

Der Wirkungsgrad der BZ in einem bestimmten Arbeitspunkt wird in [2] wie folgt
definiert:

MBz,ges = Nz th11BZ,0TBS (33)

Der thermische Wirkungsgrad der BZ |&sst sich so bestimmen:

AG , TgAS

== 34
Mezin =755 AJ (34)
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Abb. 3.3 zeigt die Abhangigkeit des thermischen Wirkungsgrades einer BZ von der
Temperatur der chemischen Reaktion.
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Abb. 3.3:  Abhéangigkeit des thermischen Wirkungsgrades der BZ von der Temperatur der chemischen
Reaktion [ 2]

Man sient aus der Abb. 3.3, dass relativ hohe Wirkungsgrade bei relativ geringen
Temperaturen erreicht werden kdnnen. Diese Wirkungsgrade sind deutlich hoher als die
in [2] dargestellten Werte fur die thermischen Kraftwerke. Das ist ein entscheidender
Vorteil der Brennstoffzellentechnologie im Vergleich zu den thermischen Kraftwerken.
Der Wirkungsgrad der thermischen Kraftwerke steigt mit der Erh6hung der
Austrittstemperatur des Arbeitsmediums an [2]. Der Wirkungsgrad von etwa 70% wird
erst bei der Temperatur von 1100K erreicht [2]. Der elektrische Wirkungsgrad der BZ
l&sst sich so bestimmen:

(3.5)

Bel den normaen Betriebsbedingungen (Umgebungstemperatur von 25°C und dem
Luftdruck von 1 Atmosphéare) gilt: AJ = 285,8kJ/mol ,AG =237,1kJ/mol. Der

Wirkungsgrad der BZ in einem bestimmten Arbeitspunkt bei den normaen
Betriebsbedingungen wird gemal3 Gl. (3.3) wie folgt berechnet:

U
—BZ ngs (3.6)

nBz,ges = 0,83
9 Epz
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Man erkennt aus der Gl. (3.6), dass der Wirkungsgrad der BZ von der
Klemmenspannung der BZ abhangig ist. Der Wirkungsgrad der BZ wird mit der
Verkleinerung der Last hoher. Aus diesem Grund ist es besonders wichtig, den
Telllastwirkungsgrad des nachgeschalteten leistungselektronischen Teils zu erhdhen,
um diesen Vortell der BZ zu nutzen.

Abb. 3.4 zeigt den Einfluss des Ausnutzungsfaktors des Brennstoffes auf die ideale
Spannung der oxidkeramischen BZ. Man erkennt, dass eine bessere Ausnutzung des
Brennstoffes zur Absenkung der idealen Spannung der BZ fihrt. Der Wirkungsgrad des
Brennstoffzellensystems liegt, wie schon aus der Abb. 3.4 ersichtlich ist, bel bis zu 50%.

80 ‘ ‘ 1,6
] oxidkeramische BZ, 800°C,
70 50% der Anfangskonzentration vom Wasserstoff 14
—
60 12
g — — 1,0
g \y/ ' S
: 08 %,
X w
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Abb. 3.4:  Abhangigkeit des thermischen, gesamten Wirkungsgrades der BZ und der idealen Spannung
der BZ vom Ausnutzungsfaktor des Brennstoffes [ 2]

Im Betrieb des Energieversorgungsnetzes kommt dem dynamischen Verhalten der
BZ besondere Bedeutung zu [3]. Im Inselbetrieb, wo nur ein Energieerzeuger und starke
Verbraucher vorhanden sind, konnen sprungartige Lastdnderungen auftreten. Eine
kontinuierliche Lastanderung ist fir starke elektrische Netze typisch. Bei Lasterhéhung
ist es nicht mdglich, ohne Zeitverzug mehr Leistung aus der BZ zu ziehen, weil der
Durchfluss vom Wasserstoff verandert werden muss. Die Konzentration des
Wasserstoffs darf nicht zu weit sinken, weil eine zu niedrige Konzentration zur
Verringerung der Spannung der BZ und zur Zerstérung der Membrane fihren kann. Es
ist andererseits nicht sinnvoll, die BZ besténdig bel einem hohen Durchfluss vom
Wasserstoff zu betreiben, weil der nicht verwendete Wasserstoff verloren geht. Deshalb
besteht die Anforderung, der BZ genau die Menge an Wasserstoff zuzufthren, welche

die BZ im gegebenen Augenblick verbrauchen kann [3]. Die Steuerungseinheit fur das
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Brennstoffzellensystem wird bei Lastanderungen die Menge des gelieferten
Wasserstoffs anpassen. Dieser Prozess verlauft sehr langsam. Aus diesem Grund kann
die BZ schnellen Lastspriingen des Verbrauchers nicht folgen. Abb. 3.5 zeigt den
zeitlichen Verlauf der Spannung der BZ beim sprungartigen Lastabwurf von 77A auf
72A. Die schnellen Lastdnderungen mussen durch eine ausreichend schnelle Antwort
der Energiequelle kompensiert werden, um den Leistungsbedarf der Verbraucher zu
jedem Zeitpunkt abzudecken. Daher ist es erforderlich, die dynamisch auftretenden,
vorzeichenbehafteten Energiedifferenzen aufzunehmen bzw. bereitzustellen. Diese
Funktion erfillt en Energiespeicher. Als Energiespeicher konnen entweder
Ultrakondensatoren oder Batterien verwendet werden. Ultrakondensatoren haben viele
Vorteileim Vergleich zu Batterien [4]. Die Batterien werden jedoch in der Praxis wegen

geringerer Kosten bevorzugt.
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Abb. 3.5:  Dynamisches Verhalten der 1kW PEM-BZ beim sprungartigen Lastabwurf von 77A auf 72A
[3]

3.3 Prinzip der dezentralen Energiever sorgung

Abb. 3.6 zeigt das prinzipielle Blockschalthild der konventionellen zentraen
Energieerzeugung. Die Energie wird von Kraftwerken, die fossile Energietréger oder
K ernenergie benutzen, mit Hilfe von Ubertragungskabeln und Ubertragungsl eitungen zu
den einzelnen grof3en industriellen und anderen Verbrauchern gefihrt. Die maximale
Leistung der meisten Kraftwerke betrdgt 150.000 bis 800.000kW. Wegen ihrer
physikalischen Grof3e ist die Standortwahl problematisch. Auf3erdem betragt der

10
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Wirkungsgrad von solchen Kraftwerken nur 28% bis 35%, wobel sich der
Wirkungsgrad proportional zur Grofde des Kraftwerkes verhdt. Da Kohle relativ billig
ist und die Infrastruktur fir die Gewinnung und den Transport der Kohle bereits
existiert, werden Kohlenkraftwerke trotz ihrer Schadstoffemissionen weiter verwendet.

Ihre Verwendung beschrankt sich allerdings auf die zentrale grof3e Generatoren [5,6].

Kraftwerk Ubetragungsnelz Verteilungsnetz

©

Grobe
industrielle
Verbraucher

Kommerzielle Verbraucher
Verbraucher in Wohngebieten

Abb. 3.6:  Prinzipielles Blockschaltbild der konventionellen zentralen Energieerzeugung [ 5]

Die dezentralen Energieerzeuger befinden sich in unmittelbarer Nahe der Verbraucher.
Dadurch entstehen nur geringe Kosten fir die Ubertragung und Verteilung der
elektrischen Energiee Das ist en entscheidender Vortell der dezentralen
Energieversorgung im Vergleich zu der zentralen Energieversorgung. Die weiteren
Vorteilesind [6]:

e Modularitét,
o effizientere Energietragernutzung,
o Umwadtfreundlichkeit.

Die dezentralen Energieerzeuger werden in den Fabriken in bestimmten Bauformen, fir
bestimmte Standorte und Steuerungsmethoden seriengefertigt. Das fuhrt zu ener
Vereinfachung der Installation und Inbetricbnahme [6]. Die dezentraden
Energieerzeuger sind wegen ihrer Modularitét ab Lager mit einer relativ kurzen
Lieferzeit verflgbar [6]. Das bedeutet, dass die erforderliche Anzahl dezentraler
Energieerzeuger kann entsprechend dem aktuellen Leistungsbedarf verwendet werden.
Bei der Anderung des Leistungsbedarfes kann die Anzahl der dezentralen
Energieerzeuger in relativ kurzer Zeit und mit niedrigem Aufwand geéndert werden.
»Hohe Effizienz mit hohen Wirkungsgraden auch im Teillastbetrieb, das gunstige
Umweltverhalten, der bereits heute mogliche Einsatz von erneuerbaren Energietrdgern
und die Rolle der Brennstoffzelle as Brickentechnologie auf dem Weg zur Nutzung

regenerativen Wasserstoffs wecken hohe Erwartungen” [6]. In Abhéngigkeit von der

11



3 Stand der Technik

verwendeten FUhrungsgrof3e fur den Betrieb einer Brennstoffzellenanlage lassen sich
zwel Betriebsweisen unterscheiden [6]:

e Stromgefuhrt und
e warmegefihrt.

Bel der stromgefihrten Betriebsweise richtet sich die BZ nach dem Lastbedarf bzw.
Lastprofil der Verbraucher. Die Energie wird in das 6ffentliche Netz eingespeist, so wie
die Abb. 3.7A zeigt. Die Netzbetreiber sind verpflichtet, diese Energie abzunehmen.
Durch eine geeignete Betriebsfiihrung der BZ ist eine verstérkte Lastspitzenabsenkung
moglich. Bei der warmegefihrten Betriebsweise richtet sich die BZ in ihrem
Lastverhalten vorrangig nach dem Wéarmebedarf der Verbraucher. Mit dem Anschluss
und Parallelbetrieb von BZ am Stromnetz sind zwangslaufig Auswirkungen auf den
Lastgang, den Netzbetrieb und die Netzplanung verbunden. ,Diese sind von der Art,
Bemessung und Betriebsweise der Anlage und den jeweiligen Netzverhatnissen
abhangig. Die  Netzrickwirkungen  einzelner  bzw.  weniger  kleiner
Brennstoffzellenanlagen auf den Netzbetrieb werden in der Regel insgesamt als
unkritisch eingestuft. Mit zunehmender Anlagenzahl bzw. installierter Leistung kann es
jedoch zu kritischen Netzrickwirkungen kommen, die dazu fihren kdnnen, dass der
Netzanschluss zunéchst verweigert und von Anpassungsmal3nahmen abhangig gemacht
wird“[6]. Die drei Kriterien (Bemessungsleistung der Betriebsmittel, Einhatung der
Spannungsanhebung und Zuverléssigkeit der Schutztechnik) kénnen eine Rolle bei der
Beschrankung fir den Netzanschluss und Parallelbetrieb der Brennstoffzellenanlagen
spielen. Die anderen Kriterien (Kurzschlussstrom, Langzeitflicker, Oberschwingungen,
unsymmetrische Stréme oder Tonfrequenz-Rundsteueranlagen) stellen in der Regel
keine  Hindernisse fir den  Netzanschluss und  Pardlelbetrieb  der
Brennstoffzellenanlagen dar [6].

Im Fal, wenn die weit entfernten vom offentlichen Netz Verbraucher an das
Vertellungsnetz angeschlossen werden sollen und der Aufwand fir den Ausbau des
Vertellungsnetzes fur diesen Zweck deutlich hoher als der Aufwand fir die
Verwendung dezentraler Energieerzeuger ist, konnen die neuen Verbraucher an das
Inselnetz angeschlossen werden, Abb. 3.7B [5]. Bei dieser Betriebsweise wird die
elektrische Energie aus der BZ ins Inselnetz eingespeist, wie die Abb. 3.7B zeigt.
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Kraftwerk Ubetragungsnetz Verteilungsnetz

©

Kommerzielle

Grolie Verbraucher

industrielle
Verbraucher

Verbraucher
in Wohngebieten

Dezentrale
4 Energicerzeuger

B)
Kommerzielle

Verbraucher

Dezentrale
Energicerzeuger

A)

Abb. 3.7:  A: Beispiel des Anschlusses eines dezentralen Energieerzeugers in das 6ffentliche Sromnetz;
B: Beispid des Anschlusses eines dezentralen Energieerzeugersin das Inselnetz [ 3]

3.4 Prinzip und Konzepte eines dezentralen
brennstoffzellenbasierten Ener giever sor gungssystems

Die von der BZ erzeugte Gleichspannung wird von einem WR (Wechsdlrichter) in eine
Wechselspannung des dreiphasigen Netzes mit einer Frequenz von 50Hz umgewandelt.
Da in der vorliegenden Arbeit die Leistungselektronik fur eine BZ mit einer
Leerlaufspannung von 60V und einer minimal zuléssigen Spannung von 30V untersucht

wird, folgt daraus, dass der WR zwei Funktionen erfllen muss:

e Hochsetzung der Spannung,
e Umwandlung der hochgesetzten Gleichspannung in eine Wechsel spannung.

Zwel Typen vom WR (Spannungs-WR und Strom-WR) sind bekannt. Der Strom-WR
kann beide Funktionen erfullen. Aufgrund dessen wird kein DC/DC-Wandler zwischen
der BZ und dem Strom-WR benétigt. Folglich wird die Anzahl der Bauelemente
reduziert [8]. Die weiteren Vorteile des Strom-WR sind [8]:

e kontinuierlicher Eingangsstrom,
e Erzeugung des Netzstromes mit einem relativ niedrigen Anteill der

Harmonischen.

Bel einer definierten Netzspannung darf die Eingangsspannung des Strom-WR fir einen
sicheren stationdaren Zustand einen bestimmten maximal zuléassigen Wert nicht
Uberschreiten. In [8] ist der Betrieb des Strom-WR bel einer maximal zul&ssigen

Eingangsspannung, die kleiner a's die Leerlaufspannung der BZ ist, vorgeschlagen. Die
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BZ mit einer Spannung, die diese Anforderung erfillt, soll in diesem Fall fir den
Strom-WR verwendet werden. Ein bestimmter Arbeitspunkt (bel einer bestimmten Last)
kann mit Hilfe der Regelung des Strom-WR nicht erreicht werden. Zum Zeitpunkt,
wenn die BZ zum Strom-WR angeschlossen wird, andert sich die Spannung der BZ
sprungartig von der Leerlaufspannung bis zur Spannung in einem bestimmten
Arbeitspunkt. Beim Abschalten der Last steigt die Spannung der BZ sprungartig bis zu
der Leerlaufspannung an. Diese Spannungsanderungen kdnnen mit Hilfe der parallel zu
der BZ angeschlossenen Kondensatoren gegléttet werden [8]. Je kleiner die maximal
zul&ssige Eingangsspannung des Strom-WR als die Leerlaufspannung der BZ ist, um so
geringer ist der Leistungsbereich, in dem der Strom-WR im geregelten Betrieb abhéngig
von der Last arbeiten kann. In [8] ist gezeigt worden, dass eine Verbesserung des
Wirkungsgrades und Verkleinerung des maximalen Eingangsstromes bei der gegebenen
maximalen Leistung durch die Verringerung dieses Leistungsbereiches erreicht wird.
[8]. Das bedeutet, dass die Verwendung der BZ mit einer hoheren Leerlaufspannung als
die maximal zuléssige Eingangsspannung vom WR aus Sicht einer moglichst hohen
Wirkungsgrades vorteilhaft ist. In [9] wurde die Schaltung des Strom-WR mit RBIGBT
(reverse blocking Insulated Gate Bipolar Transistor) analysiert, die eine weitere
Verbesserung des Wirkungsgrades ermoglicht. Fur diese Schaltung wurden in [9] die
Verluste im Strom-WR bel verschiedenen Steuerungsverfahren verglichen. Aul3erdem
lassen sich die Verluste durch die Realisierung von drei Transistoren mit Hilfe von
RBIGBT und von drei anderen mit Hilfe von einer IGBT (Insulated Gate Bipolar
Transistor) und einer Diode um 14% im Vergleich zum Strom-WR mit 6 RBIGBT
reduzieren [9]. Wegen der Beschrankung des Arbeitsbereiches ist alerdings der Strom-
WR im Inselbetrieb mit einer unbekannten Last schlecht geeignet. In [10] wurde auch
gezeigt, dass der Strom-WR im Teillastbereich und bei unsymmetrischer Last
hinsichtlich des Wirkungsgrades wesentlich schlechter as ein Spannungs-WR ist.

Der  Spannungs-WR kann die Ausgangsspannung, die hoher as die
Zwischenkreisspannung ist, nicht erzeugen [8]. Die Zwischenkreisspannung muss
deshalb grofier a's die maximale verkettete Spannung auf der Netzseite sein. Diese kann

wie folgt berechnet werden:

U ia e = U a e V342 = 230V -4/34/2 = 563V (3.7)
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Es ist zweckmaldig, eine Zwischenkreisspannung fir den WR jenseits von 563V zur
Verfigung zu stellen, well dadurch die Regelreserve des WR erweitert wird. Fir eine
Zwischenkreisspannung von 750V genauso wie fir 563V konnen fur die Transistoren
des WR 1200V-IGBTs verwendet werden. Der Zwischenkreiskondensator kann fur
beide Spannungswerte as eine Serienschaltung von zwei 400V-Kondensatoren
realisiert werden. Ein DC/DC-Wandler zwischen der BZ und dem WR ist erforderlich,
um die Spannung der BZ in eine Gleichspannung von 750V umzuwandeln. Dieser
DC/DC-Wandler muss unidirektional sein, weil der Strom der BZ nur in eine Richtung
fliel3en darf (aus der BZ zum WR).

Die wichtige Anforderung an dem Spannungs-WR, welcher an das starre Netz
angeschlossen i, ist eine geregelte Einspeisung der Wirkleistung und Blindleistung ins
Netz abhangig von der Last und von der Leistung, die von der zentralen
Energieerzeuger geliefert wird. Um die Regelung des eingespeisten Wirkleistung in
Abhangigkeit vom Leistungsbedarf der Verbraucher zu gewdhrleisen, wird die
Zwischenkreisspannung  des  Spannungs-WR Uberwacht. Eine  hohere
Zwischenkreisspannung als der Sollwert bedeutet den Uberschuss an die erzeugte
Wirkleistung. Eine niedrigere Zwischenkreisspannung als der Sollwert bedeutet, dass
weniger Wirkleistung als die Verbraucher bendtigen erzeugt wird. Der Sollwert fur die
Blindleistung wird in Abhangigkeit vom Sollwert fur die Wirkleistung, vom
Leistungsbedarf der Verbraucher und vom vorgeschriebenen Leistungsfaktor des Netzes
festgelegt [2].

Im Kapitel 3.2 wurde erwdhnt, dass ein Energiespeicher fUr das dezentrale
Brennstoffzellensystem erforderlich ist. Die Méoglichkeiten der prinzipiellen
Redlisierung des Brennstoffzellensystems mit einer BZ und einem Energiespeicher
werden in [11]-[19] ausfuhrlich beschrieben und anaysiert. Das in [11] und [12]
dargestellte Energiesystem mit dem Anschluss der Batterie an die BZ Uber einen
unidirektionalen DC/DC-Wandler, Abb. 3.8A, und das in [13] favorisierte
Energiesystem mit dem Anschluss der Batterie Uber einen bidirektionalen DC/DC-
Wandler an den Zwischenkreis des WR, Abb. 3.8B, wurden in [11] hinsichtlich des
Wirkungsgrades verglichen. Als unidirektionaler DC/DC-Wandler kann ein Hoch- oder
Tiefsetzsteller in Abhangigkeit vom Verhaltnis zwischen der Spannung der BZ und der
Batterie verwendet werden [11]. Fur den Fall, dass die Spannung der BZ im Vergleich

Zu den Spannungen der Niederspannungsbatterien relativ hoch ist, soll ein

15



3 Stand der Technik

Tiefsetzsteller verwendet werden, Abb. 3.8A. Der berechnete Wirkungsgrad des
Energiesystems in Abb. 3.8A und Abb. 3.8B bei der Ausgangsleistung von 5kW
betragen 85,7% bzw. 94,6%. Die Verluste im Tiefssetzsteller des Energiesystems, Abb.
3.8A, betragen etwa 50% der gesamten Verluste [11]. Die in Abb. 3.8A und Abb. 3.8B
gezeigten Energiesysteme enthalten zwel DC/DC-Wandler. Der prinzipielle Unterschied
liegt darin, dass die Energie aus der BZ und der Batterie im Energiesystem, Abb. 3.8A,
durch die beiden DC/DC-Wandler fliefit. Im Energiesystem, Abb. 3.8B, fliefst die
Energie aus der BZ nur durch einen unidirektionalen DC/DC-Wandler. Durch den
bidirektionalen DC/DC-Wandler fliefst die Energie nur aus der Batterie. Dadurch ist
eine getrennte Steuerung des Leistungsflusses aus der Batterie und der BZ mdglich. Die
BZ kann nach Lastdnderungen eine bestimmte Leistung liefern (verfigbare Leistung).
Aus dem aktuellen Ladungszustand der Batterien und der benétigten Leistung der Last
wird der Sollwert fur die Leistung der BZ berechnet, so wie in [13], [14] beschrieben
wird, und mit der verfigbaren Leistung der BZ verglichen. Wenn die verflgbare
Leistung der BZ kleiner as die bendtigte Leistung der Last ist, wird die Differenz
zwischen diesen Leistungen aus der Batterie durch einen bidirektionalen DC/DC-
Wandler an die Last eingespeist. Wenn die verfligbare Leistung der BZ grof3er als die
bendtigte Leistung der Last ist, wird die Differenz zwischen diesen Leistungen von der
BZ in die Batterie eingespeist. Die Batterie wird von dieser Leistung aufgeladen. Der
aus der BZ entnommene Strom darf einen maximal zuldssigen Wert nicht Uberschreiten.
Die Begrenzung der aus der BZ entnommenen Stromes ist durch eine Stromregelkreis
des des undirektionalen DC/DC-Wandlers moglich [13], [14].

In[12], [15] wird das in Abb. 3.8C gezeigte Energiesystem vorgeschlagen. Es enthalt
nur einen undirektionalen DC/DC-Wandler zwischen der BZ und der Batterie. Dadurch
wird ein hoherer Wirkungsgrad im Vergleich zum Energiesystem, Abb. 3.8A, erreicht.
Der wesentliche Nachtell dieses Energiesystems besteht in der Notwendigkeit, eine
Hochspannungsbatterie  in den Zwischenkreis  zu integrieren. Die
Hochspannungsbatterie ist im Vergleich zu Niederspannungsbatterien durch einen
erhdhten Ersatzwiderstand und eine niedrigere Zuverldssigkeit gekennzeichnet [4]. Der
hohere Ersatzwiderstand fuhrt zu einer stdrkeren Abhangigkeit der Spannung der
Batterie von der Last und zur instabilen Zwischenkreisspannung bel  Lastanderungen.

In [11] wird ferner die symmetrische Aufteilung des Zwischenkreises des WR auf

zwei Kondensatoren vorgeschlagen, Abb. 3.8E. Dafir sind zwei Transformatoren
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jeweils mit einem Gleichrichter auf der Sekundérseite fur einen unidirektionalen
DC/DC-Wandler erforderlich. Jeder Gleichrichter speist den jeweiligen Kondensator

des Zwischenkreises. Die Vorteile eines solchen Energiesystems sind [10]:

e Auslegung jedes Transformators nur fur die Halfte der Ausgangsleistung, was
zur Verringerung der Streuinduktivitat fuhrt,

e reduziertes Ubersetzungsverhdtnis jedes Transformators,

¢ halbierte Strombelastung der primarseitigen Transistoren,

e halbierte Spannungsbel astung der sekundérseitigen Dioden.

Der in [11] aufgebaute spannungsgespeiste Vol lbrickenwandler ist fir die Hochsetzung
der Spannung von 29V bis 400V fur den Zwischenkreis des einphasigen WR
dimensioniert. Der Wirkungsgrad dieses Wandlers bel der Schaltfrequenz von 25kHz
bei einer Last von 4,4kW betragt 90%.

Eine gute Alternative zu den schon betrachteten Energiesystemen ist die
Verwendung eines DC/DC-Wandlers mit mehreren Eingangen, Abb. 3.8D. Die
Schaltungstopologien eines solchen Wandlers fir die Verbindung von mehreren
Energiequellen mit einer Last entweder Uber einen Gleichspannungszwischenkreis [16]-
[18] oder Uber einen Transformator [19]-[24] wurden vorgeschlagen. Diese
Schaltungstopologien zeichnen sich jedoch durch einen relativ hohen Aufwand an
Bauelementen und einen diskontinuierlichen Strom durch die Eingénge aus. AulRerdem
konnen diese Schaltungstopologien bei einer relativ hohen Anderung der
Eingangsspannung nicht spannungslos schalten.

In [25] wird eine Schaltungstopologie eines Wandlers fur die Verbindung von der
BZ und der Batterie mit einer Last oder mehreren Lasten vorgeschlagen. Diese
Schaltungstopologie enthélt nur 6 Transistoren und zwei Zwischenkreiskondensatoren.
Ein weiterer Vortell besteht in kontinuierlichen Stromen durch die Eingange. Bei der
Verwendung des in [25] vorgeschlagenen DC/DC-Wandlers kénnen BZ und Batterie
entsprechend dem in Abb. 3.8E gezeigten Schema an das dreiphasige Netz
angeschlossen werden. Der Nachteil des in Abb. 3.8D dargestellten Energiesystems im
Vergleich mit den Energiesystemen in Abb. 3.8A, Abb. 3.8B, Abb. 3.8E ist ene
geringere Zuverlassigkeit und ein nichtmodularer Aufbau.

Eine Alternative zu den bisher betrachteten Energiesystemen ist ein Energiesystem

ohne Gleichspannungszwischenkreis, Abb. 3.8F. In [26]-[29] werden verschiedene
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Redlisierungsmoglichkeiten des in  Abb. 3.8F dargestellten Energiesystems
vorgeschlagen. Die BZ ist Uber einen unidirektionalen und die Batterie Uber einen
bidirektionalen Wandler an den Eingang eines einphasigen WR angeschlossen. Der
einphasige WR wandelt die hochgesetzte Gleichspannung in eine Wechsel spannung
um. Der am Ausgang des einphasigen WR angeschlossene Mittelfrequenztransformator
gewéhrleistet die galvanische Trennung der BZ und der Batterie vom Netzpotential. Der
Matrixumrichter wandelt die hochgesetzte einphasige Wechselspannung in ene
dreiphasige Wechsel spannung um. Ein Zwischenkreiskondensator ist nicht erforderlich
und die Wandler fir die BZ und die Batterie konnen ohne galvanische Trennung
ausgefuihrt werden. Das fihrt zu einer erheblichen Reduzierung der Kosten und der

physikalischen Abmalie des Energiesystems. Die Nachteile dieses Konzeptes sind:

e ein erhohter Aufwand an Bauelementen,

e einerhohter Aufwand fir die Steuerung und Regelung des Matrixumrichters,

e Matrixumrichter sind derzeit kommerziell nicht verflgbar,

e Uberspannung an den Bauelementen des Matrixumrichters und des WR wegen

der Streuinduktivitat des Transformators.

In [30] wird ein modulares Konzept des Energiesystems flr die BZ vorgeschlagen. Der
Brennstoffzellenstapel wird elektrisch in mehrere Sektionen aufgeteilt. Jede Sektion
wird von einem separaten DC/DC-Wandler eingespeist. Die Vorteile dieses Konzeptes
werden in [30] beschrieben. Der wichtigste Vorteil ist die erhdhte Zuverlassigkeit.
Dieses Konzept lohnt sich allerdings nur fur BZ mit einer relativ hohen Spannung und
einer relativ hohen Leistung.

Alle betrachteten Energiesysteme, auf3er dem Energiesystem in Abb. 3.8F, benétigen
galvanisch getrennte unidirektionale DC/DC-Wandler, um zu ermdglichen, dass die BZ
und der Energiespeicher geerdet sind. Wegen der oben genannten Nachteilen ist das in
Abb. 3.8F gezeigte Energiesystem ungunstig. Die galvanisch getrennten DC/DC-
Wandler in den anderen in Abb. 3.8 dargestellten Energiesystemen erfordern einen
relativ grofen Aufwand hinsichtlich der Bauelemente und eine relativ komplexe

Steuerung.
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Abb. 3.8:  Blockschaltbilder des brennstoffzellenbasierten Energieversorgungssystems (A): auf Basis
von zwei unidirektionalen DC/DC-Wandlern; B): auf Basis von einem unidirektionalen und
einem bidirektionalen DC/DC-Wandler; C): auf Basis von einem unidirektionalen DC/DC-
Wandler mit einer Batterie im Gleichspannungsawischenkreis; D): auf Basis eines
bidirektionalen DC/DC-Wandlers mit drei Eingangen; E): auf Basis von einem
unidirektionalen und einem bidirektionalen DC/DC-Wandler mit einem geteilten
Zwischenkreis; F): auf Basis eines Matrixunrichters; E...Energieflussrichtung.

Aus diesen Grunden wird in dieser Arbeit das in Abb. 3.9 gezeigte Energiesystem
vorgeschlagen. Dieses Energiesystem bendtigt zwei unidirektionale DC/DC-Wandler
ohne galvanische Trennung fur die BZ und einen bidirektionalen galvanisch getrennten

DC/DC-Wandler fir die Batterie.
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Abb. 3.9:  Blockschaltbild des brennstoffzellenbasierten Energiever sorgungssystems mit
Nieder spannungsbatterie, einem Gleichspannungszwischenkreis, einem nichtisolierten
unidirektionalen DC/DC-Wandler und einemisolierten bidirektionalen DC/DC-Wandler;
E...Energieflussrichtung.

Zwe seriell geschaltete BZ mit einem geerdeten Mittelpunkt dienen zur Einspeisung
der zwei parallelgeschalteten, nicht galvanisch getrennten unidirektionalen DC/DC-
Wandler. Der bidirektionale DC/DC-Wandler fir die Batterie soll galvanisch getrennt
sein, um zu gewahrleisten, dass die Batterie geerdet ist. Die Eingangsspannung jedes
unidirektionalen DC/DC-Wandlers halbiert sich im Vergleich zum Konzept in Abb.
3.8B. Das ermdglicht die Verringerung der Spannungsbel astungen der Bauel emente des
unidirektionalen DC/DC-Wandlers. Jeder unidirektionaler DC/DC-Wandler speist die
entsprechende Halfte des Zwischenkreises des dreiphasigen WR ein. Jeder
unidirektionaler DC/DC-Wandler im Blockschaltbild, Abb. 3.9, wird fir das maximae
Spannungsiibersetzungsverhdtnis von 25 und fir die Lestung von 2,5kW
dimensioniert. Im Blockschaltbild in Abb. 3.8B ist ein unidirektionaler DC/DC-Wandler
mit einem Spannungsiibersetzungsverhdtnis von 25 und einer Leistung von 5kW

erforderlich.
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3.5

Dar stellung unidirektionaler DC/DC-
Wandler schaltungen

Das Objekt der Untersuchungen dieser Arbeit ist der unidirektionale DC/DC-Wandler
fur die Einspeisung der Energie der BZ zum Zwischenkreis des dreiphasigen WR. Der
Uberblick Uber die existierenden DC/DC-Wandlerschaltungen ist Gegenstand des
Abschnittes 3.5. Unidirektionale DC/DC-Wandlerschaltungen kann man nach vier

Kriterien unterscheiden [31]:

Anzahl der Transistoren,
Aufbau,

Eingangsfiltertyp,
Funktionsprinzip.

Nach der Anzahl der Transistoren kann man die DC/DC-Wandler in zwei Gruppen
aufteilen [31]:

Schaltungen mit einem Transistor,

Schaltungen mit zwei oder mehr Transistoren.

Nach dem Aufbau lassen sich die Schaltungen in zwei Gruppen einordnen [31]:

transformatorlose Schaltungen,

Schaltungen mit einem Transformator.

Die transformatorlosen Schaltungen gewahrleisten keine gavanische Trennung

zwischen dem Ein- und Ausgang. Die Schaltungen mit einem Transformator verfiigen

in der Regel Uber diese Trennung.
Die Schatung des DC/DC-Wandlers fur die BZ muss folgende Anforderungen

erfullen:

Eignung fur hohe Ausgangsspannung,

Sicherstellung hoher Spannungstibersetzungsverhaltnisse,

Sicherstellung einer hohen Ausgangsspannungsstabilitét bei  verénderlicher
Eingangsspannung und Lastspringen,

hoher Wirkungsgrad im Voll- und Teillastbereich,

niedrige Kosten,

kontinuierlicher Eingangsstrom.
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Jede diese Anforderung wird im Folgenden erléutert. Eine hohe Ausgangsspannung
kann zu relativ hohen Spannungsbelastungen der Bauelemente auf der Sekundérseite
fUhren. Schaltungen mit moglichst geringeren Spannungsbelastungen der Bauelemente
auf der Sekundérseite sind fir diese Anwendung gunstiger. Die Ausgangsspannung des
DC/DC-Wandlers soll bei Anderungen der Eingangsspannung und Lastspriingen
hochdynamisch auf einen konstanten Wert geregelt werden. Moglichst niedrige Kosten
werden durch die Verringerung des Gesamtaufwandes fur die Readisierung der
Schaltung erreicht. Der Gesamtaufwand fur die Realisierung der Schaltung setzt sich
aus folgenden Komponenten zusammen:

e Schatungsaufwand (Anzahl der Leistungshalbleiter, Design des Transformators,
zusétzliche Clamping-Schaltung wegen der Streuinduktivitét des Transformators
erforderlich oder nicht),

e Aufwand an Kupfer und Kernmaterial fur den Transformator,

e Steuerungsaufwand und Regel ungsaufwand,

e Filteraufwand.

In diesem Abschnitt werden die DC/DC-Wandlerschaltungen, welche die ersten drei
Anforderungen erflllen, fur die Untersuchung hinsichtlich des Wirkungsgrades und
Gesamtaufwandes ausgewahlt. Die letzte Anforderung bedeutet, dass der aus der BZ
entnommene Strom moglichst gut gegléttet sein soll. Dieser Strom enthélt eine
Welligkeit entsprechend der Schaltfrequenz des unidirektionalen DC/DC-Wandlers. Bei
einer einphasigen Last pulsiert die Wirkleistungsabgabe an das starre Netz mit doppelter
Netzfrequenz. Es soll verhindert werden, dass diese Welligkeit des an das starre Netz
abgegebenen Ausgangsstromes sich dber den Zwischenkreis des WR auf den aus der
BZ entnommenen Strom Ubertrégt. Die experimentellen Ergebnisse in [32] zeigen, dass
diese niederfrequente Welligkeit des Stromes der BZ beim Anschluss der BZ Uiber einen
WR an ein einphasiges Netz 34% betragt. Die BZ soll in diesem Fall fir eine um 17%
hohere Leistung as die Nennleistung ausgelegt sein. Die niederfrequente Welligkeit des
Stromes fuhrt auch zu einer geringeren Lebensdauer der BZ und zu einem hdheren
Wasserstoffverbrauch [33]-[35]. Wie in [36] gezeigt wurde, fuhrt die Welligkeit mit der
Frequenz von 100Hz zu den Hysterese-Verlusten. Dadurch entsteht eine nicht
gleichméllige Erwarmung der Zellen. Das hat eine negative Wirkung auf die
Lebensdauer. [37], [38] stellen fest, dass die niederfrequente Welligkeit zu einer
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Verzerrung der Spannung der BZ fuhren kann. In [36] wird die maximale zul&ssige
niederfrequente Welligkeit des Stromes von der BZ auf 10% festgelegt. Aus diesen
Grunden wurden in [37]-[42] verschiedene Methoden fir die Reduzierung der
niederfrequenten Welligkeit des Stromes von der BZ untersucht. Die Erhéhung der
Kapazitédt des Zwischenkreiskondensators ist eine Malinahme fur die Reduzierung
dieser Welligkeit. Eine in [37] beschriebene Methode schlégt vor, einen Schwingkreis,
der aus der seriellen Verbindung einer Drossel mit einem Kondensator besteht, parallel
zu dem Zwischenkreiskondensator anzuschlief?en. Die Resonanzfrequenz dieses
Schwingkreises soll der doppelten Netzfrequenz gleich sein. Die Methode ermdglicht
die Reduzierung der Waelligkeit mit der doppelten Netzfrequenz in der
Zwischenkrei sspannung bei einer relativ kleinen Kapazitét des
Zwischenkreiskondensators. Ein  Nachteil dieser Methode ist en erhohter
Bauelementeaufwand wegen der zusétzlichen Energiespeicherbauelemente. [38]-[42]
beschreiben die Kompensierung der niederfrequenten Welligkeit des Stromes von der
BZ mit Hilfe eines zusétzlichen bidirektionalen DC/DC-Wandlers. Alle diese Methoden
erfordern den Einsatz von zusétzlichen Bauelementen und sind deshalb mit einem
hohen Aufwand verbunden. Es gibt zwei Arten der Regelung fur einen DC/DC-
Wandler:

e Konstantspannungsregelung,

e Spannungsregelung mit einem unterlagerten Stromregelkreis.

In [43] wurde gezeigt, dass die niederfrequente Welligkeit des Stromes von der BZ mit
dem zweiten Regelungsverfahren durch die entsprechende Dimensionierung der
Bandbreiten der Spannungs- und Stromregelkreise bis auf 1% bel ener stabilen
Zwischenkreisspannung reduziert werden kann [43]. Dafir sind keine zusétzlichen
Bauelemente erforderlich. Weiteren Vortelle der Spannungsregelung mit einem

unterlagerten Stromregelkreis [44], [14] sind:
e Regelung der Ausgangsspannung mit einer hheren Dynamik,
e Begrenzung des aus der BZ entnommenen Stromes auf einen maximal

zuléssigen Wert durch den Stromregelkreis.

In Abhangigkeit von dem Uberwachten Stromwert unterscheidet man zwischen der
»average current control“ und ,peak current control® [44]. Besonders gunstig fur die
Eliminierung der niederfrequenten Welligkeit des Stromes von der BZ ist die so
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genannte ,,average current control” [45]. Der Regelkreis ist aul3erdem unempfindlich
gegentiber Eingangsspannungsanderungen. Der aus der BZ entnommene Strom kann
mit diesem Regelverfahren sehr genau begrenzt werden [45]. Die in [46]
vorgeschlagene digitale Regelung fur einen undirektionalen DC/DC-Wandler verwendet
einen digitalen Filter in der Rickkopplung des Spannungsregelkreises. Die Funktion
dieses Filters besteht darin, die niederfrequente Welligkeit der Zwischenkrei sspannung
zu filtern. Das fuhrt dazu, dass der Sollwert fir den Ausgangsstrom keine
niederfrequente Harmonische enthélt. Der aus der BZ entnommene Strom kann durch
einen Stromvorbegrenzer einen bestimmten maximalen Wert nicht Gberschreiten. Dieser
Wert ist von den Parametern des Stromvorbegrenzers abhéngig, die sich in
Abhangigkeit von der zugefihrten Menge vom Sauerstoff zur BZ andern. Das ist
erforderlich, um einen Mangel an Sauerstoff fur die BZ zu verhindern und so die
Lebensdauer der BZ zu erhdhen [46]. Bel einer dreiphasigen Last ist die
Niederfrequenzwelligkeit genug durch den Zwischenkreiskondensator gegléttet, damit
sie sich nicht auf den aus der BZ entnommenen Strom Ubertragt.

Die meisten Schaltungstopologien mit eéinem Transistor und ohne Transformator sind
fur die Leistungsklasse von 5kW und fir hohe Spannungstibersetzungsverhdtnisse nicht
geeignet [31]. Der Hochsetzsteller ist wegen des kontinuierlichen Eingangsstromes und
der niedrigen Anzahl Bauelemente von Interesse. In [47]-[51] werden hinsichtlich des
Spannungsiibersetzungsverhaltnisses verbesserte Schaltungstopologien des
Hochsetzstellers untersucht. Die Reverse-Recovery-Verluste der sekundérseitigen
Diode sind in diesen Topologien deutlich kleiner as beim konventionellen
Hochsetzsteller. In [48] wurde der zweistufige Hochsetzsteller aus zwei
Hochsetzstellern vorgeschlagen. Das Spannungsiibersetzungsverhédtnis eines solchen
Wandlers ist doppelt so hoch wie beim konventionellen Hochsetzsteller. Fir das
erforderliche Spannungstibersetzungsverhdtnis von 25 wére ein vier- oder funfstufiger
Hochsetzsteller denkbar. Wegen der sehr hohen Anzahl an Bauelementen ist diese
Schaltung jedoch nicht optimal. In [49] wird ein weichschaltender Hochsetzsteller mit
nur einem Transistor und reduzierten Strom- und Spannungsbelastungen der
Bauelemente vorgeschlagen. Das maximale Spannungsibersetzungsverhaltnis kann
nicht héher as 4 sein, um das weiche Schaten des Transistors zu gewdhrleisten. In
[52]-[55] werden mdgliche Schaltungstopologien des Hochsetzstellers mit geteilter

Drossel betrachtet. Im Vergleich zum konventionellen Hochsetzsteller zeichnen sich
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diese Topologien durch ein relativ hohes Spannungstibersetzungsverhdltnis bei relativ
niedrigen Tastverhdltnissen, eine reduzierte Spannungsbelastung des Transistors und
geringere Reverse-Recovery-Verluste in der sekundéarseitigen Diode aus. Das Problem
von dieser Schaltungen ist die Uberspannung am Transistor aufgrund der
Streuinduktivitdt der geteilten Drossel. Um diese Uberspannung am Transistor zu
begrenzen, ist eine Clamping-Schaltung erforderlich [53]. In [53] wird gezeigt, dass der
Wirkungsgrad bei einem Ubersetzungsverhaltnis von 25 und einer Leistung von 5kW
durch die passive Clamping-Schaltung um 4% niedriger wird. In [50] wird der
Hochsetzsteller mit geteilter Drossel fur eine Eingangsspannung von 33V, ene
Ausgangsspannung von 235V, eine Schaltfrequenz von 20kHz und ene
Eingangsleistung von 5kW mit einer aktiven Clamping-Schaltung untersucht. Die
Messergebnisse zeigen, dass der Wirkungsgrad durch die aktive Clamping-Schaltung
um 3,5% verbessert wird. Der Wirkungsgrad dieser Schaltung betragt 92%. In [52] wird
die Schaltung des Hochsetzstellers mit geteilter Drossel durch eine Diode und einen
Kondensator erweitert. Die in den Streuinduktivitdten der geteilten Drossel gespeicherte
Energie wird beim Ausschalten des Transistors durch diese Diode zum Ausgang der
Schaltung gefiihrt. Dadurch wird eine Uberspannung am Transistor verhindert. Die
Funktionsweise der in [52] vorgeschlagenen Schaltung basiert auf dem
Sperrwandlerprinzip. Die zum Ausgang Ubertragene Energie soll in der primaren
M agnetisierungsinduktivitét des Transformators gespeichert werden. Ein Transformator
mit einem relativ grof3en Kernquerschnitt wird fur relativ hohe Leistungen bendtigt.
Deshalb werden die Schatungen nach dem Prinzip des Sperrwandlers bei relativ
kleinen Leistungen (<100W) verwendet. Die in [56] vorgeschlagene Schaltung des
DC/DC-Wandlers ist durch ein hohes Spannungsiibersetzungsverhdtnis, geringe
Spannungsbelastungen der Bauelemente und eine bidirektionale Magnetisierung des
Transformators gekennzeichnet. Die bidirektionale Magnetisierung des Transformators
wurde durch eine zusétzliche Drossel am Eingang der Schaltung erreicht. Durch die
Kondensatoren und die Drossel dieser Schaltung fliefst ein primérseitiger Strom. Die
Dimensionierung dieser Bauelemente fir relativ hohe Leistungen fihrt zu einer
deutlichen Verringerung des Wirkungsgrades und zur Erhthung der Grofke der
Energiespeicherbauelemente. Deshalb ist diese Schaltung nur bis etwa 400W gut
geeignet [56]. Die in [54] vorgeschlagene Schaltung des Hochsetzstellers mit geteilter
Drossel nur mit einem Transistor weist einen sehr hohen Wirkungsgrad von 94,1% bei
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P,=300W, U=27V U,=400V auf. Der wesentliche Nachteil dieser Topologie ist die
Ausfihrung der geteilten Drossel mit drei Wicklungen. Die in [55] vorgeschlagene
Schaltung des Hochsetzstellers mit getellter Drossel mit zwel Wicklungen weist wegen
des weichen Schaltens der Transistoren ebenfalls einen relativ hohen Wirkungsgrad auf.
Die Verwendung von drei Transistoren und eine relativ hohe Anzahl an Bauelementen
sind die Nachteile dieser Schaltung.

Aus oben genannten Fakten folgt, dass die Schaltung des Hochsetzstellers mit
geteilter Drossel, Abb. 3.10D (S 31), eine gute Alternative zu den galvanisch getrennten
Schaltungstopologien darstellt. Eine relativ niedrige Anzahl der Bauelemente, ein
geringerer Aufwand fur die Realisierung einer getellten Drossel als fur enen
Transformator und ein gunstiger Wirkungsgrad machen diese Schaltungstopologie
attraktiv.

Alle DC/DC-Wandlerschaltungen mit mehreren Transistoren enthalten in der Regel
einen Transformator. Nach dem Funktionsprinzip unterscheidet man zwischen
hartschaltenden und resonanten Schaltungen. Nach dem Eingangsfiltertyp lassen sich

die Schaltungen in zwei Gruppen einordnen [31]:

e Spannungsgespeiste und
e stromgespeiste.

Aus den spannungsgespeisten Topologien kommt der Doppeldurchflusswandler in
asymmetrischer Halbbrickenschaltung, Abb. 3.10A, fir die Anwendung in der
Leistungsklasse von 5kW in Frage. Stromgespeiste Schaltungstopol ogien werden durch
einen kontinuierlichen Eingangsstrom gekennzeichnet. Durch die VergrofRerung der
Eingangsdrossel oder der Schatfrequenz kann die hochfrequente Welligkeit des
Stromes der BZ verkleinert werden. Die mdglichen Schaltungstopologien sind der
Gegentaktwandler, der Halbbrickenwandler und der Vollbrickenwandler. Die Vorteile

dieser stromgespeisten Topologien sind [56]:

e bidirektionale Magnetisierung des Transformators
¢ unsymmetrische Magnetisierung des Transformators unmoglich

¢ hochdynamische Regelung der Ausgangsspannung moglich
Die Nachteile dieser Topologien sind [56]:

e Dimensionierung der Eingangsdrossel fur einen relativ hohen Strom,
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e Uberspannung an den primarseitigen Transistoren beim Abschalten wegen der

Streuinduktivitdt des Transformators.

Die stromgespeisten Topologien mit einer Clamping-Schaltung zur Begrenzung von
Uberspannungen an den Transistoren wegen der Streuinduktivitét des Transformators
wurden in [57]-[62] dargestellt. In [60] wurde die Dimensionierung der Clamping-
Schaltung fur einen stromgespeisten Vollbrickenwandler mathematisch beschrieben.
Dabei wurde gezeigt, dass die Clamping-Spannung im Nennarbeitspunkt der BZ den
maximalen Wert annimmt. Eine wichtige Schlussfolgerung daraus ist, dass der
Leistungsbereich, in dem der Vollbrickenwandler arbeitet, durch die Clamping-
Schaltung nicht beschrankt wird. Die Voraussetzung dafir ist ene richtige
Dimensionierung  der  Clamping-Schaltung  unter  Berlicksichtigung  des
Nennarbeitspunktes der BZ [60]. Aulerdem wurden in [60] die Verluste in der
Clamping-Schaltung analytisch berechnet. Es wurde festgestellt, dass die Reduzierung
der Clamping-Spannung zu einer Erhéhung der Leitverluste und zur Verringerung der
Durchlassverluste im Transistor der Clamping-Schaltung fuhrt. In [61] wurden zwei
Arten der Clamping-Schatung fir einen stromgespeisten Vollbrickenwandler
hinsichtlich des Wirkungsgrades und Aufwandes an Bauelementen verglichen. Die erste
Art der Clamping-Schaltung wird mit Hilfe einer Diode und eines Kondensators
realisiert. Allerdings wird noch ein zusétzlicher DC/DC-Wandler benétigt, um die in
dem Kondensator gespeicherte Energie in den Zwischenkreis des WR einzuspeisen. Die
zweite Art der Clamping-Schaltung wird mit Hilfe einer Diode, eines Kondensators und
eines Transistors realisiert. Die in dem Kondensator gespeicherte Energie zum Eingang
des DC/DC-Wandlers eingespeist. Die Untersuchungen in [61] haben gezeigt, dass der
Wirkungsgrad des DC/DC-Wandlers mit beiden Arten der Clamping-Schaltung gleich
ist. Die in [61] dargestellten Clamping-Schaltungen kénnen auch fir den
Hochsetzsteller mit getellter Drossel verwendet werden. Aus den stromgespeisten
Topologien sind aso der stromgespeiste  Gegentaktwandler und  der
Vollbrickenwandler von Interesse, Abb. 3.10E und Abb. 3.10C. In [63] sind zwei
Schaltungstopologien des stromgespeisten Halbbrickenwandlers verglichen worden.
Die Besonderheit dieser Topologien ist, dass die Streuinduktivitét des Transformators
keine Uberspannung an den Transistoren verursacht, weil diese Induktivitdt fur die
Bildung eines Resonanzkreises beim Schalten der Transistoren verwendet wird.
Dadurch ist keine zusétzliche Clamping-Schaltung erforderlich und das stromlose
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Schalten der Transistoren wird gewdhrleistet. Der stromgespeiste stromlos schaltende
Halbbrickenwandler kann nur bel Tastverhéltnissen hoher als 50% betrieben werden.
Dieser Wandler gewéhrleistet ein hoheres Spannungsiibersetzungsverhdtnis und
erfordert einen geringeren Bauelementeaufwand als der stromgespeiste spannungslos
schaltende Hal bbrtickenwandler.

[64]-[69] schlagen verschiedene mehrphasige  stromgespeiste DC/DC-
Wandlerschaltungen vor, die so gesteuert werden, dass die hochfrequente Welligkeit des
Eingangsstromes sich verringern lésst. Der in [67] vorgeschlagene DC/DC-Wandler
enthdt einen dreiphasigen Transformator fur die Erh6hung der Ubertragenen Leistung,
gewdhrleistet das spannungslose Ein- und Ausschalten von 6 primarseitigen
Transistoren mit Hilfe der Clamping-Schaltung und ermdglicht die Reduzierung der
Abmal3e und Kosten der Eingangsdrossel. Diese DC/DC-Wandler zeichnen sich jedoch
durch einen erhthten Bauelemente- und Ansteueraufwand aus.

Well eine Clamping-Schaltung nicht erforderlich ist, stellen die spannungsgespeisten
Topologien eine gute Alternative zu den stromgespeisten Topologien dar. Diese

Topologien unterscheiden sich in folgenden Kriterien:

e Art der Schaltung im Primérkreis,
e Artder Schaltung im Sekundarkreis.

Die moglichen Arten der Schaltung im Primérkreis sind die Halbbriickenschaltung, die
Vollbriickenschaltung, die asymmetrische Halbbrickenschaltung und  der
Gegentaktwandler. Beim spannungsgespeisten Gegentaktwandler kann eine leichte
Unsymmetrie bei der Ansteuerung der Transistoren eine unsymmetrische Verteilung der
priméren Spannung zwischen den beiden Halften der primaren Wicklung verursachen,
was zur Séttigung des Transformators fuhren wirde [31]. Aus diesem Grund wird diese
Schaltung nur bel kleinen Leistungen verwendet. Die Halbbriickenschaltung zeichnet
sich im Vergleich zur Vollbriickenschaltung durch eine doppelt so hohe Strombel astung
der Transistoren aus. Dies erschwert die Verwendung dieser Schaltung fur hohe
Leistungen. Mogliche Arten der Schaltung im Sekundérkreis sind eine ungesteuerte
Vollbriickenschaltung und eine selbstgefiihrte Vollbriickenschaltung. Die selbstgefiihrte
Vollbriickenschaltung ermdglicht die Anderung der Amplitude der sekundéren
Spannung des Transformators und der Phasenverschiebung zwischen der priméren und
sekundédren Spannung des Transformators [70]. Allerdings wird wegen der hohen
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Ausgangsspannung die Verwendung von IGBT fur die Transistoren einer
selbstgefuhrten Vollbrickenschaltung vorgeschlagen. Die IGBT zeichnen sich jedoch
durch ein ungiinstiges Schaltverhalten aus. Der Wirkungsgrad des spannungsgespeisten
Vollbrickenwandlers mit der selbstgefihrten Vollbrickenschaltung auf der
Sekundérseite ist deutlich niedriger as der Wirkungsgrad des spannungsgespeisten
Vollbriickenwandlers mit einer ungesteuerten Vollbrickenschaltung, Abb. 3.10B [70].
Deshalb ist die ungesteuerte Vollbriickenschaltung auf der Sekundérseite des
Transformators die bessere Wahl. [71], [72] schlagen Schaltungstopologien des
spannungsgespeisten Vollbrickenwandlers vor, in welchen die Streuinduktivitét des
Transformators die Funktion der Ausgangsdrossel dbernimmt. Der dadurch mégliche
Verzicht auf die Ausgangsdrossel hat nicht nur den Vorteil des reduzierten Aufwandes,
sondern fhrt auch zur deutlichen Verbesserung des Wirkungsgrades [73], [74]. Der
wesentliche Nachteil der in [71], [72] vorgeschlagenen Schaltungstopologien ist, dass
zwel Transistoren auf der Sekundérseite erforderlich sind.

Die resonanten Schaltungstopologien kdnnen bei einer konstanten Schaltfrequenz
oder bei einer veranderlichen Schaltfrequenz betrieben werden. Der Betrieb bei einer
veranderlichen Schaltfrequenz erschwert deutlich die Filter- und Reglerdimensionierung
[75]. Die moglichen resonanten Schaltungstopologien [75] sind:

e serienresonanter DC/DC-Wandler,

e paraleresonanter DC/DC-Wandler,

o sarien-paralelresonanter  DC/DC-Wandler (oder LCC-resonanter DC/DC-
Wandler),

e LCC-resonanter DC/DC-Wandler mit einem kapazitiven Filter,

e LCC-resonanter DC/DC-Wandler mit einem induktiven Filter,

e resonanter Vollbrickenwandler gesteuert mit dem Phasenverschiebungs-
verfahren,

e resonanter Vollbriickenwandler gesteuert auf der Sekundérseite,

e resonanter stromgespeister DC/DC-Wandler mit zwei Drosseln und einer
aktiven Clamping-Schaltung.

Die Untersuchungen in [75] haben gezeigt, dass das spannungslose Schalten der
Transistoren bel dem serienresonanten DC/DC-Wandler und dem  serien-

parallelresonanten DC/DC-Wandler im relativ. engen Bereich  der
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Eingangsspannungsénderung und Lastdnderung gewahrleistet werden kann. In [75]
wurde gezeigt, dass der paralellresonante DC/DC-Wandler fir die BZ ungeeignet ist,
weil der Strom durch die primérseitigen Transistoren sich nicht mit der Lastabsenkung
verringert. Das bedeutet, dass dieser Wandler an die Strom-Spannungskennlinie einer
BZ nicht angepasst werden kann. Also sind diese Schaltungstopologien fir die BZ
ungeeignet. Bel dem LCC-resonanten DC/DC-Wandler mit einem kapazitiven Filter
und der selbstgefiihrten Vollbrickenschaltung auf der Sekundérseite ist es schwierig,
die resonante Drossel mit einer bestimmten Induktivitét genau zu realisieren, weil die
Induktivitét der resonanten Drossel sich aus der Streuinduktivitét des Transformators
und aus der Induktivitét einer zusétzlichen Drossel zusammensetzt [75]. Der resonante
stromgespeiste DC/DC-Wandler mit zwei Drosseln und einer aktiven Clamping-
Schaltung wird in [75] favorisiert. Die Vorteile dieser Schaltung sind:

e Spannung der Dioden auf der Sekundérseite ist auf die Ausgangsspannung
geklemmt,
e Der Bereich, in dem das spannungsl ose Schalten der Transistoren maglich ist, ist

grof3er als bei den anderen resonanten Schaltungen.

Der Nachteile dieser Schaltung sind ein relativ hoher Aufwand an Bauelementen und
die Dimensionierung von zwei Ausgangsdrosseln fir relativ hohe Strome. In [76] wurde
auch gezeigt, dass die resonanten Schaltungstopologien durch erhthte
Strombelastungen der Bauelemente im  Vergleich zu den entsprechenden
hartschaltenden Schaltungen gekennzeichnet sind. Die resonanten Schaltungstopologien
sind bel relativ hohen Schaltfrequenzen hinsichtlich des Wirkungsgrades im Vortell
gegentiber den hartschaltenden Schaltungstopologien [76]. Die Wahl zwischen den
resonanten und hartschaltenden Schaltungstopologien ist von der erforderlichen
Schaltfrequenz abhangig. Hohe Schaltfrequenzen sind fur die DC/DC-Wandler im
mobilen Einsatz fur die BZ erforderlich, weil das Gewicht des DC/DC-Wandlers in
diesem Anwendungsfall moglichst klein sein soll. Bel den DC/DC-Wandlern fur eine
BZ mit einer Leistung von 5kW, die stationdr eingesetzt wird, sind die Schaltfrequenzen
bis 100kHz ausreichend hoch, um ein kompaktes Design der Schaltung zu erreichen
[59].
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D) E)
Abb. 3.10: Ausgewahlte unidirektionale DC/DC-Wandlerschaltungen fiir den Vergleich (A:

Doppeldurchflusswandler; B: spannungsgespeister Vollbriickenwandler; C: stromgespeister
Vollbriickenwandler; D: Hochsetzsteller mit geteilter Drossel; E: stromgespeister
Gegentaktwandler)
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4  Theoretischer Vergleich unidirektionaler
DC/DC-Wandler schaltungen

4.1 Methodik desVergleichs

Die DC/DC-Wandlerschaltungen werden hinsichtlich der im Kapitel 3 formulierten
Anforderungen verglichen werden. Der Vergleich wird fur die minimale Spannung der
BZ durchgefuhrt, weil der DC/DC-Wandler bei der minimalen Spannung der BZ das
maximale Spannungsiibersetzungsverhéltnis gewahrleisten soll. Dieser Arbeitspunkt ist
der ungunstigste hinsichtlich des Wirkungsgrades. Die Berechnung des Wirkungsgrades
erfolgt  fur diesen  Arbeitspunkt unter Berlcksichtigung der folgenden
Verlustleistungsanteile:

e Leitverlustein den Leistungshalbleitern,
e Schaltverlustein den Leistungshalbleitern,
o Verlusteim Kernmaterial des Transformators,

e ohmsche Verluste in den Wicklungen des Transformators.
Die Berechnung des Wirkungsgrades erfolgte unter der folgenden V oraussetzungen:

e Annahme enes ideden Transformators bzw. Ausschluss von
Streuinduktivitéten,

e lineare Anderung der Stréme und Spannungen wahrend der Schaltvorgéange,

e Ausschluss von Uberspannungen und Uberstromen an den Bauelementen bzw.

Ausschluss von parasitéren Induktivitéten.

Unter der Voraussetzung, dass der Transformator ideal ist, sind keine Clamping-
Schaltungen fir den stromgespeisten Vollbrickenwandler, den stromgespeisten
Gegentaktwandler und den Hochsetzsteller mit getellter Drossel erforderlich. Deshalb
werden die Verluste in den Clamping-Schaltungen bel der Berechnung nicht
berticksichtigt.

Die Berechnung der gesamten Halbleiterverluste und der Sperrschichttemperaturen
der MOSFET und der Dioden ist mit Hilfe eines Iterationszyklusses durchgefihrt
worden. Der Algorithmus der Berechnungen ist in Abb. 4.1 dargestellt. Im Schritt 1

32



4 Theoretischer Vergleich unidirektionaler DC/DC-Wandlerschaltungen

werden die eektrischen  Beanspruchungen, die Durchlasskennlinien  der
Leistungshalbleiter bei einer Sperrschichttemperatur von 25°C, die thermischen Daten
der Leistungshableiter, die Umgebungstemperatur T, sowie die Anzahl der paralel
geschalteten Leistungshalbleiter angegeben. Im Schritt 2 erfolgt die Berechnung des
Ein- und Ausschaltstromes der einzelnen MOSFETS. Die gemessenen Abhéngigkeiten
der Schaltverluste eines MOSFET bel einem konstanten Stromfluss und verschiedenen
Sperrschichttemperaturen sind in Abb. 4.2 dargestellt. Im Schritt 3 werden aufgrund von
diesen Abhangigkeiten die Schaltverluste fir den im zweiten Schritt berechneten Strom
ermittelt.

1 lT,RMS’ ID,RMS! ID,avg YIT,maxl len! RDSon ’ T0 rd Rth(]c) ' R(h(jc),D 1 Rth(ck) 1 R[h(ka) ’ Ta 1 NT! ND

2 EMOSaus: ITn‘ax/ T, MOSan Tmn/N j

PVLH[k+1] -

ﬁ_;anz Ii:E)Ven(ZS) V,ein(50) F;\)/en(QO) PPVan(IZS)]] Ende PV,LH[k] > <
3 Vaus V,aus(25) Vaus(SO) V,aus(90) ' Vaus(125) .
Vem f(l MOS em) u. PVaus f(l MOS aus) 2
mit dem Parameter T,
% P\/,ccnd(‘l’) O P\/,cond('l’) [k+1] !P\/,ein[k] = P\/,ein[k+1]
+ PVaus [K] = P\/,aus[k+1] 1P\/,cond(D) [K] = P\/,oond(D) [k+1]
P, s P ,P berechnen PV,LH Ok PVLH [k+1]
Vcond(‘l’) V,cond(D) V,REC
4 V(Tga) (PVoond(T)+ PVemN + PVausNT )nT
V(Dga) (PVccnd(D)+ PVRECN )n
[T © berechnen ] 3*
5 E TT berechnen ]
= Vem_ f(T) l:)Va\us f(T)
f(T) P f(T) RDSon f(T) UTO f(T) 4*
R.\;:n — f(T) U\:us_ f(T) I’d - f( (D)) I:)VREL':_ f( (D))
- 3
rd - f( (D)) PVREC f( (D))
v PVcond(T’)’ Pv,cond(o) ’ PV,REC neu berechnen
+ +
P\/,cond(T)! Pv,oond(D) , PV,REC neu bereChnen EV(TQE) (g;/wndm +PPVem NN )I;VausNT )nT 5*
7 PV(Tga) (PVcond(T)+ PVem N + PVausNT )nT PV(D QfS) P VCId(FD)) VREe 0
I:)V(D ges) (PVcond(D)+ PVRECN )n h Ve Voo
I:)V‘LH_ PV(T,ges) + PV(D,ges) I

Abb. 4.1:  Algorithmus fir die Berechnung der Sperrschichttemperatur der Leistungshalbleiter und der
gesamten Halbleiterverluste in der Schaltung

33



4 Theoretischer Vergleich unidirektionaler DC/DC-Wandlerschaltungen

40 16

| —m—T=25°C | U, 200V —m—7=25°C |4
35 _m— 7=s0°C |/= 00K | 141 —m—1=50°C
304 —=—7=90°C | | 12] —==1=90°C |
| —m—T7=125°C —m—7=125°C
J
25+ 10 T i
z
vg_ 204 gﬁ 8 -
y 154 / T = 6
4 I
10 !
- I/ 2 lf.
4 =
-..‘l:l:lﬂ 0 T T T T T
0 T T T 5 10 15 20 25 30 35
] 10 20 30 40 T A
.\Iub:cm( )
Lo aid &)

(A (B)

Abb. 4.2: A: Gemessene Ausschaltverluste beim harten Ausschalten als Funktion des Ausschaltstroms;
B: gemessene Einschaltverluste beim harten Einschalten, Funktion des Einschaltstroms fiir
den MOSFET IXTQ88N30P [ 78]

In Schritt 4 werden die Leitverluste in den Leistungshalbleitern gemald der folgenden

Gleichungen berechnet:

2

IT,RMS
I:)V,cond(T) = RDS,on N (4.1)
T
l D,avg I D,RMS2
R/ cond(p) =| Yo N +1y N Kp (4.2)
D D

Bel der Bertcksichtigung der Annahme, dass die Verlaufe des Stromes und der
Spannung der Diode beim Ubergang der Diode vom leitenden in den nichtleitenden
Zustand linear sind, konnen diese Verlaufe wie in Abb. 4.3 gezeigt wird, idealisiert
dargestellt werden. Aufgrund von diesen Verlaufen kénnen die Reverse-Recovery-

Verluste der Diode ndherungsweise wie folgt berechnet werden:

1
PV,REC = EU D,ausI ruts f (4.3)
Die Werte t; und Iry, die in einem Datenblatt einer Diode nicht angegeben sind, kdnnen
aufgrund der angegebenen Grofen Qy, t, und dip/dt berechnet werden. Die Methodik
dieser Berechnung wird erlautert. Der maximale Wert des Reverse-Recovery-Stromes

wird wie folgt berechnet:
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2
| = 0 (4.4)
trr
oA
> .
O i5(t) Up as
i L[
o
Up(t) , t
>
I\l /1
ALY
| t, |
+—>
Abb. 4.3: ldealisierter Abschaltvorgang einer Diode
Die Zeit der Erhthung des Revese-Recovery-Stromes:
I
t,=—"M 4.5
° dip /dt (45)
Die Zeit des Abklingens des Revese-Recovery-Stromes:
ty =t, —t, (4.6)

Die geméal Gl. (4.4) und Gl. (4.6) ermittelten Werte werden fur die Berechnung der
Reverse-Recovery-Verlustein die Gl. (4.3) eingesetzt.

Im Schritt 5 des Algorithmussees in Abb. 4.1 werden die Sperrschichttemperaturen
der Leistungshableiter aufgrund der berechneten Verluste und des Ersatzschaltbildes,
Abb. 4.4, berechnet. Fir dem Fall, dass ale Leistungshalbleiter auf einem Kuhlkorper
montiert sind, kénnen die Sperrschichttemperaturen der MOSFET und der Dioden fir
den Fall (m>1, n>1) wiefolgt ermittelt werden:

Rin¢je) + Rin(ak)
Ny,

k

np Ny k-1
+ Rth(ka)} + 21 R/ 0,)Rinka) + zlpvam) Rinka) + ; Ri, )R
n= m+

(4.7)

Ty =Tat R/(Tw){

Rinie).p, T Ringek
NDn

nr Np n-1
+ Rth(ka)}r 2 R Ringay + 2 Re(oy) Ringiay + 2 R0, 1) Rt
m=1 n+1 1

(4.8)
Fur den Fal (m=1, n=1) gelten die Gl. (4.7), (4.8) ohne den letzten Term. Die

Durchlasskennlinien und die Schaltverluste werden im Schritt 6 fir die neue

Tioy=Tat R/(Dn){

Sperrschichttemperatur  neu  berechnet. Im  folgenden Schritt werden die
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Verlustleistungen fir diese neue Sperrschichttemperatur neu berechnet. Diese
Verlustleistungen dienen as Anfangswerte fUr den Iterationszyklus, der die oben
beschriebenen  Phasen  durchléuft. Die gesamte Verlustleistung in  den
Leistungshalbleitern wird nach jedem Iterationszyklus mit der Verlustleistung vor
jedem lterationszyklus verglichen. Wenn die Differenz kleiner als eine bestimmte
Leistung Py g ist, ist die Iteration abgeschl ossen.

TJ'(Tl) TJ'(T2) Tj(Tn) Tj(Dl) Tj(Dz) Tj(Dn)
PV(Tl) PV(TZ) I:)V(Tn) ; PV(Dl) PV(DZ) } PV(Dn) }

Rth(jc) Rm(J'C) Rth(jc) Rth(jc),Dl Rth(jc),DZ Rth(jc),Dn
NTl NTz NTn I NDl I NDZ I\IDn
Rth(ck) Rth(ck) Rth(ck) Rh(ck) Rth(ck) Rth(ck)
NTJ -|- NT2 T NTn ]. NDl ND2 NDn
A S S i
PV(TgeS) + PV(D,Q&S)
Rth(ka)
= T

Abb. 4.4:  Thermisches Ersatzschaltbild eines DC/DC-Wandlers

Die DC/DC-Wandlerschaltungen werden bei der gleichen Sperrschichttemperatur der
MOSFET und der Dioden hinsichtlich der gesamten Anzahl der Leistungshalbleiter
verglichen. Die gesamte Anzahl der MOSFET in der Schaltung berechnet sich nach:

M ges = Z NTm (4.9

Die gesamte Anzahl der Dioden in der Schaltung:

Np
Np.ges = 2 Np Ko, (4.10)

n=1

Die Methodik der Berechnung der Verluste in den Transformatoren der DC/DC-
Wandlerschaltungen ist im Anhang 6 erlautert. Fir die Berechnung der Verluste im
Transformator soll zuerst die Fléche des Kernquerschnitts ermittelt werden. Nach dem
Ampere schen Gesetz kann die maximale Stérke des magnetischen Feldes wie folgt
berechnet werden [31]:
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N, |
H e = —22T% (4.12)

max |
m

Mit der Berlcksichtigung des in [31] dargestellten Zusammenhanges zwischen der
magnetischen Induktion und Stérke des magnetischen Feldes ergibt sich die folgende
Gleichung:

Bmax = :UO:UH max (4-12)

Beim Einsetzen der Gl. (4.11) in die Gl. (4.12) kann der Maximalwert der magnetischen

Induktion in der primaren Wicklung des Transformators wie folgt berechnet werden:

N, |
Bmax __1 y,maxluolu (4.13)

Lo

Bel der symmetrischen Ansteuerung der Transistoren fir DC/DC-Wandlerschatungen
mit einem Transformator im Fall des kontinuierlichen Magnetisierungsstromes ist der
Gleichstromanteil im Magnetisierungsstrom Null. In der Gl. (4.13) lasst sich der
Maximawert des Magnetisierungsstromes fur die DC/DC-Wandlerschaltungen mit

einem Transformator wie folgt bestimmen:

UL trmg
Iy max = # (4.14)
ul

In der Gl. (4.14) ist I=2 fir die Schaltungen mit einer bidirektionalen Magnetisierung
des Transformators (spannungs- und  stromgespeister  Vollbrickenwandler,
stromgespeister Gegentaktwandler) und |=1 fur den Doppeldurchflusswandler mit einer
unidirektionalen Magnetiserung des Transformators. Die Zeitdauer der
Magnetisierungsphase in der Gl. (4.14) ist fur den Doppeldurchflusswandler durch die
Gl. (A1.8) im Anhang 1, fur den spannungsgespeisten Vollbriickenwandler durch die
Gl. (A2.11) im Anhang 2, fur die stromgespeisten Wandler durch die Gl. (A3.5) im
Anhang 3 definiert. Beim Hochsetzsteller mit geteilter Drossel enthdlt der
Magnetisierungsstrom  einen  Gleichstromantelil. Der Maximawert  des
Magnetisierungsstroms kann fur den Hochsetzsteller mit geteilter Drossel wie folgt
berechnet werden:

. UL tmag
Iy,max = Iy(to) +—=—
ul

(4.15)
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Die Zeitdauer der Magnetisierungsphase in der Gl. (4.15) ist fur den Hochsetzsteller mit
geteilter Drossel durch die GI. (A4.5) im Anhang 4 definiert. Aus der Grundlagen der
Dimensionierung eines Transformators [31] ist der Zusammenhang zwischen der
Induktivitét und magneti schen GrofRen bekannt:
2
L,y = ok (4.16)

ul |
m

Beim Einsetzen der Gl. (4.14) in die Gl. (4.13) mit der Berticksichtigung der Gl. (4.16)

erhdt man die Formel fur die DC/DC-Wandlerschaltungen mit einem Transformator:

Ut
) =t (4.17)
INleax

Beim Einsetzten von Gl. (4.15) in die Gl. (4.13) und mit der Berticksichtigung der Gl.
(4.16) erhdt man die Formel fir den Hochsetzsteller mit geteilter Drossel:

A U atmag + Lyl (to) (4.18)
“ Nleax .

Der Magnetisierungsstrom zum Anfang einer Periode in der Gl. (4.18) wurde fir den
Hochsetzsteller mit geteilter Drossel entsprechend der Gl. (A4.11) berechnet. Die Gl.
(4.17), (4.18) zeigen die Abhangigkeit der Flache des Kernguerschnittes vom
Transformator vom Arbeitspunkt, von den Parametern der Schaltung und vom
Maximalwert der magnetischen Induktion in der primaren Wicklung. Bel der
Dimensionierung des Transformators flr einen moglichst hohen Maximawert der
magnetischen Induktion wird die minimal mogliche Flache des Kernmaterials in eéinem
bestimmten Arbeitspunkt, fir bestimmte Parameter der Schaltung und eine bestimmte
primére Windungszahl des Transformators erforderlich. Der Maximalwert der
magnetischen Induktion soll jedoch einen bestimmten Grenzwert By nicht
Uberschreiten, damit der Ferrit-Kern nicht geséttigt wird. Es ist aso sinnvoll, die
Verluste in den Transformatoren der DC/DC-Wandlerschatungen be  der
Dimensionierung der Transformatoren fir den gleichen Maximalwert der magnetischen
Induktion, bel gleicher Schatfrequenz und bei gleicher primérer Windungszahl zu
berechnen. Beim Einsetzen von Buu=By in die Gl. (4.17), (4.18) wird die minimal
mogliche Flache des Kernmaterials A rin fUr die DC/DC-Wandlerschaltungen ermittelt.
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4.2 Schaltungsvergleich

4.2.1 Doppeldurchflusswandler in asymmetrischer
Halbbr Gickenschaltung

Die zu untersuchende Schaltung des Durchflusswandlers in asymmetrischer
Halbbriickenschaltung wurde in Abb. A1.1 im Anhang 1 dargestellt. Der Betrieb mit
einem kontinuierlichen Strom durch die Induktivitdt L, wurde dabei betrachtet. Der
Wirkungsgrad der Schaltung bei Us=30V (entsprechend dem auf der S. 7 erwahnten
Arbeitspunkt) wird dabel berechnet. Fur diese Berechnung wird zuerst der optimale
Arbeitspunkt aus Sicht der moglichst niedrigen Spannungs- und Strombel astungen der
Bauelemente festgelegt. Aufgrund der in Abb. Al.2 gezeigten Verlaufe wurden die
Maximal- und Minimalwerte des Stromes durch den Transistor T; in Abhéngigkeit vom
Ubersetzungsverhaltnis des Transformators bei einer konstanten Ausgangsspannung
entsprechend der im Anhang 1 dargestellten Gl. (Al.4), (A1.5), berechnet. Der
Effektivwert des Transistorstromes wurde in Abhangigkeit vom Ubersetzungsverhdtnis
aufgrund des durch die Gl. (Al.1) beschriebenen Verlaufes des Transistorstromes
berechnet. Die berechneten oben genannten Grofen werden in Abhéngigkeit vom
Ubersetzungsverhaltnis des Transformators bei einer konstanten Ausgangsspannung in
Abb. 4.5 dargestellt. Die entsprechend der in der Tab. 5.2 (S. 107) dargestellten Formeln
berechneten maximalen Sperrspannungen Uber die Dioden Ds und Dg (bel Uc=60V) in
Abhéngigkeit vom Ubersetzungsverhdtnis des Transformators werden auch in der Abb.
4.5 gezeigt.

Aus der Abb. 4.5 erkennt man, dass die Effektivwert, Maximal- und Minimawerte
des Stromes durch den Transistor T; und die maximalen Sperrspannungen Uber die
Dioden Ds und Dg mit der Erhéhung des Ubersetzungsverhaltnisses des Transformators
ansteigen. Aus diesem Grund ist die Dimensionierung des Doppeldurchflusswandlers
fur das minimal mogliche Ubersetzungsverhdtnis sinnvoll. Diese Bedingung wird bei
der Dimensionierung fur das maxima maogliche Tastverhdltnis bel einer minimalen
Eingangsspannung (U=30V) erreicht. Das maximal mdgliche Tastverhdltnis ist auf
50% begrenzt [31]. Das berechnete minimal erforderliche Ubersetzungsverhaltnis des
Transformators bel einem Tastverhdltnis von 0,45 wird in Tab. 5.2 gezeigt. Zwel

Transformatoren mit einem Ubersetzungsverhaltnis von 28 sind erforderlich.
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Abb. 45: Analytisch berechnete Abhangigkeiten der Srom- und Spannungsbelastungen der
Bauelemente vom Uber setzungsver hiltnis des Transformators des Doppeldurchflusswandlers
in asymmetrischer Halbbrtickenschaltung

Nach der Festlegung des Arbeitspunktes wird der Wirkungsgrad in diesem
Arbeitspunkt berechnet. Der Effektivwert des Transistorstromes, der Effektivwert und
Mittelwert der Diodenstrome in Abhangigkeit von der Eingangsleistung wurden
aufgrund der durch die Gl. (Al.1), (Al.2), (A1l.9) beschriebenen Verlaufe des
Transistorstromes und der Diodenstrome ermittelt. Diese berechnete Grof3en sind in
Abhangigkeit von der Eingangsleistung in Abb. 4.6 dargestellt. Die Welligkeit des
Stromes durch die Ausgangsdrossel ist im ganzen Leistungsbereich von 1kW bis 5kW
konstant. Diese Werte werden im Algorithmus fir die Berechnung der
Halbleiterverluste, Abb. 4.1, verwendet. Der Effektivwert des Transistorstromes und des
Stromes durch die primére Wicklung des Transformators sind gleich. Tab. 5.2 zeigt die
berechneten maximalen Sperrspannungen Uber die sekundérseitigen Dioden des
Doppeldurchflusswandlers. Man sieht, dass die Spannungsbelastungen der
sekundarseitigen Dioden der Eingangsspannung und dem Ubersetzungsverhétnis des
Transformators direkt proportional sind. Man sieht auch, dass die Sperrspannungen der
Dioden Ds, Dg, D7 bei der verénderlichen Eingangsspannung Ue=30...60V und der
relativ hohen Ausgangsspannung U,=750V Uber 1,2 kV liegen. Wegen der relativ hohen
Anzahl an Hochspannungsdioden ist der Doppeldurchflusswandler fur ene

verdnderliche Eingangsspannung und eine relativ hohe Ausgangsspannung schlecht
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geeignet. Der Doppeldurchflusswandler  ist  jedoch  hinsichtlich  der
Spannungsbel astungen der Transistoren eine ginstig zu bewertende Schaltung.
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Abb. 4.6: Analytisch berechnete Abhangigkeiten der Effektiv-, Maximal- und Minimalwerte des
Transistorstromes und der Diodenstrome von der Eingangsleistung

Die Transistorspannung nach dem Ausschalten der Transistoren ist gleich der
Eingangsspannung. Beim Einschalten der Transistoren féllt die Sperrspannung Uber die
Transistoren relativ schnell ab. Der Anstieg des Stromes wird jedoch durch die
Magnetisierungsinduktivitét und Streuinduktivitée des Transformators auf einen
bestimmten Wert begrenzt. Deshalb steigt der Strom durch den Transistor beim
Einschalten erst dann an, wenn die Sperrspannung des Transistors relativ niedrig oder
Null ist. Deshab sind die Einschaltverluste der Transistoren beim
Doppel durchflusswandler vernachléssigbar.

4.2.2 Spannungsgespeister Vollbrickenwandler

Die zu untersuchende Schaltung des spannungsgespeisten Vollbrickenwandlers ist in
Abb. A2.1 dargestellt. In [73], [74] wird der Einfluss des Ubersetzungsverhaltnisses und
der Grofe der Induktivitdt L, auf den Wirkungsgrad des spannungsgespeisten
Vollbriickenwandlers analytisch untersucht. Die Grof3e der Induktivitét L, beeinflusst
den Wirkungsgrad nur unwesentlich. Einen wesentlichen Einfluss hat jedoch das
Ubersetzungsverhaltnis des Transformators. Um einen moglichst hohen Wirkungsgrad
zu erreichen, wird ein moglichst kleines Ubersetzungsverhdltnis des Transformators
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vorgeschlagen [73], [74]. Diese Bedingung wird bel der Dimensionierung fur das
maximal mogliche Tastverhéltnis bel einer minimaen Eingangsspannung erreicht. Das
maximal maogliche Tastverhdltnis ist auf 50% begrenzt [31]. Die primare Wicklung des
Transformators wird im Unterschied zum Doppeldurchflusswandler bidirektional
magnetisiert [31]. Deshalb wird nur ein Transformator mit dem Ubersetzungsverhaltnis
von 28 (wie beim Doppel durchflusswandler) bendtigt.

Aufgrund der in Abb. A2.2 gezeigten Verlaufe wurden die Maximal- und
Minimalwerte der Transistorstrome in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung bei einer
konstanten Ausgangsspannung entsprechend der im Anhang 2 dargestellten Gl. (A2.7),
(A2.8), berechnet. Der Effektivwert des Transistorstromes, der Effektivwert und
Mittelwert der Diodenstrome wurde in Abhangigkeit vom Ubersetzungsverhdtnis
aufgrund der durch die Gl. (A.2.1), (A25), (A2.12) beschriebenen Verlaufe des
Transistorstromes und der Diodenstrome berechnet. Die Ermittlung des Effektivwertes
des Stromes durch die primére Wicklung des Transformators wurde aufgrund der Gl.
(A2.13) durchgefuhrt. Die berechneten oben genannten Grélien werden in Abhangigkeit
vom  Ubersetzungsverhdltnis des  Transformators bel  einer  konstanten
Ausgangsspannung in Abb. 4.7 dargestellt.
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Abb. 4.7:  Analytisch berechnete Abhangigkeiten der Effektiv-, Maximal- und Minimalwerte des
Transistorstromes und des Diodenstromes von der Eingangsleistung

Aus der Abb. 4.7 kann entnommen werden, dass der Effektivwert des Transistorstromes
des spannungsgespeisten Vollbrickenwandlers den entsprechenden Wert fir den

Doppeldurchflusswandler entspricht. Beim spannungsgespeisten Vollbrickenwandler
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wird der Transformator bidirektional magnetisiert. Das fuhrt dazu, dass der Strom durch
die primdre Wicklung des Transformators sowohl wahrend der Magnetisierungsphase
as auch wahrend der Entmagnetisierungsphase flief. Dadurch erhdht sich der
Effektivwert des Stromes durch die primare Wicklung des Transformators im Vergleich
zu dem entsprechenden Wert beim Doppel durchflusswandler.

Die berechneten maximalen Sperrspannungen der Leistungshalbleiter bei U~=60V
und minimalen Sperrspannungen der Leistungshalbleiter bei U=30V fir den
Arbeitspunkt (Dyax=0,45) sind in Tab. 5.2 (S107) dargestellt. Die Transistorspannung
ist, wie beim Doppeldurchflusswandler, gleich der Eingangsspannung. Alle
Transistoren sperren wahrend den Phasen der Totzeit und die primére Spannung des
Transformators ist Null. Dadurch ergibt sich eine Serienschaltung der Transistoren
gegen die Eingangsspannungsguelle. Die Sperrspannungen der Transistoren vor dem
Einschadten und nach dem Ausschalten betragen deshalb die Héalfte der
Eingangsspannung. Die Sperrspannung der Transistoren nach dem Ausschalten halbiert
sich im Vergleich zum Doppeldurchflusswandler. Die Sperrspannungen der Dioden
sind wie auch beim Doppeldurchflusswandler direkt proportional  der
Eingangsspannung. Bei der vorgegebenen Anderung der Eingangsspannung liegen die
maximalen Sperrspannungen Uber die Dioden Uber 1,2kV, wie man aus der Tab. 5.2
sieht. Die Anzahl der Hochspannungsdioden (D1, Dy, D3, Dy) ist noch héher als beim
Doppeldurchflusswandler, was einen deutlichen Nachteil des spannungsgespeisten
Vollbrickenwandlers darstellt. Das Einschalten der Transistoren wird wie beim
Doppeldurchflusswandler durch die Magnetisierungsinduktivitdt und Streuinduktivitét
des Transformators entlastet. Die Spannung Uber die Transistoren beim Ausschalten
wird allerdings durch die Streuinduktivitét héher.

4.2.3 Stromgespeister Vollbrickenwandler und Gegentaktwandler

Die zu untersuchenden Schaltungen des stromgespeisten Vollbrickenwandlers und
Gegentaktwandlers sind in Abb. A3.1 und Abb. A3.2 dargestellt. Aufgrund des
kontinuierlichen Eingangsstromes kann das Tastverhdtnis nicht niedriger als 50% sein
[31]. Die primére Wicklung des Transformators wird bidirektional magnetisiert [31].
Das minimal mogliche Ubersetzungsverhdtnis des Transformators betrégt beim
Tastverhdltnis von 50% gemald der Formel in Tab. 5.2 zw6lf. Fir die Berechnung des
Wirkungsgrades wird zuerst der optimale Arbeitspunkt aus Sicht der moglichst
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niedrigen Spannungs- und Strombelastungen der Bauelemente ausgewahlt. Aufgrund
der in Abb. A3.3 gezeigten Verlaufe wird der Strom durch den Transistor T; zu den
Zeitpunkten t, und t3 (beim Aus- und Einschalten des Transistors) in Abhangigkeit vom
Ubersetzungsverhdtnis des Transformators bei einer konstanten Ausgangsspannung
gemdl im Anhang 3 dargestellten Gl. (A3.12), (A3.19), berechnet. Der Effektivwert des
Transistorstromes wurde in Abhangigkeit vom Ubersetzungsverhdtnis aufgrund des
durch die Gl. (A3.1), (A3.6), (A3.8) beschriebenen Verlaufes des Transistorstromes
berechnet. Die maximale Sperrspannung tber den Transistor T, wird entsprechend der
Formel in der Tab. 5.2 berechnet. Die berechneten oben genannten Grélen werden in
Abhangigkeit vom Ubersetzungsverhdltnis des Transformators bei einer konstanten
Ausgangsspannung in Abb. 4.8 dargestellt.
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Abb. 4.8: Analytisch berechnete Abhangigkeiten der Srom- und Spannungsbelastungen der
Bauelemente vom Ubersetzungsverhéltnis des Transformators fiir den stromgespeisten
Vollbrtckenwandler

Aus der Abb. 4.8 erkennt man, dass die Effektivwerte des Transistorstroms und des
Stromes durch die primare Wicklung des Transformators sich unwesentlich mit der
Verringerung des Ubersetzungsverhdltnisses des Transformators verringern. Die
Sperrspannung  der Transistoren steigt dagegen mit der Veringerung des
Ubersetzungsverhdtnisses  relativ. stark  an. Die Vekleinerung  des
Ubersetzungsverhdtnisses ist deshalb fir den Bereich eingeschrankt, in dem die
MOSFET der gleichen Spannungsklasse wie fur das Ubersetzungsverhdtnis von 12
verwendet werden konnen. Eine weitere Verringerung des Ubersetzungsverhaltnisses
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des Transformators fuhrt zu ener deutlichen Erhohung der Leitverluste in den
Transistoren. Das Ubersetzungsverhaltnis von 12 wurde aus diesen Griinden festgel egt.

Nach der Festlegung des Arbeitspunktes erfolgt die Ermittlung des Wirkungsgrades
in diesem Arbeitspunkt. Der Strom durch den Transistor T; zu den Zeitpunktes t, und t3
(beim Aus- und Einschalten des Transistors) wird gemal3 im Anhang 3 dargestellten Gl.
(A3.12), (A3.19) in Abhangigkeit von der Eingangsleistung bei einer konstanten
Ausgangsspannung berechnet. Der Effektivwert des Transistorstromes, der Effektivwert
und Mittelwert der Diodenstréme in Abhangigkeit von der Eingangsleistung wurden
aufgrund der durch die GI. (A3.1), (A3.6), (A3.8), (A3.2) beschriebenen Verlaufe des
Transistorstromes und der Diodenstrome berechnet. Die oben genannten berechneten
Grolen in Abhangigkeit von der Eingangdeistung in Abb. 4.9 dargestellt. Die
Welligkeit des Stromes durch die Eingangsdrossel ist im ganzen Leistungsbereich von
1kW bis 5kW al's konstant angenommen.
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Abb. 4.9:  Analytisch berechnete Abhangigkeiten des Effektivwertes vom Transistorstrom sowie des
Transistorstromes zu den Zeitpunkten t, und t; und des Diodenstromes von der
Eingangsleistung

Aus der Abb. 4.9 sient man, dass die Effektivwerte des Transistorstromes und des
Stromes durch die primére Wicklung deutlich niedriger als bei den anderen Schaltungen
sind. Dasist ein Vorteil von den stromgespeisten Wandlern.

Die berechnete maximale Sperrspannung der Dioden wird in der Tab. 5.2 dargestellt.
Die Sperrspannung der sekundérseitigen Dioden ist im Unterschied zu den anderen
untersuchten DC/DC-Wandlerschaltungen auf die Ausgangsspannung geklemmt. Die
Streuinduktivitdten des Transformators konnen deshalb nicht zur Erhdhung der
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Sperrspannung der Dioden fihren, wie im Fal der spannungsgespeisten
Schaltungstopologien. Die deutlich niedrigeren Sperrspannungen der sekundarseitigen
Dioden ist ein weiterer Vorteil im Vergleich zu den spannungsgespeisten Wandlern. Die
Unabhangigkeit der Sperrspannung Uber die Transistoren und der Sperrspannungen der
sekundérseitigen Dioden von der Eingangsspannung macht die Anwendung der
stromgespeisten Wandler fir eine BZ mit einer stark veranderlichen Eingangsspannung
gunstig. Eine weitere Erkenntnis aus der Tab. 5.2 ist, dass der Ubergang der Dioden
vom leitenden in den nichtleitenden Zustand nur bel der Halfte der Ausgangsspannung
erfolgt, was zu geringeren Reverse-Recovery-Verlusten in den Dioden im Vergleich zu
den spannungsgespeisten Schaltungen fuhrt. Aus der Tab. 5.2 sieht man, dass die
Sperrspannungen Uber die Transistoren nach dem Ausschalten und vor dem Einschalten
bei den stromgespeisten Schaltungen deutlich hoher als bel anderen Schaltungen sind.

Die weiteren Nachteile der stromgespeisten Schaltungen sind:

e Uberspannung an den Transistoren wegen der Streuinduktivitdt des

Transformators moglich,
e hartes Einschalten der Transistoren.

Die im Anhang 3 dargestellte mathematische Analyse gilt auch fir den stromgespeisten
Gegentaktwandler. Der Unterschied dieser Schaltung zu dem stromgespeisten

Vollbriickenwandler liegt in der doppelt so hohen Sperrspannung tber die Transistoren.

4.2.4 Hochsetzsteller mit geteilter Drossel

Die bisher betrachteten DC/DC-Wandler sind gavanisch getrennt. Der
Hochsetzsteller mit geteilter Drossel gewdhrleistet keine galvanische Trennung
zwischen dem Ein- und Ausgang. Deshalb soll er entpreschend dem in Abb. 3.9 (S 20)
gezeigten prinzipiellen Blockschaltbild an die BZ angeschlossen werden. Die Schaltung
des Hochsetzstellers mit geteilter Drossel wurde in Abb. A4.1 dargestellt. Die
gavanisch getrennten Wandler sind fur die Eingangsspannungsanderung von 30V bis
60V betrachtet worden. In Abb. A4.1 sieht man, dass der Hochsetzsteller von zwel
seriell geschalteten Spannungsquellen eingespeist wird. Um den Hochsetzsteller mit den
bisher betrachteten Wandlern vergleichen zu kénnen, soll die Anderung der gesamten

Spannung dieser Energiequellen 30V his 60V betragen. Das bedeutet, dass die
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Eingangsspannungsanderung fir jeden Hochsetzsteller in Abb. A4.1 15V bis 30V
betragt.

Die Festlegung des Arbeitspunktes bei dem maximalen Tastverhdtnis von 0,774 im
Arbeitspunkt bei der minimalen Eingangsspannung von 15V ermdglicht relativ niedrige
Leitverluste im Transistor und gleichzeitig eine akzeptable maximale Strombelastung
der sekundérseitigen Diode [53]. Dieser Arbeitspunkt wurde fir die Berechnung des
Wirkungsgrades festgelegt. Das berechnete Ubersetzungsverhdtnis des Transformators,
bei dem die Ausgangsspannung von 375V im Bereich der Anderung der
Eingangsspannung von 15V bis 30V erreicht werden kann und dabei das Tastverhaltnis
den festgelegten maximalen Wert von 0,774 nicht Uberschreitet, ist in der Tab. 5.2
dargestellt. Aufgrund der in Abb. A4.2 im Anhang 4 gezeigten Verlaufe wurden die
Maximal-, Minimalwerte des Stromes durch den Transistor T, in Abhangigkeit von der
Eingangsleistung bei einer Ausgangsspannung von 375V entsprechend der im Anhang 4
dargestellten Gl. (A4.17), (A4.18) berechnet. Der Effektivwert des Transistorstromes,
der Effektivwert und Mittelwert des Diodenstromes in Abhangigkeit von der
Eingangsleistung wurden aufgrund der durch die Gl. (A4.2), (A4.3), (A4.7), (A4.8)
beschriebenen Verlaufe des Transistorstromes und Diodenstromes berechnet. Die
Ergebnisse dieser Berechnungen zeigt die Abb. 4.10.
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Abb. 4.10: Analytisch berechnete Abhangigkeiten der Effektiv-, Maximal- und Minimalwerte des
Transistorstroms und des Diodenstroms von der Eingangsleistung im Hochsetzsteller mit
geteilter Drossel
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Man sieht aus der Abb. 4.10, dass die Effektivwerte des Transistorstromes und
Diodenstromes hoher im Vergleich zum Doppeldurchflusswandler und zu den
stromgespeisten Schaltungen sind.

Tab. 5.2 zeigt die berechneten maximalen Sperrspannungen der Dioden und
Transistoren. Man erkennt, dass die maximale Sperrspannung des Transistors beim
Hochsetzsteller mit getellter Drossel hoher as bel den spannungsgespeisten
Schaltungen und beim stromgespeisten Vollbriickenwandler ist. Aus der Tab. 5.2 kann
auch enthnommen werden, dass der Hochsetzsteller mit geteilter Drossel die ginstigste
Schaltung hinsichtlich der maximalen Sperrspannung der sekundérseitigen Dioden ist.
Der prinzipielle Unterschied des Hochsetzstellers mit getellter Drossel zu den anderen
Schaltungen ist, dass die Sperrspannung der Diode D; von der Eingangs- und
Ausgangsspannung sowie vom Ubersetzungsverhaltnis der geteilten Drossel abhangt.

4.2.5 Zusammenfassung

Die berechneten maximalen Sperrspannungen der Transistoren und der Dioden fur die
unidirektionalen DC/DC-Wandlerschaltungen sind in Tab. 5.2 dargestellt. Aufgrund
dieser Werte werden die Spannungsklassen fur die Transistoren und Dioden in Tab.
A5.1 (Anhang 5) festgelegt. Die daraus resultierende gesamte Anzahl der Dioden fir
jede DC/DC-Wandlerschaltung wird in der Abb. 4.11 gezeigt.
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Abb. 4.11: Ergebnisse des Vergleichs der Schaltungen hinsichtlich des Aufwandes an die Dioden
(1: Doppeldurchflusswandler; 2: spannungsgespeister Vollbrickenwandler; 3:
stromgespeister Vollbrickenwandler; 4: stromgespeister Gegentaktwandler; 5:
Hochsetzsteller mit geteilter Drossel)
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Die stromgespeisten Topologien und der Hochsetzsteller mit geteilter Drossel erweisen
sich als die Schaltungen mit dem geringsten Bedarf an Dioden, wie man aus der Abb.
411 seht. Mit Hilfe der verwendeten Abhéngigkeit des Drain-Source-
Einschaltwiderstandes eines 100V-MOSFETs von der Sperrschichttemperatur (Tab.
A5.2) werden die Abhangigkeiten des Drain-Source-Einschaltwiderstandes von der
Sperrschichttemperatur der MOSFETSs anderer Spannungsklassen berechnet. Dabel ist
angenommen worden, dass der Drain-Source-Einschaltwiderstand dem Faktor Upsmax®
direkt proportiona ist. Bei der Annahme, dass die Schaltverluste bel einem bestimmten
Strom der Sperrspannung direkt proportional sind, konnen die in Abb. 4.2 dargestellten
Abhangigkeiten der Ein- und Ausschaltverluste vom Stromfluss fur bestimmte Werte
der Sperrspannung ermittelt werden. Die berechneten Sperrspannungen der Transistoren
vor dem Einschalten und nach dem Ausschaten im Arbeitspunkt (Us=30V), wo der
Wirkungsgrad ermittelt wird, werden in der Tab. 5.2 dargestellt. Die aufgrund dieser
Werte ermittelten Abhangigkeiten der Ein- und Ausschaltverluste vom Stromfluss und
die in der Tab. A52 dargestellten Abhangigkeiten des Drain-Source-
Einschaltwiderstandes eines MOSFETs von der Sperrschichttemperatur werden im
Algorithmus der Berechnung der Hableiterverluste, Abb. 4.1, verwendet. Die
Sperrschichttemperatur der MOSFETs und der thermische Widerstand des Kihlkoérpers
sind fur alle DC/DC-Wandlerschaltungen gleich und betrugen entsprechend 105°C und
0,05K/W. Fur die Berechnung der Ein- und Ausschaltverluste werden entsprechend die
berechneten Minima- und Maximawerte des Transistoren bei ener bestimmten
Eingangsleistung verwendet. Die berechneten Sperrspannungen der Dioden beim
Ubergang von einem vom leitenden in den nichtleitenden Zustand im Arbeitspunkt
(Ue=30V), wo der Wirkungsgrad ermittelt wird, werden in der Tab. 5.2 gezeigt. Die
aufgrund dieser Werte gemald Gl. (4.3)-(4.6) berechneten Reverse-Recovery-Verluste
einer Diodeneinheit, die aus einer bestimmten Anzahl der seriell geschalteten 600V -
Dioden besteht, sieht man in der Tab. A5.2. Abb. 4.12 stellt die berechnete Abhangigkeit
des Wirkungsgrades von der Eingangsleistung aufgrund der Halbleiterverluste und
Verluste in den Transformatoren dar. Aus Abb. 4.12 erkennt man, dass beim
stromgespeisten Vollbrickenwandler der hochste Wirkungsgrad erreicht wird. Der
stromgespeiste Gegentaktwandler hat wegen der hdchsten Spannungsklasse der
einzusetzenden MOSFET den schlechtesten Wirkungsgrad.

49



4 Theoretischer Vergleich unidirektionaler DC/DC-Wandlerschaltungen

95 ‘

801 / _._g,
~ ——
75 / S

n (%)

U =30V; U =750V; f=60kHz; j = 6A/mNY; N,=2;
70 d.,=0,2mm; d _=0,036mm; h_=19mm; B_ =0,2T; I
65 T,=40°C; Tj=105°C; Rm(ka)zo,OSKNV; Rm(ck)zl,SK/W |
| 12401 ILaavg=1,33
60 34 4i /1, ,,=016 L
1 5Ai/l =116
€ eawg
55 T f T f T f T
1 2 3 4 5
P, (kW)

Abb. 4.12: Analytisch ermittelter Wirkungsgrad unidirektionaler DC/DC-Wandlerschaltungen bei der
Auslegung fur die Leistung von 5kW (1: Doppeldurchflusswandler; 2: spannungsgespeister
Vollbrickenwandler; 3: stromgespeister  Vollbrickenwandler; 4:  stromgespeister
Gegentaktwandler; 5: Hochsetzsteller mit geteilter Drossel)

Eine weitere Ursache sind relativ hohe Verluste im Transformator wegen der relativ
hohen Spannungs-Zeit-Flache an der priméaren Wicklung des Transformators. Alle
spannungsgespeisten Schaltungen weisen etwa den gleichen Wirkungsgrad auf. Beim
Hochsetzsteller mit geteilter Drossel fur kleine Leistungen (etwa ab 3kW) ergibt sich
ein schlechterer Wirkungsgrad im Vergleich zu den spannungsgespeisten Schaltungen.
Das liegt daran, dass die Schaltverluste beim Hochsetzsteller mit getellter Drossel hoher
als beim Doppeldurchflusswandler und beim spannungsgespeisten V ollbriickenwandler
sind. Die Schaltverluste dominieren bei kleineren Leistungen, weil sich die
Strombelastung mit der Verkleinerung der Leistung verringert und die
Spannungsbelastung der Leistungshalbleiter konstant bleibt. Die verwendete bei der
Berechnung des Wirkungsgrades gesamte Anzahl der MOSFETSs fur jeden Wandler in
Abhangigkeit von der Eingangsleistung wird in der Abb. 4.13 gezeigt. Die
stromgespeisten Topologien sind hinsichtlich des Bedarfs an Transistoren am
gunstigsten. Die Unterschiede sind insgesamt jedoch relativ gering. Die Tab. 5.2 zeigt
die berechnete minimal erforderliche Kernflache fir den Transformator der galvanisch
getrennten DC/DC-Wandlerschaltungen gemal3 Gl. (4.17) und fur die geteilte Drossel
des Hochsetzstellers gemad Gl. (4.18). Die Berechnung wurde fur die folgenden
Bedingungen durchgefuhrt: B, = B, =0,2T, f =60kHz, N, = 2.

50



4 Theoretischer Vergleich unidirektionaler DC/DC-Wandlerschaltungen

24470 | U=30V; U750V F=60kHz ]
29___35| T,=40°C; T=105°C; R, =0,05K/W; i
DF——a | R =LKMW 12 40 /1, =13834 ]
181 Ai /1, =016;5 Ai/l_ =116 i
16 g a0 i
814 ad
] L
10 — =
8 / =
6 - L
4 ] // —
=
2
0 :
1 2 3 4 5
P (kW)
€

Abb. 4.13: Ergebnisse des Vergleichs der Schaltungen hinsichtlich des Aufwandes an die MOSFETSs (1.
Doppeldurchflusswandler; 2: spannungsgespeister Vollbrickenwandler; 3: stromgespeister
Vollbriickenwandler; 4: stromgespeister Gegentaktwandler; 5: Hochsetzsteller mit geteilter
Drossel)

Der Vergleich der Schaltungen hinsichtlich des erforderlichen Kernmaterials bei der
gleichen primaren Windungszahl und magnetischen Ausnutzung des Transformators
wird in Abb. 4.14 grafisch dargestel|t.
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Abb. 4.14: Ergebnisse des Vergleichs der Schaltungen hinsichtlich des Bedarfs an Kernmaterial fur den
Transformator (1: Doppeldurchflusswandler; 2: spannungsgespeister Vollbriickenwandler;
3: stromgespeister Vollbrickenwandler; 4: stromgespeister Gegentaktwandler; 5:
Hochsetzsteller mit geteilter Drossel)

K,min
1

Der stromgespeiste und spannungsgespeiste Vollbrickenwandler bendtigen am
wenigsten Kernmaterial fir den Transformator, wie man aus der Abb. 4.14 sieht.
Insgesamt weisen stromgespeister und spannungsgespeister Vollbrickenwandler die
Eigenschaften auf, die diese Wandler fur die Brennstoffzellenanwendungen ginstig

geeignet machen.
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5  Analysedeserwelterten Durchflusswandlers

5.1 Ableitung der Schaltung des erweiterten
Durchflusswandlers

Die Untersuchung unidirektionaler DC/DC-Wandlerschaltungen im Kapitel 4 hat
gezeigt, dass der spannungsgespeiste Vollbrickenwandler hinsichtlich des
Wirkungsgrades und der Grof3e des Transformators zu den guinstigsten Schaltungen fir
eine BZ mit einer Leistung von 5kW und einer Spannung von 30V...60V gehort.
Wesentliche Nachteile dieser Schaltung sind ein erhdhter Bauelementebedarf und der
Aufwand flir die Steuerung der Transistoren. Ein  weiterer Nachteil des
spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers ist, dass die in den Streuinduktivitéten
gespeicherte Energie zum Eingang der Schaltung eingespeist wird. Durch den Fluss
dieser Energie vom Eingang zum Ausgang der Schaltung entstehen zusétzliche
Verluste, die zur Reduzierung des Wirkungsgrades fuhren. Der Wirkungsgrad eines
spannungsgespeisten Vollbrickenwandlers mit einem nichtidealen Transformator ist
deshalb niedriger as der im Kapitel 4 ermittelte Wirkungsgrad eines
spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers mit einem idealen Transformator. Dadurch
entsteht ein Bedarf nach einer neuen DC/DC-Wandlerschaltung, die nicht von diesen
Nachteilen betroffen ist, mit einer moglichst kleineren Anzahl der aktiven Schalter.

Das Ziel des nun folgenden Kapitels ist die Ableitung einer solchen Schaltung. Der
Durchflusswandler mit einem Transistor ist durch den geringsten Bauelementebedarf
und den geringsten Aufwand fur die Transistorsteuerung gekennzeichnet. Der Nachteil
dieser Schaltung ist ein zusdtzlicher schaltungstechnischer Aufwand fir die
Entmagnetisierung des Transformators. Das in Abb. 5.1 dargestellte Ersatzschaltbild des
Durchflusswandlers mit einem Transistor und einem idealen Transformator basiert auf
der Annahme, dass die Spannung des Transistors T, auf eine konstante Spannung Uy
begrenzt wird. Die Verlaufe der in Abb. 5.1 gezeigten Schatung sind in Abb. 5.2
dargestellt. Drei Betriebszustande kénnen unterschieden werden:

e Magnetisierungsphase (to...t1) (T1 €in),
e Entmagnetisierungsphase (t;...to) (T1 aus),

52



5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

e Freilaufphase (t,...t3) (T1 aus).
D,

- O

(o) . O

Abb. 5.1:  Ersatzschaltbild des Durchflusswandlers mit einem Transistor und einer zusatzlichen
Schaltung furr die Entmagnetisierung des Transformators

Fur die Magnetisierungsphase gilt die Maschengleichung:

di (t)
Ue= Lyt =0

(5.1)

mit der Anfangsbedingung:i, (t,) =0. Die Ldsung der Differentialgleichung Gl. (5.1)
lautet:

UE

O =1

(t—to) (5.2)

ul

Der Magnetisierungsstrom am Ende der Magnetisierungsphase berechnet sich nach:

UE
L

i, (t) =—<DT (5.3)

ul

Dabel ist das Tastverhdtnis wie folgt definiert:

D= % (5.4)

Zum Zeitpunkt t; wird der Transistor T, ausgeschaltet und der Magnetisierungsstrom
fliefdt durch die Diode D, und die Spannungsquelle Uy. Dadurch wird die wahrend der
Magnetisierungsphase in der Magnetisierungsinduktivitét gespeicherte Energie in die
Spannungsquelle Uy eingespeist. Fur die Entmagnetisierungsphase (t;...t2) gilt die
M aschengleichung:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

di ()
Uc-Uy—-L, gt =0 (5.5)
mit der Anfangsbedingung:
. U
i, (t) = C £DT (5.6)
ul
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Abb. 5.2:  Betriebszustande des Durchflusswandlers mit einem Transistor und einer zusitzlichen
Schaltung firr die Entmagnetisierung des Transformators

Die L6sung von Gl. (5.5) lautet:

U,-U

i (1) = LLJG DT - € (t—t,) (5.7)

ul ul
Die Spannung Uy ist frel einstellbar. Sie sollte hoch genug festgelegt werden, so dass
der Magnetisierungsstrom den Wert Null einnimmt, bevor die Periode anfangt. Diese
Bedingung lautet:

i, () =0 (58)
Beim Einsetzen von Gl. (5.8) in Gl. (5.7) erhdt man:

0= Je DT —%(tz _t1) (5.9

ul ul

AusGl. (5.9) wird die Dauer der Entmagnetisierungsphase wie folgt ermittelt:



5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Uu.DT
k™ “e

Unter Berticksichtigung des linearen Stromverlaufs kann die in die Spannungsguelle Uy

eingespeiste Energie wie folgt ermittelt werden:

1. .
= ZEUkIy(tl)(tZ —t) (5.11)

Durch Einsetzen von Gl. (5.6) und Gl. (5.10) in Gl. (5.11) erhélt man:

E_EUEZDZTZ U,
2 L, U.-U,

(5.12)
ul
Die in die Spannungsquelle Uy eingespeiste Energie kann nur positiv sein. Diese
Bedingung ist laut Gl. (5.12) eflllt, wenn die Spannung Uy groRer as die
Eingangsspannung ist. Man sient auch aus der Gl. (5.12), dass die in die
Spannungsquelle Uy eingespeiste Energie durch folgende Grofien beeinflusst werden

kann:

e Spannung Uy,
e Magnetisierungsinduktivitat,
e Tastverhdltnis,

e Frequenz.

Mit der VergrofRerung der Spannung Uy fallt der Magnetisierungsstrom wahrend der
Entmagnetisierungsphase laut der Gl. (5.10) schneller ab. Weniger Energie wird
dadurch an die Spannungsquelle Uy abgegeben, wie man aus der Gl. (5.12) sieht. Dadie
Spannung Ux am Transistor T liegt, bedingt die Vergrof3erung der Spannung Uy, dass
MOSFET mit einer hoheren Sperrspannung fur den Transistor T; verwendet werden
sollten. Eine andere Méglichkeit fur die Reduzierung der in die Spannungsquelle Uy
eingespeisten Energie ist gemald Gl. (5.12) die Dimensionierung des Transformators fir
eine moglichst hohe Magnetisierungsinduktivitét.

Die in die Spannungsquelle Uy eingespeiste Energie wird an die Last Ubertragen,
wenn das positive Potential der Spannungsquelle Uy mit dem negativen Potential des
Kondensators C, verbunden wird. Es ergibt sich dann die in Abb. 5.3 dargestellte
Schaltung. Sie funktioniert nach dem Durchflusswandlerprinzip. Eine zusétzliche Diode

D¢ und ein zusétzlicher Kondensator C. sind fir die Entmagnetisierung der priméren
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Wicklung des Transformators erforderlich. Aus diesem Grund wird diese neue
Schaltung als erweiterter Durchflusswandler bezeichnet [79].

D, L,
— Y Y \_o O
o [ ]
Lul Lpz DZZS Ca __lUCa
u, B U,

= Uee

T1‘| Dc CC
C ! ‘ O‘V

Abb. 5.3;:  Schaltung des erweiterten Durchflusswandlers

Der erste Unterschied dieser Schaltung im Vergleich zu der Schaltung des
konventionellen Durchflusswandlersin Abb. 5.1 ist, dass die Spannung am Kondensator
Cc nicht einstellbar ist. Sie ist von der Magnetisierungsenergie abhangig, die zum
Kondensator C. eingespeist wird. Das positive Potential des Ausgangskondensators C,
und das Drain-Potentiad des MOSFET T; sind durch die Diode D, miteinander
verbunden. Dadurch ist keine galvanische Trennung zwischen dem Ein- und Ausgang
vorhanden. Der erweiterte Durchflusswandler soll deshalb entsprechend dem in Abb.
3.9 (S 20) gezeigten prinzipiellen Blockschaltbild an die BZ angeschlossen werden.
Das Schaltplan des Anschlusses des erweiterten Durchflusswandlers an die BZ ist in
Abb. 5.4 gezeigt. Die Betrachtung der galvanisch getrennten Wandler erfolgte im
Kapitel 4 fur die Eingangsspannungsanderung von 30V bis 60V. Um den erweiterten
Durchflusswandler mit den bisher betrachteten Wandlern vergleichen zu konnen, soll
die Anderung der gesamten Spannung der Eingangsspannungsquellen 30V bis 60V
betragen. Das heifdt, dass die Eingangsspannungsanderung fir jeden erweiterten
Durchflusswandler in Abb. 5.4 15V bis 30V betrégt. Die Transistoren T; und T, werden
mit dem gleichen Ansteuersignal gesteuert. Der Betrieb der beiden erweiterten
Durchflusswandlern ist identisch. Deshalb beschrénkt sich die Arbeit auf die
Untersuchung des erwelterten Durchflusswandlers mit dem Transistor T;. Die

praktische Dimensionierung erfolgt fur die Leistung von 1kW.
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Abb. 5.4:  Schaltplan des Anschlusses des erweiterten Durchflusswandlers an eine BZ

5.2 Mathematische Analyse des erweiterten
Durchflusswandlers mit einem idealen Transfor mator

521 Zidstelung

Abb. 55 zeigt das Ersatzschaltbild des erweiterten Durchflusswandlers fur die
mathematische Analyse. Die Summe der Spannungen der Kondensatoren C, und C. ist
die Ausgangsspannung der Schaltung. Sie soll bei Lastdnderungen und
Eingangsspannungsénderungen auf einen konstanten Wert geregelt werden. Ein

konstanter Mittelwert der Ausgangsspannung kann in drei Fallen erreicht werden:

e Anstieg des Mittelwertes der Spannung am Kondensator C; Abfall des
Mittelwertes der Spannung am Kondensator C, mit der Zeit,

e Anstieg des Mittelwertes der Spannung am Kondensator C, Abfall des
Mittelwertes der Spannung am Kondensator C. mit der Zeit,

e keine Anderung der Mittelwerte der Spannungen der Kondensatoren C, und C.

mit der Zeit

Der dritte Fal wird as stationdrer Zustand des erweiterten Durchflusswandlers
bezeichnet. Es soll im Folgenden untersucht werden, ob dieser Zustand erreicht werden
kann und welche Bedingungen dafir erforderlich sind. Dazu wird die
Ausgangsspannung des erweiterten Durchflusswandlers in Abhangigkeit vom Laststrom
und Tastverhdltnis ermittelt. Aufgrund dieser Abhangigkeiten kann die Schaltung so

dimensioniert werden, dass die Ausgangsspannung von 375V im ganzen Bereich der
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Laststromanderung und Eingangsspannungsadnderung erreicht werden kann. Die
Auflade- und Entladevorgange der Ausgangskondensatoren C, und C. werden bel der
mathematischen Anayse bertcksichtigt. Ferner wird der Typ der Last fur die
Berechnungen festgelegt. Bei ohmscher Last fiihrt die Anderung der Spannungen der
Kondensatoren zur Anderung des Laststroms. Fiir die Vereinfachung der Berechnungen
kann eine ideale Stromquelle als Last verwendet werden, so dass der Entladestrom I,
Abb. 5.5, konstant ist.

Fur die Reglerdimensionierung ist es wichtig zu wissen, welche Betriebsfélle bei
welchen Laststromen auftreten. In dieser Schaltung sind prinzipiell vier Betriebsfélle
maoglich [79]:

e Strom i diskontinuierlich, Strom i, kontinuierlich,
e Strom i, diskontinuierlich, Strom i kontinuierlich,
e Stromeie, i 5 diskontinuierlich,
e Stromeie, i kKontinuierlich.
Die mathematische Analyse ermdglicht es zu bestimmen, welche Betriebsfalle bei

bestimmten Parametern der Schaltung auftreten und die Grenzen zwischen den

auftretenden Betriebsfallen zu ermitteln.

5.2.2 Kontinuierlicher Betrieb

Beim Betrieb des erweiterten Durchflusswandlers kann man zwei Betriebsphasen
unterscheiden, Abb. 5.5:

e Magnetisierungsphase (to...t1),
e Entmagnetisierungsphase (t...to).

U, i | i

. . D .. i I
il Lot —2 L . La —
b1 b1 ~ N _— rH-__—{‘r N ——O
° Aiy, e oynge Ui iy,
JuPk T, C==|u.. L, uwl;;;tl W Kp, GV
D, Ua Ip ! N Ua
Lal U, T, D,
Upc CC==lUCC 1_II luTl D. C __lUCc
s
1
v | v
o" O é —O

A) B)

Abb. 5.5:  Betriebsphasen des erweiterten Durchflusswandlers (A: Magnetisierungsphase; B:
Entmagnetisierungsphase)
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Abb. 5.6 zeigt die Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers im kontinuierlichen
Betrieb. FUr die Ermittlung der Funktion der Ausgangsspannung des erweiterten
Durchflusswandlers in Abhangigkeit vom Laststrom und Tastverhdltnis im stationéren
Zustand sind zuerst die Zeitfunktionen der Spannungen der Kondensatoren C,, C.
wahrend jeder Betriebsphase erforderlich.

Waéhrend der Magnetisierungsphase wird der Transistor T; eingeschatet. Die
positive Spannung liegt an der priméren Wicklung des Transformators an. Dadurch
leitet die Diode D1 und die Energie wird durch die Diode D; zur Last Ubertragen. Die
Diode D, sperrt wahrend der Magnetisierungsphase.
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Abb. 5.6: Smulierte Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers fir den Bereich kontinuierlicher
Strome i, i, flr die Parameter: U=30V, L,,;=20uH, (=46, L,=800uH, Pe=2,5kW

Fur die Magnetisierungsphase gelten die Maschengleichungen:
Ue—up,(t)=0 (5.13)
Uia (t) + Uca (t) - uLyZ (t) =0 (5-14)

Die Anfangsbedingungen sind: i _(t,) = | U

e,min’iDl(tO) = Dl,min'iy (to) = Ie,min =1 pLminY-

Hier ist Uz% das Ubersetzungsverhdtnis des Transformators. In der Gl. (5.13),
1

(5.14) sind:

wmmzLﬂﬂﬁﬂ (5.15)
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

0 =, T (5.16)

Uca 1) =~ [ (1o ()~ 1 et (5.17)

Ca Ca D1 .
di, (1)

Up2(t) = U,y (DU =L,0 (5.18)

dt
Durch Einsetzen der Gl. (5.15)-(5.18) in die Gl. (5.13), (5.14) erhdt man das System

der Differentialgleichungen. Die Lésungen dieses Systems sind:

. . U
Iu (t) = Ie,min -1 p1minY +L_e(t _to) (5-19)
ul
. U 0-Ug,(ty) .
IDl(t) =1+ (I Dimin — l )COSa)l(t _to)+ e—LC""(O)SIna)l(t —to) (5.20)
—a
Cs

Nach dem Kirchoff’ schen Gesetz ergibt sich fir das Ersatzschaltbild des Transformators
gemal3 Abb. 5.5:

i (t) =i, (1) +ipy () (5.21)

Nach Einsetzen von Gl. (5.19) und Gl. (5.20) in Gl. (5.21) ergibt sich die Zeitgleichung

fUr den Eingangsstrom:

i.(t) = U, (t—to)+ (I = ppmin )0+ lgpin —
L#1
(-1 Dl’min)UCOS(a)l(t—to))_‘_Ueu_lica (to) asin(oy(t-t,)) (5.22)

a

C,

Der Kondensator C. wird wahrend der Magnetisierungsphase durch den Laststrom

linear entladen. Die Zeitgleichung der Spannung Uber diesen Kondensator lautet:

%40=u@aa—é;a—%) (5.23)

C

Beim Einsetzen von Gl. (5.20) in Gl. (5.17) erhadlt man:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Ugg (1) = U 0(1— cos(@, (t —t4))) + U, (to) cos(om, (t —tg)) +
(I og,min = 1) % sin(w, (t —ty)). (5.24)

a

1
V LaCa |

Waéhrend der Entmagnetisierungsphase wird der Transistor T; ausgeschaltet. Die

mlt a)l =

Diode D; sperrt und die Energie wird durch die Diode D, zur Last Ubertragen. Der
Magnetisierungsstrom fliefdt durch die Diode D, zum Kondensator C.. Da durch die
Diode D; kein Strom flief&t, sind der Eingangsstrom und der Magnetisierungsstrom
gemdald der Gl. (5.21) gleich. Die primére Wicklung des Transformators wird dadurch
entmagnetisiert. Der Kondensator C. wird durch die Magnetisierungsenergie des
Transformators aufgeladen. Fur die Entmagnetisierungsphase gelten  die

M aschengl eichungen:
Upa(t) +Uc () —U =0 (5.25)
U, (t)+uc,(t)=0 (5.26)
In der Gl. (5.25), (5.26) sind:

di, (t) L di (t)

uL,ul(t) = Lyl dt ul dt (527)
Uer )= [ 1))~ et (529)
.
(0 =L, o2t (5.29)
Uca (t) = Ci [lipa(®)—1)dt (5.30)

a

Die Anfangsbedingungen gestalten sich so wie unten beschrieben ist. Der Strom durch

die Diode D; zum Anfang der Entmagnetisi erungsphase berechnet sich nach:
ipg(ty,) =0 (5.31)
Der Strom durch die Diode D, zum Anfang der Entmagnetisi erungsphase betragt:

ip2(ty) =ipa(ty) (5.32)
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Der Eingangsstrom zum Anfang der Entmagnetisi erungsphase betragt:
e(ty,) =1,(t) (5.33)

Durch Einsetzen der Gl. (5.27)-(5.30) in die Gl. (5.25), (5.26) erhdt man das System

der Differentialgleichungen. Die Losungen dieses Systems sind:

L@ =i =1-( —i#(tl))coswz(t—tl)—%sinwz(t—tl) (5.34)
7/11
Ce
R H UCa(tl) :
i, (1) =1 +(ip(t, ) — 1 )cose, (t—t,)- - sine, (t—t,) (5.35)
Ci

a

1

. Laut der Gl. (5.34) falt der Magnetisierungsstrom linear ab. Er kann
JL ,C
ul™~c

far die in Abb. 5.5 dargestellte Schaltung nicht negativ werden. Die Gl. (5.34) gilt
deshalb fir i, (t)>0. Nach Einsetzen von Gl. (5.34) in Gl. (5.28) ergibt sich fur die
Spannung des Kondensators C:

/ L
C
Die Spannung des Ausgangskondensators C. zum Zeitpunkt t; berechnet sich aus Gl.

(5.23):

Ugo(ty) =Uc, (to)—c'— DT (537)

C

Hier ist das Tastverhdtnis wie folgt definiert: D :@, Durch Einsetzen von Gl.
T

(5.35) in Gl. (5.30) ergibt sich fir die Spannung des K ondensators Cs:

Uca (t) =Uca (ty) cosmy (t—t;) +(ipy (ti) — 1) Igl siney (t—ty) (5.38)

C

Die Spannung des Ausgangskondensators C, zum Zeitpunkt t; berechnet sich nach (vgl.
Gl. (5.24)):
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

U, (ty) = U 0(1- cos(@,DT)) + U, (t) cos(w,DT) +
+ (I pgin = 1) (L:—aasjn(mlm) (539
Wahrend der Entmagnetisierungsphase liegt die Sperrspannung Uber den Transistor T;.
Durch das Leiten der Diode D, sind diese Sperrspannung und die Spannung Uber den
Kondensator C. gleich. Die Spannung am Transistor T; kann also nicht hoher als die
Spannung des Kondensators C; sein. Dadurch ist keine durch die Streuinduktivitéten
des Transformators verursachte Uberspannung am Transistor T; moglich. Das ist ein
entscheidender Vortell des erweiterten Durchflusswandlers. Allerdings kann eine
Uberspannung am Transistor T; durch die parasitaren Induktivititen der
Leitungsschleife T1-D¢-C. hervorgerufen werden.

Die Bedingungen fir den stationéren Zustand lauten:
UCa (tz) = UCa (to) (5.40)
Uce(tz) =Ucc(to) (5.41)

Im stationéren Zustand soll auch gewahrleistet sein, dass der M agnetisierungsstrom zum
Anfang jeder Periode mit der Zeit nicht ansteigt. Im Fall des diskontinuierlichen
Magnetisierungsstroms ist er zum Ende jeder Periode Null und kann daher von einer
Periode zur néchsten nicht ansteigen. Bei einem kontinuierlichen Magnetisierungsstrom
nimmt er zum Ende jeder Periode einen konkreten Wert an. Dieser Wert muss im
stationdren Zustand von einer Periode zur nachsten konstant sein, damit keine Séttigung
des Transformators auftritt. Im Fall des kontinuierlichen Magnetisierungsstroms ist also

eine zusétzliche Bedingung flr den stationéren Zustand erforderlich:
i, (t) =1,(t) (5.42)

Im Fall des diskontinuierlichen Magnetisierungsstroms sind die Bedingungen gemal3
der Gl. (5.40)-(5.41) ausreichend, damit der stationdre Zustand erreicht werden kann.

AusGl. (5.21) erkennt man, dass die Bedingung Gl. (5.42) erfillt wird, wenn gilt:
ie(t2+) = ie(t0+) (5.43)

iDl(t2+) = iDl(t0+) (5.44)

Die Bedingung, die durch Gl. (5.40) definiert wurde, sieht wie folgt aus:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

L
Uca(to) =Uca(ty) cosoy (t —ty) + (ip (ty) - )1/0_#19"‘@1“ —1) (5.45)

In der Gl. (5.45) ist die Spannung Uc,(t;) durch die Gl. (5.39) gegeben und der Strom
durch die Diode D; zum Zeitpunkt t; kann mit Hilfe der Gl. (5.20) wie folgt berechnet

werden:
ipy(t,) =1 + (I pyin — 1 )OS, DT +Mgnaﬁm (5.46)
a
Ca
Die Bedingung Gl. (5.44) sieht wiefolgt aus:
ipg(tz) =1 +(ipa(t) —1)cos@, (1- D) - Yea(t) ———sinw,(1-D) (5.47)
7&1
Ca
Hier ist der Strom zum Zeitpunkt to:
iD1 (t2+) =1 D1,min (5-48)

Beim Losen des Gleichungssystems Gl. (5.45) und (5.47) ergibt sich eine Lésung. Der
Strom durch die Diode D; andert sich nicht zum Beginn jeder Periode, wenn die durch
folgende Gleichung definierte Spannung am Kondensator C, sich bei konstanten
Parametern der Schaltung und elnem bestimmten Tastverhdtnis einstellt:

—cosa, +Ccosa, +1-cosa, cosa, +Sina; sina,
sSna,sina, —cosa, cosa, +1

Uato) =5U (5.49)

mit a, = w,(1-D)T,a, = o,DT . Der stationare Wert des Stromes durch die Diode D,

zum Beginn jeder Periode kann wie folgt berechnet werden:

U lsina, +(Ug,(ty) —U l)sina, cosa, + cosa, sina,)

I opmin =1 +
' L i .
IC—*“(—smazsma1+cosa2 cosa, —1)
a

Man kann aus Gl. (5.49) entnehmen, dass die Spannung am Kondensator C, sich in
Abhangigkeit von drei Grol3en einstellt:

(5.50)

e Eingangsspannung,
e Ubersetzungsverhdtnis des Transformators,

e Tastverhdtnis.
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Die Spannung am Kondensator C, ist unabhangig vom Laststrom bel konstanten
Parametern der Schaltung, wie man aus der Gl. (5.49) sieht. Aus Gl. (5.50) sieht man,
dass der Strom durch die Diode D; bzw. durch die Ausgangsinduktivitét L, zum Beginn
der Periode bei konstanten Parametern der Schatung, bel einem bestimmten
Tastverhdltnis und bel einer bestimmten Spannung am Kondensator C, linear vom
Laststrom abhéngig ist. Ferner ist der Strom durch die Diode D; bei einem konstanten
Laststrom und konstanten Parametern der Schaltung von der Spannung am Kondensator
C, abhangig. Die Spannung am Kondensator C, kann bel einem konstanten Laststrom
durch die Vergrofierung des Tastverhaltnisses erhéht werden. Aus der Gl. (5.50) erkennt
man, dass die Erhéhung der Spannung am Kondensator C, zum Beginn der Periode zur
Erhohung des Stroms durch die Diode D; fihrt. Die Erklarung hierflr ist, dass der
Stromfluss durch die Diode D; zum Zeitpunkt t; proportional mit dem Tastverhdtnis
steigt. Der Zeitabschnitt, in dem der Strom durch die Ausgangsinduktivitdt abfallt
(t1.t2), wird mit der Erhdhung des Tastverhditnisses kirzer. Bei  hoheren
Tastverhdtnissen erreicht der Strom durch die Ausgangsinduktivitét zum Zeitpunkt t,
hohere Werte. Die Bedingung, die Gl. (5.43) beschreibt, sieht wie folgt aus:

Ie,min =1 _(I - i,u (tl))COSCOZ(l— D)T —Msina)z(l— D)T (5.51)
ul

C
Hier ist die Spannung am Kondensator C. zum Zeitpunkt t; durch die Gl. (5.37)

C

gegeben und der Magnetisierungsstrom zum Zeitpunkt t; kann aus der Gl. (5.21) wie
folgt berechnet werden:

. . U
I,u (tl) =1 e,min — I p1minU +—=DT (5.52)
L,ul

Die Losung der Gl. (5.51) nach l¢min ist der stationéare Wert des Eingangsstromes:

DT

U
L. IDT
Ie,min = - (5.53)

2 .
—1+cos” a, JLaCsing,

(D-1T . Iptmin in der Gl. (5.53) ist der durch Gl. (5.50) definierte

1

ul™~c

Strom durch die Diode D1, bel dem die Spannung am Kondensator C, einen durch die
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Gl. (5.49) definierten stationdren Wert erreicht und sich von Periode zu Periode nicht
andert. Durch die Gl. (5.53) ist der erforderliche Eingangsstrom definiert, bei dem der
M agnetisierungsstrom und die Spannung am Kondensator C, zum Anfang jeder Periode
ihre stationdre Werte erreichen. Die durch die Gl. (5.41) definierte Bedingung sieht wie

folgt aus:

|
Ucc(to) =Uc + (UCc(to)_C_DT —U,)cosm,(t—t) -
¢ (5.54)

L, .
= (I _iy(tl))\/czsna)z(t_tl)

Die Gl. (5.55) beschreibt die Losung der Gl. (5.54) nach dem Anfangswert der
Spannung Uber den Kondensator C:

’L
(Ue +IDTJC0583 _[l _ﬁDT - Ie,min + 1 Dl,minUJ Llsina3 _Ue
CC Lyl CC

—1+cosa,

UCc (to) =

(5.55)

mit a; =w,(D-1DT . Die Gl. (5.55) definiert den stationaren Wert der Spannung am

Kondensator C. in Abhéngigkeit des stationdren Wertes des Magnetisierungsstroms
zum Anfang jeder Periode. Die Spannung am Kondensator C. zum Beginn jeder Periode
ist nicht nur von den Parametern der Schaltung abhangig, wie man aus Gl. (5.55) sieht.
Zu diesem Zeitpunkt beeinflusst die Grofe des Laststromes die Spannung am
Kondensator C. bel konstanten Parametern der Schaltung relativ stark. Das bedeutet,
dass die Spannung Uber den Kondensator C. zum Zeitpunkt to sich bei Lastanderungen
von Periode zu Periode andern kann. Man sieht aus Gl. (5.55), dass die Erhéhung des
Laststroms zu einer héheren Spannung lber den Kondensator C; zum Anfang jeder
Periode im stationdren Arbeitspunkt bei einem bestimmten Tastverhdltnis fihrt.
Wahrend der Magnetisierungsphase sinkt die Spannung am Kondensator C., wie man
aus Gl. (5.23) erkennt. Wahrend der Entmagnetisierungsphase steigt die Spannung am
Kondensator C. gemad Gl. (5.36) an. Der minimae Wert der Spannung am
Kondensator C. wéhrend einer Periode zum Zeitpunkt t; wird mit der Erhéhung des
Laststroms kleiner, wie man aus der Gl. (5.23) erkennt. Bel dem bestimmten Wert des
Laststroms kann die Spannung am Kondensator C. zum Zeitpunkt t; kleiner as die

Eingangsspannung sein. In diesem Fall flief3t der Eingangsstrom nach dem Abschalten
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

des Transistors T; zum Zeitpunkt t; durch die Eingangsspannungsquelle, die primére
Induktivitét L, die Diode D und den Kondensator C.. Der Kondensator C. wird dabei
aufgeladen, bis die Spannung am Kondensator C. die Eingangsspannung erreicht. Es
besteht die Gefahr, dass die Diode D in diesem Fall durch diesen unsteuerbaren
Stromfluss wegen der Stromuberlastung beschadigt werden kann. Aus diesem Grund ist
dieser Betriebsfall nicht zulassig. Im Folgenden soll berechnet werden, bei welchen
Parametern dieser Bereich entsteht. Die Bedingung fir die Vermeidung dieses

Betriebsfalls ist: U (ty) —CI— DT >U,.. Beim Einsetzen des stationdren Wertes fur die

C

Spannung am Kondensator C. am Anfang jeder Periode, die durch GlI. (5.55) definiert
wird, in die oben dargestellte Bedingung erhélt man:

| U, )b
U.+ DT |cosa;—| | — DT — ¢ in + piminl ||~ Sihaz —U,
Cc Lyl Cc

—1+cosa,

' brsu,

C

Wenn diese Bedingung erfillt wird, ist die Spannung zum Zeitpunkt t; grof3er als die
Eingangsspannung. Der kritische Laststrom Iy, bel dem die Spannung am Kondensator
C. zum Zeitpunkt t; und die Eingangsspannung gleich sind, kann unter

Berticksichtigung der oben beschriebenen Bedingung wie folgt ermittelt werden:

|
(Ue + é”t Dchosa3

c

—1+cosa,

(5.56)
Ikrit_7DT_Ie,min"'|D1,minu —sma3—Ue
_ L,ul CC

wpr oy
—1+cosa, C. ¢

Der ermittelte kritische Laststrom bei bestimmten Parametern der Schaltung in
Abhangigkeit vom Tastverhdltnis laut Gl. (5.56) ist in Abb. 5.7 dargestellt. Mit der
Erhohung des Tastverhaltnisses steigt die Magnetisierungsenergie an und dadurch wird
die zum Kondensator C. eingespeiste Energie hoher. Ein hdherer Laststrom bei hdheren

Tastverhdtnissen ist daher erforderlich, um den Kondensator C. bis zu der Hohe der
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Eingangsspannung zu entladen. Aus Abb. 5.7 erkennt man, dass der Betriebszustand,
bei dem die Spannung am Kondensator C. kleiner als die Eingangsspannung ist, erst bei
sehr hohen Laststromen auftritt, die vom Arbeitsbereich der Schaltung (U=30V ...60V,
P.=1kW) weit entfernt sind. Folglich wird der Arbeitsbereich der Schaltung bis zum
Nennarbeitspunkt nicht beschrankt.

2000

1luz=15v; Lul:ZO‘pH
C_=440uF; f=60kHz;
L,=800uH; C =66uF;
1u=46

1800

1200

1000

800

0,2 03 04 05 0,6

Abb. 5.7:  Berechneter Laststrom, bei dem die Spannung am Kondensator C. die Eingangsspannung
erreicht, in Abhangigkeit vom Tastverhaltnis
Ein weterer Fal, wenn die Spannung am Kondensator C. kleiner as die
Eingangsspannung sein kann, entsteht beim Anlauf der Schaltung. Abb. 5.8 zeigt die
Schaltung des erweiterten Durchflusswandlers mit einem LC-Filter am Eingang. Die

Drossel L dieses Filters dient zur Gléttung des aus der BZ entnommenen Stromes.

i D, L,
5 Y o)
R ° °
1 LLll Lu2 D2 ZS UCal:: Ca
Ue Ce _— D: Ua
T Dc j—
1‘{5 UCCl CC ZS D3
VC o O v

Abb. 5.8:  Schaltung des erweiterten Durchflusswandlers mit dem Eingangsfilter und der
Vorladeschaltung fiir den Elektrolytkondensator am Eingang
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Die Spannung des Elektrolytkondensators C. ist die Eingangsspannung fir den
erweiterten Durchflusswandler. Beélm Einschalten des Transistors T wird die primére
Wicklung beim eingeschalteten Transistor von Periode zu Periode aufmagnetisiert und
der Magnetiserungsstrom steigt an. Beim ausgeschalteten Transistor wird der
Kondensator C. durch die Diode D, aufgeladen. Wenn die Spannung am Kondensator
C. noch kleiner as die Eingangsspannung ist, wird der Magnetisierungsstrom laut der
Gl. (5.34) nicht genug stark abfalen, um den Wert am Anfang einer Periode zu
erreichen. Der Magnetisierungsstrom steigt deshalb von Periode zu Periode an. Der
Zeitpunkt, wo der Transformator in die Sattigung geht, kann deshalb erreicht werden.
Aus diesem Grund darf der Transistor T, bel der kleineren as die Eingangsspannung
Spannung am Kondensator C. nicht eingeschaltet werden. Zuerst sollen die
Kondensatoren C. und C. aufgeladen werden, damit die Spannung am Kondensator C,
grofer als die Eingangsspannung ist. Der Vorladewiderstand R; dient zur Begrenzung
des Einschaltstof3sstromes durch den Kondensator C.. Wenn die Spannung am
Kondensator C. die Eingangsspannung erreicht hat, kann der Transistor T, eingeschaltet
werden. Der Widerstand R; soll zu diesem Zeitpunkt Uberbriickt werden. Diese
Funktion erfullt der Transistor T, in dem er wahrend des Betriebes der Schaltung
standig eingeschaltet ist. Eine zusétzliche Diode D3 verhindert die Umpolung der
Spannung des Kondensators C,, die bel relativ hohen Laststromen moglich wére.

Fur die Analyse des stationdren Verhatens der Schaltung sind die Mittelwerte der
Ausgangsspannung von Interesse. Um sie zu berechnen, werden nun die Mittelwerte der
Spannungen Uber den Kondensatoren C. und C, ermittelt. Die mittlere Spannung Uber
den Kondensator C. Uber eine Periode kann aufgrund des durch die GI. (5.23) und

(5.36) beschriebenen Zeitverlaufes wie folgt ermittelt werden:

1 DT
=T _[ ( Cc(to)——tjdtJr
T 0 - L (5.57)
% | ( e + Uge(ty) ~Ue)cosant — (I —i, (t,)) / snwzt]dt
DT C
Bel w, — wokann Gl. (5.57) deutlich vereinfacht werden:
U
Uee =15 (5.58)
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Das bedeutet, dass die Spannung Uber den Kondensator C. im Fall der unendlich grof3en
Kapazitét des Kondensators C. einen konstanten, durch die Gl. (5.58) definierten Wert
annimmt. Dieser Wert ist etwas kleiner als der durch Gl. (5.57) definierte Wert bel
relativ kleinen Magnetisierungsinduktivitdten und bei relativ kleinen Kapazitdten des
Kondensators C.. Die Welligkeit der Spannung Uber den Kondensator C. im stationdren
Nennarbeitspunkt kann wie folgt ermittelt werden:

AU, = C'_ DT (5.59)

c
Abb. 59 zeigt die gemald Gl. (5.59) berechnete Abhangigkeit der Welligkeit der
Spannung Uber den Kondensator C. vom Tastverhdtnis bei einem bestimmten
Laststrom und einer bestimmten Schaltfrequenz. Man sieht, dass diese Welligkeit
relativ klein ist und bel der Analyse des stationéren Verhatens vernachlassigt werden
kann. Die mittlere Spannung Uber den Kondensator C, Uber eine Periode kann aufgrund
des durch die Gl. (5.24) und Gl. (5.38) beschriebenen Zeitverlaufs wie folgt ermittelt

werden:

Uc,

D
J'(U 01— cosayt) +U g, (to) cosmgt + (1 oy min — I)/ smcaltJdH
0

1
?

T L

j { ca(t)cosant +(iny (t, ) —1).| Cﬂl sinwlt}dt

D C

(5.60)

0,10
. 1=2,7A
0,09 f=60kHz(|
0,08
0,07
] =
< 0061 C.=500 ké
8 005
2
2 ]
0,04
003 | C=10004F
0,02- —
0,01 — C_=15004F
0,00 : : : : | :
0,2 0,3 04 0,5 0,6 0,7

Abb. 5.9:  Berechnete Welligkeit der Spannung tber den Kondensator C. in Abhangigkeit vom
Tastverhéltnis bei verschiedenen Kapaztaten des Kondensators C,
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Abb. 5.10 zeigt die gemal’ Gl. (5.60) berechnete Abhangigkeit der Welligkeit der
Spannung Uber den Kondensator C; vom Tastverhdtnis bei einem bestimmten
Laststrom und einer bestimmten Schaltfrequenz.

845 ‘ :
g.40.] |1=2.7A: 1=60KHZ U =15V
835 1 | U=46; La=800uH; Ca=30pF
8,30
8,25
8,20
8,15-
8,10
8,05-
8,00
7,95
7,90

7,85 : : : : :
02 03 04 05 0,6 07

AU, (V)

Abb. 5.10: Berechnete Welligkeit der Spannung tiber den Kondensator C, in Abhangigkeit vom
Tastverhéltnis bei verschiedenen Kapaztaten des Kondensators C,

Man sieht, dass diese Welligkeit ebenfalls relativ klein ist und bei der Analyse des
stationdren Verhaltens vernachlassigt werden kann. Bel der Berechnung der stationéren
Spannungs-Stromkennlinien  fur  den  kontinuierlichen  Betrieb und  die
diskontinuierlichen Betriebsféle kann aso angenommen werden, dass die Spannungen
Uber die Kondensatoren C,, C. welligkeitsfrei sind. Die Berechnung dieser Kennlinien
Ist das Thema des Abschnittes 5.2.3.

5.2.3 Diskontinuierliche Betriebsfalle

Abb. 5.11 zeigt die Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers fur den Fall
diskontinuierlicher Strome i, und ie (t3<ts). Im Fal (t3>t5) liegen ein
diskontinuierlicher Strom i, und ein kontinuierlicher Strom ie vor. Abb. 5.12 zeigt die
Verlaufe fir diesen Betriebsfal. Im stationdren Zustand gilt, dass die

Spannungszeitflache des Spannungsverlaufs Uber die Induktivitét Ly Null ist:

(UeU_UCa )DT +(_UCa)(t2 _tl)zo (5.61)
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Abb. 5.11: Smulierte Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers fiir den Bereich diskontinuierlicher
Srémei, und i fir Parameter: U,=30V, L,,=20uH, =46, L,=800uH, P.=497W,U,=375V

Aus Gl. (5.61) kann das Verhdltnis der Spannung Uber den Kondensator C, zu der

Eingangsspannung wie folgt ermittelt werden:

Ue, DT

= (5.62)
U DT +(t, - t;)

€

Der Maschensatz fir den Sekundérkreis mit der Diode D4, der Induktivitét L, und dem
Kondensator C, fir den Zeitabschnitt to...t; lautet:

Udi-L, d'ﬁt(t) “Ug, =0 (5.63)

Mithilfe von Gl. (5.63) kann der maximale Wert des Stromes durch die
Induktivitét L, wie folgt berechnet werden:

ia(t) = —UEUL_ Yea pr (5.64)

a

Der Mittelwert des Stromes durch die Induktivitét L, Uber die Periode kann wie folgt

berechnet werden:

D+@

la=1=iL, (tl)TT (5.65)

Durch Einsetzen von Gl. (5.64) in Gl. (5.65) und Aufldsen der resultierenden Gleichung

nach t,-t; erh@t man:
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U, —U0)D?T +2IL,

t,—t = (5.66)
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Abb. 5.12: Smulierte Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers fiir den Bereich eines
diskontinuierlichen Sromesi,, und enes kontinuierlichen Sromes i, fur die Parameter:
Ue~=30V, L,,=20uH, (=46, L,=800uH, P=639W,U,=375V

Beim Einsetzen von Gl. (5.66) in Gl. (5.62) und nach dem Aufldsen der resultierenden

Gleichung nach dem Verhdltnis der Spannung Uber den Kondensator C, zu der

Eingangsspannung erhalt man:

Yo DO (5.67)
Ue pov p, “-a
U, GDT

Die Gl. (5.67) ist fur die Betriebsfale (tz<ts, t3>1t4) gultig. Das Verhdltnis der Spannung
Uber den Kondensator C, zu der Eingangsspannung im Fall des kontinuierlichen

Stromes durch die Induktivitét L, (Siehe Abb. 5.6) kann laut [31] wie folgt berechnet
werden:

Yaa  _py (5.68)
Ue CCM

Der Laststrom l41, bei dem der Strom i, Sich an der Lickgrenze befindet (t=ts), kann
aus folgender Bedingung ermittelt werden:

UCa =UCa

(5.69)
U

€ CCM Ue DCM

Beim Einsetzen der Gl. (5.67), (5.68) indie Gl. (5.69) erhdlt man:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

. Du
+

a'grl
U uDT
Nach Umformung der Gl. (5.70) nach l41 kann der Laststrom ermittelt werden, bei dem
der Strom i, sich an der Lickgrenze befindet:

U, UDT(1- D)

| =
orl oL

(5.71)

a

Abb. 5.13 zeigt die laut Gl. (5.67) berechnete Spannung Uber den Kondensator C, fir
den Fall des diskontinuierlichen Stromes durch die Induktivitét Ly (I<lg1) und die
gemdld Gl. (5.68) berechnete Spannung Uber den Kondensator C, fur den Fall des

kontinuierlichen Stromes durch die Induktivitét La (1>1gr1).
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Abb. 5.13:  Analytisch ermittelter Mittelwert der Spannung am Kondensator C, des erweiterten
Durchflusswandlers mit einem idealen Transformator in Abhangigkeit vom Laststrom fur
verschiedene Arbeitspunkte

Fur den Betriebsfall des kontinuierlichen Stromes durch die Induktivitdt L, ist die
Spannung Uber den Kondensator C, unabhéangig vom Laststrom. Fir den Betriebsfall
des diskontinuierlichen Stromes durch die Induktivitét L, steigt die Spannung Uber den
Kondensator C, mit der Verringerung des Laststromes an. Die Verringerung des
Laststromes fuhrt laut Gl. (5.65) dazu, dass der Strom durch die Induktivitét Ly zum
Zeitpunkt t; kleiner wird. Dadurch verkirzt sich die Dauer des Zeitabschnittes t,-t;.
Damit die Spannungszeitflache Uber die Induktivitdt L, gleich Null bleibt, soll die
Spannung Uber den Kondensator C, gemal Gl. (5.61) ansteigen. Das erkennt man in
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Abb. 5.13. Aus Gl. (5.67) kann man die Spannung Uber den Kondensator C, im Leerlauf
wie folgt ermitteln:

Uca(|=0) :UGU (5'72)

Im stationéren Zustand gilt, dass die Spannungszeitflache des Spannungsverlaufs Uber

die Induktivitat L, Null ist:
(U)DT +(Ue-U Nt —1,)=0 (5.73)

Aus Gl. (5.73) kann das Verhdltnis der Spannung Uber den Kondensator C. zur
Eingangsspannung wie folgt ermittelt werden:

5.74
Ue t3 - t1 ( )
Fur einen verlustfreien Wandler gilt im stationdren Zustand die Leistungsbilanz:
Ucl =Uel Lu,avg (5.75)
Aus Gl. (5.75) kann folgender Zusammenhang abgel eitet werden:
L _Ye (5.76)
l Lu,avg UCC
Durch Einsetzen von Gl. (5.74) in Gl. (5.76) erhdt man:
! = (5.77)

|L/J,an DT +t3_tl

Der Maschensatz fir den Kreis mit dem Transistor T; und der Induktivitét L, beim

eingeschalteten Transistor T, fUr den Zeitabschnitt to...t; lautet:

di (t)
= gt ~Ye

=0 (5.78)

Aus Gl. (5.78) kann der Maximawert des Magnetisierungsstroms wie folgt berechnet

werden:

i () = Ye pr (5.79)

Der mittlere Magnetisierungsstrom Uber eine Periode kann wie folgt berechnet werden:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

D+ t3_; b
I Lu,avg — iy (tl) 2 — (5.80)

Nach Einsetzen von Gl. (5.77) und Gl. (5.79) in Gl. (5.80) erhdt man:

2L |

€

(5.81)

Nach Einsetzen von Gl. (5.81) in Gl. (5.74) erhdt man das Verhdtnis der Spannung
Uber den Kondensator C; zu der Eingangsspannung fir den in Abb. 5.11 dargestellten
Betriebsfall (t3<ty):

, 2Ll
Ue _ UDT (5:82)
U, 2L,

u.DT

Das Verhdltnis der Spannung Uber den Kondensator C; zu der Eingangsspannung fir
die in Abb. 56 und Abb. 512 dargestellten Betriebsfélle (kontinuierlicher

M agnetisierungsstrom) kann laut [31] wie folgt berechnet werden:

Uee __ 1 (5.83)
U, gy 1-D

Der Laststrom Iy, bel dem der Magnetisierungsstrom sich an der Luckgrenze befindet

(ts=t4), kann aus der folgenden Bedingung ermittelt werden:

UCC UCc

= (5.84)
Ue CCM Ue DCM
Beim Einsetzen von Gl. (5.82) und Gl. (5.83) in die Gl. (5.84) erhdlt man:
Uu.DT@A-D
g2 = d-D) (5.85)
2L,

Das Verhdtnis zwischen den durch die Gl. (5.71) und (5.85) definierten Grenzstrémen
bestimmt, welche Betriebsfélle fir den erweiterten Durchflusswandler mit einem
idealen Transformator moglich sind. Abb. 5.14 zeigt die gemal Gl. (5.82) berechnete
Spannung Uber den Kondensator C. fur den Fall eines diskontinuierlichen
Magnetisierungsstroms (I<lg2) und die gemal3 Gl. (5.83) berechnete Spannung Uber den

Kondensator C. fur den Fall eines kontinuierlichen Magnetisierungsstroms (I>1gr2).
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Man sieht aus den Abb. 5.13 und Abb. 5.14, dass fur die festgelegten Werte der
Magnetisierungsinduktivitét und Induktivitat L, gilt: (Igr2<lgr1). FUr dieses Verhdtnis
zwischen den Grenzstromen sind drel  Betriebsfalle fir den erweiterten

Durchflusswandler mit einem idealen Transformator moglich:

e Strom durch die Induktivitét L, kontinuierlich, Magnetisierungsstrom
kontinuierlich,

e Strom durch die Induktivitét L, kontinuierlich, Magnetisierungsstrom
diskontinuierlich,

e Strom durch die Induktivitdt L, diskontinuierlich, Magnetisierungsstrom

diskontinuierlich.
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Abb. 5.14:  Analytisch ermittelter Mittelwert der Spannung am Kondensator C, des erweiterten
Durchflusswandlers mit einem idealen Transformator in Abhéngigkeit vom Laststrom fiir
verschiedene Arbeitspunkte

Die Spannung am Kondensator C; steigt mit der Erhdhung des Tastverhatnisses an.
Die theoretisch berechnete Spannung am Kondensator C. ist beim Leerlauf unendlich
grof3, weil der Kondensator C. nicht entladen werden kann. Er wird allerdings beim
Ausschalten des Transistors Ty durch die Diode D, aufgeladen. Dadurch steigt die
Spannung am Kondensator C.; nach jeder Periode an. Dieser Betriebsfall ist unzulassig,
weil die unsteuerbare Erhéhung der Spannung am Kondensator C. zur Zerstorung des
Transistors T; fuhrt. Die Vermeidung dieses Betriebsfalls ist die Aufgabe der
Schaltungsregelung.  Abb.  5.15 zeigt Ausgangsspannung des erwelterten

Durchflusswandlers. Man sieht, dass das Tastverhadtnis von etwa 0,5 be der
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Eingangsspannung von 15V erforderlich ist, um die Ausgangsspannung von 375V zu
erreichen. Aus Abb. 5.13, Abb. 5.14 sient man, dass der kontinuierliche Strom durch die
Induktivitét L, in Verbindung mit einem kontinuierlichen Magnetisierungsstrom der
Hauptbetriebsfall ist. Dieser Betriebsfall entsteht im Nennarbeitspunkt. Der Betriebsfall
mit einem kontinuierlichen Strom durch die Induktivitdt L, und enem
diskontinuierlichen Magnetisierungsstrom entsteht in einem relativ schmalen Bereich

der Laststromanderung.
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Abb. 5.15:  Analytisch ermittelter Mittelwert der Ausgangsspannung des erweiterten Durchflusswandlers
mit einem idealen Transformator in Abhangigkeit vom Laststrom fur verschiedene
Arbeitspunkte

5.3 Mathematische Analyse des erweiterten

Dur chflusswandlers mit einem nichtidealen

Transformator

5.3.1 Kontinuierlicher Betrieb

Abb. 516 zeigt das Ersatzschatbild fir die in Abb. 5.8 gezeigte Schaltung des
erweiterten Durchflusswandlers. Die Streuinduktivitét des Transformators wird in
diesem Ersatzschaltbild berlicksichtigt. Der Einfluss der Streuinduktivitét des
Transformators auf das stationdre Verhalten wurde in [80] theoretisch aufgrund dieses
Ersatzschaltbildes analysiert. Die Welligkeit der Spannung des Elektrolytkondensators
Ce des Eingangsfilters, Abb. 5.8, wird im Ersatzschaltbild vernachlassigt. Dieser
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Kondensator wird durch die Spannungsguelle Ue modelliert. Das Ersatzschaltbild
berlicksichtigt die Leitverluste in den MOSFET der Schalter T;, T,. Durch den
Transistor T, flief3t gemal3 Abb. 5.8 der kontinuierliche Strom aus der BZ und durch den
Transistor T; der Strom nach dem Eingangsfilter. Bei der Multiplikation des
Einschaltwiderstandes der MOSFET fur den Transistor T, mit einem Faktor, Abb. 5.16,
werden in diesem Widerstand die gleichen Verluste entstehen, wie die

Durchlassverluste im Transistor T» in Abb. 5.8.

L o L D : L
ot 1 u ||31 $ ! ILa 2
———— Y Y\
—> | " e T
. U LD U S La 1
i 4 Lol uLull Lpl Lo2 Diz Z“SlUDZ U, =
D2
D ; B
2 c | [
RDSOI‘I(TZ) I eavg ] M DC: 9‘
N | ’ U l::
12 leRrvs T, / luTl Us, ce
q) l Ue RDSOI‘I(Tl)
NTl

Abb. 5.16:  Ersatzschaltbild des erweiterten Durchflusswandlers mit einem nichtidealen Transformator

Der Laststrom ist als konstant angenommen. Wie im Abschnitt 5.2.2 gezeigt wurde, ist
die Welligkeit der Spannungen an den Kondensatoren C, und C. im Vergleich zu den
Mittelwerten der Spannungen vernachldssigbar klein. Die Spannungen an den
Kondensatoren C,;, C. werden deshalb durch die Mittelwerte dargestellt, um die
Berechnung zu vereinfachen. Die Berechnung wird zuerst fur den Fall des
kontinuierlichen Stromes durch die Drossel L, und des diskontinuierlichen
M agnetisierungsstromes durchgefiihrt. Abb. 5.17 zeigt die Verlaufe des Drosselstromes
iLa, der Sperrspannungen Uber die Dioden D, und D, fur das Ersatzschaltbild gemal
Abb. 5.16. Die Schaltung des erweiterten Durchflusswandlers wird zuerst bei der
Vernachlassigung der in Abb. 5.16 gezeigten Widersténde fur die Modellierung der
Leitverluste in den MOSFET T; und T, mathematisch analysiert. Zum Zeitpunkt to wird
der Transistor T; eingeschaltet. Der Zeitabschnitt, in dem der Transistor T;
eingeschaltet ist, wird als Magnetisierungsphase bezeichnet. Ein Teil der Energie am
Eingang wird durch die Diode D; wéhrend dieser Phase zum Kondensator C,
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Ubertragen und ein Teil dieser Energie wird in den Streuinduktivitédten und der
M agnetisierungsinduktivitét gespeichert.

U=15V; D=03; I=1,6A; 0=46; L =25uH; L_=99nH; L _=210uH; L =800uH;

Rosonry=08M%: Rog 1y =34MQ: N, =4 N =2, =43.9A; 1, . =22,8A
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Abb. 5.17: Smulierte Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers mit einem nichtidealen
Transformator fur den Betriebsfall: Srom durch die Drossel L, kontinuierlich,
Magnetisierungsstrom diskontinuierlich

Fur die Magnetisierungsphase (to...t1) gelten die Maschengle chungen:

Ue—Up () —u () =0 (5.86)
uLuz(t)—UCa —U ,(t)—u ,,()=0 (5.87)
Hier sind:
Ua() =L, digt(t) , (5.88)
i, (1) =ie(t)—ip (DT, (5.89)
U .2(t) =u,, (1), (5.90)
U1 (t) = Lalw (5.91)

dt ’
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

dip, (t
U o2 (t) =L, —th( ) : (5.92)
di(t
uL(t) =L, —th( ) , (5.93)
ILa() =ip () +ipa (1), (5.94)
Nach Einsetzen von Gl. (5.88)-(5.95) in die Gl. (5.86) und (5.87) erhélt man:
di.(t) dip, (t)
U, — (L, + Lﬂl)# +L0—2 =0 (596)
Ldig(t .o i, (t dip, (t
L0 (ejf ) Luluzt()j—lt()—(La +L,2) ou(!) —Ug, =0 (5.97)

mit den Anfangsbedingungen i¢(tg) =l ¢ minsip1(to) = p1min- Die Losungen des

Gleichungssystems Gl. (5.96) und (5.97) lauten:

~U oL li+ U (Lg% + Ly + Ly )
L,ul(Lcrluz +Ly +L,0)+ Lcrl(La + Laz)

ie(t) = Ie,min + (t _to) (5.98)

_UCaL,ul +UEUL,ul _UCaLcrl

Lyl(LaluZ +L, + L)+ Lcrl(La + Laz)

ip1(t) =l pymin + t-t) (599

Zum Zeitpunkt t; wird der Transistor T, ausgeschaltet. Die Verlaufe der Spannung Uber
den Transistor T; ur; sowie des Stromflusses durch die primare Wicklung des
Transformators i und durch die Dioden D, und D, im Ersatzschaltbild, Abb. 5.16,
werden in Abb. 5.18 gezeigt. Der Strom durch die Diode D; hat wahrend der
Magnetisierungsphase einen bestimmten Wert erreicht. Wegen der Streuinduktivitaten
des Transformators kann er nicht sprungartig bis zum Null abfallen. Er félt linear bis
auf Null ab, wahrend der Strom durch die Diode D, vom Null bis zu einem bestimmten
Wert linear ansteigt. Wahrend des Abfalls des Stroms durch die Diode D; félt auch der
Strom durch die Diode D, ab. Dieser Zetabschnitt (t3...t;) wird as die

Kommutierungsphase 1 bezeichnet. Durch diesen Strom wird der Kondensator C.
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

aufgeladen. Die Spannung Uber den Transistor T; wird wahrend des Zeitabschnittes, in
dem die Diode D¢ leitet, auf die Spannung des Kondensators C. geklemmt.

U=15V; D=03; I=1,6A; 0=46; L ;=25uH; L_=99nH; L_=210uH; L =800uH;

Rosonry=08M: Ry 1, =34mo; N =4 N =2, =43,9A; 1 =22,8A
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Abb. 5.18: Smulierte Transistorspannung, Sromfluss durch die priméare Wicklung des Transformators,
durch die Diode D, und durch die Diode D, des erweiterten Durchflusswandlers mit einem
nichtidealen Transformator fiir den Betriebsfall: Strom durch die Drossel L, kontinuierlich,
Magnetisierungsstrom diskontinuierlich

Fur die Kommutierungsphase 1 (t;...t2) gelten die Maschengleichungen:

di. (t i, (t
Ue—Uc (L + LGl)—E( ), LuluL()zo (5.100)
dt dt
L Gn® La(dlm(t) . onDz(t)j+
dt dt dt
() g () (5.101)
.. di .
dic,(t) diy,(t)
L D1 D2 U — O '
a( p + o )Jr Ca (5.102)

Die mit Hilfe der Gl. (5.98)-(5.99) berechneten Anfangsbedingungen fir das System der
Differentialgleichungen GlI. (5.100)-(5.102) lauten:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

~UaL gl +U (Lali® + Ly + Ly )

Lyl(Laluz +La+ L)+ Lcrl(La + Loz)

ie(tl) = Ie,min + (tl _to) (5.103)

—UgLn Ul —Uc Ly
L/,tl(Lcrluz +Ly +L,0)+ Lo-l(La + Laz)

ip1(t) = lpgmin + (tl _to) (5.104)

Die Ldsungen des Gleichungssystems (5.100)-(5.102) lauten:

Lylu(u e U Cc )

LUZL,ul + LalLO'Z + I‘,ull‘alijz

ip(t) =ipa(ty) + (t-t,) (5.105)

(U —U(L,o + Luluz)

LO'ZL/ll + L0'1Lc72 + Lychrluz

Ie(t) =ie(ty) — (t-t) (5.106)

Uc, (LO'ZL/Jl +Loboo + LylLaluZ)

L
— (t-t,) (5107
LGZL,ul + LUlLUZ + L,ulLGlu

Lulu(u Cc _Ue)_

iDZ(t) =

Die Kommutierungsphase 1 ist zum Zeitpunkt t, abgeschlossen, wenn iy, (t,) =0.

Durch Einsetzen dieser Bedingung in Gl. (5.105) ermittelt man die Kommutierungszeit:

t_t - iD1(t1)(|—02|—u1 +Lolso + L,uchrluz)
2L = -
Lylu(u Cc _Ue)

(5.108)

Man sient aus GI. (5.108), dass die Kommutierung fir den erweiterten
Durchflusswandler mit einem Transformator ohne Streuinduktivitdten unendlich schnell
erfolgt. Hohere Streuinduktivitéten des Transformators fihren dazu, dass die
Kommutierungszeit grofRer ist. Wahrend der Kommutierungsphase wird die in den
Streuinduktivitéten des Transformators gespeicherte Energie und ein Tell der in der
M agnetisierungsinduktivitét gespeicherten Energie zum Kondensator C. Ubertragen. Da

die Stromverlaufe linear sind, kann diese Energie wie folgt ermittelt werden:

Ex = 5Ucelie(t) +ie ()Nt ~1) (5109
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Zum Zeitpunkt t, wird der Strom durch die Diode D; Null und der Eingangsstrom
gleicht sich dem Magnetisierungsstrom an. Wahrend der Entmagnetisierungsphase
(t2...t3) wird die in der Magnetisierungsinduktivitét gespeicherte Energie durch die
Diode D, zum Kondensator C. Ubertragen. Die Spannung am Transistor T, bleibt auf
die Spannung Uber den Kondensator C. geklemmt. Da die Stromverléufe linear sind,
kann die wahrend der Entmagnetisierungsphase Ubertragene Energie zum Kondensator

C. wiefolgt ermittelt werden:
1 .
Ee = EUCCIe(tZ)(tS -1,) (5.110)

Fur die Entmagnetisierungsphase (t...ts) gelten die Maschengle chungen:

di(t
U € -uU Cc (L,ul + Lal)% = 0 (5111)
di ,(t
L, E‘t( ) +Uq, = (5.112)
mit der Anfangsbedingung:
_ _ _ _ Lyp + L0
e(ty) =1, (t) =ic(t)) —ipy(ty) L G (5.113)
ulu
Die Ldsungen des Gleichungssystems (5.111) und (5.112) lauten:
. . Ue —U
'e(t)=|e(tz)—ﬁ(t—tz) (5.114)
ul + ol
. : Uc,
iLa(t) =lLa(t) — L (t-t,) (5.115)

a

Die Entmagnetisierungsphase ist zum Zeitpunkt t3 abgeschlossen, wenn i.(t3) =0 ist.
Beim Einsetzen dieser Bedingung in Gl. (5.114) ermittelt man die Dauer der
Entmagnetisierungsphase:
_ _ Ly + L%
le(t) —py () ——

t,—t, = i L, +L
3~ Ug U, (,ul 01) (5.116)
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Bis der Transistor T; zum Zeitpunkt t, eingeschaltet wird, bleibt die Sperrspannung am
Transistor T; ab dem Zeitpunkt t3 gleich der Eingangsspannung, wie man aus Abb. 5.18
entnehmen kann. Wenn der Transistor T1 zum Zeitpunkt t, eingeschaltet wird, fallt der
Strom durch die Diode D, ab und der Strom durch die Diode D; sowie der
Eingangsstrom steigen linear an. FUr diese Kommutierungsphase 2 (t4...ts) gelten die

M aschengl eichungen:

di(t L dip, (t
Ue— (L + Lal)ﬁ + Lulu%() -0 (5.117)
L, dlzllt(t) U, - La(dlzllt(t) N dl?jzt(t)j-l_
, (5.118)
. di(t) L dipg(t)
+ Lulu# - L, %—i =0
dig,(t) dig,(t)
L, | —2~ —P227 iU, =0 5.119
a( dt dt Ca ( )
mit den Anfangsbedingungen: i (t,) = 0,ip,(t,) = 0,ip,(t,) =ip,(t) — ULC"‘ (T-DT). Die
Ldsung des Gleichungssystems (5.117)-(5.119) lautet:
U.lL .l
i (t) = ¢ il t—t 5.120
Dl( ) LulLO'Z + LUlLo‘Z + Lo‘ll‘ull.':|2 ( 4) ( )
UL, +L 0
i (1) = el + L) —(t-t,) (5.121)
LulLO'Z + LU1L0'2 + LUlL,ulu
Uel—ultI +Uca LuchrZ ! Lcrl::ch ! LGlL#lUZ
ipy(t) = ip, (ty) - : (t-t,) (5122

L,ulLO'Z + L0'1L0'2 + La‘ll‘,ull.'-12

Die Kommutierungsphase 2 ist zum Zeitpunkt ts abgeschlossen, wenn i, (ts) =0 ist.
Durch Einsetzen dieser Bedingung in Gl. (5.122) ermittelt man die Dauer der

Kommutierungsphase 2:

(iDl(tl) - ULCa (T - DT)JLa (LulLGZ + LcrchrZ + LGlL/JlUZ)
t—t, = d

Uil Ly +U (Ll s + Looly, + Ly Lti?)

(5.123)
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Der Eingangsstrom und der Diodenstrom zum Ende der Kommutierungsphase 2 lassen
sichaus Gl. (5.120), (5.121) wie folgt ermitteln:

u.L,u

i ()= e pl t. —t 5.124
oa (to) L#1L52+L51L52+L61L#1l]2(5 :) (5.124)

U.(L,, +L,.0%)

—(t, —t,) (5.125)
LulLO'Z + LUlLUZ + LUlLuluz

ie(to) =

Beim Einsetzen von Gl. (5.124) und (5.125) in die Gl. (5.98) und (5.99) erhélt man:

U.DTIL .0?+L ,)-Ux.L ,0T
€ ul o2 Ca—ul

i (t)=
() Loalt + Loslop + LygLogi®

(5.126)

(o3

UDTL ,u-U_T(L,+L,)

5.127
LUZ L,ul + Ltrl LUZ + Lul I‘c)'ll.'-IZ ( )

iDl(tl) =

Durch Einsetzen von Gl. (5.127) in Gl. (5.123) erh&lt man:

((LO'ZLyl + L0'1L0'2 + LulLaluz)(D _1) - La(Lyl + Lo‘l))‘JCa +UGUDL L

t.—t, = — - 2T (5.128)
(LO'ZLyl + L0'1L0'2 + LylLO'lu )UCa +UGULa Lyl

Das Tastverhdltnisist wie folgt definiert:
DT =t —t,+t —t, (5.129)
Beim Einsetzen von Gl. (5.128) in Gl. (5.129) kann die Dauer der

M agnetisierungsphase wie folgt berechnet werden:

t —t = UCaT(LO'ZLyl + L0'1L0'2 + Lyl"o‘l[:12 + La(Lyl + Lo‘l)) (5 130)
' ° (LO'ZLul + Lo‘lLO'Z + LulLaluz)U Ca + UeULa Lul .

Die gesamte zum Kondensator C. Ubertragene Energie betragt:

Ec.a = Ex T E (5.131)

Beim Einsetzen der Gl. (5.109) und (5.110) in Gl. (5.131) erhdt man:

Eoor = U H NG -0+ UG-t (5132)

Hier ist:
(Uce —Ue)(Lyo + L,uluz) (

e (ty) =ie(ty) - t,—t,) (5.133)

LO'ZL/JJ. + LCTlLCTZ + LylLO'lu2
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Durch Einsetzen der Gl. (5.108), (5.116), (5.113) und (5.126) in Gl. (5.132) erhalt man:

Uee bint Lo, L ie(t)ipa(t
Ccl = Co 2 1|e(t1)2_L1UUCCM+

2 UCC_UE g UCC_UG
134
U.. L,0%L (5.139)
Cc —ul 0'2i (t )2
D1\*1
2 Ug -U,

Man sieht aus der Gl. (5.134), dass mehr Energie mit der Erhdhung der
Streuinduktivitéten bel der konstanten Eingangsspannung zum Kondensator C.
eingespeist wird. Deshalb erreicht die Spannung am Kondensator C. bel dem gleichen
Tastverhditnis fur den erwelterten Durchflusswandler mit einem nichtidealen
Transformator deutlich hohere Werte, als fur den erweiterten Durchflusswandler mit
einem idealen Transformator. Die aus dem Kondensator C. entladene Energie ist wie
folgt definiert:

Eceo =UcIT (5.135)

Im stationdren Zustand gilt:

Ecci = Ecc (5.136)

Nach Einsetzen der Gl. (5.134) und Gl. (5.135) in Gl. (5.136) erhdt man:

L,.+L i (t)i
UelT :huie@z — LU, le (t)ina(ty) +
2 UCC_UE a UCC_Ue
2 (5.137)
Uce Lylu +L,,. )
+ ipa(ty)
2 UCc _Ue

Fur die Ermittlung der Spannung am Kondensator C. fur den Fall des kontinuierlichen
Stromes durch die Induktivitdt L, und des diskontinuierlichen Magnetisierungsstroms
werden die Gl. (5.126), (5.127) in die Gl. (5.137) eingesetzt und die Gl. (5.137) wird
nach Ug. gel0st. Die Losung der Gl. (5.137) nach U sieht wiefolgt aus:

~U 4+ L+ Lo 2
Cc e .. 2 Ca
2l (LO'ZL,ul + L0'1L0'2 + L/,tlLO'lu )
, ) (5.138)
U U DL, T UZD?T(L, , + L 40°)

- +
I (LUZL/ll + L0'1L02 + L,ulLoluz) 2l (LUZL[J]. + LUlLO'Z + LylLoluz)

Fur den Fall des kontinuierlichen Magnetisierungsstromes im stationdren Zustand gilt:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

to+T
j Up, (t)dt =0 (5.139)

to

DieGl. (5.139) sieht wiefolgt aus:

(Ue —Ls 9 J(t5 _t4)+ (Ue —Ls digt(t) J(tl _to)+

+ (Ue Ve Loy digt(t) j(tz )+ (5.140)

+[Ue ~Ug — Lal%j(ﬂl— D) -(t, -t,))=0
Der Zeitverlauf des Eingangsstroms wahrend der Periode ist durch die Gl. (5.121),
(5.98), (5.106) und GlI. (5.114) definiert. Die Dauer der Betriebsphasen sind durch die
Gl. (5.108), (5.116), (5.123) definiert. Beim Einsetzen aller dieser Gleichungen in die
Gl. (5.140) und nach dem Auflésen der resultierenden Gleichung nach Uc. erhdlt man
die Formel fUr die Berechnung der stationdren Spannung am Kondensator C. fur den

Fall des kontinuierlichen Magnetisierungsstroms:
B 2L, ,00(L, + L)
(D—-D)2L, (Lg% + Ly )+ Loa|Ly20% 430 )+ LL
) 2L, 2(L,g0% + L, kD -1)+ Lcl(L#lZUZ(ZD “1)+Lyl,,(2D ~3)- L2l
(D =)(2L 2 (Lai% + Lo )+ Loa(Lg?02 +3L 0L J+ La’Lo)

UCC = )UCa +
(5.141)

U

€

Der Laststrom g, bei dem der Magnetisierungsstrom sich an der Liickgrenze befindet,
kann aus der folgenden Bedingung ermittelt werden: sowohl die Gl. (5.138) asauch die
(5.141) gelten fur den Fall der Lickgrenze des Magnetisierungsstroms. Dann erhét man
mit der Berlcksichtigung der Gl. (5.138), (5.141) die Formel fUr den Laststrom, der

erreicht werden soll, damit der Magnetisierungsstrom an der Lickgrenze ist:

T (BLaLos - Ly2 + 2L, 2 (D - 1)U, 2
2204l 0(Loy + Ly Mea +UeD(- Lol — Loglys + LgLosii?) !
T U iD(1- D)(ZLulz + 4Ly1L01)JCa N
2 — 2L gL gLy + Ly Mea +UeD Lyplg — Loglop + Loyl
T
2

gr2 =

(5.142)

(D —1)(— 20°L 4L D? + L 20°D% + Lyl ,,D? + 2|_C,1LC,2D2)JE2
- 2Ly1Lalu(L01 + L,ul)J ca™t UED(_ LUZLyl - L0'1L02 + LylLaluz)
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Man sieht aus der Gl. (5.138), (5.142), dass die stationdre Spannung am Kondensator C,
und der Grenzstrom fur den lickenden Magnetisierungsstrom von den Parametern der
Schaltung, vom Arbeitspunkt und von der stationdren Spannung am Kondensator C,
abhangig sind. Deshalb soll zuerst die stationdre Spannung am Kondensator C, ermittelt
werden und danach werden die Luckgrenze fur den Magnetisierungsstrom und die
stationdre Spannung am Kondensator C. berechnet. Die zum Kondensator C,

Ubertragene Energie wird wie folgt berechnet:

Ecar = U_an(im(to) + iDl(tl))(tl - to)"‘
(5.143)

Uca .
+ an (ipa(ty) +ipa(ts) Nts 1)
Hier ist:
t.—t, =T(1-D)+(t; -t,) (5.144)
Den Strom durch die Induktivitét L, zum Ende bzw. zum Anfang der Periode kann man

wie folgt berechnen:

) . U
ILa(ts) =ips(ty) - Lca

(T-DT +(t; - t,)) (5.145)

a
Die aus dem Kondensator C, entladene Energieist definiert als:
Ecaz =UcalT (5.146)
Im stationdren Zustand gilt:
Ecar = Eca (5.247)

Durch Einsetzen der Gl. (5.143) und (5.146) in Gl. (5.147) erhdt man:

Uzca (i p1(to) +i Dl(tl))(tl _to)"'

Ug,IT =
(5.148)

+U%(i or(t) +iga (ts)Nts —t;)

Aus der Gl. (5.148) kann die stationdre Spannung am Kondensator C, eines
verlustfreien Wandlers fur den Fall des kontinuierlichen Stromes durch die Induktivitét
Lo berechnet werden. Dafir soll der durch die Gl. (5.127) definierte Strom durch die
Diode D; zum Zeitpunkt t; in die Gl. (5.148) eingesetzt werden. Anschlief3end wird die
Gl. (5.148) nach Uc, gelost. Fir die Berechnung der stationdren Spannung am
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Kondensator C, eines verlustfreien Wandlers im Fall des diskontinuierlichen Stromes
durch die Induktivitét L, sollen die Strome durch Diode D1 zu den Zeitpunkten t; und to
und der Strom durch die Induktivitédt L, zum Zeitpunkt ts berechnet werden. Das ist das
Ziel des Abschnittes 5.3.2.

5.3.2 Diskontinuierlicher Betrieb

Abb. 5.19 zeigt die simulierten Stromverlaufe des erweiterten Durchflusswandlers fir
den Fall eines diskontinuierlichen Stromes durch die Induktivitdt L, und eines
diskontinuierlichen Magnetisierungsstroms. Die Betriebszustande des erweiterten

Durchflusswandlers fir diesen Betriebsfall:

e Magnetisierungsphase (to.. a),
e Kommutierungsphase (t;...t5),
e Entmagnetisierungsphase (ts.. .t3),

o Frellaufphase (tz.. ts).
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Abb. 5.19: Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers mit einem nichtidealen Transformator fiir den
Betriebsfall: Strom durch die Drossel L, diskontinuierlich, Magnetisierungsstrom
diskontinuierlich

Der Eingangsstrom und der Strom durch die Induktivitét L, sind zum Beginn jeder
Periode gleich Null: ip1(to)=iLa(ts)=0. Deshalb gibt es keine Kommutierungsphase 2 in
diesem Betriebsfall. Alle Maschengleichungen fir den kontinuierlichen Betrieb sind fir
den diskontinuierlichen Betrieb giltig. Der Eingangsstrom und der Strom durch die

Diode D1 zum Ende der Magnetisierungsphase konnen wie folgt berechnet werden:

90



5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

~Ugpl i+ U (L2 + Ly + L)

— DT (5.149)
Lyl(LUlu + La + LGZ) + LGl(La + LGZ)

ie(t1)=

—UcgaL g tUlL,; —Ug Ly

DT (5.150)
Lyl(Loluz + La + LO‘2)+ Lal(La + LO'Z)

iDl(tl) =

Beim Einsetzen der Gl. (5.150) in die Gl. (5.148) und beim Auflésen der resultierenden
Gleichung nach Uc, wird die stationdre Spannung am Kondensator C, fur den Fall des
diskontinuierlichen Stroms durch die Induktivité L, ermittelt. Danach wird die
Spannung am Kondensator C. fur den Fall des diskontinuierlichen Stroms durch die
Induktivitdt L, ermittelt. Dazu werden die Gl. (5.149), (5.150) in die Gl. (5.137)
eingesetzt. Die Losung der resultierenden Gleichung ist:

(L # L) DPT(U (L + Ly + L) UL yitf

2L (L0 L+ L) Ly (L Lo f

L alD2T(U ¢ (Ll® + Ly + Ly 2) ~Ugal gl -U gy Lg +U L a1 -Ug, |_(,1)+ (5.151)
(L (gl + Ly + L) + Log(Ly + L)

. (L2 + Ly p)DZT(-U gL +U L i -Ug, L,y P

21 (L (Lygli2 + Ly + Ly )+ Loy (L + L)

UCc

+U

€

Nach der Berechnung der stationdren Ausgangsspannung des verlustfreien Wandlers
kann die stationdre Ausgangsspannung des Wandlers mit der Berticksichtigung der
Verluste in den Widerstanden des Ersatzschaltbildes in Abb. 5.16 ermittelt werden. Die
Verluste im Wandler kénnen gemal? Abb. 5.16 unter der Voraussetzung, dass der Strom
durch die Drossel Le (Abb. 5.8) ein glatter Gleichstrom ist, wie folgt berechnet werden:

2 | 2

| s
R — P, = Rog on(ry) SRS Ros,on(t2) == (5.152)
Nry Nro

Der Mittelwert des Eingangsstromes des Wandlers kann wie folgt ermittelt werden:

U +U)I

Ie,avg - U

(5.153)

€

Die Differenz zwischen den Ausgangsspannungen des verlustfreien Wandlers und des
Wandlers mit Verlusten kann gemal? Abb. 5.16 wie folgt berechnet werden:

AU, =-&_a (5.154)
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

54  Dimensionierung des L eistungsteils

Der erweiterte Durchflusswandler soll fir eine maximale Leistung von 1kW, die
Eingangsspannungsanderung von 30V bis 60V und eine Ausgangsspannung von 375V
aufgebaut werden, um die Funktionsweise der Schaltung im kontinuierlichen Betrieb zu
zeigen. Die Streuinduktivitdten beeinflussen relativ stark die stationdren Werte der
Spannungen Uber die Kondensatoren C,, C.. Diese Induktivitdten sind von der
konstruktiven Ausfihrung und von den Parametern des Transformators abhéngig. Der
erste Schritt bel der Dimensionierung des erweiterten Durchflusswandlers ist die
Festlegung der Parameter des Transformators ohne Berucksichtigung der
Streuinduktivitéten. Der néchste Schritt ist die praktische Redisierung des
Transformators und anschliefend die messtechnische Bestimmung  der
Streuinduktivitéten. Danach werden die stationdren Strom-Spannungskennlinien des
erweiterten Durchflusswandlers fur die ermittelten Streuinduktivitéten berechnet.
Aufgrund dieser Kennlinien wird dann der Bereich der Anderung des Tastverhaltnisses
bei der Nennleistung von 1kW festgelegt, in dem die Ausgangsspannung von 375V bei
der Eingangsspannungsanderung von 15V bis 30V erreicht wird. Aus diesen Kennlinien
kann auch die maximale Spannung des Transistors T; bel der Ausgangsspannung von
375V im ganzen Lastbereich ermittelt werden. Aufgrund dieses Wertes wird die
Spannungsklasse der MOSFET fir den Transistor T festgelegt. Durch die Wahl der
Spannungsklasse der MOSFET wird auch die maxima zuléssige Spannung am
Kondensator C. festgelegt. Der zulédssige Bereich der Lasténderung bel der
Eingangsspannungsanderung von 15V bis 30V, in dem die maximal zul&ssige Spannung
am Kondensator C. nicht Uberschritten wird, muss dann ermittelt werden.

Zuerst soll der gewtinschte Arbeitspunkt bel der Nennleistung festgelegt werden. Die
Dimensionierung der Schaltung sieht vor, dass der Strom durch die Induktivitét L, bei
der  Nennleistung kontinuierlich  sein  soll. Das minima  erforderliche
Ubersetzungsverhdtnis des Transformators soll zuerst ermittelt werden. Aus den Gl.
(5.68) und (5.83) kann die gesamte Ausgangsspannung fur den Fall des kontinuierlichen
Stromes durch die Induktivitét L, und des kontinuierlichen Magnetisierungsstromes wie
folgt ermittelt werden:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

a

T UeD+ueuD (5.155)

Aus der Gl. (5.155) kann das minimal erforderliche Ubersetzungsverhdtnis des
Transformators bei einer minimalen Eingangsspannung des Wandlers berechnet

werden:

Umin _ Ua(Dmax _1)+Ue,min (5156)
(Dmax _1)U €,min Dmax

Der Festlegung des maximalen Tastverhaltnisses bei der minimalen Eingangsspannung
ist fir den Wirkungsgrad der Schaltung entscheidend. Er ist abhéngig von den
elektrischen Beanspruchungen der Bauelemente. Die Sperrspannung am Transistor T
ist durch die Spannung am Kondensator C; bestimmt. Aus den Gl. (5.82), (5.83) sieht
man, dass die Spannung am Kondensator C. mit der Erhéhung des Tastverha tnisses fur
den Fall des kontinuierlichen und diskontinuierlichen Magnetisierungsstromes bel einer
bestimmten Eingangsspannung, Last und konstanten Parametern der Schaltung ansteigt.
Aus Sicht einer moglichst geringen Sperrspannung am Transistor ist deshalb ein
moglichst niedriges Tastverhdtnis erforderlich. Der Effektivwert und der Maximalwert
des Transistorstroms kénnen aus dem durch die Gl. (5.22) beschriebenen Zeitverlauf
ermittelt werden. Der Minimalwert des Transistorstroms ist durch die Gl. (5.53)
definiert. Man sieht aus der Gl. (5.22), (5.53), dass das Tastverhéltnis den Einfluss auf
den Maximal-, Minimalwert und den Effektivwert des Transistorstromes hat. Abb. 5.20
zeigt die Dberechneten Werte fir diese Grofen in  Abhangigkeit vom
Ubersetzungsverhaltnis des Transformators bei einer konstanten Ausgangsspannung
von 375V. Man sieht aus der Abb. 5.20, dass der Maximal-, Minimawert und der
Effektivwert des Transistorstromes bei einem bestimmten Ubersetzungsverhdtnis
minimal sind. Die Dimensionierung fir relativ kleine Ubersetzungsverhaltnisse, die
etwas hoher als dieser Wert liegen, ist sinnvoll. Weitere Erhohung des
Ubersetzungsverhdtnisses fihrt zu einer relativ starken Anstieg des Maximal-,
Minimawertes und des Effektivwertes vom Transistorstrom. Der weitere Nachtell der
Dimensionierung fur hohe Ubersetzungsverhdtnisse ist eine hohere Streuinduktivitat
des Transformators. Die Dimensionierung fur das Tastverhdltnis von etwa 0,5 und das
gemal der Gl. (5.156) entsprechende Ubersetzungsverhdtnis von 46 gewshrleistet
relativ niedrige Maximal-, Minimalwert und den Effektivwert des Transistorstroms und

gleichzeitig eine reativ niedrige Sperrspannung am Transistor Ti;. Die
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Magnetisierungsinduktivitét des Transformators wird so festgelegt, dass der

Maximalwert des Magnetisierungsstromes etwa 2,5% des Maximawertes des
Transistorstromes betragt:

_ U e,min DmaxT . 15V -0,5-16,7us _

L,= 51H (5.157)
4T ) 0,025- 203A a
1000 :
/
‘. = liyn ()
/ = Ly ()
800 . - =l (A
T1L,RMS
< / —
g / U=15V; U, =375V;
= 600 P=1kW; f=60kHz I
S / L,=800uH; L =25H;
7 /' C =1000uF; C =33uF
g 400 .
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Abb. 5.20: Berechnete Effektivwert, Maximal- und Minimalwert des Transistorstromes vom erweiterten
Durchflusswandler fir den Betriebsfall: Srom durch die Drossel L, kontinuierlich,
Magnetisierungsstrom kontinuierlich

Die Induktivitét der Drossel L, wird so festgelegt, dass der Strom durch die Induktivitét
L. im Nennarbeitspunkt kontinuierlich ist. Die Schaltung ist so dimensioniert worden,
dass der Laststrom, bel dem der Strom durch die Induktivitét L, sich an der Lickgrenze

bewegt, 1,8A betrégt. Aus Gl. (5.71) kann die Induktivité L, wie folgt berechnet
werden:

U e UD T(A-D) 15V -46-0.5-16,7us- (1-0,5)
2l 4 2-18A

L =

a

=800uH  (5.158)

Die Drossel besteht aus einem Ferrit-Kern ETD 49/25/16 und der Wicklung aus 300
Windungen einer Hochfrequenzlitze mit einer Dicke von 0,1mm. Die erforderliche

primére Windungszahl, um diese primére Induktivitdt zu realisieren, wird wie folgt
berechnet:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

N, = | [ 25H (5.159)
A \'5700nH

Die erforderliche Kernflache fir den Transformator fur die maxima zul&ssige

Anderung der magnetischen Induktion von 0,1T ist:

_U,uDT  15v.05-16,7us
“ N,B 2.01T

= 626,2mm? (5.160)

Die maximal zulassige Anderung der magnetischen Induktion von 0,1T ist festgelegt
worden, um eine Reserve zu gewdhrleisten. Ein hoheres Tastverhdtnis ist fir den
Wandler mit Berticksichtigung der Streuinduktivitéten im Vergleich zum Wandler mit
einem idealen Transformator bel der gleichen Ausgangsspannung erforderlich. Deshalb
ergibt sich ein grolRerer Kernquerschnitt des Transformators mit Berticksichtigung der
Streuinduktivitéten im Vergleich zu einem idealen Transformator bei der gleichen
Anderung der magnetischen Induktion. Der Ferrit-Kern vom Typ UU93/152/30,
bestehend aus 2x U93/76/30 des Unternehmens EPCOS mit der Kernflache
Ac=840mm? wurde fir den Transformator verwendet. Die Wicklungen des
Transformators werden aus Kupferfolie ausgeftihrt (primér: 0,15mm x 85mm, sekundéar:
0,2mm x 59mm). Die Anzahl der parallelgeschalteten Lagen Kupferfolie fur die primére
Wicklung betragt:

Ky, = - | e Rvis _ 296,2A .2 (5.161)
' jmexdcuNey 4A/mm? - 015mm-85mm

Die Anzahl der paralelgeschalteten Lagen Kupferfolie fur die sekundéare Wicklung
betragt:

- lotmes 3A ~1 (5.162)
imaxAcuhoy  4A/mm? -0,1mm-59mm

N,
Abb. 5.21 zeigt den prinzipiellen Aufbau des Transformators. Fur die Reduzierung
der Streuinduktivitdt sind zwei Mal3nahmen vorgesehen:

e symmetrische Unterteilung der Wicklungen,
e Anfertigung der Wicklung aus einer moglichst hohen und méglichst dinnen

Kupferfolie.
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Die sekundare Wicklung ist auf drei etwa gleiche Telle, die miteinander seriell
verbunden sind, symmetrisch aufgeteilt, die primdre Wicklung auf zwei gleiche,
miteinander seriell verbundene Teile. Die Anordnung der Wicklungen ist bezlglich der
in Abb. 5.21 gezeigten gestrichelten Linie symmetrisch. Die Hohe der Kupferfolie fur
die sekundare Wicklung ist etwas kleiner als die Hohe der Kupferfolie fur die primére
Wicklung. Durch diese Mal3nahme wird die Luftstrecke zwischen der primaren und
sekundaren Wicklung vergrof3ert, um bei hohen Spannungen einen Durchschlag Uber
die Luftstrecke zwischen der priméren und sekundéren Wicklung zu verhindern. Die mit

Hilfe einer Messbricke ermittelten Streuinduktivitéten des Transformators betragen:

L51=99nH; L ;»=210uH.
I N 4
o e

O ra

Lo I

I
I
I
=
—
I
L]
I
I
I
I

o

-
3

4
Abb. 5.21: Prinzipieller Aufbau des Transformators

Nach der Ermittlung der Streuinduktivitéten werden die stationdren Spannungs-
Stromkennlinien fir den verlustfreen Wandler berechnet. Die aus der Gl. (5.148)
ermittelte Spannung des Kondensators C, im stationaren Zustand als Funktion vom
Laststrom und Tastverhdtnis fur die oben dargestellten Schaltungsparameter in den
Fallen des kontinuierlichen und diskontinuierlichen Stroms durch die Induktivitét L, ist
in Abb. 5.22 dargestellt. Die Spannung Uber den Kondensator C, ist etwa direkt
proportional zur Eingangsspannung, was man aus Abb. 5.22B erkennt. Eine weitere
wichtige Erkenntnis aus Abb. 5.22B ist, dass die Lickgrenze fur den Strom durch die
Drossel L, fur héhere Eingangsspannungen bel grof3eren Laststromen auftritt. In der
Abb. 5.22 ist ein Abfall der Spannung Uber den Kondensator C, bei der Erhdhung des
Laststromes zu erkennen. Aus der Gl. (5.126), (5.127) sieht man, dass die
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Verkleinerung der Spannung am Kondensator C, zur Erhéhung des Eingangsstroms und
Stroms durch die Diode D1 zum Zeitpunkt t; fuhrt. Der Eingangsstrom und der Strom
durch die Diode D; vergrof3ern sich mit der Erhéhung des Laststroms. Laut der Gl.
(5.134) bedeutet das, dass mehr Energie in den Streuinduktivitdten und in der
Magnetisierungsinduktivitdt wahrend der Kommutierungsphase 2 und der
M agneti sierungsphase gespeichert wird.
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Abb. 5.22: Berechnete Abhangigkeiten der Spannung am Kondensator C, des verlustfreien erweiterten
Durchflusswandlers vom Laststrom bei ver schiedenen Eingangsspannungen
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Das fuhrt dazu, dass die Kommutierungsphase 1 lénger sein soll, um die in den
Streuinduktivitéten gespeicherte Energie und einen Teil der Magnetisierungsenergie
zum Kondensator C. einzuspeisen. Tatsachlich zeigt auch die Gl. (5.108), dass die
Dauer der Kommutierungsphase 1 mit der Erhéhung des Stroms durch die Diode D;
zum Zeitpunkt t; langer wird. Dem Kondensator C, fehlt dagegen die in den
Streuinduktivitéten gespeicherte Energie und die Magnetisierungsenergie. Der Abfall
der Spannung des Kondensators C, mit der Erhdhung des Laststromes ist nicht ginstig
fur das Verhalten des erweiterten Durchflusswandlers. Das Verhalten ist besser, wenn
mehr Energie zum Kondensator C, und weniger Energie zum Kondensator C; bei einer
konstanten Leistung Ubertragen wird, weil der Abfall der gesamten Ausgangsspannung
mit der Erhohung des Laststroms in diesem Fall geringer wird. Die berechnete
Spannung am Kondensator C. mit Hilfe der Gl. (5.138), (5.151) und die
Ausgangsspannung als die Summe der Spannungen tber die Kondensatoren C, und C,
in Abhangigkeit vom Laststrom fir verschiedene Eingangsspannungen sind in Abb.
5.23, Abb. 525 dargestellt. Man sieht aus Abb. 5.23, dass die Spannung des
Kondensators C. bel einem bestimmten Tastverhdltnis mit der Vergrofierung des
Laststromes ansteigt. Das passiert aus dem oben erklarten Grund fur den Abfall der
Spannung am Kondensator C,. Der Anstieg der Spannung am Kondensator C.; wird mit
der Verringerung der Streuinduktivitdten des Transformators geringer. Die
Verringerung der Spannung am Kondensator C. ermoglicht die Verwendung von
MOSFET fur den Transistor T; einer niedrigen Spannungsklasse. Beim idealen
erweiterten Durchflusswandler sind die Spannungen an den Kondensatoren C, und C.
und die Ausgangsspannung im kontinuierlichen Betrieb konstant. Das ist ein erster
Unterschied des erweiterten Durchflusswandlers mit einem nichtidealen Transformator
zum Wandler mit einem idedlen Transformator. Man sieht aus Abb. 5.23, dass die
Spannung am Kondensator C. im Bereich des diskontinuierlichen Stromes durch die
Drossel L, mit der Verringerung des Laststromes relativ stark ansteigt. Fur die
Untersuchung der moglichen Betriebsfalle im erweiterten Durchflusswandler mit einem
nichtidealen Transformator ist die Bestimmung des minimal erforderlichen Laststroms

fur den luckenden Betrieb der Magnetisierungsinduktivitét erforderlich.
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Abb. 5.23: Berechnete Abhangigkeit der Spannung am Kondensator C. vom Laststrom bei verschiedenen
Eingangsspannungen fur den verlustfreien erweiterten Durchflusswandler

Abb. 524 zeigt diesen gemal Gl. (5.142) berechneten Wert flr verschiedene
Eingangsspannungen. Man sieht aus Abb. 5.24, dass der minima erforderliche
Laststrom fur den luckenden Betrieb der Magnetisierungsinduktivitdt im ganzen
Eingangsspannungs- und Lastbereich hoher als der Laststrom im aktuellen Arbeitspunkt
ist. Das bedeutet, dass der Magnetiserungsstrom fir die angegebenen
Schaltungsparameter im ganzen Eingangsspannungs- und Lastbereich diskontinuierlich
ist. Man kommt zur Schlussfolgerung, dass nur zwel Betriebsfélle fur den erweiterten
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Durchflusswandler mit einem nichtidealen Transformator und fir die angegebenen
Schaltungsparameter im Unterschied zum erweiterten Durchflusswandler mit einem
idealen Transformator moglich sind:

e Strom ie diskontinuierlich, Strom i, kontinuierlich,

e Stromeie, i 5 diskontinuierlich.
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Abb. 5.24: Berechnete Abhangigkeit des minimal erforderlichen Laststroms fiir den Ilickenden Betrieb
der Magnetisierungsinduktivitat vom Arbeitspunkt des erweiterten Durchflusswandlers
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Die Laststrome, die Grenze zwischen diesen Betriebsbereichen definieren, sind fir
verschiedene Eingangsspannungen in Abb. 5.22 gezeigt worden. Bel der kleineren
Laststromen als diese Grenzstrome tritt der zweite Betriebsfall auf und bei der groferen-
der erste.

Abb. 5.25 zeigt die berechnete Ausgangsspannung des verlustfreien Wandlers.
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Abb. 5.25: Berechnete Abhangigkeit der gesamten Ausgangsspannung des verlustfreien erweiterten
Durchflusswandlers vom Laststrom bei verschiedenen Eingangsspannungen
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Aus der Abb. 5.25 sieht man, dass die Ausgangsspannung von 375V bei der Volllast
(1=2,7A; P;=1kW) und U=15V beim Tastverhdtnis von etwa 0,55 fur den verlustfreien
Wandler erreicht wird. Dieses Tastverhdtnis ist etwas hoher als das fir den gleichen
Arbeitspunkt im Abschnitt 5.2 ermittelte Tastverhdtnis fur den Fal des ideden
Transformators. Die Ausgangsspannung von 375V wird im ganzen Lastbereich erreicht.
Die Spannung am Kondensator C, wie man aus Abb. 5.23 sieht, betragt etwa 100V im
Voll- und Telllastbereich bel der Ausgangsspannung von 375V. Bei hoheren
Eingangsspannungen Ue=24V; 30V wird die Ausgangsspannung von 375V auch im
ganzen Lastbereich erreicht, was man aus Abb. 5.25B sieht. Allerdings erreicht dabel die
Spannung am Kondensator C. deutlich héhere Werte (um die 150V), as be der
niedrigen Eingangsspannung. Aufgrund von diesem Wert und mit Bericksichtigung,
dass eine zusitzliche Uberspannung beim Abschalten des MOSFET durch die
parasitaren Induktivitédten der Kommutierungskreise entsteht, kann daher fir den
Transistor Ty, ein 250V-MOSFET ausgewdahlt werden. Fur den Transistor T, soll ein
MOSFET verwendet werden, welcher eine maximale Sperrspannung hat, die grofer as
die maximale Eingangsspannung ist. Die maximale Sperrspannung der Diode D¢ ist die
maximale Spannung am Kondensator C.. Die maximale Sperrspannung der Diode D,
wird wie folgt ermittelt:

U —U ¢ i = 30V - 46 = 1380V (5.163)

D2,max

Die aufgrund der ermittelten maximalen Sperrspannungen ausgewdahlten Typen der
Leistungshalbleiter sind in der Tab. 5.1 dargestellt.
Tab.5.1:  Berechnete Sperrschichttemperaturen der Leistungshalbleiter und die Leitverluste fir den

erweiterten Durchflusswandler (Uc=15V, U,=375V, Pc=1kW, I11 pus=101A, | ¢rus=66A,
Ip1rvs=2,1A, Ipg.avg=1,5A, Ipcrus=8A Rina)=0,01K/W, Riyey=1,5K/W, T,=25°C)

Parallele
4 2 Schaltung
Anzahl und Typ der 1
Leisurgarbioter | XTQIOONZEP | IXTQUOONOSSP | von2 | oosyciap0p
12B in Serie
Ti(°C) 112 55,5 38 48
Py cond(W) 181 56,9 3,9 54
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Die Sperrschichttemperaturen der Leistungshableiter wurden fir den Arbeitspunkt
mit den maximalen Effektivwerten der Strome durch die Bauelemente (U.=15V)
berechnet. Dabei wurden nur die Leitverluste in den Bauelementen beriicksichtigt, weil
die Schaltverluste analytisch genau nicht ermittelt werden kénnen. Der thermische
Widerstand des Kuhlkdrpers und die Anzahl der parallelgeschalteten Leistungshalbleiter
fUr jeden Bauelement wurden so festgelegt, dass die Sperrschichttemperaturen von alen
Leistungshalbleitern im Bereich von 90° bis 125°C liegen und die Temperatur des
Kuhlkorpers 70°C nicht Uberschreitet. Man sieht aus Tab. 5.1, dass die
Sperrschichttemperaturen unter dem maximal zulassigen Wert von 125°C liegen, so
dass etwas Reserve wegen der nicht beriicksichtigten Schaltverluste erhaten bleibt. Die
eingesetzten Werte der Dran-Souce-Einschaltwiderstande wurden fir die
Sperrschichttemperatur von 125°C aus den Datenbl&ttern der MOSFET IXTQ100N25P
und IXTQ100NO55P entnommen. Fir diese Werte ist die Summe der Leitverluste in
den Transistoren T, und T, berechnet worden. Beim Einsetzen der in Abb. 5.22, Abb.
5.23 dargestellten Spannungen Uber die Kondensatoren C,, C. in die Gl. (5.153)
ermittelt den Mittelwert des Eingangsstromes des Wandlers. Abb. 5.26 zeigt die
ermittelte Differenz zwischen der Eingangs- und Ausgangsleistung des Wandlers in der
Gl. (5.152). Es ist zu erkennen, dass die Summe der Leitverluste relativ stark mit der
Erhohung des Laststromes ansteigt. Es ist auch zu sehen, dass die Summe der
Leitverluste mit der Erhéhung der Eingangsspannung kleiner wird. Beim Einsetzen der
in Abb. 5.26 dargestellten Leitverluste in die Gl. (5.154) wird die Differenz zwischen
der Ausgangsspannung des verlustfreien Wandlers und der Ausgangsspannung des
Wandlers mit Verlusten ermittelt.
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Abb. 5.26:

Diese Differenz wird aus der in Abb. 5.25 dargestellten Ausgangsspannung des
verlustfreien Wandlers subtrahiert. Abb. 5.27 zeigt das Ergebnis. Man erkennt aus dem
Vergleich der Abb. 5.25 und Abb. 5.27, dass die Leitverluste der Transistoren einen
starken Einfluss auf die Ausgangsspannung des Wandlers haben. Sie miissen daher
berlicksichtigt werden. Die Ausgangsspannung von 375V kann im ganzen Lastbereich

bei verschiedenen Eingangsspannungen erreicht werden. Das dafir erforderliche
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Laststrom bei ver schiedenen Tastverhaltnissen

Tastverhdtnis ist deutlich hoher as beim verlustfreien Wandler.
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Abb. 5.27: Berechnete  Abhadngigkeit der gesamten Ausgangsspannung des erweiterten
Durchflusswandlers vom Laststrom mit Berlicksichtigung der Leitverluste in den MOSFETs
des Transistoren T; und T,

Im Folgenden wird auf die Dimensionierung des Eingangsfilters eingegangen. Die
Induktivitét der Drossel Le von 400uH ermoglicht die Begrenzung der Welligkeit des
Stroms durch die Eingangsdrossel etwa auf 4% vom Mittelwert bei  der
Eingangsleistung von 1kW. Die Kapazitét des Kondensators C. von 0,4mF begrenzt die
maximale Welligkeit der Eingangsspannung etwa auf 2% des Mittelwertes der
Eingangsspannung. Die Strome durch die Kondensatoren Ce, C., C, lassen sich gemai3

dem Schaltplan des erweiterten Durchflusswandlers, Abb. 5.8, wie folgt bestimmten:
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

iCe ®=1 Leavg — ie ® (5.164)
e () =ipc(t) -1 (5.169)
ica(t) =i,(t) -1 (5.166)

Aufgrund der durch die GI. (5.98), (5.106), (5.114), (5.121) und (5.114) beschriebenen
Verlaufe des Eingangsstromes in der Gl. (5.164) und des Stromes durch die Diode D¢ in
der Gl. (5.165) werden die Verlaufe der Strome durch die Kondensatoren Ce und C.
berechnet. Mit Hilfe dieser Zeitgleichungen werden die entsprechenden Effektivwerte
ermittelt. Die berechneten Effektivwerte der Strome durch die Kondensatoren Ce, C. im
Nennarbeitspunkt bei der Eingangsspannung von 15V betrugen 100A und 9A. Fir den
Kondensator C. werden deshalb vier parallelgeschaltete Kondensatoren mit der
Kapazitét von 0,1mF und einem maximal zulassigen Effektivwert des Stromes von 35A
eingesetzt. FUr den Kondensator C; wird ein 250V -Kondensator mit einer Kapazitét von
1000uF und einem maximal zuldssigen Effektivwert des Stromes von 10A eingesetzt.
So wird die erforderliche Kapazitdt wegen der Beschrankung der Spannungswelligkeit
erreicht und eine Reserve wegen der Stromstérke gewdhrleistet. Der Zeitverlauf des
Stromes durch die Drossel L, wurde durch die Gl. (5.99), (5.105), (5.115), (5.120)
beschrieben. Beim Einsetzen dieser Gleichungen in die Gl. (5.166) wird der Zeitverlauf
des Stromes durch den Kondensator C, ermittelt. Der berechnete Effektivwert des
Stromes durch den Kondensator C, im Nennarbeitspunkt bel der Eingangsspannung von
15V betrug 1,3A. Der Kondensator C, besteht aus zwel parallelgeschalteten Zweigen.
Jeder Zweig besteht aus einer Serienschaltung von 400V-Kondensatoren mit einer
Kapazitét von 33uF und einem maximalen zuléssigen Effektivwert des Stromes von 1A.
Aus Sicht der maximalen Spannungsbelastung wéare eine Parallelschaltung von zwei
400V -Kondensatoren ausreichend. Eine Serienschaltung ist vorgesehen, um etwas

Reserve zu gewéhrleisten.

55 Theoretischer Vergleich des erwelterten Durchflusswandlers
mit anderen DC/DC-Wandler schaltungen

In Tab. 5.2 sind die berechneten Parameter und die elektrischen Beanspruchungen der
Bauelemente unidirektionaer DC/DC-Wandlerschaltungen und des erweiterten

Durchflusswandlers dargestellt.
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Tab.5.2:  Vergleich unidirektionaler DC/DC-Wandlerschaltungen hinsichtlich elektrischer
Beanspruchungen der Bauel emente und Aufwandes fir die Realisierung (1:
Doppeldurchflusswandler, 2: spannungsgespeister Vollbriickenwandler, 3: stromgespeister
Vollbrickenwandler, 4: stromgespeister Gegentaktwandler, 5: Hochsetzsteller mit geteilter
Drossdl, 6: erweiterter Durchflusswandler)

Schal-
tung
1 2 3 4 5 6
U, U, 2U,(1-D) 2U,(1-D) Us g L 4] | YePrae =9 +Uemn
u 2Ue,min Dimax 2Ue,min max Ue,max Ue,max Ue,min Dmax (Drmax = DU e, min Drmex
28" 28" 12" 12" 7 46
Ua
Ue,minu_zua Ue,minu_zua Ue,min
Drmex 0,45 0,45 0, 2, 2 o1 08"
0,76 0,745 emn
0,774
Acrip 1126™ 281,8" 313,3" 626,2" 1446 626,2""
(mm)
U u Ya Y, Yemax  Ya~Yemac Uq
Ut mex (V) o o i i 2 20 s
6ov 6ov 62,5V" 125v" 793V 130v
Ue,min Ue,min ﬁ 2Ua Ue,min Ua *Ue,min U in
Urzan (V) 2 2 o o 2 20 e
15" 15V 62,5V 125V 66.4V"" 15V
Uemi U U Uemin  Ya—Uemi
LJE mi €,min —a a €,min a €,min L
Urzaus (V) ™ 2 o 0 2 ' 2 85\;?”*
30V 15" 62,5V 125V 66,4V
Nt ges 16" 16 14 117 147 16
o = T T T 7 =
Uemax Ue,max[‘I Ua Ua U—aJrLJe'—max(U*l) Ue,maxl:I
Upzmex (V) e o . . 2 2
60V 1680V 750V 750V 5557 1380V
Ue min Ueminl U,/2 U,/2 th_Ue,min (U, ) Ue minl
Ub2,aus (V) e . . . 2 2
30V 840V 375V 375V 2465V 690V
U e maxll

U % e - - - - -

poma(V) | 1680y

Ups,aus(V) Ueminl - - - - -

840V"
U e maxll

U % o - - - - -

osmaV) | 1680y

UDS,auS(V) Ue,mintl - - - - -

840V"

"Uemin=30V, U;=750V;

*kkk

Man sieht,

dass das hochste Ubersetzungsverhdtnis fir

- Uene=60V, U;=750V; ~: Ugmin=15V, U,=375V;
- Uerma=30V, U,=375V;

den erweiterten

Durchflusswandler erforderlich ist. Im Vergleich zu anderen Schaltungen benétigen die
stromgespeisten Schaltungen und der Hochsetzsteller mit geteilter Drossel den

Transformator mit dem kleinsten Ubersetzungsverhétnis. Das fiihrt zu geringeren
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5 Analyse des erweiterten Durchflusswandlers

Verlusten im Transformator, zur Veringerung des Aufwandes an Kupfer fur die
Wicklungen und zu einer deutlich geringeren Streuinduktivitdt. Das ist fur diese
Schaltungen besonders wichtig, um die Verluste in einer zusétzlichen Clamping-
Schaltung zu begrenzen. Diese ist erforderlich, um die Uberspannung an den
Transistoren, die von den Streuinduktivitéten des Transformators verursacht wird, zu
begrenzen.

Hinsichtlich des Bedarfs an Bauteilen fir den Transformator sind der stromgespeiste
Vollbriickenwandler und der spannungsgespeiste Vollbriickenwandler die gunstigsten
Schaltungen. Im Vergleich dazu bendtigen der erweiterte Durchflusswandler und der
Gegentaktwandler fur den Transformator etwa doppelt so viel Kernmaterial.
Doppeldurchflusswandler und der Hochsetzsteller mit getellter Drossd  sind
Schaltungen mit einem deutlich héheren Aufwand an Kernmaterial. Hinsichtlich der
Anzahl der MOSFET fur die aktiven Schalter und der Dioden sind die Unterschiede
zwischen den Schaltungen unwesentlich. Der Doppeldurchflusswandler benétigt die
hochste Anzahl der Dioden.

Die maximalen Spannungsbelastungen der Bauelemente wurden ermittelt, um die
Spannungsklassen der Bauelemente, die in den verschiedenen Schaltungen eingesetzt
werden sollen, vergleichen zu kdnnen. Hinsichtlich der maximalen Spannungsbel astung
des Transistors sind der Gegentaktwandler und der erweiterter Durchflusswandler die
unglnstigsten Schaltungstopologien. Beim Gegentaktwandler ist die maximae
Spannungsbelastung des Transistors von der relativ hohen Ausgangsspannung
abhangig. Die Sperrspannung an den Transistoren vor dem Ausschalten und nach dem
Einschalten wurde auch ermittelt, um eine Aussage Uber die Schaltverluste in den
Transistoren treffen zu konnen. Bel alen Schaltungen schalten die Transistoren bei der
maximalen Sperrspannung ab. Eine Ausnahme bildet der spannungsgespeiste
Vollbrickenwandler. Bel der Betrachtung dieser Schaltung mit einem ideden
Transformator schalten die Transistoren bel der Halfte der maximalen Sperrspannung
ab, wobei das nicht praxisrelevant ist. Insgesamt kann man feststellen, dass der
stromgespeiste  Vollbriickenwandler wegen dem geringsten Aufwand far die
Redlisierung des Transformators und wegen der geringeren Sperrspannungen Uber die
Dioden die gunstigste Schaltung ist. Der Nachteil dieser Schaltung ist eine relativ hohe
Spannung beim Ein- und Ausschalten der Transistoren im Vergleich zu den anderen
Schaltungen.
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandler s

6.1 Regelungskonzept

Die Schaltung des erweiterten Durchflusswandlers ist in Abb. 5.8 dargestellt worden.
Sie kann nur geregelt betrieben werden. Die Ausgangsspannung des erwelterten
Durchflusswandlers soll auf einen konstanten Wert unabhangig von Lasténderungen
und Eingangsspannungsianderungen geregelt werden. Dazu ist eéine Uberwachung der
Ausgangsspannung des erweiterten Durchflusswandlers erforderlich. Sie wird von der
Regelung als Istwert verwendet. Fur das Einschalten der Schaltung kann der Sollwert
fur die Ausgangsspannung von 0 auf 375V gedndert werden.

Die Spannung Uc. darf einen bestimmten maximalen Wert nicht Uberschreiten, damit
es nicht zu einem Durchbruch des Transistors T; kommt. Dieser Maximalwert wird
abhangig von der Spannungsklasse des verwendeten Transistors festgelegt. Die
Schaltung soll nicht bel einer Spannung U, die kleiner as die Eingangsspannung ist,
betrieben werden, um eine Séttigung des Transformators zu verhindern. Daher muss die

Regelung zwei Schutzfunktionen erfillen:

e Einschalten der Transistoren T;, T, beim Anlauf der Schatung in dem Fall,
wenn die Spannung Uber den Filterkondensator C. (siehe Abb. 5.8) die
Eingangsspannung erreicht hat,

e Ausschaten der Transistoren Ty, T, im Fall, wenn die Spannung Uber den

Kondensator C, (siehe Abb. 5.8) einen zul8ssigen Maximawert Uberschreitet.

Dazu ist eine Uberwachung der Spannung am Kondensator C. erforderlich. Die
Transistoren T, T, bleiben ausgeschaltet, bis die Spannung am Kondensator C. die
Eingangsspannung erreicht hat. Der Widerstand R; (siehe Abb. 5.8) dient zur
Begrenzung des Einschaltstof3sstromes durch den Filterkondensator C. zum
Anfangszeitpunkt, wenn die Spannung am Filterkondensator C. Null ist. Wenn die
Spannung am Kondensator C. den stationdren Wert erreicht hat und wenn dieser Wert
sich im Bereich der zuléassigen Eingangsspannungsanderung (Ue=15V...30V) befindet,
werden die Transistoren T; und T, eingeschaltet. Der Transistor T, bleibt stéandig
eingeschaltet und das Tastverhdltnis des Transistors T, wird von der Regelung in
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

Abhangigkeit von der Hohe der Ausgangsspannung vorgegeben. Der zweite kritische
Betriebszustand ist der Leerlauf. Um diesen zu verhindern, muss der Transistor T,
ausgeschaltet werden, sobald die Spannung Uc. den maximalen Wert erreicht hat, um
den Aufladestrom fir den Kondensator C. zu begrenzen. Damit ergibt sich eine
wichtige Anforderung an den Transistor T, — ein moglichst schnelles Ein- und
Ausschalten. Deshalb stellt der MOSFET die beste Wahl fiur den Transistor T, dar.
Dafir mussen jedoch die im normalen Betrieb auftretenden Leitverluste im Transistor
T, im Kauf genommen werden. Die Ausgangsspannung ist in diesem Fall deutlich
grofRer als der Sollwert von 375V. Die Regelung wird versuchen, diese Spannung durch
die Verringerung des Tastverhaltnisses zu verkleinern. Da die Ausgangsspannung nie
kleiner als der Sollwert wird, wird der Zustand erreicht, wo das Tastverhdtnis des
Transistors T1 Null ist. Der Transistor T, wird auf diese Weise mit Hilfe der Regelung
ausgeschaltet. Die praktische Implementierung einer solchen Regelung ist in Abb. 7.2
(S 137) dargestellt.

6.2 Regelungstechnische M odellierung des erweiterten
Durchflusswandlers

Fur die Reglerdimensionierung des erweiterten Durchflusswandlers wird das
Kleinsignamodell dieses Wandlers bendtigt. Dieses Modell soll beschreiben, wie die
Anderung des Tastverhdltnisses die Ausgangsspannung des  erweiterten
Durchflusswandlers beeinflusst. In [83] wurde gezeigt, dass ein DC/DC-Wandler mit
einer Konstantspannungsregelung gemald Abb. 6.1 regelungstechnisch dargestellt

werden kann.
U(s)
—3 G, (9
U D(s) + U.,
Uasoll + 1 a,ist
’ G(e PP T |G —
(s Upwm d

Abb. 6.1:  Sgnalflussplan eines geregelten DC/DC-Wandlers mit einem Spannungsregelkreis
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Das Ausgangssigna des Reglers Ggr(s) kommt zum PWM (Pulsweitenmodulation)-
Modulator, welcher durch ein proportionales Glied mit dem Koeffizienten, der
umgekehrt proportional zu der Amplitude der Dreieckspannung des PWM-Modul ators
ist, modelliert wird. Das Ausgangssignal des Reglers kann beliebige Werte annehmen,
aber das Tastverhdltnis kann sich nur von O bis 1 &ndern. Deshab soll das
Ausgangssignal des Reglers so begrenzt werden, dass das Tastverhdtnis die Werte von
0 bis 1 annehmen kann, Abb. 6.1. Der PWM-Modulator gibt das Tastverhaltnis fir den
DC/DC-Wandler aus, welcher durch die Ubertragungsfunktionen Gyq(s) und Gyg(S)
modelliert wird. Das Zie ist die Ermittlung dieser Funktionen. Die
Ubertragungsfunktionen Gyq(s) und Gyy(s) beschreiben, wie sich die Anderungen des
Tastverhdltnisses und der Eingangsspannung auf die Ausgangsspannung des DC/DC-
Wandlers auswirken. Das in [31] vorgeschlagene Verfahren fur die Entwicklung dieses
Modells wird hier verwendet. Dieses Verfahren setzt voraus, dass die durch das
Schalten der aktiven Schalter eines DC/DC-Wandlers verursachte Welligkeit mit der
Frequenz, die der Schaltfrequenz entspricht, vernachlassigt wird. Das wird durch die
Darstellung der elektrischen Grofien als die Mittelwerte Uber eine Periode erreicht. Sie
konnen sich nur von Periode zu Periode andern.

In Kapitel 5.3 wurde gezeigt, dass der Betriebsfall mit einem kontinuierlichen Strom
durch die Induktivitét Ly und einem diskontinuierlichen Magnetisierungsstrom bel der
Nennleistung von 1kW und Eingangsspannungsanderungen von 15V bis 30V entsteht.
Die Entwicklung des fur diesen Betriebsfall gultigen dynamischen Modells ist das Ziel
dieses Abschnittes. Bel der Entwicklung dieses Modells wird die ohnmsche Last fur den
Wandler angenommen. Zuerst wird der diskontinuierliche Betrieb der
M agnetisierungsinduktivitét regelungstechnisch betrachtet. Wie in [31] gezeigt wurde,
ist die Ausgangsspannung eines DC/DC-Wandlers, der im diskontinuierlichen Betrieb
arbeitet, vom Laststrom abhangig. Das Spannungstibersetzungsverhaltnis des Wandlers
ist aso eine Funktion des Tastverhaltnisses und eines einheitslosen Parameters, der vom
Lastwiderstand abhéngig ist.

Das gemittelte Modell des Transistors T; und der Diode D. fir den
diskontinuierlichen Strom durch die Diode D soll weiter abgeleitet werden. Diein [31]
vorgeschlagene Methode wird dafiir verwendet. Diese Methode setzt die Ermittlung der
mittleren Stréme durch die Diode und den Transistor und der mittleren Spannung Uber

die Diode und den Transistor wahrend einer Periode voraus. Diese GrofRen werden
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aufgrund der Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers ermittelt. Abb. 5.17, 5.18
zeigten die Verlaufe des erweiterten Durchflusswandlers fir den Betriebsfall mit einem
kontinuierlichen Strom durch die Induktivitdt L, und einem diskontinuierlichen
Magnetisierungsstrom. Die Tab. 6.1 zeigt die weiter verwendeten Definitionen fur die
Dauer der Betriebsphasen des erweiterten Durchflusswandlers. Die Dauer der
Zeitabschnitte d; und d, sind entsprechend durch Gl. (5.128) und Gl. (5.130) definiert

worden.

Tab. 6.1: Definitionen fiir die Dauer der Betriebsphasen des erweiterten Durchflusswandlers

Bezeichnung Betriebsphase Definition

. t; —t,
d; Kommutierungsphase 2 B
d> Magnetisierungsphase B
ds Kommutierungsphase 1 B
g Entmagnetisierungsphase und ty —t,

! Freilaufphase T

ds Freilaufphase T

Beim eingeschalteten Transistor T; wird en Tel der Energie aus der
Eingangsspannungsquelle zum Kondensator C, Uber den Transformator Ubertragen. Ein
anderer Teil dieser Energie wird durch den Transistor T, beim Einschalten dieses
Transistors in die Streuinduktivitédten und in die Magnetisierungsinduktivitdt des
Transformators eingespeist. Dieser gemittelte wahrend einer Periode Leistungsantell

kann wie folgt ermittelt werden:

L +Lcr . . 1 L UZ+LG .
(PL(V); =~ —He () = Ll (ioa () =+ =~y (1) (61)

Wahrend der Betriebsphasen ds, d; wird die in die Streuinduktivitéten und in die
M agnetisierungsinduktivitét des Transformators eingespeiste Leistung durch die Diode
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

D. zum Kondensator C. Ubertragen. Der mittlere Strom durch die Diode D kann wie
folgt berechnet werden:

lioe(®); j et = (0) +ie @) + 21 (L)AT  (62)

In der Gl. (6.2) sind:

) _ ..
e (U ) AT (L,00? + Ly )~ (U (). L0 .

LO'ZL,ul + LCTlLO'Z + LylLaluz

( _U )(LUZ + Luluz) (t _t )
LUZL,ul + LalLO'Z + L,uchrlu ’ '

e (t) =ic(t) - (6.4)

In der Gl. (6.3) beschreibt d=d;+d, das Tastverhdltnis. Die Dauer der Zeitabschnitte d,
und dsz kénnen aus der Gl. (5.116) und Gl. (5.108) wie folgt berechnet werden:

) L, + L
1 e (ty) —ipg(ty)- Lu1u

d ==
‘ T <uCc (t)>-|- - <ue (t)>-|-

(La + Loa) (65)

1 iDl(tl)(LGZL,ul + LalLGZ + L,ulLGluz)
T LH]-U«UCC (t)>T N <ue (t)>T )

In der Gl. (6.5), (6.6) ist der Strom durch die Diode D; wie folgt definiert:

i (t ) _ <ue (t)>-|- dTLylu - <uCa (t)>-|- T(Lyl + Lo‘l) (6 7)
o LGZLul + LG].LGZ + L,ull—all:I2 .

d3:

(6.6)

Belm Einsetzen der Gl. (6.4), (6.5), (6.6) indie Gl. (6.2) erhdlt man:

_ < PL (t)>T
(Uee (V)7 = (Ue (D),

Die mittlere Spannung Uber den Transistor T, Uber die Periode wird wie folgt berechnet:

<| Dc (t)>-|-

(6.8)

(Ura®)y = (da® +da(1))- 0+ (d3(t) + da(t))- (uce () + s (1) - (U (V) (6.9)
Die mittlere Spannung Uber die Diode D Uber die Periode berechnet sich nach:

(upe®)y = (A1) + da(1)) - (Uce )y +(d3(t) + da()- 0+ ds(®) - (U ®); ~(Ue®);)  (6.10)
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

Um die Gl. (6.9) und (6.10) zu vereinfachen, sollen die Zusammenhange zwischen den
einzelnen Zeitabschnitten abgeleitet werden. Der Strom durch die Induktivitét L, éndert
sich nicht Uber die ganze Periode. Er ist immer Null, wenn eine neue Periode anfangt.
Deshalb ist die mittlere Spannung Uber die Induktivitat Null:

(upa(®), = (d; +dy Yup () +(ds +dg{(Ue®); ~(Uee®); )+ ds-0=0  (6.11)

Das gilt sowohl fir den stationdren als auch fur den nicht stationdren Zustand des
Wandlers. Aus Gl. (6.11) kann die gesamte Dauer der Kommutierungsphase 1 und der
Entmagnetisierungsphase ermittelt werden:

650+ 0400~ 0+ 0 O (612)

Mit der Berticksichtigung der Gleichung:
ds(t) =1 dy(t) - da(t) — d3(t) — da(t) (6.13)
und der Gl. (6.12) lassen sich die Gl. (6.9) und (6.10) wie folgt vereinfachen:

(Urs(®)); = (Ue(®)), (6.14)
{Upe (1)) = (Uoe () —(Ue(®); (6.15)

Beim Einsetzen der Gl. (6.15) in die Gl. (6.8) ergibt sich:
(PL(®); = (ipe () (Upc (D)) (6.16)

Man sieht aus der Gl. (6.16), dass das Produkt des mittleren Stromes durch die Diode D,
und der mittleren Spannung Uber die Diode D. der Leistung, die wéahrend der
Betriebsphasen d, d, in die Streuinduktivitéten und in die Magnetisierungsinduktivitét
des Transformators eingespeist wird, entspricht. Beim Einsetzen der Gl. (6.3), (6.7) und
Gl. (6.14) indie Gl. (6.16) erhalt man:

f0.0), = (U ®);T(L,0 + L,y,) )
T 2L L+ Lok + L L) (0), — (U (0);)
~ {uca () (ura (1)) UTL . (6.17)
(LooLy + LosLyy + Ly Loy 0%) (e, (D) = (urs (1)) )
(Ur, )2 d2T(L,0% +L,,)
2('—52'-;[1 + LUlLUZ + Lyl"o‘luz)«uCc (t)>T - <UT1(t)>T)
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

DieGl. (6.17) kann in der folgenden Form geschrieben werden:
<UT1 (t)ﬁ
Re (<uCa ®)7 (U1 (D) d)
Der effektive Widerstand in der Gl. (6.18) wird wie folgt definiert:
Re (<uCa (t)>T , <uT1(t)>-|- d) =
2(ury (1) (Lol + Loglos + L Logti?) (6.19)
KT (Uga (6)2 = 20T (Upy (6))- (Ugs (8)) L gl + U (8))2 d 2Tk,

<i Dc (t)>T <U Dc (t)>T = = < PL (t)>T (6.18)

mit k, =L, +L,,k, =L,0°+L,_,. DieGl. (6.18) zeigt, dass der mittlere Strom durch

o1
die Diode D und die mittlere Spannung Uber die Diode D, in Abhéngigkeit sind, die der
Kennlinie einer abhangigen Leistungsquelle entspricht. Die von dieser Leistungsquelle
eingespeiste Leistung ist unabhangig von der Last und wird nur durch den Widerstand
Re und die Eingangsspannung bestimmit.

Beim Einschalten des Transistors T1 wird auch gleichzeitig die Leistung zum
Kondensator C, Uber den Transformator Ubertragen. Der mittlere Strom durch den

Transistor T, besteht aus dem mittleren Strom, der bei der Multiplikation mit der

Transistorsspannung dieser Leistung entspricht, und dem mittleren Strom <in’(t)>T , der

bei der Multiplikation mit der Transistorsspannung der in die Streuinduktivitdten und in
die Magnetisierungsinduktivitét des Transformators eingespeisten Leistung entspricht,
wiedie Abb. 6.2 zeigt.

Abb. 6.2: Ersatzschaltbild fur die Modellierung der in den Sreuinduktivitdten und in der
Magnetisierungsinduktivitét gespeicherten Energie durch die Diode D, z7um Kondensator C,im
Grofdsignalbereich
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

Fur den verlustfreien Wandler gilt es:

<iT1I (t)>T <UT (t)>T = <i Dc (t)>T <U Dc (t)>T (6.20)

Beim Einsetzen der Gl. (6.18) in die Gl. (6.20) ergibt sich:

<i ’(t)> _ <UT1(t)>T
™ T Re«uCa (t)>T7<UT1(t)>T d) (6.21)

Die Gl. (6.21) zeigt, dass der mittlere Strom (i () der mittleren Transistorspannung

direkt proportional ist. Das bedeutet, dass die Leistung, die wéhrend der Betriebsphasen
d;, dr in die Streuinduktivititen und in die Magnetisierungsinduktivitét des
Transformators eingespeist wird, sollte vom Widerstand Re verbraucht werden. Da der
Wandler als verlustfrei betrachtet wird, wird diese Leistung nicht vom Widerstand Re
verbraucht sondern wird von der abhangigen Leistungsquelle, durch welche die Diode
D. modelliert wird, zum Kondensator C. Ubertragen. Die gesamte zum Kondensator C,
eingespeiste Leistung ist die Summe von dieser Leistung und der Leistung, die aus der
Eingangsspannungsquelle wéahrend der Betriebsphasen ds;, d; zum Kondensator C.
eingespeist wird. Dieses Modell des verlustfreien Netzwerks mit einem Eingang und
einem Ausgang wurde in [81], [82] ausfiihrlich beschrieben.

Der néchste Schritt ist die Ableitung des Kleinsignalmodells des Transistors T; und
der Diode D, fur den diskontinuierlichen Strom durch die Diode D.. Das in Abb. 6.2
gezeigte Grofssignamodell ist nichtlinear. Das gemittelte Grof3signamodell soll um
einen bestimmten stationaren Arbeitspunkt linearisiert werden. Zuerst wird der mittlere

Eingangsstrom des Wandlers wahrend einer Periode wie folgt berechnet:

(i), = <iﬂ(t)>T +(ipa (1)), U (6.22)
Der Zusammenhang zwischen den mittleren Stromen durch die Diode D; und die

Drossdl L, ist wiefolgt:

. _ 2L,ul La (d (t) - dl(t)) (623)
Lyl(Lolu + La + L02)+ Lal(La + L0'2)

<i D1 (t)>T = <i La (t)>

Beim Einsetzen von Gl. (6.23) in die Gl. (6.22) erhalt man:
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

T CICTCOREND) 624
L,ul(Lcrlu + La + Lo-2)+ Lcrl(La + LO‘2)

(ie®); = (i, @), +(ia®)

Die mittleren Grdf3en Uber die Periode werden als die Summe eines stationaren Wertes
im Arbeitspunkt, fir den das Modell linearisiert wird, und einer kleinen Anderung

dargestdllt:

<iu(t)>T =1, +1,(1), (6.25)
(o), =1 +1c() (6.26)
(iLa®); =12 +iL(® (6.27)
d(t) = D +d(t) (6.28)
d, (t) = D, +dy(t) (6.29)

Durch Einsetzen der Gl. (6.25)-(6.29) in die Gl. (6.24) nach Vernachlassigung der

nichtlinearen Terme und der Terme mit dl(t) ergibt sich:
o (t) =1, (t)+ %a (t) + L, (D), (6.30)
Hier ist:
L1LaG(D—-Dy)
Loa(Loali® + Ly + Lop )+ Log(Lg + Lyp)

Uy = (6:31)

Die Gl. (6.30) kann in der Form des Kleinsignal ersatzschaltbildes in Abb. 6.3 dargestellt

werden.

G G NG
- ¢ - ——0O

A~ ~ N Kleinsignalmodel
u,(t) ‘l‘) |0 d(t) [T] NG des Netzwerkes T,-D, 0.0

D-D, im diskontinuierlichen Betrieb

——-o0

Abb. 6.3:  Ersatzschaltbild fir die Nachbildung der Gleichung fir den Eingangsstrom im
Kleinsignalbereich

Die Gl. (6.18) und (6.21) beschreiben das Grof3signalmodell des Netzwerkes T;-D fur
den Fall des diskontinuierlichen Stromes durch die Diode D.. Das Zi€l ist es nun der

Ubergang von dem nichtlinearen  GroRsignalmodell zu enem linearen
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

Kleinsignamodell. Die Gl. (6.18) und (6.21) konnen in der folgenden Form geschrieben

werden:

{ioe®); = fu{(Urs O);  (Uea ), (Uec ©),,dO) (6.32)

<in' (t)>T = 1, ((uns (), (U (), d (1)) (6.33)

Die mittleren GroRen Uber die Periode in den Gl. (6.32) und (6.33) werden as die
Summe eines stationdren Wertes in einem Arbeitspunkt und einer kleinen Anderung
dargestellt:

(ipc()); =1 oe +ipe () (6.39)
d(t) =D +d(t) (6.35)
(Uea ()7 =V, +0c, () (6.36)
<UT1 (t)>T =Up + aTl (t) (6.37)
<uCc (t)>T =U cet OCC (t) (6-38)

Bel der Darstellung von den Funktionen, die durch die Gl. (6.32) und (6.33) beschrieben
werden, in der Form einer dreidimensionalen Taylor-Reithe um den stationdren

Arbeitspunkt ergibt sich nach Vernachléssigung der nichtlinearen Terme:

df,(u, Uee, D)

ch(t)+ ch = fl(Ue'UCc' D)+ lje(t) du u=u, T
¢ (6.39)
o df(U,,u.,D <o df (U, U, d
+ Ucﬂ)% o Ug, T d(t)%ho

ITl’(t)—i_i\Tll = fZ(Ue’UCC’ D)+Oe(t) de(UTl’UCC’ D)

- +
dUe Uri=Uty
df,U,,Uce, D) o dfy(Ug,Ug.,d) (640
o () = 1 e H IO o
Cc

Die linearisierten Gl. (6.39) und (6.40) kénnen in der folgenden Form dargestellt
werden:

A A

~ Ue,

A - UOg,
I = — r +12d+gzue—|§ (6.41)

2 L
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

N

1

Die Gl. (6.41) und (6.42) beschreiben das Kleinsignamodell des Netzwerkes T1-D. fur
den Fall des diskontinuierlichen Stromes durch die Diode D, in Abb. 6.3. Abb. 6.4 zeigt
das Ersatzschaltbild dieses Netzwerkes im Kleinsignal bereich.

uCa+ uCc {\

Tt Q) —r )+ 5" R

~| =
8

0@ Db 2O [1uto o] dQ@ ol ][] el i o Of0

Abb. 6.4:  Ersatzschaltbild fir die Nachbildung der Gleichung fir den Eingangsstrom und des
Netzwerkes T,-D. fur den Fall des diskontinuierlichen Sromes durch die Diode D. im
Kleinsignalbereich

Im ndchsten Schritt werden die Parameter dieses Ersatzschaltbildes ermittelt. Nach dem
Vergleich der Gl. (6.39), (6.40) und Gl. (6.41), (6.42) ergibt sich:

1__ dfl(UTl'uCc’ D)

1_ ) 6.43
I duCc o e ( )
dfl(uTl’UC ’D)
g - : 17911 (644)
o du,
df, (U, U..d
i 2 il U N (6.45)
1 __ de(UleuT]_l D) (6.46)
rl du‘rl Ury=Ury
S 6
Cc
df,(U;,,Uc..d
j o nle N (6.48)

Durch Einsetzen von Gl. (6.17) und (6.21) in die Gl. (6.43)-(6.48) erhdlt man die
Parameter des Ersatzschaltbildes in Abb. 6.4. Der Kleinsignalparameter g; ist gleich
Null, weil der mittlere Transistorstrom unabhéngig von der mittleren Spannung Uber die
Diode D. ist. Anderungen des Tastverhdltnisses filhren zur Anderung des effektiven

Widerstandes R.. Diese Anderung fihrt dazu, dass der mittlere Transistorstrom sich
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

auch andert. Der Kleinsignalwiderstand r, beschreibt, wie die Anderungen der mittleren
Spannung Uber die Diode D, sich auf den mittleren Strom durch die Diode D,
auswirken. r, wird als die Steilheit der Kennlinie der Leistungsquelle interpretiert,
welche die gemittelten Verlaufe des Stromes und der Spannung der Diode D in einem

bestimmten Arbeitspunkt modelliert. Fur die ohmsche Last gilt:

=R (6.49)

Die Kleinsignalparameter j, und @, beschreiben, wie die Anderungen des

Tastverhdltnisses und der mittleren Transistorspannung sich auf den mittleren Strom

durch die Diode D, auswirken. Diese Parameter werden durch folgende Gleichungen
definiert:

~2U, (ML, - D(L i + L, ))

i = 6.50
J2 (M,?(L,0 + L, )—2DL,,0M, + D2(L, 0% + L, )M, DR, (6:50)
o M,2(L,q + L, )~ 2DL ,0M,M, +3D?(L,,0° + L , ) 651
2 (M, (L +L,y)-2DL,0M, + D?(L,,07 + L, )M, -1 R, '
In den GlI. (6.50) und (6.51) sind:
U
M, = —Ce 6.52
T (6.52)
U
M, - o (6.53)

Der Kleinsignalwiderstand r; ist gleich dem effektiven Widerstand R. in einem
bestimmten Arbeitspunk:

n=R (6.54)
Dieser Term beschreibt, wie die Anderungen der mittleren Transistorspannung sich auf
den mittleren Transistorstrom auswirken. Der Kleinsignalverstarkungsfaktor j; ist durch

folgende Gleichung definiert:

2LJ €
oR (6.55)

Der Kleinsignaverstarkungsfaktor j;  beschreibt, wie die Anderungen des

j1:

Tastverhdltnisses den mittleren Transistorstrom beeinflussen. Unter Berticksichtigung
der Gleichung:

P, =< (6.56)
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kann die Gl. (6.41) wie folgt dargestellt werden:

A ~ ~

j,d—teetlea Beo g4 0 (6.57)
RL r2

Nach dem Losen der Gl. (6.57) nach U, (s) erhalt man:

i2d(9RLT, ~ Uga (9T, + G0 (IR, (6.58)
R +1,

Uee(S) =

Der zweite Schritt ist die Modellierung der Schaltung auf der Sekundérseite des
Transformators vom erweiterten Durchflusswandler fur den Fall des kontinuierlichen
Stroms durch die Induktivitét L,. Zuerst werden die Verlaufe der Spannungen und der
Stréme der Induktivitét L, und des Kondensators C, in jedem Zeitabschnitt ermittelt. Im
Zeitabschnitt d, T gelten beim eingeschalteten Transistor T die Gleichungen:

Ups (1) = (U () = Uy ()0 = Ugy () — U5 (1) (6.59)
ica(t) =1 (1) - M (6.60)
Im Zeitabschnitt T-d, T gelten die Gleichungen:
Upa () = —Uc, (1) (6.61)
@ =i, (-0l 662)

Bel der Vernachldssigung der durch das Schalten des Transistors T; verursachten
Welligkeit konnen die zeitabhangigen Grolen durch die Mittelwerte Uber den
entsprechenden Zeitabschnitt ersetzt werden. Dann gelten im Zeitabschnitt d,T die

Gleichungen:
Us () = (U (), = (Ui, @), 1= (Ug, (), — (U, ®), (6.63)
ica (1) ~ (i, (1), — (Ve (t»T; (U (), (6.64)
Fur den Zeitabschnitt T-d, T gelten die Gleichungen:
Up, (t) = _<uCa (t)>T (6.65)
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

<uCa (t)>T + <uCc (t)>T

iCa (t) ~ <| La (t)>T - R

(6.66)

Die Mittelwerte der Spannung Uber die Induktivitét L, und des Stromes durch den

Kondensator C, Uber die Periode kdnnen dann wie folgt ermittelt werden:

<uLa (t)>T = ((<ue (t)>T - <UL01 (t)>T )J - <uCa (t)>T - <UL02 (t)>T )dz +

+ (- (ue, (), Ja- ) (667)
(ica (), = [(i L) - (Yoo (t)%; (Ue: ) ]dz +
] 6.68
. (Uey (1)) +(Uge (1)), (668)
+| (i ), - . (L-d,)
Mit der Berticksichtigung des Zusammenhanges.
d,=d-d, (6.69)
lassen sich die Gl. (6.67), (6.68) in der folgenden Form darstellen:
(Ua®)y = ([(Ue®); = (UL )y 1= (Uea®); = (Ui,o(O); Ko — )+ 670
# (- (U ®), Ja-(d - ) '
Ca t Cc t
G%a»T=(@ma»T—“’()%;«” (»T}d—d0+
] 6.71
- (uea ) +({uce(®) (6.71)
+ <|La (t)>T - TR . (1_ (d _dl))

Andererseits gelten fir die Spannung Uber die Induktivitdt L, und den Strom durch den

Kondensator C, folgende Gleichungen:

L diL),
(s ), =La——7 (6.72)
G@®%=dejmT (6.73)

Nach dem Vergleich der Gl. (6.72) und (6.76) mit den GI. (6.70) und (6.71) ergibt sich
ein System von zwei Gleichungen:

122



6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

d iLa (t) T U
L, % = ({0 @); ~ {000 ), - (e ) ~(uio®), Jd =)+ o

(- (ug, ), J1-(d - d,))

Ca d<uCa (t)>T — (<I L (t)> . <uCa (t)>T + <uCc (t)>T j(d N d1)+
dt T R,
(6.75)
[, OO oo

Die Spannungen Uber die Streuinduktivitdten des Transformators wahrend der

M agnetisierungsphase kdnnen wie folgt berechnet werden:
i),

(UL, (@), = i = (6.76)

d<iLa (t)>-|—

- (6.77)

<uLo‘2 (t)>T = Lo‘2

Die Mittelwerte des Eingangsstroms und des Stroms durch die Induktivitét L, konnen

unter Berticksichtigung der Gl. (5.98), (5.99) wie folgt ermittelt werden:

). = ~(Uea (1)), L0+ (U, @), (Lg02 + L, +L,,)
) T Lul(Laluz + La + LU2)+ Lcrl(La + Laz)

- <uCa (t)>-r Lul + <ue (t)>-r Lulu - <uCa (t)>T Lal
L,ul(l‘crll.'-12 + La + LO'2)+ Lal(La + LU‘Z)

(6.78)

(6.79)

<| La (t)>-|- =

Die Gl. (6.78) und (6.79) werden in die Gl. (6.76) und (6.77) eingesetzt und die
resultierenden Gleichungen werden danach linearisiert. Fir die Linearisierung dieser
Gleichungen werden die mittleren GrofRen Uber die Periode als die Summe eines

stationdren Wertes und einer kleinen Anderung dargestellt:

(ie(); =leag +ie(®) (6.80)
(i), =1L +1,() (6.81)
d(t)=D+d(t) (6.82)

d, (t) = D, +d, (t) (6.83)

(Uea (0)); =V, + 0, (1) (6.84)
(u (1), =U, +0(1) (6.85)
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(Ue (©)); =Ugq + e (1) (6.86)
Durch Einsetzen der Gl. (6.76) und (6.77) in die Gl. (6.74) und (6.75), nach

Vernachlassigung der nichtlinearen Terme und der Terme mit al(t) und der Einfuhrung

des Laplace-Operators s = % ergibt sich:

SL i" _ (LulLO'Z + Lo‘lLO'Z + LylLO'lUZ)JCa +UGULylLa
e Lul(l‘a'lu2 + La + LU2)+ Lal(La + Lo‘2)

(LuLy, +LL,, +L,L 0% D-D,) _1] X 687)

Loa(Loa? + Ly + Loy )+ Loy (L, + Ly ) '
L,.L,0(D - D)

Lo(Loati® + L, + Lo, )+ L (Ly + L)

d(s) +

+ l’jCa (S)(

+0,(s)

SC,0c, () =1, (5) ——UC‘*(S)F;’ Uce (<) (6.88)
L

Das Ersatzschatbild, welches den Gl. (6.87) und (6.88) entspricht, ist in Abb. 6.5
dargestellt.

WO L d(ct)ml
+ | o0, a0, + [+ | La(t)%
0

Ca(t)+ UcC(t)

Abb. 6.5:  Kleinsignalersatzschaltbild fir die Beschreibung der Gleichungen fir die Sekundérseite des
erweiterten Durchflusswandlers

In diesem Ersatzschaltbild sind:

i = (LylLO'Z + LcrchrZ + LylLalusz - Dl)
2 Lyl(LGlUZ + La + Lo‘2)+ Lo‘l(La + Lo‘2)

-1 (6.89)

Der Koeffizient vor der Kleinsignaldnderung des Tastverhdtnisses ist wie folgt
definiert:

) .
(L,ulLO'Z +Loilso +Laloal )JCa +UelL gl q (6.90)

my = "
L/,tl(l-oluz + La + Lo-2)+ Lol(La + L0'2)
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Beim Zusammenfassen der Ersatzschaltbilder in Abb. 6.4 und Abb. 6.5 und nach dem
Ersetzen der Kombination der abhangigen linearen Spannungs- und Stromquellen durch
einen idealen Transformator erhdt man das Kleinsignamodell des erweiterten
Durchflusswandlers. Dieses Modell wird in Abb. 6.6 dargestellt.

1.() ()

¥ Li.d A 0 0 i zérz 0,
0@ @ LBy | d@) el [1][1]9 j.d T

——
—>
o

A d(t
6, .0 L O g,

TR Tl

Abb. 6.6:  Kleinsignalmodell des erweiterten Durchflusswandlers

Durch Einsetzen von Gl. (6.58) in das Gleichungssystem Gl. (6.87) und (6.88) erhalt
man ein Gleichungssystem mit zwei Unbekannten: fLa(s),l]Ca(s). Die Lésung des
Gleichungssystems nach udc,(s)wird in Gl. (6.58) eingesetzt. Anschlief3end wird Gl.
(6.58) nach G (s) gelost. Mit Berticksichtigung der Gleichung:

lja (s)= ljCa (s) + ljCc (s) (6.91)

wird die Kleinsgnaldnderung der  Ausgangsspannung des  erweiterten

Durchflusswandlers berechnet:

0, (S) = Gya (8)d(S) + Gyy ()0 (5) (6.92)
Hier sind:
<2 c
Gy (9) = Gygo 205+ o<+ (6.93)
b2d5 +1
mit
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

. 12 P
3 (U GUL/JlLa +UCa (L,ulLO'2 + Lo‘lLO'2 + LylLalu ))

Ul la L (Logti® 4 La + Log J+ Log(La +Loz))

2, 2 2.2 - 2 3 2 ..
—Ue La L,ul u +(_ZUL,ul LaLo.2—2U L,ul LaLO'l_ZLO'lLO'ZUL/JlLa)JCaUe+

Gvdo

. 2, 2p o, s 20 . 2 .3

+Ue(12Lu1 La“Rpl+ jolorla“Rpll 1+ jol g Lorla R U )+ (6.94)
: 2 . " 2 2 2 2.4 2

+Ue(]2Lu1 LGZLaRLu+JZLolLGZLylLaRLU)_(Lyl L0'2 +Ly1 LO'2 u )JCa -

2 2 2, 2 2 2 ), 2
_(2L0'1 Loalnl® +Lo1"Loo™ +20s1Lb60 "L n +2L Lo-lLO'ZU)JCa

.2 .. .
(U Ca (L,ulLO'Z +Lloiloo + L ksl )"'UeULulLa )<712Laca RL

apd = 5 2 .2 7 2.2 2 > (6.95)
(_ Ll rat® —L "Ly 0 RL)—Je +(k9UCa+k12)Je+k13UCa
. ) y
a - JZLaRLk7 (U Ca (LylLUZ + LUlLUZ + LylLalu )+U EUL,ulLa)
1d = 2, 2, .2 2, 2.2 2 2
(_Lyl La®rai® —L,1"La"0 RL)Je +(k9UCa+k10)Je+k11UCa (6.96)
. ) '
+ - Lar2 JZ(Lyl(Lolu + La + L62)+ Lol(La + LUZ))
N )
UelL 1La(RL +r2)+(L,u1L0'2 +Llo1lo2 + Lkl kRL +12)Uca
Laloz +Lotlon +Lglaqti? CQU
bzd :( ultc2 oltc2 ultcl ka Ca +|—aca (697)

Uil
In den GlI. (6.95) und (6.96) sind die Koeffizienten wie folgt definiert:

kip = R, jz(LalLazLulLaU +LaLogL li+ LulzLaZU)Jr R j 2(l_#lzl_c,ll_au3 +L,4°L, LGZU)
ky = L#l(LGlUZ +L,+ L62)+ Loa(La +Lo2);

Ko = —2Lo1Loal alali— 2L 1%L oLali— 2L ° Lol og®;

Kyg = (— 2L Lol i —2L 5% Ly oL gt — Ly L012U4)+

+ (— I B 2L/,11L0'22L0'l)

ki = (jzRL2 + RLrZXLalLUZLulLaU + La?Loal i+ LylzLaZU)+

+ (szeL2 + RLrZXLulzLGlLaU3 + L#lZLaLGZU)
2 o2 2 2 2 2:.-4
k11=(—2|_0_1 ngL‘ulu _2L,ul Lo‘2L0'1u _Lyl LO‘l u Xr2+RL)+
2 2 2 2 2
+(— L Lo2” —Lo1“Lo2” —2L 1l Log [ra + Ry )
Die berechnete Ubertragungsfunktion in der Gl. (6.92), die das dynamische

Verhaten des Wandlers bei Eingangsspannungsanderungen beschreibt, lautet:

2
2gS” + S+l

byys® +1

Gyy () = Gygo (6.9

In der Gl. (6.98) ist der berechnete Verstarkungsfaktor der Ubertragungsfunktion:
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

Gygo = Yca +Uel0y (6.99)
Ue(RL + r2)

In der Gl. (6.98) sind die berechneten K oeffizienten der Polynome wie folgt definiert:

y ) r,g,C
a, =L LUG+U~ (L Lo+l Lo+l L2 292~ 6.100
29 ( ul=a>~'e Ca( ul=oc?2 ocl-c2 ul=ol )/Lﬂlu(Uerzgz+UCa) ( )
\ g
.. .. 2 2 Yo
8y = (LulaUeli+U g (Lalyp + Lyglyp + Lol ),(r2 RO U U0
7 € a
(6.101)
\ r°g
.. o2 2 2
8y = (LulaUeli+ U (LaLyp + Lyglyp + Lol ),(r2 RO (U U
7 € a
(6.102)
. . C
29 — ul=a>'e Ca\-ul*=c2 ol=c2 ul=cl .. :
By = (LuaLaUeli+U s (LuaLos + Loglo + Lyl uz))U C (6.109)

e-—ul

Die Parameter der Ubertragungsfunktionen, die das dynamische Verhalten des
Wandlers beschreiben, sollen im Bereich der Eingangsspannungsadnderung und
Lasténderung bei der Ausgangsspannung von 375V ermittelt werden. Aus der Abb.
5.27A sieht man, dass die Ausgangsspannung von 375V von 1,6A bis 2,7A bei Us=15V
und von 2,2A bis 2,7A bei Us=15V (im Bereich der Giiltigkeit des dynamischen
Modells des Wandlers. kontinuierlicher Strom durch die Drossel L) erreicht wird. Die
entsprechenden Tastverhdltnisse betragen laut Abb. 5.27 0,6 und 0,7 fur Ue=15V und
0,27; 0,3 fur Uc=30V. Tab. 6.2 zeigt die berechneten Koeffizienten der Polynome und
Verstarkungsfaktoren der Ubertragungsfunktionen, die durch Gl. (6.93), (6.98) definiert
sind, fur die ausgewahlten Arbeitspunkte.

Tab. 6.2: Berechnete Parameter der Ubertragungsfunktionen des erweiterten Durchflusswandlers

Paramet
Arbeits I Guo | Gugo Aad aud b%d b%g aug A
punkt (V) (s9) () () &) (9 ()
Ilﬁ ?AV’ D=06, 1028 779 | 217-10°|6,07-10° | 331-10° | 331-10° | 114-10° | 379-10°®
Ue~=30V, D=0,27,| 18%4 132 |207.10°6,26.10° | 29.10° | 29.10° |117-10°° | 3872-10°¢
1=2,2A
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

6.3 Reglerdimensionierung

Fur die Analyse der Stabilitét des geschlossenen Regelkreises ist die Berechnung der
Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises erforderlich. Der Regelkreis mit
einem einfach praktisch implementierbaren Pl (proportional-integralen)-Regler wird

analysiert. Die Ubertragungsfunktion des geschl ossenen Regelkreises ist:

1
Gr(8)Gyq () U
pwm

G,(s)= 1 (6.104)

1+Ggr()Gyy (9)

u pwm
Hier ist die Ubertragungsfunktion des Reglers:
Gr(s) =K, + K (6.105)
S

Beim Einsetzen der Gl. (6.93) in die Gl. (6.104) wird die Ubertragungsfunktion des

geschlossenen Regelkreises wie folgt ermittelt:

3 2
dz, S +a,,S" +a,,5+a
G, (g) = 2= T %20° T2 o, (6.106)
b3, s” +D,,8° + by, s+,

mit den Koeffizienten:
33, = Gygod20Kp,ay, = GVdO(aZd Ki+agKp ) 30w =Pow=GvaoKi
, = GVdO(ald Ki +K p)’ B3, =V pumbPag + Guao@24 K pi 02, = GVdO(aZd Ki +a,4K p)’
by, = GuaoK p +U pwm + GuaoKi@ug-
Nach dem Hurwitz-Kriterium sind fir asymptotische Stabilitét folgende Bedingungen
zu efullen: by, >0,b,, >0,b, >0,b,, >0,b,b,, —b; by, >0. Mit obigen
Koeffizienten folgt daraus:
K, >0

U pwmBaq + Gygod2¢Kp >0
GVdO(aZd Ki +ay Kp)> 0
GuaoKp +U pum + GuaoKidyy >0
Gua OzKi 26‘1o| Qg + ((G\/dozaldz + G\/dOZaZd )K o T U pumGraoad )Ki
+ G\/dozK p2a1d + (U owmCvdoid — Boo Guao@2d )K p — BooU pumbg >0
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

Aus den ersten vier Bedingungen folgt: K, >0,K; >0. Die Losung der funften

Ungleichung ist:

K. < -U pam&2d +U pwmed _ a1d2 K _\/E
|
28,5444 Gyqo 28,434 P

mit
2 2 2 2 4 2 2
A=U um 34 —2U 20210 GuaoK p = 2U pum 2qlhq + &g Guao Kp™ —
- 2KpalebZdG\/dOU pwm +U pwrnzbZd2 - 4a2da1de\/d02Kp2'
Wenn die drei oben genannten Bedingungen erflillt sind, dann ist der geschlossene

Regelkreis asymptotisch stabil. Abb. 6.7 zeigt den berechneten Stabilitétsbereich des

geschlossenen Regelkreises.

10000

T T T T
] ——U=15V, I=16A, U =375V

9000 Linstabil] ——U_=30V, 1=2,2A, U =375V ||
8000 stabil
7000 \
6000

= ] [instabil]

“w 5000 B

NG ] stabil
4000 \
3000
2000
1000
0

00 05 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60
K

P

Abb. 6.7:  Bereich stabiler Reglereinstellwerte flir verschiedene Eingangsspannungen

Die Storeinflisse in der Form von Eingangsspannungsanderungen sollen einen
moglichst kleinen Einfluss auf den Istwert der Spannung haben. Deshalb soll der Regler
fr ein moglichst gunstigstes Stérungsverhalten entworfen werden. Fir einen solchen
Entwurf ist die Storlbertragungsfunktion des Regelkreises erforderlich. Sie kann wie

folgt berechnet werden:

Gyg (S)
1+ Gg(5)Gyqy(9)

Gz (s) = (6.107)

1

U

pwm

Bem Einsetzen der Gl. (6.93) und (6.98) in die Gl. (6.107) wird die

Storubertragungsfunktion des geschl ossenen Regelkreises wie folgt ermittelt:
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

a5,S” +8,,S" +8,,8° +a,,8° +a,s
5 4 3 2
szS +b4zs +b325 +b225 +Q.zs+b02

m|t Koeff|Z| enten a52 = U pmevQObZd 82d ,842 = U pmeVgobZd alg y

G,(s) = (6.108)

az, = U pmeVQObZd +U pmeVganQ 8, = u pmeVQOalg 8, = U pmeVgo’
sz = GVd0a2d b29 K p +U pwmb2d b29 ’b4z = GVdOald b29 K pt C':'deKi Ay b29 )
b32 = G\/dOK pb2g +U pwmb2g + G\/dOKialdeg + G\/dOK pa2d +U pwmeg'

by, = GygoKibag + GyaoK paig + GuaoKiazg b1, = GygoKp +U pum + GugoKidyg s

By, = GuaoKi-

Abb. 6.8 zeigt die berechneten Amplituden- und Phasengang der
Storubertragungsfunktion fur die in der Tab. 6.2 dargestellten Parameter der
Ubertragungsfunktionen des Wandlers.

20

=

>
k=3

Ampliucte (dB)
'

i
=1

Abb. 6.8:  Amplituden- und Phasengang der Storibertragungsfunktion (Us=15V; I=1,6A; D=0,6)

Aus der Abb. 6.8 seht man, dass die Storlbertragungsfunktion im
Niederfrequenzbereich (bis 1000 rad/s) als ein DT;-Glied (differenzierend wirkendes
Glied mit der Zeitverzogerung) mit der folgenden Ubertragungsfunktion dargestellt

werden kann:

ay,S
G N2 6.109
2(S) oS+ by, ( )

Die normierte Ubertagungsfunktion dieses Gliedes ist:
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

b, ¢

G, (s) ~ @blbo—z (6.110)
b.l.z EZS + bOz

In der Gl. (6.110) wird die Uberschwingweite der Ausgangsspannung bei einer
sprungartigen Eingangsspannungsanderung wie folgt definiert:
6, = %Aue (6.111)
Die  Ausregelzeit der Ausgangsspannung bei einer sprungartigen
Eingangsspannungsanderung ist die Zeitkonstante des durch die Gl. (6.110) definierten
DT1-Gliedes:
_b,
Lo = b, (6.112)
Beim Einsetzen der Parameter der durch die Gl. (6.108) definierten
Ubertragungsfunktion in die Gl. (6.111), (6.112) erh&lt man die Uberschwingweite und
Ausregel zeit der  Ausgangsspannung und bei einer sprungartigen
Eingangsspannungsanderung as Funktionen der Reglerparameter und Parameter der
Ubertragungsfunktionen des Wandlers:
e, - YnnCuodlU
* Guo(Kp +Kiag) +U pum
_ Guio(Kp +Kiayg) +U
e GuaoK;
Abb. 6.9 zeigt die gemaR der Gl. (6.113) berechnete Uberschwingweite der

(6.113)

t (6.114)

Ausgangsspannung als Funktion von den Reglerparametern bel einer sprungartigen
Eingangsspannungsanderung. Man sieht, dass insbesondere die Erhohung des
Proportionalanteils die Auswirkung auf die Uberschwingweite der Ausgangsspannung
hat. Ein moglichst hoher Wert fur den Proportionalanteil soll festgelegt werden, um die
Uberschwingweite der Ausgangsspannung zu verkleinern. Bei der Festlegung eines
relativ_hohen Wertes fir den Proportionalanteil kann das Integralanteil aus

Stabilitétsgrinden nicht deutlich vergrofert werden, wie man aus Abb. 6.7 sieht.
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

U=15V; U=375V; I=L6A

T

10

30
Abb. 6.9:  Berechnete Abhangigkeit der Uberschwingweite der Ausgangsspannung von den
Reglerparametern bei einer sprungartigen Eingangsspannungsanderung von 15V bis 20V
Abb. 6.10 zeigt die gemal der Gl. (6.114) berechnete Ausregelzeit der
Ausgangsspannung in Abhangigkeit von den Reglerparametern bei einer sprungartigen
Eingangsspannungsanderung.

U=15V; U=375V; I=16A

1,9

BBEBEBBEBBESBEQ

o
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30 500

Abb. 6.10: Berechnete Abhangigkeit der Ausregelzeit der Ausgangsspannung von den Regler parametern
bei einer sprungartigen Eingangsspannungsanderung von 15V bis 20V

Die Abb. 6.10 zeigt, dass die Erhthung des Integralanteils zu einer Verringerung der
Ausregelzeit der Ausgangsspannung fihrt. Die Festlegung von K,=2,5 fihrt zu einer
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6 Regelung des erweiterten Durchflusswandlers

relativ geringen Uberschwingweite von 0,6V. Dabei kann das Integralanteil bis 4000 s™*
vergroflert werden und der geschlossene Regelkreis ist im ganzen Bereich der
Eingangsspannungsanderung stabil, wie man aus Abb. 6.7 sieht. Das ist ausreichend, um
die Ausregelzeit um die 2ms zu gewahrleisten. Die folgenden Reglerparameter werden
deshalb festgelegt: K,=2,5, K;=3000s*. Abb. 6.11 zeigt die simulierte
Ausgangsspannung bei einem Sollwertsprung von 0 auf 375V und einer
Eingangsspannung von 24V, die nah an der Leerlaufspannung der BZ von 30V liegt.
Bel einem Sollwert von OV sind die Transistoren T; und T, ausgeschaltet. Der
Kondensator C. wird aufgeladen, bis die Spannung Uber diesem Kondensator die
Eingangsspannung erreicht hat. Danach ist die Spannung Uber den Kondensator C.
konstant vor der sprungartigen Sollwertdnderung von 0 auf 375V. Man kann aus Abb.
6.11 entnehmen, dass die Ausgangsspannung relativ langsam dem Sollwert folgt, weil
der Regler fur die optimale Ausregelung von Stérungen dimensioniert wurde. Das
relativ langsame Fuhrungsverhaten ist im betrachteten Fall nicht wichtig, weil die
Sollwertanderung nur beim Einschalten der Schaltung auftritt.

| U=24V; K =25 K;=3000

400
350
300
250
2 200
3 150
> 1004
o]
o
520 52 524 526 528 530 532 534 53 538 540
400
350
300
— 250 /
2 200 /
> 150 /
100 f
50 i
0

520 522 524 526 528 530 532 534 53 538 540
t(ms)

Abb. 6.11: Simulierte Sollwert und Istwert der Ausgangsspannung bei einem Sollwertsprung von 0 auf
375V

Abb. 6.12 zeigt die simulierten Ausgangsspannung und Laststrom bel einer
sprungartigen Eingangsspannungséanderung. Man sieht, dass die Ausgangsspannung mit
einer Uberschwingweite von 0,6V und einer Ausregelzeit von 2ms dem Sollwert folgt.
Das entspricht den berechneten Werten in Abb. 6.9, Abb. 6.10.
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U =15V; K =2,5; K=3000
e P i
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Abb. 6.12: Smulierte  Ausgangsspannung und Eingangsspannung bei einer  sprungartigen
Eingangsspannungsanderung von 15V bis 20V

Abb. 6.13 zeigt die simulierten Ausgangsspannung und Laststrom bei einer
sprungartigen Laststromanderung. Die Uberschwingweite der Ausgangsspannung von
0,25V und eine Ausregelzeit von 2ms sind bel der praktischen Realisierung zu erwarten.

| U=15V; K =25, K=3000 |

375,50
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Abb. 6.13:  Simulierte Ausgangsspannung und Laststrom bei einem Lastsprung von 1,6A auf 2A
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7 Praktische Realisierung des erweiterten
Dur chflusswandler s

7.1  Uberblick tiber den gesamten Aufbau

Im Kapitel 7 werden der prinzipielle Aufbau des erweiterten Durchflusswandlers sowie
entsprechende Messergebnisse dargestellt. Im Anhang 7 wird der Aufbau gezeigt und
detaillierter beschrieben. Die Ziele der praktischen Readlisierung sind:

e Nachweis der Funktionsweise der Schaltung,
e Vergleich der gemessenen und berechneten stationdren Kennlinien,

e Nachweis der Funktionsweise der Schaltung im geregelten Betrieb.

Abb. 7.1 zeigt den Schaltplan des gesamten Aufbaus.

Akku +6V )
PWMI 0, +5V PWMI 0. +10V
I, D, D, I
T e
Treiber 1 L T
D. D, DE&D CTOT LW
Mikrocontroller —E Dk &D « C== T
- Netzteil Cal Cl CA G € €] . ' Stellbarer
15,30V, 24A 3 = Widerstand
PWM2 0] +5V = R=0.1100
D, L.=4A
= siber 2 T L L. I == =
= = = Treber 2 PWM2 0. +10V < CT O
IR
+ + 1 1 1
S E [
al |2 L
<| |= =

+15V
O 13 Spannungsiiberwachung |
1
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[ v

|
| C="= i
o il
= 00 1 o]
O = oow s
—9 .20
S15V
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| —
| ]
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—o5 o
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Abb. 7.1:  Schaltplan des gesamten Aufbaus
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7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

Der Aufbau bestent prinzipiell aus zwei Teilen:

e Lestungsteil,
e Ansteuerelektronik.

Der Leistungsteil besteht aus folgenden Komponenten:

e Netzteil fir die Spannungsversorgung,

e Schaltung des erweiterten Durchflusswandlers,
e Lastwiderstand,

e Messgeréte.

Die Ansteuerel ektronik besteht aus folgenden Komponenten:
e Doppelnetzteil,
e Mikrocontroller,
e zwei Spannungstiberwachungseinheiten,

e zwe Treiber.

7.2 Aufbau der Ansteuereinheit

Das Steuerungsalgorithmus ist mit Hilfe eines 16-Bit-Mikrocontrollers von FUJITSU
des Typs MB90F352 programmiert worden. Fur die Untersuchung des stationdren
Verhaltens wird im Programm ein bestimmites festes Tastverhaltnis fir den Transistor
T1 vorgegeben. Fur den geregelten Betrieb wurde im Mikrocontroller eine Regelung
programmiert. Abb. 7.2 zeigt den Programmablaufplan der Regelung. Beim Einschalten
der Schaltung wird zuerst der Kondensator C. aufgeladen. Die Spannung am
Kondensator C. wird mit Hilfe der Spannungsiiberwachungseinheit 1 mit der
Abtastfrequenz von 20kHz Uberwacht. Um zu Uberprifen, ob die Spannung Uber den
Kondensator C. ihren stationdren Wert erreicht hat, wird im Programm die Differenz
zwischen der erfassten Spannung im aktuellen Schritt und im vorherigen Schritt
gebildet. Wenn die Differenz kleiner a's die im Programm vorgegebene Zahl ist, hat die
Spannung am Kondensator C. ihren stationdren Wert erreicht. Im nachsten Schritt wird
die erfasste Spannung am Kondensator C. mit der zuldssigen Anderung der
Eingangsspannung verglichen. Wenn sie in diesem Bereich liegt, wird der Sollwert von
0 auf 375V gedndert und der Transistor T, wird eingeschaltet. Im Folgenden wird das

Regleralgorithmus des programmierten Pl-Reglers beschrieben.
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v
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Abb. 7.2:  Programmablaufplan der Regelung
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7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

Die Spannung am Kondensator C, wird mit Hilfe der Spannungsiiberwachungseinheit 2
mit der Abtastfrequenz von 20kHz Uberwacht. Die Uberwachte Spannung wird mit
einem Sollwert, der as eine feste Zahl im Programm definiert ist, verglichen. Die
Differenz wird mit einem Proportionalkoeffizient des Pl-Reglers und einem
Integralkoeffizient multipliziert. Das Ergebnis ist das Ausgangssignal des Reglers.
Dieses Signal wird durch das Programm begrenzt. Das Ausgangsignal des Integrators
des PI-Reglersist ebenfalls begrenzt. Dadurch wird das Tastverhéltnis begrenzt mit dem

Ziel, dass das Tastverhaltnis im zul dssigen Bereich von 0 bis zum Maximalwert bleibt.

7.3 Messergebnisse

7.3.1 Funktionsweise

Fur den Nachweis der Funktionsweise der Schaltung werden die ausgewéahlten Verlaufe
der Strome und Spannungen Uber die Leistungshalbleiter gemessen. Abb. 7.3 zeigt die
gemessenen Strom- und Spannungsverlaufe laut der Schatung des erweiterten
Durchflusswandlersin Abb. 5.16. Die in Abb. 7.3 gezeigten Verlaufe erkennt man in der
Theorie aus der Abb. 5.17.

| UF15v;D=03 I=16A

3,0_ T T 1 TT
25 ; — -
2,0 e — L
21’5' | M 11 Mll
RS R— — X
0,5 —
0’0 1 1 1
0 : 5 10 : : 15 :: 20
400 A !
a0 e L
S 200 ‘l ™
|
]

Up V)
580
B JNNI
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Abb. 7.3:  Gemessene Strom durch die Drossel L,, Spannungen tber die Dioden D, und D, des
erweiterten Durchflusswandlers
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7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

Die Unterschiede erkennt man in den etwas anderen Werten der Sperrspannung Uber die
Diode D, und etwas langeren Kommutierungszeiten bel den gemessenen Verlaufen. Die
Hohe der Sperrspannung Uber die Diode D ist von der Spannung Uber den Kondensator
C. abhangig. Die Kommutierungszeiten sind die Funktionen von der Spannungen Uber
die Kondensatoren C. und C,. Die oben genannten Unterschiede zwischen den
gemessenen und simulierten Verlaufen kénnen sich wegen der Unterschiede zwischen
den gemessenen und simulierten Spannungen Uber die Kondensatoren C. und C,
ergeben. Der gemessene Strom durch die Drossel L, ist etwas kleiner als der durch
Simulation ermittelte Strom. Der mogliche Grund dafUr ist, dass nur die Leitverluste in
den Leistungshalbleitern im Simulationsmodell berlicksichtigt werden. Wegen der
Schaltverluste wird weniger Leistung zum Ausgang Ubertragen, alsin der Simulation.

Die in Abb. 7.4 dargestellten gemessenen Verlaufe der Spannung Uber einen
MOSFET des Schalters T; und des Stroms durch die primdre Wicklung des
Transformators entsprechen qualitativ den im theoretischen Tell simulierten Verlaufen,
Abb. 5.18.
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Abb. 7.4:  Gemessene Strom durch die primére Wicklung des Transformators, Gate-Sour ce-Spannung
eines MOSFETs des Schalters T, und die Sperrspannung tber den MOSFET des Schalters T,
beim Ausschalten des Schalters T;

Man sient aus den Messergebnissen den in der Theorie dargestellten
Kommutierungsvorgang des Stroms vom Zweig mit der Diode D; in den Zweig mit der
Diode D,, Abb. 5.18. Abb. 7.5 zeigt die gemessenen Strom durch die Diode D¢, die
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7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

Spannung Uber einen MOSFET des Schalters T, und die Gate-Source-Spannung eines
MOSFET des Schalters T1. Man sieht, dass der Strom durch die Diode D, zum
Zeitpunkt des Abschaltens des Transistors T; zundchst ansteigt. Das ist die
Kommutierungsphase des Stroms vom Zweig mit den MOSFETs wéhrend des
Abschaltens des Schalters T; in den Zweig mit der Diode D.. Wegen dieser
Kommutierungsphase flief3en der Strom durch die MOSFET und der Strom durch die
Diode D. im Kreis T1-D-C.. Der Strom tber die MOSFET félt ab und der Strom tber
die Diode D, steigt an. Die Anderung des Stroms durch die parasitare Induktivitét dieses
Kommutierungskreises ruft den Spannungsabfall hervor, welcher as Uberspannung am
Transistor T; zu sehen ist. Diese Uberspannung sient man nicht aus den
Simulationsergebnissen, Abb. 5.18, weil ein ideder Schalter T, in der Simulation
verwendet wurde.

Wenn der gemessene Strom durch den Schalter Null geworden ist, sind der Strom
durch die primare Wicklung und der Strom durch die Diode D, gleich. Da der Strom
durch die Diode D; bis Null abfdlt, falt auch der Strom durch die priméare Wicklung
des Transformators, der durch die Diode D, flief}, bis er dem Magnetisierungsstrom
entspricht.
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Abb. 7.5:  Gemessener Strom durch die Diode D, Gate-Source-Spannung des MOSFET des Schalters
T, und die Sperrspannung Gber den MOSFET des Schalters T, beim Ausschalten des
Schalters T,

Die Spannung Uber den Schalter T, ist wahrend des Zeitabschnittes, in dem die Diode
D. leitet, auf die Spannung des Kondensators C. geklemmt. Nach dem Zeitpunkt, zu
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7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

dem der Strom durch die primére Wicklung und der Magnetisierungsstrom gleich
geworden sind, fallt der Magnetisierungsstrom, der weiter durch die Diode D flief¥, bis
Null ab. Dann ist die Entmagnetisierungsphase abgeschlossen und die Sperrspannung

am Transistor nimmt den Wert der Eingangsspannung an.

7.3.2 Schaltverhalten der MOSFET und der Gesamtwirkungsgrad

Die Schaltverluste mussen messtechnisch ermittelt werden, weil die Theorie
Schaltverluste nicht berticksichtigt. Fir die Ermittlung der Schaltverluste wird der
Strom durch den Schalter T,, der aus vier parallelgeschalteten MOSFET besteht,
bestimmt. Die gleichzeitig gemessene Strom durch die primére Wicklung des
Transformators, Spannung der MOSFET des Schalters T; und Gate-Source-Spannung
der MOSFET des Schalters T, wurden in Abb. 7.4 dargestellt. Der Strom durch die
Diode D, die Sperrspannung der MOSFET und die Gate-Source-Spannung der
MOSFET des Schalters T; wurden ebenfalls gleichzeitig gemessen. Die entsprechenden
Messergebnisse zeigte Abb. 7.5. Der aus der Differenz zwischen dem Strom durch die
primére Wicklung des Transformators und dem Strom durch die Diode D. ermittelte
Strom durch den Schalter T, ist in Abb. 7.6 dargestellt.
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Abb. 7.6:  Ermittelter Srom durch den Schalter T; und gemessene Sperrspannung des MOSFET des
Schalters T, (Eg,=690.4J)

Aus der Sperrspannung der MOSFET des Schalters T; und dem Strom durch den
Schalter T; wurden die gesamten Ausschaltverluste fir die MOSFET des Schalters T

ermittelt. Die Ausschaltverluste sind erheblich, wie man sieht, weil der Strom bel der
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7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

vollen Sperrspannung des Transistors abfdlt. Der grofdte Anteil der Ausschaltverluste
entstent wegen der Uberspannung iber den MOSFET des Schalters Ty, weil der
Transistorstrom wahrend des Zeitabschnittes, in dem diese Uberspannung entsteht, noch
relativ hoch ist. Abb. 7.7 zeigt das gemessene Einschaltverhalten des MOSFET.
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Abb. 7.7:  Gemessene Drain-Source-Spannung und Gate-Sour ce-Spannung des MOSFETs vom Schalter
T, und der Srom durch die primére Wicklung des Transformators beim Einschalten des
Schalters T,

Man sieht, dass die Drain-Source-Spannung Uber den MOSFET des Schalters T, beim
Einschalten bel einer konstanten Gate-Source-Plateauspannung abféllt. Der Strom durch
die primare Wicklung des Transformators beginnt erst anzusteigen, nachdem die
Spannung Uber den MOSFET Null geworden ist. Zu diesem Zeitpunkt erreicht die Gate-
Source-Spannung +10V. Das ist auf die Streuinduktivitdt des Transformators
zurtickzufiihren. Die Einschaltverluste fir einen solchen Schatvorgang sind
vernachlassigbar.

Abb. 7.8 zeigt die ermittelten Ausschaltverluste fir die MOSFET des Schalters T,
aufgrund der gemessenen Verléaufe der Transistorspannung und der Sperrspannung am
Transistor. Man sieht, dass die Schaltverluste bei einem bestimmten Tastverhdtnis mit
der Erhohung des Laststroms ansteigen. Der maximale Strom, bei dem der Transistor
abgeschaltet wird, wird hoher. Dadurch wird auch die Uberspannung am Transistor
hoher. Die Schaltverluste sind dem maximalen Transistorstrom und der Sperrspannung

des Transistors proportional. Das ist die Ursache fur die Steigerung der Schaltverluste

142



7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

mit dem Laststrom. Eine weitere wichtige Erkenntnis ist ein Anstieg der Schaltverluste
bei einem bestimmten Laststrom mit der Erhdhung des Tastverhédtnisses. Ein Grund
dafur ist, dass der maximale Strom durch den Transistor T; bei einem bestimmten
Laststrom mit der Erhéhung des Tastverhaltnisses héher wird.
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Abb. 7.8:  Messtechnisch ermittelte gesamte Schaltverluste in den MOSFET des Schalters T, in
Abhangigkeit vom Laststrom und Tastverhaltnis

Der Gesamtwirkungsgrad konnte aus dem gemessenen mittleren Strom durch die
Drossel Le, dem gemessenen Laststrom sowie Eingangs- und Ausgangsspannung fir

bestimmte Arbeitspunkte berechnet werden. Abb. 7.9 zeigt die Ergebnisse.
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Abb. 7.9:  Messtechnisch ermittelter Gesamtwirkungsgrad des erweiterten Durchflusswandlers bei
verschiedenen Eingangsspannungen in Abhangigkeit vom Laststrom und Tastverhaltnis
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7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

Der Wirkungsgrad der Schaltung ist mit der Verkleinerung des Laststroms bei einem
bestimmten Tastverhdtnis gunstiger, weil die Leitverluste mit der Verringerung des
Maximalstroms des Transistors kleiner werden. Die Schaltverluste werden mit der
Verringerung des Maximalstroms auch geringer, weil die Spannung am Transistor im
Lastbereich von 0,8A bis 1,2A noch relativ schwach ansteigt. Die Leitverluste und
Schaltverluste steigen bei einem bestimmten Tastverhdtnis mit der Erhéhung des
Laststromes an. Deshalb falt der Wirkungsgrad mit der Erhéhung des Laststroms ab.
Mit der Erhdhung des Tastverhdtnisses bei einer konstanten Last wird der
Wirkungsgrad etwas schlechter, weil die Schaltverluste und Leitverluste mit der
Erhohung der Sperrspannung tber die MOSFET des Schalters T, beim Ausschalten und
mit der Erhéhung des Maximalstroms durch den Transistor T, hoher sind. Mit der
Verringerung der Eingangsspannung werden die Leitverluste geringer. Deshab
verbessert sich der Wirkungsgrad mit der Verkleinerung der Eingangsspannung. Die
gemessenen Werte fur den Wirkungsgrad sind etwas niedriger als die Werte, die sich
aus der Summe der gemessenen Schaltverluste (Abb. 7.8) und der berechneten gesamten
Leitverluste in den Transistoren (Abb. 5.26) ergeben. Diese Differenz entsteht wegen
der beim praktischen Aufbau entstehenden Leitverluste und Schaltverluste in den
Dioden, Verlusten im Transformator, ohmschen Verlusten im Eingangsfilter,
Ansteuerverlusten.

7.3.3 Stationare Kennlinien

Die Abb. 7.10 zeigt die gemessene Ausgangsspannung in Abhangigkeit vom Laststrom
bei verschiedenen Eingangsspannungen im Bereich von 15V bis 30V. Beim Vergleich
von in Abb. 7.10 dargestellten Kennlinien mit den berechneten Kennlinien in Abb. 5.27
wurde festgestellt, dass die gemessene Ausgangsspannung niedriger als die berechnete
ist. Ein Grund daflr ist, dass die Schaltverluste in der Theorie nicht berticksichtigt
wurden. Abb. 7.8 zeigte die gemessenen Schaltverluste. Der Unterschied betrégt z.B. bei
Ue=15V im Arbeitspunkt (D=0,3, 1=1,2A) 39V. Beim einem Laststrom von 1,2A
entspricht diese Spannung der Leistung von 46,8W, die zum Ausgang wegen der
Schaltverluste und anderen Verluste beim praktischen Aufbau nicht Gbertragen wird.
Man erkennt aus der Abb. 7.8, dass die gemessenen Schaltverluste bei der
Eingangsspannung von 15V im Nennarbeitspunkt (D=0,3, I=1,2A) 42W betragen. Der

Unterschied zwischen der gemessenen und berechneten Ausgangsspannung ist davon
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7 Praktische Realisierung des erweiterten Durchflusswandlers

abhangig, wie sich die Schatverluste, Leitverluste und sonstige Verluste bei
verschiedenen Laststromen andern.
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Abb. 7.10: Gemessene Ausgangsspannung des erweiterten Durchflusswandlers als Funktion des
Laststroms bei ver schiedenen Tastver haltnissen und Eingangsspannungen

Die Abb. 7.11 zeigt die gemessenen Spannungen am Kondensator C, in
Abhangigkeit vom Laststrom bei verschiedenen Eingangsspannungen im Bereich von
15V bis 30V. Beim Vergleich von in Abb. 7.11 dargestellten Kennlinien mit den
berechneten Kennlinien in Abb. 5.22 wurde festgestellt, dass die gemessene Spannung

Uber den Kondensator C, etwas niedriger a's die berechnete ist.
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Abb. 7.11: Gemessene Spannung am Kondensator C, als Funktion des Laststroms bei verschiedenen
Tastver héltnissen und Eingangsspannungen

Die Abb. 7.12 zeigt die gemessenen Spannungen am Kondensator C. in Abhangigkeit
vom Laststrom bei verschiedenen Eingangsspannungen im Bereich von 15V bis 30V.
Beim Vergleich von in Abb. 7.12 dargestellten Kennlinien mit den berechneten
Kennlinien in Abb. 5.23 wurde festgestellt, dass die gemessene Spannung Uber den
Kondensator C. etwas niedriger als die berechnete ist. Der Unterschied zwischen den

gemessenen und berechneten Spannungen Uber die Kondensatoren C.; und C; ist von der
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Summe der Leitverluste in den Transistoren T; und T, den Schatverlusten im
Transistor T1 und von den sonstigen Verlusten abhéngig.
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Abb. 7.12: Gemessene Spannung am Kondensator C; als Funktion des Laststromes bei verschiedenen
Tastver haltnissen und Eingangsspannungen

7.3.4 Regelung
Die Funktionsweise der Regelung wurde mit Hilfe der Messung der Ausgangsspannung
bei einem Sollwertsprung und einem Sollwertabwurf nachgewiesen. Abb. 7.13 zeigt die

gemessene Ausgangsspannung bei einer sprungartigen Sollwertanderung von 0 auf

375V. Die Messergebnisse stimmen qualitativ. mit den entsprechenden
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Simulationsergebnissen, Abb. 6.11, sehr gut Uberein. Der quantitative Unterschied ist,
dass die gemessene Ausgangsspannung etwas schneller as die simulierte

Ausgangsspannung dem Sollwert folgt.
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Abb. 7.13: Gemessene Ausgangsspannung bel einer sprungartigen Sollwertanderung von OV bis 375V
Die gemessene Ausgangsspannung und Laststrom bei einem Lastsprung sind in Abb.

7.14 dargestel|t.
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Abb. 7.14: Gemessene Ausgangsspannung und Spannung und Laststrom bel einer sprungartigen
Laststromanderung
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Man sieht, dass die Ausgangsspannung sehr schnell ohne Uberschwingung auf 375V
ausgeregelt wird. Die Messergebnisse stimmen qualitativ mit den entsprechenden
Simulationsergebnissen, Abb. 6.13, sehr gut Uberein. Der quantitative Unterschied ist,
dass die gemessene Ausregel zeit etwas grofl3er als bei der Simulation ist. Ein Grund fir
die Unterschiede zwischen den Simulations- und Messergebnissen kénnte darin liegen,
dass das regelungstechnische Modell die parasitdre Induktivitdt  des
Kommutierungskreises T;-D.-C. nicht berlicksichtigt. Diese Induktivitdt hat einen
Einfluss auf das dynamische Verhalten des Wandlers bei Sollwertdnderungen und
Lasténderungen. Die gemessenen Ausgangsspannung und Spannung dber den
Filterkondensator Ce (sehe  Abb. 5.8) bei einer sprungartigen
Eingangsspannungsanderung sind in Abb. 7.15 dargestel|t.
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Abb. 7.15: Gemessene Ausgangsspannung und Spannung iiber den Kondensator C bei einer
sprungartigen Eingangsspannungsanderung

Die gemessene Ausgangsspannung stimmt mit der simulierten in Abb. 6.12 gut Gberein.
Die parasitéare Induktivitdt des Kommutierungskreises T1-D¢-C. hat voraussichtlich
nicht so starken Einfluss auf das dynamische Verhalten des Wandlers bei

Eingangsspannungsanderungen.
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8 Zusammenfassung

Die Brennstoffzelle stellt mit ihrem hohen Wirkungsgrad und ihrem modularen Aufbau
eine attraktive Option fir die Verwendung in enem dezentraen
Energieversorgungssystem dar. Eine wichtige Komponente des dezentralen
Energieversorgungssystems sind die leistungselektronischen Stellglieder fur die
Einspeisung der elektrischen Energie aus der Brennstoffzelle in das dreiphasige Netz.

Die leistungselektronischen Stellglieder kdnnen aus einem undirektionalen DC/DC-
Wandler und einem nachgeschalteten Wechsdrichter redlisiert werden. Die
Entwicklung des DC/DC-Wandlers mit einem moglichst geringeren Bauelemente- und
Steuerungsaufwand fur diese leistungselektronischen Stellglieder und die Anpassung
des DC/DC-Wandlers an die Eigenschaften der Brennstoffzelle war das Ziel dieser
Arbeit.

Im Abschnitt 4 werden die ausgewdahiten DC/DC-Wandlerschalungstopologien
hinsichtlich des Aufwandes fur die Realisierung, elektrischen Beanspruchungen der
Bauelemente und des Wirkungsgrades verglichen. Die Ergebnisse haben gezeigt, dass
die gunstigste Schaltungstopologie der stromgespeiste Vollbrickenwandler ist. Die
Nachteile dieser Schaltung sind ein relativ hoher Bauelemente- und Ansteueraufwand.
Deshalb besteht ein Bedarf an einer neuen Schaltung, die durch enen geringen
Bauelementeaufwand gekennzeichnet ist. In dieser Arbeit wird eine neue DC/DC-
Wandlerschaltung vorgeschlagen. Der erweiterte Durchflusswandler konnte aus der
Schaltung des Durchflusswandlers mit einem Transistor abgeleitet werden. Der Vorteil
dieser Schaltung gegeniiber dem stromgespeisten Vollbrickenwandler ist, dass keine
zusitzliche Clamping-Schaltung fir die Begrenzung der Uberspannung, die am
Transistor wegen den Streuinduktivitdten des Transformators entsteht, erforderlich ist.
Allerdings gewéhrleistet der erweiterte Durchflusswandler keine galvanische Trennung,
obwohl er einen isolierten Transformator enthdlt. Die variable Spannung von zwei
seriell geschalteten Brennstoffzellen mit einem geerdeten Mittelpunkt wird mit Hilfe
von zwel erweiterten Durchflusswandlern in eine stabile Zwischenkreisspannung fir

den Wechselrichter umgewandelt.
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Um die Entwicklung der Schaltung theoretisch zu begleiten, wurde eine
mathematische Analyse des stationédren Verhaltens der Schaltung durchgefiihrt. Diese
Anayse hat gezeigt, dass die Streuinduktivitdt des Transformators minimiert werden
muss, um Bauelemente einer mdglichst niedrigen Spannungsklasse fir den
Haupttransistor einsetzen zu kénnen. Deshalb ist eine der wichtigsten Aufgaben beim
Aufbau die Minimierung der Streuinduktivitdten des Transformators. Die
mathematische Analyse hat auch gezeigt, dass die Schaltung im Nennarbeitspunkt
(P=1kW) bei enem diskontinuierlichen Magnetiserungsstrom und enem
kontinuierlichen Strom durch die Ausgangsinduktivitét arbeitet. Fir diesen Betriebsfall
ist das Kleinsignalmodell des erweiterten Durchflusswandlers im Abschnitt 6 entwickelt
worden. Dieses Modell erméglichte die Reglerdimensionierung fir moglichst schnelle
Ausregelung der Ausgangsspannung bel Lastanderungen.

Die messtechnischen Untersuchungen haben gezeigt, dass der Wirkungsgrad der
Schaltung im Nennarbeitsbereich unter 80% liegt. Dieser Wert ist deutlich niedriger im
Vergleich zu den Werten von bereits auf dem Markt befindlichen DC/DC-Wandlern fir
die Brennstoffzelle. Der Aufwand an die Leistungshalbleiter ist beim erweiterten
Durchflusswandler etwas hoher as beim stromgespeisten Vollbrickenwandler. Fir den
Transformator wird doppelt so viel Kernmaterial im Vergleich zum stromgespeisten
Vollbrtickenwandler benttigt. Der stabile geregelte Betrieb und Unempfindlichkeit der
Schaltung gegentiber Eingangsspannungs- und Lasténderungen konnte mit einem relativ
einfachen PI-Regler erreicht werden.

Insgesamt ist die Untersuchung einer neuen DC/DC-Wandlerschaltung und
Vergleich dieser Schaltung mit bekannten DC/DC-Wandlerschatungen fur die
Brennstoffzelle dargestellt worden. Ein Problem stellt die Verbesserung des
Wirkungsgrades der Schaltung dar, dessen Losung in zukinftigen Arbeiten verfolgt
werden konnte. Die Verbesserung des Wirkungsgrades konnte durch die Minimierung
der Streuinduktivitdten des Transformators und die Optimierung des gesamten

Aufbaudesigns erreicht werden.
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Ubertragungsfunktion des Wandlers, die Anderung der
Ausgangsspannung in Abhangigkeit von der Anderung der
Eingangsspannung modelliert

Verstarkungsfaktor der Ubertragungsfunktion Gyg(s)
Verstarkungsfaktor der Ubertragungsfunktion Gyg(s)
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Hmax maximale Stérke des magnetischen Feldesin einem
Transformator

f Schaltfrequenz der Transistoren eines unidirektionalen DC/DC-
Wandlers

AG Anderung der Gibbschen freien Energie der Brennstoffzelle

Ad gesamte thermische Energie aus der Reaktion in der
Brennstoffzelle

AS Anderung der Enthalpie der Brennstoffzelle

AUgyn dynamischer Spannungsabfall einer Brennstoffzelle bei
Lastspriingen

AU prox maximaler dynamischer Spannungsabfall einer Brennstoffzelle
bei Lastspriingen

AUcc Welligkeit der Spannung am Kondensator C. im stationdren
Zustand

AUcq Welligkeit der Spannung am Kondensator C, im stationdren
Zustand

AUe Eingangsspannungsanderung eines DC/DC-Wandlers

AU, Differenz zwischen den Ausgangsspannungen des verlustfreien
Wandlers und des Wandlers mit Verlusten

Ale Welligkeit des Stromes durch die primére Wicklung eines
DC/DC-Wandlers wahrend der M agnetisierungsphase

Ale Welligkeit des Stromes durch die Drossel L. des Eingangsfilters
eines DC/DC-Wandlers

Ala Welligkeit des Stromes durch die Induktivitét L, eines
unidirektionalen DC/DC-Wandlers

igz(t) Ausgangsstrom einer Brennstoffzelle als Funktion der Zeit

le(t) Strom durch die primére Wicklung des Transformators des
DC/DC-Wandlers als Funktion der Zeit

iLe(t) Strom durch die Drossel des Eingangsfilters des DC/DC-
Wandlers als Funktion der Zeit

Ipc(t) Strom durch die Diode D, des DC/DC-Wandlers al's Funktion der
Zeit

iT2(t) Strom durch den Transistor T; als Funktion der Zeit

Ia(t) Strom durch den Transistor T3 als Funktion der Zeit

ipa(t) Strom durch die Diode D; a's Funktion der Zeit

ip2(t) Strom durch die Diode D, als Funktion der Zeit

1.(t) Magnetisierungsstrom a's Funktion der Zeit
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i(ta)
i u(tZ)
ip2(t1+)
ie(t2)

le(t2+)

Ie(to)
le(to+)

ie(ta+)
ie(ta)
ip1(to)
ip1(ta)
ipa(ta.)
ip1(ts)
ip2(ts)
ipa(to+)
ipa(t2+)
ip1(ts)

Strom durch die Induktivitét L, as Funktion der Zeit

Strom durch den Kondensator C. al's Funktion der Zeit
Strom durch den Kondensator C, als Funktion der Zeit
Strom durch den Kondensator C. als Funktion der Zeit

mittlerer Strom durch die Diode D, Uber einer Periode
mittlerer Strom durch den Transistor T, Uber einer Periode
mittlerer Strom durch die Drossel L, Uber einer Periode
mittlerer Strom durch den Kondensator C, Uber einer Periode

mittlerer Strom durch die priméare Wicklung des Transformators

eines unidirektionalen DC/DC-Wandlers Uber einer Periode

Strom durch den Transistor T; zum Zeitpunkt t, im stationéaren
Zustand

Strom durch den Transistor T; zum Zeitpunkt t3 im stationdren
Zustand

Magnetisierungsstrom zum Anfang einer Periode im stationdren
Zustand

Magnetisierungsstrom zum Zeitpunkt t; im stationéren Zustand
Magnetisierungsstrom zum Zeitpunkt t, im stationéren Zustand
Strom durch die Diode D, kurz nach dem Zeitpunkt t;

Strom durch die primdre Wicklung des Transformators des
DC/DC-Wandlers zum Zeitpunkt t,

Strom durch die primdre Wicklung des Transformators des
DC/DC-Wandlers kurz nach dem Zeitpunkt t;

Strom nach dem Eingangsfilter zum Zeitpunkt to

Strom nach dem Eingangsfilter des DC/DC-Wandlers kurz nach
dem Zeitpunkt to

Strom nach dem Eingangsfilter kurz nach dem Zeitpunkt t;

Strom nach dem Eingangsfilter zum Zeitpunkt t,

Strom durch die Diode D; zum Zeitpunkt ty

Strom durch die Diode D; zum Zeitpunkt t;

Strom durch die Diode D; kurz vor dem Zeitpunkt t;

Strom durch die Diode D; zum Zeitpunkt t4

Strom durch die Diode D, zum Zeitpunkt t4

Strom durch die Diode D; kurz nach dem Zeitpunkt to

Strom durch die Diode D; kurz nach dem Zeitpunkt t,

Strom durch die Diode D; zum Zeitpunkt t4
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ips(ts)
ILa(ts)
iLa(t2)
li

I 1 max

lervS

| eavg

I Leavg

[LermsS

ILp1,RVS

[L2,RvS

I Lu,avg

I71,RMS
Ib1,RVIS
IbcrRMS
IDl,avg
I71,max
IT1,min

| T1,avg(on),max

Ie,min

ID,min
IDc
IDc

ILa

I MOS,aus
IMosein

[rm

Strom durch die Diode Ds zum Zeitpunkt ts

Strom durch die Induktivitét L, zum Zeitpunkt ts

Strom durch die Induktivitét L, zum Zeitpunkt t,

lonenstrom in der Brennstoffzelle

Maximawert des M agnetisierungsstromes wahrend der Periode
Effektivwert des Stromes nach dem Eingangsfilter eines DC/DC-
Wandlers

Mittelwert des Stromes durch die primére Wicklung eines
Transformators eines DC/DC-Wandlers

Mittelwert des Stromes durch die Drossel Le des Eingangsfilters
eines DC/DC-Wandlers

Effektivwert des Stromes durch die Drossel L des Eingangsfilters
eines DC/DC-Wandlers

Effektivwert des Stromes durch die priméare Wicklung eines
Transformators des DC/DC-Wandlers

Effektivwert des Stromes durch die sekundére Wicklung eines
Transformators des DC/DC-Wandlers

Mittelwert des Magnetisierungsstromes tber die Peiode eines
DC/DC-Wandlers

Effektivwert des gesamten Stromes durch den Transistor T,
Effektivwert des gesamten Stromes durch die Diodeneinheit D4
Effektivwert des gesamten Stromes durch die Diodeneinheit D,
Mittelwert des gesamten Stromes durch eine Diodeneinheit D,
maximaler Wert des Stromes durch den Transistor T,

minimaler Wert des Stromes durch den Transistor T,
Maximalwert des Stromes durch den Transistor T, wahrend der
Einschaltdauer dieses Transistors

minimaler Wert des Stromes durch die primare Wicklung des
Transformators des DC/DC-Wandlers

minimaler Wert des Stromes durch die Diode D

Mittelwert des Stroms durch die Diode D im stationéren Zustand
Mittelwert des Stroms durch die Diode D, im stationéren Zustand
Mittelwert des Stroms durch die Induktivitét L, im stationdren
Zustand Uber eine Periode

Strom durch einen MOSFET vor dem Ausschalten

Strom durch einen MOSFET nach dem Einschalten

maximaler Wert des Reverse-Recovery-Stromes einer
Diodeneinheit
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Laststrom des DC/DC-Wandlers, bel dem die Spannung am
Kondensator C. die Eingangsspannung erreicht

Der Laststrom, bel dem sich der Strom nach dem Eingangsfilter
eines DC/DC-Wandlers an der Lickgrenze befindet

Der Laststrom, bei dem sich der Strom durch die Induktivitét L,
eines DC/DC-Wandlers an der Lickgrenze befindet

Laststrom eines unidirektionalen DC/DC-Wandlers

mittlerer Strom durch die Diode D, wahrend einer Periode
mittlerer Strom durch die Induktivitét L, wahrend einer Periode
mittlerer Strom durch den Kondensator C, wahrend einer Periode
mittlerer Strom durch die primare Wicklung des DC/DC-
Wandlers wahrend einer Periode

mittlerer Strom durch den Transistor T; des DC/DC-Wandlers
wéahrend einer Periode

Kleinsignalanderung des Stromes durch die Diode D. im
Zeitbereich

Kleinsignalanderung des Stromes durch den Transistor T; im
Zeitbereich

Kleinsignalanderung des Stromes durch die Induktivitdt L, im
Zeitbereich

Kleinsignalanderung des Eingangsstromes des DC/DC-Wandlers
im Zeitbereich

Kleinsignalanderung des Eingangsstromes des DC/DC-Wandlers
im Laplace-Bereich

Verstarkungsfaktor des Proportionalanteils von einem Pl-Regler
Verstarkungsfaktor des Integralanteils von einem PI-Regler
Anzahl der seriell geschalteten Dioden in einer Diodeneinheit D
erforderliche Anzahl der parallelgeschalteten Lagen Kupferfolie
fur die primére Wicklung

erforderliche Anzahl der parallelgeschalteten Lagen Kupferfolie

fur die sekundére Wicklung
Schritt einer Iteration
Koeffizient

Index eines Transistors
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Im,m’n

M;

M

MLT,
MLT,
N1
N>

N1y

N12

Index einer Diode

primére Magnetisierungsinduktivitét eines Transformators
sekundare M agnetisierungsinduktivitét eines Transformators
primére Streuinduktivitét eines Transformators

sekundére Streuinduktivitét eines Transformators

Induktivitét L, eines DC/DC-Wandlers

Induktivitét L. eines DC/DC-Wandlers

Lange des magnetischen Weges in einem Transformator
minimale Lange des magnetischen Weges in eéinem Transformator
Verhdltnis der Spannung am Kondensator C. zu der
Eingangsspannung des erweiterten Durchflusswandlers im
stationdren Zustand

Verhdltnis der Spannung am Kondensator C, zu der
Eingangsspannung des erweiterten Durchflusswandlers im
stationdren Zustand

mittlere Windungslénge der priméaren Wicklung eines
Transformators

mittlere Windungslénge der sekundaren Wicklung eines
Transformators

Kleinsignal verstarkungsfaktor

primére Windungszahl eines Transformators

sekundare Windungszahl eines Transformators

Windungszahl der unterteilten primaren Wicklung eines
Transformators

Windungszahl der unterteilten primaren Wicklung eines
Transformators

Windungszahl der unterteilten sekundaren Wicklung eines
Transformators

Windungszahl der unterteilten sekundaren Wicklung eines
Transformators

Windungszahl der unterteilten sekundaren Wicklung eines
Transformators

Anzahl der parallelgeschalteten MOSFET fur einen Transistor T
Anzahl der parallelgeschalteten MOSFET fir einen Transistor T
Anzahl der parallelgeschalteten MOSFET fir einen Transistor T,
Anzahl der parallelgeschalteten Dioden fir eine Diodeneinheit D
Anzahl der parallelgeschalteten Dioden fUr eine Diodeneinheit D,
Anzahl der parallelgeschalteten Dioden fUr eine Diodeneinheit D,
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Ny
nT,ges
No
nD,ges

n
Py(r.ge9

Pvm

Pv(D,ges
Pvp)
Pv.LH
Pv,LHIK
Pv,LH[k+ 1]

'-: V,aus

I:)V,aus
V.ein
I::'V,ei n

I:’V,sw

Pv.einik

Pv.ein[k+1]
Py ein(s)
Py ein(s0)

Py ein(oo)

Anzahl der Transistoren in der Schaltung eines unidirektionalen
DC/DC-Wandlers

Anzahl der MOSFETSs in der Schaltung eines unidirektionalen
DC/DC-Wandlers

Anzahl der Diodeneinheiten in der Schaltung eines
unidirektionalen DC/DC-Wandlers

Anzahl der Dioden in der Schaltung eines unidirektionalen
DC/DC-Wandlers

gesamter Wirkungsgrad eines undirektionalen DC/DC-Wandlers
gesamte Verluste in den Transistoren eines undirektionalen
DC/DC-Wandlers

Verlusteim Transistor T eines undirektionalen DC/DC-Wandlers
gesamte Verluste in den Dioden eines undirektionalen DC/DC-
Wandlers

Verluste in der Diodeneinheit D eines undirektionalen DC/DC-
Wandlers

gesamte Verluste in den Leistungshalbleitern eines
undirektionalen DC/DC-Wandlers

gesamte Verluste in den Leistungshalbleitern eines
undirektionalen DC/DC-Wandlers fir den Schritt k einer Iteration
gesamte Verluste in den Leistungshalbleitern eines
undirektionalen DC/DC-Wandlers fir den Schritt k+1 einer
Iteration

Vektor der Werte fur die Ausschatverluste eines MOSFET
Ausschaltverluste eines MOSFET

Vektor der Werte fur die Ausschaltverluste eines MOSFET s
Einschaltverluste eines MOSFET

gesamte Schaltverluste in einem Transistor, der aus mehreren
MOSFETSs besteht

Einschaltverluste eines MOSFET fir den Schritt k einer Iteration
Einschaltverluste eines MOSFET fur den Schritt k+1 einer
Iteration

Einschaltverluste eines MOSFET bel einer
Sperrschichttemperatur von 25°C

Einschaltverluste eines MOSFET bel einer
Sperrschichttemperatur von 50°C

Einschaltverluste eines MOSFET bel einer
Sperrschichttemperatur von 90°C

169



Formel zeichen und Abkirzungen

Pv,ein(125)
Pv,aus(25)
Pv,aus(50)
Pv,aus(o0)
Pv aus(125)

Pvausi
Pv,ausik+ 1]

I:)V,cond('l')
Pv,condmik
Pv,condmk+1]
I::'V,cond(D)
Pv,cond()[K

Pv,cond(D)[k+ 1]

Pvrec
Pv.cu
Pv.cu2
Py Fe
Pv.1r
I:)V,ohm,Ce
I::'V,gr

Pa

Pe

< pCc (t)>T

<p|_ (t)>T

Rez stat

FQBZ,Ohm

Einschaltverluste eines MOSFET bel einer
Sperrschichttemperatur von 125°C

Ausschaltverluste eines MOSFET bei einer
Sperrschichttemperatur von 25°C

Ausschaltverluste eines MOSFET bei einer
Sperrschichttemperatur von 50°C

Ausschaltverluste eines MOSFET bei einer
Sperrschichttemperatur von 90°C

Ausschaltverluste eines MOSFET bei einer
Sperrschichttemperatur von 125°C

Ausschaltverluste eines MOSFET fir den Schritt k einer Iteration
Ausschaltverluste eines MOSFET fir den Schritt k+1 einer
Iteration

Leitverluste in einem Transistor T

Leitverluste in einem Transistor fur den Schritt k einer Iteration
Leitverluste in einem Transistor fur den Schritt k+1 einer Iteration
Leitverluste einer Diodeneinheit

Leitverluste einer Diodeneinheit fir den Schritt k einer Iteration
Leitverluste einer Diodeneinheit fir den Schritt k+ 1 einer
Iteration

Reverse-Recovery-Verluste einer Diodeneinheit

ohmsche Verluste in der priméren Wicklung eines Transformators
ohmsche Verluste in der priméren Wicklung eines Transformators
Verluste im Kernmateria eines Transformators

gesamte Verluste in einem Transformator

ohmsche Verluste im Kondensator Ce

Leistungsschwelle bel einer Iteration

Ausgangsleistung eines unidirektionalen DC/DC-Wandlers

Eingangsleistung eines unidirektionalen DC/DC-Wandlers
mittlere Ubertragene Leistung zum Kondensator C. wahrend einer
Periode

mittlere Leistung, diein den Streuinduktivitdten und in der

M agnetisierungsinduktivitét des Transformators gespeichert wird,
wéahrend einer Periode

gesamter statischer Widerstand einer Brennstoffzelle
statischer ohmscher Widerstand einer Brennstoffzelle
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Rez,akt
Reztr
Rbsonm
Reu L
Reu L2
Rin(e)
Rih(o).
Rih(ck)
Rih(ka)

RL
R

e

r,r
ju, )2
01,02
ld

T1,T2
Tj(r
Tim2)
Tio)

Tio
Tip2)

Ta
Tk

statischer Widerstand fur die Beschreibung der
Aktivierungsverluste einer Brennstoffzelle

statischer Widerstand fir die Beschreibung der
Gastransportverluste einer Brennstoffzelle
Drain-Source-Einschaltwiderstand eines MOSFET vom
Transistor T

ohmscher Widerstand der priméaren Wicklung eines
Transformators

ohmscher Widerstand der sekundéren Wicklung eines
Transformators

thermischer Widerstand eines MOSFET von der Sperrschicht zum
Gehause

thermischer Widerstand einer Diode von der Sperrschicht zum
Gehause

thermischer Widerstand der warmeleitenden Folie zwischen dem
Gehause der Leistungshalbleiter und einem Kahlkoérper
thermischer Widerstand eines Kihlkorpers

Lastwiderstand eines unidirektionalen DC/DC-Wandlers
effektiver Grol3signalwiderstand fur die Modellierung des
dynamischen Verhatens eines DC/DC-Wandlers
Kleinsignalwiderstande

Kleinsignal verstarkungsfaktoren

Kleinsignal verstarkungsfaktoren

differentieller Widerstand einer Diode

Laplace-Operator

Zeitkonstanten

Sperrschichttemperatur eines MOSFET

Sperrschichttemperatur eines MOSFET in einer Parallelschaltung
flr den Transistor T

Sperrschichttemperatur eines MOSFET in einer Parallelschaltung
fr den Transistor T

Sperrschichttemperatur einer Diode in einer Diodeneinheit D
Sperrschichttemperatur einer Diode in der Diodeneinheit D,
Sperrschichttemperatur einer Diode in der Diodeneinheit D,
Umgebungstemperatur

Temperatur des Gehauses eines Kihlkorpers
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Tez

tmag

taus

trrax

ts06

Ugz
U,

Ue

UeMn

Ue,rmx

UCa

Schaltperiode der Transistoren eines DC/DC-Wandlers
Temperatur der chemischen Reaktion in der Brennstoffzelle
Zeit

Zeitabschnitt, wahrend der M agnetisierungsstrom eines
Transformators ansteigt

Ausregel zeit der Ausgangsspannung und bei einer sprungartigen
Eingangsspannung

Zeitpunkt der maximalen dynamischen Uberspannung einer
Brennstoffzelle

Zeitpunkt, zu dem die dynamische Uberspannung einer
Brennstoffzelle 5% der maximalen dynamischen Uberspannung
erreicht

Zeit des Abklingens des Reverse-Recovery-Stromes

Zeit der Erhohung des Reverse-Recovery-Stromes
Sperrverzégerungszeit

Zeitpunkte

thermischer Wirkungsgrad einer Brennstoffzelle

elektrischer Wirkungsgrad einer Brennstoffzelle

gesamter Wirkungsgrad einer Brennstoffzelle
Ausnutzungsfaktor des Brennstoffes einer Brennstoffzelle
Sperrspannung an einem Transistor eines unidirektionalen
DC/DC-Wandlers im stationaren Arbeitspunkt

Sperrspannung an einer Diode eines unidirektionalen DC/DC-
Wandlers im stationéren Arbeitspunkt

Ausgangsspannung einer BZ fir einen bestimmten Arbeitspunkt
Ausgangspannung eines unidirektionalen DC/DC-Wandlers im
stationdren Arbeitspunkt

Eingangsspannung eines unidirektionalen DC/DC-Wandlers
im stationdren Arbeitspunkt

minimal e Eingangsspannung eines unidirektionalen DC/DC-
Wandlers im stationéren Arbeitspunkt

maximal e Eingangsspannung eines unidirektionalen DC/DC-
Wandlers im stationéren Arbeitspunkt

Spannung des Kondensators C, im stationdren Arbeitspunkt
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Uca(to)

Uca(ty)

Uca(t2)

U Cc
U Cc (tO)

Ucc(t)

U Cc(tZ)

Um

UTl,max

Ubs max
Ua,soll
Ua,ist
UCc,max

u pwm

Spannung des Kondensators C, zum Anfang jeder Periode im
stationdren Zustand

Verhdltnis der Spannung am Kondensator C, zur

Eingangsspannung eines DC/DC-Wandlers fir den stationéren
Zustand im kontinuierlichen Betrieb

Verhdltnis der Spannung am Kondensator C, zur

Eingangsspannung eines DC/DC-Wandlers fir den stationéren
Zustand im diskontinuierlichen Betrieb

Verhdltnis der Spannung am Kondensator C. zur

Eingangsspannung eines DC/DC-Wandlers fir den stationéren
Zustand im kontinuierlichen Betrieb

Verhdltnis der Spannung am Kondensator C. zur

Eingangsspannung eines DC/DC-Wandlers fur den stationéren
Zustand im diskontinuierlichen Betrieb

Spannung des Kondensators C, zum Zeitpunkt t; im stationéren
Zustand

Spannung des Kondensators C, zum Zeitpunkt t, im stationéren
Zustand

Spannung des Kondensators C. im stationdren Arbeitspunkt
Spannung des Kondensators C. im stationéren Zustand zum
Beginn jeder Periode

Spannung des Kondensators C, im stationdren Zustand zum
Zeitpunkt t;

Spannung des Kondensators C. im stationéren Zustand zum
Zeitpunkt t,

Spannung Uber den Transistor T, im stationéren Zustand
maximal e Spannung Uber den Transistor T; im stationéaren
Zustand

Durchbruchspannung eines MOSFET s

Sollwert fur die Ausgangsspannung

Istwert fur die Ausgangsspannung

maximal e zul 8ssige Spannung am Kondensator C.

Amplitude der Spannung des PWM-M odul ators
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Ucag=0)

Uo

UrtLein
UTl,aus
UD,aus

UD,rmx

u LA, max

U NA,RMS

Uro
Uy

U Cc,alt
U Cc,neu

UL

<ch (t)>T
(e )y

Ucc (t)>T
Uca (t)>T
Ury (t)>T

uL,ul(t)>T

o~ o~ o~

<uLcrl (t)>T

<UL02 (t)>T

Spannung des Kondensators C, beim Leerlauf eines DC/DC-
Wandlers

fiktive Leerlaufspannung einer Brennstoffzelle
Sperrspannung an einem MOSFET des Schalters T1 vor dem
Einschalten

Sperrspannung an einem MOSFET des Schalters T, nach dem
Ausschalten

Sperrspannung an einer Diode D nach dem Ubergang von einem
leitenden zu einem nichtleitenden Zustand

maximal e Sperrspannung an einer Diode D

maximale verkettete Spannung des dreiphasigen Netzes

Effektivwert des Leiterspannung der Phase A des dreiphasigen

Netzes
Schleusenspannung einer Diode

Spannung, auf welche die Transistorspannung durch eine
Clamping-Schaltung begrenzt ist

Spannung des Kondensators C, zum Zeitpunkt der vorherigen
Spannungstiberwachung

Spannung des Kondensators C. zum Zeitpunkt der aktuellen
Spannungsiiberwachung

Spannung Uber die primére Wicklung des Transformators
wahrend der Magnetisierungsphase

mittlere Spannung Uber die Diode D, wahrend einer Periode
mittlere Eingangsspannung eines DC/DC-Wandlers wahrend
einer Periode

mittlere Spannung am Kondensator C. wahrend einer Periode
mittlere Spannung am Kondensator C, wahrend einer Periode
mittlere Spannung Uber den Transistor T1 wahrend einer Periode
mittlere Spannung Uber die primére Magnetisierungsi nduktivitét
wahrend einer Periode

mittlere Spannung Uber die primére Streuinduktivitéat des
Transformators wahrend einer Periode

mittlere Spannung Uber die sekundéare Streuinduktivitét des

Transformators wahrend einer Periode
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<uLa (t)>T

Ugz(t)

UL
UL#l(t)
uL,u2(t)
U1 (t)
ULo2 (1)
Up2 (t)
Upc (t)
ULa(t)
Ue(t)
UCa(t)

UCC(t)
l:|Ca (t)

l:|Cc (t)
l:|Ca (S)

l:|Cc (S)

Uy, Up

l.-]min

mittlere Spannung durch die Induktivitét L, wahrend einer

Periode

Ausgangsspannung der Brennstoffzelle als Funktion der Zeit
Spannung Uber die primére Magnetisierungsinduktivitat eines
Transformators im stationéren Zustand

Spannung Uber die primédre Magnetisierungsinduktivitat eines
Transformators als Funktion der Zeit

Spannung Uber die sekundére Magnetisierungsinduktivitét eines
Transformators al's Funktion der Zeit

Spannung Uber die priméare Streuinduktivitét eines Transformators
als Funktion der Zeit

Spannung Uber die sekundare Streuinduktivitét eines
Transformators al's Funktion der Zeit

Spannung Uber die Diode D, als die Funktion der Zeit
Spannung Uber die Diode D, a's die Funktion der Zeit
Spannung Uber die Induktivitét L, als Funktion der Zeit
Eingangsspannung des DC/DC-Wandlers als Funktion der Zeit
Spannung Uber den Kondensator C, as Funktion der Zeit
Spannung Uber den Kondensator C, als Funktion der Zeit
Kleinsignalanderung der Spannung am Kondensator C, im
Zeitbereich

Kleinsignalanderung der Spannung am Kondensator C. im
Zeitbereich

Kleinsignalanderung der Spannung am Kondensator C, im
Laplace-Bereich

Kleinsignalanderung der Spannung am Kondensator C. im
Laplace-Bereich

Kleinsignalanderung der Eingangsspannung des DC/DC-
Wandlersim Laplace-Bereich

Kleinsignalanderung der Spannung Uber den Transistor T, im

Zeitbereich

Ubersetzungsverhaltnis eines Transformators eines DC/DC-
Wandlers

Ubersetzungsverhaltnisse im Kleinsignalbereich

minimales Ubersetzungsverhétnis eines Transformators eines
DC/DC-Wandlers
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Formel zeichen und Abkirzungen

Ho

d<| La (t)>-|-
dt

d<uCa (t)>-|-
dt

di, (t)
dt
die (1)
dt

dipy (t)
dt

dip,(t)
dt

d?ie (t)
dt?

dZipa(t)

dfl(ue’UCc’ D)

du

dfl(U e’ uCc ! D)
duc,

relative Permeabilitét der Luft

relative Permeabilitét des Kernmaterials

Widerstand des Kupfers pro Langeeinheit

Koeffizient fr die Berlicksichtigung der Abhangigkeit der
Verlusteim Kernmaterial von der Frequenz

Koeffizient fur die Berlicksichtigung der Abhangigkeit der
Verluste im Kernmaterial von der magnetischen Induktion

erste Ableitung des mittleren Stromes durch die Induktivitét L,

wéahrend einer Periode

erste Ableitung der mittleren Spannung Uber den Kondensator C,
wahrend einer Periode

erste Ableitung des Magnetisierungsstromes nach der Zeit

erste Ableitung des Stromes durch die primére Wicklung eines
DC/DC-Wandlers nach der Zeit

erste Ableitung des Stromes durch die Diode D, eines DC/DC-
Wandlers nach der Zeit

erste Ableitung des Stromes durch die Diode D, eines DC/DC-
Wandlers nach der Zeit

zweite Ableitung des Stromes hinter dem Eingangsfilter eines
DC/DC-Wandlers nach der Zeit

zweite Ableitung des Stromes durch die Diode D, eines DC/DC-
Wandlers nach der Zeit

erste Ableitung der Funktion f; von der Eingangsspannung,

Spannung Uber den Kondensator C. und vom Tastverhaltnis nach
der Eingangsspannung

erste Ableitung der Funktion f; von der Eingangsspannung,

Spannung Uber den Kondensator C. und vom Tastverhaltnis nach

der Spannung Uber den Kondensator C.
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dfl(Ue’UCc'd)

dd

df2(uT1'UCC’ D)

du,

de(UE’uCC’ D)

duc,

de(Ue’UCc’d)

dd

erste Ableitung der Funktion f; von der Eingangsspannung,

Spannung Uber den Kondensator C. und vom Tastverhdtnis nach
dem Tastverhdltnis

erste Ableitung der Funktion f, von der Spannung tber den

Transistor T1, Spannung Uber den Kondensator C. und vom
Tastverhaltnis nach der Eingangsspannung

erste Ableitung der Funktion f, von der Eingangsspannung,

Spannung Uber den Kondensator C. und vom Tastverhaltnis nach

der Spannung Uber den Kondensator C.
erste Ableitung der Funktion f; von der Eingangsspannung,

Spannung Uber den Kondensator C. und vom Tastverhaltnis nach
dem Tastverhdtnis
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Formel zeichen und Abkirzungen

Abklrzungen

BZ

PEM-BZ

WR

MOSFET
RBIGBT

IGBT

|EEE

ELKO
PWM-Signal
DC/DC-Wandler
Pl-Regler
DT1-Glied
Zeitverzogerung
A/D-Wandler
ADC1

ADC2

PWM1

PWM2

Brennstoffzelle

Polymer-Elektrolyt-Membran Brennstoffzelle
Wechsdlrichter

Metall-Oxid-Fel deffekttransi stor

reverse blocking Insulated Gate Bipolar Transistor
Insulated Gate Bipolar Transistor

Institute of Electrical and Electronics Engineers
Elektrolytkondensator

pulsweitenmoduliertes Signal
Gleichspannungswandler
proportional-integraler Regler

differenzierend wirkendes Glied mit der

anaog-digitaler Wandler
analog digital converter 1
analog digital converter 2
Pulsweitenmodulation 1
Pulsweitenmodulation 2
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Anhang

Anhang 1l Grundlagen Doppeldurchflusswandler

A J

A)
Abb. A1.1: Schaltung des Doppeldurchflusswandlers
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Abb. A1.2: Verlaufe des Doppeldurchflusswandlers

Induktivitat L)
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Anhang

Der Betrieb des Doppel durchflusswandlers mit einem idealen Transformator, Abb. Al.2,
lasst sich in vier Betriebsphasen unterteilen:

e Magnetisierungsphase fur den Durchflusswandler mit den Transistoren Ti, T»
(to...t1)
e Erste Phase der Totzeit (t;...t0)
e Magnetisierungsphase fur den Durchflusswandler mit dem Transistor T3, T4
(to...ts)
e Zweite Phase der Totzeit (ts...ts)
Der Strom durch den Transistor T;, durch die Diode Ds und der Magnetisierungsstrom

wahrend der Magnetisierungsphase konnen wie fol gt berechnet werden:

. U, Uu*-U.u
L,ul La
. u.u-u
ips(t) = 1 pg min + (%j(t _to) (Al2)
a
. LU,
|y (t) = ITl,min — | D5,minu +L_(t _to) (A1-3)

ul

Der minimale Strom durch den Transistor T1:

UnDT (U.?-U,apT

iTl(to) = ITl,min = ITl,avg(on),max - 2'—;11 2|—a (Al4)
Der maximale Strom durch den Transistor T1:
2 .
UDT | (U.02-U,u)pT AL

iTl(tl) = ITl,max = ITl,avg(on),max +
2Lu1 2L,

In der Gl. (A1.4), (AL5) ist der maximale mittlere Strom wahrend der Leitphase der

primérseitigen Transistoren:

P
ITl,avg(on),max = 2DUa - (A1.6)

€,min
und das Tastverhaltnis wird wie folgt definiert:

Lh—1g
T

D= (AL7)
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Der Magnetisierungsstrom des Transformators des Durchflusswandlers mit den
Transistoren Tq, T, steigt wahrend der Magnetisierungsphase (to...t;) an. Die Dauer der
Phase des Anstieges vom Magnetisierungsstrom wird deshalb wie folgt definiert:

too =t —ty=DT (A1.8)

mag —

Wahrend des Zeitabschnittes (t;...ts) wird die primére Wicklung des Durchflusswandler
mit den Transistoren T,, T, entmagnetisiert und der Magnetisierungsstrom fallt ab.

Wahrend der Phasen der Totzeit (t;...tz) und (t4...ts) sperren ale Transistoren und
leitet die Frellaufdiode De. Die Gleichung, die den Zeitverlauf des Stromes durch die
Diode D¢ beschreibt, lautet:

ing(t) = i”[(]to) +(UGUL_U3 jDT —L:—a(t ~t,) (A1.9)

a

Anhang 2 Grundlagen spannungsgespeister Vollbrickenwandler

A) B)

Abb. A2.1: Schaltung des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers

Beim Betrieb des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers unterscheidet man
zwischen 4 Betriebsphasen, Abb. A2.2:

e Magnetisierungsphase (to...t1)

e Erste Phase der Totzeit (t;...to)

e Entmagnetisierungsphase (ts...ts)

e Zweite Phase der Totzeit (ts...ts)
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Abb. A2.2: Verlaufe des spannungsgespeisten Vollbrickenwandlers (Fall des kontinuierlichen Stromes
durch die Induktivitat L,)

Bel der Betrachtung des Fals mit ener undirektionalen Magnetisierung des
Transformators konnen der Strom durch den Transistor T4, durch die Diode D; und der

M agnetisierungsstrom wahrend der Magnetisierungsphase wie folgt berechnet werden:

. U, Uu*-U.u
i1 (t) = I min J{ L <+ —= L 2 J(t ~to) (A.2.1)
ul a
. u.u-u
ip1(t) =l pymin + (%}(t _to) (A2.2)
a
) . Ug
|u (t) = ITl,min =1 Dl,minu +_(t _tO) (A2-3)
Lul

Waéhrend der Phasen der Totzeit (t;...t2) und (ts...t4) sperren ale Transistoren und leiten
alle Dioden D;-Dg4. Der Strom durch den Transistor T4, durch die Diode D3 wahrend der
Phasen der Totzeit konnen unter der Voraussetzung, dass der Magnetisierungsstrom

vernachlassigbar kleinist, wie folgt berechnet werden:

iD3(t) =05 La (t) = iDl(t1+) - ;Ta(t - tl) (A2-5)

a

Inder Gl. (A2.5) ist der Strom durch die Diode D; zum Zeitpunkt t;:

. i, (t U.l-U
ipy(ty,) = ”2(“0)+( EZL ajDT (A2.6)
a
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Die Minimal- und Maximalwerte des Transi storstromes;

U.DT (U2 -U,u)DT
lrmin = 111avs om ma ——Em — el ~Ca (A2.7)
min avg(on),max 2L/11 oL

a

U.DT (Uu%-U,a)pT
ITl,max = ITl,avg(on),max + 2L/11 + 2L

(A2.8)

a

In der Gl. (A2.7)-(A2.8) ist der mittlere Strom durch den Transistor T; wahrend der

Einschaltdauer des Transistors T, wie folgt definiert:

P

| =2 A29
T1,avg(on),max 2DU e min ( )

und das Tastverhaltnis wird wie folgt definiert:
p-i-h (A2.10)

T

Der Magnetisierungsstrom des Transformators des Durchflusswandler mit den
Transistoren Tq, T, steigt wahrend der Magnetisierungsphase (to...t;) an. Die Dauer der
Phase des Anstieges vom Magnetisierungsstrom wird deshalb wie folgt definiert:

tmag =t —to = DT (A2.11)

Wahrend der Entmagnetisierungsphase (t....t3) leiten die Transistoren T, T3 und die
Dioden D,, D3. Der Strom durch die Diode D3 kann durch eine Zeitfunktion beschrieben

werden:
ipg(t) =ipy(ty,) — =2 ——————2(t-t,) (A2.12)

Der Effektivwert des Stromes durch die priméare Wicklung des Transformators:

2tU+DT
I L1 rus = T jile(t)dt (A2.13)
tD
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Anhang 3 Grundlagen stromgespeister Vollbrickenwandler und
Gegentaktwandler

Abb. A3.1: Schaltung des stromgespeisten Vollbriickenwandlers

. . O
Ior &
D.7N ng
5 !
L“2
i O u,
D.AN DN
v
O
A) B)

Abb. A3.2: Schaltung des stromgespeisten Gegentaktwandlers
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Abb. A3.3: Verlaufe des stromgespeisten Vollbriickenwandlers

Beim Betrieb des stromgespeisten Vollbrickenwandlers unterscheidet man bei der
Annahme der unidirektionalen Magnetisierung des Transformators zwischen 4
Betriebsphasen, Abb. A3.3:

e Magnetisierungsphase (to...t1)

e Uberlappungsphase 1 (t;...t5)

e Entmagnetisierungsphase (ts...ts)
e Uberlappungsphase 2 (ts...ts)

Der Strom durch den Transistor T; und durch die Diode D; wéahrend der

M agnetisierungsphase:
U
Ue_ ..a
iTl(t):ie(t):iTl(to)+—L U (t-t,) (A3.1)
€
_ i, (t,) U, i-U U
ont) = ) Yell=Hag ) Yo ) (A3.2)
u LU L,

Hier ist der Transistorstrom zum Ende der Magnetisierungsphase:
U a
¢ 4 T-2T1(D-05)
L 2

U

iry(t) = ity (to) + (A3.3)

€

In der Gl. (A3.3) wird das Tastverhéltnis fir den Transistor T; wie folgt definiert:
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T

D= (A3.4)

Der Magnetisierungsstrom des Transformators des Durchflusswandlers mit den
Transistoren Tq, T, steigt wahrend der Magnetisierungsphase (to...t;) an. Die Dauer der
M agnetisierungsphase wird wie folgt definiert:

T-2T(D-05

Der Strom durch den Transistor T; wahrend der Uberlappungsphase 1:

ity (t) = iTl(t1+)+;Te(t -t) (A3.6)

€

Die Dioden D;-D4 sperren wahrend dieser Phase. Der Strom durch die Drossel L. teilt
sich zwischen zwel Zweigen mit den Transistoren T; und T, gleichmaldig unter der
Annahme, dass der Magnetisierungsstrom vernachléssigbar klein ist. Dann ist der Strom
durch den Transistor T; zum Anfang der Uberlappungsphase 1 in der Gl. (A3.6) wie
folgt definiert:

U
U,—-2
() = 5in(ty) +— (T - 2T(D-0)) (A3.7)

Waéhrend der Entmagnetisierungsphase (t....t3) sind die Transistoren T, T3
eingeschaltet und die Transistoren T,, T4 ausgeschaltet. Es gilt:

iTl(tl) =0 (A3.9)

Der Eingangsstrom kann &hnlich wie fir die M agnetisierungsphase ermittelt werden:

U
U -2

(1) =io(te) +——-(t-ty) (A3.9)

In der Gl. (A3.9) ist der Eingangsstrom am Ende der Uberlappungsphase 1 wie folgt
definiert:

Ua
. . Ue - i U,
i (ty) =ity (to) +T(T -2T(D —O,5))+L—T(D -0,5) (A3.10)

€ €

Der Eingangsstrom am Ende der Entmagnetisierungsphase:
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U, U,
Uo——2 U Ue——2
io(ts) =ity (to) +TU(T - 2T(D —O,5))+L—eT(D -05) +TU(T ~-2T(D-0,5))

€ € €

(A.3.11)

Der Strom des Transistors T3, beim dem er eingeschaltet wird, kann wie folgt berechnet

werden:
Ue_U.i.a
ira(t3) = 08¢ (t) = 0Bira (to) + —, — (T ~2T(D-0§))+
€ (A3.12)
u._Ys
Ue € 0
+—.T(D-05)+—(T-2T(D-05))
L, 4L,

Fir die Uberlappungsphase 2 (ts...t;) wird der Eingangsstrom so berechnet:

e =a(t) + 5 t-t) (A313)

€

Der Eingangsstrom am Ende der Uberlappungsphase 2 bzw. am Ende der Periode

berechnen:
U
U, ——2
. . -- U
i (t,) =i, (to) +TU(T —-2T(D —O,5))+L—eT(D ~05)+
€ €
(A3.14)
§]
Ue _%
— Y (T-21(D —0,5))+U—ET(D -05)
2L, L.

Der Mittelwert des Eingangsstromes kann wie folgt berechnet werden:

t,+T

1o
loavg =+ [ie(tdt (A3.15)
tD

Das Integral lasst sich mit Hilfe der Zeitgleichungen des Eingangsstromes fir jede
Betriebsphase wie folgt bestimmen:

 —U,TD-TU, — 2ip,(to) Ll +U T +2U,,TD?

I = - (A3.16)
e,avg LeU
Fur den stationaren Zustand gilt:
P
leavg = U—e (A3.17)
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Ausder Gl. (A3.16) und Gl. (A3.17) ergibt sich eine Gleichung mit einer Unbekannten
i1 (tg) - Nach der Losung von dieser Gleichung erhédt man:
P D?-05D-05 08J.T

it (t)) =—-U.T
Tl(O) Ue a LeU L

(A3.18)

€

Der Transistorstrom, bel dem er ausgeschaltet wird, kann aus der GI. (A3.10) unter
Annahme, dass der Magnetisierungsstrom vernachlassigbar klein ist, wie folgt
berechnet werden:

U
ey

(T-21(D-05))+ Ye T(D-05) (A3.19)

. 1.
I+ (t,) = =1+, (ty) +
11(t2) > T1(to) aL, oL,

Anhang4 Grundlagen Hochsetzsteller mit geteilter Drossel

|||—

o ey

L, D,
Ll vy K} o

B)

A)

Abb. A4.1: A: Schaltung des Hochsetzstellers mit geteilter Drossel; B: Ersatzschaltbild der geteilten
Drossel

Die Betriebszustande des Hochsetzstellers mit der idealen geteilten Drossel sind wie
folgt:

e Magnetisierungsphase (to...t1) (T1, T2 €in)

e Entmagnetisierungsphase (t;...t2) (T, T2 aus)
Das Ubersetzungsverhaltnis der geteilten Drossel wird wie folgt definiert:

A4l
N, N, (A4.1)
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Abb. A4.2: Verlaufe des Hochsetzstellers mit geteilter Drossel

Der Transistorstrom, der Eingangsstrom des Hochsetzstellers und  der
Magnetisierungsstrom sind wahrend der Magnetiserungsphase laut dem
Ersatzschaltbild der geteilten Drossel in Abb. A4.1B gleich:

) =16 =into) + 5 (1) (A42)

ul

well der Diodenstrom Null ist:

Mit Hilfe der Gl (A4.2) kann man die Anderung des Eingangsstromes wahrend der
M agnetisierungsphase berechnen:

(1) 1a(t0) = trag (A4.4)

ul
Diese Anderung wird als die Welligkeit des Eingangsstromes bezeichnet. Die Dauer der
Phase des Anstieges vom Magnetisierungsstrom in der Gl. (A4.4) ist wiefolgt definiert:

Die erforderliche primére Induktivité, um eine bestimmte Welligkeit des
Eingangsstromes zu erreichen, wird mit Hilfe der Gl. (A4.4) wie folgt ermittelt werden:
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B u.DT

L.,= A4.6
2 o) o)) (A40)

Der Diodenstrom und der Eingangsstrom sind wéhrend der Entmagnetisierungsphase
gleich:

-
i (t) =iy (t) =ip(ty, ) - N 2 N (t—t,) (A4.7)
2 2

L"1+L”1(Nj +2L“1W

weil der Transistorstrom Null ist:

Der Strom durch die Diode D1 in der Gl. (A4.7) ist wiefolgt definiert:

N U
in(t,)=—2—|i(t ) +—DT A4.9
o (ty,) N1+N2(T1(0) oL, J ( )

Der Magnetisierungsstrom wahrend der Entmagnetisierungsphase wird laut dem
Ersatzschaltbild der geteilten Drossel in Abb. A4.1B wie folgt ermittelt:

(1) =ie(t)+i Dl(t)% (A4.10)
1

Der Magnetisierungsstrom zum Ende der Periode kann mit der Beriicksichtigung der
Gl. (A4.7), (A4.9), (A4.10) wiefolgt berechnet werden:

u,-—-=

()= — i)+ —e DT |- 2 A-D)T [ 1+ N2
a Nl + N2 2LH1 N 2 N Nl

2 L, —2

Lu1+Lu1( NlJ +2L,, N,
(A4.11)

Fur den stationaren Zustand gilt:

i, () =1,(t) (A4.12)

Der Mittelwert des Eingangsstromes | ésst sich so berechnen:
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1%,
e =7 £ i (t)dt (A4.13)
Andererseits kann der Mittelwert des Eingangsstromes wie folgt ermittelt werden:
—= (A4.14)

So bekommt man eine Gleichung im folgenden Form:

Pe
U

€

1 T
= [icat (A4.15)
0

Beim Einsetzen der Gl. (A4.2) und der Gl. (A4.7) in die Gl. (A4.15) und nach dem
Losen der resultieren Gleichung nach dem Transistorstrom zum Zeitpunkt to erhélt man:

2 2
UaT(l—D)Z_UeT+ P, _UDTN, RN, U DZT[NZJ LR (NZJ
N1

2L, ao, . 2L, N U, N, 2L, U .\ N

Die Maxima- und Minimalwerte des Transistorstromes werden dann wie folgt

(A4.16)

berechnet:
Ity min = ra(to) (A4.17)

Lie DT (A4.18)

ul

I 1max = ir1(to) +
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Anhang5 Berechnung der gesamten Halbleiterverluste einer DC/DC-
Wandlerschaltung

Tab. A5.1: Ausgewahlte Spannungsklassen der MOSFETS fur jeden aktiven Schalter und der Dioden fir
jede Diodeneinheit undirektionaler DC/DC-Wandlerschaltungen

Schaltung
Bezeichnung des 1 2 3 4 5
Bauelementes
T, T2 100V 100V 100V 200V 150V
Ts, T4 100V 100V 100V - -
DD 1x 200V | 4x 600V | 2x 600V - | 2x 600V-| 2x 600V -
b=2 seridl | seriell seriell seriell
4x 600V- | 2x 600V - | 2x 600V -
D3,Ds X200V | “riell | seriall | seriell -
4x 600V
Ds,D7 seriell ) " ) -
5 4x 60OV-| ] ] ]
® seriell

Tab. A5.2: Angesetzte Abhangigkeiten des Drain-Source-Wider standes eines MOSFETS, Abhangigkeiten
der Schleusenspannung, des differentiellen Widerstandes einer Diode, der Rever se-Recovery
Verluste einer Diodeneinheit von der Sperrschichttemperatur einer Diode fiir die DC/DC-
Wandlerschaltungen (verwendetes Diodentyp fiir alle DC/DC-Wandlerschaltungen: 600V-
Diode DSEP8-06B, dip(t)/dt=500A/us; 1: Doppeldurchflusswandler; 2: spannungsgespeister
Vollbrickenwandler; 3: stromgespeister Vollbriickenwandler; 4: stromgespeister
Gegentaktwandler; 5: Hochsetzsteller mit geteilter Drossel)

Ro —T5

T; (°C) |Schaltung son(M To CC) | Uro (V) d V,REC
(M) me)| W)

: > 2,3 37 | 089

2 S 2,3 37 | 013
25 3 5 25 23 37 | 05
4 30,3 >3 57 o5

&) 14,35 23 37 0.41

1 8,5 1,75 39 | 427

2 8,5 175 | 39 | 1,24

100 3 8,5 100 175 39 28
4 51,5 175 | 39 | 28

5 24,39 175 | 39 | 23

L 10 14 40 | 55

2 10 14 40 | 166

125 3 10 125 14 40 | 37
4 60,63 12 o 37

&) 28,7 1,4 20 3
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Anhang 6 Berechnungder Verlustein einem Transformator einer
DC/DC-Wandlerschaltung

Ferrit-Kern

Abb. A6.1: Prinzipieller Aufbau eines Transformators

Die notwendige Kupferflache fir die primére Wicklung:

|
Acyy = 1R (A6.1)

) max

Die notwendige Kupferflache fir die sekundare Wicklung:

|
Agyp = 2RI (A6.2)

Die erforderliche Anzahl der parallelgeschalteten Lagen von Kupferfolie fir die priméare

Wicklung:

Abul
k. = A6.3
" dCu hCu ( )

Die erforderliche Anzahl der paralelgeschalteten Lagen von Kupferfolie fur die
sekundare Wicklung:

ACu2
Ky =— A6.4
N dCu hCu ( )

Die gesamte Dicke der Windungen soll kleiner als die Breite des Fensters eines
Transformators sein, damit die Wicklungen in das Fenster der Kerne passen. Das
bedeutet, dass die Bedingung (dg, + dys, Ky, Ny +kyy, N, )< b erfilllt werden soll. Mit
der Bertcksichtigung von dieser Bedingung kann die minima erforderliche
Fensterbreite fur den Transformator mit einem Sicherheitsfaktor von 1,2 wie folgt

berechnet werden:

Be min = 1'2(dCu + dlSo)(kNl Ny +Ky, Nz) (A6.5)
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Die entsprechende minimale Lénge des magnetischen Weges kann man wie folgt
ermitteln:

Im,min = 2(bF,min + 4/ AK,min ) + 2(hF + A AK,min ) (A6-6)

Die mittlere Windungslange der primaren und sekundéren Wicklung kann wie folgt

berechnet werden:

MLT, = 4 Ac i + Ay, Ny) (A6.7)

MLT, = 4 /Ac min + 20y, N; +dyy N, ) (A6.9)
Die ohmschen Verluste in den Wicklungen eines Transformators kénnen wie folgt
ermittelt werden:

PV,Cul = RCU,L,ulI Lyl,RMSz (A6.9)
PV,CuZ = RCu,L,uZI LyZ,RMSZ (A6.10)
In der Gl. (A6.9), (A6.10) sind:
MLT,N
ReuLa =0 Lt (A6.11)
e ACul
MLT,N
Reutuz = P———= (A6.12)
ACu2

Die Verluste im Kernmaterial eines Transformators werden mit Hilfe der
Datenblattangaben fur den U-Ferritkern U20/16/7 ermittelt. Fir den U-Ferritkern
U20/16/7 mit einer Kernflache von 56mm? und Lange des magnetischen Weges von
68mm bei der Frequenz von 25kHz und der Anderung der magnetischen Induktion von
0,2T betragen die Verluste im Kernmaterial 0,46W. Die Verluste im Kernmateria eines
anderen beliebigen U-Ferritkern kdnnen bel einer bestimmten Frequenz mit Hilfe der
folgenden empirischen Formel approximiert werden [31]:

B Y
R, . = 0,460 A2 ( f j A (A6.13)
’ 0,2T 25kHz /) 68mm 56mm

Die typischen Werte fur die Koeffizienten in der Gl. (A6.13) sind: 5=2,7; y=1,45 [31].

Die gesamten Verluste in einem Transformator:

R =RiretRcutRcu (A6.14)
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Anhang 7 Praktischer Aufbau deserweiterten Durchflusswandlers

Abb. A7.1 zeigt das Bild des gesamten Aufbaus des erweiterten Durchflusswandlers.
Auf dem Bild sind der Leistungsteil, die Ansteuereinheit und der Elektrolytkondensator
Zu sehen.

Abb. A7.1: Foto des gesamten Aufbaus
In Abb. A7.2 ist das Bild der aufgebauten Spannungsiiberwachungseinheiten und des
Mikrocontrollers dargestellt. Die Spannungsiiberwachungseinheiten 1 und 2 dienen
entsprechend zur Erfassung der Spannung am Kondensator C. und der
Ausgangsspannung. Die Ausgangssignale der Spannungsiiberwachungseinheiten
werden dem A/D-Wandler des Mikrocontrollers zugefthrt. Nur Signale mit einer
Amplitude, die nicht hoher als +5V ist, durfen dem A/D-Wandler des Mikrocontrollers

zugefuhrt werden. Die Spannungsiiberwachungseinheiten haben zwei Funktionen:

e galvanische Trennung der Ansteuerelektronik vom Leistungsteil,
e Umwandlung einer relativ hohen Ausgangsspannung und der Spannung am

Kondensator C. in Spannungen, die +5V nicht Uberschreiten.

Die Spannungslberwachungseinheit besteht aus vier Komponenten:
e zwe Spannungsteiler,
e ¢en Optokoppler des Typs 1SO124P,
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e einDC/DC-Wandler des Typs DCP011515.

Der DC/DC-Wandler dient zur Erzeugung von zwei potentialgetrennten
Spannungsversorgungen von +15V bzw. —15V fir den Optokoppler. Der Optokoppler
gewdhrleistet eine galvanische Trennung des Leistungsteils von der Ansteuerel ektronik.

Abb. A7.2: Foto der aufgebauten Spannungstiberwachungseinheiten und des Mikrocontrollers

Die zwei Treiber fUr die Ansteuerung der Transistoren T, und T, kann man in Abb. A7.1
sehen. Die Trelber bendtigen ene Spannungsversorgung von +15V, die
potentialgetrennt von dem Teil des Treibers ist, welcher die PWM-Signale vom
Mikrocontroller bekommt, und vom Teil des Treibers, der Gate-Source-Spannungen mit
der Amplitude von +10V ausgibt. Die Ausgangssignale des Mikrocontrollers sind die
Ansteuersignale fur die Transistoren T; und Ty, die +5V nicht Gberschreiten. Fur die
Ansteuerung eines MOSFET ist eine Spannung, die mindestens +10V betragt,
erforderlich. Deshalb haben die Treiber haben zwel Funktionen:

e gavanische Trennung der Ansteuerelektronik vom Leistungsteil,
e Umwandlung der Ausgangssignale des Mikrocontrollers in die Spannung, die
+10V betragt.

Eine wichtige Anforderung an die Spannungsiberwachungseinheit und die Treiber ist,
dass das Signal ohne Phasenverschiebung tbertragen werden soll. Das Doppel netzteil,
die Bedienelemente am Mikrocontroller und die Gehausen von alen Gerédten sind aus
Sicherheitsgrinden geerdet. Die vom Doppelnetzteil erzeugten Gleichspannungen von
+15V und -15V sind fir die Spannungsversorgung der Trelber und der
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Spannungsiiberwachungseinheiten erforderlich. Die Spannung zwischen den Pins mit
den Ausgangsignalen der Spannungsiiberwachungseinheiten und dem Erdpotentia
werden dem A/D-Wandler des Mikrocontrollers zugefthrt. Der Mikrocontroller erzeugt
zwel PWM-Signale, die sich von 0 bis +5V é@ndern. Sie werden den Treibern zugefihrt.

Abb. A7.3 zeigt den aufgebauten Leistungsteil vom erweiterten Durchflusswandler.

Abb. A7.3: Foto des aufgebauteﬁ Leistungsteils vom erweiter’t‘en Durchflusswandler
Die Transistoren und die Dioden werden auf den Kuhlkorper mit Hilfe der
Transistorklammern befestigt. Die Unterseite der MOSFETSs und der Dioden ist vom
Potential der Anschliisse der Leistungshalbleiter elektrisch nicht isoliert. Deshalb ist
zwischen den Leistungshableitern und dem Kuhlkorper eine warmeleitende und
elektrisch nichtleitende Folie erforderlich. Die Lestungshableiter werden auf der
Leiterplatte mit Hilfe der entsprechenden Leiterbahnen miteinander verbunden. Die
Leiterbahnen, durch welche relativ hohe Strome flief3en, wurden mit den Kupferblechen
verstarkt. Die elektrolytischen Kondensatoren, die Ausgangsdrossel und der
Transformator sind moglichst nah an das Leistungstell angeschlossen, um die

parasitaren Induktivitét der Verbindungen zu reduzieren.
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