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Zusammenfassung

In modernen Kraftfahrzeugen werden Antriebs-, Fahr- und Komfortfunktionen zur
Reduktion von COy Emissionen zunehmend elektrifiziert. Dadurch steigt der elektrische
Energie- und Spitzenleistungsbedarf, der durch das konventionelle 12 V Energiebordnetz
nicht zuverlassig zur Verfligung gestellt werden kann. Ein Mehrspannungsbordnetz,
mit der Integration zuséatzlicher Energiespeicher, bietet die Moglichkeit den zukiinftig
weiter ansteigenden Leistungsbedarf zuverlassig zur Verfiigung zu stellen. In diesen
Mehrspannungsbordnetzen nimmt der DC/DC-Wandler, als regelbare leistungselek-
tronische Komponente, eine Schliisselrolle bei der bedarfsgerechten Energieverteilung
ein.

In dieser Arbeit wird eine Methode zur Entwicklung der DC/DC-Wandlerregelung
fiir Mehrspannungsbordnetze im Kraftfahrzeug vorgestellt. Das Entwicklungsvorgehen
basiert auf unterschiedlichen Abstraktionsebenen, in denen jeweils ein eingeschrankter
Frequenzbereich betrachtet wird. Dadurch werden in jeder Ebene unterschiedliche
nicht relevante Effekte ausgeblendet, was zu einer reduzierten Komplexitat bei der
Entwicklung fiihrt. Diskutiert werden die unterschiedlichen Entwicklungsaufgaben in
den Abstraktionsebenen. Die Auslegung des Leistungsteils wird in der Schaltungsebene,
die Entwicklung der Regelung in der Komponentenebene sowie die Integration von Be-
triebsstrategien in der Systemebene betrachtet. Eine angepasste Modellierungsmethode
fir DC/DC-Wandler ist notwendig, um die Simulation als entwicklungsbegleitendes
Werkzeug verwenden zu kénnen. Angelehnt an das Entwicklungsvorgehen wird an-
schliefend eine hierarchische Reglerstruktur abgeleitet. Die Anwendbarkeit dieser
Reglerstruktur wird experimentell an einem Wandlerprototypen in einem Mehrspan-
nungsbordnetzpriifstand bestatigt.

Einen weiterer Fokus liegt auf der Optimierung des Energieiibertragungsverhaltens des
DC/DC-Wandlers auf Basis der Regelung und Ansteuerung. Ziel ist hierbei moglichst
ohne Veranderungen am Leistungsteil, an der Regelung oder der Betriebsstrategie,
die Eigenschaften des Wandlers zu verbessern. Diese Optimierungen konnen weitest-
gehend parallel zu dem Entwicklungsprozess entworfen sowie in bereits bestehende
DC/DC-Wandlerplattformen implementiert werden. Diskutiert wird eine Methode zur
Verbesserung der Stromaufteilung in Mehrphasenwandlern sowie die Verbessung des
Synchrongleichrichterbetriebs durch Optimierung der Ansteuertotzeiten. Die Funktions-
weisen und Optimierungspotentiale werden an einem Wandlerprototypen experimentell
untersucht.
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1 Einleitung

1.1 Hintergrund und Ziel der Arbeit

Die Anforderungen an zukiinftige Fahrzeuggenerationen zur Reduktion von COs-
Emissionen sowie Verbesserung des Kundenkomforts, der Fahrdynamik und Markt-
differenzierung steigen stetig. Vor diesem Hintergrund werden Antriebs-, Fahr- und
Komfortfunktionen zunehmend elektrifiziert [1-8]. Dadurch steigt sowohl der mittlere
als auch transiente Bedarf elektrischer Leistung und fithrt das konventionelle 12V
Energiebordnetz an die Grenzen seiner Belastbarkeit. Um den weiter ansteigenden
Leistungsbedarf auch in Zukunft zuverlédssig zur Verfiigung stellen zu konnen, wird
gegenwartig eine Vielzahl unterschiedlicher Mafinahmen diskutiert.

Eine Losungsmoglichkeit ist durch Mehrspannungsbordnetze gegeben, die eine In-
tegration zuséatzlicher Energiespeicher sowie eine Erhohung der Bordnetzspannung
ermoglichen, wobei etablierte 12V Verbraucher weiterhin zuverlassig versorgt werden
konnen [9-13]. Durch Erhohung der Bordnetzspannung in einem Teilbordnetz wird die
Energiespeicher- und Spitzenleistungsfahigkeit [9,10] sowie die Leistungsdichte und
der Wirkungsgrad elektromechanischer Aktuatoren in diesem Teilbordnetz erhoht [14].
Aus der Literatur sind eine Vielzahl an moglichen Mehrspannungsbordnetzarchitektu-
ren bekannt, bei denen DC/DC-Wandler als regelbare Energieschnittstelle zwischen
zwei Teilbordnetzen mit Energiespeichern eingesetzt werden [9,11,13,15-17]. Der
DC/DC-Wandler kann somit in zukiinftigen Energiebordnetzen eine Schliisselrolle zur
Umsetzung verbrauchsoptimierter Betriebsstrategien einnehmen.

Ziel dieser Arbeit ist der Entwurf einer Methode zur Entwicklung von DC/DC-
Wandlerregelungen fiir Mehrspannungsbordnetze. Im Fokus stehen dabei Zusam-
menhénge zwischen Auslegungskriterien des Leistungsteils und dem Verhalten der
Regelstrecke. Einen weiteren Schwerpunkt bilden Mafinahmen zur Optimierung des
Energietibertragungsverhaltens auf Basis der Regelung und Ansteuerung.

Fir die Erweiterung des 12V Energiebordnetzes existiert bisher kein etablierter Stan-
dard. Zur Veranschaulichung der folgenden Diskussion wird eine aus [10, 18] bekannte
Mehrspannungsbordnetzarchitektur verwendet. Die gezeigten Methoden und Ergeb-
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nisse sind jedoch fiir eine Vielzahl an Mehrspannungsbordnetzarchitekturen, wie sie
beispielsweise aus [9,13,15,19] bekannt sind, tibertragbar.
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Abbildung 1.1: Mehrspannungsbordnetzarchitektur zur Integration von transienten Hochleis-
tungsverbrauchern. Der DC/DC-Wandler ist eine bidirektionale Energieschnittstelle zwischen
den beiden Teilbordnetzen.

Abbildung 1.1 zeigt die Mehrspannungsbordnetzarchitektur zur Integration von transi-
enten Hochleistungsverbrauchern. Das Niedervoltbordnetz (NV-BN) entspricht dem
konventionellen 12V Bordnetz, bestehend aus Verbrauchern (z.B. Infotainment, Licht),
Starter, Generator und Batterie. Im sogenannten Héhervoltbordnetz (HV-BN) werden
transiente Hochleistungsverbraucher betrieben, wie beispielsweise elektromechanische
Aktuatoren zur Lenkkraftunterstiitzung. Diese Verbraucher haben einen mittleren
Leistungsbedarf im Bereich von ca. 10 W bis 100 W. Die Spitzenleistungen kénnen
aber im Bereich einiger kW liegen. Zudem koénnen diese Aktuatoren im Rekupera-
tionsfall Energie in das Bordnetz einspeisen. Der Energiespeicher im HV-BN, hier
ein Doppelschichtkondensator (DSK) mit einer Kapazitdt im Bereich von einigen
10 F, kann diesen transienten Leistungsbedarf decken. Der mittlere Energiebedarf wird
durch den DC/DC-Wandler aus dem NV-BN bereitgestellt. Ein solches Mehrspan-
nungsbordnetz bietet durch den zusétzlichen Speicher auch Potentiale hinsichtlich der
Energiespeicherfahigkeit des Energiebordnetzes und Reduktion der Zyklisierung des
12V Speichers [7].

1.2 Motivation

In dieser Arbeit steht die Regelung des DC/DC-Wandlers im Mehrspannungsbordnetz
aus Abbildung 1.1 im Fokus. Dazu wird zunéchst ohne Betrachtung der Schaltungs-
auslegung der Einsatz etablierter Regelungsansatze, wie sie aus dem Bereich der
Stromversorgungslosungen (z.B. [20-22]) bekannt sind, fir die Mehrspannungsbord-
netzarchitektur gepriift. Aus den Ergebnissen werden anschlieBend Anforderungen
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und Besonderheiten der Wandlerregelung abgeleitet und die Inhalte der Arbeit in den
wissenschaftlichen Kontext eingeordnet.

1.2.1 Einsatz etablierter Regelungsansatze

Aus dem Bereich der Spannungsregler Anwendungen existiert bereits eine Vielzahl
an etablierten Losungen zur Regelung von DC/DC-Wandlern. Es ist deshalb nahelie-
gend diese Losungen mit angepassten Parametrierungen auch fiir die Anwendung im
Mehrspannungsbordnetz einzusetzen. Deshalb wird ein typischer Regelungsansatz, der
aus [20, Kap. 9] bekannt ist, auf den DC/DC-Wandler im Mehrspannungsbordnetz
nach Abbildung 1.1 iibertragen und anschlieBend werden ausgewéhlte Aspekte des
Regelungsverhaltens diskutiert. Dabei geht hervor, dass typische Spannungsregelungen
nicht fiir das eingefithrte Mehrspannungsbordnetz tauglich sind, weil der transiente
Leistungsbedarf der Hochleistungsverbraucher in das NV-BN tbertragen wird.

Eine typische Spannungsregleranwendung ist in Abbildung 1.2 gezeigt. Eine elektrische
Quelle (z.B. Batterie in einem mobilen elektronischen Gerét) stellt eine ungeregelte
Versorgungsspannung zur Verfiigung. Diese Spannung wird durch den Wandler auf ein
geeignetes Spannungsniveau fiir den Verbraucher herauf bzw. herabgesetzt und auf
einen konstanten Wert geregelt.

Ungeregelte Spannungsstabilisierung Verbraucher
: —_
Spannungsquelle Iy Ly
DC
UNVl J/UHV
DC

|||—I

Abbildung 1.2: Blockschaltbild einer typischen Spannungsregleranwendung. Der DC/DC-
Wandler stellt eine stabilisierte Versorgungsspannung aus einer ungeregelten Spannungsquelle
bereit.

Abbildung 1.3a zeigt schematisch den DC/DC-Wandler mit einer Regelschleife zur
Ausgangsspannungsstabilisierung. In der Regelschleife wird die Ausgangsspannung (Ist-
wert) durch einen Sensor erfasst und mit einer Referenzspannung (Sollwert) verglichen,
wodurch ein Regelfehler e gebildet wird. Dieser Regelfehler wird mit dem Regler durch
Anpassen des Stellwerts kompensiert. Das Tastverhéltnis D der pulsweitenmodulier-
ten (PWM) Ansteuerung ist die Stellgrofle der Regelschleife. Die Funktionsweise des



1 Einleitung
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Abbildung 1.3: Blockschaltbild der Regelschleife (a) und Signalflussplan des Kleinsignalmodells
(b) fiir die Spannungsregleranwendung nach Abbildung 1.2. Die elektrischen Klemmengrofien
wurden zur besseren Vergleichbarkeit identisch mit der Mehrspannungsbordnetzarchitektur
gewahlt.

Leistungsteils wird im Kapitel 2.2.2 erléutert.

Die Wirkketten des Regelungssystems kénnen mit dem Signalflussplan, der in Abbil-
dung 1.3b dargestellt ist, analysiert werden. Anderungen des Tastverhéltnisses, der
Eingangsspannung und des Verbraucherstromes bewirken entsprechend der zugehorigen
Ubertragungsfunktionen eine Verinderung der Ausgangsspannung. Dieser Regleransatz
kann auf die Anwendung im Mehrspannungsbordnetz iibertragen werden.

Die Abbildung 1.4a zeigt den DC/DC-Wandler in dem Mehrspannungsbordnetz mit der
Regelschleife, wie sie aus Spannungsregleranwendungen bekannt ist. Folglich hat der
zugehorige Signalflussplan in Abbildung 1.4b die gleiche Struktur, wie sie fiir die Span-
nungsregleranwendung in Abbildung 1.3b abgeleitet wurde. Unter Vernachlassigung der
Ursache fiir Spannungsschwankungen von Uyy haben lediglich die Ubertragungsglieder
unterschiedliche Eigenschaften. Beispielsweise entspricht die Impedanz Zpy der Wand-
lerausgangsimpedanz in Abbildung 1.3b jedoch einer Parallelschaltung der Impedanzen
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Abbildung 1.4: Blockschaltbild der Regelschleife (a) und Signalflussplan des Kleinsignalmodells
(b) bei Adaption der Ausgangsspannungsregelung nach Abbildung 1.3 fir die Anwendung im
Mehrspannungsbordnetz.

des Wandlerausgangs und des Doppelschichtkondensators in Abbildung 1.4b.

Das Verhalten der Ausgangsspannung bei Anderung der Sollspannung (Referenzspan-
nung), Lasténderungen im NV-BN sowie Lasténderungen im HV-BN kénnen mit einem
Kleinsignalmodell des geschlossenen Regelkreises nach [20, Kap. 9] beschrieben werden:

e — 1 Go(s) ~  Znv () Gunun ($) ; _ Zpv(s) =

(1.1)

Die Verstarkung des offenen Regelkreises ist:

Go(s)=H(s)-C(s)-M(s) Gunup (s) (1.2)
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Die Ubertragungsfunktionen sind folgend definiert:

Gume.p (s) = [fgv(sfj) (1.3)
GUhv,Unv (5) = g;:; Ez; (14)
v (5) = _ZN;V(()) (1.5)
iy (5) = _ZHZV(()) (1.6)

Durch Umstellen der Gleichung (1.1) zeigt sich, dass die geschlossene Regelschleife die
Bordnetzimpedanz Zgy gegeniiber dem ungeregelten Fall beeinflusst:

Uy _ Zgv (s)

~ = 1.7
—Ipv| U.=0 1+ G, (s) (.7
Irnv=0
Die Regelung verandert die Bordnetzimpedanz um einen Faktor von H—T() Die
ol(s

Impedanz des DSK (Zpsk = Ugv/Ipsk) bleibt von der Regelung unbeeinflusst. Nach
der Stromteilerformel kann deshalb der Anteil des DSK Stromes der zur Verbraucher-
versorgung beitragt mit Gleichung (1.8) ermittelt werden.

Ipsk _ Zuv
—Irnv ZpsK (1 + G, (3))

(1.8)

Bei einer idealen Regelung und damit idealer Kompensation des Regelfehlers muss die
Verstarkung des offenen Regelkreises gegen unendlich gehen und der DSK Strom wird
entsprechend Gleichung (1.8) zu Null. Nach dem Kirchoffschen Gesetz teilt sich der
Laststrom (I1,gy) auf den DC/DC-Wandler (/g ) und den Doppelschichtkondensator
(Ipsk) auf:

[LHV = IHV - [DSK (19)

Fiir eine Verstarkung des offenen Regelkreises gegen unendlich folgt aus Gleichung
(1.8) und (1.9):

Iny = Ipnv Go(s) o0 (1.10)
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Die Hochleistungsverbraucher werden ausschlieflich durch den Wandler gespeist, sofern
dieser die Leistungsaufnahme der Lasten bereitstellen kann und die maximale Aus-
gangsleistung nicht tiberschritten wird. Der Doppelschichtkondensator tragt also nur
zur Versorgung bei, wenn die Regelung nicht schnell genug Spannungsschwankungen
kompensieren kann oder Stellbegrenzungen aufgrund von Uberschreiten der maximalen
Wandlerleistung auftreten. Unter Vernachlassigung von energiespeichernden Elementen
des Wandlers (Kondensatoren, Drosseln), die eine Tiefpasswirkung zur Folge héatten,
kann der Eingangsklemmenstrom als Funktion des Laststroms, des quasi-stationéren
Spannungsiibersetzungsverhéltnisses und dem Wirkungsgrad des Wandlers ermittelt
werden:

Unv
Unv -n

Inv=1Irgv - (1.11)
Unter Annahme der Spannungsregelung und hoher Leistungsfahigkeit des Wandlers
wird eine transiente Leistungsanforderung im HV-BN in das NV-BN iibertragen und
nicht entkoppelt.

Das Resultat bei Einsatz von konventionellen Regleranséitzen lésst sich aus der Diskus-
sion folgend zusammenfassen:

o Im Rahmen seiner Leistungsfihigkeit iibertragt der Wandler den Laststrom aus
dem HV-BN etwa mit einem Faktor von Ugy /(Uny - 1) in das NV-BN.

o Mit zunehmender Regelgeschwindigkeit der Ausgangsspannung nehmen die Vor-
teile der Mehrspannungsbordnetzarchitektur nach Abbildung 1.1 zur Erhohung
der Spitzenleistungsfihigkeit ab.

Wihrend fiir Mehrspannungsbordnetze, die nur einen Energiespeicher verwenden (z.B.
in [12,23,24]), eine Ausgangsspannungsregelung sinnvoll angewendet werden kann, ist
sie in der vorliegenden Anwendung oder fiir &hnliche Mehrspannungsbordnetze, die
zur Steigerung der Spizenleistungsfihigkeit entwickelt wurden (siehe [10,11,13]), nicht
zielfiihrend.

1.2.2 Anforderungen an die Regelung im Mehrspannungsbordnetz

Die Diskussion aus Kapitel 1.2.1 zeigte, dass ein Einsatz konventioneller Losungen
und Verwendung typischer Qualitéitskriterien fiir die Regelung des Wandlers in dem
vorgestellten Mehrspannungsbordnetz nicht geeignet ist. Fiir die Entwicklung eines
neuen Ansatzes werden folgende Anforderungen an die Regelung gestellt:
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Entkopplung des transienten Leistungsbedarfs.

Laden/Entladen von kapazitiven Energiespeichern.

Bidirektionaler Energietransfer.

Stabiler Betrieb innerhalb weiter Spannungsbereiche.

Diese allgemeinen Anforderungen an die Regelung werden im Kapitel 2.2.1 an einem
Beispiel konkretisiert.

1.2.3 Einordnung der Inhalte in den wissenschaftlichen Kontext

DC/DC-Wandler in Mehrspannungsbordnetzen wurden in [9,25-27] als periphere Kom-
ponenten idealisiert und vereinfacht betrachtet. Ausgewiesene Potentiale zur Steigerung
der Spitzenleistungs- und Energiespeicherfahigkeit des Energiebordnetzes sowie der
Kraftstoffverbrauchsreduktion des Gesamtfahrzeugs basierten auf der Annahme, dass
der DC/DC-Wandler den Energietransfer innerhalb seiner Grenzen definiert einstellen
kann. Es wurde also von bereits funktionierenden Wandlerregelungen ausgegangen.

In den Arbeiten [23,28], die DC/DC-Wandler im Kraftfahrzeug behandeln, lag der
Schwerpunkt auf der Auslegung und Integration der Leistungsstufe. In [28] wurde die
Regelung nicht und in [23] unter Betrachtung von Kriterien diskutiert, wie sie auch fiir
typische Stromversorgungsanwendungen zur Anwendung kommen, jedoch wie die Dis-
kussion aus Kapitel 1.2.1 zeigt, fiir die betrachtete Mehrspannungsbordnetzarchitektur
nicht zutreffend sind.

Deshalb wird hier eine Methode zur Entwicklung der Wandlerregelung fiir Mehrspan-
nungsbordnetze vorgestellt. Aus Stromversorgungsanwendungen (siehe [20,29]) ist
bekannt, dass das Verhalten der Regelstrecke durch die Dimensionierung des Leistungs-
teils beeinflusst wird. Die Auslegung des Leistungsteils wird daher in der Reglerent-
wicklung mit betrachtet. Der Entwurf optimierter Betriebsstrategien, wie beispielsweise
in [9,25,27,30], liegt nicht im Fokus der Arbeit. Gezeigt wird die Integrationsmoglichkeit
in das vorgeschlagene Reglerkonzept.

Die Simulation ist ein entwicklungsbegeleitendes Werkzeug. Fiir die Untersuchung des
dynamischen sowie quasi-stationdren Verhaltens des Wandlers existiert bereits eine
Vielzahl an Modellierungsmethoden. Modellierungsmethoden, wie sie beispielsweise zur
Untersuchung des MOSFET-Schaltverhaltens angewendet werden, bilden sowohl das
dynamische als auch stationare Verhalten eines Wandlers sehr genau ab, fithren aber
auch zu aufwendigen und rechenintensiven Simulationen [31, Kap. 6.16.3] [32-34]. Die
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in [9,25,27] vereinfachten DC/DC-Wandlermodelle eignen sich nicht fiir regelungstechni-
sche Betrachtungen des Wandlers. Deshalb wird eine Modellierungsmethode vorgestellt,
die trotz Berticksichtigung nichtidealer Eigenschaften des Wandlers die Simulations-
zeit fiir den Entwurf der Wandlerregelung sowie der Betriebsstrategie reduziert. Die
Giiltigkeit der Modelle wird durch experimentelle Untersuchungen bestétigt, um die
Anwendbarkeit der Modelle und der Simulationsergebnisse fiir den Entwurfsprozess zu
verifizieren.

Das reale Energieiibertragungsverhalten des Wandlers (Verlustleistung und EMV-
Verhalten) ist durch nichtideale Eigenschaften der Bauelemente bedingt. Typischerweise
werden deshalb die Eigenschaften der Bauelemente optimiert, was letztendlich zu einem
verbesserten Energieiibertragungsverhalten fithrt [35-40]. Haufig scheitert der Einsatz
optimierter Bauelemente allerdings aufgrund von Verfiigbarkeitsproblemen fiir einen
Serieneinsatz. Deshalb werden als Beispiel zwei alternative Optimierungsmethoden auf
Basis der Ansteuerung bzw. Regelung vorgestellt, die parallel zur Regelung entwickelt
und implementiert werden kénnen. Die beiden Methoden werden exemplarisch fir die
Anwendung im Mehrspannungsbordnetz entwickelt, sind aber grundsétzlich fiir eine
Vielzahl von Anwendungen iibertragbar und kénnen dort parallel zur Wandlerregelung
implementiert werden.
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

Fiir den Einsatz von Entwicklungswerkzeugen, wie beispielsweise der Simulation, ist
ein strukturiertes Vorgehen fiir die Reglerentwicklung notwendig. Das Mehrspan-
nungsbordnetz besteht aus unterschiedlichen Komponenten, wie DC/DC-Wandler,
Energiespeicher, Verbraucher und Kabelbaum. Wahrend sich der Zustand eines Ener-
giespeichers nur langsam veréndert, ist der DC/DC-Wandler wegen seines schaltenden
Funktionsprinzips (siehe Kapitel 2.2.2.1) ein sehr schnell verdanderliches System. Dies
stellt eine besondere Herausforderung fiir die Simulation dar, weil laut [41,42] die Kopp-
lung solcher Teilsysteme mit unterschiedlichen Tragheiten zu steifen DGL-Systemen
mit langen Simulationszeiten sowie numerischen Problemen fiithren kann. Eine stetige
Betrachtung des gesamten Dynamikbereichs ist deshalb sehr aufwendig und wird im
folgenden Entwurfsvorgehen vermieden.

Dazu werden unterschiedliche Abstraktionsebenen eingefithrt auf deren Basis ein
Entwurfsprozess fiir die DC/DC-Wandler Entwicklung abgeleitet wird. Dieser wird
in den unterschiedlichen Phasen an einem Beispiel diskutiert, wobei der Einfluss
der Schaltungsauslegung auf die Regelstrecke und damit der Reglerauslegung im
Fokus der Betrachtungen liegen. Die Modellierung des DC/DC-Wandlers wird fir
die unterschiedlichen Abstraktionsebenen erldutert, um die notwendigen Werkzeuge
fiir die Simulation bereitstellen zu kénnen. Die entworfenen Methoden und simulativ
abgeleiteten Ergebnisse werden an einem Wandlerprototypen experimentell untersucht.

2.1 Einfiihrung von Abstraktionsebenen

Abstrahierte Modelle sind unter dem Begriff Verhaltensmodell oder ,,Black-Box Modelle*
bekannt [43-45]. Der Grad der Abstraktion ist nicht standardisiert, wie bei Vergleich
der Modelle aus [45] und [44] hervorgeht. Diese nicht differenzierende Nomenklatur kann
bei Nichtbeachtung der Giiltigkeitsbereiche zu Fehlern fithren. Im Folgenden werden
deshalb fiir die Arbeit drei Abstraktionsebenen unter den Begriffen ,,Schaltungsebene*,
,<Komponentenebene“ und , Systemebene* definiert.
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2.1 FEinfithrung von Abstraktionsebenen

a) Schaltungsebene
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Abbildung 2.1: Veranschaulichung der Abstraktionsgrade in der Schaltungsebene (a), der
Komponentenebene (b) und der Systemebene (c¢) am Beispiel von Ersatzschaltbildern des
Mehrspannungsbordnetzes.

Abbildung 2.1 zeigt schematisch die drei Abstraktionsgrade am Beispiel von Ersatz-
schaltbildern des Mehrspannungsbordnetzes. Der DC/DC-Wandler wird von der Schal-
tungsebene ausgehend, iiber die Komponentenebene, hin zur Systemebene zunehmend
vereinfacht. Bei den Bordnetzen (Energiespeicher und Verbraucher) ist eine zunehmen-
de Detaillierung zu erkennen. Der Hintergrund dieser gegenldufigen Abstraktion ist die
Fokussierung auf unterschiedliche Frequenzbereiche.

In der Schaltungsebene liegt der Betrachtungsfokus auf den Schaltvorgéngen der Leis-
tungsschalter und der resultierenden Stromwelligkeiten in den Drosseln und Spannungs-
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welligkeiten an den Kondensatoren des Wandlers. Vor allem die parasitédren Elemente der
Halbleiterschalter beeinflussen deren Schaltverhalten und sind in dieser Ebene zu bertick-
sichtigen [10,34]. Zu den Wandlerklemmen hin werden die Strom/Spannungswelligkeiten
durch Bus-Kondensatoren! sowie EMV-Filter gedidmpft. Die Belastung der Bordnet-
ze durch die Schaltvorgénge kann deshalb vernachlassigt werden. Die Zustiande der
Energiespeicher in den Teilbordnetzen dndern sich innerhalb einiger Schaltzyklen nicht.
Eine stationédre Betrachtung der Bordnetze ist deshalb in dieser Ebene ausreichend.

In der Komponentenebene liegt der Fokus der Betrachtungen auf dem Einschwing-
verhalten der ZustandsgroBen? des DC/DC-Wandlers, was iiblicherweise unter dem
Begriff Wandlerdynamik gefithrt wird [20, Kap. I1I]. Die hochfrequenten Anteile der
periodischen Schaltvorgénge und der Harmonischen werden vernachlassigt. Parasitére
Elemente der Schalternetzwerke konnen deshalb ebenfalls entfallen. Die Modelle sind
dann nur noch fiir AC-Anteile unterhalb der Schaltfrequenz giiltig. Bei Energiespeichern
mit hoher Kapazitat konnen diese nach wie vor mit statischen Modellen nachgebildet
werden (z.B. die Batterie als Spannungsquelle mit Serienwiderstand). Speicher mit
geringeren Energiespeichervermogen und damit einer Dynamik, die bereits fiir diese
Ebene relevant ist, werden mit Modellen niedriger Ordnung nachgebildet (z.B. der
Doppelschichtkondensator als Kapazitét mit Serienwiderstand). Die Impedanz des Ka-
belbaums und Masseanbindung liegt in Serie zu den Bordnetzen und hat entsprechend
der Ausfiihrungen in [46] einen wesentlichen Einfluss auf das dynamische Verhalten der
Bordnetze.

In der Systemebene werden vor allem die Klemmengrofien des Wandlers, der Energie-
speicher und Verbraucher betrachtet. Einschwingvorgénge eines geregelten Wandlers
sind typischerweise sehr viel schneller als Veranderungen der Klemmenspannungen
im Bordnetz. Die Dynamik des Wandlers kann vernachléassigt werden und reaktive
Elemente im Wandler entfallen somit in dieser Betrachtungsebene. Das Wandlermodell
beriicksichtigt lediglich noch das quasi-stationire Ubertragungsverhalten (Wirkungs-
grad). Eine besondere Herausforderung ist die Beschreibung der elektrochemischen
Energiespeicher fiir den stationdren Betrieb (Langzeitmodelle) und wird haufig mit
Modellen hoher Ordnung nachgebildet [47, Kap. 5] [48,49].

Unter Annahme typischer Dimensionierungen, z.B. nach [10], sind in Tabelle 2.1 die
betrachteten Frequenzanteile und der daraus resultierenden Modellkomplexitéiten fir
die drei Abstraktionsebenen exemplarisch dargestellt.

!Die Kondensatoren, die parallel zu den Wandlerklemmen geschaltet sind werden als Bus-
Kondensatoren bezeichnet

2Elektrische Zustandsgrofen sind durch Spannungen an Kapazititen und Stréme in Induktivititen
definiert
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Tabelle 2.1: Typisch betrachtete Frequenzbereiche und Modellkomplexititen in Abhéngigkeit
der Abstraktionsebene.

. i Modellkomplexitét
Abstraktionsebene | Frequenzbereich DC/DC-Wandler | Energiebordnetze
Schaltungsebene > 100kHz hoch niedrig
Komponentenebene | 1kHz - 100 kHz mittel mittel
Systemebene < 1kHz niedrig hoch

Aus Tabelle 2.1 wird ersichtlich, dass in jeder Abstraktionsebene nur ein bestimmter
Frequenzbereich betrachtet wird. Dadurch bleibt die Modellkomplexitat in jeder Ebene
gering. Eine Ebene kann aber eine andere Ebene nicht ersetzen. Erst durch erganzen-
de Betrachtungen kann die Giiltigkeit einzelner Untersuchungen auf den gesamten
Frequenzbereich erweitert werden.

2.2 Entwurfsprozess

Die notwendigen Entwurfsschritte zur Entwicklung eines DC/DC-Wandlers werden
nun auf die Abstraktionsebenen verteilt. Der Entwurfsprozess definiert die Aufgaben
und Schnittstellen der Entwicklungsschritte.

Anforderungsphase Entwicklungsphase
) ) Umsetzung,
Abstraktionsebene: BN-Architektur Implementierung
: Klemmengrofien Betriebsstrategie
Systemebene v.1 (quasi-stationér) Iterationen

Klemmenverhalten f

Zustandsgrofien

—

Reglerentwurf
Wandlerdynamlk

//7

Komponentenebene U1 \ Einschwingverhalten

Schaltungsebene

/L(R
N_-

Abbildung 2.2: Prozess zur Entwicklung eines DC/DC-Wandlers auf Basis von Abstraktions-
ebenen.

Abbildung 2.2 zeigt den Entwurfsprozess, der analog zum V-Modell [50] dargestellt ist.
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

Ausgehend von der Systemebene mit Fokus auf die quasi-stationdren Klemmengrofien
werden mit zunehmender Tiefe im Entwurfsprozess die schnelleren inneren Zustéande
des Wandlers betrachtet. Im linken Teil werden die Anforderungen spezifiziert (siehe
Kapitel 2.2.1). Im rechten Teil wird die Komponente entwickelt (siehe Kapitel 2.2.2, 2.2.3
und 2.2.4). Als Schnittstellen der Entwicklungsphase dienen die Dimensionierungswerte
der Schliisselbauelemente, das Einschwingverhalten sowie der Wirkungsgrad.

2.2.1 Anforderungsphase

Die Anforderungsphase ist analog zu den Abstraktionsebenen in drei Teile geglie-
dert, deren Inhalte zuerst allgemein eingefithrt und anschlieend an einem Beispiel
konkretisiert werden.

In der Systemebene werden die stationdren Strom- und Spannungsbereiche sowie
das Ubertragungsverhalten definiert. Die Spannungsbereiche sind abhingig von den
eingesetzten Energiespeichertechnologien in den Teilbordnetzen. Anforderung an die
Stromtragféhigkeit des Wandlers konnen laut [10] aus den Verbraucherprofilen abgeleitet
werden. Die Wirkungsgradziele sind abhéngig vom Verbauort der Komponente sowie
von Effizienzanforderungen an das Energiebordnetz [10].

In der Komponentenebene wird das gewtinschte Einschwingverhalten der Zustandsgro-
Ben definiert. Die Zustandsgrofien der Bus-Kondensatoren und Speicherinduktivitéiten
stehen dabei in direktem Zusammenhang mit den Klemmengroéfien. Die Anforderung
in der Komponentenebene beschreibt deshalb das dynamische Verhalten des DC/DC-
Wandlers bei Veranderung der Betriebsbedingungen, z.B. bei Spannungsschwankungen,
die durch transiente Leistungsbedarfe verursacht werden.

In der Schaltungsebene werden Anforderungen an das EMV-Verhalten gestellt. In
Kombination der stationdren Betriebsbereiche (Systemebene) lassen sich laut [10] die
Anforderungen an die Leistungsstufe ableiten.

Die Tabelle 2.2 zeigt Anforderungen, die exemplarisch an den Wandler fiir das Mehr-
spannungsbordnetz nach Abbildung 1.1 gestellt werden. Die definierten Strom- und
Spannungsbereiche sind an die Ausfithrungen in [10, 18] angelehnt. Das Wirkungsgrad-
ziel wurde festgelegt, sodass die Verlustleistung des Wandlers maximal 50 W betragt.
Die Anforderungen an das dynamische Verhalten des Wandlers sind aus Sicht der
Bordnetzstabilitidt des NV-BN gewéhlt. Die Limitierung der Stromgradienten auf unter
200 A /s, d.h. unterhalb der Stromanstiegsgeschwindigkeit der Generatorregelung, hat
sich in [10,18,51-53] etabliert. Die transienten Leistungsbedarfe im HV-BN sollen vom
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2.2 Entwurfsprozess

Tabelle 2.2: Exemplarische Anforderungen an den DC/DC-Wandler im Mehrspannungsbord-
netz nach Abbildung 1.1.

Systemebene: Anforderungen der quasi-stationdren Klemmengrofien

Grofle Nenn Minimal Maximal
Eingangsspannung | Unvnenn = 14V | Unvmin = 8V UNVimaz = 18V
Eingangsstrom InVypenn = 60A | Unyimin = -60A | Unymes = 60A
Ausgangsspannung | Ugvpenn = 30V | Ugvimin = 20V | Ugymes = 40V
Wirkungsgrad Dnenn > 94%

Komponentenebene: Anforderung an das dynamische Verhalten

Entkopplung der Hochleistungsverbraucher vom NV-BN.
Zulassige Riickwirkung des Verbraucherstroms: I Ny <0,1- I HY

Limitierte Stromgradienten im NV-BN: “¥v < 200 A /s

Schaltungsebene: Anforderung an Strom-/Spannungswelligkeiten
Einhaltung der EMV-Grenzwerte nach CISPR-25 in beiden Teilbordnetzen

NV-BN entkoppelt werden. Eine ideale Entkopplung ist mit realen Reglerbandbreiten
nicht méglich. Eine Ubertragung der fluktuierenden Stréme kleiner 10% vom Verbrau-
cherstrom wird als zuldssiger Grenzwert festgelegt. Die Strom-/Spannungswelligkeiten
miissen limitiert werden, um geltende EMV-Anforderungen fiir Energiebordnetze im

Fahrzeug erfiillen zu kénnen?.

3Die Messung leitungsgebundener und abgestahlter Stérungen ist nach CISPR-25 genormt [54]. Die
Grenzwerte zuldssiger Storpegel sind Herstellerspezifisch (z.B. [55]).
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

2.2.2 Entwicklung in der Schaltungsebene

Fir die Wahl der Topologie und Auslegung des Leistungsteils wird ein Vorgehen analog
zu [10, Kap. 4.1] angewendet. In Abbildung 2.3 ist dies veranschaulicht.

Wahl von Schaltungstopologien und Analyse der Strom- und Spannungsverlaufe

Ermittlung von Spannungssperr- und Auslegung passiver Bauelemente zur
Stromtragféhigkeit der Bauelemente Limitierung der Strom-/ Spannungswelligkeit

v v v v
Ermittlung der Energiespeicher-/ Leistungssteuer- Ermittlung des Stresses der Bauelemente
fahigkeit passiver/aktiver Bauelemente durch Effektivstrome

v v

Vergleich des Bauelementestresses und -aufwands

Abbildung 2.3: Vorgehen zur Auslegung und Vergleich von Schaltungstopologien nach [10].

Nach dem Entwurfsprozess (siche Abbildung 2.2) wird das dynamische Verhalten
des Wandlers (d.h. der Regelstrecke) durch Dimensionierung passiver und aktiver
Bauelemente festgelegt. Das Vorgehen zur Auslegung und Vergleich von Topologien
wird deshalb im Folgenden im Hinblick auf regelungstechnische Aspekte diskutiert.

2.2.2.1 Analyse des Wandler-Funktionsprinzips zur Topologiewahl

Die Topologie muss in der Lage sein, Energie innerhalb des geforderten Spannungs-
bereichs bidirektional zu iibertragen. Abhédngig von der Energietransferrichtung kann
der Bereich der Spannungsiibersetzung (M = Uaysgang/Uringang) durch Gleichung (2.1)
bzw. (2.2) ermittelt werden (siehe Tabelle 2.2).

UHVmin UHVmax
M = — ... : ~ (1,1...5,0 2.1
|INV>0 UNV,maJ: UNV,mz'n [ ’ ’ ] ( )
1
Ml o= TP [0,9...0,2] (2.2)
NV

Benotigt wird also eine nicht invertierende hoch-/tiefsetzende DC/DC-Wandler To-
pologie, die z.B. mit der Methode nach [56,57] aus ein oder mehreren Grundzellen
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2.2 Entwurfsprozess

abgeleitet werden kann. Durch Analyse der Strom- und Spannungsverldufe des schal-
tenden DC/DC-Wandlers kann die Tauglichkeit einer bestimmten Topologie fiir das
geforderte Spannungsiibersetzungsverhéltnis bestimmt werden, was im Folgenden ex-
emplarisch an der etablierten Boost-/Buck-Wandlertopologie! gezeigt wird.

a) I Uns |
L S s
' Y[ Hs
UL 1 LS Ugs,HS

1 J/UCnv = Uyy LS 1 | Ucw = Unyr
T | (konstant) U l . D 1-D T |(konstant)

s _.|_| : |<_ -

l Ugs,LS

b)

Ugv LS
Ugv HS
U

UL
UHS

t D T t D T t

Iis
ﬁ-i —
-Is
I

D

Abbildung 2.4: Bidirektionale Boost-/Buck-Wandlertopologie (a) mit schematischen Strom-/
Spannungsverldufen der MOSFETs und der Speicherdrossel (b) bei Energietransfer NV-BN
nach HV-BN.

Abbildung 2.4a zeigt die bidirektionale Boost-/Buck-Wandler Topologie mit MOSFETs
als Leistungsschalter. Die MOSFETs werden mit quasi-komplementéren pulsweitenmo-
dulierten (PWM) Signalen angesteuert (siche Abbildung 2.4b). Daraus ergeben sich
zwei Schaltzustdnde. Im ersten Schaltzustand ist der LS Schalter (LS von engl. ,,Low
Side*) ein und der HS Schalter (HS von engl. ,High Side“) aus. In diesem Schaltzustand
liegt die Eingangsspannung, die ndherungsweise konstant ist, an der Drossel an und
der Strom der Drossel steigt entsprechend:
d]L 1

P A 2

Im zweiten Schaltzustand ist der HS Schalter ein und der LS Schalter aus. In diesem

4Es wird der aus dem Englischen geldufige Begriff fiir hoch- /tiefsetzend verwendet.
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

Schaltzustand liegt die Differenz der Ausgangsspannung und Eingangsspannung an der
Drossel an, wodurch der Strom der Drossel entsprechend fallt:

I, 1

E = Z ’ (UHV - UNV) (2'4)

Im eingeschwungenen Zustand muss die im ersten Schaltzustand von der Drossel
aufgenommene Energie gleich der im zweiten Schaltzustand abgegeben Energie sein.
Die Zeit-Spannungs-Produkte (Inductor-Volt-Second Balance [20, Kap. 2.1]) kénnen
daher gleichgesetzt

1

1
= Uny DTy =7 - (Uav = Uyv) - (1= D) - T, (2.5)

und nach dem Spannungsiibersetzungsverhéltnis aufgelost

U, HV 1
MD)=——=—— 2.6
(D)= 52 = =5 (26)
werden. Mit einem Tastverhéltnisbereich von D = [0,1 ... 0,8] kann der geforderte

Spannungsiibersetzungsbereich aus Gleichung (2.1) und (2.2) erreicht werden. Die
beiden Energietransferrichtungen haben lediglich Einfluss auf die Rollen des LS- und
HS-Schalters. Bei Energietransfer vom NV-BN ins HV-BN ist der LS-Schalter der
Steuerschalter (positive Stromrichtung Drain-Source) und der HS-Schalter Synchron-
gleichrichter (negative Stromrichtung Drain-Source). Detaillierte Informationen zur
Synchrongleichrichtung sind in Kapitel 4 enthalten. Bei Umkehr der Energietransferrich-
tung sind die Rollen vertauscht. Bei einer quasikomplementéiren Ansteuerung existiert
deshalb kein stromliickender Betrieb, der nach [20, Kap. 11] zu Veranderungen im
Verhalten der Regelstrecke fiihren wiirde. Die Nomenklatur von Wandlereingang und
-ausgang wird im Folgenden nicht an die unterschiedlichen Energietransferrichtungen
angepasst. Als Eingang wird immer die mit dem NV-BN verbundene Klemme und als
Ausgang die mit dem HV-BN verbundende Klemme bezeichnet.

2.2.2.2 Spannungssperr- und Stromtragfahigkeit

Aus der Analyse der Strom-/Spannungsverldufe aus Abbildung 2.4 werden die Anfor-
derungen an die Spannungssperr- und Stromtragfahigkeiten der aktiven und passiven
Bauelemente ermittelt. Unter Vernachlassigung der Spannungswelligkeiten der Bus-
Kondensatoren sind diese in Tabelle 2.3 zusammengefasst.

Die erforderlichen Stromtragfahigkeiten aktiver und passiver Bauelemente sind abhéngig
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2.2 Entwurfsprozess

Tabelle 2.3: Spannungssperr- und Stromtragfahigkeit aktiver und passiver Bauelemente bei
der Topologie in Abbildung 2.4a

Maximalstrom fiir L INVnenn + %IL
Nennspannung fiir Cyy UNVmaz
Nennspannung fiir Cy Unvmaz

Nennsperrspannung fir LS & HS Ubv.maz

Maximalstrom fur LS & HS INVnenn + %

von der Dimensionierung passiver Bauelemente. Mit Reduzierung der Stromwelligkeit®
kann die Anforderung an die Stromtragfihigkeit der Leistungsschalter reduziert werden.

2.2.2.3 Auslegung passiver Bauelemente

Die Stromwelligkeit der Drossel wird auf einen Maximalwert begrenzt um Anforderun-
gen an die Stromtragfihigkeit der Bauelemente zu reduzieren (siehe Tabelle 2.3). Zur
Definition der Dampfungsanforderungen fiir die EMV-Filter muss zusétzlich die Span-
nungswelligkeit der Bus-Kondensatoren begrenzt werden. Analog zu [10,58] werden zu
den jeweiligen Nennspannungen bzw. Nennstromen proportionale Obergrenzen fiir die
Welligkeit festgelegt. Folgende Werte haben sich dabei fiir vergleichbare Anwendungen
etabliert:

o Schaltfrequenz: fs =1/Ts = 100kHz

o Stromwelligkeit Speicherdrossel: Al;, < 0,3 Lienn

o Spannungswelligkeit Bus-Kondensatoren: AUs < 0,01 - Upenn

« Spannungswelligkeit Energickoppel-Kondensatoren®: AUgx < 0,1 - Upenn

Durch Einsetzen der zuldssigen Grenzwerte in die Gleichungen (2.7) bzw. (2.8) kann
der minimal erforderliche Wert der Kapazitiat C bzw. der Induktivitéat L abgeschatzt
werden (Schematische Strom- und Spannungsverldufe siehe Anhang B.1).

Al ~ ZJL DT, (2.7)
I
AUg ~ UC DT, (2.8)

SDer Wert der Welligkeit AI wird als Spitze-Spitze Wert festgelegt.
SEnergieiibertragungskondensatoren, wie bei der SEPIC oder CUK-Wandlertopologie [20, Kap. 6.2]
sind in der betrachteten Boost-/Buck-Wandler Topologie nicht enthalten.
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

Vernachléssigt ist dabei die Wirkung parasitarer Elemente auf die resultierenden
Strom- /Spannungswelligkeiten.

Die resultierenden Mindestwerte der passiven Bauelemente sind in Tabelle 2.4 dargestellt
(Berechnungen siehe Anhang B.1).

Tabelle 2.4: Minimal erforderliche Werte der passiven Bauelemente

Bauelement Wert
Speicherdrossel L | 55uH
Bus-Kondensator | Cry | 161 uF
Bus-Kondensator | Cyy | 500 pF

2.2.2.4 Energiespeicher- und Leistungssteuerfahigkeit

Nach Auslegung der passiven Bauelemente kann der Bauelementeaufwand der Topo-
logie berechnet werden. Die aufsummierte maximal zu speichernde Energiemenge in
Kondensatoren und Drosseln sowie die maximale Schalterleistung (siehe Gleichung (2.9)
bis (2.11)) gelten als Vergleichskriterien fiir den Bauelementeaufwand .

"1
B, ges = Z ) L - Imaa:,Li2 (29)
i=1
o1
EC, ges — Z 5 : CZ : Umam,Ciz (210)
j=1
p
PS7 max — Z Umax,Si ) Imax,Si (211)
j=1

Die Indizes n, m und p stehen jeweils fiir die Anzahl der passiven Speicherelemente
bzw. der Schalter. Die Werte des ermittelten Bauelementeaufwands fiir die vorliegende
Boost-/Buck-Wandler Topologie sind im Vergleich mit einem Zweiphasenwandler in
Tabelle 2.5 dargestellt. Die Berechnungen sind im Anhang B.2 aufgefiihrt werden.
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2.2 Entwurfsprozess

2.2.2.5 Bauelementestress durch Effektivstrombelastung

Der Bauelementestress wird durch Bestimmung der Effektivstrombelastung nach Glei-
chung (2.12) ermittelt.

1 tO"l‘Ts
Le = | — / 12 dt (2.12)
T
to
Unter Annahme der Kleinrippelndherung [20, Kap. 2.2] konnen vorgefertigte Tabellen
(siehe [20, Anhang A] und [28, Anhang A]) verwendet werden, um die Effektivstrome
in Abhangigkeit des Tastverhéltnisses zu nahern.
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Abbildung 2.5: Aufsummierte Effektivstrombelastung der induktiven, kapazitiven und aktiven
Bauelemente der Topologie nach Abbildung 2.4a bei Uny =14V und Upy=20..40 V bei einem
Eingangsnennstrom von Iny =60 A.

Abbildung 2.5 zeigt aufaddiert die Effektivstrombelastung der induktiven, kapazitiven
und aktiven Bauelemente in Abhéngigkeit vom Tastverhéltnis (Berechnungen siehe
Anhang B.3). Die Strombelastung der Drossel und der Leistungsschalter ist ndherungs-
weise konstant. Die Strombelastung der Bus-Kondensatoren steigt mit zunehmendem
Tastverhéltnis. Aufgrund der hohen Strombelastung der Bauelemente ist ein geringer
parasitarer Ersatzserienwiderstand notwendig um ohmsche Verluste zu minimieren.

2.2.2.6 Vergleich von Topologien

Mit dem Vorgehen zur Auslegung der Leistungsstufe konnen unterschiedliche Schal-
tungstopologien unter gleichen Rahmenbedingungen ausgelegt und anschlieflend in
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

unterschiedlichen Kategorien miteinander verglichen werden. Ein Kriterium bziiglich
der Baugrofle ist die maximale Energiespeicher- und Leistungssteuerfahigkeit passiver
und aktiver Komponenten. Ein Kriterium fir den Zielwirkungsgrad (Verlustleistung)
ist der Bauelementestress durch Effektivstrombelastung. Weitere Kriterien, wie z.B.
Ansteuerung der Leistungsschalter, konnen zur Bewertung der Komplexitat der Peri-
pherie verwendet werden. Durch Gewichtung der unterschiedlichen Kategorien kann
eine optimale Topologie fiir die Anwendung gefunden werden.

Nach [10] eignet sich die gewahlte Boost-/Buck-Wandler Topologie fiir die Anwendung
und wird deshalb ohne Vergleich mit anderen Schaltungstopologien im Folgenden
verwendet.

2.2.2.7 Optimierung der Auslegung durch Mehrphasigkeit

Eine effektive Mafinahme zur Reduktion der Bus-Kondensatorbelastung und Anfor-
derungen an die Energiespeicherfahigkeit der Speicherdrossel ist die Erweiterung zu
einem Mehrphasenwandler [10,28,59-62].
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Abbildung 2.6: Ersatzschaltbild eines zweiphasigen Boost-/Buck-Wandlers. Die Halbbriicken
werden mit einem Phasenversatz von 180° angesteuert. Die Stromwelligkeiten der Drosseln
iiberlagern sich destruktiv an den Bus-Kondensatoren.

Abbildung 2.6 zeigt die Boost-/Buck-Wandlertopologie als Zweiphasenwandler. Der

Wandlerstrom wird auf zwei Pfade aufgeteilt. Der Ansteueraufwand nimmt im Vergleich
zum Einphasenwandler zu. Bei Ansteuerung der Halbbriicken mit einem Phasenversatz
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2.2 Entwurfsprozess

von 180° (360°/Anzahl der Phasen) tiberlagern sich die Wechselanteile der Drosselstrome
an den Wandlerklemmen. Die Amplitude der Stromwelligkeit wird dadurch reduziert
und die Frequenz verdoppelt.

Tabelle 2.5 zeigt den Vergleich der notwendigen Energiespeicher- und Leistungssteuer-
fahigkeit des Einphasen- und des Zweiphasenwandlers bei gleichen Auslegungskriterien
der passiven Bauelemente. Durch Stromaufteilung auf die beiden Phasen nimmt die
notwendige Energiespeicherfdhigkeit der induktiven Bauelemente leicht ab. In den
Bus-Kondensatoren iiberlagern sich die Stromwelligkeiten der beiden Phasen destruktiv
weshalb diese bei gleichen Auslegungskriterien mit signifikant kleineren Kapazitétswer-
ten im Vergleich zu einem Einphasenwandler dimensioniert werden kénnen (Vergleich
der Werte siche Anhang B.1). Durch die geringeren Kapazitatswerte sinkt die maximale
Energiespeicherfidhigkeit der Kondensatoren deutlich. Im Gegensatz zu den Vorteilen
bei den passiven Bauelementen nimmt die maximale Schalterleistung leicht zu.

Tabelle 2.5: Energiespeicher- und Leistungssteuerfihigkeit des einphasigen und zweiphasigen
Boost-/Buck-Wandlers

Einphasenwandler | Zweiphasenwandler
> Er 13,1 mWs 8,4 mWs
> Eco 429,3 mWs 107,4 mWs
> Ps 5,5kW 6,2 kW

Abbildung 2.7 zeigt die aufaddierten Effektivstrombelastungen der induktiven, ka-
pazitiven und aktiven Bauelemente des Einphasen- und des Zweiphasenwandlers im
Vergleich. Besonders die Effektivstrombelastung der kapazitiven Bauelemente nimmt
deutlich ab. Bei einem Tastverhéltnis von D=0,5 wird die Belastung auf ein Minimum
reduziert.

Durch die Ausfithrung als Mehrphasenwandler kénnen die Anforderungen an die passi-
ven Bauelemente reduziert werden. Im Gegensatz dazu steigt der Ansteuer- sowie der
Schalteraufwand an. Unter Vernachlassigung der phasenversetzten Ansteuerung und der
Stromwelligkeiten kann der Zweiphasenwandler verhaltensméflig als Einphasenwandler
mit parallel geschalteten Drosseln und aktiven Elementen betrachtet werden. Durch
die Parallelschaltung werden der Wert der Ersatzinduktivitat und die Ersatzserienwi-
derstdnde halbiert.
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Abbildung 2.7: Vergleich der aufsummierten Effektivstrombelastungen der induktiven, kapa-
zitiven und aktiven Bauelemente im einphasigen und zweiphasigen Wandler.

2.2.2.8 Auswirkung der Schaltungsauslegung auf die Regelung

Aus dem Funktionsprinzip des Wandlers und dem Entwurfsvorgehen zur Auslegung

der Leistungsstufe konnen folgende Schlussfolgerungen fiir die Regelung des Wandlers

abgeleitet werden:

24

Die Energieaufnahme/Entnahme der Drossel und damit der Wandlereingangs-
strom kann mit dem Tastverhaltnis beeinflusst werden. Das Tastverhaltnis ist
Stellgrofle fiir die Regelung des Wandlers.

Bei quasi-komplementarer Ansteuerung existiert nur der nicht-stromliickende
Betrieb.

Geringere zulédssige Grenzwerte bei Strom- und Spannungswelligkeiten fiihren zu
hoherer Dimensionierung passiver Bauelemente (trages Einschwingverhalten).

Optimierung der Leistungsstufe fithrt zu niedrigeren Werten der passiven Bauele-
mente (schnelles Einschwingverhalten).

Bei mehrphasigen Wandlertopologien werden Leistungsstufen parallel geschaltet.
Entsprechend der Anzahl der Phasen reduziert sich die Ersatzinduktivitat und
Ersatzreihenwiderstand des Wandlers.



2.2 Entwurfsprozess

2.2.3 Entwicklung in der Komponentenebene

In typischen Spannungsregleranwendungen ist die Auslegung des Leistungsteils abhéan-
gig von der Qualitidt der Regelung. Je schneller die Regelung transiente Stérungen
(Spannungsschwankungen) ausgleichen kann, desto geringer ist die Energiemenge, die
der Bus-Kondensator abgeben bzw. aufnehmen muss [63]. Deshalb zielen konventionelle
DC/DC-Wandlerregelungen auf ein maximal schnelles Einschwingen mit entsprechend
hohen Schaltfrequenzen (im MHz Bereich) ab. Die notwendige Energiespeicherfahigkeit
des Bus-Kondensators am Ausgang wird dadurch minimiert, wodurch kleinere und
gunstigere Kondensatoren eingesetzt werden konnen [64, 65].

In der betrachteten Anwendung im Mehrspannungsbordnetz wird der transiente Leis-
tungsbedarf der Verbraucher in beiden Teilbordnetzen durch die Energiespeicher
gedeckt. Die Regelung muss hier die Anforderungen an die Entkopplung transienter
Leistungsbedarfe sowie der Steuerbarkeit mit limitierten Stromgradienten erfiillen
(siehe Tabelle 2.2). Eine schnellere Regelung, wie sie fiir diese Anforderungen notwendig
ware, bietet keine Vorteile bei der Schaltungsauslegung des Leistungsteils und fiithrt zu
unnotigen Aufwéinden fiir die Auslegung und Implementierung der Wandlerregelung.

Die Reglerauslegung hat deshalb folgendes Ziel:
Die gestellten Anforderungen an das Einschwingverhalten und Stabilitit sollen unter
Anwendung minimaler Reglerbandbreite (Aufwand) erfillt werden.

Das Vorgehen zur Entwicklung der Regelung ist in Abbildung 2.8 veranschaulicht. Zu-
erst wird durch Festlegung der Regelgréfien die Regelstrecke definiert. Das Verhalten der
ungeregelten Strecke kann dann analysiert und ein Regelungskonzept, bestehend aus Li-
nearisierungen, Sensorik und Regler, abgeleitet werden. Das Verhalten der Regelstrecke
wird stark durch nichtideale Eigenschaften, wie z.B. Schaltverluste beeinflusst [46]. Bei
numerischen Analysen von Simulationsmodellen sind damit in den Ergebnissen sowohl
die Einflisse der Schaltungsauslegung (L,C,R) als auch der parasitdren Eigenschaften
enthalten, wobei kausale Zusammenhénge aufgrund der meist hohen Modellkomplexitat
nicht eindeutig hervorgehen. Um die Auswirkung der Schaltungsauslegung auf das
Regelstreckenverhalten analysieren zu konnen wird deshalb zusétzlich ein stark verein-
fachtes Modell verwendet, das bei geringer Komplexitéit analytisch untersucht werden
kann. Die Regelschleife wird anschliefend in mehreren Iterationsschritten ausgelegt.

Die Entwicklung der Regelung wird nun am Beispiel eines idealisierten Boost-/Buck-
Wandlers fiir das definierte Mehrspannungsbordnetz verdeutlicht, wobei das schaltende
Verhalten des Wandlers aufgrund der in Kapitel 2.3.2 gezeigten Methode ,nichtmodel-
liert* ist.
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Abbildung 2.8: Vorgehen zur Entwicklung der Wandlerregelung.

Abbildung 2.9a zeigt das Ersatzschaltbild des Wandlers und der Bordnetze. Der in der
Schaltungsebene ausgelegte Zweiphasenwandler ist verhaltensméfig als Einphasenwand-
ler unter Annahme idealer Stromaufteilung und Vernachlassigung der phasenversetzten
Ansteuerung dargestellt. Regelungstechnische Betrachtungen als Zweiphasenwandler
werden in Kapitel 3 durchgefiihrt. Der Induktivitats- und Widerstandswert der Drossel
ist aufgrund der Parallelschaltung halbiert. Bei den Bus-Kondensatoren wurden die
Dimensionierungswerte des Einphasenwandlers verwendet, weil EMV-Filter zusétzliche
Kapazitédten einbringen und auch haufig hohere Kapazititswerte implementiert werden
missen um die zulassige Strombelastbarkeit realer Kondensatoren nicht zu iiberschrei-
ten. Die Bordnetzanbindungen tiber den Kabelbaum und Stecker ist als ohmscher
Widerstand berticksichtigt. Die Batterie ist als Spannungsquelle mit Serienwiderstand
und der Doppelschichtkondensator als Kondensator mit Ersatzreihenwiderstand model-
liert.

In dem vereinfachten Modell nach Abbildung 2.9b sind die Eigenschaften der Bus-
Kondensatoren (EMV-Filter), des Kabelbaums und der Energiespeicher fir jedes
Teilbordnetz mit einer Impedanz vereinfacht. Durch diese Vereinfachung ist die Anzahl
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Abbildung 2.9: Ersatzschaltbild zur numerischen Analyse des Regelstreckenverhaltens (a)
und das vereinfachte Modell zur analytischen Betrachtung der Zusammenhinge der Schal-
tungsauslegung und des Regelstreckenverhaltens (b).

der Zustandsgrofien und somit die Modellordnung signifikant reduziert und lasst sich
dadurch bei geringer Komplexitit analytisch untersuchen.

2.2.3.1 Festlegung der RegelgroBen und der Regelstrecke

Geméf den Anforderungen aus Tabelle 2.2 soll der transiente Leistungsbedarf vom NV-
BN entkoppelt werden und der Strom [y mit maximal 200 A /s variiert werden. Eine
Regelung des Wandlerklemmenstroms [y ist deshalb notwendig. Bei der Schaltungs-
auslegung wurde die Speicherdrossel mit Kriterien der maximalen Stromtragfihigkeit
ausgelegt. Eine Uberschreitung des Drosselnennstromes fiihrt zu Sattigungseffekten
der eingesetzten Kernmaterialien, wodurch sich der Induktivitatswert reduziert. Eine
Erhohung der Strom- und Spannungswelligkeiten wére die Folge und kann zur Uber-
schreitung zulédssiger Bauelementebelastungen oder EMV-Grenzwerten fithren. Der
Drosselstrom stellt also die schaltungstechnische Limitierung der Wandlerleistungsfihig-
keit dar. Der Wandlerklemmenstrom entspricht in erster Néherung dem Drosselstrom.
Mit der Regelung des Drosselstromes konnen also beide Kriterien (Regelung von Iyy
und [;) gemeinsam erfiillt werden.

Des Weiteren muss der Energiespeicherzustand des Doppelschichtkondensators durch
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den Wandler innerhalb gewisser Grenzen gehalten werden. Der Energiespeicherzustand
(Spannung der Kapazitiat C'pgg) kann sich nur langsam, mit Zeitkonstanten im Bereich
von mehreren 100 ms verdndern (7 = Rpgg - Cpsk ). Die Regelung der Klemmenspan-
nung Ugy ist deshalb als eine Art ,Sollwertplanung des Drosselstroms® anzusehen und
folglich Inhalt der Betriebsstrategie der Systemebene.
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Abbildung 2.10: Blockschaltbild der Regelstrecke

Die Abbildung 2.10 zeigt das resultierende Regelungssystem im Blockschaltbild mit den
Stell- und Storgroflen als Eingangssignale und der Regelgrofie als Ausgangssignal. Die
Ein- und Ausginge sind mit den Zustandsgrofien des Systems verkniipft und kénnen
beispielsweise mit Kleinsignalmodellen analysiert werden.

ILNV

Iiny

Abbildung 2.11: Signalflussplan der Regelstrecke.

Abbildung 2.11 zeigt den zum vereinfachten Modell (siehe Abbildung 2.9b) zugehorigen
Signalflussplan. Der Drosselstrom als Regelgrofie ist Ausgangsgrofie im Signalflussplan.
Die Regelgrofle befindet sich im eingeschwungenen Zustand, wenn die Spannung der
Drossel (iiber eine Schaltperiode gemittelt) Null ist. Eine Anderung des Tastverhalt-
nisses beeinflusst die Spannung am Schalternetzwerk (Us) und damit die Regelgrofe.
Die Storgroflen wirken sich entsprechend der Riickfithrungen und Impedanzen der
Teilbordnetze ebenfalls auf die an der Drossel anliegende Spannung und damit auf die
Regelgrofie aus.
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2.2.3.2 Analyse des Regelstreckenverhaltens

Das Verhalten der Regelgrofie bei verdnderlichen Stor- und Stellgrofien wird zur Festle-
gung der Regelungsmafinahmen mit Kleinsignaliibertragungsfunktionen analysiert.
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Abbildung 2.12: Bodediagramm der Storiibertragungsfunktionen Grr, rrney (2) und Grp rone
im offenen Regelkreis. Betriebspunkt Uyxy=14V; D=0,5.

Abbildung 2.12a zeigt im Bodediagramm die Wirkung von Lastdnderungen im NV-
BN auf die Regelgrofie. Die Phasenverschiebung von -180° fiihrt zu fallenden Werten
der Regelgrofie bei zunehmenden Laststromen. Die Verstarkung im Bereich niedriger
Frequenzen (ca. 1kHz) ist abhingig von den Impedanzen der Bordnetze und des
Wandlers, die in diesem Frequenzbereich mit frequenzunabhéngigen Ersatzreihenwider-
standen der Bordnetze und dem DC/DC-Wandler angenéhert werden. Die Verstarkung
und der Phasengang nimmt bei hohen Frequenzen aufgrund der Tiefpasswirkung der
Speicherdrossel zunehmend ab (siehe 1/sL im Signalflussbild nach Abbildung 2.11).

Abbildung 2.12b zeigt die Wirkung von Lastdnderungen im HV-BN auf die Regelgrofie
unter gleichen Bedingungen. Ein steigender Laststrom hat hier eine steigende Regelgrofie
zur Folge (siche Phasenverschiebung 0°). Die Ersatzreihenwiderstande der Bordnetze
wirken sich entsprechend in umgekehrter Richtung auf die Verstarkung im niedrigen
Frequenzbereich aus. Eine Zunahme des DC/DC-Wandler Ersatzreihenwiderstandes
hat auch hier eine dampfende Wirkung zur Folge. Die Wirkung der Speicherdrossel ist
analog zu Abbildung 2.12a.

Die Regelung hat die Aufgabe die Verstédrkung der Stortibertragungsfunktion Grr, i
im gesamten Frequenzbereich auf kleiner als -20 dB zu reduzieren, um die Anforderungen
zur Entkopplung transienter Hochleistungsverbraucher mit (Iyy < 0,1 - Ipgy) zu
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erfiillen. Im offenen Regelkreis werden aber die Laststrome im HV-BN bis zu einer
Frequenz von etwa 2 kHz mit einer Verstarkung von grofler als -20 dB auf die Regelgrofie
iibertragen (siche Abbildung 2.12b). Die Anforderung zur Entkopplung transienter
Leistungen ist deshalb im offenen Regelkreis nicht erfiillt. Wie aus dem Signalflussplan
aus Abbildung 2.11 hervorgeht nimmt die Storiibertragungsfunktionen zudem mit
einem Faktor von (1-D) fiir abnehmende Tastverhéltnisse zu.

Aus der Steueriibertragungsfunktion (Kleinsignalmodell) lassen sich wichtige Erkennt-
nisse fiir die Auslegung der Regelschleife gewinnen. Nach [66, Kap. 7] kann auch die
Stabilitat des geregelten Systems am offenen Regelkreis analysiert werden.
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Abbildung 2.13: Steueriibertragungsfunktion Gz p des offenen Regelkreises im Bodedia-
gramm (a) und im Pol-Nullstellen-Diagramm (b). Betriebspunkt Uyy=14V; D=0,5.

Abbildung 2.13a zeigt das Verhalten der RegelgroBe bei Anderungen des Tastverhélt-
nisses im Bodediagramm. Die maximale Verstarkung ist abhangig von den Ersatzrei-
henwiderstdnden der Bordnetze und des Wandlers. Anders als bei der Storiibertra-
gungsfunktion wirken sich steigende Ersatzreihenwiderstande stets dampfend auf die
Steueriibertragungsfunktion aus, weil die Spannungsabfalle an diesen Widerstdanden,
die an der Drossel anliegende Spannung reduziert (sieche Signalflussplan). Durch die
niedrigen Ersatzreihenwiderstande der Bordnetze und des Wandlers, der hier ohne
Schaltverluste angenommen wurde, ist die Verstarkung iiber einen weiten Frequenz-
bereich sehr hoch (grofer als 60 dB). Kleine Tastverhaltnisdnderungen haben deshalb
grofie Anderungen der Regelgrofie zur Folge. Bei hohen Frequenzen fillt die Verstarkung
mit 20 dB pro Dekade aufgrund der Tiefpasswirkung der Drossel.

Der Phasengang ist im gesamten Bereich auf +90° beschrinkt. Die Richtung der
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Systemantwort ist deshalb stets identisch mit der Richtung der Tastverhaltnisénderung.
Wie Abbildung 2.13b zeigt, liegen alle Pol-/ Nullstellen in der linken Halbebene.
Rechtsseitige Pole (engl. Right Half Plane oder abgekiirzt RHP [67]), wie sie bei allen
spannungsgeregelten Boost-/Buck-Wandlern laut [21, Kap. 3f] vorzufinden sind und
die Regelung des Wandlers erschweren, existieren in der vorliegenden Regelstrecke
nicht. Auch bei typischen sog. RHP Topologien, wie beispielsweise Flyback, CUK oder
SEPIC wiirden sich keine rechtsseitigen Pole in der Regelstrecke ergeben. Dies ist als
eine Besonderheit der Anwendung zu betrachten.

Im Vergleich zu typischen Anwendungen muss der Wandler aber innerhalb weiter Span-
nungsbereiche geregelt werden. Deshalb wird das Verhalten der Steuertibertragungs-
funktionen im typischen Spannungsiibersetzungs-/Tastverhaltnisbereich untersucht.
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Abbildung 2.14: Steueriibertragungsfunktion des offenen Regelkreises im Bodediagramm bei
Variation des Arbeitspunktes. Bei einer konstanten Eingangsspannung von Uyy =14V wurde
das Tastverhéltnis im Bereich D=|0,3..0,65] mit einer Schrittweite von 0,05 variiert.

Abbildung 2.14 zeigt die Steueriibertragungsfunktion im Bodediagramm bei Variation
des Arbeitspunktes. Mit dem Tastverhéaltnis steigt die Verstarkung der Steuertibertra-
gungsfunktion, wie es auch aus dem Signalflussplan nach Abbildung 2.11 hervorgeht. Die
tastverhéltnisabhdngige Verstédrkung kann mit Gleichung (2.13) bzw. (2.14) ermittelt
werden:

|Grp(s)| = ——

fiir f < ZLR (2.13)
! SR
L

Gr.o(s)| = fiir f 2 (2.14)
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Im niedrigen Frequenzbereich entspricht die Zunahme der Verstarkung dem Gradienten
der Spannungsiibersetzungsfunktion. Im hoheren Frequenzbereich nimmt die Verstér-
kung nur mit ﬁ zu, weil die Spannungen in den Bordnetzen fiir diese schnellen
Anderungen konstant bleiben. Dies wird auch im Signalflussplan in Abbildung 2.11
deutlich. Eine Tastverhéltnisénderung wirkt sich mit (1-D) unmittelbar auf die Span-
nung an der Drossel aus. Die riickkoppelnde Wirkung eines ansteigenden Drosselstromes
auf die Spannung an der Drossel ist dagegen verzogert und hat deshalb bei hoheren

Frequenzen keine Wirkung.

Um eine Destabilisierung bei hohen Tastverhéltnissen aufgrund der steigenden Ver-
starkung zu vermeiden muss diese Eigenschaft bei der Reglerauslegung berticksichtigt
werden.

2.2.3.3 Fazit aus der Analyse des Regelstreckenverhaltens
Aus der Analyse der Regelstrecke konnen folgende Aspekte fiir den Reglerentwurf
zusammengefasst werden:

e Der hier betrachtete offene Regelkreis ist stabil. Die Regelung ist als Optimierung
des Einschwingverhaltens zu betrachten.

 Aufgrund der Anwendung enthélt die Boost-/Buck-Wandlertopologie keine rechts-
seitigen Pole.

o Die Verstirkung der Ubertragungsfunktionen sind abhingig vom Arbeitspunkt
(Tastverhaltnis).

« Die Dampfung der Storiibertragungsfunktionen (Entkopplung) steigt mit Trégheit
und Verlusten des Wandlers sowie der Kabelbaumimpedanz (L, R).

o Die Wirkung von Lastidnderungen auf die Regelgrofie werden durch die jeweiligen
Energiespeicher und EMV-Filter gedampft.

« Die Storiibertragungsfunktion Gy rrs, muss bei der angenommenen Dimensio-
nierung im Bereich f < 5kHz durch die Regelung geddmpft werden.

2.2.3.4 Definition der Regelschleife

Nachdem das Verhalten der Regelstrecke bekannt ist kann die Regelvorrichtung ausge-
legt werden.
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Tref Linear. Regler PWM
r [ ¢ [ ™
Sensor
H
Regelvorrichtung Regelstrecke

Abbildung 2.15: Blockschaltbild der Regelschleife mit Regelvorrichtung und der Regelstrecke
dargestellt als Kleinsignaliiberragungsfunktionen.

Abbildung 2.15 zeigt die Regelschleife im Blockschaltbild. Auszulegen sind der Linearisie-
rungsblock, die Reglerfunktionen und die Stromsensorik. Der PWM Ubertragungsblock
wird im Folgenden als ideal mit M = 1 angenommen, weil in dieser Abstraktionsebene
der schaltende Betrieb nicht betrachtet wird. Die Ausgangsgrofie des Reglers entspricht
damit dem Tastverhéaltnis der Halbbriicke.

Das Verhalten der Regelgrofie im geschlossenen Regelkreis kann mit folgendem Kleinsi-
gnalmodell beschrieben werden [20, Kap. 9]:

- 1 Go(s) = Groron (8) 5 Grriomw 3
] == ref 7 ] nv 7 v 215
L HMIG )™ T a1 G, ) T T a, (s (2.15)
wobei die Ubertragungsfunktionen wie folgt definiert sind:
Go(s)=H(s)-L(s)-C(s)-M(s)-Grrpl(s) (2.16)
I
Girp(s) = BL (2.17)
Iy
Grrimm () = = (2.18)
Iy,
Grriom (8) = = (2.19)
Iy

Die Reglerauslegung darf die Regelstrecke nicht destabilisieren und muss dabei folgende
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Anforderungen an das Einschwingverhalten erfillen:

|G1L’”’“’ ) - 204 (2.20)

1+ G, ()

G, (8)
‘H(s) 14 G, ()] |f~27rdfczlvtv > —3dB (2.21)

INV,nenn

Die Bedingung aus Gleichung (2.20) entspricht der Entkopplung transienter Leistungs-
bedarfe, die sich mit einem Faktor von maximal 10% auf die Regelgrofie auswirken
durfen. Die Bedingung aus Gleichung (2.21) beschreibt die Reglerbandbreite, die not-
wendig ist, um die Regelgrofie mit ca. 200 A /s steuern zu koénnen. Die Bedingung in
Gleichung (2.20) erfordert eine Dampfung der Regelstrecke iiber einen Frequenzbereich
von 0 Hz bis ca. 2kHz. Mit der resultierenden Reglerbandbreite wird eine Steuerbarkeit
der Regelgrofle mit ca. 200 A /s aus Gleichung (2.21) ebenfalls moglich sein. Deshalb
liegt der Fokus der Reglerauslegung auf der Dampfung der Stortibertragungsfunktion

Grr,rrhe-

2.2.3.5 Linearisierung der Regelstrecke mit inverser Kennlinie

Die tastverhéltnisabhédngige Verstarkung der Steuertiibertragungsfunktion kann mit
einer inversen Kennlinie kompensiert werden. Der Giiltigkeitsbereich fiir eine Reg-
lerauslegung in einem linearisierten Arbeitspunkt wird dadurch auf weite Tastver-
héltnisbereiche erweitert. Bei Analyse der Steueriibertragungsfunktionen wurde ein
frequenzabhéngiger Verstiarkungsfaktor in Abhéngigkeit vom Tastverhéltnis festgestellt.
Mit einer erforderlichen Dampfung der Storiibertragungsfunktion Gy, rpp, wird die
Reglerbandbreite und damit der kritische Phasengang von -180° im geschlossenen Regel-
kreis bei Frequenzen deutlich grofer als 2kHz liegen. Deshalb wird eine Linearisierung
mit dem Faktor (1-D) implementiert.

""" —+| e D
...... - - X Regler PWM —

1-D

Linearisierungsglied

Abbildung 2.16: Linearisierung der Regelstrecke mit inverser Kennlinie.

Abbildung 2.16 zeigt die Einbindung der Regelstreckenlinearisierung in den Regelkreis.
Die Verstarkung des offenen Regelkreises wird nun arbeitspunktabhéangig mit (1-D)
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Abbildung 2.17: Steueriibertragungsfunktion des offenen Regelkreis im Bodediagramm mit
linearisierter Regelstrecke. Die arbeitspunktabhingige Verstarkung wurde im Frequenzbereich
ab 2kHz kompensiert und fiir f<2 kHz reduziert.

Abbildung 2.17 zeigt die Verstarkung des offenen Regelkreises unter Verwendung der
Regelstreckenlinearisierung. Bei der Reglerauslegung muss die tastverhaltnisabhangige
Verstarkung somit nicht mehr berticksichtigt werden, wenn die Reglerbandbreiten im
Frequenzbereich grofer als 2 kHz liegen.

2.2.3.6 Festlegung des Reglertyps

Bei der vorliegenden Regelstrecke mit einer Phasenverschiebung kleiner als -90° sind
die Bandbreiten der Sensorik, des Kompensators und der PWM limitierend fiir die
Reglerbandbreite. Ein PI-Regler ist deshalb fiir die gegebene Anwendung ausreichend.

Eine Besonderheit der Anwendung ist, dass bei Aktivierung des Wandlers und somit
des Reglers die Spannungen der Teilbordnetze /Energiespeicher an den Wandlerklem-
men anliegen und beide ungleich Null sind. Ohne Initialisierung eines Startwerts fiir
das Tastverhaltnis wéren hohe Einschaltstrome die Folge. Unter der Annahme einer
typischen Reglerbandbreite mit fp < 1/7 kénnte der Drosselmaximalstrom bereits
nach etwa 3 Schaltzyklen erreicht werden (bei Auslegungskriterium der Speicherdrossel
mit: AT = 0,3 [,en, nach Kapitel 2.2.2). Zur Vermeidung dieser Einschaltstrome muss
ein initialer Tastverhéltniswert berechnet werden.

Abbildung 2.18 zeigt den PI-Regler mit Initialisierung des Startwerts. Fiir niedrige
Frequenzbereiche senkt der Regler den Phasengang des offenen Regelkreises um 90°
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b X()j

Abbildung 2.18: Blockschaltbild eines PI-Reglers mit Initialisierung des Startwerts zur
Vermeidung von Einschaltstromspitzen.

Q
]
o

ab und fithrt zu einer Verstarkung von 20dB pro Dekade. Im hohen Frequenzbereich
andert sich der Phasengang nicht. Die Regelkreisverstarkung wird entsprechend dem
Faktor K, verstarkt. Der Initialwert D, entspricht dem Tastverhéltnis des Wandlers
im eingeschwungenen Zustand und wird aus den anliegenden Klemmenspannungen
berechnet.

2.2.3.7 Simulation des Reglerverhaltens fiir unterschiedliche Reglerparameter

Mit dem iterativen Auslegungsverfahren werden mogliche Parametrierungen der Re-
gelschleife gefunden, die durch Untersuchung der Stabilitat/Robustheit im Unterkapi-
tel 2.2.3.8 bewertet werden kénnen. Dadurch kann der Aufwand der Regelvorrichtung
(Bandbreite der Sensorik und des Kompensators) minimiert werden.

Als Startrichtwert der Sensor/Verarbeitungsbandbreite kann ein Faktor 10 der er-
forderlichen Reglerbandbreite verwendet werden (ca. 20 kHz). Im folgenden wird die
Sensor- und Verarbeitungsbandbreite” auf f, = 15kHz (Butterworth Charakteristik
bei Sensorbandbreite, Pade Approximation 2. Ordnung eines Totzeitglieds bei Ver-
arbeitungsbandbreite) festgelegt. Die Ubertragungsglieder fiir die Sensorik und der
Verarbeitungsbandbreite sind im Anhang C.1 aufgefiihrt.

In der Simulation wird nun das Verhalten der Regelgrofle auf einen Lastsprung im
HV-BN unter Variation der Reglerparameter untersucht.

Abbildung 2.19 zeigt die simulierten Sprungantworten des geregelten Wandlers bei
einem Lastsprung von 10 A unter Variation der Reglerparameter. Bei den Reglerpara-
metern von K, = 0,008 und K; = 0,8 werden die Anforderungen an das Regelverhalten
im Zeitbereich erfiillt. Die Zahl der notwendigen Iterationen zum Finden geeigneter

"Ein digitaler Regler mit Abtastfrequenz fa im analogen Bereich mit einer Totzeit von T} ~ %ﬁ
angenahert werden
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K,=[0,001; 0,002; 0,004; 0,006; 0,008; 0,009; 0,01]
~Ki=[0,150,2;0,4; 0,65 0,8; 0,9; 1,0]

Drosselstrom [A]

dssiger Grenzwert

0.1 0.1 0.12 0.13 0,14
Zeit [s]

Abbildung 2.19: Simuliertes Einschwingverhalten der Regelgréfie nach einem Lastsprung im
HV-BN von 0 A auf 10 A bei 15kHz Sensor- und Verarbeitungsbandbreite sowie Variation der
Reglerparameter. Geméafl der Anforderungen darf die Sprungantwort maximal 1 A erreichen.

Ab dem Reglerparametersatz von K,=0,008; K;=0,8 wird das geforderte Einschwingverhalten
erreicht.

Reglerparameter kann in der Praxis durch Anwendung von Minimierungsmethoden,
wie beispielsweise Gradientenverfahren oder Simplex Suchverfahren, die in moder-
nen rechnerunterstiitzen Entwurfsprogrammen (z.B. MATLAB/Simulink, Response
Optimization Toolbox) bereits implementiert sind, reduziert werden.

Mit dem Kleinsignalmodell aus Gleichung (2.22) kann die Ubertragung von Lasténde-
rungen auf die Regelgrofie im Frequenzbereich analysiert werden.

I . m Aray (2.22)
Go(s) =Grrp(s)-H(s)- (1= D)-C(s)- M(s) (2.23)

Abbildung 2.20 zeigt das Kleinsignalverhalten der Storiibertragungsfunktion des ge-
schlossenen Regelkreises im Vergleich zum offenen Regelkreis. Die Verstarkung wird
iiber dem gesamten Frequenzbereich auf unter -20 dB gedampft. Stérungen im Bereich
4 bis 10 kHz werden allerdings mit bis zu 10 dB gegentiiber dem ungeregelten Fall ver-
stiarkt, was bereits hier auf eine empfindliche (nicht robuste) Reglerauslegung schliefien
lasst und im Folgenden bei Bewertung der Stabilitidt/Robustheit quantifiziert wird.
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Abbildung 2.20: Storiibertragungsfunktion des offenen und des geschlossenen Regelkreises im
Bodediagramm bei 15kHz Sensorbandbreite und den Reglerparametern: K, = 0,008 und
K; =0,8.

2.2.3.8 Stabilitats-/Robustheitstest

Mit der iterativen Auslegungsmethode konnte eine geeignete Dimensionierungen ge-
funden werden, die nun entsprechend dem Entwicklungsvorgehen nach Abbildung 2.8
hinsichtlich Stabilitat/Robustheit bewertet wird. Laut [68, Kap. 7.2] ist die Phasen- und
Amplitudenreserve des offenen Regelkreises ein hierfiir geeignetes Bewertungskriterium.

Abbildung 2.21a zeigt das Bodediagramm des offenen Regelkreises mit der vorangehend
diskutierten Reglerauslegung. Bei einer Verstirkung von v = 0dB ist eine Absenkung
des Phasengangs auf -142° zu beobachten was einer Phasenreserve von 38° entspricht.
Nach [68, Kap. 7.2] fithrt eine solch geringe Phasenreserve zusammen mit der geringen
Amplitudenreserve von etwa 3,5 dB zu hoher Empfindlichkeit, z.B. gegeniiber Sensor-
rauschen. Wenn sich die Parameter der Regelstrecke (z.B. Toleranzen, Temperaturdrift,
Alterung der Bauelemente) verandern kann das System leicht instabil werden. Diese
Auslegung kann deshalb aus Sicht der Stabilitat und Robustheit als ungeeignet bewertet
werden.

Es wird deshalb, wie im Entwicklungsvorgehen in Abbildung 2.8 vorgesehen, die Sensor-
und Verarbeitsbandbreite erhoht (hier auf 25kHz) und nochmals ein Regler ausge-
legt. Mit dem iterativen Entwurfsvorgehen wird also im ersten Schritt (Simulation
der Sprungantworten unter Parametervariation der Reglerparameter) ein moglicher
Parametrierungsraum erschlossen, der durch Hinzunahme der Stabilitdts- und Ro-
bustheitskriterien auf eine oder wenige geeignete Losungen eingeschrankt wird. Die
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Abbildung 2.21: Steueriibertragungsfunktion des offenen Regelkreises im Bodediagramm
bei der ausgelegten Regelschleife mit 15kHz Sensor- und Verarbeitungsbandbreite sowie
Reglerparametern von K, = 0,008 und K; = 0,8 (a). Unter gleichen Bedingungen wurde
ein Regler bei 25 kHz Sensor- und Verarbeitungsbandbreite ausgelegt, der zu identischen
Reglerparametern und einem Bodediagramm (b) fiihrte.

Simulation der zeitlichen Sprungantworten fiihrt in erster Naherung zu identischen
Ergebnissen wie bei der geringeren Sensorbandbreite (siehe Abbildung C.2). Bei Ana-
lyse der Stortibertragungsfunktionen im Frequenzbereich ist aber bereits eine geringere
Uberhéhung der Anteile aulerhalb der Reglerbandbreite zu beobachten (siehe Abbil-
dung C.3). Abbildung 2.21b zeigt das Bodediagramm des offenen Regelkreises zur
Bewertung der Stabilitédt/Robustheit bei der Auslegung mit der schnelleren Senso-
rik /Verarbeitung von 25 kHz Bandbreite. Der Phasengang wird bei einer Verstiarkung
von v = 0dB auf nur 116° abgesenkt und entspricht damit einer Phasenreserve von
64°. Nach [68, Kap. 7.2] kann diese Phasenreserve als robust eingestuft werden. Im
Bereich des kritischen Phasengangs von -180° ist die Verstarkung auf etwa -7,5dB
gesunken. Hochfrequente Oszillationen, z.B. aufgrund Sensorrauschens, werden somit
gut gedampft.

2.2.3.9 Implementierung, Test und Optimierung

Zur Implementierung der Reglerfunktionen werden zunehmend digitale Losungen einge-
setzt, weil diese hinsichtlich Flexibilitdt deutliche Vorteile gegeniiber analogen Losungen
aufweisen. Die Nachteile der geringeren Reglerbandbreite und Auflésung/Quantisierung
spielt bei aktuellen Technologien fiir die gegebene Anwendung eine untergeordnete
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Rolle®. Eine quasi-kontinuierliche Reglerauslegung ist deshalb moglich. Mit der Aus-
legung der Verarbeitungsbandbreite in Kapitel 2.2.3.7 wurde bereits die Wirkung
der Abtastzeit eines zeitdiskreten Reglers beriicksichtigt. Die im zeitkontinuierlichen
Bereich ausgelegten Regleralgorithmen konnen deshalb beispielsweise mit der Bilinear-
transformation aus Gleichung (2.24) in den zeitdiskreten Bereich tibertragen werden.

2 z-—1
§— — -

Tab z+1

(2.24)

Der Laplace-Faktor s wird durch ein zeitdiskretes System mit der Abtastzeit Ty, ersetzt.
Stabile Pole im s-Bereich werden somit innerhalb des Einheitskreises im z-Bereich
abgebildet und instabile entsprechend auflerhalb. Die Stabilitat des Systems verdndert
sich bei Verwendung der Transformation nicht.

Nach Implementierung und Test der Regleralgorithmen kann der simulative Ausle-
gungsprozess weiter iteriert werden um Optimierungsmafinahmen, wie beispielsweise
Vorsteuerungen, Filter, usw. zu entwickeln.

2.2.3.10 Fazit der Reglerauslegung

Es wurde ein Vorgehen zur Entwicklung der DC/DC-Wandler Regelung vorgestellt, das
durch den Einsatz von rechnerunterstiitzten Entwurfswerkzeugen auch fiir umfangreiche
und komplexe Regelstrecken geeignet ist. Das Vorgehen wurde exemplarisch an einem
einfachen Beispiel diskutiert, wobei dies auch fiir andere Anwendungen (z.B. Span-
nungsregler) und als Grundlage fiir einen systematischen Reglerentwurf verwendbar
ist.

Fiir die vorgestellte Entwurfsmethode ist eine geeignete Modellierung der Regelstrecke
notwendig, die den Wandler als zeitinvariantes System mit Berticksichtigung nichtidealer
Eigenschaften (Verluste) darstellen kann. Die Methode zur Modellierung wird im
Kapitel 2.3.2 diskutiert. Durch experimentelle Untersuchungen wird gezeigt, dass die
Modelle das dynamische Verhalten eines Wandlers in der Simulation sehr gut nachbilden
konnen. Die Giiltigkeit der vorgestellten Auslegungsmethode wird dadurch bestéatigt.

8Taktfrequenzen im Bereich 100 MHz; Analog Digital Wandler mit 12 Bit Auflésung, 80 ns Wandlerzeit
und einstellbare Zeitschritte der PWM von minimal 65 ps sind Stand der Technik [69]
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2.2.4 Entwicklung in der Systemebene

Die Regelung in der Systemebene ist eine der Komponentenebene tiberlagerte Re-
gelung und wird im Folgenden als Betriebsstrategie bezeichnet. Als Stellgrofle fiir
die Betriebsstrategie dient der Sollwert der Eingangsstromregelung (Regelgrofie der
Komponentenebene). Als Regelgrofie kann der Energiespeicherzustand des Doppel-
schichtkondensators oder eine dazu korrelierte Grofle, z.B. die DSK-Spannung, festgelegt
werden. Dieser Zustand darf sich innerhalb gewisser Grenzen verdandern, was einen
Freiheitsgrad fiir die Betriebsstrategie zur Verfiigung stellt.

Im Folgenden wird die Steueriibertragungsfunktion der Systemebene analysiert, um
daraus Aufgaben fiir die Betriebsstrategie ableiten zu kénnen. Die Definition von
Bewertungskriterien liefert anschlielend eine einheitliche Basis zur Bewertung von Be-
triebsstrategien in einem simulierten oder experimentellen Szenario, was im Kapitel 2.4
an einem Beispiel verdeutlicht wird.

2.2.4.1 Analyse des Klemmenverhaltens

Abbildung 2.22 zeigt ein Ersatzschaltbild des HV-BN mit einem RC-Modell erster
Ordnung fiir den Doppelschichtkondensator und jeweils einer Stromquelle zur Nach-
bildung des Wandlerklemmenstroms und der Hochleistungsverbraucher. Auf Basis
dieses Ersatzschaltbildes wird das prinzipielle Verhalten der Regelstrecke in der Sys-
temebene analysiert. Die Tiefpasswirkung des Wandlers durch die Speicherdrossel,
Bus-Kondensatoren, EMV-Filter, etc. wird in dieser Abstraktionsebene vernachléssigt.

Wandler DSK Verbraucher
IH V I LHV

I
& | U

I DSK

| Cosk

Abbildung 2.22: Ersatzschaltbild des HV-BN.

Die im Doppelschichtkondensator gespeicherte Energie steigt nach Gleichung (2.25)
quadratisch mit der Spannung.

1
Epsk = 3 Cpsk - Upsk® (2.25)
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Die Spannung kann mit der Differentialgleichung (2.26) ermittelt werden.

Upsic(t) = C;K | I (0) — T (t) (2.26)

=Ipsk(t)

Der Ausgangsstrom des DC/DC-Wandlers ist dabei abhéngig vom Spannungstiberset-
zungsverhiltnis, Wirkungsgrad sowie dem geregelten Eingangsstrom (Stellgrofie) und
kann mit Gleichung (2.27) gendhert werden.

Unv(t)
Unv(t)

Iy (t) ~ -n - Iny(t) (2.27)
Da der Wandlerausgangsstrom (Igy(t)) und der Strom der Hochleistungsverbraucher
(ILgv(t)) in der Differentialgleichung (2.25) typischerweise nicht gleich sind, wird
sich die Spannung am Doppelschichtkondensator verdndern (Laden bzw. Entladen
des Speichers). Die Spannung im HV-BN entspricht in etwa der Spannung des Dop-
pelschichtkondensators (Upgsy =~ Upyy ), wobei diese den zuldssigen Bereich (hier 20

bis 40 V) einhalten muss. Die Steueriibertragungsfunktion der Betriebsstrategie ist in
Gleichung (2.26) aufgestellt.

[71-1\/(5) 1 1 (UNV )
G v,Inv\S) = = = = . — 2.28
Uhw, Inw () T () ho 8 Cror \Unv n ( )

Das Spannungsiibersetzungsverhaltnis (Uyy /Ugy) kann in dem Kleinsignalmodell in
Gleichung 2.28 als Arbeitspunktkonstante betrachtet werden. Wegen dem Doppelschicht-
kondensator (kapazitiver Energiespeicher) verhalt sich die Steueriibertragungsfunktion
wie ein Integrator. Die Regelstrecke hat eine Polstelle bei Null und ist nicht stabil,
was in diesem Fall bedeutet, dass sich die Spannung im HV-BN verandert sobald
Iny # Iy ist. Wegen der relativ grofilen Kapazitéat (typisch im Bereich 10 - 100 F)
verdndert sich die Spannung dabei nur langsam muss aber durch die Betriebsstrategie
geregelt werden, um einen Spannungsbereich von 20 bis 40V sicherstellen zu konnen.

2.2.4.2 Aufgabendefinition der Betriebsstrategie

Die Betriebsstrategie muss dafiir sorgen, dass im Mittel der Energiebedarf bzw. die
zurlickgespeiste Energie der Hochleistungsverbraucher in das HV-BN iibertragen bzw.
aus dem HV-BN entnommen wird. Der Zeitpunkt eines Energietransfers kann dabei
unabhangig von dem Energiebedarf oder der rekuperierten Energie der Hochleistungsver-
braucher gewéhlt werden (Freiheitsgrad), solange die Spannung des Doppelschichtkon-
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densators innerhalb des zulassigen Bereichs von 20 bis 40 V bleibt. Dieser Freiheitsgrad
einer Betriebsstrategie wird im Folgenden analytisch diskutiert, woraus sich Aufgaben
fiir die Betriebsstrategie ergeben.

Ausgehend von einer Spannung Ugy (ty) darf die Spannung im HV-BN innerhalb der
in Gleichung (2.29) dargestellten Grenzen steigen bzw. fallen:

Uttvmin — Unv (to) < AUnv < Unvimaes — Unv (to) (2.29)

Die resultierende Spannungsénderung im Zeitraum von ¢y bis ¢; kann dabei in Abhén-
gigkeit vom Verbraucherstrom und StellgroBe der Betriebsstrategie (Wandlereingangs-
strom) nach Gleichung (2.30) ermittelt werden:

1 P Unv ()
Cpsk 7 Unv(t)

Bei einer Spannung Ugy nahe dem unteren Grenzwert (Ugy min) muss die Betriebss-
trategie den Wandlereingangsstrom erhohen, um eine positive Spannungsanderung zu
erzielen. Entsprechend muss bei einer bereits hohen Spannung nahe dem Grenzwert
(Unvmaz) der Wandlereingangsstrom reduziert werden (gegebenfalls negative Werte
der Stromvorgaben), um eine negative Spannungsianderung zu erreichen. Die instabile
Regelstrecke kann damit sehr einfach stabilisiert werden.

Der Entwurf einer Betriebsstrategie kann z.B. auf Basis von Simulationen erfolgen.
Wenn die Bedingung aus Gleichung (2.29) nicht erfiillt werden kann und der zuléssige
Spannungsbereich dadurch iiber- bzw. unterschritten wird, muss die Betriebsstrategie
schneller auf Anderungen der Verbraucherbedarfe reagieren oder eine hohere bzw.
niedrigere Energiemenge im Doppelschichtkondensator vorhalten.

Wie aus Gleichung (2.29) und (2.30) hervorgeht, steigt mit der Kapazitit des Doppel-
schichtkondensators auch der Freiheitsgrad fiir die Betriebsstrategie, da diese dann
unabhéngiger von Umgebungsbedingungen (Verbraucherlasten und Bordnetzspannun-
gen) reagieren kann. Unter Einhaltung der Spannungsgrenzen kénnen zudem mit Hilfe
einer Mehrgrofienregelung weitere KenngroBen (z.B. Spannungsstabilitidt im NV-BN)
in den Teilbordnetzen optimiert werden. Ein Beispiel einer Mehrgrofienregelung wird
im Kapitel 2.4 erlautert und experimentell untersucht.
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2.2.4.3 Bewertungskriterien fiir Betriebsstrategien

Bei einer Mehrgroflenregelung konnen nicht alle Grolen gleichwertig optimiert werden.
Zum Vergleich von Betriebsstrategien miissen deshalb Kriterien eingefithrt werden,
welche die Grundlage fiir eine Bewertung liefern. In Anlehnung an [17,70,71] kénnen
im Wesentlichen folgende Kriterien herangezogen werden:

o Stabilitatskritieren

» Verfligbarkeitskriterien
o Energieeffizienzkriterien
o Aufwandskriterien

Als Beispiel sind in Tabelle 2.6 Kriterien aufgefiihrt, die im Kapitel 2.4 fiir die Un-
tersuchung zweier Betriebsstrategien angewendet werden. Der Aufwand wird dabei
vernachlassigt, da die Betriebsstrategie in Software implementiert ist und keine beson-
deren Anforderungen an gingige uController oder DSP-Plattformen stellt.

Weite Betriebsspannungsbereiche konnen laut [17,71] zu Funktionseinschrénkungen
von Verbrauchern fithren. Ein steigender Betriebsspannungsbereich entspricht deshalb
einer schlechten Bordnetzstabilitat. Der Korrelationskoeffizient ist ein Mafl dafiir, wie
stark das NV-BN, abhingig vom transienten Leistungsbedarf im HV-BN, belastet wird.
Bei niedrigen Korrelationskoeffizienten sind andere Faktoren - nicht die Leistungsbe-
darfe der Hochleistungsverbaucher im HV-BN - fiir die Bordnetzstabilitdat im NV-BN
ausschlaggebend.

Die Verbrauchs- bzw. Rekuperations-Energiereserve ist eine Grofle, die der noch ent-
nehmbaren bzw. zufithrbaren Energiemenge im HV-BN bei den auftretenden minimalen
bzw. maximalen Spannungen entspricht. Je hoher diese Werte sind, desto weniger schnell
muss die Betriebsstrategie auf Verdnderungen (z.B. Laststrome) reagieren. Wenn es sich
bei der Betriebsstrategie um eine Mehrgroflenoptimierung handelt, kann das Kriterium
der Verbrauchs- bzw. Rekuperations-Energiereserve als Maf fiir den Freiheitsgrad der
Betriebsstrategie verwendet werden, um unterschiedliche Gréflen zu optimieren.

Als Kriterium der Energieeffizienz kann, dhnlich dem sogenannten ,Européischen
Wirkungsgrad® bei Photovoltaik-Wechselrichtern [72, S. 18], ein gewichtet gemittelter
Wirkungsgrad verwendet werden. Aus Sicht eines optimierten Gesamtfahrzeugs muss
die Summe der Verlustenergien aller Bordnetzkomponenten minimiert werden [6].
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

2.3 Modellierungsmethoden

Fir die Entwicklung des DC/DC-Wandlers sind in jeder Abstraktionsebene genaue
Simulationsmodelle gefordert. Fiir die Modellierung ist aber eine bewusste Vernachlassi-
gung und Vereinfachung von physikalischen Eigenschaften notwendig, um die Komplexi-
tat zu reduzieren. Etablierte Modellierungsmethoden, die beispielsweise aus [33,34] zur
Berechnung von Schaltverlusten bekannt sind, sind fiir die Schaltungsebene geeignet.
Fir die Komponentenebene und Systemebene sind Modelle notwendig, die fiir geringere
Frequenzbereiche giiltig sind und sich durch geringere Komplexitat auszeichnen.

Detailliertes

Modell
25 \ Gemitteltes
= Modell
= RS
: 3% ST
Sh % C Schritt 3:
] % a Integration von vereinfachten
é w \/ Verlustmodellen

/

Schritt 2:
—— Nichtmodellierung —}
von Frequenzbereichen

Ablauf

Ideales gem.
Modell

Idealisiertes
Modell

Abbildung 2.23: Vorgehen zur Modellierung fiir unterschiedliche Abstraktionsebenen.

Abbildung 2.23 zeigt das prinzipielle Vorgehen zur Modellierung fiir unterschiedliche
Abstraktionsebenen. Anhand eines detaillierten Modells kénnen nichtideale Eigenschaf-
ten, wie beispielsweise Schaltverluste, ermittelt werden. Diese Eigenschaften werden im
ersten Schritt des Vorgehens vernachlassigt, wodurch ein idealisiertes Modell entsteht.
Im zweiten Schritt werden nicht relevante Frequenzanteile (Schaltvorgange in der
Komponentenebene und Dynamik des Wandlers in der Systemebene) durch Mittelung
gezielt nichtmodelliert®. Es entsteht ein sogenanntes ideales gemitteltes Modell, das bei
Nichtmodellierung der Schaltvorgiange in der Literatur unter gemitteltes Schaltermodell
(averaged switch modeling [20, Kap. 7.4]) oder als gemittelte Zustandsbeschreibung
(averaged state space modeling [20, Kap. 7.3]) bekannt ist. In diese Modelle idealen
gemittelten Modelle werden ausgewéhlte nichtideale Eigenschaften des detaillierten
Modells unter Vereinfachungen integriert, um die Genauigkeit zu erhéhen.

Im Folgenden wird beispielhaft eine aus [32] bekannte Methode zur Ermittlung der
Verlustleistung des Wandlers verwendet. Dieses Vorgehen wird in der Schaltungsebene

9Die Nomenklatur der Nichtmodellierung ist eine wortliche Ubersetzung aus [20].
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durchgefithrt und liefert damit die Beschreibung des detaillierten Modells, das wiederum
Basis fiir die Erstellung der Modelle in der Komponenten- und Systemebene ist.

2.3.1 Verlustleistungsmodellierung in der Schaltungsebene
Verlustleistungen in einem schaltenden Wandler werden durch unterschiedliche Effekte
verursacht. Diese konnen im Wesentlichen in:

o Leitverluste (Pyr),

« Schaltverluste (Pyg) und

o Verluste durch parasitére reaktive Elemente!® (P p)

eingeteilt und separat betrachtet werden!!. Die Gesamtverlustleitung ergibt sich dann
aus der Summe dieser Verluste:

Py=> Pyr+> Pys+> Pyp (2.31)

2.3.1.1 Leitverluste

Die Leitverluste kapazitiver, induktiver und aktiver Bauelemente konnen abhangig von
ihrem Ersatzserienwiderstand und der Effektivstrombelastung ermittelt werden:

PVR = Resr : L‘msQ (232)
Die Leitverluste steigen also linear mit dem Ersatzwiderstand und quadratisch mit der

Effektivstrombelastung an.

2.3.1.2 Schaltverluste

Aufgrund parasitérer Eigenschaften der Leistungsschalter (MOSFETS) sind die Schalt-
vorgange nicht ideal. Wahrend der Schaltvorgédnge limitieren parasitidre Kapazitédten
die Spannungsgradienten und parasitdre Induktivitaten die Stromgradienten. Das
Strom-Spannungsprodukt wahrend eines Schaltvorgangs ist deshalb nicht Null und

0Gespeicherte Energie in parasitiren Kapazititen und Induktivititen wird bei Schaltvorgingen in
Schwingkreisen resistiv abgebaut und geht damit fiir die tibertragene Leistung verloren.

MVernachlissigt sind durch diese Betrachtung beispielsweise Magnetisierungsverluste der Speicher-
drossel und angestrahlte Energie (EMV).
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

es entstehen Schaltverluste. Die mittlere Schaltverlustleistung kann allgemein mit
Gleichung (2.33) ermittelt werden:
1
RS == / Us(t) - Is(t) dt (2.33)

s Schaltvorgénge

Die Schaltverluste sind direkt proportional zur Schaltfrequenz. Die Schaltzeit und
das Strom-Spannungsprodukt verursachen die Verlustenergie eines Schaltvorgangs.
Die Strom- und Spannungsverlaufe werden typischerweise durch lineare Abschnitte
genédhert, um die Berechnung der Schaltverluste zu vereinfachen.

Der Synchrongleichrichter wird in der Verlustleistungsbetrachtung meist vernachléssigt,
weil dieser bei einer Spannung in Hohe der Diodendurchlassspannung (ndherungs-
weise bei Nullspannung) schaltet. Am Steuerschalter entsteht die wesentliche Schalt-
verlustleistung. Exemplarisch wird die Berechnung der Schaltverlustleistung an der
Boost-Buck-Wandlertopologie mit LS als Steuerschalter beschrieben.

a) b)
| _
I LS||_ lr tr =t -,

— i ! —I[ Li=t-1;
ti=1g-t7

t
= [Ucny Us

Is
— l — lUChv
ULS r D ~ UChv /_K Usp

t=1-13
tu=t-ts

L Gty t tt t tg {

Abbildung 2.24: Ersatzschaltbild eines Boost-Wandlers mit elektrischen Gréfien des Steu-
erschalters (a). Strom-Spannungsverlaufe beim Ein- und Ausschalten zur Berechnung der
Schaltverlustleistung nach [32] (b).

Abbildung 2.24 zeigt schematisch die Strom-/Spannungsverldufe des Steuerschalters
(LS) der Boost-Wandlertopologie. Mit den Anstiegs- und Abfallzeiten (;,t,;,t0,t 0), der
Riickstromspitze (I,,) sowie der Spannungsiiberhohung (Us,) kann die Verlustleistung
beim Ein bzw. Ausschalten mit Gleichungen (2.34) bis (2.36) ermittelt werden [32].

1 1

Pysein = (tri+tpu)- 5 Unv - 11 - =t Pys e (2.34)
1 1 1
P rr = =y =gy |- 'Irr'i 2.
Vs, (2 tt ) Unv T, (2.35)
1 1
PVS,aus = (trv + Usp : tfz) : 5 ALt UHV : ? (236)

V)
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2.3.1.3 Verluste durch gespeicherte Energie in parasitaren Elementen

Gespeicherte Energie in parasitidren Kapazitidten sowie in Entlastungsnetzwerken
(Snubber Netzwerken) wird beim Einschalten parallel angeordneter Schalter durch
parasitdre Widerstande in Warme umgewandelt und erzeugt damit Verlustleistung.
Entsprechend verursachen parasitare Induktivitdten, die in Serie zu einem Schalter
angeordnet sind, Verlustleistung. Diese kann nach [20, Kap. 4.3.3] durch die Summe
der gespeicherten Energien in parasitaren Kapazitiaten und Induktivitaten ermittelt
werden (siehe Gleichung (2.37) und (2.38)).

Lpar ) ]2 (237)

>
2.5

Mit Gleichung (2.38) kann beispielsweise auch die Ansteuerverlustleistung der MOS-
FETs berechnet werden. Der MOSFET-Treiber 1adt beim Einschalten das Gate auf die
Treiberversorgungsspannung Uy,.. Beim Ausschalten entladt ein Schalter, der parallel zu
Gate-Source liegt, die Gate-Kapazitat'? (C,) des MOSFETS. Die in der Gate-Kapazitét
gespeicherte Energie kann deshalb mit Gleichung (2.39) ermittelt werden.

P, Lpar

Pepar Car - U (2.38)

H\HH\H
DO | >—*[\D\>—t

1
EC'g - 5 . Og . Utr (239)

Diese Energie geht bei jedem Schaltvorgang eines MOSFETs verloren.

2.3.2 Erstellung von Modellen fiir die Komponentenebene

In der Reglerauslegung wurde der DC/DC-Wandler als zeitinvariantes DGL-System
betrachtet. Durch den taktenden Betrieb liegt jedoch ein zeitvariantes DGL-System
zu Grunde. Die Modellierung erfolgt hier tiber gemittelte Modelle, d.h. ohne explizite
Analyse der Schaltvorgénge (siehe Schritt 2 in Abbildung 2.23). Die Giiltigkeit der
Modelle wird anhand experimenteller Untersuchungen bestétigt.

12Die Gatekapazitit kann aus der Summe der Gate-Source und Gate-Drain (Miller-Kap.) Kapazitit
ermittelt werden
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2.3.2.1 Ideales gemitteltes Schaltermodell

Abbildung 2.25a zeigt ein Ersatzschaltbild des idealisierten Boost-/Buck-Wandlers. Die
passiven Bauelemente bilden ein zeitinvariantes System. Das Schalternetzwerk ist aber
zeitvariant und wird deshalb in Abbildung 2.25b durch steuerbare Quellen ersetzt, die
das Verhalten gemittelt iiber eine Schaltperiode nachbilden sollen.

a) IL < UHS IHS b) TL THS
— - — < —

UChv;TL
— UCnv - J/UC’W - j/UCnV J} )< 1 U, :J‘(), 72;( ) - j/UChv

l Ulel:L':l(_D 1-D C 7z[:f(---)
p]

Abbildung 2.25: Ersatzschaltbild des Boost-/Buck-Wandlers mit MOSFETS als Leistungs-
schalter (a) und gesteuerten Quellen zur Implementierung eines gemittelten Schaltermodells

(b).

Der Wandler wird durch diese Mafilnahme in zwei getrennte elektrische Netzwerke
zerlegt. Die Speicherdrossel wird durch eine in Serie geschaltete Spannungsquelle, der
Kondensator C'yy analog durch eine parallel geschaltete Stromquelle, geladen bzw.
entladen. Die Ansteuerung der Quellen wird aus den Strom-/ Spannungsverldaufen nach
Abbildung 2.26 abgeleitet.

ILT N ULS _IH S \ \
L ‘ e _—
\/ U IS UI _ IHS I 2

|
|
D T t D T t D T t

Abbildung 2.26: Strom-/Spannungsverldufe der Halbbriicke zur Ableitung der Ansteuerfunk-
tionen des idealen gemittelten Schaltermodells.

Der Bus-Kondensator Cyy wird wihrend der Ausschaltphase des Steuerschalters mit
dem Drosselstrom geladen. In der restlichen Zeit sperrt der Synchrongleichrichter und
es flieBt kein Strom zum Bus-Kondensator. Uber eine Schaltperiode gemittelt kann der
Strom mit Gleichung (2.40) berechnet werden:

L=(1-D)-I, (2.40)

Die Spannung in Serie zur Speicherdrossel ist Null, wenn der Steuerschalter leitet. In
der restlichen Zeit liegt die Ausgangsspannung an. Gemittelt ergibt sich deshalb der
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2.3 Modellierungsmethoden

Zusammenhang aus Gleichung (2.41):
Uy = (1— D) Ugpy (2.41)

Die Spannung an der Drossel sowie die Kondensatorstrome enthalten durch diese Mit-
telung keine Schaltvorgange mehr. Die Schaltvorginge sind nun also ,,nichtmodelliert*
und der Schritt 2 aus Abbildung 2.23 ist vollzogen.

Die Giiltigkeit der Modellierung wird nun experimentell an einer Sprungantwort eines
realen Wandlers gepriift.

<

g

Twa [ I Messung

% .. — T, Messung

5 I ; ; ; ; ; — T, Simulation ;

> 5|- 5 : : Uyy Messung

: 5 : : —— Uny Messung

@ : : —— Uyy Simulation

gi) 14’5 . G B B e W»

g : :

&0

R=

H 14 1 1 1 1 T I I T
e Uy Messung

= 33,5 : : : : : —— Uyy Messung

a L Uy Simulation

% . .

& A

] | : : : : : : : :

< 32 1 1 1 1 1 1 1 ]
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

Zeit [ms]

Abbildung 2.27: Die Strom-/Spannungswelligkeiten der Messung wurden nachtraglich durch
Mittelung der Groflen iiber eine Schaltperiode entfernt. Das ideale gemittelte Schaltermodell
liefert eine zu hohe Sprungantworten im Vergleich zur Messung. Ersatzschaltbild des Wandlers
und Priifstand siehe Anhang C.2.

Abbildung 2.27 zeigt einen Vergleich des gemessenen und simulierten Drosselstroms
sowie der Ein- und Ausgangsspannung bei einem Tastverhaltnissprung. Aus den gemesse-
nen Verlaufen wurde durch gleitende Mittelwertbildung nachtréaglich die Schaltfrequenz
entfernt, um eine Vergleichbarkeit mit der Simulation zu erreichen. Die simulierten
und gemessenen Verldufe zeigen deutliche Abweichungen. Die charakteristischen Zeit-
konstanten sind aber nicht der Grund dafiir, weil die Anstiegsgeschwindigkeit der
Drosselstrome sowie die tiberlagerte Welligkeit gut tibereinstimmen. Die Ursache der
beobachteten Abweichung liegt deshalb an unterschiedlichen Verstiarkungsfaktoren.

51



2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

Durch den hoheren Drosselstrom wird das NV-BN (hier Laborquelle) in der Simulation
starker belastet und die Spannung am Eingang sinkt entsprechend auch starker ab.
Der Doppelschichtkondensator wird mit hoheren Stromen geladen, wobei die Spannung
am Ausgangskondensator bedingt durch die relativ hohe Kapazitat des Doppelschicht-
kondensators von ca. 17 F nédherungsweise konstant bleibt.

Das ideale gemittelte Schaltermodell bildet das Verhalten mit zu hohen Verstarkungsfak-
toren in den Ubertragungsfunktionen ab. Zur besseren Abbildung des realen Verhaltens
muss das ideale gemittelte Schaltermodell um Verlustfaktoren erweitert werden.

2.3.2.2 Integration von Verlustmodellen

In das ideale gemittelte Schaltermodell (siehe Abbildung 2.25) werden Verluste des
Schalternetzwerks aus Kapitel 2.3.1 integriert, was dem Schritt 3 des Modellierungs-
vorgehens (siche Abbildung 2.23) entspricht. Die Verlustleistungsintegration wird am
Beispiel von Durchlassverlusten diskutiert, woraus eine Methode zur Integration der
gesamten Verlustleistung des Schalternetzwerks abgeleitet wird.

N Rds(un),HS ) TL

ILT N ULS — J\ _IHS . \ \
L ~ Uys s U, s b

A

|
|
D T i D T Rawowis'l 7 D T, /

Abbildung 2.28: Strom-/Spannungsverlaufe der Halbbriicke bei Beriicksichtigung der Durch-
lassverluste zur Ableitung der Ansteuerfunktionen des gemittelten Schaltermodells mit
Verlustmodellen.

Abbildung 2.28 zeigt die Strom-/Spannungsverlaufe des Boost-/Buck-Wandlers mit
Beriicksichtigung der Einschaltwiderstande der MOSFETS. Durch die ohmschen Span-
nungsabfille liegt am halbbriickenseitigen Anschluss der Drossel eine héhere Spannung
an (siche Abbildung 2.25). Dies kann in den Ansteuerfunktionen des gemittelten
Schaltermodells beriicksichtigt werden:

L, = (1-D)-I (2.42)
U = (1=D) U+ D Raseony.s - I + (1 = D) * Rasony.rs I (2.43)

Die additiven Terme kénnen unter Vernachlissigung der Strom-/Spannungsrippel aus
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Gleichung (2.32) abgeleitet werden:

PVRds(on),LS

Ji D - Rds(on),LS ’ I_L (244>

L

P s(on T

w = (1= D) Rasonys - I1. (2.45)
L

Die Verlustleistungen in der Halbbriicke kdnnen deshalb in dem gemittelten Schalter-
modell mit Gleichungen (2.46) und (2.47) integriert werden, wobei Py pp die Summe
der Verlustleistungen (ZB PVHB = PVRds(on),LS + PVRds(on),HS) darstellt.

I, = 1-D)-I (2.46)

_ P
U, = (1_D)'UChv+ V;HB

L

Mit den in Anhang C.4 berticksichtigten Verlustleistungen (Schaltverluste, Durchlassver-
luste) wurde die Sprungantwort des gemittelten Schaltermodells nach Gleichung (2.46)
und (2.47) erneut simuliert.

<

= 20

g

S !

j-_-; 10 .................. { !

S : [ : : : 1, Messung

@ 0 ([0 TN NPT PRRE SUPEURPRTR L 7ZLMessung

5 I ; ; ; ; | — [; Simulation ;

15 .. . IEERERRES R

E I_ : : : : : Uyy Messung

. : : : : : —— Uyy Messung

o : : : : —— Uyy Simulation

2 14,5 HERLLE | YIRS I T ......... R NVv :

Ay i i i i i i i i
SRR Uy Messung

5 33,5 : : : : —— Uy Messung

g 3k Lo RUTRURE I AT ST .~ UpySimulation

=1 i !

= 325M il o DR OO o ANl Lo L

&n ’ g : d : : :

Z 5l ; ; ; ; ; i ; ;
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

Zeit [ms]

Abbildung 2.29: Mit Beriicksichtigung von Verlusten der Halbbriicke (siche Anhang C.4)
zeigen die gemessenen und simulierten GréBen eine sehr gute Ubereinstimmung im Ein-
schwingverhalten.

Abbildung 2.29 zeigt nun eine gute Ubereinstimmung des simulierten und realen
Wandlerverhaltens. Die noch vorhandenen geringen Abweichungen sind vor allem auf
die vereinfachte Modellierung des Labornetzteils im Experiment zuriickzufiihren.
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2.3.2.3 Fazit

Das dynamische Verhalten des Wandlers lasst sich unter Vernachlassigung der Schalt-
vorgange darstellen. Verluste im Schalternetzwerk miissen fiir genauere Untersuchungen
des dynamischen Verhaltens des Wandlers mit beriicksichtigt werden. Die Schaltverluste
konnen verhaltensbasiert, d.h. ohne Berechnung der elektrischen Groflen wahrend eines
Schaltvorgangs, in die gemittelten Modelle integriert werden. Mit experimentellen
Untersuchungen konnte die Giiltigkeit der Modellierungsmethode bestétigt werden.

2.3.3 Erstellung von Modellen fiir die Systemebene

Das prinzipielle Vorgehen zur Modellierung fiir unterschiedliche Abstraktionsebenen
nach Abbildung 2.2 wird nun auch zur Erstellung des Simulationsmodells fiir die
Systemebene angewendet. Die Wandlerdynamik wird dabei nicht modelliert (Schritt
2 aus Abbildung 2.23) und somit ein quasi-stationdres Modell generiert, das sich zur
Simulation der Betriebsstrategie eignet. Die Genauigkeit des stationiren Ubertragungs-
verhaltens wird durch Integration eines Wirkungsgradmodells erzielt, das aus den
Verlusten der Schaltungsebene bzw. aus Messungen abgeleitet wird (Schritt 3 aus

Abbildung 2.23).

2.3.3.1 Quasi-stationares Wandlermodell

Die Wandlerdynamik ist in der Systemebene nicht mehr von Interesse, weil sie im Ver-
gleich zur Systemdynamik (Energiespeicher und Verbraucher) ideal ist. Die reaktiven
Elemente des Wandlers werden deshalb aus dem Modell entfernt. Die Wandlerklemmen
werden wie in Abbildung 2.30 dargestellt mit gesteuerten Quellen verbunden. In der
betrachteten Anwendung wird der Drosselstrom (Eingangsklemmenstrom) geregelt.
Deshalb wird eine gesteuerte Stromquelle mit der NV-BN seitigen Wandlerklemme
verbunden wodurch Stromwert-Sollvorgaben ideal eingestellt werden. Eine Gradienten-
limitierungsfunktion (GL), kann zur Nachbildung der maximalen Stroménderungen
von kleiner als 200 A /s (sieche Tabelle 2.2) verwendet werden.

Der Wert fiir die HV-BN seitige Quelle kann mit dem Kirchhoffschen Gesetz aus
Gleichung (2.48) berechnet werden,

UNV']NV:EPV:UHV']H\U (248)

d.h. die Ausgangsleistung ist gleich der Eingangsleistung abziiglich der Verlustleistung.
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Wandlermodell Systemebene
Ivy Iny,
NV-BN | i Uwr @ﬁ ﬁelUHV HV-BN
_ Uy Iyw+Py
GL Igy = Ui
[re 3

Abbildung 2.30: Quasi-stationdres Wandlermodell fiir die Systemebene. Die Dynamik des
Wandlers ist vernachléssigt.

2.3.3.2 Integration von Verlustmodellen

Die unterschiedlichen Ursachen der Verlustleistung werden in einem stark vereinfach-
ten Modell zusammengefasst: Durchlassverluste steigen ndherungsweise quadratisch,
Schaltverluste bei Annahme einer konstanten Schaltzeit linear mit der Wandlerleistung
an und Ansteuerverluste konnen als konstant angenommen werden [19]. Folglich kénnen
Verluste eines DC/DC-Wandlers mit einem Polynom 2. Ordnung in Abhéngigkeit der
iibertragenen Leistung approximiert werden:

Py ~ zy- P+ - P+ (2.49)
~ T (2.50)
T Pip ‘

Ein gemessenes Wirkungsgradkennfeld ermoglicht damit die Anpassung der Polynom-
koeffizienten mittels Parameterfitting.

0,95 Sk % F— e
B 00
£
é0085
= okl o SR e, T o L
: : : : : *  Messung |
0’75 ...... ........ ......... Modell
07 ; ; ; ; .
0 100 200 300 400 500 600 700 800

Ausgangsleistung [W]

Abbildung 2.31: Gemessener und mit dem Polynom 2. Ordnung angendherter Wirkungsgrad-
verlauf eines realen Zweiphasenwandlers (Ersatzschaltbild siehe Anhang C.3).
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

Abbildung 2.31 zeigt den gemessenen Wirkungsgradverlauf eines Zweiphasenwandlers
in Abhéngigkeit der Wandlerausgangsleistung sowie den angendherten Verlauf mit dem
Verlustpolynom. Das Polynom 2. Ordnung erméglicht eine sehr gute Nachbildung des
quasi-stationiren Ubertragungsverhaltens.

Mit Kenntnis der Zusammenhénge zwischen der Schaltungsauslegung und den Koeffizi-
enten in Gleichung (2.49) konnen von einem Verlustmodell ausgehend unterschiedliche
Wandlerausfithrungen in der Systemebene betrachtet werden. In einem Mehrphasen-
wandler werden beispielsweise Durchlassverluste sowie Schaltverluste reduziert, die
Ansteuerverluste steigen dagegen an. Wenn die Anzahl der Wandlerphasen (n) variiert
wird, was zu einer Steigerung bzw. Reduktion der Wandlerleistungsfahigkeit fiihrt,
kann ndherungsweise der Zusammenhang aus Gleichung (2.51) fir das Verlustmodell
angenommen werden:

Pre2.p2 M pyggn (2.51)
n n

Als Beispiel wird ausgehend von dem Modell des Zweiphasenwandlers nach Abbil-
dung 2.31 das Verlustmodell fiir einen Wandler in einphasiger, dreiphasiger sowie
vierphasiger Ausfithrung abgeleitet.

0,94
9 .
s /A : :
o Lo RSO SR L
& 0,92 Ay ; ; ; | Phasenanz. Messung  Modell
=] ;’ F : 1: O eeeeeeeenee
é 039-{ v.",':, ....... R R R R 2. %
= Qf ' : : : :

H VN : : : : 3: A e
0788 - ‘:: | '.' ....... S I ..... . 4: 0
0,86-',:':--',.-"--: .......... P vvvvvvv ........ L T
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000

Ausgangsleistung [W]

Abbildung 2.32: Gemessene Wirkungsgrade eines Ein- bis Vierphasenwandlers. Angenéherter
Wirkungsgradverlauf des Zweiphasenwandlers mit dem Polynom 2. Ordnung. Berechnete
Wirkungsgradverldufe des Ein-, Drei- und Vierphasenwandlers aus dem angenéherten Verlauf
des Zweiphasenwandlers entsprechend Gleichung (2.51).

Abbildung 2.32 zeigt die gemessenen Wirkungsgradkennfelder in Abhéngigkeit der
Wandlerleistung fiir unterschiedliche Phasenanzahl sowie den angenaherten Verlauf mit
dem Zusammenhang aus Gleichung (2.51). Die gemessenen und angenéaherten Verldufe
zeigen fiir unterschiedliche Anzahl an Wandlerphasen eine gute Ubereinstimmung. Mit
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steigender Anzahl von Wandlerphasen und der zunehmenden Leistungsfihigkeit des
Wandlers wird das Wirkungsgradmaximum zu hoheren Leistungen hin verschoben, was
auch in in [60,62] beobachtet werden kann.

2.3.3.3 Fazit

Das vorgeschlagene Polynom 2. Ordnung eignet sich zur Modellierung der Wandler-
verlustleistung. Bei Kenntnis der Zusammenhange zwischen Schaltungsauslegung und
Koeffizienten kann in der Systemebene die Auswirkung unterschiedlicher Wandler-
ausfilhrungen aus energetischer Sicht betrachtet werden. Die daraus resultierenden
Erkenntnisse konnen auch fiir die Auslegung der Leistungsstufe als Anforderungen zur
Reduktion von Durchlass-, Schalt- oder Ansteuerverlusten herangezogen werden.
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

2.4 Ableitung einer hierarchischen Regelungsstruktur

Mit dem Entwurfsprozess in Kapitel 2.2 wurde eine Herangehensweise fiir einen se-
paraten Entwurf von Leistungsteil, Regelung sowie Betriebsstrategie gezeigt. Dieses
Vorgehen war moglich, weil der Entwurfsprozess auf Basis der Betrachtung unterschied-
licher Frequenzbereiche (Abstraktionsebenen) durchgefithrt wurde. Die Ebenen sind in
sich abgeschlossen und stabil, bendtigen aber jeweils weitere Vorgaben bzw. Sollwerte.
Eine hierarchische Reglerstruktur auf Basis der eingefithrten Abstraktionsebenen kann
diese Aufgaben erfiillen.

2.4.1 Aufgabenteilung und Schnittstellen der Reglerstruktur

Abbildung 2.33 zeigt die hierarchische Reglerstruktur mit zugehorigen Schnittstel-
lenfunktionen. Entsprechend den Abstraktionsebenen nimmt die Verarbeitungs- und
Signalbandbreite mit zunehmender Tiefe in der hierarchischen Struktur zu. Eine
Funktion, die als Schnittstelle zweier Ebenen dient, muss sich immer in der tieferen
Ebene befinden, was am Beispiel der Gradientenlimitierungsfunktion und AD-Wandler
erlautert wird:

Eine Betriebsstrategie, die sprunghaft Stromsollvorgaben verédndert, darf nicht zu einer
Verletzung der Anforderungen in der Komponentenebene (limitierte Stromgradienten)
fithren. Die Gradientenlimitierungsfunktion in der Komponentenebene muss deshalb
digitale Sollwertvorgaben mit unzureichender Zeit- und Amplitudenauflésung glat-
ten, um einen zulassigen Betrieb unabhangig von den Vorgaben der Betriebstrategie
sicherstellen zu konnen.

Der Drosselstrom des Leistungsteils weist aufgrund des schaltenden Funktionsprinzips
des Leistungsteils einen dreiecksférmigen Verlauf auf, der durch Tiefpasswirkung der
Stromsensorik in ein sinusahnliches Signal mit der Grundharmonischen der Schalt-
frequenz iiberfithrt wird. Die Abtastzeitpunkte haben deshalb Auswirkung auf die
gemessenen Stromwerte. Die Regelung benotigt nur den Mittelwert. Deshalb muss
das Stromsignal synchron zu den PWM Ansteuerpulsen, mit Beriicksichtigung der
zeitlichen Verzogerung durch den Sensor, abgetastet werden. Bei Synchronisation der
Abtastung zu den periodisch auftretenden Zeitpunkten bei: 0,5 - D - Ty — t; sowie
vernachlassigbarer Wandlerzeit, wird der Mittelwert erfasst. Der Wert t; entspricht
dabei der zeitlichen Verzogerung des Sensors bei der Schaltfrequenz.

Ein Vorteil der hierarchischen Reglerstruktur ist zudem eine hohe Wiederverwertbarkeit
der Funktionen in den unterschiedlichen Abstraktionsebenen. Weil ein Ebenen tibergrei-
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Abbildung 2.33: Hierarische Reglerstruktur zur Implementierung der entwickelten Funktionen
in den unterschiedlichen Abstraktionsebenen.

fender Durchgriff (z.B. von der Betriebsstrategie auf die Ansteuerung des Leistungsteils)
nicht existiert, wirken sich nimlich Anderungen in einer Ebene héchstens auf die nichst
angrenzende Ebene aus.

Die hierarische Reglerstruktur kann mit dem eingefithrten Prinzip bei Bedarf nach
oben hin erweitert werden, um beispielsweise Umweltdaten (z.B. Steigungsprofile der
Fahrstrecke) in die Betriebsstrategie einflieBen zu lassen [73].

2.4.2 Funktionsbeispiele

Zum Test der Anwendbarkeit der hierarchischen Reglerstruktur wurde diese in den
DSP des Wandlerprototpyen implementiert. Ohne Veranderungen an Leistungsteil
oder Komponentenregelung wurden zwei unterschiedliche Betriebsstrategien integriert.
Die Parametrierung der Betriebsstrategien und die Ergebnisse der experimentellen
Untersuchung werden im Folgenden diskutiert.

2.4.2.1 Exemplarische Parametrierung der Betriebsstrategie

Die erste Betriebsstrategie ist an eine konventionelle Spannungsregelung angelehnt.
Bei einer Spannung unterhalb einer Sollspannung wird der Komponentenregelung der
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2 Reglerentwicklung fiir DC/DC-Wandler

Wandlereingangsnennstrom als Sollwert vorgegeben. Bei Uberschreiten der Sollspan-
nung wird dieser Wert negiert. Da die Gradientenlimitierungsfunktion einen stetigen
Verlauf der Regelgrofie sicherstellt, ist keine Hysterese notwendig, wie sie bei typischen
Zweipunktreglern meist eingesetzt wird [66, Kap. 14.5.2]. In Abbildung 2.34a ist der
implementierte Zweipunkt-Spannungsregler fir die Einstellung einer quasi-konstanten
Spannung von 36 V dargestellt.

a) b) 60
60 T 5 I 40
—_ 20
2 DO <C_‘ ‘
= .
() = 5 ‘ 0
Z :
20} - 5 : ‘ -20
_40 ......... e vvvvvvvvv 40 ) 16 _40
60F AISRERIREE RERERRREEE sl 0 30 - 12 14 L
20 25 30 35 40 vy 10 V\ -60
Unr [V]

Abbildung 2.34: Implementierte Betriebsstrategie als Zweipunkt-Spannungsregelung (a) und
Mehrgrofen-Spannungsregelung (b).

Die zweite Betriebsstrategie ist eine Mehrgrofienregelung. Bei niedriger Ausgangsspan-
nung sowie hoher Eingangsspannung wird ein hoher Wandlerstrom eingestellt, um den
Doppelschichtkondensator zu laden. Bei hoher Ausgangsspannung sowie niedriger Ein-
gangsspannung wird ein Teil der gespeicherten Energie im Doppelschichtkondensator
genutzt, um das NV-BN zu versorgen. Es handelt sich also um einen Regler, der vor-
zugsweise dann Energie aus dem NV-BN entnimmt, wenn dessen Energieverfiigbarkeit
hoch ist. Dies ist beispielsweise in Abbremsphasen des Fahrzeugs der Fall, weil durch die
»Intelligente Generatorregelung” (IGR) die Generatorsollspannung angehoben wird [74].
Bei niedriger Energieverfiigbarkeit im NV-BN (z.B. bei Beschleunigungs- oder Stand-
phasen des Fahrzeugs) wird das Bordnetz unterstiitzt oder nur gering belastet. Diese
Art MehrgroBenregelung kann auch als Fuzzy Logic implementiert werden, was den
Vorteil hat, dass die Regeln zur Steuerung des Wandlerklemmenstromes auf Basis von
Expertenwissen aufgestellt werden konnen [75]. Abbildung 2.34b zeigt die beispielhaften
Zuordnungen der Eingangs- und Ausgangsspannungen auf den Wandlereingangsstrom.
Die implementierte Zuordnungstabelle ist im Anhang C.5 aufgefiihrt.
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2.4 Ableitung einer hierarchischen Regelungsstruktur

2.4.2.2 Experimentelle Untersuchung

Abbildung 2.35 zeigt den Aufbau und die Messstellen des Zweispannungsbordnetzpriif-
stands im Ersatzschaltbild. Informationen tiber die Energiespeicher und den Wandler-
prototypen konnen aus Anhang C.6 entnommen werden. Die Verbraucher und Quellen
(Generator) in den beiden Bordnetzen sind als elektronisch geregelte Leistungsquellen /-
senken ausgefiihrt, die iiber einen Messrechner angesteuert werden. Unabhéngig von
den Sollvorgaben begrenzt die Gradientenlimitierung in der Komponentenebene den
Wandlereingangsstrom auf maximal 200 A /s.

[NV

w5004

Py

dt P
U __12V U | 46F Liy
NV T 60,5Ah HV | == 36V l

Abbildung 2.35: Ersatzschaltbild des Zweispannungsbordnetzpriifstands mit Messstellen zur
experimentellen Untersuchung der Betriebsstrategien.

Abbildung 2.36a zeigt das verwendete synthetische Leistungsprofil des NV-BN. Das
Profil bildet den Leistungsverbrauch eines Mittelklassefahrzeugs mit der Funktion
der ,Intelligenten Generatorregelung® (IGR) nach. In bestimmten Fahrzustédnden,
wie Abbremsen des Fahrzeugs, speist der Generator die Verbraucher im NV-BN und
ladt mit tberschiissiger Energie die Batterie. In den anderen Fahrzustanden, wie
Beschleunigungsphasen, wird der Generator vorzugsweise abgeschaltet, wodurch die
Verbraucher aus der in der Batterie gespeicherten Energie versorgt werden.

Abbildung 2.36b zeigt ein synthetisches Leistungsprofil eines transienten Hochleis-
tungsverbrauchers. Der mittlere Leistungsbedarf (ca. 100 W) entspricht in etwa dem
Leistungstiberschuss des Py yy Profils. Da der DC/DC-Wandler den mittleren Leistungs-
bedarf aus dem NV-BN entnimmt ist fiir die Dauer des Zyklus eine naherungsweise
ausgeglichene Ladebilanz fiir das NV-BN gegeben. Die Leistungsspitzen der Hochleis-
tungsverbraucher reichen bis 5 kW. Der Betrieb solcher Verbraucher wére nach [6,13,76]
in einem konventionellen 12V Bordnetz nicht méglich.

Die gemessenen Verlaufe der Bordnetzspannungen im NV-BN sowie HV-BN und der
Wandlereingangsstrom sind in Abbildung 2.36¢ bis 2.36e fiir beide Reglerparametrie-
rungen aus Abbildung 2.34 dargestellt.
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Abbildung 2.36: Synthetische Leistungsprofile zur Ansteuerung der elektronischen Lasten
im NV-BN (a) und HV-BN (b). Gemessene Verldaufe der Spannungen im NV-BN (c¢) und
HV-BN (d) sowie des Wandlereingangsstroms (e). Priifstandsaufbau siehe: Abbildung 2.35
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sowie Anhang C.6.

Der Zweipunkt-Spannungsregler halt die Spannung am Doppelschichtkondensator
konstant, solange die Leistungsfahigkeit und der Stromanstieg von maximal 200 A /s
des DC/DC-Wandlers zur Versorgung der Hochleistungsverbraucher ausreichend sind
(siehe ¢ =[0..20s]). Bei Uberschreiten der Wandlerleistungsfihigkeit (siehe beispielsweise
deckt der Doppelschichtkondensator den Leistungsbedarf. Dieser wird
dadurch kurzfristig entladen wodurch die Spannung absinkt (auf ca. 32 V). Der Wandler

t =[36..40s])
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kann innerhalb weniger Sekunden das Energiedefizit ausgleichen und eine Spannung
von 36 V am Doppelschichtkondensator wiederherstellen. Das NV-BN wird in diesen
Zeiten durch den Wandler mit 60 A belastet. In Zeiten hoher Energieverfiigharkeit bzw.
hoher Spannung im NV-BN (z.B. innerhalb ¢ =[26..40g]) ist diese Belastung unkritisch
und fithrt zu einem Absinken der Bordnetzspannung auf ca. 12,8V (entspricht in etwa
der Leerlaufspannung der Batterie). In den Phasen in denen das NV-BN aufgrund
einer Generatorabschaltung und hoher Lasten bereits eine geringe Energieverfiigharkeit
bzw. niedrige Spannungen aufweist ist die zusatzliche Belastung durch den Wandler
kritischer (beispielsweise bei t =[46..61s]). Die Spannung sinkt in diesem Beispiel auf
11,2V ab. Bei niedrigen Temperaturen oder gealterter Batterie wiirde die Spannung auf
tiefere Werte sinken, wodurch es zu Funktionseinschrankungen oder -ausfallen kommen
kann.

Der Mehrgrofien-Spannungsregler halt die Spannung im HV-BN wahrend des Zyklus
auch im zulassigen Bereich, vermeidet aber eine Belastung des NV-BN bei geringen
Spannungen. Beispielsweise wird im Bereich bei ¢ =[10..20s] das NV-BN gar nicht
durch den Wandler belastet und im Bereich bei ¢ =[56..60s| lediglich mit Stromen
kleiner als 10 A. Die Bordnetzspannung Uy sinkt deshalb im Vergleich zum Zweipunkt-
Spannungsregler nicht so weit ab. Bei hohen Spannungen im NV-BN, z.B. im Bereich
t =[61..90s], wird der Wandlereingangsstrom erhéht, um den Doppelschichtkondensator
wieder zu laden.

Da die elektronischen Lasten keine rekuperierende Hochleistungsverbraucher abbildeten
wurden in den beiden Beispielen keine bzw. bei der Mehrgréfen-Spannungsregelung
aufgrund der noch ausreichend hohen NV-BN Spannung nur geringfiigige negative
Stromwerte (bei ¢ ~20s und ¢ ~50s) erreicht.

2.4.2.3 Vergleich und Ableitung von Optimierungspotentialen

Zum Vergleich der beiden Betriebsstrategien sind die im Kapitel 2.2.4.3 eingefiihrten
Kriterien in Tabelle 2.7 fiir die gemessenen Verlaufe zusammengefasst.

Die beiden Regler haben unterschiedliche Vorteile. Der Mehrgrofienspannungsregler
mit seinen Uyy abhangigen Stromvorgaben entlastet das NV-BN und erhoht dessen
Stabilitat, was sich auch an dem deutlich niedrigeren Wert des Korrelationskoeffizienten
widerspiegelt, der ein Mafl fiir die leistungsméfiige Kopplung der Hochleistungsver-
braucher an das NV-BN darstellt. Im Gegenzug wird aber die Stabilitat im HV-BN
reduziert, da der Doppelschichtkondensator kurzzeitig mehr Energie zur Verfiigung
stellen muss. Die Folge ist eine deutliche Reduktion der Verbrauchs-Energiereserve.
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Tabelle 2.7: Vergleich der Betriebsstrategien anhand der Bewertungskriterien aus Tabelle 2.6.

Kriterium Zweipunkt- Mehrgréen- | Verbesserung
Sp.regler (ZP) | Sp.regler (MG) | ZP — MP
Stabilitat B Ngap vy 3,28V 2,48V 32%
Stabilitat B Ngap mryv 441V 8,29V -47%
Korrelationskoeffizient R 40,1% 10,6%
Verbrauchs-Energiereserve 14,3 KWs 75 kWs 919
EVres,HV
Rekuperations-Energiereserve 6.3 kWs 8.2 kWs 93%
ERT@S,HV

Wenn bei bereits geringen Spannungen im HV-BN hohe Leistungsbedarfe auftreten
wirden, wére die Gefahr sehr hoch, dass die minimal zuldssige Spannung Upgy,mn
unterschritten wiirde. Im Gegensatz dazu ist der Zweipunkt-Spannungsregler besonders

geeignet, wenn eine hohe Funktionsverfiigbarkeit und geringe Speicherbelastung auf
der HV-BN Seite erforderlich ist.

Zur Ermittlung des gewichteten Wirkungsgrades wird eine Haufigkeitsverteilung der

Wandlerausgangsleistung erstellt, die in Abbildung 2.37 fiir die gemessenen Verldufe
dargestellt ist.
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Abbildung 2.37: Histogramm der Wandlerausgangsleistung fiir
Spannungsregler (a) und den MehrgroBen-Spannungsregler (b).

den Zweipunkt-
Bei Einsatz des Zweipunkt-Spannungsreglers zeigt sich deutlich, dass der Wandler
entweder bei hohen Leistungen im Bereich von ca. 750 W oder bei Leistungen kleiner
als 50 W arbeitet. Besonders in den Bereichen, die einen geringen Wandlerwirkungsgrad
zur Folge haben (sieche Abbildung 2.32), wird der Wandler also haufig betrieben.

64



2.4 Ableitung einer hierarchischen Regelungsstruktur

Der Mehrgroflen-Spannungsregler zeigt eine haufige Wandlerleistung im Bereich 0 bis
400 W im Histogramm. Aufgrund der geringen mittleren Leistung im HV-BN wurde der
Wandlernennstrom und damit hohe Wandlerleistungen hier nicht erreicht. Der Wandler
arbeitet im Vergleich zu dem Zweipunkt-Spannungsregler nun in Leistungsbereichen,
die deutlich hohere Wirkungsgrade zur Folge haben.

Mit dem modellierten Wirkungsgrad des Wandlers in Abhéngigkeit der Wandlerleistung
nach Gleichung (2.52) und der normierten Haufigkeit der Leistung aus Abbildung 2.37
kann mit Gleichung (2.53) ein gewichteter Wirkungsgrad ermittelt werden.

nr) = P+ (xy- pzi x1 - P+ xp) mit: 7(0) =0 (2:52)
ng = _n(P)-N(P) (2.53)

Die Tabelle 2.8 zeigt die berechneten Wirkungsgrade nach Gleichung (2.53). Die
Berechnungen wurden fiir eine unterschiedliche Anzahl an Wandlerphasen ausgefiihrt,
die auf Basis der Wirkungsgraduntersuchungen aus Abbildung 2.32 durchgefiihrt
wurden.

Tabelle 2.8: Gewichtete Wirkungsgrade und Verlustenergie des Wandlers bei Verwendung des
Zweipunkt-Spannungsreglers (ZP) sowie Mehrgrofien-Spannungsregler (MG) in Abhéngigkeit
der Wandlerdimensionierung

Wandler ZP:ng | MG: ny | ZP: Eypcpc | MG: By, pepc
Einphasenwandler | 57,3% | 84,7% 2,59 kWs 2,18 kWs
Zweiphasenwandler | 55,8% | 84,6% 2,47 kWs 2,02 kWs
Dreiphasenwandler | 54,6% | 83,7% 2,50 kWs 2,21 kWs
Vierphasenwandler | 52,7% | 82,2% 2,87 kWs 2,59 kWs

Der Zweipunkt-Spannungsregler fithrt trotz der hohen Wandlerwirkungsgrade im
Nennbetrieb von ca. 95% aufgrund der ungiinstigen Leistungsverteilung zu geringen
gewichteten Wirkungsgraden von unter 60%. Mit dem Mehrgrofien-Spannungsregler
wird ein um fast 30% hoherer gewichteter Wirkungsgrad erreicht. Der gewichtete
Wirkungsgrad nimmt in beiden Féllen fiir eine geringe Anzahl an Wandlerphasen
zu. Dies liegt daran, dass die mittlere tibertragene Leistung aufgrund des geringen
Energiebedarfs der transienten Hochleistungsverbraucher und damit der Nutzungsgrad
des Wandlers gering ist.
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Die Verlustenergie des gesamten Energiebordnetzes konnte mit der verwendeten Mess-
technik nicht erfasst werden und detaillierte Simulationsmodelle zur Ermittlung der
Verlustleistung in den Energiespeichern und Verbrauchern ist nicht Bestandteil dieser
Arbeit. Stellvertretend wurde deshalb auf Basis der Wirkungsgradmodellierung die
Verlustenergie des DC/DC-Wandlers fiir beide Betriebsstrategien und unterschiedliche
Wandlerausfithrungen ermittelt. Die minimale Verlustenergie wird in diesem Betriebss-
zenario mit einem Zweiphasenwandler erreicht. Der Mehrgrofien-Spannungsregler (MG)
verursacht dabei eine um ca. 20% niedrigere Verlustenergie Ey popce und einen entst-
prechend geringeren Warmeeintrag im Bauraum des DC/DC-Wandlers.

Mit dem Vergleich der beiden Betriebsstrategien konnte anschaulich gezeigt werden,
dass eine Steigerung der Bordnetzstabilitat und Energieverfiigharkeit in einem Teilb-
ordnetz zu einer Verschlechterung der gleichen Kriterien in dem anderen Teilbordnetz
fithrt. Aufgrund der Energiespeicher in den Teilbordnetzen muss der Wandler nicht
direkt auf Leistungsbedarfe reagieren, was einen Freiheitsgrad fiir die Betriebsstra-
tegie darstellt. Dieser Freiheitsgrad kann genutzt werden, um z.B. auf Kosten der
Energieverfiigbarkeit, den gewichteten Wirkungsgrad des Wandlers zu steigern sowie
die Verlustenergie zu reduzieren. Ein pradiktives Energie- und Leistungsmanagement
kann somit Informationen an die Betriebsstrategie geben, welche Ziele in der aktuellen
und in der zukiinftigen Fahrsituation priorisiert werden sollen. In die hierarchische
Reglerstruktur sollte eine derartige Priorisierungsfunktion in einer der Betriebsstrate-
gie iibergeordneten Ebene eingebunden werden, da eine langsamere Verarbeitung im
Vergleich zur Betriebsstrategie des Wandlers erwartet werden kann.

2.4.3 Fazit der hierarischen Reglerstruktur

Die hierarchische Reglerstruktur ist geeignet, um die in den unterschiedlichen Ab-
straktionsebenen separat entworfenen Funktionen geeignet integrieren zu konnen. Auf-
grund der definierten unterschiedlichen Verarbeitungsgeschwindigkeiten existieren keine
ebenen-iibergreifen Funktionen. Eine Anderung in einer Ebene wirkt sich entsprechend
maximal auf benachbarte Ebenen aus. Optimierungen kénnen somit schnell und einfach
entworfen, implementiert und getestet werden.

2.5 Zusammenfassung der Reglerentwicklung

Mit der Einfithrung von drei Abstraktionsebenen, in denen jeweils ein eingeschrankter
Frequenzbereich betrachtet wird, kann die Komplexitidt in der Modellierung und
Simulation deutlich reduziert werden. Die Reduktion der Simulationszeiten ist bei
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2.5 Zusammenfassung der Reglerentwicklung

der Verwendung moderner Rechnersysteme nur ein geringer Vorteil. Der wesentliche
Vorteil der gezielten ,Nichtmodellierung“ sind deutlich iibersichtlichere Modelle, die
weniger fehleranféllig sind und bei denen Zusammenhénge, z.B. die Wechselwirkung
der Schaltungsauslegung auf das dynamische Verhalten, einfacher ersichtlich sind.

Der Entwurfsprozess mit seinen definierten Schnittstellen ermoglicht auf der Basis der
Simulationen in den unterschiedlichen Abstraktionsebenen ein systematisches Entwick-
lungsvorgehen. Die Aufgaben der einzelnen Ebenen sind durch die unterschiedlichen
Frequenzbereiche klar getrennt, weshalb sich der Entwurfsprozess in vielen Abschnit-
ten parallelisieren lasst. Beispielsweise konnen Modelle fiir die Systemebene bereits
nach Festlegung und Dimensionierung der Topologie erstellt werden, auf deren Basis
unterschiedliche Betriebsstrategien entwickelt und getestet werden.

Die in den unterschiedlichen Abstraktionsebenen entwickelten Regelungs- und Steue-
rungsfunktionen kénnen in der hierarchischen Reglerstruktur geeignet implementiert
werden. Da keine Abstraktionsebenen tibergreifenden Funktionen existieren wirken sich
Anderungen in einer Ebene stets nur auf benachbarte Ebenen aus, was ein Vorteil fiir
die Wiederverwertbarkeit von Funktionen sowie fiir Erweiterungen der DC/DC-Wandler
Funktionalitat darstellt.

Die Reglerentwicklung wurde mit Hilfe einer bestimmten Mehrspannungsbordnetzar-
chitektur exemplarisch erlautert. Die Methoden zur Entwicklung des Wandlers, der
Regelung sowie der Modelle kénnen aber auch fiir andere Anwendungen eingesetzt
werden. Besonders wenn Teilsysteme mit unterschiedlichen Tragheiten gekoppelt sind
kann der auf Abstraktionsebenen basierte Entwurf sinnvoll angewendet werden.
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3 Optimierung der Phasenstromaufteilung in
Mehrphasenwandlern

Bei der Reglerentwicklung wurde verhaltensmafig ein Einphasenwandler betrachtet,
der durch parallel geschaltete Speicherdrosseln einen mehrphasigen Wandler im dy-
namischen Verhalten nachbildete. Hierbei wurde vereinfacht von einer symmetrischen
Phasenstromaufteilung ausgegangen. Toleranzen in den Bauelementen des Leistungs-
teils sowie der Ansteuerung fithren jedoch zu ungleicher Phasenstromaufteilung und
damit zu ungleichen sowie erhohten Bauelementebelastungen. Deshalb wird die Strom-
aufteilung typischerweise geregelt, was unter dem Begriff ,Symmetrierungsregelung”
bekannt ist [77,78]. Diese Symmetrierungsregler wurden aber nicht fiir Anwendungen
im Automobilbereich entwickelt, sondern meist fiir Anwendung in denen maximal
schnelles Einschwingen der Ausgangsspannung gefordert ist. Die wesentlichen Ziele
typischer Symmetrierungsregler sind:

« Optimierung des Einschwingverhaltens des Spannungsreglers [79]
« Reduktion des thermischen Bauelementestress [80,81]
+ Reduktion von Verlustleistungen [81, 82]

Fir die betrachtete Anwendung im Mehrspannungsbordnetz ist das Einschwingverhal-
ten der Ausgangsspannung als unkritisch zu betrachten. Die anderen zwei Ziele sowie
zusatzlich die Limitierung leitungsgebundener EMV-Stérungen an beiden Wandlerklem-
men [10,52] sind auch fiir mehrphasige DC/DC-Wandler in Mehrspannungsbordnetzen

relevant.

In diesem Teil der Arbeit werden zunéchst die Ursachen fiir unsymmetrische Phasenstro-
me am Beispiel eines Zweiphasenwandlers untersucht. Anschlieend wird ein Konzept
einer Symmetrierungsregelung entworfen und mit einem typischen Symmetrierungsreg-
ler (parallel geschaltete Regler [24, Kap.7]) verglichen. Um auch bei Toleranzen der
Sensorik und damit der Regelung moglichst ein optimales EMV-Verhalten zu erreichen,
wird anschliefend in diese Symmetrierungsregelung eine weitere Regelschleife integriert,
welche die 1. Harmonische im Stérspannungsspektrum der Wandlerklemmen minimiert.
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3.1 Ursachen unsymmetrischer Phasenstrome

Die Stromaufteilung auf die Wandlerphasen kann im eingeschwungenen Zustand mit
dem in Abbildung 3.1 dargestellten Ersatzschaltbild eines Zweiphasenwandlers unter-
sucht werden.
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Abbildung 3.1: Ersatzschaltbild eines Zweiphasenwandlers zur Untersuchung der stationdren
Phasenstromaufteilung.

Jede Wandlerphase ist mit einem Widerstand und einer gesteuerten Spannungsquelle
modelliert. Die Wandlerklemmen sind ebenfalls als Spannungsquellen nachgebildet. Der
Zusammenhang zwischen dem Wirkungsgrad und dem Ersatzserienwiderstand einer
Wandlerphase x ist in Gleichung (3.1) dargestellt.

N R:v[_Lx

i (3.1)

7736:1

Das Spannungsiibersetzungsverhéaltnis jeder Wandlerphase kann abhéngig von den
Tastverhéltnissen und dem Spannungsabfall am Ersatzwiderstand ermittelt werden:

Unvy = (1 —D,) -Ugy + Ry - I1a (3.2)
Uvy = (1= Dy) - Ugy + Ry - 11

Da die Spannung am Wandlereingang fiir beide Phasen identisch ist, konnen die
Gleichungen (3.2) und (3.3) gleichgesetzt werden:

(1=D,) - Uy + Ry Ira = (1 —Dy)-Ugy + Ry - I (3.4)

In Gleichung (3.4) werden die Differenzen der Phasenstrome, Tastverhéltnisse und
Ersatzserienwidersténde durch Gleichung (3.5) bis (3.7) ersetzt und nach der Phasen-
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3 Optimierung der Phasenstromaufteilung in Mehrphasenwandlern

stromdifferenz in Gleichung 3.8 aufgelost.

Liigr = Ira — Iy (3.5)
Dgisg = Do — Dy
Ryirr = Ry — Ry

[ Daii - Unv — Raiss - I1a
wl R, — Rgigy

(3.8)

Die Phasenstromdifferenz ist abhéngig von der Tastverhéltnis- und Widerstandsdifferenz
sowie dem Absolutwert der Ersatzserienwiderstdnde und der Ausgangsspannung. Je
hoher also der Wirkungsgrad ist, desto hoher ist die Phasenstromdifferenz bei ungleichen
Bauelementewerten in den Wandlerphasen. Deshalb fiihrt die Integration zusatzlicher
Leistungswiderstande in Serie zu den Wandlerphasen, wie beispielsweise in [78, 83]
diskutiert, zu besserer Stromaufteilung, allerdings auf Kosten hoherer Verlustleistung.

Mit der Vereinfachung: Uyy =~ (1]—% kann die Phasenstromdifferenz bei ungleicher
Ansteuerung in Abhéngigkeit des Tastverhéltnisses mit Gleichung (3.9) abgeschétzt

werden:

Dyi¢s - Uny

Tovsn v .
Wi~ 1 _D)R, (3.9)

Abbildung 3.2a zeigt die berechnete Phasenstromdifferenz abhéngig vom Arbeitspunkt
bei unterschiedlichen Tastverhéaltnisdifferenzen. Der Ersatzwiderstand R, wurde ent-
sprechend Gleichung (3.1) fiir ca. 95% Wandlerwirkungsgrad festgelegt. Bereits bei
einem Tastverhaltnisunterschied von 0,25%, was bei einer Schaltfrequenz von 100 kHz
lediglich einer Abweichung in der Einschaltzeit des Steuerschalters von 25 ns entspricht,
erreicht die Phasenstromdifferenz fast 10 A.

Unter Annahme einer idealen Ansteuerung kann Gleichung (3.8) zu Gleichung (3.10)
vereinfacht werden und die Auswirkung unterschiedlicher Widerstandsdifferenzen un-
tersucht werden.

—Raifr+ I1a

3.10
R, — Raiyrs (3.10)

fdif =
Die Abbildung 3.2b zeigt, dass ungleiche Ersatzwiderstande zu einer linear anstei-
genden Phasenstromdifferenz in Abhéngigkeit des Phasenstroms fithren. Bei Bauele-

mentetoleranzen von +10% wird bei Nennstrombelastung einer Phase bereits eine
Phasenstromdifferenz von 7,5 A erreicht.
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Abbildung 3.2: Phasenstromdifferenz aufgrund unterschiedlicher Tastverhéltnisse (a) und
Ersatzserienwiderstédnde (b) fiir einen Wandlernennwirkungsgrad von ca. 95%.

Die Ursachen fiir ungleiche Tastverhéltnisse und Widerstande der Wandlerphasen sind
unabhéangig voneinander. Tastverhaltnisse weichen vor allem aufgrund von Toleranzen
bei den MOSFET Treibern ab. Widerstandsdifferenzen sind bedingt durch Toleranzen
bei den Drosseln, MOSFETs und Leiterplatten. Diese beiden Effekte konnen sich
deshalb sowohl destruktiv als auch konstruktiv iiberlagern. Dies kann zu Uberschreitung
der zuldssigen Strombelastung in einer Wandlerphase fiihren und verursacht hohere

Verluste.

3.2 Entwurf einer Regelung zur Symmetrierung der
Phasenstrome

In diesem Kapitel wird eine Symmetrierungsregelung entworfen, mit der das Summen-
und Phaseneinschwingverhalten separat eingestellt werden kann. Dadurch bleibt das
Entwurfsvorgehen aus Kapitel 2.2, mit der verhaltensméfligen Betrachtung des Wandlers
als Einphasenwandler, weiterhin anwendbar. Dieses Reglerkonzept wird mit einem
typischen Konzept verglichen, welches auf parallel geschaltene Regler basiert (z.B.
in [24, Kap. 7.1] vorgeschlagen).
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3.2.1 Analyse des Regelstreckenverhaltens

Das dynamische Verhalten des Zweiphasenwandlers wird nun unter Berticksichtigung der
gegenseitigen Wirkung der Wandlerphasen analysiert, um eine geeignete Reglerstruktur
ableiten zu kénnen. Die phasenversetzte Ansteuerung von ¢=180° wird vernachléssigt.
In Abbildung 3.3 ist das Kleinsignalmodell in Blockstruktur dargestellt.

Regelstrecke Ty =0; Ty =0
1% B, L 4
H| La H Ma I GILa,Da -
Dy 35
—L L L M| Gy

Abbildung 3.3: Kleinsignalmodell zur Untersuchung des dynamischen Verhaltens der zwei
Wandlerphasen.

Eine Erhohung des Tastverhéltnisses in der Phase a fithrt zu einer Erhéhung des
Stromes in der Phase a. Durch die gegenseitige Kopplung wird allerdings der Strom
in der Phase b reduziert. Die Ubertragungsfunktionen G ILa,Da bzZW. Grrp pp Werden
aufgrund dieser Wirkung im Folgenden als Steueriibertragungsfunktionen und Gy pa
bzw. Grq,pb als Koppelibertragungsfunktionen bezeichnet.
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Abbildung 3.4: Bodediagramm der Steuer- und Koppeliibertragungsfunktionen mit Lineari-
sierungsfunktion (1-D) sowie Stromsensoren mit 25 kHz Bandbreite.
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In Abbildung 3.4 ist die Steuer- und Koppeliibertragungsfunktion im Bodediagramm
dargestellt. Die Koppeliibertragungsfunktion erreicht fiir niedrige Frequenzen (kleiner
als 100 Hz) eine um fast 20 dB hohere Verstarkung als die Steueriibertragungsfunktion.
Dies ist dadurch bedingt, dass bei der Steueriibertragungsfunktion die Ersatzwider-
stande der Energiespeicher, Kabelbaumanbindungen, EMV-Filter und des Wandlers
eine ddmpfende Wirkung auf die Verstarkung zur Folge haben, wohingegen bei der
Koppelibertragungsfunktion lediglich die Ersatzwiderstande der Wandlerphasen eine
démpfende Wirkung haben. Eine Besonderheit der Koppeliibertragungsfunktion ist,
dass der kritische Phasengang von -180° im Vergleich zur Steuertibertragungsfunktion
um fast eine Dekade frither erreicht wird.

Zur Abschatzung der Zeitkonstante fiir Einschwingvorgédnge der Koppeliibertragungs-
funktion kann das Modell aus Abbildung 3.1 mit dem Induktivitdtswert der Speicher-
drossel in Serie zu den Ersatzserienwiderstanden verwendet werden. Die Zeitkonstante
kann mit Gleichung (3.11) ermittelt werden.

Lot Ly

= — 3.11
R, + Ry ( )

TK

Aus der Analyse der Steuer- und Koppeliibertragungsfunktion kénnen folgende Aspekte
zusammengefasst werden:

o Wegen der Kopplung von Wandlerphasen kann jede Wandlerphase als eine Stor-
quelle fiir andere Wandlerphasen betrachtet werden.

» Die quasi-stationdre Verstarkung ist bei der Koppeliibertragungsfunktion signifi-
kant hoher als bei der Steuertibertragungsfunktion.

e Der kritische Phasengang von -180° wird zuerst von der Koppeliibertragungsfunk-
tion erreicht.

3.2.2 Ableitung einer Symmetrierungsreglerstruktur

Fir jede Wandlerphase kann ein separater Stromregler verwendet werden. Die daraus
resultierende Parallel-Reglerstruktur ist in Abbildung 3.5a fiir einen Zweiphasenwandler
dargestellt. Jede Phase wird auf den halben Summensollstrom geregelt. Der wesentliche
Nachteil dieser Struktur ist, dass bei der Parametrierung sowohl die Steuer- als auch
Koppeliibertragungsfunktionen berticksichtigt werden miissen. Eine Betrachtung als
Einphasenwandler, wie sie im Kapitel 2.2.3 angewendet wurde, ist deshalb bei dieser
Reglerstruktur nicht geeignet.
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a) - b) ‘Summensollwert
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Abbildung 3.5: Blockschaltbild der Parallel-Reglerstruktur (a) und der ,Task-Shared-
Reglerstruktur® (b) zur Regelung der Phasenstrome.

In Abbildung 3.5b ist eine Reglerstruktur dargestellt, die in [46] unter dem Begriff
, Task-Shared-Control“ eingefiihrt wurde. Der Summenregler stellt zeitgleich fiir bei-
de Wandlerphasen ein Tastverhéltnis ein, um den Summensollstrom zu erreichen.
Durch die zeitgleiche Beeinflussung der Tastverhéltnisse hebt sich die Wirkung der
beiden Koppeliibertragungsfunktionen Gy pe und Grre py gegenseitig auf. Deshalb
konnen die Koppeliibertragungsfunktionen bei Parametrierung des Summenreglers
vernachlassigt werden. Der Symmetrierungsregler kompensiert durch einen additi-
ven Wert des Tastverhéltnisses der Phase b Abweichungen der Phasenstrome. Dieser
Symmetrierungsregler wird unter Beriicksichtigung der Charakteristik der Koppeliiber-
tragungsfunktionen parametriert und kann unabhéngig vom Summenregler eingestellt
werden. Damit wird eine unabhdngige Optimierung des Summen- (siehe Kapitel 2.2.3)
und Symmetrierungsverhaltens ermoglicht.

Die Task-Shared-Reglerstruktur kann auch fiir mehr als zwei Phasen erweitert wer-
den. Ein Summenregler regelt hierbei alle n Phasen und n — 1 Symmetrierungsregler
kompensieren Abweichungen der Phasenstrome.

3.2.3 Experimentelle Untersuchungen

Zur Bestatigung der Vorteile der Task-Shared-Reglerstruktur gegeniiber der Parallel-
Reglerstruktur wurden beide Konzepte experimentell in einem Wandlerprototypen
untersucht. Beide Regler wurden mit dem Ziel einer gleich schnellen Summenstromre-
gelung mit gleichem Einschwingverhalten parametriert. Bei der Parallel-Reglerstruktur
ist das Einschwingverhalten der Phasen durch die Parametrierung des Summenver-
haltens festgelegt. Im Gegensatz dazu kann bei der Task-Shared-Reglerstuktur das
Einschwingverhalten des Symmetrierungsreglers unabhéngig vom Summenverhalten
eingestellt werden. In diesem Fall wurde ein Symmetrierungsregler mit einer 10-fach
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geringeren Bandbreite als der Summenregler implementiert.

28
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Abbildung 3.6: Messung des Summeneinschwingverhaltens und der Phasenstromdifferenz mit
der Parallel-Reglerstruktur und der Task-Shared-Reglerstruktur bei einer sprungférmigen
Reduktion der Ausgangsspannung um 2V als Stérgrofie bei t=1 ms.

Die Ergebnisse der messtechnischen Untersuchung sind in Abbildung 3.6 dargestellt.
Zum Zeitpunkt t=1ms wurde die ausgangsseitige Klemmenspannung um 2V durch
eine elektronische Last reduziert. Die Stromregler gleichen diese Stérung mit einem in
erster Naherung gleichen und noch stabilen Summenverhalten aus. Wenn lediglich die
elektrischen Groflen an den Wandlerklemmen betrachtet werden, wiirde ein identisches
Verhalten fiir beide Regler diagnostiziert werden.

Bei der Betrachtung der Phasenstromdifferenz wird aber deutlich, dass die Charakteris-
tik der Kopplungsiibertragungsfunktionen bereits zu einer destabilisierenden Wirkung
des Phasenstromverhaltens bei Verwendung der Parallel-Reglerstruktur fithrt. Mit der
Task-Shared-Reglerstruktur konnte, durch die getrennte Parametrierung der Phasen-
stromsymmetrierung, bei gleichem Summenverhalten ein stabiles Phasenstromverhalten
erreicht werden.

Die Task-Shared-Reglerstruktur bietet die Moglichkeit das Einschwingverhalten des
Summenstroms und der Phasenstrome getrennt zu optimieren, was die Stromregler-
parametrierung mehrphasiger Wandler erleichtert. Ungleiche Phasenstrome kénnen
symmetriert werden. Zu berticksichtigen ist aber, dass Messungenauigkeiten bei der
Strommessung nach wie vor zu Abweichungen in den Phasenstromen fithrt. Eine
Moglichkeit die Strome trotz Sensortoleranzen zu symmetrieren wird im Folgenden
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diskutiert (siehe Kapitel 3.3).

3.3 Reduktion der Spannungswelligkeit an den
Bus-Kondensatoren

Ein wesentlicher Vorteil von mehrphasigen Wandlern, mit phasenversetzter Ansteuerung
und symmetrierten Phasenstromen ist die geringere Bus-Kondesatorbelastung sowie
besseres EMV-Verhalten. Weil aber Stromsensortoleranzen nach wie vor zu ungleichen
Phasenstromen fithrt, wird die Diskussion der Symmetrierungsregelung in diesem
Kapitel um den Aspekt der Storspannungsspektren an den Wandlerklemmen erweitert.
Der Fokus liegt auf der 1. Harmonischen, die theoretisch bei einem zweiphasigen
Boost-/Buck-Wandler mit Symmetrierungsregler und phasenversetzter Ansteuerung
von p=180° ausgeloscht sein sollte. Es wird gezeigt, dass diese Ausloschung bei einem
realen Wandler aufgrund von Bauelementetoleranzen nicht erreicht wird. Deshalb
wird eine Mafinahme zur Reduktion der 1. Harmonischen entwickelt, die optional in
konventionelle Symmetrierungsreglerstrukturen (z.B. Parallel- oder Task-Shared-Regler)
integriert werden kann.

In Abbildung 3.7 sind die Stromverlaufe der Drosseln, Synchrongleichrichter, Bus-
Kondensatoren sowie das Storspannungsspektrum am Bus-Kondensator Cyy fiir einen
Wandler mit idealer Stromaufteilung und fiir unsymmetrische Phasenstromaufteilung
schematisch dargestellt. Die Strombelastung und damit das Stérspannungsspektrum
ist am Bus-Kondensator Cyy fiir beide Falle gleich. Deutliche Unterschiede kénnen
am Bus-Kondensator Cgy beobachtet werden. Bei einem idealen Wandler wird die
1. Harmonische (bei f;) ausgeloscht (sieche Abbildung 3.7a). Die EMV-Filter werden
deshalb typischerweise zur Dampfung der 2. Harmonischen ausgelegt. Bei ungleichen
Phasenstromen, die beispielsweise trotz Symmetrierungsregelung aufgrund von Sen-
sortoleranzen auftreten, wird die 1. Harmonische nicht ideal kompensiert. Deshalb
muss tberpriift werden, ob die Ddmpfung der EMV-Filter auch fiir die 1. Harmonische
ausreichend ist.

Bei einer gegebenen Filterdimensionierung kann die zuldssige Amplitude der 1. Har-
monischen bei Annahme eines konstanten Grenzwerts am Messwiderstand der Bord-
netznachbildung (siehe Anhang C.7) sowie einem idealen Filter n-ter Ordnung mit
Gleichung (3.12) abgeschéatzt werden.

\Uchy (2 f5)]

2- N filter

[Ucno (fs)] < (3.12)
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Abbildung 3.7: Schematische Stromverldufe in den Speicherdrosseln, Synchrongleichrichter
und Bus-Kondensatoren sowie das Storspannungsspektrum fiir ideale Stromaufteilung (a)
und fiir unsymmetrische Phasenstréme (b).

Bei Verwendung eines konventionellen LC-Filters (2. Ordnung) darf die 1. Harmonische
maximal 25% der Amplitude der 2. Harmonischen betragen, wenn der EMV-Filter fiir
die Dampfung der 2. Harmonische ausgelegt wurde. Andernfalls muss die Dampfung
des Filters erhoht werden, was zu hoheren Bauelementewerten und damit hoherem
Gewicht und Volumen der Komponente fiihrt.

3.3.1 Analyse der Spannungswelligkeit in Abhdngigkeit von
Ansteuer- und Bauelementetoleranzen

Die Amplituden der Harmonischen am Bus-Kondensator Cyy werden mit dem folgenden
Vorgehen berechnet: Die Bus-Kondensator Lade- und Entladestrome werden aus den
Stromverldufen der Synchrongleichrichter ermittelt. Aus dieser Strombelastung wird ein
zeitlicher Verlauf der Spannungswelligkeit berechnet, der mit einer FF'T (Fast Fourier
Transformation) in den Frequenzbereich transformiert wird.

Der Bus-Kondensator wird mit den tiberlagerten Synchrongleichrichterstromen und
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3 Optimierung der Phasenstromaufteilung in Mehrphasenwandlern

dem Ausgangsstrom des Wandlers belastet:
Ton, (t [Z Ths, (t ] — Iny (1) (3.13)

Im eingeschwungenen Zustand muss der mittlere Bus-Kondensatorstrom null sein
(Capacitor Charge Balance [20, Kap. 2.1]). Der Wandler Ausgangsstrom muss deshalb
im Mittel der Summe der Synchrongleichrichterstrome entsprechen. Die Synchrongleich-
richterstrome, wie in Abbildung 3.7 dargestellt, konnen mit abschnittweise linearen
Funktionen ermittelt werden:

(Uc]w — Ucm,) . [(t + twg) mod T, — D,, - TS]

I o — fir HS ein
IHS:v(t) = g L:I:
0 fur HS aus
(3.14)

1. Dx : Ts : (UChv - UCnv)
L,

mit dem Spitzenwert I, = I, + (3.15)

Die Synchrongleichrichterstrome jeder Phase sind periodische Funktionen, die abhén-
gig vom Spannungsiibersetzungsverhéltnis, zeitlichen Phasenversatz der Ansteuerung,
mittleren Drosselstrom sowie von der Induktivitét der Speicherdrosseln sind. Die Schalt-
zusténde der Synchrongleichrichter (HS ein and HS aus) kénnen aus dem Tastverhéltnis,
der Periodendauer sowie dem zeitlichen Phasenversatz (t,,) ermittelt werden:

HSyein: (D, - Ty) < [(t + tyy) mod Ty < T, (3.16)
HSyaus : (D, - Ts) > [(t +ty,) mod Ty| > T (3.17)

Mit einem RC-Modell fiir den Ausgangskondensator kénnen die Spannungsverlaufe mit
Gleichung (3.18) oder im zeitdiskreten Bereich mit (3.19) (Rechteckndherung erster
Ordnung) berechnet werden.

Ucho(t) = Urg,, (t Chv /IC’hv (3.18)

[Chv(tk:) (t — tp—1)
Cuv

Ucho(tk) = Rone - Lono(tk) + Ucne(te—1) + (3.19)

mit UChv@O) = UHV

Schliefflich wird ein Spannungsverlauf mit einer FFT in den Frequenzbereich transfor-
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3.3 Reduktion der Spannungswelligkeit an den Bus-Kondensatoren

miert. Fiir folgende Werte wurden Abweichungen vom Idealwert eingesetzt:
o Induktivitdat der Speicherdrossel: L,
» Phasenversatz: 1.,
« Mittlerer Drosselstrom: I,

Die resultierenden Quotienten der 1. und 2. Harmonischen im Spannungsspektrum des
Bus-Kondensators sind in Abbildung 3.8 dargestellt. Der Offset der Kurven bei Nullab-
weichung ist auf numerische Fehler aufgrund der diskreten Zeitschritte zur Berechnung
der Bus-Kondensator Spannungsverlaufe und der FFT zurtickzufiithren. Besonders bei
Arbeitspunkten, die geringe Effektivstrombelastungen in den Bus-Kondensatoren zur
Folge haben (z.B. bei D=0,5) fiihren geringe Abweichungen von den Idealwerten zu
hohen Amplituden der 1. Harmonischen im Vergleich zur 2. Harmonischen. Fiir die
zulédssige Amplitude der 1. Harmonischen (siehe Gleichung (3.12)) ist das Tastver-
héltnis mit der hochsten Stromwelligkeit relevant, weil fiir diesen Arbeitspunkt die
EMV-Filterdampfung ausgelegt wird (in dieser Anwendung im Bereich bei D ~ 0,7).

a) b) .9 |
150 ....... ....... ....... ISO,D:O,S ....... 150 :
S S R T S S D=0 SERE
gloo ....... ....... ....... glOO:” ...... ....... ....... gloo
< < S S
O [} Q
< <= = :
2 2 2 i
‘g ; . ; . 2 'S i
= : : : : g g B
é {1 SRREEERTERREEE SERRREE: L : é 50 g 50f
= : : : : = =
D=0,
N A ol 1
0 5 10 15 20 0 5 10 15 20 0 5 10 15 20
Abweichung Abweichung Phasenversatz Abweichung Drosselstrome
Speicherinduktivitit [%] 0. [deg] Lig=11aI1p [A]

Abbildung 3.8: Quotient der 1. und 2. Harmonischen in Abhéngigkeit von Abweichungen
bei den Speicherdrosseln (a), dem Phasenversatz (b) und der Phasenstromaufteilung (c) fiir
unterschiedliche Tastverhéaltnisse.

Abbildung 3.8a zeigt, dass Induktivitdtsabweichungen bei den Speicherdrosseln geringe

Auswirkungen auf die 1. Harmonische zur Folge hat. Fiir die betrachteten Abweichun-
gen von bis zu 20% bleibt die 1. Harmonische unterhalb 25% der 2. Harmonischen.
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3 Optimierung der Phasenstromaufteilung in Mehrphasenwandlern

Schlussfolgernd stellen typische Drosseltoleranzen kein Problem im Sinne der Bedingung
nach Gleichung (3.12) dar.

Abbildung 3.8b zeigt, dass geringe Abweichungen vom idealen Phasenversatz hohe Am-
plituden der 1. Harmonischen zur Folge haben. Eine hohe Synchronisationsgenauigkeit
der PWM-Module ist deshalb notwendig, wird aber haufig nicht charakterisiert und als
ideal angenommen. Bei der Betrachtung gemessener Treiberausgangssignale, die in [84]
fiir einen analogen Regler IC dargestellt sind, konnen Abweichungen im Bereich von
bis zu +10° beobachtet werden. Wie die Analysen zeigen, miissen diese Abweichungen
berticksichtigt werden.

Wie aus Abbildung 3.8c¢ hervorgeht ist auch die Sensitivitdt der 1. Harmonischen in
Abhéangigkeit der Phasenstromdifferenz sehr hoch. Wenn ein EMV-Filter 2. Ordnung
beispielsweise bei einem Tastverhéltnis von 0,7 zur Dampfung der 2. Harmonischen
ausgelegt wurde, dirfen die Phasenstrome in diesem Arbeitspunkt um lediglich +3%
abweichen. Toleranzen im Bereich +10% sind aber iiblich [85,86], weshalb auch dieser
Effekt nicht vernachléssigt werden darf.

Um die berechneten Ergebnisse zu bestatigen, wurde das Spannungsspektrum des
Bus-Kondensators fiir unterschiedliche Phasenstrome in einem Wandlerprototypen
gemessen. Die Phasenstromsensoren wurden vor der Messung mit einer Genauigkeit
von besser als +1% kalibriert.

100

B (o) [ee]
(= (= (=

Spannung Ucy,,(f) [mV]
[y*)
S

Spektrum der Bus-Kondensator

0 H 1 s
190 200 210 ))390 400 410
Frequenz [kHz]

Abbildung 3.9: Gemessene Amplituden der 1. und 2. Harmonischen in einem Wandlerprotot-
pyen bei unterschiedlichen Phasenstromdifferenzen.

Abbildung 3.9 zeigt die 1. und 2. Harmonische im Spannungsspektrum des Bus-

Kondensators Cyy fiir unterschiedliche Phasenstromabweichungen. Die Amplitude
der 2. Harmonischen héngt lediglich vom Arbeitspunkt des Wandlers ab und wird
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3.3 Reduktion der Spannungswelligkeit an den Bus-Kondensatoren

nicht durch Abweichungen der Phasenstréome beeinflusst. Im Gegensatz dazu steigt die
Amplitude der 1. Harmonischen bei zunehmenden Phasenstromabweichungen stark
an. Bei ,idealer Stromaufteilung erreicht die 1. Harmonische bereits etwa 20% der
2. Harmonischen, was durch unzureichende Kalibrierung der Stromsensoren sowie
einem nicht idealen Phasenversatz und Toleranzen bei den Induktivitaten des realen
Wandlers zuriickzufithren ist. Bei 5 A Stromdifferenz ist die Amplitude der 1. und 2.
Harmonischen gleich grof3. In der Berechnung wurden 80% bei einem Tastverhaltnis
von D = 0,6 ermittelt. Dies kann mit der Messung bestétigt werden, wenn der Offset
bei ,idealer” Stromaufteilung von etwa 20% abgezogen wird.

Wie die Analysen zeigten, darf der EMV-Filter eines zweiphasigen Wandlers, bei
typischen Stromsensortoleranzen von grofler als +3%, nicht in der Annahme einer
kompensierten 1. Harmonischen ausgelegt werden.

3.3.2 Entwurf eines Reglerkonzepts zur Reduktion der 1.
Harmonischen im Storspannungsspektrum

Das Ziel ist es aufwéandige prazise Stromsensoren oder erh6hte Démpfungsanforderungen
an die EMV-Filter zu vermeiden. Ansitze hierzu wurden bereits in [87,88] entwickelt.
Mit der in [87] vorgestellten Methode kann beispielsweise wihrend des Wandlerbetriebs
eine Information tiber die Stromaufteilung und 1. Harmonische generiert werden. Dies
fithrt aber zu sehr hohen Rechenzeitanforderungen. Der Ansatz in [88], mit dem die
Amplitude der 1. Harmonischen minimiert werden kann, beno6tigt sehr schnelle AD-
Wandler, um die Bus-Kondensatorspannung wéhrend transienter Schaltvorgange messen
zu konnen. Deshalb wird ein neues Reglerkonzept entwickelt, das trotz Sensortoleranzen
in der Phasensymmetrierung die 1. Harmonische minimiert [52]. Der Schwerpunkt der
folgenden Diskussion liegt auf der Funktionsweise dieser Regelung. Sie wird fiir einen
Prototypen beispielhaft ausgelegt und experimentell untersucht. Ein Vergleich mit
alternativen Losungen, wie z.B. der Verwendung von prézisen Stromsensoren, findet
nicht statt.

Die prinzipielle Idee der optimierten Symmetrierungsregelung basiert auf der Integrati-
on einer zusatzlichen Regelschleife, die durch Skalierung eines Stromsensorwerts relative
Fehler der Symmetrierungsregelung kompensiert. Abbildung 3.10 zeigt dieses Konzept
im Blockdiagramm, integriert in die hierarchische Reglerstruktur aus Kapitel 2.4. Die
Wandlerregelung besteht aus einem Stromregler mit der Task-Shared-Reglerstruktur
(siche Kapitel 3.2). Die zusatzliche Regelschleife besteht aus einem aktiven Bandpassfil-
ter (AF), einem Peak Detektor (PD) und einem Minimierungsalgorithmus (MIN). Der
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AF und PD konnen als Sensor, der MIN als Kompensator und die bereits vorhandene
Symmetrierungsregelung als Stellglied betrachtet werden.

Der AF ist ein Bandpassfilter, dessen Mittenfrequenz auf die Schaltfrequenz (1. Harmo-
nische) ausgelegt ist. Andere Signale, z.B. die 2. Harmonische, sollten so gut wie moglich
unterdriickt werden. Der PD wird verwendet, um die Information der 1. Harmonischen
asynchron zur PWM verarbeiten zu konnen. Vorrichtungen nach dem PD kénnen
dadurch mit deutlich geringeren Bandbreiten ausgelegt werden, was im Vergleich zu
dem Ansatz aus [88] zu reduzierter Komplexitat fithrt. Der MIN passt den Sensorkor-
rekturfaktor ¢ derart an, dass das Eingangssignal (1. Harmonische) minimal wird. Mit
dem Sensorkorrekturfaktor kann der MIN relative Fehler zwischen den Phasenstrom-
sensoren kompensieren. Falls keine Phasenstromsensoren vorhanden sind und beide
Phasen mit dem gleichen Tastverhéaltnis angesteuert werden, kann der MIN alternativ
auch die Tastverhéltnisse anpassen, wodurch Phasenstrome auch ohne Stromsensoren
symmetriert werden kénnen. Ohne Stromsensoren steht aber keine Information iiber
den absoluten Wandlereingangsstrom zur Verfiigung, der in dieser Anwendung fiir die
Regelungsaufgabe benotigt wird.

Fir die Auslegung der Regelschleife sind unterschiedliche Ansétze denkbar. Allgemein
kann ein hoherer Aufwand zur Unterdriickung von Storsignalen (Signale ungleich
der 1. Harmonischen) den Aufwand fir den MIN reduzieren. Im Folgenden wird ein
Beispiel einer Auslegung eingefiihrt sowie Dimensionierungsgrundlagen abgeleitet. Der
AF und PD werden als analog Schaltungen in der Schaltungsebene implementiert.
Der MIN wird mit geringerer Verarbeitungsbandbreite ausgefiihrt und entsprechend
in der Komponentenebene in Software umgesetzt. Der PD Ausgang wird mit einem
AD-Wandler erfasst und dient als Schnittstelle der beiden Ebenen.

Der aktive Filter hat die Aufgabe die Spannungswelligkeit des Bus-Kondensators fiir
den Peak Detektor und den AD-Wandlers zu verstarken. Die gewtinschte Verstiarkung
bei der Mittenfrequenz (entspricht der Schaltfrequenz f,) kann in erster Naherung mit
Gleichung (3.20) ermittelt werden.

Uap
max [UChv (fs)]

|Gar (fs)| = (3.20)

Bei einer Phasensymmetrierungstoleranz von £2 A ist die maximale Spannungswelligkeit
der 1. Harmonischen in etwa 50 mV, womit bei einem 3V AD-Wandlerbereich eine
Verstarkung |G ar (fs)| von etwa 35dB benotigt wird.

Aus dieser Verstarkung kann die Anforderung an das Verstirkungs-Bandbreiten-
Produkt mit Gleichung (3.21) ermittelt werden, die bei |Gar (fs)] = 35dB und
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Abbildung 3.10: Blockdiagramm der Regelschleife zur Minimierung der 1. Harmonischen. Die
zusatzliche Regelschleife ist in die hierarchische Reglerstruktur integriert und besteht aus
einem aktiven Filter, Peak Detektor und einem Minimierungsalgorithmus. Die Stellgréfle der
zusétzlichen Regelschleife ist die Skalierung eines Stromsensorwerts.

fs = 200kHz bei 12 MHz liegt.

Jow Z ’GAF (fs)| : fs (321)

Hohere Schaltfrequenzen oder geringere Spannungswelligkeiten fithren somit zu héheren
Anforderungen an den aktiven Bandpassfilter.

Abbildung 3.11a zeigt das Ersatzschaltbild des beispielhaft implementierten aktiven
Bandpassfilter mit 200 kHz Mittenfrequenz. Die Spannungswelligkeit wird mit dem
Koppelkondensator (. in den Bandpass Filter eingespeist und dort verstéarkt. In
Abbildung 3.12 ist das aus Messungen extrahierte Bodediagramm des aktiven Filters
dargestellt. Die 1. Harmonische wird mit ca. 32dB verstarkt. Die Verstarkung fallt
mit etwa 40 dB/Dekade fiir hohere Frequenzen ab, wodurch andere Signale als die 1.
Harmonische gut unterdriickt werden.
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Abbildung 3.11: Beispielhafte Auslegung des aktiven Filters (a), des Peak-Detektors (b) und
des Minimierungsalgorithmus (c).

AD-Wandler

Der PD ist als Halbwellengleichrichter mit Tiefpassfilter ausgefithrt (sieche Abbil-
dung 3.11b). Ein Spitzenwert wird mit einer Anstiegszeitkonstante von 7, = R7 - C5
erfasst und gespeichert. Mit der Abfallzeitkonstante 7, = R8-C'5 wird ein gespeicherter
Spitzenwert wieder zuriickgesetzt. Die Ausgangsspannung des Peak Detektors wird mit
einem AD-Wandler jede Millisekunde abgetastet.

Abbildung 3.11c zeigt den Minimierungsalgorithmus. Der Sensorkorrekturfaktor wird
mit einer Schrittweite von 0,1% inkrementell variiert. Wenn nach einer Veranderung das
Ausgangssignal des Peak Detektors geringer wird, ist auch die 1. Harmonische geringer
und der Sensorkorrekturfaktor wird in gleicher Richtung vergroflert bzw. verkleinert.
Wenn das Signal des Peak Detektors zunimmt, wird die Suche nach dem Minimum in
umgekehrter Richtung fortgesetzt.

3.3.3 Experimentelle Untersuchungen
Der reale Bandpassfilter verstarkt nicht nur die 1. Harmonische (Signalsensitivitét)

sondern auch unerwiinschte Storgrofien (Storsensitivitéit), wie beispielsweise die 2.
Harmonische. Der Minimierungsalgorithmus muss somit ein Minimum finden, dass
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Abbildung 3.12: Bodediagramm des implementierten Bandpassfilter aus Abbildung 3.11a.

sich im Absolutwert aufgrund der Stoérungen stets verdndert. Experimentell werden
folgende Sensitivitaten untersucht:

o Sensitivitdt auf Phasenstromdifferenz (Signalsensitivitét): Sar,,,, = ﬁg’?fi

« Sensitivitdt auf Wandlereingangsstrom (Storsensitivitét): S, = ilﬁj o

o Sensitivitdt auf Wandlerausgangsspannung (Storsensitivitat): Syp, = ﬁg,}; L

Aus den Ergebnissen der Sensitivitdtsanalysen ldasst sich anschliefend ableiten, wie

schnell sich der Arbeitspunkt des Wandlers verdandern darf, wenn der MIN durchgehend
aktiv ist.

Abbildung 3.13 zeigt die Bus-Kondensator Spannungswelligkeit und die Filterantwort
des AF und PD fiir zwei Betriebspunkte. Bei gleichen Phasenstromen oszilliert der
Ausgang des Bandpassfilters bei 400 kHz (2. Harmonische) mit einer Amplitude von ca.
0,6 V (siehe Abbildung 3.13a). Bei einer Phasenstromdifferenz von 4 A (siehe Abbil-
dung 3.13b) oszilliert der Ausgang dagegen bei der Schaltfrequenz (200 kHz) mit einer
Amplitude von 3V, was in etwa der Versorgungsspannung des Operationsverstarkers
und damit der maximalen Amplitude entspricht.

Die Ausgangsspannung des Peak Detektors ist, aufgrund der Durchlassspannung der
Diode D1, in beiden Betriebspunkten ca. 400 mV niedriger als die Spannungsspitzen-
werte des aktiven Filters. Eine Anderung von 0 A auf 4 A Differenzstrom fiihrt zu
einem Ansteigen der PD Ausgangsspannung um ca. 1,2V, was der Signalsensitivitét
entspricht. Diese Signalsensitivitéit ist in Abbildung 3.14 bei unterschiedlichen Wand-
lereingangsstromen und Wandlerausgangsspannungen dargestellt. Die Steigung der
Kennlinien entspricht der Signalsensitivitdt Sar,,,,. Die Signalsensitivitat nimmt mit
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Abbildung 3.13: Gemessene Spannungswelligkeit des Bus-Kondensators C'iy und Filterant-
wort des aktiven Filters und Peak Detektors bei gleichen Phasenstrémen (a) und bei einer
Phasenstromdifferenz von 4 A (b).

hoheren Differenzstromen ab. Dies liegt an der Sattigung des Operationsverstéirker-
ausgangs. Linearisiert um den Arbeitspunkt bei Iny=20A; Uygy=30V; Iy = 0 A ist
eine Signalsensitivitdt von etwa 350 mV /A zu beobachten.

Eine Analyse der Storsensitivitdten fiir unterschiedliche Arbeitspunkte ist in Abbil-
dung 3.15 dargestellt. Im Vergleich zur Signalsensitivitat (sieche Abbildung 3.14) sind die
Storsensitivitaten geringer. Es ist eine Storsensititvitat beziiglich Eingangsstromvariatio-
nen von ca. 7,5mV /A (sieche Abbildung 3.15a) zu beobachten. Wie die Abbildung 3.15b
zeigt steigt das Ausgangssignal des PD mit steigenden Wandlerausgangsspannungen an,
weil die Belastung der Bus-Kondensatoren und damit die Spannungswelligkeit zunimmt.
Die gemessene Storsensitivitat beztiglich der Ausgangsspannungsanderungen liegt bei
etwa 20mV/V.

Der Minimierungsalgorithmus konvergiert dann gegen das Minimum der PD Ausgangs-
spannung, wenn die Verdnderung im Sensorkorrekturfaktor eine héhere Veranderung in
der PD Ausgangsspannung verursacht, als die Storungen aufgrund von Arbeitspunkt-
verschiebungen:

dc- ij dUHV d]NV
Sfdiff ) (dt) > SUhv ' dt + Slnv : 7 (3'22)

Wenn die Bedingung in Gleichung (3.22) nicht erfillt wird, kann der Algorithmus zu
schwingen beginnen.
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Abbildung 3.14: Gemessene Ausgangsspannung des Peak Detektors iiber den Differenzstrom
bei unterschiedlichen Wandlereingangsstromen (a) und Wandlerausgangsspannungen (b). Die
Steigung der Kennlinien entspricht der Signalsensitivitdt Say,,, -

Die implementierte Regelschleife wird nun experimentell in einem typischen Wandlerbe-
trieb untersucht. Die kalibrierten Stromsensoren werden fiir den Symmetrierungsregler
kiinstlich verstimmt, um eine Sensortoleranz von etwa +10% zu simulieren. Der Mini-
mierungsalgorithmus wird dauerhaft aktiviert.

Abbildung 3.16 zeigt gemessene Strom- und Spannungsverlaufe wahrend eines Wandler-
betriebs. Der Wandler regelt den Eingangsstrom [y und ladt dabei den Doppelschicht-
kondensator. Fiir das Experiment wurde keine besondere Betriebsstrategie hinterlegt.
Die konstanten sowie sédgezahnférmigen Stromsollwertvorgaben emulieren aber die
Vorgaben einer moglichen Betriebsstrategie. Der MIN fiihrt den Sensorkorrekturfaktor
stetig nach, damit die Spannung am PD Ausgang minimal wird. Das Resultat ist
eine nahezu ideale Phasenstromaufteilung mit einer Abweichung von maximal £1 A.
Der Verlauf ohne die zusatzliche Regelschleife kann nicht gleichzeitig aufgenommen
werden. Deshalb wurde der gemessene Stromverlauf mit einem konstanten Sensorkor-
rekturfaktor von c=1, zusétzlich dargestellt. Ohne den Sensorkorrekturfaktor weichen
die beiden Stréome um bis zu 3 A ab. Im Folgenden werden fiir drei unterschiedliche
Betriebsbedingungen ausgewahlte Aspekte diskutiert:

Initiale Optimierungsphase; t=[0.. 3 s/
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Abbildung 3.15: Gemessene Ausgangsspannung des Peak Detektors bei Variation der Wand-
lereingangsstrome und der Phasenstromdifferenz (a) sowie Variation der Wandlerausgangs-
spannung und der Phasenstromdifferenz (b). Gekennzeichnet sind die linearisierten Signal-
und Storsensitivitaten.

Zu Beginn betrigt die Phasenstromdifferenz ca. 2 A. Diese wird durch die Nachfithrung
des Sensorkorrekturfaktors innerhalb einer Sekunde vollstandig kompensiert. Wenn
nichtlineare Sensorfehler gering sind, ist es vorteilhaft den eingestellten Sensorkorrektur-
faktor zu speichern und anschlieend den Minimierungsalgorithmus anzuhalten. Dann
muss die Bedingung aus Gleichung (3.22) nicht mehr erfillt werden. Wenn der Mini-
mierungsalgorithmus dauerhaft aktiv ist, konnen aber auch nichtlineare Sensorfehler

kompensiert werden.
Optimierung wihrend Eingangsstromvariationen; t=[3.. 10 s]

Um eine Betriebsstrategie zu emulieren, wurde der Stromsollwert mit einem sage-
zahnférmigen Verlauf vorgegeben. Durch diese Variation im Arbeitspunkt verschiebt
sich laufend das Minimum der PD Ausgangsspannung. Die Storsensitivitit ist aber
im Vergleich zur Signalsensitivitat gering, wodurch der Algorithmus trotz dieser Ver-
schiebung stets das Minimum findet. Die Variationen im Sensorkorrekturfaktor deuten
auf nichtlineare Sensorfehler hin, die mit der Regelschleife kompensiert werden. Die
vorgeschlagene Implementierung kann fir die limitierten Eingangsstromvariationen
von 200 A /s (sieche Kapitel 2.2.1) ohne Einschrankungen verwendet werden.
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3.3 Reduktion der Spannungswelligkeit an den Bus-Kondensatoren
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Abbildung 3.16: Gemessene Verldufe des Wandlereingangsstroms (Iyy ), Wandlerausgangs-
spannung (Upgy ), Peak Detektor Ausgangsspannung (Upp), Sensorkorrekturfaktor (c) und
Phasenstromdifferenz (Ig;f¢).

Optimierung wihrend transienter Leistungsbedarfe im HV-BN; t=[10.. 22 s]

Eine elektronische Last im HV-BN wurde mit 60 A pulsférmigen Laststromen pro-
grammiert (Leistungen bis ca. 2kW). Diese transienten Leistungsbedarfe werden durch
den Doppelschichtkondensator gedeckt, was zu Spannungsschwankungen im HV-BN
fithrt. Wenn die Spannung im HV-BN fallt, sinkt auch die Ausgangsspannung am PD.
Der Sensorkorrekturfaktor bleibt davon unbeeinflusst und die Phasenstrome sind in
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3 Optimierung der Phasenstromaufteilung in Mehrphasenwandlern

erster Naherung gleich hoch. Die Storunterdriickung des aktiven Filters sowie die Ge-
schwindigkeit des Minimierungsalgorithmus sind fiir typische Hochleistungsverbraucher
ausreichend.

3.4 Zusammenfassung der
Phasenstrom-Symmetrierungsregelung

Mit der Analyse der quasi-stationdren Stromaufteilung konnte gezeigt werden, dass die
Problematik abweichender Phasenstrome mit zunehmenden Wandlerwirkungsgraden
ansteigt. Bei den hohen Wirkungsgraden von groler als 90% ist eine Symmetrierungs-
regelung erforderlich, um ungleiche Belastungen und Uberschreitungen der zuléssigen
Phasenstrome zu vermeiden. Bei Verwendung der Task-Shared-Reglerstruktur zur
Symmetrierung der Phasenstrome kann das Summenverhalten und Symmetrierungs-
verhalten getrennt optimiert werden, wodurch die Auslegung der Regelung erleichtert
wird. Die Reglerstruktur wurde experimentell in einem Zweiphasenwandler untersucht
kann aber theoretisch fiir eine beliebige Anzahl an Wandlerphasen erweitert werden.

Trotz der Symmetrierungsregelung fiihren vor allem Toleranzen in den Stromsenso-
ren zu einer nichtidealen Ausloschung der 1. Harmonischen (bei der Boost-/Buck-
Wandlertopologie im Bus-Kondensator Cgy ). Wenn die 1. Harmonische beim EMV-
Filterentwurf nicht beriicksichtigt wird, kann dies zur Uberschreitung zuléssiger Grenz-
werte flr leistungsgebundene Storungen fithren. Deshalb wurde eine Mafinahme entwi-
ckelt, die eine nahezu ideale Ausloschung der 1. Harmonischen trotz Sensortoleranzen
ermoglicht. Mit der beispielhaften Auslegung und Implementierung wurde die Anwend-
barkeit dieser Methode fiir Zweiphasenwandler in Mehrspannungsbordnetzen bestétigt.
Bei mehr als zwei Wandlerphasen miissten n — 1 Harmonische beriicksichtigt werden.
Dies wiirde zu hoher Komplexitét fiir den Minimierungsalgorithmus und der Signalauf-
bereitung (AF und PD) fithren. Aus diesem Grund sollten weitere Untersuchungen fiir
die Optimierung von Wandlersystemen mit mehr als zwei Phasen durchgefiihrt werden.
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4 Verbesserung des
Synchrongleichrichterbetriebs durch
Totzeitoptimierung

In halbbriickenbasierten Topologien wird ein MOSFET-Synchrongleichrichter mit ei-
nem quasi-komplementéren Signal zum Steuerschalter angesteuert. Dadurch leitet der
MOSFET-Kanal und Durchlassverluste der intrinsischen Diode werden vermieden. Ein
zeitgleiches Leiten beider Schalter in der Halbbriicke muss aber verhindert werden, da
sonst ein Halbbriickenkurzschluss entsteht, der zu einem Ausfall der Leistungsschalter
fithren kann. Um dies zu verhindern miissen Totzeiten in der Ansteuerung implemen-
tiert werden, in denen beide MOSFET-Kanéle nicht leiten, was schematisch in der
Abbildung 4.2 mit dem Schaltzustand B dargestellt ist. Wahrend dieser Zeit leitet
jedoch die intrinsische Diode des Synchrongleichrichters den Strom und es entsteht
zusdtzliche Verlustleistung. In [89] wurden Verlustleistungsanteile in der Halbbriicke
beziiglich ihrer Ursachen aufgeschliisselt. In einer Spannungsversorgungsanwendung
mit einem Buck-Wandler (12V auf 1V bei 20 A) sind tber 20% der Verlustleistung
auf die Diode des Synchrongleichrichters zuriick zu fithren und somit auf nicht ideale
Totzeiten in der Ansteuerung (siche Abbildung 4.1).

a) b)
fs =500 kHz f;=2 MHz I:I Diodenverluste Sync.Gl.

I:I Schaltverluste Steuerschalter

Abbildung 4.1: Anteil der Diodenverluste am Gesamtverlust eines Buck-Wandlers mit Syn-
chrongleichrichtung bei 500 kHz (a) und 2 MHz Schaltfrequenz (b). Die Werte sind aus den
Untersuchungsergebnissen in [89] entnommen.

4%
- Durchlassverluste Steuerschalter & Sync.Gl.

- Treiberverluste Steuerschalter & Sync.Gl.

Aus diesem Grund wurde eine Vielzahl an Mafinahmen entwickelt, um den Anteil
der Diodenverluste zu reduzieren. Eine Optimierung der Schalter speziell fiir den
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

Steuerschalter- und Synchrongleichrichterbetrieb wurde in [90] diskutiert. Fiir eine
Anwendung mit bidirektionalem Energietransfer ist diese Methode jedoch nicht geeignet,
weil ein Schalter sowohl als Steuerschalter und als Synchrongleichrichter verwendet wird.
Eine weitere bekannte Methode zur Optimierung des Synchrongleichrichterbetriebs
sind Schottky Dioden, die parallel zu den MOSFETs geschaltet sind. Diese reduzieren
die Strome und Verluste der intrinsischen Diode aber wegen parasitarer Induktivitidten
der Bauelementegehause nicht effektiv [91,92]. Durch eine monolithische Integration
von Schottky Dioden in den Schaltern kann der Einfluss parasitdrer Induktivitdten
vermieden werden [93,94]. Allerdings fiihrt diese Mafinahme zur Verschlechterung
anderer Eigenschaften der Schalter, wie beispielsweise dem Durchlasswiderstand R (on).-
Deshalb wurden alternative Methoden entwickelt, die Ansteuertotzeiten reduzieren
und Halbbriickenkurzschliisse vermeiden [51,53,95-109]. Diese Methoden kénnen wie
folgt klassifiziert werden:

« Emulation eines idealen Gleichrichters [95].

« Totzeitoptimierung auf Basis von Schalterstrommessungen [96-98].

« Totzeitoptimierung auf Basis von Schalterspannungsmessungen [99-103].
« Sensorlose Totzeitoptimierungsmethoden [51,53,104-109].

Die Emulation des idealen Gleichrichters, wie es in [95] vorgeschlagen wurde, ist ein
theoretischer Ansatz, der in der Praxis aufgrund von Verzogerungen in der Ansteuerung
nicht zu einem optimalen Ansteuertiming fithrt. Optimierungsmethoden auf Basis
von Schalterstrom- sowie Schalterspannungsmessungen [96-103] bendtigen Sensoren
mit hoher Bandbreite. Diese Sensoren miissen zudem héaufig direkt im MOSFET
Treiber implementiert werden [98,102]. Um spezielle Bauelemente fiir die MOSFET
Treiber oder Sensorik zu vermeiden, wurden sensorlose Methoden entwickelt. In diesem
Zusammenhang wird eine Optimierungsmethode als sensorlos bezeichnet, wenn lediglich
eine Sensorik verwendet wird, die bereits fiir die Wandlerregelung erforderlich ist. Das
bedeutet, dass Schalterstrom- und Schalterspannungsverlaufe nicht erfasst werden. Bei
den sensorlosen Methoden variiert typischerweise ein digitaler Regler die Totzeiten
und beobachtet die Verlustleistung des Wandlers. Die in [104-107] beschriebenen
Optimierungsmethoden sind aber nur fiir Einphasenwandler oder konstanten Eingangs-
und Ausgangsspannungen geeignet.

Im Folgenden wird eine sensorlose Optimierungsmethode fiir mehrphasige DC/DC-
Wandler in Mehrspannungsbordnetzen vorgestellt. Als Ausgangssituation fiir die Opti-
mierung ist die Parametrierung statischer Totzeiten zu betrachten. Diese berechneten
statischen Totzeiten werden mit experimentellen Untersuchungen zum Schaltverhalten
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4.1 Ermittlung erforderlicher Totzeiten

in Abhéngigkeit der Totzeit verglichen. Auf Basis dieser Untersuchungen wird zudem
ein verhaltensméfiges Verlustmodell erstellt, das fir die Auslegung der sog. ,beobachter
basierten Totzeitoptimierung” verwendet wird. Die vorgeschlagene Methode wird ohne
Verwendung zusatzlicher Hardware in einem Wandlerprototypen implementiert. Der
Einfluss optimierter Totzeiten auf den Wandlerwirkungsgrad, Spannungsoszillationen
an den Leistungsschaltern sowie das EMV-Verhalten wird experimentell untersucht.

4.1 Ermittlung erforderlicher Totzeiten

In Abbildung 4.2 sind die quasi-komplementédren PWM Signale, die Strom- und Span-
nungsverlaufe des Steuerschalters sowie die zugehorigen Schaltzustdnde schematisch
dargestellt. Aufgrund von Verzogerungen der MOSFET-Treiber und MOSFETs sind
die Signal- und effektiven Totzeiten unterschiedlich. Ein Halbbriickenkurzschluss liegt
dann vor, wenn die Dauer der effektiven Totzeiten negativ werden. Das bedeutet, es

leiten kurzzeitig beide MOSFET-Kanaéle gleichzeitig.

a)
A .
s 2 Sync. Steuerschalter Synchrongleichrichter
= [T H H
=8 | | ,
2 S ts
b)
g &
£ 2
5 32
> 3
=B
= &

\ 4

ﬁ v v w t
T Effektive Totzeiten t

| Jf}mj ,j,i

C B Al A2 B

Schaltzustidnde

Abbildung 4.2: Quasi-komplementdre PWM Signale mit Totzeiten (a). Schematischer Strom-
und Spannungsverlauf des Steuerschalters (b) sowie die zugehorigen Schaltzustinde der

Halbbriicke.

Bei ausreichend langen Totzeiten, die einen Halbbriickenkurzschluss vermeiden, kénnen
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

folgende Schaltzustande beobachtet werden (siche Abbildung 4.2¢):

A1l Kanal des Steuerschalters schaltet ein, wobei das nichtideale Ausschaltverhalten
der Synchrongleichrichterdiode zu einer Stromiiberhéhung fiihrt.

A2 Kanal des Steuerschalters leitet.
B Die intrinsische Diode des Synchrongleichrichters leitet.
C Der Kanal des Synchrongleichrichters leitet.

Ideal wére eine Kommutierung von MOSFET-Kanal zu MOSFET-Kanal, um das
Einschalten der Synchrongleichrichterdiode sowie Verlustleistung in den Zusténden B
und A1l zu vermeiden. Aufgrund unbekannter Verzogerungen muss aber eine Totzeit
eingefiigt werden, um einen Halbbriickenkurzschluss sicher zu vermeiden.

Die erforderlichen Totzeiten in der Ansteuerung kénnen mit folgenden Annahmen
ermittelt werden:

ts1: Das Ausschalten des Synchrongleichrichters muss abgeschlossen sein, wenn der
Steuerschalter einschaltet (Zustandsiibergang C nach A1/A2).

tso: Das Ausschalten des Steuerschalters muss abgeschlossen sein, wenn der Synchron-
gleichrichter einschaltet (Zustandsiibergang A2 nach C).

Wie Abbildung 4.3 zeigt findet der Schaltvorgang eines Steuerschalters sowie eines
Synchrongleichrichters in erster Ndherung bei einer Gate-Source Spannung in Hohe der
Millerplateau-Spannung (U,) statt [31, Kap. 6.16]. Die Schaltzeit des Steuerschalters
im Wesentlichen durch die Ladung @44 limitiert. Da der Synchrongleichrichter bei einer
geringen Drain-Source Spannung von etwa einem Volt schaltet, ist die Ladung Q44
und damit die Schaltzeit im Synchrongleichrichterbetrieb vernachlassighar [110]. Bevor
jeweils die Millerplateau-Spannung erreicht wird, muss das Gate durch den MOSFET
Treiber auf diese Spannung geladen bzw. entladen werden. Durch diese Lade bzw.
Entladevorgénge entstehen Verzogerungen, die eine Abweichung der Signaltotzeit und
der effektiven Totzeit zur Folge haben. Die effektiven Totzeiten werden im Folgenden
definiert als die Zeitdauer, in der beide MOSFET-Kanale nicht leiten. Im optimalen
Fall ist die effektive Totzeit somit null.

Entsprechend der Schaltvorgéinge in Abbildung 4.3 sollten die Signaltotzeiten entspre-
chend den Gleichungen (4.1) und (4.2) eingestellt werden.

t:l,opt = tAG,l - tES,l (41)

tooopt = tas1 +tas2 —tega
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4.1 Ermittlung erforderlicher Totzeiten
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Abbildung 4.3: Ausschalt- (a) und Einschaltverhalten (b) sowie Verzogerungszeiten eines
Steuerschalters abgeleitet aus gemessenen Verldufen. Der Synchrongleichrichter schaltet in
erster Naherung bei einer vernachlassigbaren Millerladung und somit vernachlédssigbarer
Ausschalt- (c) sowie Einschaltzeit (d) [110].

Unter Annahme einer konstanten Treiberspannung Uy, und eines konstanten Treiber-

stroms [, wahrend eines Schaltvorgangs konnen die Zeitdauern mit den Gleichun-
gen (4.3) bis (4.7) ermittelt werden.

" _ Ogs ) (UtT — Upl)
AG,1 — It
Cys - Up
lps1 = 17
tr
¢ _ Cgs ’ (Utr - Upl)
AS.1 — I
tr
" _ di
AS,2 ]tr
Cgs : Upl
tEG,l = ]7
tr

(4.3)
(4.4)
(4.5)
(4.6)

(4.7)

Die erforderlichen Signaltotzeiten lassen sich dann entsprechend der Gleichung (4.8)
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

und (4.9) berechnen.

Cgs ) (Utr -2 Upl)
[tr
C’gs : (Utr -2 Upl) + di
]tr

* JR—
tsl -

(4.8)

th, = (4.9)
Wie der spéatere Vergleich der berechneten und experimentell ermittelten idealen
Signaltotzeiten in Tabelle 4.1 zeigt, liefert die Abschatzung mit Gleichung (4.8) und
(4.9) lediglich einen Anhaltspunkt zur Einstellung der Totzeiten.

4.2 Untersuchung des MOSFET-Schaltverhaltens in
Abhangigkeit der Totzeit

In diesem Kapitel wird der Einschalt- und Ausschaltstromverlauf des Steuerschalters
in Abhéngigkeit der Totzeit experimentell untersucht. Diese Untersuchungen werden
mit unterschiedlichen MOSFET Technologien durchgefiihrt, wodurch ein einfaches
Verhaltensmodell zur Abschatzung der Verluste in Abhédngigkeit der Totzeit abgeleitet
werden kann. Ein Vergleich berechneter und gemessener Signaltotzeiten zeigt, dass
eine Optimierung notwendig ist, um Diodenverluste des Synchrongleichrichters sowie
Halbbriickenkurzschliisse zu vermeiden.

4.2.1 Einschaltverhalten des Steuerschalters

Abbildung 4.4a zeigt die Stromverldufe des Steuerschalters bei ausreichend langen
Signaltotzeiten tg (kein Halbbriickenkurzschluss). Die Stromiiberh6hung beim Ein-
schalten wird durch die nichtidealen Eigenschaften der Synchrongleichrichterdiode
verursacht (Reverse Recovery). Kurz vor dem Einschalten war die intrinsische Diode
des Synchrongleichrichters im leitenden Zustand, wodurch sich beim Ausschalten der
Diode noch freie Ladungstrager in der Driftzone befinden. Diese miissen zunéchst
ausgeraumt werden bevor die Diode sperren kann. Dadurch entsteht eine Riickstrom-
spitze, die als Stromiiberh6hung beim Steuerschalter Einschaltvorgang beobachtbar ist.
Sobald die Totzeiten in einen Bereich unterhalb ca. 100 ns eingestellt werden nimmt die
Riickstromspitze (I,.) ab. Die in der Diode gespeicherte Ladung (Q,,) kann mit einer
Dreiecksnaherung, siche Gleichung (4.10), ermittelt werden. Die Zeit t,, entspricht
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4.2 Untersuchung des MOSFET-Schaltverhaltens in Abhéangigkeit der Totzeit
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Abbildung 4.4: Gemessener Einschaltstromverlauf des Steuerschalters bei unterschiedlichen
Signaltotzeiten. Eine Reduktion der Signaltotzeiten fithrt bei positiven effektiven Totzeiten
zu einer Reduktion der Stromiiberhohung (a). Bei negativen effektiven Totzeiten steigt
die Stromiiberh6hung durch einen Halbbriickenkurzschluss an (b). Verwendeter MOSFET:
IRF3505.

dabei der Zeitdauer der Stromiiberh6hung.

er =35 Irr by (410)

Abbildung 4.4b zeigt eine Zunahme der Stromiiberhohungen fiir kiirzere t5;. Nach
Uberschreiten der optimalen Signaltotzeit (hier 10 ns) steigt die Stromiiberhohung mit
iiber 5 A je 10ns Totzeitreduktion an. Wegen des limitierten Stromanstiegs fithrt ein
kurzer Halbbriickenkurzschluss jedoch nicht unmittelbar zu einem Ausfall, weil je nach
Auslegung kurzzeitig hohere Schalterstrome zuléssig sind. Mit Gleichung (4.11) kann
die zulassige negative Totzeit ermittelt werden.

Die Hohe der Einschaltstromspitze und der Verlauf der Speicherladung sind in Abbil-
dung 4.5 fiir unterschiedliche Signaltotzeiten sowie MOSFET Technologien dargestellt.
Fiir alle untersuchten MOSFET Technologien ist der gleiche charakteristische Verlauf
der Riickstromspitze zu beobachten. Bei langen effektiven Totzeitwerten, d.h. grofler als
ca. 100 ns sind, erreicht die Riickstromsitze einen gesattigten Wert. Die Riickstromspitze
kann durch Reduktion der Totzeiten um etwa 50% bei aktuellen Trench MOSFET
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Abbildung 4.5: Gemessene Einschaltstromiiberh6hung (Riickstromspitze) (a) und Speicher-
ladung der Synchrongleichrichterdiode in Abhéngigkeit der Totzeit fiir unterschiedliche
MOSFET Technologien (b). IRF3808 sowie IPB100N08S2L sind Planar-Technologien und
STB185N55F3 sowie IRFS3206 Trench-Technologien.

Technologien und um iiber 80% bei einer alteren Planar MOSFET Technologie reduziert
werden. Bei iiberlappender Ansteuerung ist das Verhalten der betrachteten MOSFETs
néherungsweise gleich, weil diese aufgrund des gleichen Gehédusetyps (D2Pak) dhnliche
parasitdare Induktivitdten besitzen und somit die Stromgradienten der Schaltvorgange
in erster Naherung identisch sind.

In Abbildung 4.5b ist der Verlauf der Speicherladung in Abhéangigkeit der Totzeit
dargestellt. Wie mit einer MOSFET Simulation auf Halbleiterebene in [111] besté-
tigt wurde, dauert das Einschalten der intrinsischen Diode in solchen Anwendungen
einige 10ns. Wenn das Einschalten der Diode zum Ausschaltzeitpunkt noch nicht
abgeschlossen ist, befinden sich weniger freie Ladungstréiger in der Driftzone. Somit
wird die gespeicherte Ladung in der Diode durch Reduktion der Ansteuertotzeiten
minimiert. In [108] wurde experimentell gezeigt, dass die bleibende Speicherladung bei
optimalen Ansteuertotzeiten durch die Sperrschichtkapazitit (bzw. Ausgangskapazitét)
des Bauelements verursacht wird.

4.2.2 Ausschaltverhalten des Steuerschalters

Abbildung 4.4 zeigt die Messung von Ausschaltstromen des Steuerschalters in Ab-
hingigkeit der Signaltotzeit ts. Ausgehend von langen Totzeiten verdndern sich die
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4.2 Untersuchung des MOSFET-Schaltverhaltens in Abhéangigkeit der Totzeit

Stromverldufe bis zum Erreichen der idealen Signaltotzeit nicht. Ab einer Signaltotzeit
von kleiner als 30 ns leiten kurzzeitig beide MOSFET-Kanéle (Halbbriickenkurzschluss).
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Abbildung 4.6: Gemessener Ausschaltstromverlauf bei unterschiedlichen Totzeiten. Verwende-
ter MOSFET: IRF3505

Analog zu den Einschaltvorgdngen wird auch hier der Stromanstieg durch parasitére
Induktivitéten in der Halbbriicke limitiert. Mit Gleichung (4.11) kann die zuléssige
negative effektive Totzeit beim Ein- und Ausschalten in Abhéngigkeit des zulédssigen
Schalterstroms (1,4, ) sowie der Ausgangsspannung und parasitdrer Induktivitaten der
Leistungsschalter (Lpqr s und Lye, gs) abgeschitzt werden.

(Imaa} - ]_L) . (Lpar LS + Lpar HS)
tg = — : : 4.11
’ Unv 4

Ein kurzzeitiger Halbbriickenkurzschluss ist somit zuléssig, sollte aber wegen erhéhter
Verlustleistung vermieden werden.

4.2.3 Verhaltensmodell der Verlustleistung in Abhangigkeit der
Totzeit

In Abbildung 4.7 sind die Verlustleistungen tiber den Signaltotzeiten schematisch
aufgetragen. Die Ein- und Auschalttotzeiten werden jeweils einzeln betrachtet. Fiir die
nicht betrachtete Totzeit wird jeweils der optimale Wert angenommen. Wie die experi-
mentellen Untersuchungen in [108] zeigten, kann der Einfluss parasitarer Kapazitaten in
der Halbbriicke bei modernen MOSFET Technologien mit niedriger Ausgangskapazitét
vernachlassigt werden.
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Abbildung 4.7: Schematischer Verlauf der Verlustleistung in der Halbbriicke in Abhéngigkeit
der Totzeiten t4; (a) und tg2 (b).

Mit fallender Totzeit nimmt die Leitdauer der intrinsischen Diode ab. Die mittlere
Verlustleistung aufgrund der Diodendurchlassspannung Uy nimmt deshalb linear mit der
Reduktion der Totzeiten ab (Uy -1 >> Rys(on) - I 2). In erster Niaherung kann der mittlere
Drosselstrom als Gleichrichterstrom wéahrend des Ein- und Ausschaltens verwendet

werden:

PV’BD|td1>0; tg2>0 = Uf ’ (]L,ein : tdl + IL,aus : td2> : fs
%Uf'[L'<td1+td2)'fs (412)

Wie die experimentellen Untersuchungen in [108] sowie die Halbleitersimulation aus
[111] zeigte, ist die gespeicherte Ladung in der Diode abhéngig von dessen Leitdauer.
Die Ausschaltverluste der Diode (Reverse Recovery Verluste) kénnen deshalb mit
Gleichung (4.13) ermittelt werden, wobei die Speicherladung @, eine Funktion der
effektiven Totzeit (Leitdauer der Diode) ist.

1
PV,T"'|td1>O = 5 : Q'I‘T‘(tdl) : UHV : fs (413)

Die Funktion der Speicherladung kann, wie in [108] erlautert, verhaltensméfig mit
Gleichung (4.14) ermittelt werden:

er,s fir tdl Z tBD,ein
Qoss + (er,s - Qoss) iz fIlI‘ tBD,ein > tdl Z O

tBD,ein

(4.14)

er (tdl ) = {
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4.2 Untersuchung des MOSFET-Schaltverhaltens in Abhéangigkeit der Totzeit

Fiir lange Totzeitwerte ist der Einschaltvorgang der Diode vollstandig abgeschlossen
und die gespeicherte Ladung kann als konstant angenommen werden. Wenn der Ein-
schaltvorgang der Diode noch nicht abgeschlossen ist, wird die Speicherladung in erster
Néherung linear mit der Totzeit reduziert (siche Abbildung 4.5). Bei einer idealen
Totzeit verursacht lediglich noch die Sperrschichtkapazitit des Bauelements eine gespei-
cherte Ladung [108]. Bei den untersuchten MOSFETs konnte fir die Einschaltdauer
der Diode in etwa die typische Riickstromzeit beobachtet werden (tgp ein = trr).

Bei Totzeiten, die zu einem Halbbriickenkurzschluss fithren, werden neben Einschalt-
verlusten und Verlusten durch gespeicherte Energien in parasitdaren Elementen vor
allem die Ausschaltverluste erhoht. Bei negativen Werten fir die Totzeit t4; konnen
die Ausschaltverluste des Synchrongleichrichters nicht mehr vernachlassigt werden.
Der Synchrongleichrichter schaltet in diesem Fall wie ein Steuerschalter, wobei die
Schaltverluste vereinfacht aus der Kommutierungssteilheit, der Totzeit, sowie der
Wandlerausgangsspannung ermittelt werden konnen (sieche Gleichung (4.15).

di

1

PV»HK’td1<0:i'UHV'%'tdlz'fs (4.15)
1 di

Pvrikly,co =5 Unv -2 - ta’ - fs (4.16)

Bei negativen Werten der Totzeit ¢4 muss der Steuerschalter einen hoheren Strom
abschalten. Diese zusétzlichen Verluste konnen analog zu den Abschaltverlusten des
Synchrongleichrichters bei negativen Totzeiten ¢4 mit Gleichung (4.16) ermittelt
werden.

4.2.4 Vergleich berechneter und experimentell ermittelter
Signaltotzeiten

Die in Kapitel 4.1 berechneten und in Kapitel 4.2 experimentell ermittelten Signaltot-
zeiten werden in diesem Kapitel verglichen, um reale Abweichungen in der Anwendung
abzuschétzen. Daraus kann eine Parametrierung statischer Totzeiten abgeleitet werden.

Diese dienen als Startwert vor einem Optimierungsvorgang als sogenannte ,sichere’
Totzeiten.

Die experimentell ermittelten Totzeiten beinhalten keine Toleranzen der Ansteuerung,
weil lediglich die MOSFETs in der Halbbriicke getauscht wurden. Die Verzugszei-
ten des MOSFET Treibers fiir den Steuerschalter und Synchrongleichrichter sind
im Herstellerdatenblatt als symmetrisch mit einer Abweichung von kleiner als 10 ns
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

spezifiziert.

Tabelle 4.1: Vergleich berechneter und gemessener Signaltotzeiten fiir unterschiedliche MOS-
FETs. Die Bauelementeparameter der MOSFETs sind im Anhang C.8 aufgefiihrt.

Berechnete Gemessene Abweichung

MOSFET Totzeiten Totzeiten
ta 2% ls1 (2% o1 Clsa
IPB0O25N0O8N3 13ns | 43ns | 70ns | 40ns | -57ns 3ns
IPB0O37NO6N3 6ns | 15ns | 10ns | -10ns -4ns | 25ns
IPB100N08S2L 9ns | 79ns | 140ns | 150ns | -131ns | -71ns
IRF2907z 2ns | 67ns | 10ns | 20ns -8ns | 47ns
IRF3805 2ns | 74ns | 10ns | 30ns -2ns | 44ns
IRF3808 11ns | 61ns| 30ns| 30ns| -19ns| 3lmns
IRFS3206 10ns | 45ns | 10mns Ons Ons | 45ns
IRFS3207 Ons | 68ns | 10ns | -10ns | -10ns | 78ns
NEC110NO055PUJ | 7ns | 52ns | 40ns | 50ns | -33ns 2ns
STB160N75F3 Ons | 26ns | 30ns| 50ns | -30ns | -24ns
STB185N55F3 5ns | 3lns| 40ns | 60ns | -35ns | -29ns
Minimum | -131ns | -71ns
Maximum Ons | 78mns
Differenz | 131ns | 149ns

Die Totzeiten ty; wurden mit einer Ausnahme zu klein berechnet. Die maximale
Abweichung lag bei 131 ns. Bei Verwendung der berechneten Totzeiten wiirde somit
stehts ein Halbbriickenkurzschluss entstehen, der hohe Verlustleistungen zur Folge hétte.
Die Totzeiten tz wurden hingegen sowohl zu grof§ als auch zu klein berechnet. Die
maximale Abweichung lag bei 149 ns. Folgende Ursachen kénnen fiir diese Abweichungen
in Betracht gezogen werden:

o Bei der Charakterisierung dynamischer Eigenschaften moderner MOSFETSs spielt
der Messaufbau eine wesentliche Rolle. Der Messaufbau ist aber nicht standardi-
siert, weshalb hohe Toleranzen die Folge sind.

o Die Betriebsparameter der Kommutierungssteilheit und Stromdichte in der Bau-
elementecharakterisierung unterscheidet sich erheblich von den Werten einer
wirkungsgradoptimierten Anwendung, die hier betrachtet wurde.

o Der intrinsische Gatewiderstand ist meist nicht charkterisiert. Wie in [96] gezeigt,
verandert sich aber bei Variation des Gatewiderstands die effektive Totzeit.

e Der Gatestrom ist wihrend eines Schaltvorgangs nicht konstant wie bei der
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4.3 Beobachter basierte Methode zur Optimierung der Totzeiten

Berechnung der Totzeiten angenommen wurde.

Wegen dieser Toleranzen und Unsicherheiten miissen in der Praxis nach wie vor
Erfahrungswerte zur Parametrierung der Totzeiten verwendet werden. Totzeitwerte
von etwa 200 ns, wie sie fiir &hnliche Anwendungen héufig eingesetzt werden, kénnen
aufgrund der durchgefiihrten Untersuchungen als ,sichere* Totzeiten bestétigt werden.

4.2.5 Fazit aus den Untersuchungen zum Schaltverhalten

Folgende Punkte lassen sich aus den Untersuchungen zum Schaltverhalten in Abhén-
gigkeit der Totzeit zusammenfassen:

o Mit der Anpassung von Totzeiten kann der Synchrongleichrichterbetrieb optimiert
werden.

« Kurze Uberlappungszeiten (Halbbriickenkurzschluss) fithren nicht zwangsliufig
zu einem Ausfall von Bauelementen.

o Signaltotzeiten kénnen mit Datenblattangaben nicht exakt berechnet werden.

o Signaltotzeiten von ca. 200 ns konnten in dieser Anwendung als ,,sichere® Signal-
totzeiten bestatigt werden.

4.3 Beobachter basierte Methode zur Optimierung der
Totzeiten

Das Ziel der Methode ist es wiahrend des Wandlerbetriebs Signaltotzeiten einzustellen,
die zu optimalen effektiven Totzeiten fiihren. Information tiber die spezifischen Verzo-
gerungen in den MOSFET Treibern und MOSFETSs werden hierfiir nicht vorausgesetzt.

Die Methode basiert darauf, dass die Totzeiten in einer Wandlerphase variiert werden
und die daraus resultierenden Anderungen im Ubertragungsverhalten durch einen Ver-
gleich mit den anderen Wandlerphasen (Beobachter) erkannt werden. Jede Wandlerpha-
se emuliert bei Anwendung einer Phasensymmetrierungsregelung die Zustandsvariablen
(gemittelte Groflen) der anderen Wandlerphasen. Dieser intrinsische - in Hardware
implementierte - Beobachter kann somit als ideales Echtzeitmodell mit minimalen
Modellunsicherheiten betrachtet werden. Die Abweichungen im Ubertragungsverhalten
der Wandlerphasen konnen festgestellt werden, indem eine Tastverhéltnisdifferenz
zweier Wandlerphasen gemessen wird.
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

Eine Tastverhaltnisdifferenz aufgrund unterschiedlicher Verlustleistungen in den Wand-
lerphasen kann mit einem Modell analog zu Abbildung 3.1 ermittelt werden. Wegen der
Phasensymmetrierungsregelung kénnen die mittleren Strome in den Wandlerphasen in
erster Naherung gleich angenommen werden:

I =I1,=I=..=1I, (4.17)

Wie in Gleichung (4.18) gezeigt, lasst sich fir jede Wandlerphase das Spannungstiber-
setzungsverhaltnis in Abhéngigkeit des Tastverhaltnisses und der Verlustleistung Py,
darstellen.

—1-D, (4.18)

Da die Eingangs- und Ausgangsspannung sowie die Strome der Wandlerphasen gleich
sind, kann die Gleichung (4.18) fiir zwei unterschiedliche Wandlerphasen gleichgesetzt
werden:

Pyra P Pyo— P
D, ( Ya 4 1) ~ D, < LR 1) = Yo"V (4.19)
[L'UHV ]L'UHV [L'UHV

P

Pv,a g . .
> 0. <1 kann Gleichung (4.20) aus Glei-

Mit den Annahmen: = < 1 und

I.-Upv

chung (4.19) abgeleitet werden.

Pyo— P
D, — Dy~ —22 Vb
I, - Ugy

Py q;
Dgigr ~ I-V% (4.20)

Minimale Verluste in einer Wandlerphase fithren also zu einem minimalen Tastver-
héltnis fir einen Betriebspunkt. Wenn sich das Spannungstibersetzungsverhéltnis oder
der Strom in beiden Phasen gleichzeitig verandert hat dies aufgrund der relativen
Betrachtung keine Auswirkung auf die Tastverhéltnisdifferenz. Die Gleichung 4.20 kann
auch bei mehr als zwei Phasen angewendet werden. Die Optimierungsmethode benotigt
lediglich eine Differenz zwischen der Phase, die aktuell optimiert wird, und den anderen
n — 1 Phasen. Die n — 1 Phasen konnen beispielsweise durch Mittelung der Grofien zu
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einer virtuellen Phase zusammengefasst werden:

n Z PV,:c
> D, Py — 30:2—1
D — = _~ n— (4.21)

n—1" I, - Uny

Eine minimale Verlustleistung einer Phase kann somit entsprechend dem Zweiphasen-
wandler aus Gleichung (4.20) erkannt werden. Im Folgenden wird aus Griinden der
Ubersichtlichkeit nur die Optimierung eines Zweiphasenwandlers betrachtet.

In Abbildung 4.8 ist eine Wandlerregelung mit der Totzeitoptimierung in Blockstruk-
tur dargestellt. Der Stromregler ist mit der in Kapitel 3.2 diskutierten Task-Shared-
Reglerstruktur implementiert. Ein Optimierungsalgorithmus kann die Totzeiten in
den PWM-Modulen verdndern. Abweichungen der Tastverhéltnissdifferenz, die nach
einer Totzeitverdnderung auftreten, sind ein Indikator fiir Verdnderungen im Ubertra-
gungsverhalten einer Wandlerphase. Ein relativer Abfall der Tastverhéltnisdifferenz
(D, — Dy) ist korreliert mit einer relativen Verbesserung der Wandlerphase a, bzw. ein
Anstieg der Tastverhéltnisdifferenz mit einer relativen Verbesserung der Wandlerphase
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S ann s
»n o
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Iyvrs

Summenregler

(0]
=
5]
O
L2
S - 1 Lia-1ip ;
= | Symmetrierungsregler
=

g

g

5]

N

T .& Optimierungs-

D, \ algorithmus ﬂ

Iy | | Lia ts1ps Lsab ltxla; t52q

— AD- | N T
N Wandler PWMb || PWMa

E ]Lb E ]La | i Db i Da

) o\

2{) = | Phase a ' l—

% ~—@—| Phase b |—<

e

B T | Uow p— lUChv

Abbildung 4.8: Einbindung der Totzeitoptimierung in die hierarchische Reglerstruktur. Der
Optimierungsalgorithmus lauft parallel zur Regelung der Komponentenebene.
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

Die Optimierung ist unabhangig vom Stromregler und kann deshalb in der Kom-
ponentenebene unabhangig von der Wandlerregelung entwickelt und implementiert
werden.

4.3.1 Optimierungsalgorithmus und Parametrierung

Ein geeigneter Algorithmus zur Optimierung der Totzeiten ist in Abbildung 4.9 gezeigt.
Initiell werden sichere Totzeiten eingestellt. Darauthin werden in einer Wandlerphase
die Totzeiten mit einer Schrittweite von At, inkrementell reduziert. Wenn sich die
Effizienz in dieser Wandlerphase im Vergleich zum Beobachter nach einem Redukti-
onsschritt verbessert, wird die Reduktion der Totzeiten fortgesetzt. Wenn hingegen
aufgrund der Tastverhéltnisdifferenz eine reduzierte Effizienz detektiert wird, ist die
aktuelle Totzeit zu niedrig. Die optimale Totzeit wurde dann bereits iiberschritten
und muss um einen Wert ¢, s erhoht werden, um einen Halbbriickenkurzschluss zu
vermeiden. Der Optimierungsvorgang einer Signaltotzeit ist damit abgeschlossen. Ent-
sprechend der Anzahl der Signaltotzeiten wird dieses Vorgehen wiederholt (bei einem
Zweiphasenwandler vier mal). Die Rolle des Beobachters und der zu optimierenden
Wandlerphase werden hierbei getauscht, was fiir die Wandlerregelung ohne Bedeutung
ist. Aufgrund des relativen Optimierungsverfahrens kann dieses asynchron zur PWM
und parallel zur Wandlerregelung bei variablen Betriebspunkten ausgefithrt werden.

S Trigger |
{ = tsll,sicher )

( Dayraie = Daigr )

( t=t-A, )

—¥—— warte: £,

(ADyiy= Dy — Daigrart )

Verluste gestiegen?

( L=+ ts,res J Ddi[/': (Da — Db)
Duy=-,-D)

Abbildung 4.9: Algorithmus zur Optimierung der Totzeiten.

Optimierung Phase a

Optimierung Phase b

Die Basis fiir die Parametrierung des Optimierungsalgorithmus ist der Einfluss der
Totzeiten auf die Verlustleistungen der Wandlerphasen und damit der Tastverhéaltnis-
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4.3 Beobachter basierte Methode zur Optimierung der Totzeiten

differenz (siehe Gleichung (4.20)). Eine sehr kleine Schrittweite At fithrt entsprechend
zu geringen Veranderungen der Tastverhéltnisdifferenz, die evtl. nicht erkannt wird.
Grofle Schrittweiten von At fithren zu hohen Tastverhéltnisdifferenzen, die einfach
zu detektieren sind. Jedoch ist die Gefahr gegeben, dass bereits ein einziger Redukti-
onsschritt zur Uberschreitung zuléssiger Schalterstrome fithrt. Aus diesem Grund ist
eine Parametrierung zur sicheren sowie genauen Erkennung von optimalen Totzeiten
wichtig. Das Vorgehen zur Parametrierung wurde bereits in [53] ausfiihrlich diskutiert
und wird im Folgenden in den wesentlichen Punkten zusammengefasst.

4.3.1.1 Dimensionierung von At, und ADg;fs

Fir die Sicherstellung des Funktionsprinzips muss der Algorithmus den optimalen
Totzeitwert unterschreiten. Der zuldssige Bereich fiir At, kann aus der Bedingung
von Gleichung (4.11) mit Gleichung (4.22) ermittelt werden, wobei n die Anzahl der
Reduktionsschritte beschreibt, bei der die optimale Totzeit bereits unterschritten wurde.

([max - TL) : Lpar ) 1

Aty = —
UHV n

(4.22)
Der Parameter n sollte in Hinblick auf mogliche Fehlerkennungen mindestens 3 bis 4
betragen. Der maximale Wert wird durch das Auflésungsvermogen der Signaltotzeiten
limitiert (typischerweise 1 bis 20 ns).

Nachdem ein geeigneter Wert fiir At ermittelt wurde kann der Grenzwert ADgy;fs 4r
eingestellt werden. Dieser muss sicherstellen, dass m Reduktionsschritte nach Unter-
schreiten der optimalen Totzeit ein fallender Wirkungsgrad der Wandlerphase erkannt
wird. Der Parameter m muss also groffer Null und kleiner als n sein. Zur Bestim-
mung der resultierenden Tastverhéltnisdifferenz nach einem Totzeitreduktionsschritt
bei bereits negativen effektiven Totzeitwerten wird die zusétzliche Verlustleistung
des Halbbriickenkurzschlusses benétigt (siche Gleichung (4.15) bzw. (4.16)). Diese
Verlustleistung kann nach der Totzeit abgeleitet werden:

OPy ik
APyl g = 2 - A, (4.23)

Durch Einsetzen von Gleichung (4.23) in die Gleichung (4.20) kann der Gradient %

E]
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entsprechend Gleichung (4.24) bzw. (4.25) bestimmt werden.

di £t
AD i >, T Js T ldl
diff S A— (4.24)
AtSl tq1<0 IL
di ;
ADdiff _%fs d2
_dt " (4.25)
AtSQ tg2<0 IL

Je weiter die optimale Totzeit unterschritten wird (héhere Werte fiir m), desto hoher
ist die Tastverhéltnisdifferenz nach einem Reduktionsschritt und kann deshalb leichter
detektiert werden. Auf dieser Basis kann der Grenzwert ADg; s 4, innerhalb folgender
Grenzen eingestellt werden:

ADuigflyymm-1yar, < ADaigr.gr < ADaigsly . (4.26)

Typischerweise kann bei m = 2 eine zunehmende Verlustleistung aufgrund eines
Halbbriickenkurzschluss sicher detektiert werden.

4.3.1.2 Dimensionierung von t; s

Zu dem Zeitpunkt zu dem der Algorithmus eine zunehmende Verlustleistung erkennt,
wurde die optimale Totzeit bereits m mal unterschritten. Um die Verlustleistung
aufgrund des Halbbriickenkurzschlusses zu vermeiden, muss die Totzeit wieder um
tsres > m - Aty erhoht werden.

4.3.1.3 Dimensionierung der Wartezeit ¢,

Nach einer Veranderung in einer Wandlerphase muss eine gewisse Zeit abgewartet
werden, bis sich ein eingeschwungenener Zustand des Phasensymmetrierungsreglers
einstellt. Die Wartezeit kann anhand der charakteristischen Zeitkonstante der Koppel-
tibertragungsfunktionen sowie der Reglerbandbreite des Symmetrierungsreglers (G )
mit Gleichung (4.27) abgeschétzt werden.

(4.27)
: Gsym

e h) 1
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4.3.2 Experimentelle Untersuchungen

Mit den Experimenten wird der Verlauf der Verlustleistung sowie der Tastverhaltnisdif-
ferenz in Abhangigkeit der Totzeit bestétigt. Anschlieend wird die Totzeitoptimierung
wahrend eines Wandlerbetriebs getestet. Zur Bestatigung der Vorteile von optimier-
ten Totzeiten wird der Wandlerwirkungsgrad sowie Spannungsoszillationen an den
Leistungsschaltern jeweils vor und nach einer Optimierung gemessen und verglichen.

4.3.2.1 Verluste in Abhangigkeit der Totzeit

In Abbildung 4.10 ist bei Nennbetriebsbedingung die gemessene Verlustleistungsdif-
ferenz in Abhédngigkeit der effektiven Totzeit dargestellt. Die Phase b wurde mit
konstanten Totzeiten betrieben. Die minimal gemessenen Verluste des Wandlers wur-
den anschliefend als Bezugsniveau verwendet. Dadurch ist in der Abbildung nur die
relative Verlustleistung der Wandlerphase a dargestellt.

a) 15 R PR R R SRR : b) 15-~: ~~~~~~~~~ S A A A :
X : : : : ; : : : : : :
'g‘lo'i _________ _________ _________ _________ _________ glo
EE =30 N E : :
N : : : , ns N : A ; :
Q. L SERRRREpY Ll e A 5X ~~~~~~~~~ ts272:0ns O,IW/l_Ons
oL . . i i oL xx ) j ; ;
-50 0 50 100 150 200 -50 0 50 100 150 200
Effektive Totzeit ¢, [ns] Effektive Totzeit ¢, [ns]

Abbildung 4.10: Gemessene relative Verlustleistung der Wandlerphase a in Abhéngigkeit der
Totzeit tg; (a) und tge (b). MOSFET: IRF3805.

Fir jede Totzeit exisitert ein globales Minimum. Ausgehend von typischen ,zu langen®
Totzeiten kann die Verlustleistung um ca. 0,1 W je 10ns Totzeitreduktion verringert
werden, was durch den geringeren Spannungsabfall am Kanal im Vergleich zur Diode
verursacht ist (siehe Gleichung (4.12)). Fiir kleine Totzeitwerte von t4;, im Bereich unter
80ns, kann eine Verlustleistungsreduktion von 0,2 W je 10 ns beobachtet werden. Dies
ist durch die abnehmende Speicherladung in der Diode bedingt (siehe Gleichung (4.13)).
Wenn der Halbbriickenkurzschluss einsetzt steigen die Verluste mit zunehmender

Totzeitreduktion naherungsweise parabelformig an (siehe Gleichung (4.15) und (4.16)).
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

4.3.2.2 Tastverhaltnisdifferenz in Abhangigkeit der Totzeit

Wihrend der Messung der totzeitabhangigen Verlustleistung aus Abbildung 4.10 wurden
die resultierenden Tastverhaltnisdifferenzen aus dem DSP ausgelesen. Wie bei der
Verlustleistungsmessung wird die minimale absolute Tastverhéltnisdifferenz auf Null
gesetzt, um nur die relativen Abweichungen darzustellen.

Q) S R B . by S e T
S X AD ' o/ : : = : : : : : :
l_“SODS-X AAAAAA d(”':0,0lSﬁf ......... ~%0’5_ _______ ADdi/f 0010% .........
3 : : : : : =0, — . :
_ : o " : : S L2 ns

: : fsl=-301;5)()f(xxxx)kxxxxx ~20ns
: : Ly XXX : :
: ; x X ; : : / xxXXXXXX
oL AKXXX| 1 1 ] 0 XXXV vXXXXxXxX ]
-50 0 50 100 150 200 -5 50 100 150 200
Effektive Totzeit ¢, [ns] Effektlve Totzeit ¢ [ns]

Abbildung 4.11: Gemessene relative Tastverhéltnisdifferenz bei unterschiedlichen Totzeiten
tq1 (a) und tgo (b) fiir die Wandlerphase a. Verwendeter MOSFET: IRF3805.

Es zeigt sich eine gute Korrelation zwischen den Verlaufen der Verlustleistungen und der
Tastverhaltnisdifferenzen. Zur Uberpriifung der Parametrierung des Optimierungsalgo—
rithmus sind die mit Gleichung (4.24) und (4.25) berechneten Gradienten A‘Zf L sowie
die aus Abbildung 4.10 graphisch ermittelten Gradienten bei negativen Totzeitwerten
in Tabelle 4.2 zusammengefasst.

Tabelle 4.2: Vergleich berechneter und gemessener Gradienten bei negativen Totzeiten

Effektive Totzeit: t; | Berechneter Gradient: Ad“' L | Gemessener Gradient: Z”t“f L
tg = -10ns 0,009 2 GI. (4.24) 0,006 2
ta = -201s 0,018 2 GI. (4.24) 0,015 2
tar = -201ns 0,010 2 Gl (4.25) 0,005 2
tar = -30ns 0,015 2 Gl (4.25) 0,008 2

Die Gradienten zeigen eine relativ gute Ubereinstimmung, sodass ein Optimierungs-
algorithmus mit einer Genauigkeit von etwa +10ns die optimale Signaltotzeit finden
kann.
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4.3.2.3 Optimierungsprozess

Der Optimierungsalgorithmus aus Abbildung 4.9 wurde in einem Wandlerprototy-
pen implementiert. Fir die Totzeitreduktionsschrittweite wurde Aty;=10ns, fiir den
Grenzwert ADy;rs.4-=0,09% bei Optimierung der Totzeit ts; und ADy;fs,4-=0,05% bei
Optimierung der Totzeit ts verwendet. Das PWM Modul des DSP (TMS320F2808)
kann bei 300 kHz eine Tastverhéltnisdifferenz von 0,005% auflosen, was fiir die erwar-
teten Tastverhéltnisdifferenzen bei der Totzeitreduktion ausreichend ist. Wie aus der
Tabelle 4.2 entnommen werden kann wird bei dieser Parametrierung eine ansteigende
Verlustleistung in etwa bei einer effektiven Totzeit von -20 ns detektiert. Nach dieser
Detektion wird die Totzeit deshalb um ¢, ,.,=30ns erh6ht, um einen Halbbriickenkurz-
schluss zu vermeiden.
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Abbildung 4.12: Aufgezeichneter Totzeitoptimierungsprozess, der wihrend des Wandlerbe-
triebs alle vier PWM Totzeiten des Zweiphasenwandlers optimiert.

In Abbildung 4.12 ist ein aufgezeichneter Optimierungsvorgang dargestellt. Die Rege-
lung des Wandlers stellt gleiche konstante Drosselstrome von 30 A ein. Bei ca. 5,3
wird der Optimierungsalgorithmus gestartet. Darauthin werden nacheinander alle vier
Signaltotzeiten optimiert. Fiir jede entsprechende Wandlerphase das minimale Tast-
verhéltnis gefunden. Wie in [51] gezeigt, konnen Totzeiten auch unter variierenden
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

Betriebspunkten des Wandlers optimiert werden. In [108] wurde zudem bestétigt, dass
die Signaltotzeiten in erster Ndherung unabhéngig von der Ausgangsspannung des
Wandlers sind, solange die Ausgangskapazitiaten der MOSFETSs gering sind. Andernfalls
muss die Signaltotzeit ¢, bei Anderung der Wandlerausgangsspannung erneut angelernt
werden.

4.3.2.4 Verbesserung der Wandlereffizienz

Der Wandlerwirkungsgrad inklusive der Signalversorgung (Sensorik, Regelung, MOS-
FET Treiber) wurde mit einem Leistungsmessgerat vom Typ ,Norma D6200“ jeweils
vor und nach einer Totzeitoptimierung in unterschiedlichen Betriebspunkten gemessen.
Die gemessenen Wirkungsgrade nach Optimierung sind in Abbildung 4.13 fiir zwei
unterschiedliche MOSFETs dargestellt. Mit beiden MOSFET Typen wurden ahnliche
Wirkungsgrade im Bereich von 94% tiber weiten Betriebsbereich erreicht.

In Abbildung 4.14 sind die relativen Verlustleistungsreduktionen fiir beide MOSFET
Technologien dargestellt. Mit der Totzeitoptimierung konnte die Gesamtverlustleis-
tung des Wandlers tiber einen weiten Betriebsbereich bei Verwendung des MOSFETs
IRFS3206 um ca. 5 bis 10% und bei Verwendung des MOSFETs STB185N55F3 sogar
um ca. 10 bis 15% reduziert werden. Diese Unterschiede sind durch die unterschiedlichen
Eigenschaften der intrinischen Diode bedingt. Die Totzeitoptimierung ist bei MOSFET
Technologien mit hoher Speicherladung @,.. effektiver als bei Technologien die speziell
fiir niedrige Speicherladungen optimiert sind.

Wirkungsgrad [%]
Wirkungsgrad [%]

40
20 20
//V”[A] 0 40 [/\/1/[4] 0 40

Abbildung 4.13: Gemessene absolute Wirkungsgrade nach Optimierung der Totzeiten. Ver-
wendeter MOSFET: IRFS3206 (a) und STB185N55F3 (b).
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4.3 Beobachter basierte Methode zur Optimierung der Totzeiten
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Abbildung 4.14: Gemessene Reduktion der Gesamtverlustleistung des Wandlers bei unter-
schiedlichen Betriebspunkten und MOSFET Technologien: IRFS3206 (a) und STB185N55F3
(b). Vor der Optimierung wurden statische Signaltotzeiten von 150 ns eingestellt.

4.3.2.5 Reduktion von Spannungsoszillationen

In Abbildung 4.15a ist der Spannungsverlauf des Steuerschalters beim Einschalten
dargestellt. Da die Speicherladung in der Diode des Synchrongleichrichters durch die
Totzeitoptimierung reduziert wurde, ist eine geringere Riickstromspitze zu verzeichnen.
Wie die Messung zeigt fiihrt dies auch zu geringeren Spannungsoszillationen nach
einer Totzeitoptimierung. Die Reduktion kann mit dem Frequenzspektrum in Abbil-
dung 4.15b quantifiziert werden. Der Betrag der Spannungsoszillationen konnte im
Frequenzbereich von etwa 40 bis 100 MHz um ca. 10dB reduziert werden. Ein besseres
EMV-Verhalten des Wandlers ist daher zu erwarten. Die Spannungsoszillationen an
den Leistungsschaltern werden namlich vor allem durch parasitare Kapazitaten der
Halbleiter sowie der Speicher- und EMV-Filterdrosseln zu den Wandlerklemmen hin
iibertragen [112,113]. Da der Wandler auch vor der Optimierung der Totzeiten die
EMV-Grenzwerte einhalten muss, hat diese Verbesserung aber keine Relevanz fiir die
EMV-Filterauslegung. Der Vorteil ist, dass im Energiebordnetz dauerhaft ein geringerer
Storpegel erreicht werden kann.
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4 Verbesserung des Synchrongleichrichterbetriebs durch Totzeitoptimierung

a) 10 b o

mit Optimierung

6F | N —
= g
<
2 = 100
OF  ohne -120
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Abbildung 4.15: Gemessene Spannungsoszillationen am Steuerschalter beim Einschaltvorgang
(a). Aus einem Spannungsverlauf von 150 Schaltzyklen wurde das Frequenzspektrum der
Spannung vor und nach einer Totzeitoptimierung berechnet (b). Verwendeter MOSFET:
IRF3805.

4.4 Zusammenfassung der Totzeitoptimierung

Es wurde eine sensorlose Totzeitoptimierungsmethode fiir Mehrphasenwandler in Mehr-
spannungsbordnetzen entwickelt. Mit der beispielhaften Implementierung wurde gezeigt,
dass die Optimierung asynchron zu den PWM Pulsen und parallel zur Wandlerregelung
in der Komponentenebene ausgefithrt werden kann. In dem Wandlerprototpen wurde
keine zusatzliche Hardware bendtigt.

Die Optimierung der Totzeiten mit einer Genauigkeit von etwa £10ns ist ausreichend,
um ein Einschalten der intrinsischen Diode des Synchrongleichrichters zu vermeiden.
Dadurch kann der Wirkungsgrad sowie das EMV-Verhalten des Wandlers verbessert
werden. Abhédngig von den Eigenschaften der intrinsischen Diode wurde der Wir-
kungsgrad des Wandlers um ca. 0,5 bis 1% verbessert, was bei den hohen absoluten
Wirkungsgraden einer Reduktion der Gesamtverlustleistung im Bereich von etwa 10%
entspricht.
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5 Zusammenfassung und Ausblick

DC/DC-Wandler in Mehrspannungsbordnetzen unterscheiden sich in den Anforde-
rungen deutlich von typischen Wandlern, die zur Versorgung von Verbrauchern mit
konstanter Spannung eingesetzt werden. Die Folge sind veranderte Ziele und Kriterien
bei der Auslegung des Wandlers sowie der Regelung.

Um den Anforderungen gerecht zu werden, wurde in dieser Arbeit ein systematisches
Vorgehen zur Entwicklung von DC/DC-Wandlerregelungen fiir Mehrspannungsbord-
netze vorgestellt, das auf unterschiedlichen Abstraktionsebenen basiert. Damit wird
jeweils ein eingeschrénkter Frequenzbereich betrachtet, was in den einzelnen Entwick-
lungsschritten zu einer deutlichen Reduktion der Komplexitat bei der Modellierung
und Simulation fiihrt. Da in jeder Ebene andere Aufgaben im Fokus stehen und die
Schnittstellen der Ebenen durch die Frequenzbereiche klar definiert sind kénnen viele
Schritte des Entwurfsprozesses auch parallel durchgefiihrt werden, was beispielhaft mit
der Implementierung unterschiedlicher Betriebsstrategien sowie der Totzeitoptimierung
gezeigt werden konnte.

Mit der Phasenstrom-Symmetrierungsregelung sowie der Totzeitoptimierung wurden
zwei Optimierungsmethoden vorgestellt, die in bereits bestehende Wandlerkonzepte
integriert werden kénnen.

Die Symmetrierungsregelung mit der Task-Shared-Reglerstruktur ermoglicht eine Re-
gelung der Phasenstrome, bei der das Summenverhalten und Symmetrierungsverhalten
getrennt optimiert werden kann. Toleranzen in der Sensorik fiihren aber trotz der
Symmetrierungsregelung zu ungleichen Phasenstromen und zu einer nicht ausgeloschten
1. Harmonischen im Storspannungsspektrum an den Wandlerklemmen. Um diese 1.
Harmonische zu reduzieren wurde eine weitere Regelschleife implementiert, die trotz
hoher Sensortoleranzen eine nahezu ideale Stromaufteilung ermdoglicht. Wahrend aber
die Stromreglerstruktur fiir eine nahezu beliebige Anzahl an Wandlerphasen erwei-
tert werden kann, ist eine sinnvolle Anwendung des vorgeschlagenen Konzepts zur
Reduktion der 1. Harmonischen auf zwei- oder dreiphasige Wandler beschrankt. Das
Storspannungsspektrum sollte in zukiinftigen Arbeiten unter Berticksichtigung von
Bauelementetoleranzen auch bei mehr als zwei Wandlerphasen untersucht sowie ein
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5 Zusammenfassung und Ausblick

Konzept zur Reduktion der ersten n — 1 Harmonsichen erarbeitet werden.

Totzeiten in der PWM Ansteuerung von halbbriickenbasierten Topologien mit MOS-
FET Synchrongleichrichtung fithren zu einem Leiten der Body Diode und damit zu
Verlustleistung. Mit der ,,beobachter basierten Totzeitoptimierung® wurde ein sen-
sorloses Verfahren fiir Mehrphasenwandler in Mehrspannungsbordnetzen entwickelt,
das am Beispiel des Wandlerprototypen ohne zusétzliche Hardware implementierbar
war. Die Optimierung der Totzeiten mit einer Genauigkeit von etwa +£10ns vermeidet
ein Einschalten der intrinsischen Diode des Synchrongleichrichters und fiithrt zu einer
Reduktion der Verlustleistung des Wandlers um etwa 10%. Gleichzeitig werden Span-
nungsozillationen an den Halbleiterschaltern reduziert und damit das EMV-Verhalten
der Komponente verbessert. Eine Adaption der Methode fiir andere Anwendungen,
auferhalb des Automobilbereichs, sollte in weiterfithrenden Arbeiten untersucht werden.
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A Glossar

A Glossar

A.1 Abkiirzungen

Kurzform Bedeutung

AD Analog/Digital

AF Aktiver Filter

DSK Doppelschichtkondensator
DSP Digitaler Signalprozessor
HLV Hochleistungsverbraucher
HS High-Side Schalter

HV-BN Hohervolt-Bordnetz

LS Low-Side Schalter

MIN Minimierungsalgorithmus
MG Mehrgrofien-Spannungsregler

MOSFET Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor
NV-BN Niedervolt-Bordnetz

PD Peak-Detektor
PWM Pulsweitenmodulation
7P Zweipunkt-Spannungsregler

A.2 Schreibweisen

Symbol Bedeutung

X(t) Zeitlich variante Grofle

X(s) Laplace transformierte von X (¢)

X Kleinsignalgrofle

X Uber eine Schaltperiode gemittelte GroBe: X =

Fortsetzung auf nédchster Seite
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A.3 Formelzeichen

Fortsetzung von vorheriger Seite
Symbol Bedeutung

X und X werden nur unterschieden, wenn es sich um GroBen handelt, die
sich wéhrend einer Schaltperiode verdndern (z.B. Schalterspannungen,
Schalterstrome, Drosselstrom). Die Unterscheidung wird z.B. bei Klemmen-
spannungen nicht durchgefithrt (Welligkeit kleiner 1%)

AX Veranderung/Welligkeit von X ()
Xy.. = Xy,, Mehrfachtiefstellungen werden durch kleingeschriebene Indizies vermieden
Xy Mehrfachindex

A.3 Formelzeichen

Symbol FEinheit Bedeutung

Symbol Einheit Bedeutung

A - Amplitude

C F Kapazitat

c - Sensorkorrekturfaktor

D - Tastverhaltnis

E Ws Energie

e - Regelfehler

f 1/s Frequenz

G - Ubertragungsfunktion

I A Strom

K - Verstérkungsfaktor

L H Induktivitat

M - Spannungstibersetzungsverhéltnis
mod - Modulo Operator

N - Anzahl /Haufigkeit

n - Anzahl der Wandlerphasen
i - Wirkungsgrad

P W Leistung

% ° Phasenversatz/Phasengang
R Q Widerstand

Fortsetzung auf nichster Seite
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A Glossar

Fortsetzung von vorheriger Seite
Symbol Einheit Bedeutung

- Sensitivitat
Periodendauer
Zeit

Effektive Totzeit
Signaltotzeit
Spannung

NS T W

@<UJCDC/JCIJ

Impedanz

A.4 Indizies

Index Bedeutung

a Phase a

ab Abtast-

AD Analog/Digital-Wandler

AF Aktiver Filter

AG Ausschaltvorgang Gleichrichter
AS Ausschaltvorgang Steuerschalter
aus Ausschalt-

b Phase b

BD Intrinsische Diode (Body Diode)
bw Bandbreite (-3dB)

Chov Bus-Kondensator HV-BN Seite
Cnv Bus-Kondensator NV-BN Seite
dif f Differenz Phase a und Phase b
ds Drain-Source

ds(on) Drain-Source im eingeschalteten Zustand
DSK  Doppelschichtkondensator

EG Einschaltvorgang Gleichrichter
ein Einschalt-

ES Einschaltvorgang Steuerschalter
esr Ersatzserienwiderstand
Fortsetzung auf nachster Seite
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A.4 Indizies

Fortsetzung von vorheriger Seite

Index

fi
fu
g
ges
gr
gs
HK
HS
HV

0SS

par

rr

Bedeutung

Strom Abfall-
Spannungs Abfall-
Gewichtet

Gesamt-

Schwellwert /Grenzwert
Gate-Source
Halbbriickenkurzschluss
High-Side Schalter
HV-BN Seite
Integralanteil
Kabelbaum
Speicherdrossel

Last im Hohervolt-Bordnetz
Last im Niedervolt-Bordnetz
Low-Side Schalter
Minimalwert
Minimalwert

Phase n

Nennwert

NV-BN Seite

Offener Regelkreis
Optimal
Ausgangskapazitét
Proportionalanteil
Parasitar
Peak-Detektor
Millerplateau
Phasenversatz

Reserve

Referenz- /Sollwert
Strom Anstiegs-
Effektivwert

Reverse Recovery (Riickstrom)

Fortsetzung auf néchster Seite
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A Glossar

Fortsetzung von vorheriger Seite

Index

Rres
ru

S

S

sp
stab
sym
tr
Uhv
Unv

VP
VR

Vres

VS

122

Bedeutung

Rekuperationsreserve
Spannungs Anstiegs-
Schalter

Schalt-
Ausschaltiiberspannung
Stabilitat
Symmetrierungsregler
Treiber

Spannung im HV-BN
Spannung im NV-BN
Verlust-

Reaktive parasitare Verlust-
Durchlassverlust-
Verbrauchsreserve
Schaltverlust-

Warte-

Phase x=[a,b,..,n]



B Berechnungen zur Auslegung des
Leistungsteils

B.1 Auslegung passiver Bauelemente

In Abbildung B.1 sind schematisch die Spannungs- bzw. Stromverlaufe der Drossel bzw.
der Bus-Kondensatoren fiir die Boost-/Buck-Wandlertopologie im eingeschwungenen
Zustand dargestellt.

a) b) c)
—)D'TS : ; S \
~ g q =
<) S 0,5- Al =
Lo /.
(—)H 1
t 0.5DT, \ t I HV t
———
0,5:(1-D)- T} DT,

Abbildung B.1: Spannungsverlauf an der Drossel (a) und Stromverlauf der Bus-Kondensatoren
(b) und (c) fiir die Boost-/Buck-Wandlertopologie.

Aus diesen Verlaufen konnen mit der Differentialgleichung (B.1) fiir die Drossel bzw.
(B.2) fiir die Kondensatoren der Verlauf der zugehorigen ZustandsgroBe berechnet
werden.

a1
2 = L (B.1)
et _ 2 1 (B.2)

Die Strom- und Spannungswelligkeiten, als Spitze-Spitze Wert definiert, konnen mit
dem Zeit-Spannungsprodukt der Drossel (siche Gleichung (B.3) oder schraffierte Fliache
in Abbildung B.la) sowie dem Zeit-Stromprodukt der Bus-Kondensatoren (siche
Gleichung (B.4) bzw. (B.5) oder schraffierte Fliache in Abbildung B.1b bzw. B.1c)
ermittelt werden.
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B Berechnungen zur Auslegung des Leistungsteils

1
AILzz'UNV'D'Ts
1 1
AUpcppy = —— = - AI; - T,
c Cuv 8 L
1 1
AUcphy = —=— Ipy-D -Ts~ — - Iny- (1 —D)- D T,
Cuv Cuv

(B.3)
(B.4)

(B.5)

Mit Einsetzen der zuldssigen maximalen Strom- und Spannungswelligkeiten konnen
die Gleichungen (B.3) bis (B.5) nach dem Induktivitédtswert bzw. Kapazitdtswerten
aufgelost werden. Unter Variation des Spannungsiibersetzungbereichs (Tastverhétnis)
kénnen mit den Gleichungen (B.6) bis (B.8) die minimal erforderlichen Werte der

passiven Bauelemente des Boost-/Buck-Wandlers ermittelt werden.

T 1
L > max -UNV-D-TS}

AL
Cu > L1 A T]
max | = - . T
NV — _8 AUCH,U L
—

Cuyv > max

Iyy-(1—=D)-D-T,
AU, - ) ]

(B.6)
(B.7)

(B.8)

Bei einem Zweiphasenwandler tiberlagern sich die Stromwelligkeiten der Drosseln

an den Kondensatoren. Mit Annahme einer idealen Stromaufteilung auf die beiden

Wandlerphasen (I, = I1;) sowie phasenversetzter Ansteuerung mit ¢ = 180° die
minimal erforderlichen Werte der passiven Bauelemente mit Gleichung (B.9) bis (B.12)
ermittelt werden [28, Anh. A]. Dargestellt ist nur der Tastverhéltnisbereich D = [0, 5..1],

der fiir die Auslegung relevant ist.
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B.1

Auslegung passiver Bauelemente

Uvy (2-D —1)-T,

Alpe+ 1) =

L
r1
LZmax_M'UNV'D'TS]
1 1 T.
Cyy > A+ 1 -S]
NV_max_AUCm 3 (Ira + I1p) 5
Chv > L
max
= -AUChv

 fir D = [0,5..1]
fir D = [0,5..1]
(B.10)
 fir D = [0,5..1]
(B.11)
-JNV-(1—D)-(2-D—1)-T;} fiir D = [0,5..1]
(B.12)

(B.9)

Die berechneten minimal erforderlichen Werte fiir den einphasigen sowie zweiphasigen
Boost-/Buck-Wandler sind in Tabelle B.1 gegentibergestellt.

Tabelle B.1: Minimal erforderliche Werte der passiven Bauelemente

Bauelement | Einphasenwandler | Zweiphasenwandler
L 5,5 nH 5,5 uH
Crv 161 puF 41 uF
Chy 500 pF 125 uF
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B Berechnungen zur Auslegung des Leistungsteils

B.2 Berechnung der Energiespeicher- und
Leistungssteuerfahigkeit

B.2.1 Einphasiger Boost-Wandler

1 AL
By=3-L- <INV,nm + 2L> ~ 13,1 mWs (B.13)
1 AUnv \> AUzv\’
Ec = 5 Cny - (UNV,max + 2NV> +Chy - <UHV,max + 2HV> ]
~ 429,3mWs (B.14)
Al
ES =2 UHV,ma:Jc . ([N\/,nenn + T) ~ 5, 5 kW (B15)

B.2.2 Zweiphasiger Boost-Wandler

1 InVaenn | AL\
Ep=2-|=.L. e L 208 ) 1 &8 4mWs (B.16)
2 2 2
1 AUy \’ AUpy \’
H
EC = 5 CNV : (UNV,max + 2NV> + C(HV : (UHV,maa: + 9 V) ]
~ 107, 4 mWs (B.17)
‘[ nenn A‘[
Es =4 Ugvmas - ( NV’Q + 2L) ~ 6,2kW (B.18)

B.3 Ermittlung des Bauelementestress durch
Effektivstrombelastung

Die Effektivstrombelastungen der aktiven und passiven Bauelemente wurde entspre-
chend der Ausfithrungen in [20, 28] ermittelt.
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B.3 Ermittlung des Bauelementestress durch Effektivstrombelastung

B.3.1 Einphasiger Boost-Wandler

1 [ AL\
Lomer = Inv 4|14 = - B.19
L NV \l + 3 (2 : ]Nv> ( )
- DT
]rms Cnv — (]NV— (BZO)
’ V12 - L
1-D - DT\ 2
[Tms Chv — \/[NV2 : (1 — D) - D+ . (UNV ) (B21)
’ 12 L
AN A
]rms LS — ]NV vV D - 1 + = L (B22>
’ 3 2-Inv
1 [ AL\
Limsgs = Inv - VI =D |14 - - (B.23)
’ 3 2-Inv
(B.24)
B.3.2 Zweiphasiger Boost-Wandler
Iny 1 (AL
Lomera = V14 = [22£ B.25
ke T3 ([NV) (B.25)
I 1 (AL
Irms Lb — ﬂ . 1 + = 7[/ (B26)
’ 2 3 NV
I 1 (AL
Irms,LSa = =id VD - 14+ -- < L) (B27>
2 N\ T3 \ vy
I 1 (AL
Lims sy = —= VD14 = - L (B.28)
2 3 NV
1 (AL
[rmsHSa:INJ'Vl_D' 1+* 7L (B29)
: 2 3 \ Iy
Iny 1 (AL
JHSb 5 + 3 (INV> ( )

Fiir die Berechnung der Effektivstrombelastung der Bus-Kondensatoren wird eine
Fallunterscheidung in Abhéngigkeit des Tastverhéltnisses durchgefiihrt.
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B Berechnungen zur Auslegung des Leistungsteils

Fir D = [0..0,5] gilt Gleichung (B.31) und (B.32):

Usv-D-(1-2-D) T,

Lyms,one = B.31
“ V12-(1—-D)-L (B:31)
Unv - D - T 1 1 3
Lims.chw = A| Inv2 - D - ( - D --4-<—D> D3
Ch \l NV + < L) 6 [ 5 +
(B.32)
Fir D = [0,5..1] gilt Gleichung (B.33) und (B.34):
U 2-D—1)-T,
]rms,Cnv = NV( ) (BSS)
V12 - L
1 2.-D (Uny-D-T,\?
Irms v = I 21—D2<D_> ( S> B4
Ch \/ N ( ) 5 + 12 i (B.34)
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C Ersatzschaltbilder und Daten

C.1 Stromreglerauslegung

Abbildung C.1 zeigt das Kleinsignalmodell der Regelschleife. Der iterative Auslegungs-
prozess wurde mit einer Sensor- und Verarbeitungsbandbreite von 15 und 25kHz
durchgefiihrt.

L(s): Linearisierung Regelvorrichtung Regelstrecke

C(s): Regler

V(S): Regler-Verarbeitungsbandbreite
H(s): Sensor

[LHV

M(s): PWM
T T
P Ls) 4 Cs) V) M(s) -
Sensor
H(s)

Abbildung C.1: Kleinsignalmodell der Regelschleife.

In den folgenden Gleichungen sind die Ubertragungsfunktionen fiir die beiden Sensor-
und Verarbeitungsbandbreiten gelistet. Der Sensor ist als Tiefpassfilter mit Butterworth-
Charakteristik modelliert. Die Eigenschaften der limitierten Verarbeitungsbandbreite
des Reglers mit einem Totzeitglied, das als Padé-Approximation 2. Ordnung modelliert
ist.
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C Ersatzschaltbilder und Daten

a) 15 kHz Bandbreite:

fy=15-10°
11
’I‘t:f.i
2 f,
L(s)=1-D
K, s+K,
C(s) = Dp 8T
S
N
Ve =G5 12
s —q t 2
2
H(s) = —s
s+ 2w f,
M(s)=1

b) 25kHz Bandbreite:

fy =25-10°
11
T;fzf.i
2 f,
L(s)=1-D
K, s+K;
O(s) = Dp st
S
s+ 17+
V)= 5512
st — gtz
2
H(s) = s
s+ 2w f,
M(s)=1

(C.1)
(C.2)

(C.3)
(C.4)
(C.5)

(C.6)

(C.7)
(C.8)

In Abbildung C.2 sind die Sprungantworten fiir beide Sensor- und Verarbeitungsband-
breiten bei Variation der Reglerparameter dargestellt. Bei einem Reglerparametersatz

a) 35
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Abbildung C.2: Sprungantworten bei Variation der Reglerparameter mit Sensor- und Verar-
beitungsbandbreite von 15kHz (a) und 25kHz (b). Reglerparameter K,=[0,001; 0,002; 0,004;
0,006; 0,008; 0,009; 0,01] und K;=[0,1; 0,2; 0,4; 0,6; 0,8; 0,9; 1,0].

von K,=0,008 und K;=0,8 wird in beiden Féllen das erforderliche Einschwingverhalten
erreicht. Die Verlaufe der Sprungantworten sind fiir beide Sensor- und Verarbeitungs-

bandbreiten in erster Naherung identisch.

In Abbildung C.3 sind die Stortibertragungsfunktionen des offenen und geschlossenen
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C.2 Einphasiger Wandlerprototyp fiir den Vergleich von Simulation und Messung

Regelkreises im Bodediagramm fiir beide Sensor- und Verarbeitungsbandbreiten bei den
Reglerparametern K,=0,008 und K;=0,8 dargestellt. Die Anforderungen zur entkopp-

a

N

b)

Verstérkung [dB]
Verstarkung [dB]

-135} : : -135¢

-180 i | i I i -180 i | i I

0,1 1 10 100 1k 10k 100k 0,1 1 10 100 1k 10k 100k
Frequenz [Hz] Frequenz [Hz]

Phasengang [deg]
Phasengang [deg]
N
(8]

Abbildung C.3: Storiibertragungsfunktionen des offenen und geschlossenen Regelkreises bei
einer Sensor- und Verarbeitungsbandbreite von 15kHz (a) und 25kHz (b).

lung transienter Leistungsbedarfe (Verstarkung kleiner als -20 dB) ist fiir beide Sensor-
und Verarbeitungsbandbreiten erfiillt. Bei der geringeren Bandbreite von 15 kHz zeigt
sich aber im Frequenzbereich auerhalb der Reglerbandbreite eine Uberhéhung von
ca. 10dB gegeniiber dem ungeregelten Fall. Dies fithrt im Vergleich zu der Auslegung
mit 25 kHz Bandbreite (Uberhohung kleiner als 5dB) zu einem empfindlicheren Regler-
verhalten, was im Unterkapitel 2.2.3.8 bei Bewertung der Stabilitit- und Robustheit
quantifiziert wurde.

C.2 Einphasiger Wandlerprototyp fiir den Vergleich
von Simulation und Messung

Abbildung C.4 zeigt das Ersatzschaltbild des einphasigen Boost-/Buck-Wandlers und
dessen Einbindung in die Systemumgebung bestehend aus Netzteil und Doppelschickt-
kondensator.
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C Ersatzschaltbilder und Daten
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Abbildung C.4: Ersatzschaltbild des Wandlers, des Netzteils, des Doppelschichtkondensator-
Stacks und des Kabelbaums. Die Werte der Elemente sind in den folgenden Tabellen aufge-
fiihrt.

ID Beschreibung Daten
Q1 Netzteil: HP 6031A U=146V | R., = 15mf)
MW DSK Stack: Maxwell SN2905 C =50F Resr = 15mf2
NiHD Elko: Nichicon HD 50V C =470uF | Res = 25mf)
TDK Kondensator X7R: TDK 50V C = 22uF R, = 5m{2
IR6648 | MOSFET: 60V Risiony = 8mf2
IRS2191 | MOSFET Treiber: 600V; 4A
cC Drossel: Coilcraft SER2014-402 | L = 4,2uH | Res = 2mf)
Hall Hall Shunt: Allegro ACS710 R, = 2m{)
Z1 Stabkerndrossel L =1uH R, = 1m{2
) Anzahl
ID | Kabellange | Querschnitt Schraubverbindungen Modellparameter
R1| ca.1,5m 6 mm? 4 L=15uH | R=10m{
R2| ca. 1,0m 2,5 mm? 8 L=10uH | R =25mf

C.3 Mehrphasiger Wandlerprototyp fiir den Vergleich

von Simulation und Messung

Abbildung C.5 zeigt das Ersatzschaltbild des implementierten mehrphasen Boost-

/Buck-Wandlers mit den Messstellen fir Wirkungsgradmessungen.
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Abbildung C.5: Ersatzschaltbild des mehrphasen Wandlers.
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Abbildung C.6: Aufbau des vierphasigen Wandlerprototypen mit f;=200kHz.

Wie im Foto in Abbildung C.6 zu erkennen ist sind die vier Wandlerphasen identisch
aufgebaut. Die einzelnen Wandlerphasen kénnen in Software aktiviert bzw. deaktiviert
werden. Der Phasenversatz wird mit dem Zusammenhang ¢ = 27” entsprechend der
Anzahl der aktiven Wandlerphasen n angepasst.
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C Ersatzschaltbilder und Daten

C.4 Verlustleistungsberechnung fiir das gemittelte
Schaltermodell

Wie in [46] diskutiert, konnen Durchlass- und Schaltverluste vereinfacht mit Glei-
chung (C.9) bis (C.14) berechnet und in gemittelte Schaltermodelle integriert werden.

PVRds(on),LS =D- Rds(on),LS : ]_[2, (09)
PVRds(on),HS - (]- - D) : Rds(on),HS : Ii (Clo)
1 - 1

Pyo.. — — - Tt o — 11
V' S,ein 9 UChv L tsw Ts (C )

P, L T Tt (C.12)
VS,aus — 9 Chv L " bsw Ts :

Prom = = Uono « Lor -ty - (C.13)
VSrr — 9 Chv rr " brr TS :

Py = PyRasion),Ls T PvRasion),irs + Pvsein + Pvsaus + Pvsor (C.14)

Die An- und Abfallzeiten (tf;,ti,tr,tfy) sind mit einer stromabhéngigen Schaltzeit tg,
vereinfacht. Die Spannungsiiberhéhung Uy, ist vernachléssigt und die Reverse Recovery
Verluste sind mit einer konstanten Reverse Recovery Zeit t,, vereinfacht nachgebildet.

1
Rds(on),LS = 5 -8mf)
1
Rds(on),HS = § - 8mf2
1
7= 200 kHz
N
" di/dt 800 A/pus
t., = 40ns
1
Ly =1
9 L
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C.5 MehrgréBen-Spannungsregler

C.5 MehrgroBen-Spannungsregler

In der folgenden Tabelle sind die Zuordnungen der Wandlerstromsollwerte zu den
Spannungen an den Wandlerklemmen dargestellt. Die Zuordnungen zwischen den
disktreten Werten wurden mit linearer Interpolation gegléttet.

Ury OV OV [10V [ 12V [ 13V [ 14V [ 15V [ 16V
20V | OA | 20A | 60A | 60A | 60A | 60A | 60A
25V | -10A | 10A | 20A | 50A | 60A | 60A | 60A
30V | -30A | -20A | -10A | 0A | 20A | 60A |60A
33V | -60A | -30A | -20A [ -10A | 10A | 20A | 60A
37V | -60A | -60A | -30A [ 20A | 0A | 5A |[60A
38V | -60A | -60A | -50A [ -30A |-10A | 0A |10A
385V | -60A | -60A | -60A | -40A | -40A | -20A | 0A

C.6 Zweispannungs-Bordnetzpriifstand und
Priifbedingungen

DC/DC-Wandler: Prototyp Dimensionierung s. Abbildung C.5
Zwei Phasen aktiviert

Doppelschichtkondensator-Stack: 38V 46 F
P/N: 105101 REV X1
S/N: 0406-MP-0007
Batterie (AGM): 12V 70 Ah (60,5 Ah gemessen)

SN: 6121 6919 685
Ladezustand (SOC) ca. 70%

Umgebungstemperatur: ca. 20°C
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C Ersatzschaltbilder und Daten

C.7 Bordnetznachbildung nach CISPR-25

a)
Lg=5uH
’ I
J, Cn=0.1uF
()J{UDUT Rn=47,62Q L Ce=1uF ()lu BN
lURm
DUT Bordnetznachbildung Versorgung
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Verstérkung [dB]
5

Phasengang [deg]

1k 10k 100k M 10M
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Abbildung C.7: Bordnetznachbildung nach CISPR-25 (a) und Ubertragungsfunktion
GUdut,Urm (b)
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C.8 Daten eingesetzer MOSFETS
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