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Kurzfassung

Ob in der Unterhaltungselektronik oder in der Werkzeugindustrie in allen Bereichen des tagli-
chen Lebens wiinschen sich die Menschen zusehends ohne Netzanschluss arbeiten zu konnen. Die
rasanten Entwicklungen auf dem Gebiet der Akkutechnik bieten neue Losungsmoglichkeiten im
Bereich der Leistungselektronik um diese fiir den mobilen Einsatz zu verwenden. Den steigenden
Anforderungen an die Mobilitdt wird durch den Entwurf eines akkumulatorbetriebenen DC-DC
Konverters Rechnung getragen. Um den Konverter an veranderbare Anforderungen anpassen zu

konnen, kann die Ausgangskennlinie des Konverters frei definiert werden.

Zunéchst wird ein fiir den Aufbau geeigneter Akkumulator ausgewahlt und die dahinter stehende
Technik néher ertrtert. Anschliefend werden mogliche in Frage kommende Konvertertopologi-
en mittels Simulation auf deren Einsetzbarkeit tiberpriift. Zugunsten der Robustheit und des
Lastéanderungsverhaltens féllt die Wahl auf einen zweistufigen Buck-Boost-Konverter mit Hilfs-

schalter.

Die ausgewéhlte Konvertertopologie arbeitet mit hart geschalteten Transistoren. Im Hinblick
darauf, die Kapazitdt des Akkus bestmoglich zu nutzen, wird eine Schaltentlastung des Buck-
Konverters realisiert. Dazu werden nach Literaturrecherche die vielversprechendsten Schaltent-
lastungen in der Simulation iiberpriift. Wenn die Simulation den Erwartungen entspricht, wird
die Schaltentlastung am Aufbau realisiert. Anhand der anschlieend durchgefiihrten Messungen
werden Aussagen liber den Nutzen der einzelnen Entlastungsschaltungen gemacht.

Die Entlastung mit einem Active Snubber wird schliellich ausgewéhlt da sie den grofiten Effizi-
enzgewinn darstellt. Der Erzielung eines moglichst hohen Wirkungsgrades wird somit in dieser

Arbeit besondere Bedeutung beigemessen.
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Abstract

Mobile working is part of the daily life and people increasingly want to be able to work without
an electric supply. Not only laptops and mobile phones but also accumulator driven power tools
allow it to get work done more efficiently. The rapid developments in the sector of battery
technology offering new possibilities in the field of power electronics in order to use it portable.
The increasing demands in mobility are taken into account by designing a battery powered DC-
DC converter. In order to adapt the converter to variable requirements, the output characteristic

is arbitrary.

First, an appropriate accumulator is selected and the underlying technology is discussed in more
detail. Subsequently, useable converter topologies are checked for their applicability by using
a simulation. In favor of the robustness and the load change behavior, a two-stage buck-boost

converter with auxiliary switch is chosen.

The selected converter topology uses hard-switching transistors. To make the best possible use
of the battery capacity, a discharge circuit for the buck converter is realized. For this purpose,
after literature research, the most promising soft switching networks are verified in simulation.
If the simulation is as expected, the discharge circuit is realized on the system. Based on the
measurements, statements about the benefits of each discharge circuit are carried out.

Discharge with an active snubber is finally chosen because it allows the greatest gain in efficiency.

Thus a special importance in this work is to achieve the highest possible efficiency.
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Kapitel 1
Einleitung

Die Diplomarbeit behandelt den Entwurf eines akkumulatorbetriebenen hocheffizienten DC-DC
Konverters mit frei wahlbarer Ausgangskennlinie. Dieses Thema umfasst dabei sowohl die Aus-
wahl eines Akkumulators wie auch die Festlegung der Topologie des Gleichspannungswandlers.
Im Hinblick auf die Effizienz und um die Kapazitiat des Akkus bestmoglich zu nutzen, ist die
Erzielung eines moglichst hohen Wirkungsgrades von besonderer Bedeutung.

Das Hauptaugenmerk dieser Diplomarbeit liegt primér im leistungselektronischen Bereich, die

Akkumulatortechnologie wird tiberblicksméfig abgehandelt.

1.1 Motivation

Die Firma Fronius International GmbH ist Technologiefiihrer in den Sparten Batterieladesyste-
me, Schweiitechnik und Solarelektronik. Damit dieser technische Vorsprung weiter ausgebaut
wird, setzt Fronius auf eine schlagkréftige Forschungs- und Entwicklungsabteilung welche in in-
tensiver Kooperation mit Hochschulen, sowohl auf nationaler wie auch auf internationaler Ebene,
steht. Um diese Vorreiterposition am Markt weiter zu behaupten und um sich von den Mittbe-

werbern abzuheben, werden stédndig neue innovative Produkte présentiert.

Angetrieben durch den Automobilsektor und das Thema der Elektromobilitdt ergeben sich auf
dem Gebiet der Akkutechnik rasante Entwicklungen. Dabei wird neben einem grofieren Ener-
gieinhalt, welcher verantwortlich ist flir die Dauer der Nutzung, auch eine gesteigerte Leistung
erzielt. Mit steigender Verbreitung der neuen Akkutechnologien sinken auch deren Kosten. Die
so entstehenden Innovationen wiederum bieten neue Losungsmoglichkeiten im Bereich der Leis-

tungselektronik um diese fiir den mobilen Einsatz zu verwenden.

So wie im Bereich der Unterhaltungsindustrie und der Werkzeugindustrie die Mobilitat standig
an Bedeutung gewinnt, wird diese auch in fiir Fronius wichtigen Sparten zusehends bedeutsamer.
Der Vorteil dabei ist, dass Arbeiten, vor allem an schwer zugénglichen Orten oder dort wo keine

Stromversorgung zur Verfiigung steht, bequemer aber auch effizienter erledigt werden kénnen.
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Um den steigenden Anforderungen an die Mobilitat gerecht zu werden, ergibt sich das Thema
dieser Diplomarbeit, ndmlich der Entwurf einer akkubetriebenen Stromquelle zur Speisung tech-

nologischer Prozesse.

Dieses Thema ist in Hinblick auf die gestellten Anforderungen derart neu, dass noch kein Stand
der Technik prasentiert werden kann. Deshalb entféllt dieses fiir Diplomarbeiten iibliche Kapitel
in der hier prasentierten Ausarbeitung.

Nattrlich wird bei bereits durch Publikationen erérterten Themen, wie der Auswahl des Kon-

verters oder der Entwicklung der Schaltentlastung auf entsprechende Literatur verwiesen.

1.2 Gliederung der Arbeit

Diese Arbeit ist abgesehen von der Einleitung in sechs weitere Kapitel unterteilt. Zunichst wird
im nachfolgenden Kapitel auf die Aufgabenstellung ndher eingegangen. Diese beschreibt die
Rahmenbedingungen unter welchen diese Diplomarbeit ausgearbeitet wird.

Danach folgt die Beschreibung der Akkumulatortechnologie welche zum Betrieb des DC-DC
Konverters verwendet wird.

Auf die Eigenschaften des Akkus Riicksicht nehmend, erfolgt dann die Auswahl einer geeigneten
Konvertertopologie. Mithilfe von durchgefiihrten Simulationen wird sich dabei zeigen, welcher
Konverter zum Einsatz als Stromquelle am besten geeignet ist.

Im fiinften Kapitel wird auf die Messdurchfiihrungen eingegangen und welche parasitaren Ef-
fekte damit einhergehen. Wenn diese Effekte bereits in der Simulation berticksichtigt werden,
so kann deren Aussagekraft erhoht werden. Dasselbe gilt fiir das ebenfalls in diesem Kapitel
modellierte reale Schaltverhalten von Dioden.

Aufbauend auf diesen Erkenntnissen werden im darauffolgenden Kapitel mogliche einsetzbare
Konzepte zum entlasteten Schalten des Buck-Konverters diskutiert. Diese Konzepte sind an ei-
nem Prototyp aufgebaut worden und die Vergleichsmessungen werden présentiert.

Abgerundet wird diese Arbeit durch die Formulierung der Schlussfolgerungen und einem Aus-

blick fiir zukiinftige Einsatzbereiche bzw. Aspekte.
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Aufgabenstellung

Fiir die Behandlung des Diplomarbeitsthemas sind zu Beginn der Arbeit diverse Anforderungen

gestellt worden. Diese sind in diesem Kapitel zusammengefasst.

2.1 Akkumulator

Der Akkumulator speichert die benétigte Energie und stellt die Eingangsspannungsquelle des
DC-DC Konverters dar. Zunéachst gilt es eine geeignete Akkumulatortechnologie auszuwéhlen.
Dabei sind die Eigenschaften hinsichtlich notwendiger Speicherkapazitat, Spitzen- und Dauer-
lastfahigkeit sowie den Kosten gegenseitig abzuwéagen. Dartiber hinaus ist ein Akkumanagement

notwendig welches die Schutz- und Uberwachungsfunktionen des Akkus iibernimmt.

2.2 DC-DC Konverter

Die Aufgabenstellung besteht darin, ein energiesparendes DC-DC-Wandler-Konzept zu entwer-
fen welches eine frei programmierbare Ausgangskennlinie besitzt und auf die Versorgung mit
einem Akkumulator hin optimiert ist. Dabei soll bei einer Eingangsspannung von 40V bis 60 V
eine maximale Ausgangsleistung von 4000 W erreicht werden. Der Ausgangsstrom soll einstell-
bar auf einen Wert von bis zu 140 A sein, wobei dynamisch kurzfristig ein Ausgangsstrom von
180 A moglich sein soll. Dartiber hinaus soll der Konverter mit einer Schaltfrequenz von 30 kHz
bis 50 kHz betrieben werden.

Die Ausregelung des vorgegebenen Ausgangsstromes unter auftretenden Lastdnderungen soll mit
hoher Dynamik erfolgen. Im Normalfall ist eine Ausgangsspannung von unter 40V erforderlich
und somit eine Herabsetzung der Eingangsspannung notwendig. Der einzusetzende Konverter
soll aber auch in der Lage sein, die Ausgangsspannung auf ca. den doppelten Wert der Eingangs-

spannung anzuheben.

Im Hinblick auf eine geplante Serienproduktion ist die Zuverlassigkeit und Robustheit des aus-

gearbeiteten Entwurfs von oberster Prioritat.
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Akkumulator

Der Akkumulator ist die Eingangsspannungsquelle des Konverters und stellt die benotigte Ener-
gie zur Verfiigung. Im ersten Teil dieses Kapitels wird auf die am Markt verfiigharen Akkumu-
latortechnologien eingegangen. Jene Technologie mit den besten Eigenschaften wird ausgewahlt
und néher beschrieben.

Anschlielend erfolgt eine Beschreibung des Aufbaus und schliellich wird auf das Akkumanage-

ment eingegangen welches die Schutz- und Uberwachungsfunktionen des Akkus iibernimmt.

3.1 Auswahl der Akkutechnologie

Die wichtigsten Auswahlkriterien fiir einen Akkumulator sind sein Energieinhalt und die maximal
abgebbare Leistung. Einen Vergleich der verschiedenen Technologien unter diesem Aspekt ist
in Abbildung dargestellt. Wie ersichtlich, weisen die Li-lon Akkus, je nach verwendeten
Materialien, sowohl die hochste spezifische Leistung als auch die héchste spezifische Energie auf.
Dies spricht fiir den Einsatz einer Lithium-Ionen Batterie.
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Abb. 3.1: Vergleich zwischen Leistungs- und Abb. 3.2: Lade- und Entladewirkungsgrad
Energiedichte auf Zellebene [25] diverser Akkutechnologien [17]

Ein weiterer Grund der fiir den Einsatz der Li-ITon Technologie spricht, ist in Abbildung [3.2
dargestellt. Sie ist hinsichtlich des Wirkungsgrades eines Lade- und Entladevorganges am effizi-

entesten. Zusatzlich ist zu erwahnen, dass Lithium-Ionen Batterien weder einen Memory- noch
einen Lazyeffekt aufweisen.
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Die schlechten Energieeffizienzwerte eines Zyklus erklaren sich bei der Bleibatterie aufgrund der

Gasungsphase und bei NiMH als Folge des gréfleren Innenwiderstands.

Begriindet durch die genannten Vorteile, fallt die Wahl auf die Lithium-Ionen Technologie. Der
grundlegende Aufbau einer solchen Batterie ist in Abbildung [3.3] dargestellt. Die negative Elek-
trode (Anode) besteht iiblicherweise aus Graphit und die positive Elektrode (Kathode) enthélt
meist Lithium-Metalloxide in Schichtstruktur. [2]
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Abbildung 3.3: Schematischer Aufbau einer Lithium-Ionen Zelle [25]

In Abhéngigkeit der verwendeten Materialien ergeben sich, wie in Abbildung [3.1] ersichtlich, un-
terschiedliche Leistungs- und Energiedichten. Tabelle [B.I]stellt die wichtigsten Eigenschaften der
gangigsten Kathodenmaterialien gegeniiber. Die Wahl des eingesetzten Materials fallt aufgrund
der hohen Lebensdauer und Leistungsfahigkeit auf die Lithium-Eisenphosphat (LiFePO4) Akkus.

Material Mittlere  Energie-
LiNiCoAl0,
(Kathode) Spannung  dichte 0.6 Ta 77777777777777777777777 /\ LiCn0,
s LiMnsOy
[V] [Wh/ kg] od & LiFePO; |
. ? ’ LiMnPO4
LiCoOs 3,7 110-190 = / \
£ 02 / /
LiMnO 4,0 110-120 = /
.1 . = //\ /
LiFePOy4 3,3 95-140 a e \ @r-
Li2FePO4F 3,6 70-105 -0,2
LiyTi5O19 2,3 70-80 150 200 250 300 350
Temperatur [°C]
Tabelle 3.1: Eigenschaften . _der Abbildung 3.4: Dynamische Differenzkalorimetrie
Kathodenmaterlal}en (DDK) einiger voll geladener Elek-
(Quelle: Leclanché) trodenmaterialien [30]

Die LiFePO4-Materialien besitzen einen zusétzlichen Vorteil und zwar weisen sie keine exotherme
Reaktion im aufgeladenen Zustand auf. Dies wird bei der Betrachtung von Abbildung[3.4]ersicht-

lich. Diese zeigt mithilfe der dynamischen Differenzkalorimetrie, einem Verfahren zur Messung
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von abgegebener und aufgenommener Warmemenge, das Gefahrenpotenzial der verschiedenen

Lithium-Ionen Technologien.
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Abbildung 3.5: Lade- und Entladekurve bei unterschiedlichen Strémen fiir eine 11,5-Ah Lithium-
Eisenphosphat Batterie [32]

Abbildung [3.5] zeigt sowohl die Lade- als auch Entladekurve eines Lithium-FEisenphosphat Ak-
kus. Darin wird ein weiterer Vorteil der Lithium-Eisenphosphat Batterie ersichtlich, ndmlich
ihr einfaches Ladeverhalten. Diese werden mit einfachen TU-Kennlinien geladen wobei zunéchst
mit konstantem Strom geladen wird bis ein Spannungsgrenzwert (in Abbildung [3.5(a) ist dies
3,65 V) erreicht ist. Anschliefend wird die Restladung bei konstanter Spannung eingebracht.

Selbst Ladestrome mit 2 C erlauben ein Einbringen von 85% der gesamten Ladung. Dies be-
deutet, dass eine fast vollstandige Aufladung einer solchen Batterie in ca. einer halben Stunde

erfolgen kann. [2]

Die Entladekurve in Abbildung[3.5|b) weist zwischen 10% und 90% (also zwischen 1,15 Ah und
10,35 Ah) der entnehmbaren Kapazitéit einen sehr kleinen Spannungshub auf. Dies ist gleichbe-
deutend mit einem kleinen Innenwiderstand der Energiequelle welcher sich in Abhéngigkeit des

Ladezustandes nicht stark andert.

3.2 Aufbau des Akkumulators

Der Akkumulator besteht aus 3 parallelen Strangen mit jeweils 16 in Serie geschalteten Zellen
vom Typ ANR26650M1A der Firma A123 Systems. Der Aufbau des Akku-Packs ist in Abbil-
dung dargestellt. Laut Datenblatt [1] ergibt sich somit ein maximaler kontinuierlich abgeb-
barer Strom von I.onst = 3 - Ieonst = 370 A = 210 A. Dadurch wird sichergestellt, dass selbst

Zelle
ein dynamischer Ausgangsstrom von 180 A, wie in der Aufgabenstellung gefordert, erreicht wird.

Die Wahl der Zellen ist deshalb auf die ANR26650M1A der Firma A123 Systems gefallen, weil
diese eine hohere Leistungsdichte besitzt als vergleichbare Konkurrenzprodukte. Dariiber hinaus

ist bei derselben Baugrofle der Innenwiderstand geringer als bei Zellen anderer Hersteller. Dies
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fiihrt zu geringeren Lade- und Entladeverlusten und in weiterer Folge zu einem verringertem
Kiihlbedarf des Akkus. Erreicht werden diese Vorteile durch eine Dotierung der Elektroden mit
Nanophosphat.

Abbildung 3.6: Aufbau des Akku-Packs [Fronius]

Die BaugroBe einer Zelle ist mit einem Durchmesser von 26 mm und einer Hoéhe von 650 mm
(daher die Bezeichnung 26650) relativ gering. Hier wére der Einsatz von grofileren Zellen denk-
bar, allerdings ist somit bei der Zerstorung einer Zelle auch deren Energieinhalt grofier. Aus
Sicherheitsiiberlegungen kommt deshalb eine kleine Zelle zum Einsatz, um den entstehenden
Schaden verursacht durch die frei werdende Energie bei einer Zell-Explosion klein zu halten.

An dieser Stelle sei darauf hingewiesen, dass dies als Sicherheitsmafinahme in letzter Instanz zu
sehen ist. Eine Zell-Explosion muss durch das im folgenden Abschnitt beschriebene Akkumana-

gement so weit wie nur irgend moglich verhindert werden.

3.3 Akkumanagement

Das Akkumanagement {ibernimmt im Normalbetrieb die Uberwachungsfunktionen und fiir den
Fehlerfall stellt es die Schutzfunktionen zur Verfigung. In Abbildung sind die verschiedenen

Funktionen welche das Akkumanagement iibernimmt dargestellt.

Zu den Funktionen der Uberwachung zéhlen unter anderem Strom-, Spannungs- und Tempera-
turiiberwachung, aus diesen Werten lassen sich abgeleitete Groflen wie beispielsweise der Innen-
widerstand berechnen. Diese wiederum erlauben Riickschliisse auf den Lade- und Gesundheits-
zustand der Batterie.

Eine weitere Schliisselfunktion ist die Kontrolle des Ladezustandes. Einerseits dient es der Infor-
mation fiir den Benutzer und andererseits dem Schutz des Akkus vor Uberladen und Tiefenent-
ladung. Verursacht durch Lithiummetall-Ablagerungen an den Elektrodenoberflichen kénnte es
bei Lithium Akkus bei zu tiefem Entladen zu einem Kurzschluss und dadurch zum Entziinden

des Lithiums kommen.



Kapitel 3 Akkumulator

Bei den eingesetzten Lithium-Eisenphosphat Akkumulatoren besteht diese Gefahr allerdings
nicht, da diese beim Laden und Entladen kein metallisches Lithium abscheiden und kein Sauer-
stoff freigesetzt wird. Dennoch kann auf eine Uberwachung des Ladezustandes nicht verzichtet

werden.
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Abbildung 3.7: Funktionen des Batteriemanagementsystems [Axeon.com]

Eine wesentliche Aufgabe des Batteriemanagements ist es fiir den Ladungsausgleich (Battery
Balancing) zu sorgen. Aufgrund der Parameterstreuung der einzelnen Zellen besitzen diese un-
terschiedliche Kapazitdten, welche mit zunehmender Betriebsdauer immer weiter voneinander
abweichen. Die schwichste Zelle wiirde nun die gesamte speicherbare Kapazitidt der Batterie
limitieren.

Eine Verteilung der Energie kann nun entweder aktiv oder passiv erfolgen. Beim passiven Ba-
lancing wird die Energie der hoher aufgeladenen Zellen mithilfe von Widerstdnden vernichtet.
Diese Energie geht damit verloren und wird in Warme umgewandelt.

Das aktive Balancing verwendet DC-DC Konverter um die Energie der hoher aufgeladenen Zelle

zu jenen mit geringerem Ladezustand zu transferieren.

Fiir das Laden und Entladen des Akkus wird aktives Balancing eingesetzt. Die benottigte Hard-

und Software dazu und fiir das gesamte Batteriemanagement stammt von Texas Instruments. [24]

Zum Schluss sei angemerkt, dass selbst das beste Batteriemanagementsystem eine schlechte
Batterie nicht sicherer machen kann, es verhindert jedoch, dass eine qualitativ gute Batterie

durch den Anwender beschadigt wird.



Kapitel 4

Konverterauswahl

4.1 Einleitung

In diesem Kapitel erfolgt nach Betrachtung zweier in Frage kommender Konvertertypen die Aus-
wahl des einzusetzenden Konverters.

Die durchgefithrten Simulationen zeigen welcher Konverter mit den angestrebten Ansteuerstra-
tegien zum Einsatz als Stromquelle besser geeignet ist. Insbesondere wird die Strom- und Span-
nungsbelastung der Bauteile abgeschétzt und das Ausgangsverhalten bei Lastanderungen tiber-

priift.

4.2 Kaskadierter Bi-Direktionaler Buck-Boost-Konverter

4.2.1 Funktionsweise

Ein bekannter Buck-Boost-Konverter wie er z. B. in Hybridelektrofahrzeugen [21] eingesetzt wird
ist in Abbildung[4.1]dargestellt. Die parasitdren Ausgangskapazitiaten Cyss und die inverse Body-
Diode der MOSFET-Transistoren S1 bis S4 sind dabei im Schaltbild enthalten. Dariiber hinaus
ist die fiir die Funktionsweise des Konverters notwendige Ausgangskapazitiat Cyy; und die zur
Stromgléittung verwendete Ausgangsinduktivitit Lo, ersichtlich.

Y
Lout
Coss3

S1 Cosst 53
ZRiF ZRiT f
out Y
L

Cosksrl T Rouz |::|

YY)
sz
S§2 S4
TRt IRt

Abbildung 4.1: Schaltbild des kaskadierten bi-direktionalen Buck-Boost-Konverters

—_— Ua

Wird der dargestellte Konverter hart schaltend betrieben so verringert sich, verursacht durch
die Schaltverluste, dessen Effizienz. Der resultierende geringe Wirkungsgrad, welcher sich mit
steigendem Spannungsiibersetzungsverhéltnis noch weiter verschlechtert, kann durch die in [28]

beschriebene Ansteuerstrategie verbessert werden.
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(a) Boost-Betrieb: Us, < Uyt (b) Buck-Betrieb: U;y, > Ugye

Abbildung 4.2: Zeitverlaufe von iy, und uy, einschliefllich der Steuersignale

Abbildung[d:2)zeigt den Stromverlauf iz, in der Induktivitat L sowohl im Buck- als auch im Boost-
Betrieb. Die Periodendauer Ts kann aufgrund der acht unterschiedlichen logischen MOSFET
Zustande in eben so viele Schaltzustdnde unterteilt werden. Die gezeigt Kurvenform, insbe-
sondere der negative Offsetstrom Iy, ermoglicht es, dass alle vier Schalter mit ZVS und ZCS
eingeschaltet werden da stets deren Body-Dioden zuerst leitend sind. Das Ausschalten erfolgt
unter ZVS Bedingungen weil die Spannung an den Schaltern verursacht durch deren Ausgangs-

kapazitaten Cygs erst verzogert ansteigt.

(a) top —t1a =« (b) t14 —t1B

il

o~

(e) tap —tga =1 (f) tsa —t3B (g) tsp —toa =0 (h) toa —tom

Abbildung 4.3: Aquivaltente Schaltbilder fiir die Zustéinde des kaskadierten bi-direktionalen
Buck-Boost-Konverters
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Die acht Zusténde, fiir welche die dquivalenten Schaltbilder in Abbildung [4.3] angegeben sind,

werden in den folgenden Unterpunkten beschrieben.

(a)

top — t14: Eingangs-Phase: Wiahrend dieser Phase sind S1 und 54 leitend und an L liegt
die Eingangsspannung. Der Strom in der Induktivitat L steigt linear an. Basierend auf der

benétigten Ausgangsleistung wird die Dauer dieser Phase vom Controller vorgegeben.

t14 —t1p: ZVS/ZCS fir S3: Zum Zeitpunkt ¢14 wird der MOSFET S4 spannungslos abge-
schalten. Daraufhin werden die Ausgangskapazitdten mit dem Drosselstrom iy, umgeladen,
es wird also Cyss4 aufgeladen und C,ss3 wird entladen. Der Energiefluss findet dabei von L
hin zu den Ausgangskapazititen statt. Sobald uy, den Wert Uy, — U,y erreicht hat, wird die
Body-Diode an 53 leitend und dieser kann unter ZVS und ZCS Bedingungen eingeschalten

werden.

t1B — toa: Fingangs-Ausgangs-Phase: Je nach dem ob die Ausgangsspannung grofler oder
kleiner als die Eingangsspannung ist, wird der Drosselstrom ¢y, linear abnehmen oder weiter
zunehmen. Die Zeitdauer bis der Schalter S1 mit ZVS abschaltet (t24) wird vom Controller

vorgegeben.

toa — top: ZVS/ZCS fiir S2: In dieser Phase findet ein Energiefluss von den Ausgangska-
pazitaten Cyss1 und Cpgso hin zu der Induktivitdt statt. Cpoes1 wird aufgeladen und Cosso

wird entladen wodurch S2 spannungs- und stromlos einschaltet wenn uy, = —U,,; gilt.

top — t3a: Freilauf-Phase: Wéahrend dieser Phase wird die in L gespeicherte Energie dem
Ausgang zugefithrt wodurch der Drosselstrom abnimmt. Die Dauer ist wieder von der

benotigten Ausgangsleistung abhéngig.

tsa —tsp: ZVS/ZCS fir S4: Analog zu der in Punkt (d) beschriebenen Phase wird Energie
von den Drain-Source Kapazitdten Cpss3 und Cypgsq zur Induktivitat L transformiert. Aller-
dings hat sich fiir diesen Fall die Stromrichtung umgekehrt und es wird C,s3 aufgeladen

und zeitgleich Cyss4 entladen. Wenn an L die Spannung uy, auf null Volt gesunken ist, wird
S4 mit ZVS und ZCS eingeschaltet.

tsp — toa: Kurzschluss-Phase: Wahrend dieser Phase wird weder vom Eingang Energie
bezogen noch wird dem Ausgang Energie geliefert. Diese Phase dient dazu um die Schalt-
frequenz fg des Konverters, bei unterschiedlichen Ausgangslasten, konstant zu halten. Der

Strom in der Spule L wahrend dieser Phase soll einen Wert von

COSS
L

Iy > max(Usp, Upyt) - (4.1)

erreichen um in der nichsten Phase das Umladen der Drain-Source Kapazitaten garan-
tieren zu konnen. Fiir C,ss ist dabei der Kapazitatswert der umzuladenden Halbbriicke

einzusetzen womit gilt Cpss = Coss1 + Cossa-

11
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(h) toa — top: ZVS/ZCS fiir S1: Die benétigte Energie zum Aufladen von Cpsse und entladen
von Cyss1 wird von L zur Verfiigung gestellt. Wenn uy, den Wert der Eingangsspannung

erreicht hat, wird S1 angesteuert und der Ausgangszustand ist erreicht.

4.2.2 Regelung

Wenngleich die in [28] préasentierte Regelung der Ausgangsleistung, basierend auf einer drei
dimensionalen Nachschlagetabelle, in Hinblick auf eine Serienproduktion wenig praktikabel er-
scheint (die Serienstreuung der Bauteile wiirde zu unterschiedlichem Ausgangsverhalten fithren),
wird basierend auf der prisentierten Ansteuerstrategie eine Regelung mittels PID-Regler reali-
siert. Dartiber hinaus handelt es sich in [28] um eine Regelung der Ausgangsspannung und nicht
wie in dieser Arbeit angestrebt um eine Ausgangsstromregelung.

Fiir die Berechnungen in diesem Abschnitt wird vereinfacht angenommen, dass Iy = 0 A ist und

die Umladezeiten der parasitdren Ausgangskapazititen unendlich klein sind und somit gilt
to=toa=top , t1=lia=tip , ta =toa =top und t3 =134 = l3B. (4.2)

Die Ausgangsspannung U,,; kann mithilfe des Spannungsiibersetzungsverhéltnisses des Konver-

ters D aus der Eingangsspannung berechnet werden.
Uout = D - Uy, (4.3)

Die Beziehung zwischen Strom und Spannung an der Induktivitat L wird tiber folgende Gleichung
hergestellt.

ur(t) = L Sin(n) (1.4)
Diese wird nun auf die Zeitabschnitte eines Zyklus angewendet wobei Tj; die Dauer der Eingangs-
Phase, T15 die Dauer der Eingangs-Ausgangs-Phase und T3 die Dauer der Freilauf-Phase ist.
Nach Umformung ergeben sich die Stromwerte I; zum Zeitpunkt £; und Iy zum Zeitpunkt to

wie in Abbildung [£.2] dargestellt.

Ip+ 1 L Ui
Tor=t1—top=L - —— =L - = [} = - T 4.5
o1 =t —to i i 1= Ton (4.5)
IQ — [1 Uin - Uout

Tio=ty—t1=L - ——— = I[o=1T —_— . T; 4.6
12 2 1 Ui — Uony 2 1+ I 12 (4.6)

IO + IQ I2 Uout D . Uzn
Tos =t3 —to=1L- =27. = [y = cThg = T 4.7
3 =t3 —to 0 i 2 T 23 T b3 (4.7)

Fiir die Regelung des Ausgangsstromes werden die bezogenen Grofien der Zeitdauern verwendet
wobei deren Berechnung mittels nachfolgender Gleichung erfolgt.
_ T01 T12 T23 o TSO

(87 _— =

_ T f23 o 130 4.8
Tsaﬁ TS77 TS7 TS ( )
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Das Gleichsetzen von Gleichung (4.6) und (4.7) mit anschlieender Substitution von I; mittels
(4.5)) liefert die angegebene Beziehung zwischen den drei Zeitdauern Tpy, T2 und Ths.

D - Um Uz’n - Uout
2 7 23 1+ 17 12
.T = ‘T —_— 'T ’
7 23 7 01+ I 12

D -Tos=Tn+(1—-D)- Tz

Die Zeitdauer der Kurzschluss Phase wird vorerst mit Null angenommen da in dieser Zeit ohnehin
keine Leistung iibertragen wird. Somit setzt sich die Periodendauer T aus der Summe der Zeiten

von Ty1, 112 und Th3 zusammen.
Ts =To1 + 112 + 1o (4.10)

Die Umformung dieser Gleichung auf Ts3 und Gleichsetzung mit (4.9) liefert folgende Beziehung
zwischen Tp; und T7o.

To1+ (1 — D) - Tyo

To3 =Ts — 1o — T2 =

D
0=Tpn+(1—-D) -T2 —D-(Ts —Tor — T12)
0 = To1 4+ Tia — DT1s — DTs + DTy, + DTys (4.11)

0:T12—DT5—|—(1—|-D)-T01
T12:DTS*(1+D)-T01

Wenn die Verluste vernachlissigt werden, so ist die Eingangsleistung gleich der Ausgangsleistung.
Die Integralgrenzen fiir die Berechnung der Eingangsleistung sind mit ¢y und to festgesetzt da
nur wahrend der ersten beiden Phasen Leistung vom Eingang bezogen wird. Einsetzen von I aus
, I aus und 719 aus liefert schlieBlich mit Verwendung der bezogenen Gréflen
aus die letzte Zeile als Ergebnis.

to
1 .
Pout = Pin = %‘Uin/lL(t)dt
to
Un |11 To1 I — Iy
pu— . I .T
Ts [ 2 + ( 2+ 5 ) 12]
_ Ui [Uin-T5 n (I +13) - Tio (4.12)
Ts 2-L 2
U2 )
= g [T (Tou+ Tor + (1= D) Tho) - o] = .
U? -Ts-D
= Y 15D (D D) 402D~ 021+ D+ D]
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Darin ist nur « als Unbekannte enthalten und wird daraus berechnet wobei D = % und
Pout = 12 Rout gllt

soll *

B i\/D — (D2 + D +1) gt + D?

D24+ D+1

Somit kann unter Kenntnis der Eingangsspannung U, fiir jeden beliebigen Lastfall R,,; der

(0%

(4.13)

gewiinschte Sollausgangsstrom I,; vorgegeben werden und darauf basierend die Dauer der
Fingangs-Phase berechnet werden. Fiir a wird, falls zwei giiltige Werte existieren, der klei-

nere Wert der beiden Berechneten verwendet, um die Verluste zu minimieren.

Darauf aufbauend lasst sich der Ausgangsstrom mithilfe eines PID-Reglers iiber 3 regeln. Die
Regelparameter werden anhand der Schwingungsmethode nach Ziegler und Nichols [14] gefun-
den und betragen Kp = 0,4, Ki = 7000 und Kd = 0, Te™°.

Wenn die Stellgrofle durch die Regelstrecke begrenzt wird findet eine weiterlaufende Integration
durch den I-Teil statt, welcher beim Riicklauf der Stellgrofle eine ungewollte Verzégerung be-
wirkt. Darum ist eine Stellgroflenbegrenzung des I-Teils eingefithrt um den Wind-Up Effekt zu
verhindern. [16]

Da « und § nun ermittelt wurden, kann + iiber die nachfolgende Gleichung, welche sich aus
(4.10) ableitet, berechnet werden.
y=1—a-p (4.14)

Fiir den Fall, dass die Ausgangsleistung unter der vorgegebenen maximalen Leistung liegt, wird
eine zusétzliche PI-Stromregelung iiber den Parameter § aktiv. Je weiter die Ausgangsleistung
sinkt umso grofler wird die Dauer der Kurzschluss-Phase. Die Regelparameter hierfiir wurden
mit Kp_d = —5,0 und Ki_d = —10000,0 gefunden. Dabei ist ein Sinken des Wirkungsgrades

hinzunehmen weil in der Kurzschluss-Phase keine Leistung iibertragen wird.

Eine weitere verbesserte Regelmethode fiir diesen Konvertertyp ist in [27] zu finden. Dabei wer-
den, basierend auf einem Verlustmodell des Konverters, die Schaltzeiten berechnet und in einer
drei dimensionalen Tabelle abgespeichert. Um den RMS-Strom der Induktivitdt L moglichst
gering zu halten, aber gleichzeitig Iy grof§ genug damit ZVS garantiert werden kann, wird der

Spannungsnulldurchgang an den MOSFET-Schaltern gemessen.

4.2.3 Simulation

Die Simulation entspricht dem bereits beschriebenen Aufbau mit den Werten laut Tabelle
die Eingangsspannungsquelle besitzt dabei den Innenwiderstand R;, von 21 m€). Die Zahlpfeil-

richtungen der simulierten Messgrofien sind Abbildung [4.4] zu entnehmen.

14
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Sowohl die beschriebene Regelung als auch die Steuerung der Schaltfolge erfolgen dabei in PSIM
mithilfe eines C-Blocks. Dieser besitzt als Eingénge die Werte der Eingangsspannung U;,, Aus-
gangsspannung Uy, die Drain-Source-Spannungen an S2 und 54 sowie die Sollwertvorgabe des

Ausgangsstromes [4,;. Daraus liefert der C-Block die Steuersignale fiir die Schalter S1 bis S4.

Bezeichnung  Wert

f s 50 kHz Y
Pmax 4 kW 51 Cosst 53 Cosss Lot
— ]
Ui 48V Rﬂ JE% UL _,':% I_out Y
Rin 21 mQ U-in [N | i
U T . T U_out Rout
L 2 MH 52 )J Coss2 54 Clrsst
“hRit Zhig
L out 10 ,U'H . 7]
Cout 10 ,LLF
Coss1—4 5nF Abbildung 4.4: Zahlpfeilrichtungen

Tabelle 4.1: Simulationsparameter

Die Berechnung von «, Regelung von 3 anschieffende Berechnung von v und abschlielende
Regelung des d-Wertes sind in Software realisiert und finden {iberlagert statt. Diesem Ganzen
untergeordnet ist eine switch-case-Anweisung welche die Abfolge der Schalterzustdnde steuert.
Die Ansteuerung der MOSFET erfolgt dabei nach dem Prinzip wie es in Tabelle angegeben
ist. Diese enthélt auch die Weiterschaltbedingungen um vom aktuellen Schaltzustand in den
Néachsten zu wechseln, wobei die ZVS-Bedingungen aus Platzgriinden in angegeben sind.
Um den kontinuierlichen Betrieb sicher zu stellen, ist in den ZVS Phasen von S1 und S2 der

alternative Ablauf eines Timers vorgesehen.

Eing.- ZVS Ein.-Aus.- ZVS Freil.- ZVS KS- ZVS
Phase S3 Phase S2 Phase S4 Phase S1
S1 ON ON ON
S2 ON ON ON
S3 ON ON ON
S4 ON ON ON
Schalt ber.! Bed. reg.? Bed. ber.! Bed. reg.? Bed.
Bed. To1 1 T2 2 To3 3 ER 4

Tabelle 4.2: Schaltzustande der Zeitabschnitte

her. bedeutet berechnet
2reg. bedeutet geregelt

15
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Bed. 1: UL = Ui — Upus
Bed. 2: U =—Uout
Bed. 3: U,=0

Bed. 4: Up =Upp

(4.15)

Dariiber hinaus findet durch den Controller eine Leistungsbegrenzung auf den Wert P4, statt.

Wird also ein Sollwert vorgegeben welcher zusammen mit dem Ausgangswiderstand eine hohere

Leistung benétigen wiirde, so wird der Ausgangsstrom so weit reduziert, dass Pyt = Pz =
I2,; - Rou gilt.

ou

In Abbildung ist der maximal mogliche Lastpunkt von P, = 4kW bei I,,; = 140 A mit

Rout =

IZ%Z — % = 204 m{? dargestellt.

Des weiteren sind Lastiiberginge ohne Leistungsbegrenzung simuliert und zwar von den 204 m§}
auf Ry = 0,204 1Q = 169,4 mf. Der eingestellte Sollwert von Iy, = 140 A wird dabei mit

guter Dynamik ausgeregelt.

180
160
140
120
100

g0

20
25

20

250
200
150

| };nmnmmmnm
I

___________________________________________________________________________________

..............................................................................................................................

______________________________________________________________________________________________________________________________

__________________________________________________

0.001 0.0015 0.002 0.0025 0.002 0.0025 0.004

Time (s}

Abbildung 4.5: Lastdnderungen von 204 m{2 auf 169,4 m$2 und zuriick bei I;,; = 140 A
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Bei einem Lastwiderstand von 5Q|5Q (10,510,012 = 9,6 m? wird der eingestellte
Sollstrom von 140A ausgeregelt. Erhoht sich der Widerstand, so wird der Strom gemé&fl der
Leistungsbegrenzung von P., = 4kW begrenzt. Fiir einen Widerstand von beispielsweise
5Q(5Q(1920,50Q = 294mQ ergibt sich ein begrenzter Stromwert von Ip,; = /4kW /0,294 Q
=116,6 A.

Time (s}

Abbildung 4.6: Lastdnderungen von 9,6 m€) auf 5 bei I,,; = 140 A

Ist Rout = 5 so wird der Ausgangsstrom auf I, = /4kW/5Q = 28,28 A begrenzt. Die
Ausregelung unter gednderten Lastspriingen ist in Abbildung [4.7] dargestellt.

Abbildung 4.7: Lastdnderungen von 5 auf 9,6 m$2 bei I,,; = 140 A

17
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Die gleichen Lasténderungen wie in den vorigen beiden Abbildungen, nur mit reduziertem Soll-
strom von 50 A, sind nachfolgend dargestellt. Dabei wird ersichtlich, dass bei einem Lastwider-
stand von 9,6 m{) die Ausregelbarkeit nicht mehr gegeben ist. Grund dafiir ist, dass sich hier die
B-Regelung mit § = 1 in der Begrenzung befindet und mit o = 1 ebenfalls der Minimalstwert
errreicht ist. Somit nimmt nur mehr die §-Regelung Einfluss und diese reicht nicht aus um den

Ausgangsstrom unter 80 A reduzieren zu kénnen.

I_out_eff |_out

Time (s}

Abbildung 4.8: Lastdnderungen von 9,6 mQ auf 5 bei I,,; = 50 A

Die Leistungsbegrenzung setzt ab einem Widerstand von iiber Ryy = Lgez = BOA)Z — 1,60
ein.

|_out_eff |_out

Time (s}

Abbildung 4.9: Lastdnderungen von 5 auf 9,6 mQ bei I,,; = 50 A
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In Abbildung ist der gleiche Lastverlauf wie in Abbildung [4.7] dargestellt jedoch mit dem
Stromverlauf durch die Induktivitat L. Es zeigt sich, dass bei einem Lastwiderstand von 9,6 m{2
der Strom nicht negativ wird und somit der Vorteil des entlasteten Schaltens verschwindet.

Der negative Spitzenwert von [y, ist iiber den gesamten Lastverlauf nicht konstant. Dies ergibt
sich durch die verwendete Regelung und fithrt zu geringfiigig erhohten Leitverlusten wenn der

Strom grofler als der, in (4.1) angegebene, minimal Erforderliche ist.

o0 r
100

L] 0.001 0.002 0.002 0.004 0.005
Time {s)

Abbildung 4.10: I, bei Lastdnderungen von 52 auf 9,6 mQ bei I,,; = 140 A

|_out_eff |_out

"""" T T

mlii

20

0.001 0.0012 0.0014 0.0018 00018 0.002 0.0022 0.0024 0.0028 0.0028 0.002
Time (s}

Abbildung 4.11: Anderung der Eingangsspannung von 40V auf 60 V und zuriick
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Wie Abbildung zeigt, werden Schwankungen der Eingangsspannung sehr gut ausgeregelt.
Bei einem Anstieg der Eingangsspannung von 40V auf 60V innerhalb von 400 us, was dem
gesamten geforderten Eingangsspannungsbereich entspricht, steigt der Effektivwert des Aus-
gangsstromes auf maximal 153 A an. Der Rippel an U;, erklart sich durch den modellierten

Innenwiderstand der Spannungsquelle.

4.2.4 Zusammenfassung

In Abbildung [£.12]ist die Ausgangskennlinie des Buck-Boost-Konverters dargestellt. Diese wurde
anhand unterschiedlicher Lastpunkte verifiziert. Wie die Ausgangskennlinie zeigt, muss ein ef-
fektiver Minimalstrom von etwa 10 A flielen. Werden kleinere Sollstrome vorgegeben, so kommt
es zu einem Liicken des Ausgangsstromes welches nicht erwiinscht ist.

Die Ausgangsspannung wird weder im oberen noch im unteren Bereich durch den Controller

begrenzt, kann jedoch um diese Eigenschaft erweitert werden.
150 -
120 4

90 A

Uou [V]

60 +

30 4

0 T T T T T T 1 I
0 23 30 73 100 125 150 173 200

[A]

out

Abbildung 4.12: Ausgangskennlinie des simulierten Buck-Boost-Konverters

Wie in Abbildung gezeigt, kann der Spitzenwert des Drosselstromes bis zu 300 A betragen.
Um diesen Spitzenstrom zu verringern, kann der Konverter in mehrere Stufen unterteilt werden
welche dann im interleaved Betrieb je nach bendtigter Ausgangsleistung arbeiten. Dabei konnen
abhéngig von der Ausgangsleistung nicht benotigte Stufen abgeschaltet werden und somit gleich-
zeitig der Wirkungsgrad verbessert werden.

Durch eine Phasenverschiebung der einzelnen Stufen von ¢ = 27w/N, wobei N die Anzahl der
Stufen darstellt, wird eine Verringerung des Rippls am Ausgangsstrom erreicht. Im Unterschied
zu einem einphasigen Aufbau wird ein zuséatzlicher Ausgangsfilter benotigt welcher sowohl einen
einphasigen als auch mehrphasigen Betrieb ermoglicht. Der Controller muss die Zeitdauern der
Intervalle vorgeben und diese miissen fiir alle Stufen gleich sein da es ansonsten zu Leistungs-
verschiebungen zwischen den einzelnen Phasen kommen kann.

Ein Konzept fiir den Interleaved Betrieb dieses Konverters kann in [26] nachgelesen werden.

Bei der Literaturrecherche konnte keine Quelle gefunden werden, in welcher eine Stromrege-

lung dieser Topologie behandelt wird. Als spannungsgeregelter DC-DC Buck-Boost wurde diese
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Topologie bereits bis zu einer Leistung von 12kW (bei 150 V bis 450 V Eingangs und Ausgangs-
spannung) realisiert, wobei 6 Phasen Interleaved betrieben wurden und keine aktive Regelung
der Phasendauern erfolgte. [27]

Zusammenfassend konnen die folgenden Vor- und Nachteile dieser Topologie genannt werden.

Vorteile:

1. Der Hauptvorteil dieser Topologie liegt im entlasteten Schalten aller MOSFET-Transistoren
2. Dieses Grundkonzept arbeitet mit lediglich 4 Schaltern

3. Das Ausregelvermogen von Schwankungen beziiglich der Eingangsspannung ist sehr gut.
Nachteile:

1. Der Strom durch die Drossel in der Vollbriicke erreicht bis zu 300 A. Dazu ist es erforderlich,
dass die Drossel erst bei so hohen Stréomen séttigt (z.B. Luftdrossel). Dariiber hinaus

miissen die MOSFET - Schalter ebenfalls in der Lage sein so hohe Strome zu schalten.

2. Fiir die Funktion des Konverters ist eine Ausgangskapazitét von 10 uF notwendig. Arbeitet
der Controller nicht so ideal wie in der Simulation angenommen, kann es auf diese Weise
bei sprungartiger Erhohung des Lastwiderstandes zu Spannungsspitzen kommen. Diese

sind in Hinblick auf die notwendigen Ausgangseigenschaften unbedingt zu vermeiden.

4.3 Zweistufiger Buck-Boost-Konverter mit Hilfsschalter

4.3.1 Funktionsweise

Die Hoch- und Tiefsetzung der Ausgangsspannung wird hier mit einem Boost-Konverter und
einem in zweiter Stufe nachgeschalteten Buck-Konverter erreicht. Das Schaltbild hierzu ist in
Abbildung [4.13] dargestellt, wobei der Hochsetzer aus den Elementen S1, S2 und Lpest besteht.
Der Tiefsetzer setzt sich aus den Bauteilen S3, S4 und L., zusammen. Fiir die Glattung der
Spannung am Ausgang des Boost-Konverters bzw. am Eingangs des Buck-Konverters wird die

Kapazitit Cpgyest verwendet.

Oosxa

’755 S1 G
|

LBu()s/,

Y'Y —

Abbildung 4.13: Schaltbild des zweistufigen Buck-Boost-Konverters mit Hilfsschalter
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Sowohl der Buck- als auch der Boost-Konverter werden dabei mit aktiv gleichgerichteten Dioden
betrieben. Wird darauf zu Lasten der Leitverluste verzichtet, kénnen die MOSFET-Transistoren
S1 und S4 durch Dioden ersetzt werden.

Da der Hochsetzer nur kurzfristig zum Hochsetzen der Ausgangsspannung verwendet wird und
im Normalbetrieb nicht benotigt wird, kann dieser mit Schalter S5 abgeschaltet werden.

Ein Nachteil gegeniiber dem in Abschnitt prasentierten Konverter besteht in dem harten
Schalten der MOSFET-Transistoren S1 bis S5.

. A . A
ZL out ZL Boost
‘ Il Boost
Lo - /\/
T ey
J A I
uLout uLBOOHt 1 }_
Uin
i 1U0ut t i 1Uout - Um t
EDBuuk Ti (1_DBuck) T i :-DBoastTi (1_DBUost) T i
st | St -
§20. 3 52 | —
S4i ] I 54 | |
5547 1 1 S5 i i 3
(a) Buck-Betrieb: Us, > Ugyt (b) Boost-Betrieb: Uy, < Upyt

Abbildung 4.14: Zeitverldufe von i;, und uj, einschliefflich der Steuersignale

Sowohl der Buck- als auch der Boost-Konverter sind in der Literatur, wie beispielsweise in [31]
oder [22], detailliert behandelt. Die Verldufe von Strom und Spannung an der Induktivitat Lpeest
fir den Boost-Betrieb und an L,,; fiir den Buck-Betrieb sind in Abbildung abgebildet.
Dabei ist die Schaltfrequenz als ausreichend hoch angenommen, damit der Exponentialverlauf
der Drosselstrome durch eine Gerade angendhert werden kann.

Der Konverter arbeitet, je nach benotigter Ausgangsspannung, entweder im Buck- oder im Boost-
Betrieb. Dementsprechend ergeben sich die vier in dargestellten Schaltzustéinde welche im

Folgenden detaillierter beschrieben sind.

(a)  DpyckT: Wahrend dieser Phase wird die Speicherdrossel L,,; aufgeladen. Dies passiert so

lange wie es zum Erreichen des gewiinschten Ausgangsstromes

Dpyer. - Us
Ly = == (4.16)
out
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notwendig ist. Der Stromverlauf wéhrend dieser Phase folgt der Gleichung
t—tq

iLout (t) = ‘[1 Buck 6_ Lout/Fout (417)

wobei t; den Zeitpunkt des Einschaltens von S3 darstellt. Da der Boost-Konverter nicht

aktiv ist sind dessen Transistoren S1 und S2 abgeschalten und S5 ist eingeschalten

(1 — Dpuck)T: Wihrend dieser Periode wird der Ausgangsstrom von der Induktivitét Ly

zur Verfligung gestellt, wodurch diese entladen wird. Es ergibt sich ein Stromverlauf von

U; ___t=ta __ t—ty
iLout (t) = R . (1 — e Lout/Rout ) —|— 12 Buck (&} Lout/Rout . (418)
ou

Dabei entspricht ¢ dem Zeitpunkt des Einschaltens von 4. Der MOSFET S5 ist wiahrend

dieser Phase leitend.

DpoostT: Diese Phase dient der Aufladung der Boost-Drossel und ihre Dauer wird durch

den gewiinschten Ausgangsstrom vorgegeben.

out = Rout : (1 - DBoost)

(4.19)
Ist der Boost-Konverter aktiv, so ist der Buck-Konverter deaktiviert und S3 dauerhaft
angesteuert.

(1 — DpBoost)T: Wahrend dieser Phase wird Lpyes: entladen und die Spannung an Cpost

entspricht der Ausgangsspannung Ul;.

(C) DBoostT (d) (1 — DBoost)T

Abbildung 4.15: Schaltbilder fiir die Zusténde des zweistufigen Buck-Boost-Konverters mit Hilfs-

schalter
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4.3.2 Regelung

Die Pulsweite des Buck-Konverters wird nach dem in Abbildung [£.16] gezeigten Prinzip mithilfe
eines PI-Reglers geregelt und somit der Ausgangsstrom eingestellt. Die verwendeten Parameter
sind der Abbildung zu entnehmen und das Reglerverhalten bei Lastédnderung wird in (b) darge-
stellt.

Wie ersichtlich, wird die Leitend-Dauer von S3 durch den Reglerausgang vorgegeben. Dies ge-
schieht dadurch, indem bei héherer Reglerausgangsspannung der Komparator zu einem spéateren
Zeitpunkt abschaltet.

1_out_soll _out_ist

AAAAA
aATAas

um up

Limit bei: £1V

Uy GS-S?) u_Gs_s3 I I |

I out_soll +

Irm,t_ist £ 50kHz o4 -H--b--H-H--1k-FHE-AE -0 - TF--R-- - B -0 0B -H- -
Duty Cycle = 0.99 n'i
Vieak = 1V

0.001 0.0012 0.0014

(a) Schaltbild (b) Strom- und Spannungsverlaufe

Abbildung 4.16: Ausgangsstromregelung des Buck-Konverters

Beim Boost-Konverter erfolgt keine Regelung der Ausgangsspannung, dieser wird mit einer fixen
Pulsweite von Dpeost = 0,75 vorgegeben. Zusétzlich erfolgt eine Abschaltung des Transistors

S2 sollte der Strom in Lpees grofler als 100 A sein.

Das Gatesignal des Hilfsschalters S5 wird abgeschalten, und damit S5 sperrend, sobald die
Ausgangsspannung einen Wert von Uy, > Uy, + 2,5V erreicht. Dies ist auch der Schwellwert
fiir das Einschalten der Boost-Stufe. Fallt die Ausgangsspannung wieder unter diesen Wert wird

der Tiefsetzsteller erneut aktiv.

4.3.3 Simulation

Das Schaltbild der Simulation einschlieflich Zahlpfeilrichtungen ist in Abbildung[4.17] dargestellt
wobei die verwendeten Simulationsparameter in Tabelle angegeben sind.
Die Regelung, wie im vorigen Abschnitt behandelt, ist mit diskreten Bauteilen in der Simulation

implementiert.
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Bezeichnung  Wert

fS 50 kHZ @qc‘osss
Ui 48V e
Rin 21 m$? |/S5 i,*_ Cosst
H
LBoost 15 ,U,H . —
L 20nH . v
Ri I_L_Boost Cosr
Lout 10 uH ' j:% N
CBoost 37 uF UL’[IL U-in =
T

Cossl—5 S5nF

Tabelle 4.3: Simulationsparameter Abbildung 4.17: Zéhlpfeilrichtungen

Die maximal mé&gliche Last bei einer Leistung von P,,; = 4kW und einem Ausgangsstrom von
Ison = 140 A betragt Rou: = Zgz; = (1‘218%2 = 204 mS). Dieser Lastfall und Lastiibergédnge auf
Rouwt = 204mQ || 1Q = 169, 4m sind in Abbildung dargestellt.

Die direkte Vergleichsabbildung zeigt einen hoheren Rippel des Ausgangsstromes beim kas-
kadierten Bi-Direktionalen Buck-Boost-Konverter. Dariiber hinaus zeigt sich in Abbildung

ein verbessertes Ausgangsverhalten im Vergleich zu Abbildung da hier der Ausgangsrippel

geringer ist und die Ausregelung des Laststromes in kiirzerer Zeit stattfindet.

o001 00018 0.002 0.0025 0.003 0.0035 0,004
Time (3}

Abbildung 4.18: Lastédnderungen von 204 m§2 auf 169,4 m$) und zuriick bei I;,; = 140 A
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Bei einem Lastwiderstand von 5Q|5Q (10,510,012 = 9,6 m? wird der eingestellte
Sollstrom von 140A ausgeregelt. Auch bei einem Widerstand von Ryt = 5Q(5Q(1Q(0,5Q =
294 m() wird der gewiinschte Sollstrom ausgeregelt.

Erhoht sich der Ausgangswiderstand auf beispielsweise 5 || 52 = 2,52 so ergibt sich im Boost-

Betrieb durch die verwendete Regelung ein Ausgangsstrom von 39 A.

I_out_eff I_out

] 0.001 0.002 0.003 0.004 0.005
Time (3)

Abbildung 4.19: Lastdnderungen von 9,6 mQ2 auf 5 bei I,,; = 140 A

Ist Rout = 582 so betriagt der Ausgangsstrom I,,; = 27 A. Die Ausregelung bei umgekehrten
Lastspriingen ist in Abbildung dargestellt.

U_out

o 0.001 0.002 0.003 0.004 0.008

Abbildung 4.20: Lastdnderungen von 5 auf 9,6 mS) bei I,,; = 140 A
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Die gleichen Lasténderungen wie in den vorigen beiden Abbildungen nur mit reduziertem Soll-
strom von 50 A ist nachfolgend dargestellt. Dabei findet eine Reduzierung des Sollstromes statt,
sobald die Ausgangsspannung iiber jener der Eingangsspannung liegt und somit der Boost-

Konverter aktiv ist.

I_out_etf I_sut

20

S

140
120
100

80

20

&

- Y]

[+ 0.001 0.002 0.002 0.004 0.005
Time (s)

Abbildung 4.21: Lastdnderungen von 9,6 mQ auf 5 bei I;,; = 50 A

Bei einem Lastwiderstand von 5 liefert der Boost-Konverter mit der realisierten Regelung
einen Ausgangsstrom von 27 A. Dies entspricht einer Ausgangsleistung von P, = 1, Zut c Rout =
27A%.50 = 3645 W.

190 '""""""""""""i""""""'""""""i"""'"""""""""i """"""""""""" i """""""""""""

o .00 0.002 0.002 0004 0.008
Time (s)

Abbildung 4.22: Lastanderungen von 52 auf 9,6 m bei I,,; = 50 A
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In Abbildung [£:23] ist der gleiche Lastverlauf wie in Abbildung [£.20] dargestellt jedoch mit
dem Stromverlauf durch die Induktivitdt Lp,.st- Es zeigt sich, dass bei Abschalten des Boost-
Konverters der Drosselstrom abgebaut wird. Die Steigung wird durch die Schwellspannung der
Body-Diode an S1 bestimmt.

L D L e A LI LR LI LR ERL L e s esesmsesesessseseeea-

2 :
il e L
1 :
L
e ettt ettt ettt e L
o o0.001 a.002 0.003 0.004 0.005

Time is)

Abbildung 4.23: I} _p,.s: bei Lastdnderungen von 52 auf 9,6 mQ bei I,,; = 140 A

180

éhnhnanmﬂ.ﬂﬁnﬁmﬁﬂiﬁwuﬂﬁﬂ'
T

20

0.001 0.0012 0.0014 0.0018 0.0018 0.002 0.0022 0.0024 0.0028 0.0028 0.002
Time {s)

Abbildung 4.24: Anderung der Eingangsspannung von 40V auf 60 V und zuriick

Wie Abbildung zeigt, werden Schwankungen der Eingangsspannung sehr gut ausgeregelt.

Bei einem Anstieg der Eingangsspannung iiber den gesamten Eingangsspannungsbereich von
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40V auf 60V innerhalb von 400 us steigt der Effektivwert des Ausgangsstromes auf maximal
143 A an.

4.3.4 Zusammenfassung

Die Ausgangskennlinie dieses zweistufigen Buck-Boost-Konverters mit Hilfsschalter ist in Abbil-
dung dargestellt. Diese wurde mittels unterschiedlicher Lastpunkte verifiziert. Wie bereits
beim kaskadierten Bi-Direktionalen Buck-Boost-Konverter ist ein Betrieb mit einem Sollstrom

kleiner als 10 A nicht sinnvoll, da es dabei zum Liicken des Ausgangsstromes kommt.
150 -
120 |

90

Uou V]

60

30 A

0 T T T T T T T R [A]
0 25 30 3 100 1235 150 173 200

Abbildung 4.25: Ausgangskennlinie des simulierten zweistufigen Buck-Boost-Konverters

Abschlielend kénnen die folgenden Vor- und Nachteile zusammengefasst werden.

Vorteile:

1. Der zweistufige Buck-Boost-Konverter besitzt bedingt durch die Topologie einen Strom-
ausgang. Darum entfillt die ansonsten notwendige Ausgangskapazitdt welche sich bei

Lastanderungen negativ auswirken kann.

2. Sowohl der Hochsetzer als auch der Tiefsetzer sind bewéahrte robuste Topologien und auch
deren Regelmethoden sind ausgereift. Dies ist in Hinblick auf eine Serienproduktion von

groflem Vorteil.

3. Durch die gewéhlte Anordnung ist stets ein Konverter deaktiviert und erzeugt keine Schalt-

verluste.
4. Das Ausregelvermogen von Schwankungen beziiglich der Eingangsspannung ist sehr gut.
Nachteile:

1. Hauptnachteil besteht in dem harten Schalten der Transistoren welches Schaltverluste er-

zeugt und aufgrund der raschen Stroménderungen zu Spannungsoszillationen am Schalter

fihren kann.
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4.4 Schlussbetrachtung

Eine Gegeniiberstellung der beiden Auganskennlinien ist in Abbildung [£.26] visualisiert. Fiir
Stromwerte grofler als 100 A ist der zweistufige Buck-Boost-Konverter in der Lage hohere Aus-
gangsspannungen zu liefern. Der dabei aktive Buck-Konverter dieser Topologie ist stets in der
Lage die Spannung auf dem Niveau der Eingangsspannung zu halten.

Im Bereich hoher Spannungen ist der kaskadierte bi-direktionale Buck-Boost-Konverter in der
Lage geringfiigig hohere Strome zu liefern. Dieser Unterschied ist jedoch als nicht ausschlagge-
bend anzusehen, zumal ohnehin eine maximale Ausgangsspannung von nur ca. 90V angestrebt

wird.

120 +

90 +

Uou [V]

60 4

0 ‘ ‘ . . . . . » L [A]
0 25 50 75 100 125 150 175 200

= askadierter Bi-Direktionaler Buck-Boost-Konverter

=7 weistufiger Buck-Boost-Konverter mit Hilfsschalter

Abbildung 4.26: Vergleich der Ausgangskennlinien

Gerade im sehr niederohmigen Bereich hat sich in der Simulation gezeigt, dass der zweistufige
Buck-Boost-Konverter besseres Ausregelvermdgen besitzt. Dariiber hinaus spricht der Wegfall
der Ausgangskapazitat fiir den Einsatz dieser Topologie.

Der bendétigte hohe Stromwert von bis zu 300 A in der Vollbriickendrossel spricht gegen die Ver-

wendung des kaskadierten bi-direktionalen Buck-Boost-Konverters.

Aufgrund dieser Vorteile und der Tatsache, dass der zweistufige Buck-Boost-Konverter mit ge-
ringerem Entwicklungsaufwand realisierbar ist, fallt die Entscheidung der einzusetzenden Topo-
logie zugunsten dieses Konverters. Um den Nachteil der Schaltverluste zu eliminieren ist jedoch
eine Schaltentlastung fiir den Buck-Konverter zu realisieren. Da der Boost-Konverter fiir den
Normalbetrieb des DC-DC Konverters deaktiviert ist, wird keine Schaltentlastung fiir diesen

angestrebt.
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Messdurchfithrung und Bauteilnachbildung

Im Hinblick auf das néchste Kapitel welches sich mit der Schaltentlastung des ausgewahlten
zweistufigen Buck-Boost-Konverters mit Hilfsschalter beschaftigt, wird in diesem Kapitel dar-
auf eingegangen wie die Schaltverluste messtechnisch erfasst werden.

Dartiber hinaus wird im zweiten Abschnitt die Nachbildung des Diodenschaltverhaltens behan-
delt welches es erlaubt, den Riickwértsstrom von abschaltenden Dioden in der Simulation zu

erfassen.

5.1 Messung des Schaltverhaltens

Fiir die Schalter S1 bis S5 in Abbildung werden jeweils mehrere parallele MOSFET-
Transistoren vom Typ IPB107N20N3 verwendet um den hohen Ausgangsstrom zu ermoglichen.
Fiir die Messung des Schaltverhaltens der MOSFET-Transistoren in den betrachteten Schaltun-
gen wird anstatt mehrerer paralleler Transistoren jeweils ein einziger Transistor verwendet. Das
heifit beispielsweise fiir den Buck-Konverter, dass ein Betrieb mit einem Ausgangsstrom von
140 A nicht moglich ist. Die Ausgangsleistung des Konverters wird deshalb so weit wie notwen-
dig reduziert um fiir alle vermessenen Schalter deren Uberlastung zu verhindern.

Diese Methode wurde deshalb gewahlt, damit es zu keiner unsymmetrischen Verteilung der Ver-
lustleistung unter den parallel geschalteten Transistoren kommt. Durch die Einbringung des
Messequipments in die Schaltung héatte diese unsymmetrische Verteilung unweigerlich stattge-

funden.

Um die parasitaren Effekte bei der Spannungsmessung an einem MOSFET so weit wie moglich zu
reduzieren, wird nicht die Standard-Masseleitung des Tektronix-Tastkopfes P6139A verwendet.
Stattdessen wird das Source-Potential des MOSFET direkt mittels Drahtbiigel mit dem Mas-
semantel des Tastkopfes verbunden. Der konkrete Messaufbau ist in Abbildung[5.1|(b) ersichtlich.

Zur Bestimmung des Drain-Source-Stromverlaufes durch den Transistor wird eine TCP202-
Stromzange von Tektronix verwendet. Die Messung erfolgt dabei zwischen dem Drain-Anschluss
des Transistors und dem Anschluss auf der Leistungsplatine um nicht félschlicherweise den Gate-
Strom mit zu erfassen. Die Draufsicht in Abbildung zeigt den konkreten Aufbau.
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Wie ersichtlich, wird ein Strommessbiigel angelotet um die Erfassung mittels Stromzange zu
ermoglichen. Um eine Abschétzung der durch die Strommessung verursachten Induktivitat zu
ermoglichen, ist die Strommessschleife mit einer LCR-Messbriicke bestimmt worden. Thr Wert
betragt laut Messung 90 nH und ist die Summe aus Induktivitdt des 3 cm langen Drahtstiickes
(~ 1% -30mm = 30nH) und Induktivitdt verursacht durch die Stromzange (60 nH).

(a) Draufsicht (b) Seitenansicht

Abbildung 5.1: Messaufbau zur Messung der Schaltverluste

5.2 Nachbildung von Diodenschaltverhalten

5.2.1 Einleitung

Fiir die Abklarung der auftretenden parasitiren Effekte eines DC-DC Konverters ist das Schalt-
verhalten der eingesetzten Dioden von wesentlicher Bedeutung. Insbesondere wenn anstatt der
vorgesehenen Dioden eines Konverters, MOSFET-Transistoren eingesetzt werden, so kommt es
zu groferen Abweichungen zwischen den idealen und realen Strom- und Spannungsverlaufen.
Verursacht werden diese durch die schlechteren Schalteigenschaften der strukturbedingten Re-
versdiode des MOSFET. Wobei natiirlich die verringerten Leitverluste, erreicht durch den Ein-
satz einer aktiven Gleichrichtung, klar fiir die Verwendung von MOSFET anstatt von Dioden

sprechen.
Um eine Abschitzung der unterschiedlichen Schaltverhalten zu bekommen, werden Messungen

unter gleichen Bedingungen mit verschiedenen Dioden durchgefiihrt und gegeniibergestellt.

Dariiber hinaus ist es sinnvoll bereits bei dem Entwurf eines Konverters das reale Schaltverhalten
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der Dioden zu beriicksichtigen. Hierzu wird das Verhalten der Dioden, wie in Abschnitt
beschrieben, in PSIM nachgebildet.

5.2.2 Messung

Unter Verwendung der in Abbildung angegebenen und in [5] beschriebenen Schaltung wer-
den das Abschaltverhalten von konventionellen Dioden und den Body-Dioden der MOSFET
gegeniibergestellt.

Die Platine mit welcher diese Messung durchgefithrt wird, ist in [12] ndher erértert. Der ver-

wendete Messaufbau zur Bestimmung von Strom und Spannung an den Dioden ist bereits im
vorigen Abschnitt [5.1] behandelt.

Es wird eine Induktivitdt von L = 42 uH und eine Betriebsspannung von Up = 30V verwen-
det. Als Schalter S wird ein FDP2532 MOSFET der Firma FAIRCHILD [7] verwendet welcher
iber ugg gesteuert ist. Zur Adjustierung der Stromsteilheit % dient der Gate-Widerstand Rgg
welcher beim Ein- und Ausschalten unterschiedliche Werte besitzt. Tabelle enthalt zusam-
menfassend alle Bauteilparameter.

Zuerst wird der MOSFET-Transistor S eingeschaltet, wodurch der Strom i¢; linear ansteigt
solange S eingeschaltet bleibt. Nach der Abschaltung des Transistors wird die Diode leitend
und der Strom in der Spule L nimmt ab, wobei gilt ¢, = ip. Nun wird der Schalter S erneut
eingeschaltet, wodurch die Diode zu sperren beginnt und einen Riickstrom aufbaut. Hier zeigt
sich das gesuchte Ausschaltverhalten der unterschiedlichen Dioden. Nach dem Ausschalten des

Transistors klingen die Strome der Schaltung ab und der Ausgangszustand wird erreicht.

Bezeichnung Wert

Up 30V
iD|Abschattung 30 A
TeIN 57 s

Taus 23 ps Us
L 42 uH

S FDP2532
Rg EInN 2,20
Ra avus 3,302
Abbildung 5.2: Schaltung fiir Messung des Aus-
Tabelle 5.1: Bauteilwerte schaltverhaltens von Dioden

Abbildung [5.3] zeigt den beschriebenen Verlauf der Strome iy, und ip sowie die Spannungen upg
und ugg. Hierbei liegt der gesuchte Ausschaltvorgang der Dioden am Ende des betrachteten
Zeitraums und ist gekennzeichnet durch den Trigger-Punkt. Die gewahlte Einschaltzeitdauer
des MOSFET betragt 57 us und die Ausschaltzeit zwischen den Pulsen belduft sich auf 23 us.
Damit ergibt sich unter Beriicksichtigung der verwendeten Drossel L, ein Ausschaltstrom fiir die
Dioden von 30 A.
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Abbildung 5.3: Zeitverldufe der Messung Abbildung 5.4: Vergleich der Dioden

Die Gegeniiberstellung der unterschiedlichen Dioden ist in Abbildung ersichtlich. Bei der
roten Kurve mit den offensichtlich besten Abschalteigenschaften, weil geringsten Spitzen-Riick-
wartsstrom und kiirzeste Abschaltdauer, handelt es sich um eine Schottky-Diode mit der Be-
zeichnung STPS30150CW und einer Sperrspannung von 150 V. Von den beiden in einem TO-247
befindlichen Dioden wurde eine, mit einem RMS-Vorwartsstrom laut Datenblatt von 15 A, mit
einem Ausschaltstrom von 30 A vermessen.

Bei der blauen Linie mit in etwa gleichem Irj; von 10 A handelt es sich um die Body-Diode
eines DirectFET TRF6644 mit einer Sperrspannung von 100V,

Die orange und griine Kurve reprasentieren das Verhalten der Reversedioden eines OptiMOS3-
Transistors in einem PG-T0263-3 Gehéause. Der griin dargestellte Transistor IPB107N20N3
besitzt eine Sperrspannung von 200 V und einen geringfiigig h6heren maximalen Reverse-Strom
Iry als der mit orange dargestellte Transistor IPBO72N15N3 mit einer Sperrspannung von
150 V.

H H H \ : H H H 4 : g Cimt] !
. - ].RM : : : ] 4 X X . . . b
X X X X X ] . . . 4) |_DIPB107TH20N3 5§ A 100ns ]

8) -207exp(-t150e-9) 6 A 100ns A
I N N R N T N N | INIFIFIE S NN T NS R

(a) Kennwerte der Abschaltkurvenform (b) Bestimmung von 7pg = 150 ns

Abbildung 5.5: Bestimmung der Abschaltparameter
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Aus dem zeitlichen Verlauf des Riickstromes mit den markierten Kennwerten in Abbildung|[5.5(a)
und der Bestimmung der Reverse-Recovery Zeitkonstante 7TRr=150ns anhand von Abbildung
5.5(b) ergeben sie die in Tabelle zusammengefassten Kennwerte des Abschaltstromes. Die
Sperrspannung der Diode wahrend des Abschaltvorganges betrug dabei Up = Usperr = 30V.

Bezeichnung Abkiirzung Wert
Vorwartsstrom Iy 30A
Spitzen-Riickwéartsstrom Irm 20 A
Strom-Abschaltgefille ar 50A /150 ns = 333,33 %
Abschaltdauer T4 150 ns
Sperrspannung Usperr 30V
Reverse-Recovery Zeitkonstante TRR 150 ns

Tabelle 5.2: Experimentell bestimmte Abschaltparameter fiir IPB107N20N3 bei 25°C

Die Abschaltdauer T4 ist dabei jene Zeit welche die Diode bendtigt um den Vorwartsstrom
abzuschalten und den Spitzen-Riickwértsstrom zu erreichen [18]. Der Vollstandigkeit halber sei
erwahnt, dass die auf diese Weise bestimmten Abschaltdauerwerte nicht zu vergleichen sind mit
jenen wie sie in den Datenbléttern, beispielsweise in [11] bezeichnet mit ¢4, zu finden sind.

Dartiiber hinaus wird zwischen den Begriffen Reverse-Recovery Zeitkonstante Trr und Reverse-

Recovery Zeitdauer Tgrpr (im Englischen bezeichnet mit tgr) differenziert.

5.2.3 Simulation

Die im vorigen Abschnitt experimentell bestimmten Parameter werden in Modellparameter um-
gerechnet und anhand des in [18] prasentierten Modells in die PSIM-Simulation iibertragen.
Das dabei verwendete Diodenmodell in PSIM welches das Riickstromverhalten nachbildet ist in
Abbildung [5.6{(a) dargestellt.

Fiir den Widerstand welcher die Reverse-Recovery Zeitdauer bestimmt, gilt
Rtau_rr[QY] = Trr[ns] = 150 Q. (5.1)

Anhand der beiden nachfolgenden Gleichungen [18, Gl. (5) und (6)] lassen sich die darin vorkom-
menden unbekannten Variablen 7 und T'm berechnen. Fiir T'm erhélt man daraus eine Zeitdauer
von 258,41 ns und 7=357,54 ns. Den fiir die Dimensionierung des Modells notwendigen Wider-
stand Rtau erhélt man schliellich aus Gleichung .

Iryn = ar (T — TRR) {1 — e_TTA} (5.2)
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RtaulQ)] = 7[ns] = 357,54 Q. (5.4)

Die Induktivitat Ls wird tiber den nachstehenden Ausdruck bestimmt und man erhalt Ls=90nH.

ds
Usperr = Lsa = Ls-a, (5.5)

I_D_Madell |_D_FSIM_idesl n

Riau-Riau_rr  Riau_rr

T

HF”Q*

5.88e-005 5.7e-005 5.72e-005 5.74e-005 5.78e-005 5.78e-005

Time (5)
(a) PSIM-Modell der Diode (b) Vergleich Messung und Simulation fiir IPB107N20N3

Abbildung 5.6: Modell und Vergleich der Abschaltverhalten

Die restlichen noch verbleibenden unbekannten Parameter konnen dem Datenblatt [10] entnom-
men werden und ergeben sich zu Rs = 100m§2, V_F =1V und Ctau = 0,5nF.

Die gesamten Modellparameter sind in Tabelle zusammengefasst und das Resultat dieser
Simulation ist in Abbildung (b) rot eingezeichnet. Man erkennt die gute Ann&herung an den
gemessenen griin dargestellten Verlauf. Die parasitar aufgetretenen Oszillationen der Messung
sind in der Simulation nicht nachgebildet. Der blau dargestellte Verlauf einer idealen Diode (inkl.

Streuinduktivitét Ls) in PSIM zeigt keinerlei Riickstromverhalten.

Bezeichnung Wert

Rtau_rr 150 Q2
Rtau 357,54 Q
Tm 258,41 ns
Ls 90 nH
Rs 100 m2
V_F 1V
Ctau 0,5nF

Tabelle 5.3: Modellparameter der Simulation fiir IPB107N20N3
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Da die Messung des Stromes wie in Abschnitt beschrieben erfolgt, ist ein Strommessbiigel
in Serie zu den gemessenen Dioden angelotet. Wodurch der in der oberen Tabelle angegebene
Wert fiir die Streuinduktivitdt Ls um die parasitdre Induktivitdt der Strommessung vergrofert
ist. Der Wert der parasitaren Induktivitat ist in Kapitel zu 90 nH mit einer LCR-Messbriicke
bestimmt worden.

Da die Bestimmung der Induktivitat durch die LCR-Messbriicke Schwankungen unterliegt und
um die Serieninduktivitat nicht vollstandig zu vernachléssigen, wird ihr Wert auf 10 nH reduziert.
Die somit giiltigen Modellparameter fiir die Body-Diode des IPB107N20N3 MOFET sind in
Tabelle angegeben.

Bezeichnung Wert

Rtau_rr 150 2
Rtau 357,54 Q
Tm 258,41 ns
Ls 10nH
Rs 100 m$2
V_F 1V
Ctau 0,5nF

Tabelle 5.4: Berechnete Modellparameter fiir IPB107N20N3
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Kapitel 6
Schaltentlastung

Im vorliegenden Kapitel zur Schaltentlastung wird einleitend in Abschnitt auf die Griinde
welche fiir den Einsatz einer Schaltentlastung sprechen eingegangen. Anschlieend werden mogli-
che einsetzbare Konzepte zum entlasteten Schalten des Buck-Konverters diskutiert. Eine Ent-
lastung fur den Hochsetzsteller des DC-DC Konverters ist zunachst nicht vorgesehen, da dieser
bei geringem Leistungsbedarf geregelt betrieben wird und dabei der Schaltentlastung geringere

Bedeutung beigemessen wird.

6.1 Einleitung

6.1.1 Schaltverluste

Um den Anforderungen an neu entwickelte Konverter, wie Reduzierung von Gréfie und Gewicht
sowie Steigerung des Wirkungsgrades, gerecht zu werden, ist es notwendig die beim Schalten
von Leistungshalbleitern entstehenden Verluste zu minimieren. Diese Verluste entstehen in je-
nen Zeitintervallen, in welcher der Halbleiterschalter weder vollstandig sperrt noch vollstdndig

leitend ist und werden als Schaltverluste bezeichnet.

Die endliche Schaltzeit ist dabei je nach Bauteil unterschiedlich begriindet. Bei Minoritétsbautei-
len wie Dioden und Bipolartransistoren miissen beim Abschalten die Minoritatsladungstrager in
der Driftzone durch Rekombination und Aufrechterhalten eines Riickstromes abgebaut werden,
wodurch es zu einer Verzogerung des Abschaltvorganges (”Speicherzeit”) kommt. Majoritéts-
bauteilen wie MOSFET weisen keinen Speichereffekt auf da keine bipolaren Ladungstriger exis-
tieren, wodurch die Schaltvorgénge in kiirzerer Zeit stattfinden kénnen. Bedingt durch die Kapa-

zitdten der Majoritétsbauteile sind allerdings auch hier die Schaltgeschwindigkeiten begrenzt. [6]

Abbildung [6.1]a) zeigt exemplarisch die Beschaltung eines Feldeffekttransistors S an welchem
nachfolgend die Schaltverluste erortert werden. Begriindet durch die Tatsache, dass die elek-
trische Leistung als Produkt von Strom und Spannung definiert ist, treten Schaltverluste auf
sobald Transistorspannung und Transistorstrom beim Schaltvorgang ungleich Null sind. Der ex-
emplarische Verlauf des Drain-Stromes ip bei Abschaltung einer allgemeinen ohmsch-induktiven
Last durch einen MOSFET ist in Abbildung [6.1(b) dargestellt. Bei fehlenden Manahmen zur
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Schaltentlastung ergibt sich die strichliert dargestellte Drain-Source-Spannung upg. Weiters er-
gibt sich der ebenfalls strichliert abgebildete dazugehédrige zeitliche Leistungsverlauf py durch
Produktbildung von ip und upg [31]. Fiir den Verlauf der Verlustleistung gilt also der Ausdruck

PV =1ip - UDS. (6.1)

DA

»
»

Up—— t

; A
p pv

A ohne Entlastung
S I\
l ups / \\

!

\ mit Entlastung
/ /
! <

LN
L711’(111‘5'44 t
(a) Schaltung (b) Zeitverlaufe von u, i und py

Abbildung 6.1: Darstellung eines Ausschaltvorganges an einem MOSFET

Fiir die wahrend eines Ausschaltvorganges entstehende Ausschaltenergie Fq, s gilt die nachfolgen-
de Beziehung. Ebenfalls angegeben ist die, an dieser Stelle nicht naher erorterte, Einschaltenergie

FEe;p, fiir die natiirlich in analoger Weise das Gleiche gilt.

Eaus = / iD *uUps dt (62)
TH.’LLS

Eein = / ip - upgdt (6.3)
Tein

Die entstehenden Schaltverluste fiir einen Zyklus Ey g, bestehend aus einem Ein- und einem

Ausschaltvorgang, errechnen sich dementsprechend durch

EVS = Eein + Eaus- (64)

Wird nun der Feldeffekttransistor S mit einer Schaltfrequenz fg betrieben so berechnet sich die

Schaltverlustleistung Py g aus

Pys=FEygs- fs. (6.5)
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Zusammen mit den Durchlassverlusten Py p wahrend der leitenden Phase ergibt sich die gesamte

Verlustleistung Py eines Transistors. [31]

Py =Pys+ Pyp (6.6)

Um die Schaltverluste zu minimieren, kann die Steilheit des Strom- und Spannungsanstieges
reduziert werden und die Uberlappungszeit von Strom und Spannung verkiirzt werden. Erste-
res ist in Abbildung (b) unter Anwendung einer Null-Spannungs-Entlastung (Zero-Voltage-
Entlastung) dargestellt. Die Drain-Source-Spannung mit Entlastung weist wahrend des Strom-
abfalles eine geringere Steigung auf als jene ohne Entlastung. Dadurch resultiert die geringere
momentane Verlustleistung py . Ziel der in diesem Kapitel erarbeiteten Schaltentlastung wird
es sein, genau diesen gewiinschten Effekt zu erreichen, namlich die Schaltverluste soweit wie

moglich zu reduzieren.

6.1.2 Parasitare Oszillationen

Verursacht durch unerwiinschte elektrische Energiespeicher, ndmlich parasitiare Kapazitaten und
Induktivitaten, besteht bei jedem Ein- und Ausschaltvorgang die Gefahr der Anregung von unter
Umstanden schadlichen Oszillationen in elektrischen Schaltungen. Generell sind diese parasitaren
Energiespeicher bei realen Bauteilen unvermeidbar. So besitzt beispielsweise jedes Halbleiter-
bauelement bestimmt Eigenkapazititen, Transformatoren besitzen Wicklungskapazitaten und
Streuinduktivitiaten, selbst elektrische Verbindungen weisen parasitidre Leitungsinduktivitaten
auf, um nur ein paar Beispiele zu nennen.

Als typisches Beispiel bei welchem ohne Zusatzbeschaltung Oszillationen auftreten, ist der Ab-
schaltvorgang einer Diode. Hier fiihrt das Zusammenwirken der Dioden-Sperrschichtkapazitét

mit den Leitungsinduktivitéten zu Eigenschwingungen. [22]

Diese Oszillationen sind auch Ursache fiir elektromagnetische Stérungen, welche zu Fehlfunk-
tionen in elektrischen Geréten fithren kénnen. Um dies zu verhindern miissen bestimmte EMV-
Normen eingehalten werden, was durch energiereiche parasitidre Oszillationen dementsprechend
erschwert wird. Die Anregung der fiir die Oszillation verantwortlichen Kapazitaten und Indukti-
vitédten erfolgt durch Flanken in den Strémen oder Spannungen einer Schaltung. Die Amplituden
der Schwingungen sind dabei durch die Steilheit der anregenden Strom- oder Spannungsflanken
bestimmt und nehmen mit wachsender Steilheit zu. Um nun die Amplitude parasitéarer Oszilla-
tionen zu reduzieren, ist eine Erhéhung der Dampfung des Schwingkreises erforderlich oder aber

es ist die Verringerung der Flankensteilheit notwendig. [19]
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(a) Schaltung (b) Strom- und Spannungsverldufe

Abbildung 6.2: Uberspannung verursacht durch hartes Schalten

Das Entstehen von Uberspannungen an einem MOSFET-Schalter, verursacht durch hartes Schal-
ten, ist in Abbildung [6.2] dargestellt. Dabei fiihren unvermeidliche parasitiare Induktivititen,
reprasentiert durch L, beim Ausschalten des Transistors zu Spannungsspitzen der Hohe upg.
Diese Spannungsspitzen fallen umso hoher aus je grofier die parasitaren Induktivitdten und umso

steiler die Schaltflanken sind.

dig
dt
Bei Einschalten des MOSFETs S liegt die Spannung ug unter jener von Up was zu einer

ups = Up + L, (6.7)

Einschalt-Entlastung des Transistors fiihrt.

Abbildung (b) zeigt vereinfachte Zeitverlaufe der angegebenen Strome und Spannungen. Da-
bei stellt Ip einen allgemeinen Betriebsstrom, Up die Betriebsspannung und Ir;; den maximal
auftretenden Riickstrom der Diode dar. Eine detailliertere Darstellung der gezeigten Verlaufe
ist in [29] dargestellt.

Genau diese Tatsache, namlich die Reduzierung der Steilheit von Strom- und Spannungsflanken
bei Schaltvorgidngen, ist neben der Reduzierung der Schaltverluste ein weiterer groler Motiva-
tionsgrund fiir den Einsatz von Schaltentlastungen. So soll durch den Einsatz der zuséatzlichen
Entlastungsschaltung eine Entscharfung des EMV-Problems stattfinden und der Einsatz von

MOSFETSs mit geringerer Drain-Source Bemessungsspannung ermdoglicht werden.
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6.1.3 Ausgangszustand

Das Schaltbild des hart schaltenden Buck-Konverters inklusive der Gate-Ansteuerung der Tran-
sistoren ist in Abbildung gezeigt. Wie ersichtlich, wird S4 verlangsamt mit R4 = 27
ausgeschalten und S3 verlangsamt iiber R3 = 68¢) eingeschalten. Der Grund dafiir ist, dass
die Body-Diode an S4 so wenig lange wie moglich leitend ist und somit deren schlechte Ab-
schalteigenschaften, insbesondere der hohe Spitzenwert der Riickwartssperrspannung, nicht zum
Tragen kommen. Allerdings muss bei der Ansteuerung sichergestellt sein, dass es nicht zu einem

gleichzeitigen Einschalten von S3 und S4 kommt und somit ein Briickenkurzschluss stattfindet.

D3

11

R3 S3

Usteuer-53

0. U_GS_S3 L

\4
D4
= =
o [l R
steuer-S4 O )

U-GS-S4l i

Abbildung 6.3: Schaltbild des hart schaltenden Buck-Konverters

Die Spannungen der beiden MOSFET-Transistoren sind in Abbildung[6.4] ersichtlich. Der Span-
nungsspitzenwert an S3 betragt 100V und an S4 75 V.

Sttt

AlU_G$S3 5.V . 100ns. AU.Gs$s3 s v.100ms . .0 T Do o ]

PIU_GSS4 5V 100ns . . . . ]
O P4 2O G WOPE L T | NI B N e

BlU_GS$54 5V 100ns
Ju09 54 20 M ,10D)

(a) Ausschalten von S3 (b) Einschalten von S3

Abbildung 6.4: Ausgangszustand der Spannungsoszillationen

Wird nun zur Strommessung an S3 ein Drahtbiigel verwendet um den Strom am Transistor
mit einer Stromzange messen zu koénnen, ergeben sich Spannungsverlaufe wie in Abbildung [6.5
dargestellt. Verursacht werden die hoheren Amplituden der Spannungsoszillationen durch die
mit der Strommessschleife einhergehend eingebrachte parasitare Induktivitdt. Der Spitzenwert
der Spannung beim Ausschalten von S3 belduft sich nun auf 200V und jener von S4 betragt
125 V.
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B)u_GS$S4 10V 100ns

MIU_GSS3 40V 100ns. .

(a) Ausschalten von S3

HIU_GSS3 10V 100ns. . .

B)u_GS$S4 10V 100ns

(b) Einschalten von S3

Abbildung 6.5: Spannungsoszillationen mit Strommessschleife an S3

Um eine Abschéitzung der zusétzlichen parasitdren Induktivitdt zu ermoglichen ist die Strom-
messschleife mit einer LCR-Messbriicke bestimmt worden. Thr Wert betrégt laut Messung 90 nH
und ist die Summe aus Induktivitdat des 3cm langen Drahtstiickes (1;%1 -30mm = 30nH)
und Induktivitdt verursacht durch die Stromzange (60 nH). In Kapitel wurden fiir diese

Abschétzung dasselbe Resultat erzielt.

Zusatzlich wurde dieser gemessene Wert in der PSIM-Simulation bestétigt wobei die Ergeb-
nisse in Abbildung dargestellt sind. Die Transistoren sind dabei als 3-State-Modell eines

IPB107N20N3 mit Werten laut Datenblatt [10] modelliert.

Dabei ergibt sich laut Simulation ohne Strommessschleife ein maximaler Spannungswert an 53

von 118 V. Bei Verwendung der Messschleife mit einer Induktivitdt von 90 nH liefert die Simu-

lation ein Spannungsmaximum von 249 V.

V_GS_s3 V_GS_S4

20

50

0.0002552 0.0002554

0.0002556

Time {s)

0.0002558

0.000256  0.0002562

(a) ohne Strommessschleife

Abbildung 6.6: Simulation der Spannungsoszillationen mit und ohne Strommessschleife an S3
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In Abbildung sind die Oszillogramme der Schaltvorgénge dargestellt. Die Messungen des
Low-Side-Transistors werden dabei mit einem Ausgangsstrom von 24 A durchgefiihrt. Der Grund
ist in der begrenzten maximalen Strom-Zeit-Flache der TCP202-Stromzange von Tektronix zu

suchen mit welcher der Strom gemessen wird.

|
} t T 1 |

T T T e
E_aus_S3=76ulvs |

[ /\/\f\j\/\ﬁf\.. . ;

P

9 ]
e 4 YU_DS EVARC T
00 ns ] 1S3 10 A 100 ns

PN KW 10pns, | 1 3 B 00 ns |

(a) Ausschalten S3 bei I, = 30 A (b) Einschalten S3 bei I, = 30 A

: | ;N\‘A‘ﬁv}km . .. _f

'E\/\N«"‘\;’“‘ e L u_m

; ‘—\J{“J\ - = W

)9551?4201\50'1'%"5' ' T E 3):JS|:31§4A201\D/D 100ms T E

AL K A0 A1 R ST I Lt é;m-:zouwnogisu.mu..”..H..H...‘...H..F
(c) Ausschalten S4 bei Iy, =24 A (d) Einschalten S4 bei I, =24 A

Abbildung 6.7: Schaltvorginge einschliefilich deren Schaltverluste von S3 und S4

Das Ubersetzungsverhéltnis des Buck-Konverters bei einem Ausgangsstrom von 24 A und einem
Lastwiderstand von 0,333 Q) ergibt sich bei einer Eingangsspannung von 40V zu
Uouwt  Lout - Rour  24A-0,3330Q

b= = s e = 0199, (6.8)

Die Periodendauer belduft sich bei einer Schaltfrequenz von 40 kHz auf Tg = f =1 kHZ = 25 us.

Womit sich eine Freilaufdauer des Konverters und damit Leitenddauer von S4 von

Topp = Ts(1—6) = 25 us (1 — 0,1998) = 20, 005 s (6.9)

ergibt. Die zu Messende notwendige Strom-Zeit-Flache der Stromzange betragt deshalb
Tout - Topp = 24 A - 20,005 pus = 480, 12 puAs. (6.10)
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Laut Datenblatt der TCP202-Stromzange von Tektronix besitzt diese eine maximal messbare
Strom-Zeit-Flache von 500 4As um den zu messenden Strom am Transistor S4 fehlerfrei erfassen
zu konnen. Wiirde der Ausgangsstrom auf einen Wert grofier als die eingestellten 24 A erhdht,
hétte dies eine fehlerhafte Messung zur Folge zumal der Strom im Low-Side-Transistor wahrend

seiner Leitendphase aufgrund der endlichen Ausgangsinduktivitit nicht ideal konstant verlauft.

Die Summe aller Ein- und Ausschaltvorgénge ergibt die gesamten Schaltverluste von
Bys =Y E_on/off.$3/94 =176 uWs+ 14 uWs + 68 uWs + 5 uWs = 163 uWs.  (6.11)

Pyg = Eyg- fs =163 yWs- 40kHz = 6,52 W (6.12)

Im Vergleich dazu berechnen sich die Leitverluste im Allgemeinen anhand der Gleichung

Prs =) I&ysa Roson): (6.13)

Wobei eine Beriicksichtigung der unterschiedlichen Leitstrome erfolgen muss, da diese auch fiir
die Schaltverluste berticksichtigt sind. Der Leitwiderstand Rpg(on) des verwendeten IPB107TN20N3
MOSFET ergibt sich laut Abbildung 9 des Datenblattes [10] bei einer Umgebungstemperatur
von 100 °C zu 17 m{2. Somit berechnen sich fiir den betrachteten Fall die Leitverluste zu

j on
P —_
Vs Ts

T,
/] (I§4 : RDS(on))

Ts
(30 4% - 17mQ) + 20’22(;?:8 (24 A2 - 17 mQ) (6.14)

(I35 - Rps(on)) +

4,995 ps
25 us

= 10,89 W.

Um die Messungen der TCP202-Stromzange auf ihre Richtigkeit hin zu tiberpriifen sind Refe-
renzmessungen mit einem geeichten Pearson 2878 Stromsensor durchgefiihrt worden. Die Tek-
tronix Stromzange zeigte dabei bis auf das im Datenblatt angegebene Delay von 10ns keine

Abweichungen.

6.1.4 Anforderungen an die Schaltentlastung

Die Anforderungen an die zu entwerfende Schaltentlastung sind vielseitig und werden nachfol-

gend absteigend mit ihrer Bedeutung aufgelistet.

1. Die grofite Bedeutung wird der Reduzierung von EMV-Problemen, entstanden durch pa-
rasitare Oszillationen, beigemessen. Vor allem ist eine Verringerung der Spannungsspitzen

am MOSFET anzustreben um somit dessen Bemessungsspannung reduzieren zu kénnen.

2. Wie bereits in Kapitel erwahnt sollen die Schaltverluste minimiert und somit der Wir-
kungsgrad gesteigert werden. Insbesondere die dadurch erreichte verringerte Kiihlleistung

ist von grofler Relevanz.
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3. Im Hinblick auf eine geplante Serienproduktion ist der Kostenfaktor von wesentlicher Be-
deutung. Trotz der technischen Vorteile, muss die Schaltentlastung kostengiinstig realisier-

bar sein.

4. Die verwendete Topologie des Tiefsetzstellers ist unverdndert zu belassen. Vor allem der
normalerweise ausgangsseitig verwendete Kondensator soll keine Verwendung finden da
dies das gewiinschte Ausgangsverhalten des DC-DC Konverters verschlechtern wiirde. Die
Regelung des Ausgangsstromes erfolgt tiber Pulsweitenmodulation mit fester Schaltfre-

quenz.

5. Trotz der Zusatzbeschaltung soll die Last wie gefordert variabel bleiben und es soll keine
Verschlechterung beziiglich der Lastdnderungscharakteristik auftreten. Sollte eine Schalt-
entlastung nicht Uiber den vollstdndigen Leistungsbereich moglich sein, so ist diese auf den

Volllastpunkt hin auszulegen.

Diese Anforderungen reduzieren die Anzahl der in Frage kommenden bekannten Schaltentlas-
tungen. So macht Anforderung 4. durch den Verzicht auf einen ausgangsseitigen Glattungskon-
densators die in [3] présentierte Schaltentlastung wenig praktikabel. Dariiber hinaus spricht die
Notwendigkeit eines Transformators ebenso gegen den Einsatz dieser Schaltentlastung wie der
Betrieb mit dem geforderten dynamischen Ausgangsstrom von 180 A.

Durch den Einsatz eines PWM gesteuerten Buck-Konverters mit fixer Schaltfrequenz entfallt
auch die Verwendung von quasi-resonanten Konvertern wie beispielsweise in [15] préasentiert, da
diese mit variablen Schaltfrequenzen betrieben werden.

Gegen die Verwendung von multiresonanten Konvertern, beispielsweise nachzulesen in [23], spre-
chen deren signifikant erhéhten Leitverluste und die wie bei den quasi-resonanten Konvertern
benétigte variable Schaltfrequenz. Dariiber hinaus ist das ZVS und ZCS bei dieser Art von
Konvertern lastabhéngig.

FEine weitere Moglichkeit des Soft-Switchings fiir Tiefsetzsteller wire die vollstandige Entmagne-
tisierung der Speicherdrossel und Aufmagnetisierung in Gegenrichtung, so dass geniigend Energie
zum Soft-Switching vorhanden ist. Eine detaillierte Beschreibung der Funktionsweise des Soft-
Switchings fiir Tiefsetzsteller ist in [31] nachzulesen. Da der Buck-Konverter fiir welchen die
Entlastung zu entwerfen ist ohnehin mit einem synchronen Gleichrichter anstatt einer Diode
betrieben wird, ware dieses Soft-Switching Verfahren ohne zuséatzliche Bauelemente realisierbar.
Der Nachteil des hohen Rippelstromes und die Tatsache, dass der Strom in der Speicherdrossel
wahrend einer Schaltperiode negativ wird, kann durch einen mehrstufigen Interleaved Betrieb
des Konverters beseitigt werden. Allerdings ist fiir die Aufmagnetisierung der Speicherdrossel in
Gegenrichtung die Verwendung eines Ausgangskondensator unabdingbar was im Widerspruch zu
den genannten Anforderungen steht. Auf Grund dieser Tatsache kann diese Art der Entlastung

nicht eingesetzt werden.
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6.2 Buck-Konverter mit Entlastungsbeschaltung

6.2.1 Funktionsweise

Eine interessante Moglichkeit um entlastetes Schalten zu erreichen, ist in [8] beschrieben und
wird in diesem Abschnitt néher erdrtert. Die Schaltung, in Abbildung ersichtlich, enthélt
neben dem konventionellen Buck-Konverter bestehend aus S, D und L eine zusétzliche Entlas-

tungsbeschaltung einschliefflich einem High-Side angeschlossen Transistor S1.

Zur vereinfachten Betrachtung der Schaltung wird eine Diode D eingesetzt. Praktischerweise
kann D durch einen MOSFET ersetzt werden und man spricht in diesem Fall von einem Syn-

chrontiefsetzsteller.

L L

DN
Rou

Abbildung 6.8: Schaltbild des Buck-Konverters einschliellich Hilfsschalter S1 und Hilfselemente
(grau), Entlastungselemente fiir S (blau) und S1 (griin)

Der Schalter S wird iiber die Elemente L, 1, D4 und C,.1 entlastet eingeschalten. Die Ausschalt-
entlastung dafiir iibernehmen die Diode D3 und der Kondensator C;.2. Der Beschaltungsteil fiir
das Einschalten des Feldeffekttransistors S, bestehend aus D4 und C.1, wird dabei iiber den
Transistor S1 aktiv geregelt.

Fiir diesen Hilfsschalter S1 existiert wiederum eine Einschaltentlastung iiber die Drosseln L,2
und L, 3. Die Ausschaltentlastung fiir S1 erfolgt &hnlich wie fiir den Schalter S iiber die Diode
D6 und den Kondensator C,.3.

Die Periodendauer der Schaltfrequenz wird in acht Schaltzustédnde, welche in Abbildung
dargestellt werden, unterteilt. Der Ablauf der einzelnen Zustinde wird im Folgenden naher
erklart. Fir das bessere Verstédndnis der Erklarungen kann Abbildung [6.10(b) hilfreich sein.

(a) to — t1: Vor Beginn dieses Zeitabschnittes ist die Diode D leitend und die Drossel L wird
entladen. Der Schalter S ist offen und alle energiespeichernden Elemente bis auf L sind
entladen. Zum Zeitpunkt ty wird der MOSFET-Transistor S eingeschaltet wobei die in
Serie geschaltete Induktivitdt L,.1 den Stromanstieg I_S begrenzt und somit entlastend
wirkt. Der Strom I_S steigt entsprechend der Dimensionierung von L,1 an bis er die

Amplitude des Ausgangsstromes [I,,; zum Zeitpunkt t; erreicht hat.
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(f) ts — t6 (8) te —tr (h) t7 —to

Abbildung 6.9: Aquivalente Schaltbilder fiir die Zustinde des Buck-Konverters

t1 —to: Wahrend S geschlossen und D gesperrt sind, spricht man von der ” Leitendphase”.
Diese beginnt mit dem Zeitpunkt ¢; und dies ist auch der Moment in dem der Schalter
S1 geschlossen wird. Dieser bleibt so lange geschlossen, bis am Kondensator C..1 die halbe
Eingangsspannung anliegt, was zum Zeitpunkt to erfiillt ist. Die kapazitatsmafig kleiner
ausfallenden Kondensatoren C,.2 und C}.3 werden in dieser Zeit, begrenzt durch Drossel

L,2, vollstandig geladen.

to — t3: Beginnend mit to wird der Hilfsschalter S1 abgeschaltet wobei Diode D6 und
Kapazitat C,3 als Ausschaltentlastung wirken und dementsprechend S1 spannungsfrei
geoffnet werden kann. Die in Kondensator C..3 gespeicherte Energie wird danach tiber L,.3

und D6 zum Kondensator C,.1 iibertragen und geht somit nicht verloren.

t3 — t4: Die in L,3 gespeicherte Energie wird wiahrend dieser Zeitdauer wie in Abbildung
(d) ersichtlich iiber eine Serienschaltung von D7, L,.3 und C;1 in den Kondensator C;.1
gespeichert. Dieser wird damit bis zur Versorgungsspannung aufgeladen, entsprechende

Dimensionierung L,3 vorausgesetzt.
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t4 — ts: Damit ist zum Zeitpunkt ¢4 die Ausschaltentlastung fiir den MOSFET S gewéhr-

leistet und die ”Leitendphase” wird mit Erreichen von ¢5 beendet.

ts—tg: Wie schon fiir den Schalter S1 beschrieben wird in analoger Weise der Schalter S iiber
C,2 und D3 entlastet ausgeschalten. Dariiber hinaus wird die in S und C,2 gespeicherte

Energie dem Ausgangs zugefiihrt.

tg—t7: Die Spannung am Source-Kontakt von S beziiglich Masse sinkt, begriindet durch die
kleinere Kapazitit C;.2, schneller auf null als die Spannung Up mit der gréfSeren Kapazitét
C,1. Die daraus resultierende negative Spannungs-Zeit-Flache fiihrt zum Entladen von
L, 1. Dartuber hinaus wird mit 6ffnen von S der Kondensator C..1 entladen. Die gesamte
in den Bauteilen C,.1, C,2 und L,1 gespeicherte Energie wird damit, im Wesentlichen

verlustlos, dem Ausgang zugefiihrt.

t7 — to: Zum Zeitpunkt t7 ist U_D auf 0V abgesunken und die unter (a) bereits erwéhn-
te Ausgangssituation ist wieder hergestellt. Dieser Zeitabschnitt ist identisch zu der, als

”Freilaufphase” bezeichneten, Zeitdauer des konventionellen Buck-Konverters.

Lets o

(a) Zahlpfeilrichtungen (b) Strom- und Spannungszeitverlaufe

Abbildung 6.10: Kurvenformen bei idealem Bauteilverhalten

49



Kapitel 6 Schaltentlastung

Unter Berticksichtigung der Zahlpfeilrichtungen in Abbildung|6.10(a) sind die Strom- und Span-
nungszeitverlaufe fir den Buck-Konverter mit Entlastungsbeschaltung in Abbildung |6.10{(b)
dargestellt.

Die Bauteile sind dabei allesamt als ideal anzusehen. Die Eingangsspannung Uy, wird von einer
idealen Spannungsquelle erzeugt. Der entstehende Ausgangsstrom I,,; ist, begriindet durch die

unendlich grofle Induktivitat L, ideal gegléttet.

6.2.2 Simulation

In Abbildung sind die Simulationsergebnisse des Buck-Konverters mit Entlastungsbeschal-
tung ersichtlich. Als Bauteilwerte werden dabei jene in Tabelle[6.1]angegebenen Werte verwendet.
Die Zahlpfeilrichtungen sind dabei aus Abbildung [6.10f(a) iibernommen.

Die Diode D ist als Body-Diode eines IPB107N20N3 mit den Modellparametern laut Tabelle
5.4 simuliert.

Bezeichnung ~ Wert
fs 40kHz
Ui; 40V
Tout 140 A
Rout 100 mf2
L 10 uH
Cyl 1uF
C,2 100 nF
C:3 100 nF
L1 140nH
L2 2uH
L3 1pH
Tabelle 6.1: Simulationsparameter

0.000765 0.00077 0.000775 0.0007% 0.000785 0.00078
Time (s)

Abbildung 6.11: Zeitverldufe der Simulation

Verursacht durch die parasitaren Induktivitiaten der Diode D kommt es zu Oszillationen an U_D
und I_D. Der entstehende Ausgangsstrom I, ist, begriindet durch die endliche Induktivitat L,
kein ideal konstanter Strom.

Dariiber hinaus kommt es nach Abschalten des Transistors S zu einem ungewiinschten Strom-
fluss in L,3. Dieser baut sich auf, da die negative Spannung von C).1 einen sich schlieBenden
Strom iiber die Bauteile C,.1, L3 und D7 bewirkt. Analog kommt ein Stromfluss iiber die Bau-
teile C.3, L2, D5 und D3 zustande.
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Bei Betrachtung des Diodenstromes I_D in Abbildung fallt auf, dass die Diode in der ” Frei-
laufphase” nicht vollsténdig den Ausgangsstrom iibernimmt, sondern es zu einem Stromfluss
iiber D2 und L, 1 kommt. Der Grund dafiir ist in der nicht ausreichend grofien Spannungs-Zeit-
Flache, wie unter Punkt (g) in Abschnitt beschrieben zu suchen. Denn dadurch wird die
in L,1 gespeicherte Energie nicht vollstandig abgebaut und ein Stromfluss aufrechterhalten.
Diese ungewollten parasitidren Vorgange der Simulation sind hervorgerufen durch das nachgebil-
dete Diodenverhalten anhand des in Abbildung[5.6{a) dargestellten Modells.

Die Aussagekraft der durchgefiihrten Simulation ist damit eingeschrénkt wenngleich die prinzi-

pielle Funktionsweise belegt ist.

6.2.3 Zusammenfassung

Folgende Aussagen kénnen zusammenfassend iiber den Buck-Konverter mit Entlastungsbeschal-

tung angefithrt werden:

1. Die Hauptaufgabe, ndmlich entlastetes Schalten von S und D werden durch die zusétzli-

chen Beschaltungselemente und entsprechender Ansteuerung erreicht.

2. Die Flankensteigungen von Strom und Spannung sind durch diesen Konverteraufbau im

Vergleich zum konventionellen Aufbau verringert.

3. Ein Vorteil gegeniiber den in den nachfolgenden Kapitel [6.3] und [6.4] vorgestellten Entlas-
tungsbeschaltungen ist mit der Moglichkeit gegeben, die Pulsweite auf 100% auszudehnen

und gleichzeitig entlastetes Schalten zu erreichen.

4. Wie schon der im vorigen Abschnitt beschriebene Konverter, arbeitet auch dieser mit einer
festen Schaltfrequenz, was in Abschnitt als Anforderung an den Konverter genannt

wird.

5. Nachteilig sind der hohe Bauteilaufwand und die damit einhergehenden hohen Kosten,

sowie der benotigte Platzbedarf zu nennen.

6.3 Zero-Voltage-Transition Buck-Konverter

6.3.1 Funktionsweise

Um entlastetes Schalten von Transistor und Diode des Buck-Konverters zu erreichen, wird der
in [9] vorgestellte ZVT-PWM Buck-Konverter dahingehend untersucht ob er die geforderten
Anforderungen erfiillt. Die Schaltung dazu ist in Abbildung dargestellt und enthalt neben
dem konventionellen Konverter bestehend aus S, D und L ein resonantes Netzwerk bestehend
aus S1, D1, L, und C,. Die Drain-Source-Kapazitat des Schalters S und die Resonanzkapazitat

sind dabei zu C, zusammengefasst.
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s
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Abbildung 6.12: Schaltbild des ZVT-PWM  Buck-Konverters mit eingezeichnetem

Entlastungszweig

Wiéhrend einer Schaltperiode existieren sieben Betriebszusténde fiir welche in Abbildung [6.13

die dquivalenten Schaltbilder angegeben sind und deren Ablauf wie folgt beschrieben werden
kann. [9]

(a)

to — t1: Vor dem Zeitpunkt tg ist die Diode D leitend und der Transistor S ist ohne
Ansteuerung. Nun wird S1 zum Zeitpunkt tg eingeschaltet wodurch der Strom in L, linear
ansteigt. Zum Zeitpunkt ¢; erreicht I_Lr den Wert [I,,; und die Diode D schaltet, da
stromlos geworden, entlastet und ohne mafigeblichen Riickstrom ab. Die Zeitdauer Ty, =

t1 — to belauft sich auf
Iout

To1 (6.15)
t1 — t9: Verursacht durch die Resonanz zwischen L, und C, steigt I_Lr weiter an wodurch
die Spannung an C;. bis auf 0 V reduziert wird. Dadurch wird die antiparallele Body-Diode
von S zum Zeitpunkt ¢o leitend. Die dafiir benotigte Zeitdauer Tio = to —t1 berechnet sich

zu
s

Tiz = 5 VLG, (6.16)

to — t3: Um spannungslos Einzuschalten, ist es notwendig den Transistor S wahrend der
”Leitendphase” seiner Reversdiode anzusteuern. Dazu muss die Zeitverzogerung Tp zwi-

schen den Ansteuersignalen von S1 und S folgende Bedingung erfiillen.

Tout ™

Tp > T Tio=——+—+ =L, C, 1
D > To1 + 112 Um/L,n+2 C (6.17)

ts—t4: Wie in Abbildung d) ersichtlich, wird zu Beginn dieses Abschnittes der Schalter
S1 abgeschalten und S wird eingeschalten. Aufgrund des leitend werdens von D1 wird die

in L, gespeicherte Energie linear abgebaut bis zum Zeitpunkt ¢4 der Strom I_Lr Null wird.

ty —t5: Die Diode D1 wird zum Zeitpunkt ¢4 sperrend und es ergibt sich der Schaltzustand

des konventionellen Buck-Konverters.

52



Kapitel 6 Schaltentlastung

(f) t5 — tg: Verursacht durch das Abschalten des Transistors S zum Zeitpunkt t5 wird C, mit

dem Strom I,,; geladen bis er die Spannung Uy, erreicht hat.

(g) tg — to: In Abbildung [6.13(g) zeigt sich, dass dieser Zeitabschnitt identisch ist zu der
”Freilaufphase” des konventionellen Buck-Konverters. Zum Zeitpunkt tg ist ein Zyklus

abgeschlossen und mit Einschalten von S1 beginnt eine neue Periode.

Fiir den beschriebenen Ablauf sind in Abbildung die Strom- und Spannungszeitverlaufe mit
den dazugehorenden Zéhlpfeilrichtungen fiir den ZVT-PWM Buck-Konverter eingezeichnet.
Die Bauteile sind dabei allesamt als ideal anzusehen. Die Eingangsspannung Uy, wird von einer

idealen Spannungsquelle erzeugt. Der entstehende Ausgangsstrom I,,; ist, begriindet durch die

unendlich grofle Induktivitat L, ideal gegléattet.

(d) ts —ta

(e) t4 — t5 (f) t5 — t6 (g) t6 — to

Abbildung 6.13: Aquivalente Schaltbilder fiir die Zustinde des ZVT-PWM Buck-Konverters

Eine alternative Darstellung der Zeitverlaufe, unter gednderten Voraussetzungen, aber mit der-
selben qualitativen Aussage, kann in [31] nachgeschlagen werden. Dariiber hinaus findet sich
dort eine detailliertere Beschreibung des Zeitpunktes t3.

Bei Betrachtung der Schaltung unter Einbeziehung der parasitdren Elemente wie der Drain-
Source Kapazitiat des MOSFET S1, erkennt man die Erfordernis einer weiteren Diode D2 in
Serie zur Resonanzinduktivitat L,. Die strukturbedingte parasitire Kapazitat des Hilfsschalters
C;13 ist zum Zeitpunkt ¢4 auf den Wert der Eingangsspannung aufgeladen und ihre Energie wird
anschliefend, verursacht durch den geschlossenen Schalter .S auf L, umschwingen. Dies fiithrt zum
Leitend werden der Body-Diode an S1 und in weiterer Folge bildet sich ein Kreisstrom {iber die
Elemente S, S1 und L, aus. Um diese erhebliche zusétzliche Belastung der Bauelemente zu ver-
hindern, muss sichergestellt werden, dass der Strom an L, nur in eine Richtung fliefen kann. [20]
Diese Tatsache wurde sowohl bei der Simulation als auch beim Schaltungsaufbau beriicksichtigt.
Der Vollstandigkeit halber sei erwéhnt dass durch diese Seriendiode D2 die Spannung U_DS_S1

3j steht an dieser Stelle fiir den engl. Begriff junction
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wahrend dem Intervall ¢4 — t5 nicht mehr wie in Abbildung dargestellt auf null abfallt

sondern den Eingangsspannungswert beibehalt.

1.5+
M U-DS-SIJ:
%" 5]

e Um

t ttats ta tsts Time & to
(a) Z&hlpfeilrichtungen (b) Strom- und Spannungszeitverlaufe

Abbildung 6.14: Kurvenformen bei idealem Bauteilverhalten

6.3.2 Simulation

Die in der PSIM-Simulation verwendete Schaltung ist in Abbildung dargestellt. Wie er-
sichtlich, ist das ideale Schaltbild aus Abbildung um die bereits beschriebene Seriendiode
D2, die Drain-Source-Kapazitaten der MOSFET C; und Cj1 sowie eine parasitare Streuinduk-
tivitat L, erweitert worden. Die Kondensatoren C; und C}1 sind dabei die parasitiren Drain-
Source-Kapazitdten der IPB107N20N3 MOSFET-Strukturen. Ihre Kapazitiaten werden anhand
folgender Gleichung aus dem Datenblatt [10] bestimmt.

Cj = le = CDS = Coss — Crss = 0,5HF (618)

Die Streuinduktivitiat L, mit 20nH wird in die Simulation aufgenommen um Verdrahtungsin-
duktivitdten zu beriicksichtigen und zu zeigen, welchen Einfluss bereits kleine Induktivitaten auf
das Schaltverhalten haben.
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Die Diode D ist als Body-Diode eines IPB107N20N3 mit den Modellparametern laut Tabelle
5.4 simuliert.

In Abbildung [6.16]sind die Simulationsergebnisse des ZVT-PWM Buck-Konverters mit Bauteil-
werten laut Tabelle[6.2] dargestellt. Die Zahlpfeilrichtungen entsprechen dabei jenen in Abbildung
6.14)a) angegebenen.

D2 L, L
| y [ VTV Y Y Y\ roui
- Um L(;
D
D1 ZS Ruut

Bezeichnung  Wert

fs 40 kHz
Uin 40V
Tout 30A
Rout 333 mQ
L 10 uH
L, 300nH
L, 20nH
Cr 220nF
C; 0,5nF
C;1 0,5nF

Tabelle 6.2: Simulationsparameter

0.0004 0000405 0.00041 0.000415 0.00042
Time (s)

Abbildung 6.16: Zeitverldufe der Simulation

Verursacht durch die parasitare Induktivitat der Diode D kommt es zu Oszillationen an U_D

und I_D. Diese haben wiederum Auswirkungen auf die Drain-Source-Spannung des MOSFET
S.

Der entstehende Ausgangsstrom [, ist, verursacht durch die endliche Induktivitat L, kein kon-
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stanter Strom. Des Weiteren kommt es nach dem Abschalten von S zu einem oszillierenden
Stromfluss durch die Diode D1 weil die Diode des Buck-Konverters D nicht schlagartig den
vollstdndigen Ausgangsstrom iibernimmt. Dieser Vorgang konnte bei Messungen am Aufbau
ebenfalls nachgewiesen werden da die Body-Diode D schlechtere Schalteigenschaften aufweist
als die Schottky-Diode D1. Die Realisierung von D als aktiven Gleichrichter eliminiert diesen
Effekt.

Beim Abschalten des Hilfsschalters S1 muss der Strom auf die Diode D1 kommutieren. Bedingt
durch die Verdrahtungsinduktivitat L, wird dies nicht schlagartig passieren und es wird sich
eine Spannungserhohung an L, derart aufbauen bis der Stromfluss stattfindet. Diese Spannungs-
spitze mit simulierten 215V tritt in weiterer Folge auch am Hilfsschalter auf und fiithrt zu einem

drastischen Anstieg der Schaltverluste.

Die Einschaltentlastung von S muss durch geeignete Ansteuerung von S1 erreicht werden. Der
Hilfsschalter S1 muss lange genug eingeschaltet bleiben, damit U_DS auf null abgesunken ist. Je
hoher der Ausgangsstrom ist umso langer muss S1 eingeschaltet bleiben, was zu Einschréankun-
gen beziiglich des maximalen Duty-Cycles fiihrt.

Durch eine zu lange Ansteuerdauer von S1 bleibt die Reversdiode an S lénger leitend als not-

wendig und fithrt einen Strom der Hohe

C, 220 F
I Sreverse = Uin - \/: =40V -y oo0 = 34,25 A, (6.19)

Dies fiihrt zu einem verringerten Wirkungsgrad des Konverters. Die Leitendphase des Schalters

S1 ist daher so kurz wie moglich zu halten.

6.3.3 Messung

Die verwendeten Bauteile des Aufbaus sind in Tabelle [6.3] aufgelistet. Die Resonanzdrossel L, ist
eine Anfertigung der Firma Kaschke und besteht aus zwei Wicklungen auf einem R20/12,6/9,5L
Ferritring wobei ein Drahtdurchmesser von 2,5 mm verwendet wurde und nicht wie im Daten-
blatt [13] angegeben 1,25 mm. Fiir die Induktivitdt ergibt sich laut Datenblatt [13] ein Wert
von L = 284nH + 15%. Bei der Induktivitdtsmessung mit einer LCR-Messbriicke ergab sich ein
Wert von 300 nH und dieser Wert ist auch in die Tabelle angegeben.

Abbildung zeigt die Gegeniiberstellung von Messung und Simulation unter denselben Be-
dingungen wie in Tabelle angegeben. Hier wird auch das Problem des Aufbaus ersichtlich
und zwar, dass durch die rasche Drain-Source-Spannungsianderung und einhergehenden hohen
Spannungsmaximalwert beim Ausschalten des Hilfsschalters das Potential am Gate-Anschluss
mit nach oben gezogen wird. Das heifit es kommt zu Spannungsoszillationen in der Héhe von
2V bis 5V am Gate des Hilfsschalters. Genau in diesem Bereich liegt ebenfalls die Threshold-
Spannung des IPB107N20N3 Transistors [10]. Der MOSFET wird also nicht wie gewiinscht

abgeschalten sondern befindet sich quasi in einem linearen Betrieb. Die Diode D1 wird nur fiir
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Nano-Sekunden leitend und die Stromverldufe I_Lr und I_S1 sind identisch, wie in Abbildung
6.17|(b) ersichtlich. Die so verursachten Ausschaltverluste sind um ein vielfaches hoher als bei
einem ordnungsgeméfl harten Abschaltvorgang.

Die Simulation zeigt dieses Verhalten nicht da hierbei eine idealisierte Ansteuerung implemen-

tiert ist wenngleich sie das Ausmafl der Spannungsoszillationen beim Ausschalten gut darstellt.

Bauteilbezeichnung Verwendetes Bauelement
S INFINEON IPB107N20N3
S1 INFINEON TPB107N20N3
D Body-Diode eines IPB107N20N3
D1 STMicroelectronics STPS30150CW
D2 STMicroelectronics STPS30150CW
L 10 uH (Fronius Eigenanfertigung)
L, 0,3 «H (2 Wdg. auf R20/12,6/9,5L von Kaschke)
C, 220 nF MKP 1839 250VDC von Vishay

Tabelle 6.3: Verwendete Bauelemente fiir Schaltungsaufbau

I_Lr u_Ds_s1 I t + 1 1
70 . . . . . . . . T e e e T e o A

1)I_Lr'10 A 500ns

[BIU DSt 10V 500ns

-10
0.000322 0.000323 0.00022¢ 0.000325 0.000326 0.000327
Time (s)

(a) Simulation (b) Oszillogramm

Abbildung 6.17: Vergleich von Simulation und Messung des ZVT-PWM Buck-Konverters

Die dabei gemessenen Schaltverluste sind in Abbildung [6.18|a) ersichtlich und belaufen sich
auf 302 yuWs. Um diese weiter zu reduzieren, ist der Gate-Widerstand an S1 von 1 auf 22Q
erhoht worden und zusatzlich ein 10 nF Kondensator parallel zu D1 angebracht worden. Dies
bewirkt, dass die Lowside-Diode D1 nicht mehr leitend wird. Die gesamte in der Spule L,

gespeicherte Energie wird {iber S1 dem Ausgang zugetragen. Die so erreichten Ausschaltverluste

zeigt Abbildung [6.18(b) und betragen 250 uWs.
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. E_aus $1=302uWVs E_sdus 51 =250u\Vs

i \.lmﬂl_"in-\-.g
i
T

F

. ; ]
NG

A ] s

[ Y
B)1_S1 10 A 200 ns

BlU_DSS1 20V 200ns I

BIR.M 600 VW 1200ms) , 1,y

}I_S1 10 A 200 ns
JU_DSS1 20V 200ns . .
1R VS, 500 W 200ms, gy, T 1

(b) Ausschliefllich S1 ist leitend

(a) D1 wird kurzfristig leitend

Abbildung 6.18: Schaltverluste mit und ohne leitend werden von D1

Diese Ausschaltverluste iibersteigen jene in Kapitel[6.1.3|gemessenen 163 4 Ws beim harten Schal-
ten. Obwohl ein verbesserter Schaltungsaufbau geringere Schaltverluste bedeuten wiirde, hat die
Realisierung des ZVT-PWM Buck-Konverters gezeigt, dass alleine die Ausschaltverluste eines
Transistors die gesamten Schaltverluste eines hart schaltenden Konverters iibersteigen konnen.
Ein Konverter bei dem alle Schalter, also auch der Hilfsschalter, sowohl einschaltentlastet als

auch ausschaltentlastet sind ist anzustreben.

Der Vollstéandigkeit halber, zeigt Abbildung die Drain-Source Spannungen aller MOSFET.
Wobei angemerkt sei, dass bei D lediglich die Body-Diode verwendet wird und keine Ansteuerung
erfolgt.

Wie zu erkennen ist, zeigen die Spannungen keine wesentlichen Uberschwingungen wie dies beim
hart schaltenden Konverter der Fall ist. Diese Anforderung an den schaltentlasteten Konverter

ist demnach erfiillt.

[ 1Y (TR

Ii\

w10 A stoms 0. ... 1. T AyI_Ir 10 A 200ns .. ... ...

B)U_D 20 Vv 500ns |

. T B)U_D 20 v 200ns
B U DSt 20 M 5008, , 1,0,

BIU.DI ST 20 M 200ms, |,

(a) Einschalten S3 (b) Ausschalten S3

Abbildung 6.19: Drain-Source Spannungen des ZVT-PWM Buck-Konverters

o8



Kapitel 6 Schaltentlastung

6.3.4 Zusammenfassung

Zusammenfassend konnen folgende Punkte angefiihrt werden:

6.4

. Die Aufgabe des entlasteten Schaltens von S und D ist durch zusétzliche Beschaltungs-

elemente und entsprechender Ansteuerung erreicht. Dariiber hinaus sind die Spannungs-

oszillationen an den Bauelementen fast zur Ganze eliminiert.

. Dieser Konverteraufbau fiihrt zu verringerten Flankensteigungen von Strom und Spannung

im Vergleich zum konventionellen Aufbau.

Aufgrund der kurzen Umladezeiten des Resonanzkreises kann iiber weite Bereiche eine
Variation der Last stattfinden, wenngleich ein entlasteter Betrieb mit anndhernd 100%

Pulsweite nicht moglich ist.

. Dieser ZVT-PWM Buck-Konverter arbeitet mit einer festen Schaltfrequenz, was in Ab-

schnitt als Anforderung an den Konverter genannt wird.

Eine der wesentlichsten Anforderungen, ndmlich die Reduktion der Schaltverluste kann
durch diesen Aufbau nicht erreicht werden. Der Einsatz dieser Schaltentlastung macht

unter diesen Bedingungen keinen Sinn.

Buck-Konverter mit Active Snubber

6.4.1 Funktionsweise

Eine in &hnlicher Weise arbeitende Schaltentlastung wie jene in Abschnitt vorgestellte,
ist in [33] behandelt. Der wesentlichste Vorteil gegeniiber dem Zero-Voltage-Transition Buck-

Konverter besteht in dem entlasteten Ausschalten des Hilfsschalters, womit nun sdmtliche aktiv
geschalteten MOSFETSs (einschliefllich der im synchronen Gleichrichterbetrieb arbeitenden Di-
ode D) entlastet Ein- und Ausgeschaltet werden.

AU
s 1
i i ]
— Uy DZS

Abbildung 6.20: Schaltbild des Buck-Konverters mit eingezeichnetem Active Snubber

Die Schaltung umfasst neben den Bauteilen fiir den konventionellen Buck-Konverter bestehend
aus S, D und L einen aktiven Snubber mit den Bauteilen S1, D1, D2, L, und C,.. Das Schaltbild
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hierzu ist in Abbildung ersichtlich.

Die acht Schaltzustande welche wahrend einer Periode durchlaufen werden, sind in den folgenden

Unterpunkten naher beschrieben. Die dazugehorigen dquivalenten Schaltbilder sind in Abbildung

[6-21] zusammengefasst.

(a)

to — t1: Vor Beginn der Betrachtung ist die Diode D leitend und der Transistor S ist
sperrend. Die Hilfsinduktivitdt L, zum entlasteten Schalten fiithrt den Strom I,,; und die
Spannung an der Hilfskapazitiat C). ist Null. Zum Zeitpunkt tg wird der MOSFET S1
stromlos eingeschaltet woraufhin der Strom in der Induktivitdt L, linear abnimmt bis
zum Zeitpunkt t; die Stromstérke den Wert Null erreicht hat. S1 hat zum Zeitpunkt ¢;
den gesamten Strom iibernommen. Durch diesen Vorgang, mit der Zeitdauer Ty, wird die
Diode D entlastet abgeschalten und ihr Riickstrom durch die verringerte Stromsteilheit

minimiert. Die Zeitdauer Tp; = t1 — to belauft sich auf

I out
To1 = .
ot Um /Lr

(6.20)

t1 — ta: Die parasitare Drain-Source Kapazitat C; des MOSFET Transistors S wird iiber
L, und S1 entladen. Die Spannung an S nimmt somit ab und erreicht zum Zeitpunkt to
den Wert Null. Die Zeitdauer T1o = to — t1 bis U_DS auf 0V abgesunken ist berechnet
sich zu

Ty = g L.C;. (6.21)

to — t3: Verursacht durch die reduzierte Spannung U_DS wird in der MOSFET Struktur
die Body-Diode zum Zeitpunkt to leitend. Dadurch bildet sich ein geringer Riickwéartss-
trom durch die Induktivitdt aus, welcher so lange fliefit bis zum Zeitpunkt t3 der Schalter
S geschlossen wird. Dieser Einschaltvorgang findet dabei sowohl spannungslos wie auch
stromlos statt. Idealerweise wird zeitgleich mit dem Einschalten von S der Schalter S1
abgeschalten wobei sich die Zeitverzogerung Tp zwischen den Ansteuersignalen von S1
und S anhand folgender Gleichung ermitteln lasst.

Tout m

gL T2 VIO (6.22)

Tp =2 To1 + T2 =

t3 — t4: Das Schlieflen des Schalters S bewirkt einen Stromanstieg in der Induktivitat
L, welcher wiederum zu einem Spannungsanstieg an dieser fiihrt. Begriindet durch die
parallele Kapazitidt C, wird die Spannung an L, nicht sprungartig steigen sondern linear
zunehmen und somit zum Zeitpunkt t3 das spannungslose Ausschalten des Hilfsschalters
ermoglichen. Praktischerweise wird S1 mit geringer Zeitverzogerung zum Einschalten von
S abgeschalten um auch das entlastete Ausschalten des Hilfsschalters sicher zu stellen.

Mit dem Zeitpunkt ¢4 hat die Spannung an C, den Wert der Eingangsspannung erreicht

oder uberschritten was zum leitend werden der Diode D1 fiihrt.
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(e) t4—ts: Der Strom in der Hilfsinduktivitét steigt weiter linear an. Bis zum Zeitpunkt ¢5 der
volle Ausgangsstrom von der Induktivitat ibernommen wird, sind die Dioden D1 und D2
leitend und iibernehmen den auf den Ausgangswert fehlenden Teilstrom. Mit Erreichen
des Zeitpunktes t5 sind die Dioden D1 und D2 weich abgeschalten worden und sperren

von nun an.

(f) ts —te: Wie in Abbildung|6.21{(f) ersichtlich, entspricht dieser Zeitabschnitt der ”Leitend-
phase” des konventionellen Buck-Konverters wobei die Ausgangsinduktivitit L um den

Wert von L, vergrofiert ist.

(g) te — ty: Zum Zeitpunkt tg wird S spannungslos abgeschaltet. Erreicht wird dies, da C, zu
diesem Zeitpunkt auf die Eingangsspannung aufgeladen ist und anschliefend iiber einen
konstanten Strom entladen wird, was linearen Spannungsabfall an C, zur Folge hat. In
analoger Weise bedeutet dies linearen Spannungsanstieg von U_D.S bis zum Zeitpunkt t7
die Eingangsspannung erreicht ist und U_Cr den Wert Null erreicht hat, worauthin die

Diode D zu leiten beginnt.

(h) ty—to: In diesem Schaltzustand fiihrt die Diode D den gesamten Strom I,,;. Dieser Zustand
ist identisch mit der ”Freilaufphase” des konventionellen Buck-Konverters. Zum Zeitpunkt

to ist ein Zyklus abgeschlossen und mit Einschalten von S1 beginnt eine neue Periode.

(e) ta—t5 (f) t5 — to () te — tr (h) tz —to

Abbildung 6.21: Aquivalente Schaltbilder fiir die Zustiinde des Buck-Konverters mit Active
Snubber

Fiir den beschriebenen Ablauf sind in Abbildung [6.22] die Strom- und Spannungszeitverlaufe
mit den dazugehorenden Zéhlpfeilrichtungen fiir den Buck-Konverter mit Active Snubber ein-
gezeichnet.

Die Bauteile sind dabei allesamt als ideal anzusehen. Die Eingangsspannung U, wird von einer

idealen Spannungsquelle erzeugt. Der entstehende Ausgangsstrom I, ist, begriindet durch die
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unendlich grofle Induktivitat L, ideal gegléttet.

Wie in Abbildung b) ersichtlich, steigt der Strom I_S wihrend der Zeitdauer von t3 bis
t4 nicht linear an sondern erreicht sprungartig den Maximalwert. Dies ist begriindet durch das
Laden von C, nach dem Ausschalten des Hilfsschalters S1. Zu vermehrten Schaltverlusten fiihrt

dieser Vorgang nicht da wéhrend dessen die Spannung an S Null ist.

t titobate ts te f7 Time (s) to

(a) Zahlpfeilrichtungen (b) Strom- und Spannungszeitverlaufe

Abbildung 6.22: Kurvenformen bei idealem Bauteilverhalten

6.4.2 Simulation

Um die Aussagekraft der Simulation zu erhéhen, ist die Schaltung nach Abbildung um die
Bauteile C;, C;1 und L, erweitert worden und die verwendete Schaltung ist in Abbildung
dargestellt. Die parasitaren Kapazitaten C; und C;1 der IPB107N20N3 MOSFET-Strukturen
sind bereits in Gleichung zu 0,5 nF bestimmt worden.
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Abbildung 6.23: Schaltung des Buck-Konverters mit Active Snubber fiir die Simulation

Die bedingt durch den Aufbau entstehenden Verdrahtungsinduktivitéten werden zu einer Streuin-
duktivitdt L, zusammengefasst. Die Diode D wird als Body-Diode eines IPB107N20N3 simuliert
und verwendet das in Kapitel vorgestellte Diodenmodell. Die Modellparameter entsprechen

dabei jenen aus Tabelle

Abbildung [6.24] zeigt die Ergebnisse der Simulation des Buck-Konverters mit Active Snubber
wobei die in Tabelle angegebenen Bauteilwerte verwendet werden. L, représentiert die pa-
rasitdre Induktivitdt welche bedingt durch den Aufbau entsteht. Der Wert ergibt sich aus der
Verdrahtungslange von 45 mm zwischen den Bauteilen C,, D1 und D2 womit sich eine In-

duktivitdt von L, = 11?1—1;1 -45mm = 45nH ergibt. Die Zahlpfeilrichtungen fiir die Simulation

entsprechen dabei jenen aus Abbildung [6.22(a).

Bezeichnung  Wert
fs 40 kHz
U; 40V
Tout 30A
Rout 333 mQ
L 10 uH
L, 1,6 uH
L, 45nH
Cr 300 nF
C; 0,5nF
C;1 0,5nF

Tabelle 6.4: Simulationsparameter

0.000175

0.00018

0.000125

Time (s)

0.00018

0.000195

0.0002

Abbildung 6.24: Zeitverlaufe der Simulation

63




Kapitel 6 Schaltentlastung

Die Simulationsergebnisse zeigen einige entscheidende Unterschiede im Vergleich zum idealisiert
dargestellten Verlauf in Abbildung [6.22(b). Den bedeutendsten Einfluss hat die parasitére Se-
rieninduktivitdt L, beim Abschalten des Transistors S. Hier zeigt sich eine Spannungsspitze von
111V welcher durch die Stromkommutierung vom Schalter S auf den Strompfad C;, L, und D1
verursacht wird. Bedingt durch die rasche Stromanderung entsteht an der parasitidren Induk-
tivitdt diese Spannungsspitze und tritt in weiterer Folge an U_DJS auf. Dieser Effekt bewirkt,
dass der MOSFET-Transistor S nicht mehr entlastet ausschaltet.

Fin ahnlicher Effekt entsteht beim Ausschalten des Hilfstransistors S1 welcher nicht mehr wie
beschrieben spannungslos ausschaltet. Verursacht wird dies durch die Stromanderung welche
beim Aufladen der Kapazitat C,. entsteht und als Resultat eine Spannungsspitze an L, bewirkt.
Genau auf diese Spannung wird nun der Schalter S1 ausgeschalten und dies bewirkt, dass sich
die Schaltverluste erh6hen.

Die Oszillationen an U_DS_S1 zum Zeitpunkt t5 entstehen durch den Serienschwingkreis von
C;1 und L,.

Dartiiber hinaus baut sich nach dem Abschalten von S eine negative Spannung an U_C'r auf und
I_Lr zeigt eine damit verbundene verstarkte Stromabnahme. Der Grund dafiir ist wieder in der
Induktivitat L, zu suchen. So wird durch L, der Stromfluss nach dem Entladen von C, aufrecht
erhalten und dieser negativ aufgeladen. In weiterer Folge findet ein Stromfluss iiber den Pfad D,
C,, Ly und D2 statt und der Drosselstrom I_Lr ist um diesen vermindet. Nachdem C, entladen

ist, flieft der Strom ausschlie8lich iiber D und L, womit der gewtinschte Schaltzustand erreicht

ist.
Bezeichnung  Wert
fs 40kHz
U; 40V
Tout 30A
Rout 333 m{)
L 10 uH
L, 1,6 uH
L, 45nH
C; 66 nF
C; 10,5 nF
;1 0,5nF
Tabelle 6.5: Simulationsparameter

0.000225 0.00022 0.000225 0.0002¢ 0.000245 0.00025
Time (s)

Abbildung 6.25: Zeitverldufe der Simulation
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Zur Verringerung der beim Ausschalten von S entstehenden Spannungsspitze wird parallel zu
diesem ein Kondensator mit 10nF angebracht. In der Simulation erhéht sich der Wert von C,
deshalb auf 10 nF + 0,5nF = 10,5nF. Dariiber hinaus wurde die Resonanzkapazitiat von 300 nF
auf 66 nF verringert um den Lade- und Entladevorgang zu beschleunigen. Das Ergebnis dieser
Simulation ist in Abbildung visualisiert.

Dabei zeigt sich, dass U_DS nun einen maximalen Wert von 56 V erreicht, was einer Reduzierung
von 55V entspricht. Die Aufladezeit des Kondensators ist wie nachfolgend berechnet von 400 ns
auf den Wert von 88 ns verringert worden ohne gesteigerte Schaltverluste hinnehmen zu miissen.

In der Simulation werden diese Berechnungen bestatigt.

C, C, 300 nF
T —300nF = —A = —U;p=——"—4 =4 2
|C,=300nF Te. Uc, IoutU 304 0V = 400ns (6.23)
C, C, 66 nF
T —g¢6nF = — AU, = —U;;, = ——40V =88 6.24
Ll =66nF 1, Ao =1~ 304 ns (6.24)

6.4.3 Messung

Fiir den Aufbau des Konverters werden die in Tabelle zusammengefassten Bauteile verwen-
det. Die Drossel Lr besteht dabei aus drei Wicklungen auf einem Chang Sung Sendust Kern
CS270125 und ihre Induktivitét berechnet sich anhand des Datenblattes [4] zu

-7V 2 2
_ MOMTN2AQuerschnitt _ 4710 ﬁ 125 3% 65,4 mm — 1,456 MH (625)

L
' lMagnetpfad 63, 5 mm

Bei der Messung der Induktivitdt mit einer LCR-Messbriicke ergab sich ein Wert von 1,6 uH.
Da die Magnetpulverkerne Induktivitdtsschwankungen unterliegen, ist in die Simulation der

gemessene Wert iibernommen worden und wird auch in dieser Tabelle mit 1,6 yH angegeben.

Bauteil Verwendetes Bauelement
S INFINEON IPB107N20N3
S1 INFINEON IPB107N20N3
D Body-Diode eines IPB107TN20N3
D1 STMicroelectronics STPS30150CW
D2 STMicroelectronics STPS30150CW
L 10 uH (Fronius Eigenanfertigung)
L, 1,6 pH (3 Wdg. auf CS270125)
Cy 300nF (2-150nF RIFA 353 FX2) bzw. 66 nF (3-22nF WIMA MKP10)
C; kein Kondensator bzw. 10nF WIMA MKS 4

Tabelle 6.6: Verwendete Bauelemente fiir Schaltungsaufbau
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Abbildung [6.26] zeigt das Oszillogramm mit auftretender Spannungsspitze und eine Gegeniiber-

stellung zur Simulation. Der Ausgangsstrom betragt dabei 27 A und der gemessene Spitzenwert

ist 101 V was 10V unter dem simulierten Wert von 111V liegt.

Die Oszillation an U_Lr nachdem I_Lr den Ausgangsstrom iibernommen hat, tritt sowohl bei
der Messung als auch bei der Simulation auf, wenngleich U_Lr bei der gemessenen Spannung

eine hohere Dampfung aufweist. Verantwortlich fiir diese Schwingung ist der Serienschwingkreis

von L, und Cj1.

Die Gegeniiberstellung der Messung und Simulation bei verringerter Spannungsspitze ist in
Abbildung ersichtlich. Die Messung liefert einen Spannungsspitz am MOSFET-Transistor

S von 50V und in der Simulation betrégt dieser

57,5V.

—t T
T T T T T T

; - /b
] L L/"—
N J lu/\“ Annaand I~

B)UDS 20V 1us
o byt g Ly s Lo a lan

(a) Simulation

(b) Oszillogramm

Abbildung 6.26: Vergleich von Simulation und Messung bei Spannungsspitze an U_DS

BIUDS 20V 1us
it 2p Vs Lo Lo e ey

(a) Simulation

(b) Oszillogramm

Abbildung 6.27: Vergleich von Simulation und Messung bei reduzierter Spannungsspitze
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In Abbildung[6.28|sind die Ein- und Ausschaltvorgénge der Bauteile S, D und S1 dargestellt. Die
Messungen fiir die MOSFET-Transistoren sind bei einem Ausgangsstrom von 30 A durchgefiihrt
worden. Jene fiir die Body-Diode D werden bei einem Laststrom von 24 A durchgefiihrt, da es wie
in Abschnitt beschrieben beim hart schaltenden Konverter zum Sattigen der Stromzange
gekommen ware. In Summe ergeben sich die gesamten Schaltverluste von 140 pWs.

Wie anhand der Messungen ersichtlich wird, zeigen die Ausschaltvorgdnge der Transistoren
die mit Abstand grofiten Abschaltverluste. Auf deren Ursache wurde bereits in Abschnitt [6.4.2]
eingegangen. Eine Verringerung der Ausschaltverluste kann tiber die Reduzierung der parasitiaren
Induktivitat L, erreicht werden. Um dies zu Bewerkstelligen, kann einerseits das Layout des
Schaltungsaufbaus verbessert wie auch Bauelemente mit verringerten parasitdaren Induktivitaten

verwendet werden.

// ;m\ !/\v ’

S A RVAViW ]
| j ; /‘ - \N : T\.\ e
i I\ \-m%

)U_DS 20V 500 s
A L T BN IS SR T S i W |

(c) Ein- und Ausschalten S1

(d) Ausschalten S (e) Ausschalten D

Abbildung 6.28: Schaltvorginge einschliefllich deren Schaltverluste von S, D und S1

Die gemessenen Schaltverluste in Abhéngigkeit des Ausgangsstromes sind in Abbildung

dargestellt. Dabei weist die Steigung der Verluste annéhernd lineares Verhalten auf.
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Abbildung 6.29: Schaltverluste iiber Ausgangsstrom

6.4.4 Zusammenfassung

Folgende Aussagen konnen zusammenfassend iiber den Buck-Konverter mit Active-Snubber an-

gefiihrt werden:

1. Dieser ZVT-PWM Buck-Konverter arbeitet mit einer festen Schaltfrequenz, was in Ab-
schnitt als Anforderung an den Konverter genannt wird.

2. In Summe konnten die Schaltverluste von 163 yWs auf 140 4 Ws gesenkt werden. Durch die
Verringerung der Spannungsspitzen an S und D im Vergleich zum hart geschalteten Kon-
verter konnen anstatt der IPB107TN20N3 MOSFET zukiinftig IPBO72N15N3 MOSFET ein-
gesetzt werden. Dies reduziert den Leitend-Widerstand des MOSFET Rpg(op) von 10,7 mS2
auf 7,2m{2, was mit um 32,7% verminderten Leitverlusten eine deutliche Verringerung der

Gesamtverluste bewirkt.

6.5 Schlussbetrachtung

Der Buck-Konverter mit Entlastungsbeschaltung aus Kapitel stellt ein vielversprechendes
Verfahren zur Schaltentlastung dar. Allerdings wird dieser Vorteil durch hohen Bauteilaufwand,
dem damit verbundenen Platzbedarf, sowie den Kosten fiir die Bauteile erkauft. Aufgrund des-

sen ist die Entscheidung gegen diese Art der Schaltentlastung gefallen.

Fine einfachere Moglichkeit zum entlasteten Schalten stellt der Zero-Voltage-Transition Buck-
Konverter dar. Allerdings verursacht hierbei der harte Abschaltvorgang des Hilfsschalters derart

hohe Ausschaltverluste, dass ein Einsatz dieser Entlastung keine Verbesserung bringt.

Die Verwendung eines Active Snubber fiir den Buck-Konverter bringt schliefilich den gewtinsch-

ten Effekt. Damit sind die Schaltverluste von 163 uWs auf 140 4Ws verringert. Dartiber hinaus
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sind die Spannungsosziallationen so weit abgesenkt, dass MOSFETs mit einer Drain-Source-
Bemessungsspannung von 150V eingesetzt werden kénnen, was eine Verringerung der Leitend-
verluste um 32,7% bedeutet.

Abschlielend sei noch angemerkt, dass eine weitere Reduktion der Schaltverluste zu erwarten

ist, wenn das Platinen-Layout auf die Entlastungsbeschaltung hin optimiert wird.
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Zusammenfassung und Ausblick

Ob in der Unterhaltungselektronik oder in der Werkzeugindustrie, in allen Bereichen des tagli-
chen Lebens wiinschen sich die Menschen zusehends ohne Netzanschluss arbeiten zu konnen.
Damit steigen die Anforderungen beziiglich der Mobilitdt und werden in Zukunft im Bereich der
Leistungselektronik stindig zunehmen. Aus diesem Grund behandelt diese Diplomarbeit den

Entwurf eines akkumulatorbetriebenen DC-DC Konverters.

Zur Behandlung dieses Themas ist Eingangs eine fiir Fronius International GmbH interessante
Aufgabenstellung formuliert worden. Darauf basierend wird ein geeigneter Akkumulator aus-
gewahlt und mogliche in Frage kommende Konvertertopologien werden mittels Simulation auf
deren Einsetzbarkeit iiberpriift. Zugunsten der Robustheit und des Lastdnderungsverhaltens ist
die Wahl auf einen zweistufigen Buck-Boost-Konverter mit Hilfsschalter gefallen.

Diese Konvertertopologie arbeitet mit hart geschalteten Transistoren. Im Hinblick darauf, kei-
ne gespeicherte Kapazitiat des Akkus zu verschwenden, wird eine Schaltentlastung des Buck-
Konverters realisiert. Der Erzielung eines méglichst hohen Wirkungsgrades wird somit besonde-

rer Bedeutung beigemessen.

Wie das Kapitel zur Schaltentlastung zeigt, haben parasitidre Einfliisse des Konverteraufbaus
sowohl beim harten Schalten wie auch bei der Entlastungsbeschaltung grofie Auswirkungen.
Bereits Verdrahtungsinduktivitdten im Nano-Henry Bereich fithren zu zusétzlichen Spannungs-
oszillationen von einigen zehn Volt.

Um die Auswirkungen von parasitiaren Effekten wie Verdrahtungsinduktivitdten und den Riick-
wartsstrom von Dioden am Prototyp-Aufbau abzuschétzen, wird in dieser Arbeit grofler Wert
auf den Vergleich zwischen realem Aufbau und der Simulation gelegt. So lassen sich mogliche
unerwiinschte Schaltungseffekte beim Konverteraufbau bereits in der Planungsphase beriick-
sichtigen. Ist der Konverteraufbau bereits vorhanden, lassen sich gemessene Phénomene in der

Simulation bestétigen.
Ein Vergleich der unterschiedlichen Entlastungsbeschaltungen zeigt, dass nur eine vollstandige

Entlastung (sowohl Einschalt- wie auch Ausschaltentlastung) aller Schaltelemente eine wirkliche

Reduzierung der Schaltverluste ergibt. Dariiber hinaus findet durch das entlastete Schalten eine
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Reduzierung der Spannungsoszillationen an den Schaltern statt. In weiterer Folge kann somit
die Bemessungsspannung der MOSFET reduziert werden, was wiederum mit reduzierten Leit-
verlusten einher geht. Eine ausschlieflliche Betrachtung der Schaltverluste wire in diesem Fall
irrefithrend.

Es diirfen natiirlich weder der Kostenaufwand noch der Entwicklungsaufwand einer solchen
Schaltentlastung unberiicksichtigt bleiben und miissen mit den erzielbaren Vorteilen abgewogen

werden.

Fiir die Zukunft ware zur weiteren Steigerung des Wirkungsgrades eine Entlastung fiir den
Boost-Konverter anzudenken. Da der Hochsetzer im Normalbetrieb allerdings deaktiviert ist,
ist im Zuge dieser Arbeit darauf verzichtet worden. Der Gesamtwirkungsgrad wird sich dadurch
nur unwesentlich verbessern.

Dariiber hinaus wére eine Entlastung des Boost-Konverters aufgrund seiner Ausgangskapazitat

einfacher zu realisieren als dies fir den Buck-Konverter der Fall war.
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Anhang A

PSIM-Schaltbild des kaskad. Bi-Direkt.
Buck-Boost-Konverters
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Abbildung A.1: Schaltbild der PSIM-Simulation fiir den kaskadierten Bi-Direktionalen Buck-
Boost-Konverter
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Anhang B

C-Code des Controllers fur den kaskad.
Bi-Direkt. Buck-Boost-Konverter

Definition der Variablen

#include <Stdlib.h>

#include <String.h>

/

/Includes

//Notwendige Parameter-Einstellungen

//

double time_base = 1le-7;

double
double
double

double
double
double
double
double

p = 4000;

1 = 0.000002;

f = 50000.0

Kp = 0.4;

Ki =7000.0;

Kd = 0.7e-5;
Kp_delta = -5;
Ki_delta = -10000;

//Sonstige Variable

//Hier muss der "Time step" der Simulation Control eingegeben werden
//maximale Ausgangsleistung
//Induktivitdt der Spule in der simulation

//Frequenz

//Regelparameter fiir PID Reger V_out_soll

//Regelparameter fiir PID Reger delta

i_out_gewuenscht =140.0; // Speicherung des gewiinschten Ausgangsstromes

//

double

double Kteil = 0.0;
double Iteil = 0.0;
double Dteil = 0.0;
double Kteil_delta = 0.0;
double Iteil_delta = 0.0;
double d=0.0;

double alpha = 10.0;
double betha = 0.0;
double gamma = 0.0;
double delta = 0.0;
double alphal = 0.0;
double alpha2 = 0.0;
double v_1 = 0.0;

double v_in = 48.0;
double v_out = 0.0;

// (nur fir Initialisierung relevant)

//Proportional Anteil des PID Reglers fiir v_out_soll
//Integral Anteil des PID Reglers fiir v_out_soll
//Differential Anteil des PID Reglers fiir v_out_soll
//Proportional Anteil des PID Reglers fiir delta
//Integral Anteil des PID Reglers fiir delta

//Gibt das Verh&tniss von V_out/V_in an

//Anteil der Input Phase Dauer in Prozent gemessen an der Periodendauer
//Anteil der Input-Output Phase Dauer in Prozent gemessen an der Periodendauer
//Anteil der Free-Wheeling Phase Dauer in Prozent gemessen an der Periodendauer
//Zusdtzlicher Anteil der Clamp Phase

//Méglicher alpha-Wert

//Méglicher alpha-Wert

//Spannung an der Spule

//Eingangsspannung
//Ausgangsspannung
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double v_out_sum = 0.0; //Aufsummierter v_out: dient zu Berechnung von v_out_eff
double v_out_eff = p/i_out_gewuenscht; //Effektivwert von v_out

double i_out = 0.0; //Ausgansstrom

double i_out_sum = 0.0; //Aufsummierter i_out: dient zu Berechnung von i_out_eff
double i_out_eff = i_out_gewuenscht; //Effektivwert von i_out

//Stromregler Variablen

double i_out_e = 0.0; //Abweichung des Ausgangsstromes vom Sollwert

double i_out_esum = 0.0; //Aufsummierter Wert von i_out_e

double i_out_ealt = 0.0; //letzter gespeicherter Wert von i_out_e

double i_vorgabe = i_out_gewuenscht; // Leistungsbegrenzter Stromsollwert

double r_last =0.0; //Berechneter Wert des Lastwiderstandes

double r_alt = 0.0;

int cycle_finished =0; //Gibt an ob ein Zyklus fertig ist

int mycase = 0; //Gibt den State an

double cycle_time = 1/f; //Periodendauer

double eff_time_count = 0.0; //speichert die Anzahl der Schritte wihrend eines Cyclus
int shiftx = 0; //Dient zur Speicherung der Startzeit jeder einzelnen Phase
double mytime = 0.0; //Speichert die Startzeit jeder einzelnen Phase

double time_count = O0; //Anzahl der Aufrufe der Funktion "RunSimUser" seit Beginn der Simulation
double s1 = 0.0; //Variablen zur Anteuerung der Schalter

double s2 = 0.0;
double s3 = 0.0;
double s4 = 0.0;

int g_nInputNodes=0; //PSIM variablen
int g_nOutputNodes=0;
int g_nStepCount=0;

Eigentlicher Programmteil

g_nStepCount++; //PSIM Variable

time_count = time_count +1; //Wird mit jedem Aufruf inkrementiert

v_1l = in[0]-in[1]; //Zuweisung der Einginge
v_in = in[2];
v_out = in[3];
i_out = in[4];

i_out_gewuenscht = in[5];

//Berechnnung des Effektivwertes von i_out und v_out

//

eff_time_count = eff_time_count+1; //Speichert die Anzahl der Aufrufe wdhrend eines Zyclus
i_out_sum = i_out_sum + pow(i_out,2); //Aufsummierung des quadrierten Ausgangsstromes
v_out_sum = v_out_sum + pow(v_out,2); //Aufsummierung der quadrierten Ausgangsspannung

if (cycle_finished == 1) //Falls ein Zyklus beendet ist, erfolgt die Berechnung
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{

i_out_eff = sqrt( (1/eff_time_count) * i_out_sum); //Berechnung des Effektivwertes

i_out_sum 0; //Null setzten der Summe fiir néchste Berechnung

v_out_eff sqrt( (1/eff_time_count) * v_out_sum); //Berechnung des Effektivwertes

v_out_sum = 0; //Null setzten der Summe fiir nichste Berechnung
if(i_out > 0.0) //Berechnung des Lastwiderstandes
{ r_last = v_out/i_out;
} else {
r_last = 0.2;
}
if (r_last > (r_alt + 0.01) || r_last < (r_alt - 0.01) ) //Bei Lastinderung erfolgt eine Riicksetzung
{ //des aufintegrierten Fehlergliedes

i_out_esum = 0.0;
r_alt = r_last;

}

// Berechnung und Regelung der Zusténde

//

if ( (pow(i_out_gewuenscht,2) * r_last) > p)

{

i_vorgabe = sqrt(p/r_last);

d = i_vorgabe*r_last/v_in; //Berechnnung von d fiir optimierung von alpha
} else {

cycle_finished = 2;

i_vorgabe = i_out_gewuenscht;

d = i_vorgabex*r_last/v_in;

}

cycle_time = 1/f; //Periodendauer in Sekunden

if ( d-(pow(d,2)+d+1)* (2*1*p*xf/(pow(v_in,2)*d)) > 0) //Berechnung von alpha
{

alphal = 100*(sqrt(d-(pow(d,2)+d+1)*(2*1*(i_vorgabe*i_vorgabexr_last)*
f/(pow(v_in,2)*d)))+pow(d,2))/(pow(d,2)+d+1);

alpha2 = 100*(-1*sqrt(d-(pow(d,2)+d+1)*(2x1*(i_vorgabe*i_vorgabe*r_last)*
£/ (pow(v_in,2)*d)))+pow(d,2))/(pow(d,2)+d+1);

} else {

alphal = -1.0;

alpha2 = -1.0;

}

if (alpha2 > 1) //Der kleinere alpha-Wert wird herangezogen
{

alpha = alpha2;

} else {

alpha = alphal;

}

if (alpha < 1) //Untere Begrenzung von alpha falls bei Optimierung ein Rechenfehler passiert
{

alpha = 1.0;

}
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// Regelung von I_out iiber betha
//

i_out_e = i_vorgabe - i_out_eff; //Vergleich des Sollwertes mit dem Istwert

i_out_esum = i_out_esum + i_out_e; //Integration des Fehlers fiir den I-Anteil

if ( i_out_esum < 0 ) //Wind Up Schutz des PID Reglers

{

i_out_esum = 0;

}
Kteil = Kp*i_out_e; //P-Teil des PID-Reglers
Iteil = Ki*(time_basexeff_time_count)*i_out_esum; //I-Teil des PID-Reglers
Dteil = Kd/(time_basexeff_time_count)*(i_out_e - i_out_ealt); //D-Teil des PID-Reglers
betha = Kteil+Iteil+Dteil; //Reglergleichung

i_out_ealt = i_out_e; //Speicherung des aktuellen Vergleichswertes

if (betha < 1) //Uberpriifen ob minimale Schranke fiir betha erreicht

{

betha = 1;

}

if( betha > 100-alpha-1) //Uberpriifen ob maximale Schranke fiir betha erreicht
{

betha = 100-alpha-1;

}

gamma = 100-alpha-betha;

// Regelung von I_out iiber delta
//

if (cycle_finished == 2)
{

//Falls Maximalfrequenz erreicht wurde ist Regelung iiber delta aktiviert.

if ( i_out_esum > your_val ) //Wind Up Schutz des PID Reglers

{

i_out_esum = your_val;

}

Kteil_delta = Kp_deltaxi_out_e; //P-Teil des PID-Reglers
Iteil_delta = Ki_delta*(time_base*eff_time_count)*i_out_esum; //I-Teil des PID-Reglers
delta = Kteil_delta+Iteil_delta; //Reglergleichung

if (delta <1) //Begrenzen des delta Wertes

{

delta = 1;

}

if (delta >400)

{

delta = 400;

}

} else {

delta = 1;

}
}
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if( (cycle_finished == 1)
{
eff_time_count = 0.0;

}

switch(mycase)

{

case O:
s1=1.0;
s4=1.0;
cycle_finished = 0;

if (shiftx == 0)

{

mytime = time_count;
shiftx = 1;

}

Il (cycle_finished == 2) ) //Muss am Ende aller Regelungen Null gesetzt

//werden da fiir Integrator Teil bendtigt

//Mit Hilfe dieses Switch erfolgt die Ansteuerung der Schalter

//Input Phase
//SchlieBen von S1
//Schlieflen von S4

//Es beginnt ein neuer Zyclus

//Falls es der erste Aufruf der Input Phase ist
//(shiftx==0) ,wird der If-Block ausgefiihrt

//Speichern der aktuellen Psim-Zeit

//shiftx = 1 weil jetzt auf Ablauf von T1 gewartet wird

if (time_count > (mytime+(1/time_base)*cycle_time*alpha/100)) //Um die Cycle_time (in Sekunden)

{
shiftx = 0;
mycase = 1;
}

break;

case 1:
s4=0.0;

if(v_1l < (v_in-v_out) )
{

mycase = 2;

}

break;

case 2:
s3=1.0;

if (shiftx == 0)

{

mytime = time_count;
shiftx = 1;

}

//auf die Zeitbasis von Psim umzuwandeln
//muss durch time_base dividiert werden
//Riicksetzen von shiftx weil in nichsten Case gesprungen wird

//Weiterschalten in case: 1

//ZVs Q3
//0ffnen von S4

//Abfrage ob Bedingung erfiillt

//Weiterschalten in case: 2

//Input-Output Phase
//Schlieflen von S3

//Falls es der erste Aufruf der Input-Output Phase ist
//(shiftx==0) ,wird der If-Block ausgefiihrt

//Speichern der aktuellen Psim-Zeit

//shiftx = 1 weil jetzt auf Ablauf von T2 gewartet wird

if (time_count > (mytime+(1/time_base)*cycle_timexbetha/100)) //Um die Cycle_time (in Sekunden)

{
shiftx = 0;
mycase = 3;
}

break;

case 3:
s1=0.0;

if (shiftx == 0)

//auf die Zeitbasis von Psim umzuwandeln
//muss durch time_base dividiert werden
//Riicksetzen von shiftx weil in n&chsten Case gesprungen wird

//Weiterschalten in case: 3

//2VS Q2
//0ffnen von S1

//Falls es der erste Aufruf der "ZVS Q2" Phase ist (shiftx==0)
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{ //wird der If-Block ausgefiihrt
mytime = time_count; //Speichern der aktuellen Psim-Zeit
shiftx = 1; //shiftx = 1 weil jetzt auf die Erfiilltung der Bedingung
} //oder auf den Ablauf von lus gewartet wird
if( (v_1 < (-v_out)) || (time_count > (mytime+(1/time_base)*1e-6)) ) //Falls eine der beiden Bedingungen
//erfiillt sind wird in den n&chsten
{ //Case gesprungen
shiftx = 0; //Riicksetzen von shiftx weil in n#chsten Case gesprungen wird
mycase = 4; //Weiterschalten in case: 4
}
break;
case 4: //Free-Wheeling Phase
s2=1.0; //SchlieBen von S2
if (shiftx == 0) //Falls es der erste Aufruf der Free-Wheeling Phase ist (shiftx==0)
{ //wird der If-Block ausgefiihrt
mytime = time_count; //Speichern der aktuellen Psim-Zeit
shiftx = 1; //shiftx = 1 weil jetzt auf Ablauf von T3 gewartet wird
}

if (time_count > (mytime+(1/time_base)*cycle_time*gamma/100))

{
shiftx = 0; //Riicksetzen von shiftx weil in néichsten Case gesprungen wird
mycase = 5; //Weiterschalten in case: 5
}
break;
case b5: //ZVS Q4
s$3=0.0; //0ffnen von S3
if(v_1 > -1.0e-3) //Abfrage ob Bedingung erfiillt
{
mycase = 6; //Weiterschalten in case: 6
}
break;
case 6: //Clamp Phase
s4=1.0; //Schlieflen von S4
if (shiftx == 0) //Falls es der erste Aufruf der clamped Phase ist (shiftx==0)
{ //wird der If-Block ausgefiihrt
mytime = time_count; //Speichern der aktuellen Psim-Zeit
shiftx = 1; //shiftx = 1 weil jetzt auf Ablauf von T4 gewartet wird
}

if (time_count > (mytime+(1/time_base)*cycle_time*delta/100))

{
shiftx = 0; //Riicksetzen von shiftx weil in né&chsten Case gesprungen wird
mycase = 7; //Weiterschalten in case: 7

}

break;

case 7: //ZVS Q1

s2=0.0; //0ffnen von S2
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if (shiftx

{

mytime
shiftx

}

if( (v_1 > (v_in))

{

= 0)

time_count;

1;

mycase = 0;

cycle_finished = 1;

shiftx = 0;
}
break;
}
out[0] = s1;
out[1] = s2;
out[2] = s3;
out[3] = s4;

//Falls es der erste Aufruf der "ZVS Q2" Phase ist (shiftx==0)
//wird der If-Block ausgefiihrt

//Speichern der aktuellen Psim-Zeit

//shiftx = 1 weil jetzt auf die Erfiilltung der Bedingung

//oder auf den Ablauf von lus gewartet wird
(time_count > (mytime+(1/time_base)*1e-6))) //Abfrage ob Bedingung erfiillt

//Weiterschalten in case: 0
//Der Zyclus ist beendet

//Setzen der Ausginge
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Anhang C

PSIM-Schaltbild des zweist.
Buck-Boost-Konverters mit Hilfsschalter
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Abbildung C.1: Schaltbild der PSIM-Simulation fiir den zweistufigen Buck-Boost-Konverter mit
Hilfsschalter
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