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Kurzzusammenfassung

Inhalt dieser Arbeit sind die Entwicklung, der Aufbau und die Vermessung eines Span-
nungswandlers zur Anbindung von 24 V Niederspannungsgerdten an ein 380 V DC-Netz.
Einerseits sind dies Biirogeréte, wie beispielsweise Bildschirme oder Laptops, und ande-
rerseits einspeisende Quellen, wie Fassaden PV-Anlagen niedriger Leistungsklasse oder
lokale Energiespeicher. Der DC/DC-Wandler ist daher fiir den Betrieb mit bidirektiona-
lem Energiefluss zwischen den beiden Spannungsebenen und eine maximale Ausgangs-

leistung von 600 W entworfen.

Die Optimierung des Wandlers erfolgt in Richtung hoher Wirkungsgrade und guter Zu-
génglichkeit der Komponenten zu erleichterten Messungen aller relevanten Gréfien. Die

Minimierung des Bauraumes besitzt eine untergeordnete Prioritét.

Zur Vorgabe genau definierter Parameter fiir die Erzeugung der Taktsignale der Leis-
tungsschalter innerhalb des Wandlers, dient eine grafische Oberflache, die fiir den PC
programmiert ist. Damit ist es moglich, die Parameter schnell wihrend des Betriebs
zu variieren um deren Auswirkungen auf die Wandlereffizienz zu untersuchen und die
optimalen Ansteuerzeiten zu finden. Diese Arbeit beschréankt sich auf die leistungselek-
tronische Auslegung des DC/DC-Wandlers und die Optimierung des Wirkungsgrades in
einem moglichst weiten Betriebsbereich. Eine regelungstechnische Betrachtungsweise ist
nicht Ziel der Arbeit.

Die vorliegende Arbeit baut auf dem DC/DC-Wandler aus [Sch15] auf, welcher fiir den
unidirektionalen Betrieb von 380V zu 24V entwickelt ist.
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Abstract

This work contains the development, construction and verification of a DC/DC converter
which connects 24V low voltage devices to a 380 V DC grid. On the one hand these are
office devices like monitors or laptops and on the other hand power injecting sources like
PV facade elements with low power or local energy storage systems. Consequently the
DC/DC converter is designed for operation with bidirectional energy flow between both

voltage levels and a maximum output power of 600 W.

The converter is optimized with respect to high efficiency and good accessibility of the
components to ease measurements of all relevant values. Space minimization has a low

priority.

In order to adjust the parameters for the generation of the control signals of the power
switches a graphical user interface on the PC is designed. With this tool it is possible to
easily vary the parameters during live operation of the converter in order to observe their
influence on overall efficiency and find the optimum timing values. This work focuses on
the dimensioning of the power electronic components of the DC/DC converter and the
optimization of the efficiency in a broad operation range. The control technology is not

regarded in this work.

The present work is based on the DC/DC converter from [Sch15] which is designed for
unidirectional operation from 380V to 24 V.
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1. Einleitung

1. Einleitung

Am Fraunhofer IISB in Erlangen werden derzeit Systeme entwickelt, um das bisher iib-
liche 230V AC-Versorgungsnetz in der Gebédudeinstallation durch ein Gleichspannungs-
netz zu ersetzen. Ein DC-Spannungsnetz bietet im Wesentlichen den Vorteil, dass die
Effizienz der Schaltnetzteile zur DC/DC-Spannungswandlung im Vergleich zu AC/DC-
Netzteilen deutlich gesteigert werden kann. Die Komponenten zur Gleichrichtung und
Power-Factor-Correction (PFC) der herkdmmlichen AC/DC Wandlung kénnen entfallen
und damit Kosten eingespart und die Verlustleistung verringert werden. Aufgrund der
derzeit geringen Verbreitung von DC/DC-Netzen kénnen von vornherein Wandlungsan-

sétze implementiert werden, die einer effizienten Leistungsverteilung entgegenkommen.

Der Wandler, welcher im Rahmen dieser Arbeit entworfen und realisiert wird, stellt dabei
die Schnittstelle zwischen dem 380 V DC-Netz, das die einzelnen Rdume eines Gebaudes
verbindet, und einem galvanisch getrennten 24 V Netz her, das lokal eine begrenzte An-
zahl von Arbeitsplatzen mit Energie versorgt. An diesem Niederspannungsnetz werden
die Endverbraucher direkt oder iiber effiziente Buck-Converter angebunden. Zusétzlich
soll die Moglichkeit untersucht werden, Energie aus dem 24V Netz in das 380V Netz
zuriick zu speisen. Dadurch kénnen beispielsweise Fassaden PV-Anlagen oder Energie-
speicher einer geringen Leistungsklasse gut in das DC-Netz integriert werden. Der Vorteil
der Verbindung zwischen den Solarzellen und dem 24 V Netz liegt darin, dass die Wand-
lerverluste beim alternativen Umweg tiber das 380 V Netz vermieden werden, sofern die
gewonnene Energie direkt durch Verbraucher im angeschlossenen 24 V Netz genutzt wer-
den kann. Ist die Leistungsaufnahme hingegen gering, beispielsweise an Wochenenden,
wenn der entsprechende Biiroraum ungenutzt bleibt, so soll die Energie ins 380V Netz
iibertragen werden und dort fiir Grofiverbraucher zur Verfiigung stehen oder in zentrale

Speicher iibertragen werden.

Der letztgenannte Betriebsfall wird im Vergleich zur Leistungsflussrichtung von 380V
zu 24V in der Regel einen deutlich geringeren Anteil einnehmen, so dass in erster Linie

die Effizienz des Energieflusses in Richtung 24 V optimiert werden soll.

Die Arbeit baut auf dem unidirektionalen Wandler aus [Sch15] auf. Die dort eingesetzte
Topologie besteht aus einer kapazitiven Halbbriicke auf der Hochvoltseite und einem
aktiven Vollwellengleichrichter auf der Niederspannungsseite. Den Schaltplan mit den

wesentlichen leistungselektronischen Bauelementen zeigt Abb. 1.1.
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Abb. 1.1: Topologie der kapazitiven Halbbriicke mit aktiver
Vollwellengleichrichtung aus [Schl15]

Prinzipiell ist dieser Aufbau riickspeisefihig, allerdings zeigt die Simulation der Schal-
tung, dass dabei die Uberspannungen an den Schaltern der Niederspannungsseite zu
groflen Verlustleistungen in den Snubber-Netzwerken fithren. Aus diesem Grund werden
die passiven Snubber durch eine aktive Klemmschaltung ersetzt. Anstatt der Silizium-
MOSFETs in der kapazitiven Halbbriicke werden Siliziumcarbid-MOSFETs verwendet,
um damit die Verluste in den Halbbriicken-MOSFETs zu verkleinern und dadurch die

Effizienz zu steigern.

Zum Abschluss der Einleitung werden noch die Bezeichnungen der beiden Spannungs-
niveaus, zwischen denen der Wandler Energie transferiert, erlautert. Die Anschlussseite,
welche an das 380V Netz angebunden wird, wird im Folgenden Primérseite genannt.
Analog werden alle Komponenten, die galvanisch mit dem 24V Netz verbunden sind,

zur Sekundérseite gezéahlt. Das trennende Element stellt der Transformator dar.

Die Spannung am primérseitigen Netzanschluss des Wandlers wird mit Low Voltage DC
(LVDC) bezeichnet, am sekundérseitigen Anschluss wird der Begriff Safety Extra Low
Voltage (SELV) genutzt.

Fiir den Leistungsfluss von LVDC zu SELV wird die Bezeichnung Buck-Betrieb ein-
gefiihrt. Analog gilt fiir den Energietransfer von SELV zu LVDC der Begriff Boost-
Betrieb.



2. Technische Daten

2. Technische Daten

2.1. Vorgaben zur Auslegung

Nennspannung LVDC: Vivpe,n = 380V

Spannungsbereich LVDC:  Viype,min = 360V ... Vivpomae = 400V
Nennspannung SELV: Vserv,y =24V

Ausgangsleistung SELV: Psgrvmaz = 600 W

Schaltfrequenz: fs =100kHz

2.2. lIsolierstrecken

Analog zur vorausgehenden Arbeit [Sch15] werden alle Isolierabstande entsprechend der
Norm EN 60950-1 ausgelegt. Das Gerédt wird mit den folgenden Eigenschaften klassifi-

ziert:

o Isoliergrad: zusatzliche Isolierung
o Schutzklasse: 2
e Verschmutzungsgrad: 2

e Isolierstoffgruppe: I11b

Fiir transiente Uberspannung im Versorgungsnetz ist der Norm der Wert von 4kV ent-

nommen. Es gelten folgende Mindestabstédnde:

o Luftstrecken vom Primérstromkreis zu geerdeten Teilen und vom Primér- zum

Sekundarstromkreis: 3,2 mm
o Kriechstrecken Primérstromkreis: 4,0 mm
» Kriechstrecken Sekundéarstromkreis (24V): 0,5 mm
o Kriechstrecken Sekundérstromkreis (80V): 1,3 mm
o Mit Schutzbelag iiberzogene Leiterbahnen Primérstromkreis: 0,7 mm
o Mit Schutzbelag iiberzogene Leiterbahnen Sekundérstromkreis (80V): 0,04 mm
e Leiterbahnen in Innenlagen Priméarstromkreis: 0,4 mm
o Leiterbahnen in Innenlagen Sekundérstromkreis: keine Anforderungen

e Abstand zwischen zwei Lagen Priméarstromkreis: mind. 3 Prepregs
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3. Topologie

Wie bereits in der Einleitung erwéhnt, ist die Topologie aus [Sch15] fiir den bidirektiona-
len Betrieb verbesserungswiirdig. In den folgenden Abschnitten wird deshalb zunéchst
der Auswahlprozess fiir die neue Topologie ausgefithrt und anschlieend die gewéhlte

Topologie im Detail beschrieben.

3.1. Auswahlprozess

Nach einer Literaturrecherche werden drei unterschiedliche Topologien in die engere
Auswahl aufgenommen. Die kapazitive Halbbriicke bewéhrt sich bereits in [Sch15] auf
der 380V Seite und soll deshalb weiterhin eingesetzt werden. Besonders vorteilhaft ist
die geringe Anzahl an Leistungsschaltern, wodurch der Aufwand fiir die Ansteuerung
minimiert wird. Zudem beschrankt sich die notwendige Spannungsfestigkeit der Schalter,

im idealisierten Fall, auf den Wert der Spannung Viypc.

Die erste Topologie besteht auch auf der Sekundérseite des Wandlers aus einer kapazi-

tiven Halbbriicke und ist in Abb. 3.1 mit den wesentlichen Komponenten dargestellt.

(e, L 4 L 4 O
R R
F T = a7
o 1 o
Vivoe i ° ¢ 24V
[ 4  J
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v |_ |_ v

O \ 4 L 4 O

Abb. 3.1: Topologie der Dual Active Half Bridge

Die Schaltung wird in [CC14] und [TDHO08] im Detail beschrieben.

Der Energiefluss zwischen Primér- und Sekundérseite kann iiber den Phasenversatz zwi-
schen den Pulsmustern der beiden Halbbriicken gesteuert werden. Nach [CC14] sind da-
bei die Bedingungen fiir Zero-Voltage-Switching stets erfiillt, wenn Priméar- und Sekun-
darspannung unter Beriicksichtigung des Transformatoriibersetzungsverhéltnisses den
gleichen Wert besitzen. Weicht eine der beiden Spannungen von ihrem Nominalwert ab,

so ist Zero-Voltage-Switching weiterhin iiber den gesamten Leistungsbereich méglich,
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falls zusétzlich zum Phasenversatz der Tastgrad der pulsweitenmodulierten Ansteuer-
signale geeignet variiert wird. Ein grofler Nachteil dieser Topologie ist die hohe Blind-
leistung, welche zwischen Primér- und Sekundérseite pendelt und in der Folge zu einer
hohen Strombelastung aller Leistungsbauelemente mit entsprechender Verlustleistung
fiihrt. Insbesondere, wenn Ein- oder Ausgangsspannung des Wandlers von ihrem No-
minalwert abweicht, steigt die Strombelastung der Bauteile. Aufgrund der Forderung,
dass ein gewisser Spannungsbereich auf der Primérseite abgedeckt werden muss, wird

die Topologie deshalb als weniger gut geeignet eingestuft.

Durch Hinzufiigen einer weiteren Drossel auf der Sekundérseite des Wandlers ergibt
sich die Topologie aus Abb. 3.2. Eine intensivere Betrachtung der Eigenschaften dieser
Topologie findet ebenfalls in [CC14] und [TDHO0S|, sowie in [PLSLO04] statt.

(e, 4
R B
97 T + 183
® e oo
VL\:D(; le [ ] L] LC
24V
R R
v |_ |_ v
O L 4 L O

Abb. 3.2: Topologie der Dual Active Half Bridge mit Current Source auf der
Sekundirseite

Wird nur die rechte Seite der Schaltung betrachtet und der Transformator entfernt, so
stellt diese Topologie einen Boost-Converter dar, der die Spannung von 24 V zu einer ho-
heren Spannung, iiber den beiden Halbbriickenkondensatoren, wandelt. Der Wert dieser
Spannung kann iiber den Tastgrad der MOSFET-Halbbriicke eingestellt bzw. geregelt
werden. Umgekehrt betrachtet ist die Schaltung ein Buck-Converter, wenn Energie aus
der Serienschaltung der Halbbriickenkondensatoren zum 24V Anschluss transportiert

wird.

Der gesamte Schaltungsteil links von L¢ entspricht Abb. 3.1. In dieser Kombination
kénnen alle Vorteile von Topologie 1 ausgenutzt werden und die schlechten Eigenschaf-
ten beim Betrieb mit Primér-/Sekundarspannungen, die vom Nominalwert abweichen,

umgangen werden. Der Tastgrad der Buck-/Boost-Stufe wird stets so eingestellt, dass
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das Verhiltnis der Spannungen iiber den beiden kapazitiven Halbbriicken dem Uberset-

zungsverhéltnis des Transformators entspricht.

In der Simulation haben sich allerdings auch bei dieser Topologie einige Schwachen aufge-
zeigt. Durch die Buck-/Boost-Stufe wird der Low-Side-MOSFET auf der Sekundéarseite
mit einem verhaltnismafig (im Vergleich zur nachfolgenden Topologie) hohen Strom be-
lastet. Zudem reagierte die Schaltung sehr empfindlich auf Phasenverschiebungen im
Nanosekundenbereich mit starken Anderungen der transportierten Leistung. Dem kann
prinzipiell durch ein Vergroflern von Ly, entgegen gewirkt werden, allerdings entstehen
durch diese zusatzliche Komponente und die héhere Blindleistung weitere Verlustleis-
tungen und der Bauraumbedarf wird vergréflert. L;, kann prinzipiell auch durch den
entsprechenden Entwurf des Transformators vergroflert werden, die exakte Berechnung
des Wertes von Ly, vor der Realisierung ist dabei jedoch aufwendig. Die Vorteile der
Integration einer externen Induktivitdt in den Transformator sind daher im Einzelfall

genau abzuwigen.

Aus diesen Griinden wird die dritte Topologie gewéhlt, welche die Schaltung aus [Sch15]

erweitert und iiber den Tastgrad anstatt der Phasenverschiebung geregelt werden kann.

(e, L 4
fob o T
|— 7:1:1 - ® —— Ccmmp
([ ] lel
¢
[ ]
VLVD(? - ® O
[ ] LC
‘||_} I _ |24V
L — L, e
I 195 1
(e, L 4 L *—@ O

Abb. 3.3: Topologie: Kapazitive Halbbriicke/Push-Pull-Stufe mit aktiver
Klemmschaltung

In Abb. 3.3 besteht die Sekundérseite aus einer Schaltung, die in der einschldgigen Li-
teratur als Vollwellengleichrichter bei Energiefluss von Primér- zur Sekundérseite und
als Push-Pull-Stufe in entgegengesetzter Energieflussrichtung bezeichnet wird. Zusétz-
lich sind zwei High-Side-MOSFETs vorgesehen, die an den Kondensator Cgigm, ange-
schlossen sind. Diese Klemmschaltung wird bereits in den Arbeiten [MCB12], [KKKNQ9]
und [HWTT05] in Kombination mit einer Push-Pull-Stufe vorgestellt. Uber die zwei
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High-Side-Transistoren werden die Energien der Streuinduktivitdten L;x; und Lo beim
Abschalten der zugehorigen Low-Side-MOSFETs in Ccigmp abgeleitet und verursachen
deshalb kaum messbare Uberspannungen an den Transformatoranschliissen. Bevor die
High-Side-Schalter in den hochohmigen Zustand versetzt werden, wird die von Ceiamyp
aufgenommene Energiemenge zuriick in den Transformator gespeist, so dass die Span-
nung an Coiamp nicht stetig steigt, sondern einen bestimmten Endwert nicht tiberschrei-
tet. Ein RC-Snubber wie in [Sch15] ist deshalb nicht notwendig, so dass die Effizienz

gesteigert werden kann.

3.2. Ausfiihrliche Beschreibung

Fiir das Verstédndnis der gewédhlten Topologie sind in den folgenden Unterkapiteln drei

unterschiedliche Betriebsarten erortert.

3.2.1. Energiefluss von LVDC zu SELV mit hartgeschalteter Primarseite

Zur genaueren Beschreibung wird in Abb. 3.4 eine Schaltperiode im Betrieb mit konti-
nuierlichem Stromverlauf in der Drossel Lo und Energiefluss von LVDC zu SELV gezeigt
und im Folgenden erlautert. Dabei wird mit den nominellen Spannungen Viypc ny von
380V und Vsgry von 24V gerechnet und zunachst angenommen, dass alle sekundéren

Transistoren nicht aktiv geschaltet werden.
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Abb. 3.4: LVDC — SELV: Schaltperiode im CCM

Die, fiir das Verstdndnis relevanten, Stromfliisse sind in Abb. 3.5 fiur die Intervalle zwi-

schen ty und t; sowie to und t3 eingezeichnet.
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Abb. 3.5: Ausschnitte einer Schaltperiode

1. Zum Zeitpunkt to schaltet T},; 15 ein, so dass dessen Spannung Vps pri s anné-
hernd den Wert Null annimmt. Uber Kondensator Cy B,Ls liegt im Mittel die halbe
Primérspannung, also 190V, so dass Vp, eine Spannung von —190V erreicht. Vp,
wird mit dem Wicklungsverhéltnis 7 : 1 auf die Sekundérseite transformiert, d.h.
an jeder Sekundérwicklung liegt eine Spannung von 190 V/7 also circa 27,1 V. Auf-
grund des positiven Stromflusses I, wird in diesem Intervall die Body-Diode von
Tsec1,1.5 leitend und die Spannung Vps sec1,r.s wird dadurch nédherungsweise zu 0 V
angenommen. Die Spannung iiber der Drossel Vr . betrigt folglich 27,1V — 24V

also 3,1V und der Drosselstrom I7,., steigt linear mit der Steigung:

dlp, 31V
dt Lo

(3.1)

2. Die nédchste Schalthandlung erfolgt zu t1, hier wird T,,; s abgeschaltet und T}, s
bleibt weiterhin inaktiv. Aufgrund des negativen Stromflusses I, wird die Aus-
gangskapazitat von T),; 15 geladen sowie die Wicklungskapazitdten entladen und

die Spannung Vpg pri s steigt bis auf 190 V. Ab diesem Zeitpunkt to hat Vz, den
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Wert 0V und auch die Spannungen an den Sekundarwicklungen betragen 0V.
Dadurch teilt sich der Strom Iy auf die Body-Dioden der Transistoren Tiec1,1.5
und Tseco 15 auf. Die Spannung V7, hat ndherungsweise den Wert —24 V und der

Strom Ir,., féllt linear ab.

3. Zu t3z wird T); gs eingeschaltet und die beschriebenen Vorgange wiederholen sich,
wobei Vp, nun positiv ist und die Halbbriicken der Sekundérseite ihre Rolle tau-

schen.

Bisher ist die Funktion der Klemmschaltung, bestehend aus den High-Side-Transistoren
Tsec1,08s Tsec2,ms und dem Kondensator Cgigmp, ignoriert. Unter der Annahme, dass
L1 und Lygp gleich null sind, ladt sich die Spannung Vijam, iber die Body-Dioden der
HS-Schalter auf 2 - 190 V/7 und damit ungefahr 54,2V beim Einschalten des Wandlers.
Anschlielend findet kein Stromfluss mehr in der Klemmschaltung statt. Da die Streuin-
duktivitdten Ljp; und Ljgo in der Praxis grofier als null sind, muss deren Energie, auf-
grund des vorliegenden Stromflusses durch die Sekundarwicklungen, beim Umschalten
der primérseitigen Halbbriicke abgegeben werden. Die Strompfade durch die Streuinduk-

tivitdt Ljgo, um den Zeitpunkt tg, sind mit griner Farbe in Abb. 3.6 eingezeichnet.

Abb. 3.6a zeigt den Stromfluss in die Drain-Source-Kapazitiat von Tsec2 1.5. Diese Kapa-
zitdt wird beim Umschalten der SiC-MOSFET-Halbbriicke auf eine Spannung von etwa
54,2V aufgeladen. Ist der Ladevorgang abgeschlossen, muss der Stromfluss durch Lo,
aufgrund der Stetigkeitsbedingung fiir den Strom in Induktivitdten, aufrechterhalten
werden. Wegen der eingezeichneten Stromrichtung wird die Body-Diode von Ty s lei-
tend und die Klemmkapazitit Ccigmp nimmt die Energie auf, welche in Lo gespeichert
ist. Um den unkontrollierten Spannungsanstieg zu verhindern, werden die HS-Schalter
aktiv getaktet, so dass auch ein Stromfluss in die Riickrichtung moglich ist. Die Energie
der Streuinduktivitdt pendelt dabei ab dem Zeitpunkt ¢y im Schwingkreis aus Ly /o und

CClamp, bis der nachste Schaltvorgang einsetzt.

Zur Erhohung der Effizienz, insbesondere bei hoher Last, ist es sinnvoll die Low-Side-
Schalter Tecr,r,s und Tyeeo 1,5 aktiv zu schalten. Dabei wird der Spannungsabfall iiber
dem Leistungsschalter aufgrund der Flussspannung der Body-Diode verringert und die
entsprechende Verlustleistung wird gesenkt. Nur bei sehr niedrigen Ausgangsstromen des
Wandlers iiberwiegt die zusétzlich erforderliche Ansteuerleistung und die Gesamteffizienz

ist bei reiner Gleichrichtung iiber die Body-Dioden hoher.

Vorteilhaft ist, dass bei der aktiven sekundarseitigen Gleichrichtung kaum zusétzliche
Schaltverluste entstehen, da die Schalter im gesamten Leistungsbereich bei einer Drain-

Source-Spannung nahe 0V weich ein- und ausgeschaltet werden kénnen. Das weiche
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Abb. 3.6: Ausschnitte einer Schaltperiode mit Pfaden des Klemmstroms

Schalten ist moglich, da die Strome durch die Transistoren stets so gerichtet sind, dass
kein Spannungsanstieg iiber der Drain-Source-Spannung stattfindet und somit der ge-
samte Schaltvorgang bei niedriger Spannung erfolgt. Die maximal zu schaltende Span-

nung ist die Flussspannung der Body-Diode.

Auf der Primérseite ist weiches Schalten der MOSFETs nur zum Abschaltzeitpunkt
moglich, wenn die Ausschaltzeit der Transistoren deutlich schneller ist, als der Umla-
devorgang der zugehorigen Ausgangskapazitéit. In Abb. 3.4 ist dies durch die schrigen
Flanken in Vpg s bei den Zeitpunkten ¢; und ¢4 angedeutet. Der Einschaltvorgang
erfolgt stets als hartes Schalten, da vor dem Schaltvorgang die halbe LVDC Spannung
und somit 190V anliegt und auf den transformierten Drosselstrom I /7 eingeschaltet
wird. Die Energie, welche in den parasitdren Kapazitdten des Transformators und den
Ausgangskapazitidten der MOSFETSs gespeichert ist, geht dabei verloren und fithrt zu

Verlusten.
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3.2.2. Energiefluss von LVDC zu SELV mit hartgeschalteter Sekundarseite

In der Praxis zeigt sich, dass es moglich ist, die Transistoren des Wandlers so anzusteu-
ern, dass der harte Schaltvorgang von der Primérseite auf die Sekundérseite verschoben
wird. In einem weiten Betriebsbereich fithrte dies zu einer deutlichen Effizienzsteigerung.
Abb. 3.7 skizziert die dabei entstehenden Strom- und Spannungsverléaufe.

to t
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Abb. 3.7: LVDC — SELV: Schaltperiode im CCM mit weich schaltenden SiC
MOSFETSs

Im Zeitpunkt g wird in Abb. 3.4 der Transistor T),; s hart eingeschaltet. Statt dessen
bleibt T); 15 in Abb. 3.7 zu dieser Zeit noch deaktiviert und es wird Tscco s einge-
schaltet. Vor dem Zeitpunkt ¢y sind beide Transistoren Tsec1, 15 und Tieeo, 1,5 nicht aktiv
eingeschaltet und es leiten nur deren Body-Dioden. Aus diesem Grund kann die Span-
nung Vps sec1,1.s beim Einschalten von Tseco g zusammen mit Vpg sec2, 1,5 ansteigen.
Da die Spannungen {iber den Transformatorwicklungen zunéchst weiterhin Null blei-
ben, springt Vpg sec1,rs, im vereinfacht dargestellten Fall, auf die Klemmspannung von

54,2 V. Fiir die Spannung iiber der Drossel Lo gilt:

Vi, =542V —24V =303V (3.2)

Aufgrund dieser hohen Spannung V7., steigt der Drosselstrom Iy, ab ¢y mit hoher Steil-
heit an. Ir,, wird iiber die beiden Sekundérwicklungen aufgeteilt und fithrt aufgrund der

positiven Stromrichtung dazu, dass die Kapazitit iiber der Drain-Source-Strecke von

11
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Tsec1,1.s entladen wird. Gleichzeitig wird die Kapazitat tiber der Primérwicklung des

Transformators aufgeladen.

Zu ty erreichen Vpg sec1,1.5 und Vps pri s den Wert 0V und beide Transistoren kénnen

weich eingeschaltet werden.

Die Vorgénge an to und t3 entsprechen der Beschreibung zu Abb. 3.4. Die zweite Hélfte
der Schaltperiode ab t4 ist analog zur ersten Halfte erkldarbar und wird deshalb nicht

explizit aufgefihrt.

Aufgrund der begrenzten Funktionalitdt der Einheiten zur Generierung der Taktsignale
im Mikrocontroller treten bei dieser Betriebsart lange Zeitabschnitte auf, in denen die
Body-Dioden der MOSFETs (bzw. die parallel geschalteten Dioden) den Strom tragen.
Dennoch ist die Effizienz in fast allen Betriebspunkten héher als beim zuvor vorgestell-
ten Betrieb mit primérseitig hartschaltenden MOSFETs. Eine mogliche Erklarung fiir
den Effizienzgewinn ist die deutliche Verkleinerung der Summe aller Schaltverluste. In
der Betriebsart mit hartschaltenden Si-MOSFETSs, miissen nur die Kapazitédten der se-
kundarseitigen Halbbriicken durch harte Schaltvorginge umgeladen werden. Beim Hart-
schalten der SiC-MOSFETs, wie in Kapitel 3.2.1, werden zusétzlich alle Transformator-
kapazitéten und die Kapazitét iiber der Drain-Source-Strecke von T),; 1.5 verlustbehaftet

umgeladen.

12
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3.2.3. Energiefluss von SELV zu LVDC

Ein Betriebspunkt fiir den Transport von Energie aus dem SELV-Netz ins LVDC-Netz
ist in Abb. 3.8 visualisiert.
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Abb. 3.8: SELV — LVDC: Schaltperiode im CCM

Die Verldufe in Abb. 3.8 konnen aus Abb. 3.4 erhalten werden, indem der Strom in
negativer y-Achsenrichtung verschoben wird. Aufgrund der gednderten Stromflussrich-
tung erfolgt jetzt kein weiches Einschalten von T2 1, mehr zum Zeitpunkt ¢o, dafiir

ist allerdings ein weicher Ausschaltvorgang bei £y mdoglich.

Das Schalten der High-Side-MOSFETs auf der Sekundérseite erfolgt komplementér zu
den Low-Side-MOSFETSs mit geringer Totzeit. Die Totzeit verhindert einerseits Kurz-
schlusspfade iiber der Klemmkapazitit und andererseits steht so Zeit zur Verfiigung,
um beim Abschalten der Low-Side-MOSFETs deren Drain-Source-Kapazitit weich um-
zuladen. Der harte Einschaltvorgang fithrt zu Verlusten durch das Umladen aller drei
MOSFET-Halbbriicken und der Wicklungskapazititen des Transformators.

13
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4. Uberblick

Die nachfolgende Abb. 4.1 soll eine kurze Ubersicht zur Versorgungsstruktur der ver-

schiedenen Komponenten des Wandlers geben.

Si-MOSFET Treiber

LVDC Hauptwandler 4V
380V <24V

[ ) '24 V Hilfsversorgung

Flyback Hilfswandler
+15/-4V 24V
+ SiC-MOSFET Treiber

T

]

Flyback Hilfswandler
380V =22V
fiir Startup

T

Abb. 4.1: Verschaltung der Leistungselektronischen Komponenten

Das Steuerboard wird aus dem Netz mit der Bezeichnung 24 V Hilfsversorgung mit Ener-
gie gespeist und ist daher galvanisch an das sekundérseitige Massepotential angebunden.
Vorteilhaft ist, dass dadurch zwischen Mikrocontroller und den Gate-Signalen der vier
Si-MOSFETs keine Isolation benétigt wird. Allerdings ist zu erwarten, dass die Sekun-
déarspannung nach Anschluss des Wandlers an das 380 V Netz nicht zur Verfiigung steht,
wenn auf der 24 V Seite keine einspeisenden Module vorhanden sind. Aus diesem Grund
ist ein Flyback Hilfswandler kleiner Leistung verbaut, der eine Ausgangsspannung von
22V liefert. Sobald der Hauptwandler taktet und die Sekundérspannung aufgebaut ist,
wird der Strom fiir die Hilfsversorgung tiber die abgebildete Diodenschaltung aus dem
Hauptwandler entnommen. Der Flyback Hilfswandler schaltet sich dabei automatisch in

einen Standby-Betrieb mit sehr geringer Leistungsaufnahme.

Die SiC-MOSFETs auf der Primérseite benotigen von der Sekundérseite galvanisch ge-
trennte Treiberschaltungen. Auch hierfiir wird ein kleiner Flyback Converter entworfen,
der jedoch nicht mit 380V versorgt wird, sondern iiber die 24 V Hilfsversorgung der
Sekundarseite. Die niedrigere Versorgungsspannung bietet die Vorteile eines geringe-
ren Schaltungsaufwands, ein einfaches Transformatordesign und hohe Effizienz trotz der

niedrigen Ausgangsleistung.
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5. Grundlagen zur Kernauslegung
5.1. Magnetische Flussdichte im Kern

Nach dem Oersted’schen Gesetz liefert das Wegintegral der magnetischen Feldstdrke H
entlang eines geschlossenen Weges der Kontur C' immer den Gesamtstrom, der von C
umschlossen wird [Alb11]:

fﬁ o d3 = Lpusami (5.1)
(&

Die Lange der Kontur C wird von den Herstellern von Transformatorkernen iiblicherweise
als die effektive Lange [, fiir jeden Kern im Datenblatt angegeben. Unter der Annahme,
dass die Flussdichte im Kern ndherungsweise homogen verteilt ist, zerfillt das Integral

in eine einfache Multiplikation.

Der Gesamtstrom Ijesqmt ergibt sich durch Multiplikation der Windungszahl Ny, mit

dem Spulenstrom I.
H-l,=Ny-I (5.2)
Zuletzt wird der Zusammenhang

B
H==
W

(5.3)

mit der magnetischen Flussdicht B und der magnetischen Permeabilitit p, in Gl. 5.2

eingesetzt und nach B aufgelost.

poNw I po-pr - Nw -1

B =
le le

(5.4)

Mit der magnetischen Feldkonstanten pg von 47 -10~7 Vs A~' m~![Alb11] und der re-

lativen Permeabilitat .
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5.2. A;-Wert

Um die Induktivitdt einer Wicklung, mit geringem Aufwand und ausreichender Genau-
igkeit, berechnen zu koénnen, wird von den Herstellern der Kerne typischerweise der
Ap-Wert zu jedem Kern angegeben. In dieser Konstanten sind alle Abmessungen und
Materialeigenschaften des jeweiligen Kerns zusammengefasst. Mit der nachfolgenden Be-
ziehung kann die Induktivitdt L einer Wicklung mit der Windungszahl Ny, berechnet
werden [Alb11].

L=Ng A (5.5)

5.3. Ohmscher Widerstand einer Leiterbahn

Der ohmsche Widerstand einer Kupferleiterbahn wird mit der folgenden Formel berech-

net:

Rey = 7€ (5.6)

Mit:
e [: Lange der Leiterbahn
¢ h: Kupferschichtdicke
o b: Breite der Leiterbahn

e pou: Spezifischer Widerstand von Kupfer, 1,78 - 1072 Qmm?/m [Alb11]
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6. Auslegung des Hauptwandlers
6.1. Transformator
6.1.1. Ubersetzungsverhiltnis

Das Ubersetzungsverhiltnis wird durch den Buck-Betrieb vorgegeben, da der Wandler
in diesem Betriebsmodus auch mit der kleinsten spezifizierten Eingangsspannung noch
die Nennausgangsspannung erzeugen muss. Im Boost-Betrieb kann aufgrund der akti-
ven Klemmschaltung prinzipiell ein beliebiges Ubersetzungsverhiltnis gewihlt werden,
optimal wére, das Verhéltnis fiir Vype n zu berechnen, um die Belastung der Drossel

L¢ im Nennbetrieb zu minimieren.

Fiir den Buck-Betrieb gilt unter Vernachldssigung parasitirer Elemente, wie der Ein-
schaltwidersténde der MOSFETs oder der Streuinduktivitdt des Transformators, fiir das

maximale Ubersetzungsverhéltnis:

NP — VTT,min _ VLVDC,min _ 360V _
s  Vservn  2Vsgrvyn  2-24V

Nmax =

7.5 (6.1)

=

Mit N, als Windungszahl auf der Primarseite und N als Windungszahl auf einer der

zwei Sekundarwicklungen.

Um die Spezifikation auch im realen Betrieb mit parasitidren Bauelementen im Schalt-

kreis erfiillen zu kénnen, wird n gleich sieben gewéhlt.

6.1.2. Tastgrad

Der Tastgrad des Wandlers, unter Vernachlédssigung aller parasitiren Bauteileigenschaf-

ten, wird nach [Sch15] wie folgt berechnet:

_ 1 Vsprv-2-n

D 6.2
2 Vivpe (©6.2)
Im Nennbetriebspunkt gilt:
1 24vV.-2.7
D=-.——— ~ 0,442 .
2 380V 0 (6:3)
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6.1.3. Aussteuerung des Kernmaterials

Nach dem Induktionsgesetz gilt fiir die Spannung an den Anschliissen des Transforma-

tors:

Vir=B-A (6.4)

Mit B als Anderung der Flussdichte innerhalb der Wicklungen und A der Fliche der
betrachteten Wicklung. Die Flache A ergibt sich hierbei aus der Multiplikation des ef-
fektiven Kernquerschnitts A, und der Windungszahl Ny .

A=A, Ny (6.5)

Es soll nun zunéchst die Aussteuerung des Kerns im Buck-Betrieb untersucht werden.
Hier gilt, dass sich die Flussdichte wahrend der Einschaltzeit D-T' des Transistors T gs
von Bin auf By, erhoht und in der Leitphase von 1), s wieder von By, auf B,
verringert. Da die Aussteuerung symmetrisch erfolgt, sind By,q, und By, betragsméfig
gleich groB. Niherungsweise kann eine linearen Anderung der Flussdichte angenommen

werden, so dass gilt:

. AB Bmaz - Bmzn 2. Bmam
B prm— pr— = .
At D.-T D-T (6.6)

Einsetzen von Gl. 6.5 und 6.6 in 6.4:

2'Bmax'Ae'NW

Vi = 5T (6.7)
Umgestellt nach B,q.:
Vi -D-T
Bmax = 3 1A A .
2-A.- Ny (6.8)

Die Kernverluste konnen mit den Daten der Hersteller aus B,,q, und der Schaltfrequenz
fs abgeschéatzt werden. Um die Kernverluste klein zu halten, muss B4, minimiert wer-
den. In GI. 6.8 sind Vp,., D und T durch die vorgegebenen Spannungswerte, der Schalt-

frequenz und dem gewihlten Ubersetzungsverhéltnis mit resultierendem Tastgrad (vgl.
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Gl. 6.2) vorgegeben. B4, kann deshalb nur durch die Wahl eines grofieren Kerns mit
hoherem A, oder der Vergréflerung der Windungszahl verkleinert werden. Die Nutzung
von Kernen mit groffem A. ist im Allgemeinen durch Kosten- und Bauraumvorgaben
begrenzt. Bei der Erhéhung der Windungszahl vergréfiern sich gleichzeitig die ohmschen
Verluste im Kupfer, bei gegebener Kerngeometrie, wie im Folgenden gezeigt. Es soll
daher eine optimale Windungszahl Ny, bestimmt werden, bei der die Gesamtverluste
als Summe aus Kernverlusten und Kupferverlusten minimal wird. Nach [PBM09] wird
empfohlen, das Kern- und Kupferverluste moglichst gleich grof3 sein sollten, um die Ge-
samtverluste in erster Naherung zu minimieren. Das exakte Minimum wird allgemein
nach [EMO1] berechnet. Da die Wicklungszahlen in der Praxis nicht beliebig gew#hlt
werden konnen, ist es sinnvoll sich dem Minimum iterativ durch Vergréflern der Wick-

lungszahlen zu nédhern.

Grundsétzlich muss B4, unterhalb des Wertes liegen, bei dem das Kernmaterial in Sat-
tigung gerét, andernfalls steigt der in den Transformator flieBende Strom rapide an und
zerstort dadurch unter Umstédnden die Leistungstransistoren oder verursacht zumindest
eine hohe Verlustleistung. In der Praxis wird jedoch iiblicherweise einen Wert fiir Bqz
gewéhlt, der deutlich unterhalb der Séttigungsgrenze liegt, um die Kernverluste klein zu

halten, zumindest, wenn mit Schaltfrequenzen tiber 50 kHz gearbeitet wird [PBM09].

6.1.4. Kupferverluste

Unter der Annahme, dass die Drossel Lo ausreichend grof ist, konnen Primér- und
Sekundérstrom als rechteckférmig angenommen werden. Fiir den Effektivwert des Stroms

durch die jeweilige Wicklung der Sekundérseite gilt dann nach [Sch15]:
Isecrms = Ispry - VD (6.9)
Mit Ispry als dem Strom, der durch den 24 V Leistungsanschluss des Wandlers fliefit.
Loms secmaz = 25 A - /0,442 ~ 16,62 A (6.10)
Der Maximalstrom auf der Primérseite wird nach [Sch15] ndherungsweise berechnet:
Lrms primaz = frmsseemaz /5 3 36 A (6.11)

n
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6. Auslegung des Hauptwandlers

Mit diesen Werten konnen tiber die Widerstande der Leiterbahnen im Transformator die

Kupferverluste errechnet werden.

Fiir hohe Frequenzen miissen zusétzlich Skin- und Proximityverluste beriicksichtig wer-
den. Die Skintiefe § ergibt sich nach [Vos13] bei der Schaltfrequenz fg zu:

0,017 86 Qmm?
5 = pCu = \/ ’ mnj,?/m ) I = 212 nm (612)
V7 fs pou 7w-100kHz -47-1-100"VsA ™' m

Da die Skintiefe deutlich grofier als die halbe Leiterbahndicke ist, hat der Skineffekt

einen vernachldssigbaren Einfluss auf den ohmschen Widerstand. Bei exakter Betrach-

tung miisste er allerdings genauer untersucht werden, da ¢ in Gl. 6.12 nur fiir die Grund-
frequenz des Stroms berechnet wird, dieser aber aufgrund seines trapezférmigen Verlaufs

auch Oberwellen besitzt, fiir welche die Skintiefe deutlich kleiner ist.

Die Berechnung der Auswirkung des Proximityeffekts ist im Allgemeinen sehr aufwendig,
so dass dieser in der vorliegenden Arbeit in der Verlustleistungsberechnung nicht beachtet

wird.

6.1.5. Auswahl des Kerns

Die Wahl des Kerns ist im Allgemeinen hauptséchlich von der gewiinschten Verlustleis-
tung des Transformators und den bauraumbedingt maximal realisierbaren Windungszah-
len begrenzt. Die Kerngrofle ist nach unten durch die thermische Leistung beschrénkt,
die der kleinste Kern noch an die Umgebung abgeben kann, ohne, dass die maximale
Temperatur der im Transformator eingesetzten Komponenten iiberschritten wird. In die-
ser Arbeit ist das Ziel jedoch weniger eine moglichst kompakte Realisierung zu finden,
sondern eine hohe Wandler-Effizienz zu erméglichen, so dass ein deutlich gréfierer Kern

eingesetzt wird.

Von vielen Herstellern stehen Daten zur Verfiigung, bis zu welcher Leistungsiibertragung
bestimmte Kerne noch eingesetzt werden kénnen, ohne zu iiberhitzen. Damit kann eine
erste Auswahl fiir die vorgesehene Anwendung getroffen werden und fir das konkrete
Kernmodell die im Betrieb auftretende Verlustleistung berechnet werden. Ist der be-
rechnete Wert zu grof}, so wird der nichstgroflere Kern gewéhlt und die Berechnungen
erneut durchgefiithrt. Iterativ kann so der fiir die Anwendung passende Kern ermittelt

werden.

In dieser Arbeit ist der Kern bereits vorgegeben, um den Wandler mit seiner unidi-

rektionalen Variante vergleichen zu kénnen. Im Folgenden werden daher fiir den Kern

20



6. Auslegung des Hauptwandlers

ER51/10/38-3C95 von Ferroxcube die Windungszahlen und die zu erwartende Verlust-
leistung berechnet. Das Kernmaterial mit der Bezeichnung 3C95 soll weiterhin verwendet
werden, da es, im Vergleich zu den moglichen Alternativen nach [Ferl0], die gerings-
ten Kernverluste, bei den abzusehenden Transformatortemperaturen im Betrieb verur-

sacht.

6.1.6. Realisierung des Transformators

Als Leiterplatte wird ein Aufbau mit sechs Kupferlagen mit jeweils 105 pm gewéhlt. Um
die Isolieranforderungen zwischen Primér- und Sekundéarwicklung erfiillen zu kénnen,
sind als Isoliermaterial zwischen zwei Kupferlagen drei Prepregs mit je 60 pm Dicke
vorgesehen. FR4 besitzt nach [Aet16] eine Spannungsfestigkeit von 30kV mm™!, so dass

die Isolierung theoretisch bis

0,18 mm - 30kV mm ™! = 54kV (6.13)

aufrechterhalten werden kann und damit auch die transiente Uberspannung von 4 kV

aus Kapitel 2.2 iibersteht.
Fiir die Dicke des Lotstopplacks werden 50 pm angenommen.

Die Leiterplatte hat folglich eine Gesamtdicke von

6-105pm+5-180pum + 2 - 50 pm = 1,63 mm (6.14)

Im Kern ist eine Wickelhche von 9,6 mm moglich, wodurch finf der Leiterplatten unter-

gebracht werden konnen. Ubrig bleibt eine Fiillhdhe von

9,6mm —5-1,63mm = 1,45 mm (6.15)

die fiir zusétzliches Isoliermaterial zwischen den Leiterplatten und zwischen Leiterplatten

und Kern genutzt wird.

Der Zusammenbau von Leiterplatten und Transformatorkernen ist in Abb. 6.1a gezeich-
net. Abb. 6.1b zeigt die Abfolge der Lagen innerhalb einer Leiterplatte, hier gilt folgendes

Farbschema:

e hellgriin: Lotstopplack
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6. Auslegung des Hauptwandlers

-
—

(a) ER51 Kern mit eingelegten (b) Lagenaufbau einer
Leiterplatten Leiterplatte

Abb. 6.1: Planartransformator

e braun: Kupfer

o dunkelgriin: FR4 Prepregs

6.1.7. Bestimmung der Windungszahlen

Um die optimale Windungszahl fiir die geringste Summe aus Kern- und Kupferverlus-
ten zu finden, miissen zunéchst einige Rahmenbedingungen bzgl. des Platinenlayouts

definiert werden.

Fiir eine gute Verschachtelung von Primér- und Sekundérwicklungen zur Verringerung
der Streuinduktivitéit, wird fiir jede Leiterplatte die Lagenfolge Sek. 1 - Sek. 1 - Pri. -
Pri. - Sek. 2 - Sek. 2 gewahlt. Fiinf dieser Leiterplatten werden anschliefend gestapelt
und durch Kupferstreifen, welche an metallisierte Seitenkanten der Leiterplatten gelotet

werden, elektrisch parallel miteinander verbunden.

Unter Beriicksichtigung der definierten Isolierabstdnde zum Kernmaterial ergibt sich eine
maximale Windungsbreite von 8,9 mm pro Kupferlage. Werden mehr als eine Windung
auf einer Lage aufgebracht, so muss zuséitzlich ein Abstand von 0,3 mm zwischen den

Windungen eingeplant werden.

Bei einer einzigen Windung auf jeder Sekundéarwicklung ergibt dies den folgenden Ge-
samtquerschnitt des Kupfers:

Ay sekiw = 0,105mm - 8,9mm -2 -5 = 9,345 mm (6.16)

Der Faktor 2 in Gl. 6.16 ist vorhanden, da zwei Kupferlagen parallel geschaltet sind, der
Faktor 5 beschreibt die Parallelschaltung der fiinf Einzelplatinen.
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6. Auslegung des Hauptwandlers

Fiir zwei Windungen koénnen die beiden Lagen einer Leiterplatte in Serie anstatt parallel
geschaltet werden, in der Folge halbiert sich der Querschnitt. Bei drei Windungen wird
der Sachverhalt komplizierter, da diese auf zwei Lagen moglichst gleichméfig aufgeteilt
werden sollen. Zur Vereinfachung der Rechnung werden die zusétzlichen Isolierabsténde
ignoriert und der Wert aus GI. 6.16 lediglich gedrittelt. In der Praxis fallt der Wert fiir

den letzten Fall ungiinstiger aus.

Analog erfolgt die Betrachtung fiir die Primérseite, hier sind im Fall einer Windung auf
der Sekundirseite sieben Primérwindungen notwendig um das gewéihlte Ubersetzungs-
verhéltnis zu realisieren. Fiir eine gleichméaflige Aufteilung auf zwei Kupferlagen wird eine

Anordnung mit sieben Windungen auf jeder Lage in Parallelschaltung angenommen:

Agprizw = 0,105mm - (8,9mm — 6 -0,3mm)/7-2-5 = 1,065 mm (6.17)

Auch hier wird der Wert von Ay i 7 fiir die Falle mit zwei bzw. drei Windungen auf

der Sekundairseite entsprechend herunter geteilt.

Mittels Gl. 5.6, der mittleren Windungslange Iy von 97 mm und der Windungszahl
Ny konnen aus den Kupferquerschnitten A, die zugehorigen Widerstdnde Rpc ,, der

Wicklungen bestimmt werden:

_ pcu - lw - Nw

w = Nl
Rpc, A, (6.18)

Mit den RMS-Stromen aus 6.1.4 lassen sich nun die Verluste aufgrund des ohmschen

Widerstands der Leiterbahnen ermitteln.

Fir die Kernverluste wird zunéchst die maximale Flussdichte im Kern nach dem Vor-
gehen aus 6.1.3 erfasst und anschlieend werden iiber das Tool SFDT von Ferroxcube

[Fer10] die zu erwartenden Verluste bestimmt.

Tabelle 6.1 fasst die Ergebnisse fiir die ersten drei Varianten mit unterschiedlich grofien

Windungszahlen zusammen.

Tab. 6.1: Transformatoreigenschaften bei unterschiedlichen Windungszahlen
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Ns Aq,pri Aq,sec RDC’,pri RDC,sec PV,Cu Bmaa} PV,KeTn PV,ges

1 | 1,065mm? | 9,345mm? | 11,4mQ | 0,185m | 0,23W | 193mT | 6,71W | 6,94 W
2 [0,533mm? | 4,673mm? | 45,5mQ | 0,742mQ | 0,92W [ 96,7mT | 1,20W | 221 W
3 |0,355mm? | 3,115mm? | 102mQ | 1,67mQ | 2,08 W [ 64,4mT | 0,46 W | 2,54 W



6. Auslegung des Hauptwandlers

Die niedrigsten Gesamtverluste konnen mit der Variante mit zwei Windungen auf der
Sekundérseite bzw. 14 Windungen primér erzielt werden. Bei drei Sekundérwindungen
dominieren die Kupferverluste gegeniiber den Kernverlusten, gleichzeitig lasst sich diese

Option nur umsténdlich in ein Layout umsetzen.

6.2. Auswahl der Leistungshalbleiter

Der Auswahlprozess fir die Transistoren auf Primér- und Sekundérseite des Wandlers
ist in den folgenden beiden Abschnitten dargestellt. Als priméres Kriterium fiir geeig-
nete Leistungsschalter werden die Verlustleistungen aufgrund der Durchlasswiderstédnde
Rps(on), der Ansteuerung und der Umladung der Ausgangskapazitit fiir verschiede-
ne Transistortypen gegeniibergestellt. Schaltverluste, die aufgrund der bendtigten Zeit
zwischen dem nieder- und hochohmigen Schaltzustand entstehen, werden nicht beriick-
sichtigt, da sie im Voraus nur schwer mit ausreichender Genauigkeit bestimmt werden
kénnen. Ebenso wird der Wert fiir die Verlustleistung aufgrund des Reverse Recovery
Effekts der Body-Dioden der MOSFETSs nicht quantitativ erfasst.

6.2.1. Primarseite

Um geeignete Leistungsschalter fiir die Halbbriicke auf der Primérseite zu finden, wer-
den MOSFETs verschiedener Hersteller in Si-, SiC- und GaN-Technologie miteinander
verglichen. Die Favoriten sind in Tabelle 6.2 mit einigen relevanten Daten aufgelistet.
Als schaltungsbedingte Anforderung wird eine Drain-Source-Spannung Vpg e, von min-
destens 600V gefordert, um noch geniigend Reserven gegen Uberspannungen auf dem
LVDC-Netz bereit zu stellen. Als Referenz ist der Si-MOSFET STD11NM60ND aus
[Sch15] in der Tabelle enthalten, er ist insbesondere aufgrund seines geringen Wertes
Q. ausgewahlt, so dass niedrige Reverse Recovery Verluste in den Body-Dioden verur-

sacht werden.

Tabelle 6.3 zeigt die zu erwartenden Verluste aufgrund des Durchlasswiderstands Py, ras(on)

der Umladung der Ausgangskapazitit Py,coss und der Ansteuerleistung Py qg.

Fiir die Verlustleistung Py pgs(on) Wird eine RMS-Strom durch die Schalter zu Grunde

gelegt, der nach einer Formel aus [Sch15] berechnet wird:

I 25 A
Ivperms = Ipype - VD = 222V /D = V02~ 2,374 A (6.19)
n

Im hartschaltenden Betrieb werden alle drei Verlustarten zu Py jq,q addiert. Kénnen die

Schalter jedoch weich ein-/ausgeschaltet werden, so geht die Umschaltverlustleistung
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6. Auslegung des Hauptwandlers

Tab. 6.2: Eigenschaften der Hochvoltschalter

Typ Technologie | Vpsmaz | Rpson)'| Qa Fossassov | Qrr
GS66506T GaN 650V 73 mf) 46nC | 5,2pnJ -
GS66504B GaN 650V 110m$ | 3nC 3,41nJ -
GS66508T GaN 650V 55 m§2 58nC | 6,91 -
IPD60R180C7 Si 600V 155m€) | 24nC | 2,6 nJ 2600 nC
C3MO0065090J SiC 900V 65 m$ 30nC | 8uJ 131 nC
STB24N60DM2 | Si 650V 175m€ | 29nC | 4pnJ 956 nC
TK25V60X Si 600V 110m€ | 40nC | 7,6 pnJ 3300nC
GS66516T GaN 650 V 27 mf) 12nC | 14pJ -
STD11NMG60OND | Si 650V 370m ) | 30nC | 2,31nJ 690nC

1'95°C, typisch

Py coss gegen 0. In dieser Arbeit wird zunédchst davon ausgegangen, dass alle Tran-
sistoren hart geschaltet werden, deshalb sind beide Tabellen nach Py j4-q aufsteigend

sortiert.

Tab. 6.3: Verluste der Hochvoltschalter

Typ Py ras(on) | Pvicoss | Prog* Py hard | Pvsoft
GS66506T 0,82W 1,04 W 13,8mW | 1,88 W | 0,84 W
GS66504B 1,24 W 0,68 W 9mW 1,93W | 1,256 W
GS66508T 0,62 W 1,38 W 174mW | 2,02W | 0,64 W
IPD60R180C7 1,74 W 0,52 W 72 mW 2,34W | 1,82 W
C3M0065090J 0,73W 1,6 W 90 mW 2,42W | 0,82 W
STB24N60DM2 | 1,97 W 0,8W 87 mW 2,86 W | 2,06 W
TK25V60X 1,24 W 1,52 W 120mW | 2,88W | 1,36 W
GS66516T 0,30 W 2.8W 36 mW 3,14W | 0,34 W
STD11INM60OND | 4,17W 0,46 W 90 mW 4,72W | 4,26 W

! VGS,mam =15 V, fS = 100kHz

Die geringsten Verlustleistungen kénnen theoretisch mit GaN-MOSFETs realisiert wer-
den, allerdings wird von Mitarbeitern des Fraunhofer Instituts von deren derzeitigen
Verwendung abgeraten, da diese Transistoren noch nicht sehr robust gegen Uberspan-
nungen sind, sowie der Effekt des dynamischen-Rpg(on) die Eigenschaften im realen
Betrieb deutlich verschlechtert.

Von guten Erfahrungen wird hingegen mit dem SiC-MOSFET C3M0065090J berichtet.
Der Si-MOSFET IPD60R180C?7 ist im hartschaltenden Betrieb zwar besser, allerdings ist
dessen @,.-Wert um den Faktor 20 grofier, so dass mit hohen Reverse Recovery Verlusten
zu rechnen ist. Bei einer Ansteuerung fiir weiches Schalten ist der SiIC-MOSFET seiner

Si-Alternative stark tiberlegen.
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Aus diesen Griinden wird der Transistor des Typs C3M0065090J fiir den Aufbau des

Wandlers ausgewahlt.

6.2.2. Sekundarseite

Fiir die Sekundérseite werden nur Si-MOSFETs mit einer maximalen Vpg-Spannung
von 80V beriicksichtigt. SiC-Transistoren sind fiir solch niedrige Spannungen aktuell
nicht verfiighar und auf GaN soll aufgrund der genannten Probleme momentan verzich-
tet werden. Tabelle 6.4 zeigt einige Daten der Schalter, welche fiir die finale Auswahl

miteinander verglichen werden.

Der Transistor IPBO17N0O8N5 ist aus der Arbeit von [Sch15] als Referenz iibernommen.

Tab. 6.4: Eigenschaften Niederspannungs-Schalter
Typ RDS’(on)1 QG 00852 er
TPTO012NO8NS 1,0m$ 178 nC | 2000 pF | 318 nC
FDBLO0O150N&0 1,1m$ 172nC | 1925pF | 117nC
TPB015NO8N5 1,1m® 178 nC | 2000 pF | 246 nC
FDMTS80080DC | 1,06 m€2 | 195nC | 2080 pF | 88 nC
BSC026NO8NS5 | 2,2mS? 74nC 840 pF 92nC
FDMS86350 2 mS) 110nC | 1370pF | 62nC
BSCO30NO8NS5 | 2,6 mf2 61nC 700 pF 94nC
IPBO17NO8N5 1,5mQ | 178nC | 2000 pF | 308 nC

195°C, typisch
2Vps =40V

In den Datenblédttern der MOSFETSs sind keine Kennlinien fiir die Energie in der nicht-
linearen Drain-Source-Kapazitit angegeben, so dass diese hier iiber die Kapazitit Cpgg
berechnet wird, um daraus die Verlustleistung im hartschaltenden Betrieb abschétzen

zu koénnen.

Fiir die Verluste aufgrund des Drain-Source-Widerstands wird der Strom aus Gl. 6.10

zu Grunde gelegt.

Tabelle 6.5 fasst die Verlustleistungen zusammen, die Sortierung ist aufsteigend nach

der Gesamtverlustleistung im hartschaltenden Betriebsmodus.

Die Verlustleistungen der ersten vier Transistortypen weichen nur geringfiigig voneinan-
der ab, sowohl im hart- als auch im weichschaltenden Betrieb. Die Entscheidung wird
deshalb aufgrund anderer Parameter zu Gunsten des FDMT80080DC gefallt. Er ist mit
einem geringen Wert @), spezifiziert und verursacht damit die geringsten Reverse Reco-

very Verluste, verglichen mit den drei, weiter oben in der Tabelle stehenden, MOSFETs.
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Tab. 6.5: Verluste Niederspannungs-Schalter
Typ PV,Rds(On) PV,C’OSS PV,le PV,hard PV,soft
TPTO012NO8NS 0,55 W 0,59 W 0,36 W | 1,60W | 0,91 W
FDBLO0O150N&0 0,61W 0,57TW 0,34W | 1,62W | 0,95 W
TPB015N0O8N5 0,61W 0,59 W 0,36 W | 1,66 W | 0,96 W
FDMTR80080DC | 0,58 W 0,61W 0,39W | 1,69W | 0,97W
BSC026NO8NS5 | 1,21 W 0,25W 0,15W | 1,61W | 1,36 W
FDMS86350 1,10W 0,40 W 022W | 1,73W | 1,32W
BSCO30NO8NS5 | 1,43 W 0,21 W 0,12W | 1,76 W | 1,66 W
IPBO17NO8SNS5 0,83 W 0,59 W 0,36 W | 1,77TW | 1,L18W

! VGS,mam =10 V, fS = 100 kHz

Zusatzlich besitzt er das kompakteste Gehéduse mit den Léngen-Breiten-Hohen-Werten
von 8,1 mm x 8,1 mm x 1 mm, was vorteilhaft ist, um ein Layout mit geringen parasitiren

Induktivitaten entwerfen zu konnen.

Auf der Sekundérseite werden parallel zu den Drain-Source-Anschliissen der MOSFETs
Dioden des Typs SBRT25U80SLP geschaltet. Diese so genannten Trench Super Barrier
Rectifier bieten auch bei hohen Stréomen sehr geringe Durchflussspannungen, so dass nur
ein geringer Anteil des Stromes durch die Body-Dioden der MOSFETs fliefit. Ziel dieser

Mafinahme ist es die Reverse Recovery Verluste der Transistoren zu vermeiden.

6.3. Treiberschaltungen
6.3.1. SiC-MOSFETs

Fir die Ansteuerung der SiC-MOSFETs ist eine galvanisch getrennte Schaltung not-
wendig, da der Mikrocontroller mit dem sekundérseitigen Massepotential verbunden ist,
welches von der Primérseite isoliert sein muss. Das IC ADuM4135 stellt sich hierfiir als
ein geeigneter Baustein heraus, der die galvanische Isolation und die Treiberstufe in ei-
nem einzelnen Gehéuse integriert. Der innere Aufbau des ICs ist in Abb. 6.2 schematisch

wiedergegeben.

Der auf der linken Seite abgebildete Teil ist mit dem Steuerboard verbunden und wird
von dessen 3,3 V Netz versorgt. Uber V;+ und V;— werden die Taktsignale fiir die Gate-
Source-Spannung iibertragen, wobei allerdings keine differentielle Auswertung erfolgt.
Durch Auswéhlen einer der beiden Anschliisse, kann fiir die Steuersignale positive oder
negative Logik genutzt werden. Der andere Pin wird fest auf High- oder Low-Pegel

gelegt.
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Abb. 6.2: Blockdiagramm des ADuM4135 [Anal5]

READY und FAULT liefern Informationen tiber den aktuellen Status des ICs und mittels
RESET kann das IC riickgesetzt werden.

Die rechte Seite ist an einen der SiC-MOSFETs angeschlossen. Voyr on und Vour orr
sind jeweils iiber einen Widerstand mit dem Gate-Anschluss verbunden. Durch un-
terschiedliche Dimensionierung der Widerstdnde kénnen die Anstiegs- und Abfallzei-
ten der Gate-Source-Spannung getrennt voneinander eingestellt werden. Zusétzlich hat
GATE_SENSE eine direkte Verbindung mit dem Gate des SiC-MOSFETs. Sobald die
Spannung zwischen Gate und Vggs kleiner ist als 2V wird die GATE__ SENSE-Leitung
mit einem Transistor auf das Vggo-Potential geschaltet. Diese Funktion wird als Miller-
Clamp bezeichnet und soll dafiir sorgen, dass der MOSFET nicht unbeabsichtigt wie-
der eingeschaltet wird, wenn iber die Source-Drain-Kapazitit wahrend des Abschaltens
des Transistors und resultierenden Abfallens der Spannung Vpg ein Strom in die Gate-

Source-Kapazitit eingekoppelt wird.

Mittels des Pins DESAT kann eine Erkennungsschaltung realisiert werden, die detek-
tiert, wenn der angeschlossene Leistungstransistor im eingeschalteten Zustand aus der
Sattigung getrieben wird, beispielsweise durch einen Kurzschluss des geschalteten Trans-
formatoranschlusses zu einer der Versorgungsleitungen. Da diese Funktion nicht genutzt
wird, ist der Pin direkt mit GND2 verbunden.

6.3.2. Si-MOSFETs

Auf der Sekundéirseite des Wandlers sind vier Si-MOSFETSs zu zwei Halbbriicken ver-
schaltet, mit denen die Anschliisse des Transformators auf Masse oder die Klemmspan-
nung geschaltet werden. Fur die Ansteuerung fallt die Wahl auf das IC UCC27211,
das als Treiber fiir eine Halbbriicke mit zwei N-Kanal-MOSFETs mit einer Bootstrap-
Schaltung geeignet ist. Aufgrund einer Empfehlung eines Mitarbeiters des Fraunhofer
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Instituts bzgl. der Hohe der Gate-Stréome, wird die Treiberschaltung um eine weitere
Verstéarkerstufe mit Bipolartransistoren ergénzt. Der Schaltplan fir den Treiber einer
Halbbriicke ist in Abb. 6.3 wiedergegeben.
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Abb. 6.3: Schaltplan Si-MOSFET Treiber

Uber eine interne Diode in IC1 zwischen Pin 5 und 2 ist eine Bootstrap-Schaltung reali-
siert, mit welcher der notwendige Spannungspegel fiir den High-Side N-Kanal-MOSFET
generiert wird. Mit den Widerstdnden R3, R5, R6 und R8 kénnen die Strome fiir die
steigende und fallende Flanke im Gate-Signal getrennt eingestellt werden. Aufgrund der
Bipolartransistoren in IC2 und IC3 sind die Spannungspegel Vg stets um den Wert der
Durchflussspannung der Basis-Emitter-Strecke grofier /kleiner als die Pegel der jeweiligen
Versorgungsspannung des Treibers. Daher sind R4 und R7 vorgesehen, iiber welche IC1

die Pegel vollstindig aussteuern kann.

L1 und L2 bieten die Moglichkeit Schwingungen der Gatestrome mittels Ferriten zu
ddmpfen. R9 und R10 sorgen dafiir, dass die Gate-Source-Kapazitdten beim Einschalten

des Wandlers sicher entladen sind.

Die gezeigte Schaltung ist auf kleinen Platinen aufgebaut, welche im 90°-Winkel auf die
Leistungsplatine aufgelotet werden. Mit dieser Methode ist es moglich die Zuleitungs-
linge zwischen den einzelnen MOSFETs und der Treiberschaltung gering zu halten und
gleichzeitig die Transistoren auf der Leistungsplatine vorteilhaft anzuordnen, um die

parasitdren Induktivitit zwischen den Halbbriicken zu minimieren.
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6. Auslegung des Hauptwandlers

6.4. Drossel Lo

L¢ wird als Planardrossel entworfen und ist bzgl. Kerngeometrie und Induktivitit aus
[Sch15] tibernommen, da sie sich dort auch bei einer Schaltfrequenz von 100kHz gut
eignet. Das Layout ist an den 6-lagigen Leiterplattenaufbau angepasst und der Kupfer-

Fillfaktor optimiert, so dass die Verlustleistung weiter gesenkt wird.

Der Luftspalt wird durch Einlegen von Kaptonfolie zwischen die beiden Kernhélften zu
0,6 mm realisiert. Nach [Sch15] ergibt dies einen Az-Wert von 140 nH. Die Windungszahl

wird zu N,, gleich vier festgelegt und damit nach Gl. 5.5 eine Induktivitdt von
L=N2.-Ap=4*-140nH = 2,24 pH (6.20)

realisiert. Im Layout sind auf jeder Kupferlage zwei Windungen vorgesehen, jeweils drei
Lagen tiber metallisierte Seitenkanten parallel geschaltet und zwei Pakete aus drei Lagen
in Serie verbunden. Von diesen Leiterplatten sind im Kern drei Stiick in Parallelschaltung
untergebracht. Die Leiterbahnbreite innerhalb einer Lage betragt b gleich 2,255 mm und
die mittlere Windungsldnge entspricht etwa [ gleich 48,5 mm. Unter Beriicksichtigung
aller Parallelschaltungen kann mittels Gl. 5.6 der DC-Widerstand Rpc,r, der Drossel

gefunden werden:

. . . . —2 2 *
Ny - pou -1 4-1,78 1077 Qmm~/m 48,51](11][1.3%1762111Q (6.21)

1
h-b 9 0,105 mm - 2,255 mm

Rpc,r. =

Fiir die Abschétzung der Leitungsverluste wird noch der Stromrippel Al bendtigt. Hierzu
wird eine Schaltperiode im Buck-Modus betrachtet. Schaltet einer der Transistoren der

primarseitigen Halbbriicke, so liegt iiber der Drossel die folgende Spannung an:

v 380V
= VDO iy = S 24V a2 3,14V (6.22)

Vie 2.n 2.7

Uber den allgemein bekannten Strom-Spannungs-Zusammenhang an der Induktivitit
und dem Tastgrad aus Gl. 6.3, ergibt sich:

dl AT
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6. Auslegung des Hauptwandlers

Vie -T-D 3,14V -10ps - 0.442

Al =
Lo 2,24 nH

~62A (6.24)

Im Vergleich zum Ausgangsstrom Ispry,ny von 25A ist dieser Wert relativ gering, so

dass der Rippel fiir die Verlustleistungsberechnung vernachléssigt wird.
Pycure = Rpeyre - Topryy = 1,62mQ - 25 A% ~ 1,01 W (6.25)

Im realen Betrieb sind die Kupferverluste hoher, da bisher Skin- und Proximityeffekte

vernachlassigt werden.

Die Kernverluste werden fiir einen dhnlich grofien Stromrippel in [Sch15] zu 17mW

berechnet und sind daher gegeniiber den Kupferverlusten kaum relevant.

6.5. Kondensatoren und Filter

Analog zu [Sch15] werden auf der Primérseite Folienkondensatoren und auf der Sekun-

darseite Keramikkondensatoren verbaut.

6.5.1. Primarseite

Auf der LVDC-Seite ist eine CLC-Filterstruktur realisiert, die aus einem 5 pF-Folienkon-
densator des Typs DCP4N045006G, einer Drossel und den beiden 10 pF-Kondensatoren
der Halbbriicke, mit der Bezeichnung DCP4I051006G, besteht. Die Resonanzfrequenz
fr dieses Filters soll deutlich unterhalb der Schaltfrequenz liegen um bereits die Grund-
schwingung der Schaltvorginge zu ddmpfen. Allgemein wird empfohlen fr kleiner oder
gleich {—g zu wéhlen, so dass die Schaltfrequenz das Filter nicht zur Resonanz anregt,
wodurch eine negative Filterdampfung, also Verstarkung der Storungen, wirken wiirde.
Fir fr gilt:

_ 1 s
fR—lWWSN (6.26)

Durch Umstellen wird der gewiinschten Wert fiir die Drossel L erhalten:

1 1
L> —
~4-72.C-(fs/10)2  4-72.5pF - (100 kHz/10)?

~ 50,7 nH (6.27)
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6. Auslegung des Hauptwandlers

Es wird das Modell 7447709680 von Wiirth Elektronik mit einem Nenninduktivitatswert
von 68 nH gewéhlt.

Bisher vernachlédssigt sind SMD-Keramikkondensatoren, die zusétzlich parallel zu den
Folienkondensatoren geschaltet sind und deren Wirkung auf die Filterung héherfrequen-
ter Storungen untersucht werden soll. Ihre Typbezeichnung lautet CKG57NX7T2W225-
M500JH und sie besitzen eine Nennkapazitiat von 2,2 pF. Es wird jeweils ein Keramikkon-
densator parallel zu einem Halbbriickenkondensator geschaltet. Parallel zum 5 nF-Folien-
kondensator liegen zwei Serienschaltungen aus jeweils zwei der Keramikkondensatoren.
Alle SMD-Kondensatoren werden folglich im Nennbetrieb mit 190V belastet, so dass
nach [TDK16b| der effektive Kapazitédtswert noch 1,15 pF pro Kondensator betrégt.

6.5.2. Sekundarseite

Die Keramikkondensatoren sind vom Typ CKG5H7NX7S52A226M500JH und haben ei-
ne Nennkapazitdt von 22 pF mit einer Spannungsfestigkeit von 100 V. Zu beachten ist
allerdings die allgemein starke Spannungsabhéngigkeit der Kapazitdt bei keramischen
Dielektrika, so dass bei einer angelegten Spannung von 25V nur noch 16,2 nF an Ka-
pazitat wirksam sind [TDK16a]. Im Layout hat sich die Anordnung von sechs der Kon-
densatoren in Parallelschaltung als giinstig erwiesen. Im Folgenden soll der zu erwarten-
de Spannungsrippel AV auf der Ausgangsspannung bestimmt werden. Zur einfacheren
Rechnung wird dafiir ein Tastgrad D von 50 % angenommen, so dass der Strom i¢ durch

die Kondensatoren wéihrend einer Schaltperiode T den Verlauf aus Abb. 6.4 annimmt.

T
0.5- AT
S o |
—0.5-AI :
| | | | | | | | |

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
T

Abb. 6.4: Theoretischer Kondensatorstrom bei D = 50 %

Aus dem Zusammenhang zwischen Strom und Spannung am Kondensator, wird nun der

Spannungshub AVy bestimmt. Er wird jeweils in einem Intervall % durchlaufen.
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6. Auslegung des Hauptwandlers

d
ic = Cdit‘ (6.28)

Das Umstellen von Gl. 6.28 und Integration von ¢ gleich null bis t gleich % ergibt:

Avo = |2 [ iwal = 1L [ Cosars ar—tyar 6.2
C—C/O io(t) —C/O (~0.5A1 + AT ) (6.29)
Al 21" Ar-T Al
— 22 05t + — - = .
c [ 05+T10 16-C  16-Cfs (6.30)

Nach Einsetzen der Gesamtkapazitat C' von 6 - 16,2 pF und dem Stromrippel AI aus
Gl. 6.24 folgt fiir den Spannungsrippel auf der Sekundérseite:

B 6,2A
~ 16-6-16,2pF - 100 kHz

AVe ~ 40 mV (6.31)

Es kann mathematisch leicht bewiesen werden, dass Gl. 6.30 fiir beliebigen Tastgrad
D zwischen 0% und 50 % giiltig bleibt. Dazu muss lediglich die Fliche unterhalb des
Stromverlaufs aus Abb. 6.4 und oberhalb der Linie bei i¢ gleich null bei Variation von
D konstant bleiben. Wird die Fléache allgemein berechnet, so stellt sich heraus, dass D

nach dem Vereinfachen der Gleichung aus dieser entféllt.

6.6. Schutzschaltungen

Auf der Primérseite des DC/DC-Wandlers sind mehrere Schutzmafinahmen gegen Fehl-
bedienung oder Fehlfunktion getroffen, die im Wesentlichen aus [Sch15] iibernommen
sind. Abb. 6.5 zeigt den Schaltungsteil zwischen den Klemmen zum LVDC-Netz und
dem 5 pF-Kondensator des CLC-Filters.

Die Sicherung F1 16st bei zu grofler Stromaufnahme des Wandlers, aufgrund einer Fehl-
funktion, aus oder wenn lang andauernde Uberspannungen im LVDC-Netz vorliegen.
In letzterem Fall bietet der Varistor VDRI einen alternativen Strompfad parallel zum
Wandler. NTC1 ist zur Begrenzung des Einschaltstroms vorhanden, der beim Anschluss
an das Versorgungsnetz entsteht, wenn C17, sowie die Halbbriickenkondensatoren gela-
den werden. Da die Verlustleistung von NTC1 im Betrieb einen nicht unerheblichen Wert

erreicht, ist Transistor T3 parallel geschaltet. Die Gate-Source-Strecke von T3 wird iiber
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Abb. 6.5: Schutzschaltung in Richtung LVDC-Netz

den Spannungsteiler R3...R7 im Betrieb auf etwa 15,2V gehalten, wodurch der Transis-
tor vollsténdig durchgeschaltet ist. Vor dem Einschaltvorgang ist allerdings C11 noch
ungeladen, so dass T3 verzogert einschaltet und NTC1 damit geniigend Zeit bietet um
den Einschaltstrom zu limitieren. Zur Abschétzung der Verzogerungszeit bis zum Ein-
schalten von T3 wird der Strom Ic1; im Anschlussmoment des Wandlers betrachtet.

V1 ist hier noch null, so dass gilt:

380V

Bis zum Erreichen der Spannung V11 von 15,2V, sinkt Io11 exponentiell. Zur Verein-
fachung der Rechnung wird jedoch angenommen, dass er bis zur Threshold-Spannung
Vasny von 3V von T3 konstant bleibt. Fiir die Einschaltverzogerungszeit ¢pg gilt da-

mit:

Cou - Vas@ny  1pF -3V
Icn ©79.2pA

tr3 =

A~ 38 ms (6.33)

Ein Verpolschutz wird durch T4 mit zugehoriger Gate-Beschaltung erreicht. Bei korrek-
tem Anschluss des Wandlers leitet zunéchst die Body-Diode von T4 und das Potential
an GND_LVDC _ IN wird gegeniiber +380V__IN niedrig genug, dass mittels D3 und
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6. Auslegung des Hauptwandlers

R11...R14 eine Gate-Source-Spannung oberhalb der Schwellspannung gebildet wird. Da-
mit schaltet T4 aktiv ein und verringert die Verlustleistung im Betrieb, welche andernfalls
aufgrund des Spannungsabfalls an der Body-Diode entsteht. Bei verpoltem Anschluss

bleibt T4 gesperrt und verhindert den Energiefluss zum restlichen Schaltungsteil.

Es kann leicht iiberpriift werden, dass die Schaltung fiir den bidirektionalen Energiefluss
vollstandig geeignet ist. Im Boost-Betrieb sind die Spannungen, welche an den Schutz-
elementen anliegen nédherungsweise identisch zum Buck-Betrieb, so dass auch alle MOS-
FETs weiterhin eingeschaltet bleiben. NTC1 und F1 sind passive Bauelemente und fiir

Stromfluss in beide Richtungen geeignet.

Die Durchlasswiderstdnde der Transistoren T3 und T4 fithren zu Verlusten beim Betrieb
des Wandlers, die im Leistungsmaximum bei LVDC-Nennspannung folgenden Wert er-

reichen:

2
PLVDC,ma:v 600 W 2

Ebenfalls erzeugt die Sicherung F1 Verluste:

2
PLVDC max (600W)2
P =Rp-| ——] =583mQ-|—] =~=0,15W 6.35
V,F1 F1 ( VLVDC,N ) m 380V ( )

6.7. Verluste und Effizienz

Alle zuvor berechneten Verlustleistungen sind in Tabelle 6.6 zusammengefasst. Zuséatzlich
ist die Leistungsaufnahme des Steuerboards aufgefiihrt, welche im Betrieb gemessen ist.

In diesem Wert ist die Ansteuerleistung der Transistoren bereits enthalten.

Mit der Gesamtsumme aller Verluste von 9,62 W ist theoretisch ein Wirkungsgrad von

600w
= 600W +9.62W

~ 98,4 % (6.36)

moglich. Durch weitere Effekte, wie Schaltverluste der MOSFETS, wird in der Praxis ein

niedrigerer Wert erwartet.
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6. Auslegung des Hauptwandlers

Tab. 6.6: Verlustleistungen

P
Leitverluste Transformator Py ¢y, 0,92W
Kernverluste Transformator Py ierp 1,29 W
Leitverluste SiC MOSFETs Py, ras(on) 0,73W
Coss Umladeverluste SiC MOSFETs Py.coss 1,6 W
Leitverluste Si MOSFETS Py pas(on) 0,58 W
Coss Umladeverluste Si MOSFETs Py coss 0,61W
Kupferverluste Drossel Py cy. 1. 0,25 W
Transistoren Schutzschaltung LVDC Py 134 0,99 W
Sicherung Schutzschaltung LVDC Py, rq 0,15W
Leistungsaufnahme Steuerboard 2,50 W

9,62 W
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7. Messschaltungen und Steuerboard

Auf die Leistungsplatine mit sechs 105 pm-Kupferlagen wird mittels Stift- und Buchsen-
leisten das Steuerboard aufgesteckt, welches kostengilinstig mit vier 35 pm-Lagen gefertigt

wird.

7.1. Messeinrichtungen

Fir die spitere Regelung des Wandlers, die allerdings nicht Bestandteil dieser Arbeit
ist, werden mehrere Spannungs- und Strommesswerte an Primér- und Sekundérseite

benétigt. Der prinzipielle Aufbau des Messsystems ist in Abb. 7.1 skizziert.

o °
DSM:
Delta Sigma Modulator

Clamp

(galvanisch isoliert)

TP:
Tiefpassfilter

Voo 0—0—[> DSM Mikro-
controller

-

o o—o -———-

@

Abb. 7.1: Messeinrichtungen

Zur Strommessung sind magnetoresistive Sensoren der Typen CDS4006 (primér) und
CDS4050 (sekundér) eingebaut. Mit ihnen kann der Stromfluss in beiden Richtungen,
galvanisch getrennt und mit niedriger Verlustleistung gemessen werden. Der Messbereich
betrdgt fur den CDS4006 +£6 A [Senl5] und beim CDS4050 £50 A [Senl2]. Die obere
Grenzfrequenz wird jeweils mit nominell 400 kHz angegeben. Mit einem nachgeschalte-
ten Tiefpassfilter wird die Bandbreite jedoch bis etwa 3,6 kHz begrenzt. Der niedrige
Wert wird gewédhlt, da zum Zeitpunkt der Arbeit die Messwerte nur zur Kontrolle und
Wirkungsgradmessung genutzt werden und deshalb eine geringe Abtastrate gewiinscht
ist, um die Rechenleistung durch die nachfolgende digitale Filterung klein zu halten. Zur

Regelung des Wandlers ist eine gréflere Grenzfrequenz sinnvoll.

Alle Spannungsmessungen erfolgen iiber resistive Spannungsteiler mit parallel geschal-
tetem Kondensator am unteren Teilerwiderstand zur Tiefpassfilterung und nachgeschal-

teten Operationsverstirkern als Impedanzwandler. Die Messsignale, welche von Vggry
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und Viyemp abgeleitet sind, werden nach weiterer Filterung durch RC-Glieder den ADC-
Eingéngen des Mikrocontrollers zugefiihrt. Fiir das Signal aus Viype, wird zur galva-
nischen Trennung der Delta-Sigma-Wandler AMC1305M25 [Tex14a] genutzt. Der Infor-
mationsfluss erfolgt innerhalb des ICs {iber eine kapazitive Koppelstrecke, wodurch eine

hohe Immunitét gegeniiber magnetischen Storfeldern erzielt wird.

Zusétzlich sind auf dem Steuerboard vier ICs des Typs MAX31855 zur Auswertung
von Thermoelementen angebracht, um wahrend der Messungen in unterschiedlichen Be-
triebspunkten die Temperaturen ausgewéahlter Punkte auf der Platine messen zu kénnen.
Allgemein sind Thermoelemente aus Driahten unterschiedlicher Metalle aufgebaut und
liefern eine Spannung, die proportional zur Temperaturdifferenz zwischen der Messstelle,
an welcher die beiden Dréhte miteinander verbunden sind, und der so genannten kal-
ten Anschlussstelle. Im realisierten Aufbau werden die Dréhte der Thermoelemente in
Schraubklemmen auf dem Steuerboard fixiert, so dass dieser Punkt den kalten Anschluss
darstellt. Zur korrekten Temperaturmessung am Messpunkt, miissen die Auswert-I1Cs die
Temperatur in den Schraubklemmen moglichst genau erfassen und sind deshalb direkt
neben den Klemmen platziert. Die Anbindung der ICs zum Mikrocontroller erfolgt tiber
eine SPI Schnittstelle.

7.2. Steuerboard

Zentrales Element des Steuerboards ist der Mikrocontroller XMC4400-F64F512 des Her-
stellers Infineon. Folgende Peripheriebausteine des Controllers kommen in der Arbeit

zum Einsatz:

o ADC: Erfassung der Messsignale der Stréme an den beiden Netzanschliissen des

Wandlers und der Spannungen am Anschluss der Sekundérseite.

e Delta-Sigma Demodulator: Anbindung zum AMC1305M25 fiir die Spannungsmes-

sung auf der Primarseite.

e High Resolution PWM Units: Erzeugen die Taktsignale fiir die Ansteuerung der
MOSFETs mit einer Auflésung von bis zu 150 ps in Periodendauer und Tastgrad.

e SPI: Auslesen der Temperaturwerte der Thermoelemente aus den ICs MAX31855

o CAN: Kommunikationsschnittstelle zum PC fiir die Einstellung der Parameter der

Taktsignale

Als Systemtakt wird die Maximalfrequenz von 120 MHz genutzt. Dadurch steht einerseits
die volle Rechenleistung zur Verfiigung und andererseits wird die beste Timerauflésung

erreicht.
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Zur Bereitstellung aller benotigten Versorgungsspannungen enthélt das Steuerboard vier
Buck-Converter mit dem IC TPS54061DRB. Im IC sind bereits Leistungsschalter und
-diode enthalten und damit bleibt der Aufwand in der externen Beschaltung relativ
gering. Gleichzeitig sind die ICs sehr kostengiinstig mit einem Stiickpreis von 1,04 $ bei
Abnahme von 1000 St. vom Hersteller [Tex16].

Exemplarisch wird in Abb. 7.2 der Schaltplan des Wandlers fiir die Spannung 3,3V

gezeigt, der z.B. den Mikrocontroller versorgt.

10n 50V

+24U_LOGIC

Mr 744071221 (220p> MP21688S600A P
YY) C ] +
L2I L3
XT™ Cé @on 50V
= p 220 6U3 7
100r o o J| TPS54061DRBT
S 1n5 3p3 "
o vl ®

~NA
ONL

Abb. 7.2: Buck-Converter 3,3V

Weitere Spannungslevel auf der Sekundérseite sind 5V fiir die Versorgung der Stromsen-
soren und Operationsverstéirker, sowie 10V fiir die Treiber der Si-MOSFETs. Der vierte
Buck-Converter ist an das Massepotential der Primérseite angeschlossen und setzt die
15V der Low-side SiC-Treiberversorgung auf 5V herab um damit die Messschaltungen
und digitale Isolatoren der Primérseite zu speisen. Primarseitig werden zudem noch 3,3 V
benétigt, die jedoch aufgrund des niedrigen Leistungsbedarfs {iber einen Linearregler ab-

geleitet werden.
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8. Software

Zur Steuerung des Wandlers wird eine grafische Oberfliche (GUI) genutzt, die in C#
erstellt ist. Mit ihr kénnen alle relevanten Zeiten der MOSFET-Steuersignale einge-
stellt werden. Gleichzeitig zeigt die Oberflache aktuelle Daten des Wandlers, wie Ein-,
Ausgangsspannung, Leistung, Temperatur und Wirkungsgrad an. Die Kommunikation
zwischen PC und Steuerboard erfolgt tiber einen CAN-USB-Adapter der Firma Peak

Systems.

In den néchsten Kapiteln wird zunéchst die GUI vorgestellt und dabei die einstellbaren
Pulsmuster erlautert. Anschlieend folgt eine Erklarung iiber die wichtigsten Elemente
der Firmware des XMC4400-Mikrocontrollers.

8.1. Grafische Oberflache

Ein Screenshot der GUI ist in Abb. 8.1 wiedergegeben.

T ™
ol Bidirekticnaler DCDC Wandler 380V <-> 24V, Moritz Diller, 2016 l":' =l éj
Themocouples - MAX31855KASA Betriebsmodus
Channel 0 (K2) 0zs_00 *c ’ Kenstanter Tastarad = ]

Channel 1(K3) o0z5.50 °C

Cranrel 2 () I S

Crarret 3 I SN -
LvDC SELV 0.000

V 380.37 V V_SELV =z24.23 ¥ 0.000

V Clamp &0.22 W :
| -0.105 2 | -0z.11 2
P _ozs w R p— Konstanter Tastgrad
Modus | Taktung LVDC + Syn
Wirkungsgrad T |10.000 s
n=P_SELV/P_LVDC (Buck) —-—- 0 1650 % -

n=P_LVDC/P_SELV (Boost) +77.3% %

deadtime 3,167 ps O] relativau T

At, pr, sec 0,150 us

L RIE R EEARE EREE

AD, pr,sec -1,50

T Dsdble

Abb. 8.1: Screenshot der grafischen Oberfliche

Im linken Bereich der Oberfliche werden die aktuellen Messdaten des Wandlers visuali-
siert, dies sind die Temperaturen der vier Thermoelemente, die Spannungen und Stréme
auf Primér- (LVDC) und Sekundér-(SELV)Seite, sowie daraus berechnet die Wirkungs-
grade im Buck- und Boost-Betrieb.
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Auf der rechten Seite des Fensters werden die Taktsignale eingestellt. Zunéchst kann
im Feld "Betriebsmodus" zwischen "Doppelpuls-Test" und "Konstanter Tastgrad" umge-
schaltet werden. In Folge dessen werden die zugehorigen Bedienelemente vom Programm

aktiviert bzw. deaktiviert.

Die Parameter innerhalb der Gruppe "Konstanter Tastgrad" werden nun anhand Abb. 8.2

erlautert.

DT

H
pri LS Ll |

H+ -
pri HS 1/24DT | |

4
secl LS L-J |
dead

H4+
secl HS L |

sec2 LS E | |
—
T

H
sec2 HS Ll |

Abb. 8.2: Taktsignale im Modus "Taktung LVDC + Synchrongleichrichtung"

Dargestellt sind die logischen Pegel fiir die Ansteuerung der Treiberschaltungen: H (High,
MOSFET ein) und L (Low, MOSFET aus). Die fiinf Parameter der GUI haben folgende

Bedeutungen:

e T': Periodendauer
e D: Tastgrad auf der Primérseite

o dead time / tgeqq: Zeit innerhalb welcher sowohl High- als auch Low-Side-Transistor

auf der Sekundérseite ausgeschaltet sind.

o At,pri, sec: Mit dieser Zeitkonstanten konnen die Taktsignale von der Sekundér-
seite zu den Signalen der Primérseite verschoben werden um z.B. unterschiedliche

Latenzzeiten zwischen den SiC- und Si-MOSFET-Treibern zu kompensieren.

e AD: Der Tastgrad der Low-Side-Si-MOSFETs wird um diesen Wert im Vergleich

zum Tastgrad auf der Primérseite erhoht.
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Uber das Optionsfeld "Modus" kénnen noch weitere Betriebsarten gewihlt werden:

o "Taktung LVDC":
Es werden nur die SiC-MOSFETs auf der Primérseite getaktet und die Energie
wird vom LVDC-Port zum SELV-Port iibertragen. Dieser Modus wird lediglich fiir
die ersten Tests des Wandlers bei einer Eingangsspannung von 310 V und niedriger
Last verwendet. Bei hoheren Eingangsspannungen oder groflerem Ausgangsstrom
fiihrt das nicht Takten der Si-High-Side-Transistoren dazu, dass die Klemmspan-
nung iiber den kritischen Wert von 80V steigt und damit oberhalb der spezifizier-
ten Drain-Source-Spannung der Si-MOSFETs liegt. Ursache hierfir ist, dass iiber
die Body-Dioden der MOSFETs (bzw. parallel geschaltete Dioden) Strom in die
Klemmkondensatoren flieflen kann, allerdings keine Moglichkeit gegeben ist, diese
Energie wieder zuriick zu speisen. Die Kondensatorspannung steigt folglich stiick-
weise asymptotisch bei jeder Schaltperiode. Der Endwert der Spannung ist erreicht,
wenn die Klemmkondensatoren so weit aufgeladen sind, dass die Klemmspannung
den gleichen Wert besitzt, der als Spitzenwert ohne Klemmschaltung an den Sekun-
déaranschliissen des Transformators auftreten wiirde. Diese Spitzenspannung wird

hauptséchlich durch vier Faktoren beeinflusst:

1. Der Wert der Uberspannung steigt mit der Gréfle der Streuinduktivitéit.

2. Groflere Kapagzititen, die zwischen den Sekundirwicklungsanschliissen und
GND liegt, fithrt zu niedrigeren Uberspannungen, da diese die Energie der

Streuinduktivitat aufnehmen koénnen.

3. Bei hohen Stréomen durch die Transformatorwicklungen steigt die Energie in

den Streuinduktivitdten und damit die Spitzenspannung.

4. Der Grofle der Spannung Viypo

Bei niedriger Eingangsspannung Viype und geringem Ausgangsstrom Iggry ist
die Energie in der Streuinduktivitdt noch gering genug, um von den parasitdren
Kapazitdten an den sekundérseitigen Transformatoranschliissen soweit aufgenom-
men werden zu kénnen, dass die Drain-Source-Spannung nicht iiber den Wert von

80V schwingt.

o "Taktung SELV":
Hier erfolgt eine Taktung der sekundarseitigen Halbbriicken, wiahrend die SiC-
MOSFETs nicht aktiv geschaltet werden. Damit findet der Energiefluss vom SELV-
Port zum LVDC-Port statt. Es kann der gesamte Leistungsbereich abgefahren wer-

den, allerdings werden bei hoher Last Einbufien in der méglichen Wandlereffizienz
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erwartet, da in diesem Betriebsbereich die Verluste in den SiC-Body-Dioden, im

Vergleich zur Einsparung der Ansteuerleistung, dominieren.

o "Taktung SELV + Synchrongleichrichtung":
Zusétzlich zum vorherigen Modus werden die SiIC-MOSFETs aktiv geschaltet. Der
Unterschied zum in Abb. 8.2 gezeigten Modus ist, dass sich der Tastgrad D nun

auf die Sekundérseite bezieht und fiir die Primarseite gilt:
Dp”‘ =D+ AD (81)

o "Taktung LVDC + HS Synchrongleichrichtung":
Es gelten die Verhéltnisse aus Abb. 8.2, allerdings sind die Low-Side-Schalter der
Sekundérseite deaktiviert, so dass die Gleichrichtung nur iiber die Dioden erfolgt.
Im unteren Leistungsbereich werden damit bessere Effizienzen erwartet, da die
Ansteuerleistung fiir diese Schalter entféllt und weiches Einschalten schaltungs-

technisch garantiert ist.

o "Taktung LVDC + HS 1/5 Synchrongleichrichtung":
Als Erweiterung des vorausgehenden Falls werden die High-Side-SI-MOSFETs bei
dieser Ansteuerungsart nur noch in jeder 5. Periode der Primérseite aktiviert. In
4 von 5 Perioden besteht die Klemmschaltung folglich nur aus Kondensatoren und
Dioden, so dass kein Pendeln des Stromes zwischen den Klemmkondensatoren und
den Streuinduktivitdten auftreten kann. Das aktive Schalten in der 5. Periode ist
notwendig, um die zwischenzeitlich gespeicherte Ladung aus den Klemmkonden-
satoren wieder entnehmen zu koénnen. Das Verhéltnis 1/5 wird gewéahlt, so dass
die Taktfrequenz der High-Side-MOSFETs weiterhin mit 20kHz im, durch den

Menschen, nicht horbaren Frequenzbereich liegt.

8.2. XMC4400 Firmware

Fiir die Generierung aller Taktsignale der Leistungsschalter werden jeweils vier High
Resolution PWM Units (HRPWM) und Capture/Compare Unit 8 Slices (CC8) genutzt.
Die CC8 Peripheriebausteine werden vom Systemtakt mit 120 MHz gespeist wodurch
eine Auflésung von ca. 8,3ns erreicht wird. Die steigenden und fallenden Flanken der
CC8 konnen anschlielend mithilfe der HRPWM Einheiten in Schritten von 150 ps ver-
z6gert werden und dadurch der Tastgrad mit hoher Auflésung gewéhlt werden. Abb. 8.3

veranschaulicht dieses Verfahren grafisch.

Zur Steuerung der SiC-MOSFETs auf der Primarseite sind zwei HRPWM+CCS8 Peri-

pherieeinheiten eingesetzt, jeweils getrennt fiir High- und Low-Side-Transistor. Sekun-
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Ref_clock

pico phase

e ; 150 ps

Indicates the reference
tclk (timer clock) cycle

Indicates the shiftin a
quantity of micro clock cycles

HRCyCR1

T, = CRy
) CRy —HRCyCR 1

Abb. 8.3: High Resolution Signal Generation [Infl4]

dérseitig wird jede Halbbriicke durch ein HRPWM+CC8 Modul getaktet, deshalb wird
an dieser Stelle zusatzlich die Moglichkeit genutzt, eine Totzeit zwischen den komple-

mentiren Signalen fiir High- und Low-Side-MOSFETS einzustellen.

Zur Synchronisation der vier Timerperipherieeinheiten stellen die XMC4400 umfang-
reiche Optionen zur Verfiigung, die allerdings zum Zeitpunkt der Arbeit nicht mit der
Entwicklungsumgebung DAVE 4.1.4 per Codegenerierung nutzbar sind. Deshalb wird
im Folgenden etwas detaillierter darauf eingegangen, wie die Timer in dieser Arbeit

untereinander verknipft sind.

Zunéchst zur Nomenklatur. Im XMC4400 sind zwei CCU8 Module vorhanden, die mit
CCUS8x bezeichnet werden, wobei x fir die Modulnummmer 0 oder 1 steht. Innerhalb

jedes CCUS8 Moduls existieren vier Timer Slices CC8y mit y von null bis drei.

Jedes Timer Slice besitzt eine Signalleitung mit der Bezeichung CCU8x.STy, die den
Status von Compare Channel 1, 2 oder der logischen UND-Verkniipfung beider Channels
weitergibt. Die Wahl fiir eine der drei Optionen erfolgt mit dem folgenden Codeausschnitt
exemplarisch fiir das Timer Slice HRPWM_ LVDC_HS auf Compare Channel 2.

XMC_CCU8_SLICE_ ConfigureStatusBitOutput (
HRPWM_LVDC_HS. ccu8__slice_ ptr,
XMC_CCU8 SLICE STATUS CHANNEL 2);

Compare Channel 1 wird direkt fiir die Taktsignalerzeugung genutzt. Sobald der Z&h-

lerwert des Timers mit dem Wert aus Compare Channel 1 {ibereinstimmt, wechselt die

Flanke des Ausgangssignals von Low zu High. Der High-Low-Wechsel geschieht beim
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Riicksetzen des Timers, wenn der Zahlerwert die eingestellte Periodendauer erreicht.
Compare Channel 2 kann folglich zunéchst frei gewéhlt werden und wird deshalb zur
Synchronisation der Timer Slices benutzt. Zu beachten ist, dass die Signale CCU8x.STy
nur innerhalb eines CCU8 Moduls zur Synchronisation der Slices genutzt werden kon-
nen, nicht zwischen zwei CCU8 Modulen. Alle vier verwendeten Timer gehoéren jedoch
demselben CCU8 Modul an, so dass dies kein Hindernis darstellt.

Der Timer fiir das Signal des High-Side-Transistors auf der Primérseite wird fiir kontinu-
ierlichen Betrieb konfiguriert, alle anderen Timer sind auf Single-Shot-Betrieb eingestellt,
d.h. sie laufen genau fiir eine Periode und anschliefend wird der Inkrementiervorgang
des Zahlerwertes gestoppt. Um die drei Single-Shot-Timer wieder zu starten, ist eine
Low-High-Flanke im Start-Triggersignal notwendig. Dieses Triggersignal wird mit dem
CCUB8x.STy-Signal eines anderen Timer Slices verkniipft. Insgesamt sind die vier Timer
zu einer Kette verschaltet, wobei das erste Glied vom Timer Slices des SiC-High-Side-
Signals gebildet wird. Alle weiteren Timer laufen deshalb exakt bis zur gleichen Peri-
odendauer des zuletzt genannten Slices. Der Phasenversatz zwischen den Timern wird

iiber die Werte der Compare Channel 2 Register festgelegt.

Zur Verkniipfung der Timer Slices muss der von DAVE generierte Code in der Datei
hrpwm__conf.c angepasst werden. An dieser Stelle ist der Hinweis angebracht, dass alle
Anderungen innerhalb der Datei bei der nichsten Codegenerierung iiberschrieben werden
und deshalb rechtzeitig Sicherungskopien angelegt werden sollten. Eine Moglichkeit die

Codegenerierung selektiv innerhalb einer Datei zu deaktivieren ist nicht verfiigbar.

Innerhalb der folgenden Struktur aus hrpwm__conf.c muss lediglich die zugewiesene Kon-

stante fiir das Element mapped__input angepasst werden.

const XMC_CCU8_SLICE EVENT CONFIG t HRPWM_LVDC_LS_event0_ config =
{
.mapped_input = XMC_ CCU8 SLICE INPUT M,
.edge = XMC_CCU8 SLICE_EVENT EDGE_SENSITIVITY_RISING EDGE,
.level = XMC_CCU8 SLICE_EVENT LEVEL_ SENSITIVITY_ ACTIVE_LOW,
.duration = XMC_CCU8_ SLICE_EVENT FILTER DISABLED,

}s

Hier wird Input M gewéhlt, der dem Signal CCU80.STO entspricht. Wahlméglichkei-
ten fiir die Belegung der Trigger-Signale sind in [Infl4] im Kapitel 21.8 Interconnects
tabellarisch aufgelistet.
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Damit die richtigen Steuersignale ausgewahlt werden kénnen, muss noch identifiziert
werden, welche Slice Nummern DAVE den einzelnen HRPWM-Apps zuweist. Auch dies
kann in hrpwm_ conf.c nachgeschlagen werden, siehe folgenden verkiirzten Code Ab-

schnitt:

HRPWM. t HRPWM LVDC HS =
{

.ccu8_slice_ptr = (XMC_CCU8_SLICE_tx) CCUS80_CC80,

}s

HRPWM_LVDC_HS entspricht also Timer Slice 0 (CC80) und liefert folglich das Signal
CCUS80.STO0, welches weiter oben mit HRPWM__LVDC_LS, also dem Timer fiir das
SiC-Low-Side-Taktsignal, per Software verschaltet wird. Wird Compare Channel 2 von
HRPWM_LVDC_HS auf ca. 50 % (mehr zum exakten Wert folgt) gesetzt, wird auch
von HRPWM_ LVDC_ LS das gewiinschte Pulsmuster generiert. Die Verkettung aller
Timer ist in Abb. 8.4 gezeigt.

A

pri LS |

Timer startet

pri HS™] CCU8().ST()T |

A

secl LS

CCU80.ST1

T

secl HS

sec2 LS T CCU80.5T2 | L
I

sec2 HS J : |

v

T/2 T
Abb. 8.4: Start- und Triggerzeitpunkte

Mit dieser Triggerverschaltung konnen alle Compare Channel 2 initial auf 50 % gesetzt
werden und es ist eine Verschiebung der Zeitpunkte in positiver wie auch negativer

Richtung ohne Uberldufe moglich.
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Nach [Inf14] gilt: "The status bit outputs of the Kernel, CCU8x.STy, CCU8x.STyA and
CCU8x.STyB are extended for one more kernel clock cycle." (S. 21-8) und "The maximum
output signal frequency of the CCU8x.STy, CCU8x.STyA and CCU8x.STyA is module
clock divided by 4." (S.21-9). Die Signale werden also um mehrere Systemtaktzyklen
verzogert, weshalb der Initialwert des Caputure Compare 2 Registers in der Software

entsprechend von 50 % abweichend korrigiert ist.

8.3. CAN Schnittstelle

Der Aufbau der genutzten CAN-Nachrichten ist in der nachfolgenden Tabelle 8.1 be-

schrieben.
Tab. 8.1: Aufbau der CAN-Nachrichten

ID Byte 0 | Bytel | Byte2 | Byte3 Byte4 | Byte5 | Byte6 | Byte7
0x100 | Thermocouple Data Channel 0
0x101 | Thermocouple Data Channel 1
0x102 | Thermocouple Data Channel 2
0x103 | Thermocouple Data Channel 3
0x110 VSELV [10mV], US
0x111 | Vegamp [10mV], US
0x112 ILVDC [mA], S
0x113 ISELV [10mA], S
0x114 | Vyype [10mV], US
0x200 | Tv! | T [ns], US Ty [ns], US T3 [ns], US
0x210 | T [ns], US D [0,01 %], US tdead [ns], US mode
0x211 | Atppisec [n8], S ADpyi sec 10,01 %], S

I Transistor, Bit 0...3

Die Abkiirzungen "S" und "US" stehen fiir vorzeichenbehaftete (signed) und vorzeichen-

lose (unsigned) Integerzahlen.

Die Nachrichten mit den IDs 0x100 bis 0x114 werden vom Steuerboard zum PC gesendet.
In der anderen Datenflussrichtung werden die IDs 0x200 bis 0x211 fiir den Informati-

onsaustausch vom PC zum Steuerboard verwendet.

e 0x100 ... 0x103
Innerhalb der ersten vier Bytes dieser Nachrichten werden die Messdaten der Ther-
moelemente iibertragen. Die Daten werden im gleichen Format geliefert, wie sie
iiber die SPI Schnittstelle des MAX31855 erhalten werden. Der detaillierte Aufbau
des Frames ist in Abb. 8.5 dargestellt.

47



8. Software

14-BIT THERMOCOUPLE RES FAULT | 12-BIT INTERNAL TEMPERATURE RES scv SCG ocC
TEMPERATURE DATA BIT DATA BIT BIT BIT
D31 D30 D18 D17 D16 D15 D14 D4 D3 D2 D1 DO
1= 1=
MSB 1=
. MSB 210 LSB 22 1= ! LSB 24 Short Short
VALUE | Sign Reserved Sign 26 Reserved Open
(1024°C) (0.25°C) Fault (0.0625°C) to to o
(64°C) Circuit
Vee | GND

Abb. 8.5: Inhalt der Frames der Thermoelemente [Max12]

e 0x110 ... Ox114

Strom- und Spannungsmesswerte des Wandlers.

0x200
Der Wandler 16st fiir jede empfangene Nachricht mit dieser ID einen Doppelpuls
aus. Das Feld Tr gibt an, welcher Transistor geschaltet werden soll, alle anderen
Leistungsschalter werden im hochohmigen Zustand belassen. Es gilt folgende Zu-
ordnung;:

Tr =0: Tprigs Tr=2:Tsecr,ys Tr = 4: Toec2,18

Tr=1:Tyirs Tr=3:Tseer,rs Tr =5 Tseeo s
Das generierte Taktsignal wird in Abb. 8.6 veranschaulicht.

A

H
Tr

L+

L_FVV

Abb. 8.6: Taktsignal beim Doppelpulstest

Aufgrund der gewéhlten Bitbreiten und Auflésungen, ist der Maximalwert fiir 73

etwa 268 ms und fiir T» sowie T3 circa 65 ps.

0x210 und 0x211

Mit diesen beiden Nachrichten werden die Parameter im Modus "Konstanter Tast-
grad" eingestellt. Sobald der Wandler ein giiltiges Nachrichtenpaar empfangt, be-
ginnt die entsprechende Taktung der MOSFETs. Wird eine der Nachrichten l&n-
ger als etwa eine Sekunde nicht mehr empfangen, so werden alle Taktsignale auf
Low-Pegel gelegt. Damit schaltet der Wandler automatisch ab, falls die CAN-

Verbindung unterbrochen wird.

Fiir das Feld "mode" werden die folgenden Werte akzeptiert:
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mode = 0: Taktung LVDC

mode = 1: Taktung SELV

mode = 2: Taktung LVDC + Synchrongleichrichtung

mode = 3: Taktung SELV + Synchrongleichrichtung

mode = 4: Taktung LVDC + HS Synchrongleichrichtung
mode = 5: Taktung LVDC + HS 1/5 Synchrongleichrichtung

Die Bedeutung der anderen Parameter ist bereits in Kapitel 8.1 beschrieben.
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9. Hilfsversorgungen
9.1. SiC Gate-Treiber Versorgung

Zum Schalten der SiC-MOSFETs auf der Hochvolt-Seite wird entsprechend dem Da-
tenblatt [Crel5] eine Treiber Spannungsversorgung von 15V und —4 'V gegeniiber dem
Source-Potential benotigt. Hierzu wird ein Flyback Converter entworfen, der eine Aus-
gangsspannung von 19V bereit stellt und aus dem 24 V-Netz der Sekundérseite gespeist
wird. Eine nachfolgende Operationsverstarkerschaltung generiert das notwendige Be-

zugspotential, um die geforderten Spannungen von 15V und —4V zu erhalten.

9.1.1. Strombedarf des SiC-Treibers

Aus dem Datenblatt des SiC-MOSFETs wird die Gate-Ladung Qg bei einer Potentia-
landerung an Vg von —4'V auf 15V zu 30nC abgelesen. Nach [Albl1] gilt fiir den

Energiegehalt einer Kapazitéat:

Ec=--Q-V (9.1)

DO

Diese Energie wird bei jedem Lade- und Entladevorgang in Treiber und Gate-Widerstdnden

als Wéarme frei gesetzt, so dass die folgende Ansteuerleistung benétigt wird:

Prociver = fs - Qc - AVgs = 100kHz - 30nC - 19V = 57 mW (9.2)

Der mittlere Treiberstrom zur Umladung der Gate-Source-Strecke betrigt damit:

1 Treiber 57 mW
== = 3 nlA 9~3
LG’S 19V ( )

Zusétzlich hat der Treiber ADuM4135 einen Eigenverbrauch von maximal 6,21 mA [Anal5).

9.1.2. Flyback Converter

Zur Realisierung des Flyback Converters wird das IC LT8301 von Linear Technology
eingesetzt. Mit diesem IC sind laut Datenblatt [Linl4] auch bei niedrigen Belastungen
Wirkungsgrade tiber 80 % moglich. Gleichzeitig wird nur eine minimale externe Beschal-
tung bendétigt, da der Leistungsschalter im IC integriert ist und fiir die Messung der

Ausgangsspannung kein Optokoppler oder eine Zusatzwindung erforderlich ist, wie dies
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bei vielen anderen Bausteinen der Fall ist. Die Bestimmung der aktuellen Ausgangs-
spannung zur Regelung erfolgt iiber die Messung der Spannung der Primarwicklung des
Transformators. Uber diese kann auf die Spannung an der Sekundirseite geschlossen wer-
den, wenn der Leistungstransistor im IC abgeschaltet ist. Der Schaltplan des Wandlers

ist in Abb. 9.1 gezeigt. Die Dimensionierung der Bauteile wird im Folgenden detailliert

beschrieben.
[a]
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Abb. 9.1: Schaltplan des Flyback Converters

9.1.3. Wicklungsverhiltnis

Nach [Lin14]| muss fiir das Wicklungsverhéltnis die folgende Bedingung eingehalten wer-
den, um die Spannungsfestigkeit des internen Leistungsschalters von 65 V nicht zu tiber-

schreiten.

N, 65V —Vip — Vicakage 65V —24V —15V
_ D - ~ 1,35 9.4
"IN, Vout + Vr 19V 40,3V ’ (94)

Mit der Eingangsspannung V;,,, dem Uberschwingen der Spannung aufgrund der Streuin-
duktivitdt um Viegraege von 15V, der Ausgangsspannung V,,; und dem Spannungsabfall

Vr iiber der sekundérseitigen Diode.

Um eine hohe Ausgangsleistung zu erméoglichen, sollte n so groff wie moglich sein [Lin14],
aber den Wert aus Gl. 9.4 nicht iiberschreiten. Aus praktischen Realisierungsgriinden

wird n gleich eins gewahlt.

9.1.4. Hauptinduktivitat

Fiir die minimal mogliche Hauptinduktivitdt des Transformators gilt nach dem Daten-
blatt des ICs:
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o tossmin) 1+ (Vour +Vp) _ 450ms-1-(19V-0,3V)

Lyi > ~30pH (9.5
P J— 200 mA i (9:5)

Fiir die Praxis wird empfohlen einen 30 % grofleren Wert zu wéihlen, um die Bedingung
auch beim Auftreten von Bauteiltoleranzen einhalten zu kénnen. Von einem noch grofie-
ren Wert wird abgeraten, da in diesem Fall, bei geringer Strombelastung des Wandlers,

Instabilitaten auftreten kénnen. Der Zielwert von L,,; wird daher auf 39 pH festgelegt.

Die zweite Bedingung fiir L,; nach [Lin14]

ton(min) ’ ‘/in(ma:r) 170ns - 24V
Ly > = ~ 14nH 9.6
v Tsw iy 200 mA " (0.6)

wird bereits durch die erste Bedingung erfiillt.

9.1.5. Sattigungsstrom

Bei geringer Belastung regelt das IC LT8302 die Einschaltzeit des Leistungstransistors
derart, dass der Strom Igyy () nicht tiberschritten wird. Beim Einschalten des Flyback
Converters wird der Ausgangskondensator jedoch mit einer deutlich héheren Leistung
geladen, als im Dauerbetrieb auf der Sekundérseite entnommen wird. Aus diesem Grund
darf der Transformatorkern beim Strom Igyy () nicht in Sdttigung geraten. Unter

Berticksichtigung von Exemplarstreuungen des LT8302 gilt Isyw (maz),maa gleich 1,55 A.

9.1.6. Auswahl des Kerns

Da die Ausgangsleistung des Flyback Converters relativ gering ist, wird der kleinste ver-
fligbare Kern fiir planare Bauweise von Ferroxcube ausgewéhlt. Er besitzt die Bauform
E14/3.5/5 und ist mit den Luftspaltlangen 0 pm, 150 pm, 300 pm und 600 pm, sowie ver-
schiedenen Kernmaterialien erhéltlich [Fer08a]. Aufgrund der guten Verfiigbarkeit, wird

das Kernmaterial 3F3 gewahlt.

Uberlegungen zum Layout haben ergeben, dass mit aktuellen Standard-Designparametern
fiir 4-lagige Leiterplatten (35pum Kupferdicke, 125pum Strukturbreite, 200 pm Bohr-
durchmesser [Mul16]) maximal elf Windungen pro Lage im Wicklungsfenster des Kerns
platziert werden koénnen, wenn die geforderten Isolationsabsténde eingehalten werden.
Abb. 9.2 zeigt exemplarisch einen Transformator mit drei Windungen pro Kupferlage

und die zugehorigen Abmessungen.

52



9. Hilfsversorgungen

3,75

2,65
»{ 0,125

0,035 F

[— 02,7

(a) Transformatorkern mit
Platine in linkem Fenster (b) Einzelnes Wicklungsfenster im Detail

Abb. 9.2: Querschnitt des Wicklungsfensters mit drei Windungen pro Kupferlage

In Tabelle 9.1 sind die relevanten Daten zur Realisierung des Transformators mit den vier
verfiighbaren Kernvarianten aufgefithrt. Luftspaltlange, A;, und p. sind dem Datenblatt
entnommen. Uber Gl. 5.5 ist die nétige Windungszahlen bestimmt, um mindestens eine
Induktivitdt L von 39pH zu erhalten. By, wird mittels Gl. 5.4 berechnet und tritt
beim Strom Isw (maz)maz von 1,55 A auf. Mit By, gleich 855 mT wire der Kern ohne
Luftspalt weit im geséttigten Bereich, so dass diese Kernvariante nicht genutzt werden

sollte.

Tab. 9.1: Kerndaten, Windungszahlen, Flussdichten, Leiterbahnbreite b und
Wicklungswiderstand R der vier Kernvarianten

Luftspalt | A He Nw | L Bz Bmaz,20ma b R

600 pm 63 nH 58 25 394pH | 172mT | 41,1 mT 97 nm 3,930
300 pm 100 nH 92 20 40,0pH | 219mT | 52,2mT 153 pm | 2,002
150 pm 160nH 148 16 41,0pH | 281 mT | 67,1mT 222pm | 1,100
0 1300nH | 1200 | 6 46,8nH | 855mT | 204mT 800 pm | 0,119

Binaz,20ma ist die maximale Flussdichte im Normalbetrieb bei Belastung des Ausgangs
mit einem Strom von 20 mA. Der Ausgangsstrom wird damit etwa doppelt so hoch
angenommen, wie der bendtigte Versorgungsstrom des Treibers, da die Effizienz des

Wandlers zunéchst pessimistisch mit 50 % beriicksichtigt wird.

Die Leiterbahnbreite b ist unter Einhaltung der, nach der Norm geforderten, Isolations-
abstédnde und einem Abstand von 125 pm zwischen den einzelnen Windungen berechnet.
Um die 25 Windungen im Kern mit 600 pm Luftspalt unterzubringen, ist eine Leiter-
bahnbreite von 97 pm notwendig, die damit die minimalen Strukturbreite von 125 pum

unterschreitet.
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Der Widerstand R wird mit der bendtigten Windungszahl, der berechneten Leiterbahn-
breite und einer Kupferlagendicke von 35 pm als Gesamtwiderstand einer Wicklung nach

GL. 5.6 bestimmt. Fiir die mittlere Lange einer Windung sind 30 mm angesetzt.

Aus einer Simulation der Schaltung sind die Stréme Iy rms gleich 71 mA und Igecrms
gleich 74 mA ermittelt. Zusammen mit der Software "Ferroxcube SFDT 2010 3.1" zur
Berechnung der Kernverluste folgen fiir die vier Kerne die Verlustleistungen, welche in

Tabelle 9.2 gezeigt sind.

Tab. 9.2: Verlustleistungsbilanz der unterschiedlichen

Kerne
LUftSpalt PV,Kern,QSOC PV,Cu,pri PV,C’u,sec PV,ges
600m | 3,5mwW 19.8mW | 21,5mW | 44,8 mW
300pm | 6,2mW 10,1mW | 11,0mW | 27,3 mW
150 pm 11,5 mW 55mW | 6,0mW | 23,0mW
0pm 168 mW 0,6mW | 0,6 mW | 169,2mW

Das Optimum fiir die geringste Verlustleistung ist somit der Kern mit 150 pm Luftspalt
und 16 Windungen, jeweils auf Primér- und Sekundérseite. Anhand der Kennlinien fiir
das Kernmaterial 3F3 kann abgelesen werden, dass der Kern bei B,,q; gleich 281mT
noch nicht in Sattigung gerdt und diese Variante deshalb gut fiir die Realisierung geeignet

ist.
9.1.7. Feedback-Widerstand

Die Ausgangsspannung kann tiber einen Widerstand zwischen Pin drei und vier am
LT8301 eingestellt werden, welcher entsprechend dem Datenblatt [Lin14] berechnet wird:

n-(Vowr+Vr) 1-(19V+0,3V)
BErp 100 pA 100 pA %0 (0.7)

Aufgrund einiger schwer zu berechnender Fehlerquellen wird im Datenblatt empfoh-
len die Ausgangsspannung mit dem berechneten Rpp zu messen und den Wert von
Rpp anschlieBend zu korrigieren. Mit der gemessenen Ausgangsspannung Voutmeasure
von 19,95V gilt:

Vout 19V
RFB,final = Vi IUFB = m

out,measure

- 190kQ ~ 181kQ) (9.8)
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Der Wert von Rpp ist deshalb zu 180k, dem néchstgelegenen Wert aus der E12-
Widerstandreihe, festgelegt.

9.1.8. Primarseitiger Snubber

Im Ausschaltmoment des Leistungs-MOSFETs des LT8301 verursacht die Streuindukti-
vitit des Transformators Uberspannung und eine Oszillation auf der Primérseite. Dieser

Effekt ist im Wesentlichen aus drei Griinden unerwiinscht:

1. Die Drain-Source-Strecke des LT8301 internen Transistors ist bis maximal 65V
spezifiziert. Uberschreitet die Uberspannungsspitze diesen Wert, so kann das IC

zerstort werden.

2. Dauert die Ostzillation nach dem Abschaltzeitpunkt langer als 350 ns an, wird unter
Umsténden die Regelung des LT8301 gestort, da die Ausgangsspannung iiber die
Messung der primérseitigen Transformatorspannung bestimmt wird. Der Messzeit-
punkt befindet sich frithestens 350 ns nach dem Abschaltzeitpunkt.

3. Die hochfrequente Oszillation fithrt zu Storabstrahlung der Platine.

Zur Begrenzung der Uberspannungsspitze wird die Zenerdiode MM3Z33VT1G mit der
Durchbruchspannung von 33V eingesetzt. Die Spannung an Pin 4 des LT8301 wird
dadurch theoretisch auf

24V +33V =57V (9.9)

begrenzt. Hinzu kommt der Spannungsabfall an der Diode SS16 von etwa 0,3 V.

Um die Oszillation auf eine Zeitdauer von 350 ns zu begrenzen wird zusétzlich ein RC-

Snubber vorgesehen. Die Dimensionierung erfolgt nach [Rid05]:

1. Zunéchst wird die Streuinduktivitdt L;; mit dem Impedanzanalysator bestimmt,
indem die Sekundérseite des Transformators kurz geschlossen wird und anschlie-

Bend an der Primérseite die Impedanz gemessen wird. Ihr Wert betragt 2,4 pnH.

2. Mit dem Oszilloskop wird die Grundfrequenz der Oszillation fg,.; zu 13,7 MHz

gemessen.

3. Anschlielend wird der Snubber-Widerstand nach Gl. 9.10 und daraus entsprechend
Gl. 9.11 der Snubber-Kondensator berechnet.
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Ronuvpri =27+ fRpri - Ly =2 -7+ 13,7MHz - 2,4 pH ~ 200 €2 (9.10)

1
snub,pri = ~ F A1
Comubari = 5 13 7Nz - 2000 ~ 0P (9.11)

9.1.9. Sekundarseitiger Snubber

Analog zum Snubber auf der Primérseite, wird auf der Sekundérseite ein Snubber iiber
der Diode angebracht, der die Oszillation dampft, welche einsetzt, wenn das Magnetfeld
im Transformatorkern abgebaut ist und die Diode vom leitenden in den sperrenden Zu-

stand wechselt. Die Frequenz der Oszillation wird zu fg sec gleich 17,9 MHz gemessen.

Rnubsce =27+ fRsec - L =2 -7+ 17,9MHz - 2,4 pH ~ 270 Q (9.12)

1 1
C = =
snub,sec = 57 fRsec - Rsnubsec 27+ 17,9MHz - 270 Q

~ 33pF (9.13)

9.1.10. Minimallast

Aufgrund des Messverfahrens, benotigt der Flyback-Converter eine minimale Belastung

am Ausgang [Linl4]:

L Lyri Iy (minymaz * fmin 41 pH - (360 mA)?2 - 10,6 kHz
load,min — 2. ‘/out - 2.19V

~15mA (9.14)

Die Anforderung wird bereits durch den Eigenverbrauch des nachgeschalteten Operati-

onsverstarkers und Gate-Treibers erfullt.

9.1.11. Sekundarseitiges Massepotential

Um die geforderten Potentiale von 15V und —4 V fiir die Ansteuerung der SiC-MOSFETs
zu erhalten, wird mit Hilfe einer Operationsverstirker-Schaltung (sieche Abb. 9.3) ein
drittes Potential zwischen den beiden Ausgangspotentialen des Flyback-Converters er-
zeugt. Es erhélt den Bezugswert 0 V und wird mit dem GND-Anschluss des Gate-Treibers
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9. Hilfsversorgungen

verbunden. Als Operationsverstirker wird der Typ LM7321 ausgewahlt, da er dafiir spe-
zifiziert ist, beliebig grofie kapazitive Lasten an seinem Ausgang treiben zu kénnen und

trotzdem bei der Verstédrkung von eins noch stabil bleibt. [Tex15a]

a% %a
~i ~i
+ o +
10] ™ J_C2
U (a4
100n 50U — ~_c2A 10u 25U
1
ca T €28 B 2
2 LM7321MF Cé
(L)
N <+
[ad

< 10u 25V
Ti@@n 5pU

I .

Abb. 9.3: Schaltung zur Erzeugung des Massepotentials

<

>
<+
|
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9. Hilfsversorgungen

9.2. 22 V Hilfswandler

Ansteuerlogik, Gate-Treiber und Messschaltungen werden im Normalbetrieb aus der se-
kundarseitigen Spannung von 24 V versorgt. Direkt nach dem Einschalten des Wandlers
ist diese Spannung jedoch unter Umstdnden noch nicht verfiighar, so dass eine weite-
re Hilfsversorgung bendétigt wird, um das Anlaufen des Hauptwandlers zu ermoglichen.
Ebenso kénnen Fehlerzusténde eintreten, bei denen der Hauptwandler abgeschaltet wer-
den soll, z.B. wenn die Eingangsspannung Viypc mas liberschritten wird oder die Last
am Ausgang zu grofl wird. Auch in diesen Fillen miissen wichtige Schaltungsteile zur

Steuerung des Wandlers weiterhin versorgt werden.

Fiir den Wandler dieser Hilfsversorgung ist die Effizienz nebenséchlich, da er im Normal-
betrieb des Gerits nicht aktiv ist. Essentiell sind dafiir eine minimale Leistungsaufnah-
me im Standby-Betrieb und die M6glichkeit schnell anzulaufen, wenn der Hauptwandler
abgeschaltet werden muss. Ein moglichst geringer schaltungstechnischer Aufwand ist
ebenfalls wiinschenswert. Aus diesen Griinden wird eine Flyback-Topologie mit dem IC
UCC28730 von Texas Instruments genutzt. Mit diesem IC ist ein Standby-Verbrauch
von < 5 mW realisierbar. Die Bestimmung der Ausgangsspannung zur Regelung erfolgt
iiber die Hilfswicklung im Transformator, welche auch zur Eigenversorgung dient, so dass
kein Optokoppler zwischen Sekundér- und Primérseite erforderlich ist. Mit Hilfe des ICs
UCC24650 auf der Sekundérseite werden bei Lastspriingen Impulse in den Transforma-
tor gespeist, so dass der Flyback Controller schnell aus dem Standby-Betrieb aufgeweckt
werden kann und die Ausgangsspannung auch bei geringer Ausgangskapazitiat nur wenig
absinkt.

9.2.1. Schaltplan

Der vollstéandige Schaltplan des Wandlers ist in Abb. 9.4 gezeigt. Die Dimensionierung

der wesentlichen Schaltungsteile wird im Folgenden detaillierter erlautert.

9.2.2. Anforderungen

Ausgehend vom Leistungsbedarf im Hilfsnetz des unidirektionalen Wandlers [Sch15],
wird eine Ausgangsleistung von 10 W gefordert. Die Ausgangsspannung ist zu 22V
festgelegt und liegt damit 2V unterhalb der Nennausgangspannung des Hauptwand-
lers. Der Mess- und Steuerteil des Gerdts wird {iber eine einfach Diodenschaltung nach
Abb. 9.5 versorgt. Somit wird dem Flyback Converter nur Strom entnommen, wenn die
Ausgangsspannung des Hauptwandlers unterhalb von 22V sinkt. Aufgrund der Dioden-

struktur kann keine Energie zwischen dem SELV-Anschluss des Hauptwandlers und dem
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Abb. 9.5: Dioden zur Umschaltung der Hilfsversorgung

9.2.3. Transformatordimensionierung

Die Empfehlungen des Datenblatts zur Berechnung von Wicklungsverhéltnis und Pri-

maérinduktivitdt sind darauf ausgelegt die Einschaltzeiten des Transistors T1 auf der

Primérseite und der Diode auf der Sekundérseite zu maximieren und damit den Kern op-

timal auszunutzen, sowie die Spitzenstrome in den Bauteilen zu minimieren. Die berech-

nete Primérinduktivitét liegt allerdings im zweistelligen mH-Bereich und ist aufgrund

der damit verbundenen hohen Windungszahlen in Planartechnik nur mit unverhéaltnis-

méBig groflen Kernen oder einer hohen Kupferlagenzahl realisierbar. Auflierdem ist die

Spannungsbelastung des Transistors T1 wegen eines groBen Ubersetzungsverhéltnisses

des Transformators zu grofi.
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Da die Effizienz nicht im Vordergrund steht, ist der Transformator nach dem folgenden

Ansatz entworfen.

9.2.4. Minimale Einschaltzeit ¢, )

Um das IC gegen Einschaltstromspitzen des MOSFETs unempfindlich zu machen, wird
die Strommessung nach dem Einschalten des Transistors fiir bis zu 280 ns deaktiviert
[Tex15b]. Da der Tastgrad des Transistors iiber den Spitzenstrom geregelt wird, ent-
spricht diese Zeit der minimalen erforderlichen Einschaltdauer. Nach [Tex15b] gilt:

Lpyi - Ipp(mcw)
> 280 ns 9.15
Vivpe,maz - Kam (9.15)

ton(min) =

Mit der Primérinduktivitiat Lp;, dem Spitzenstrom [y, (;q,) und dem Grad der Ampli-

tudenmodulation des Spitzenstroms K 4p; von 3,2.

Der Zusammenhang zwischen Ly,; und I, (maez), wird durch die folgende Formel herge-
stellt:

o 2. (Lout + LF) : Iout,mam
Lpri — IQ
pp(maz) fmaz - NTr

(9.16)

Mittels der Gleichungen 9.15 und 9.16 kann nun ein Wert fiir die mindestens erforderliche

Primérinduktivitat Lp; min bestimmt werden.

Mit der Ausgangsspannung V,,; von 22V, der Diodenflussspannung Vz von etwa 0,7V,

dem maximalen Ausgangsstrom Ioysmaz vOR % also etwa 0,45 A, der maximalen
Schaltfrequenz fq; von 76 kHz und einer angenommenen Transformatoreffizienz np,.

von 0,9, ergibt sich eine mindestens erforderliche Primarinduktivitat Lyy; m von:

tgn(min) ' V[?VDC’,max * fmaz - Ty - KEXM
2- (V;wa + VF) ' Iout,maz
(280ns)? - (400 V)? - 76 kHz - 0,9 - 3,22

= ~ 430 pH
2-(22V +0,7V) - 0,45 A i

Lpri,min =

(9.17)

9.2.5. Auswahl des Kerns

Analog zum Kapitel 9.1.2 werden verschiedene E-Kerne fiir planare Transformatorbau-

form von Ferroxcube untersucht. Der kleinste Kern, mit dem Ly,; mi, realisiert werden
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kann und gleichzeitig die Sattigungsflussdichte des Kernmaterials beim zugehorigen Spit-
zenstrom Ip,,(,q,) nicht iiberschritten wird, hat die Bauform E22/6/16/R.

Es wird die Variante mit der Luftspaltlinge von 160 pm und dem Kernmaterial 3C90

ausgewéahlt [FerO8b]. Tabelle 9.3 fasst die damit berechneten Daten zusammen.

Tab. 9.3: Zusammenfassung der Kern- und Wicklungsdaten
Luftspalt ‘ Ap ‘ He ‘ le ‘ Ny ‘ Lp”‘ ‘ Ipp(mam) ‘ Brax ‘ ton(min)
160pm | 630nH | 166 | 26,1mm | 36 | 816pH | 605mA | 174mT | 386ns

9.2.6. Wicklungsverhiltnis

Beim Flyback Converter wird der Spitzenstrom Ip,(,,4,) mit dem Wicklungsverhéltnis
n auf die Sekundérseite tibersetzt. Um die Strombelastung der sekundérseitigen Diode
klein zu halten ist deshalb ein niedriger Wert fiir n wiinschenswert. Dies fiihrt auch zu
einer geringen Spannungsbelastung der Drain-Source-Strecke des MOSFETS, die nach
der folgenden Formel 9.18 berechnet wird [Tex15b]:

VDS,pk = VLVDC’,max + (V;)ut + VF) N+ Weakage,pri (918)

Dem gegeniiber steigt allerdings bei niedrigem n die Anforderung an die Sperrspannung

Viev der Diode auf der Sekundérseite:

Vivpe,
V;“ev = Tmaz + Vout + Weakage,sec (919)

Als Kompromiss wird der Wert n gleich vier gewéhlt, womit fiir V.., gilt:

400V
‘/rev = T +22V + Weakage,sec =122V + Vleakage,sec (920)

Schottkydioden mit einer Sperrspannung von 200V sind noch gut erhéltlich, so dass
Vieakage,sec bis zu 78 V betragen darf. Es wird die Diode STPS2200UF von STM einge-

setzt.

Die Spannungsspitze am MOSFET auf der Primérseite hat den Wert:

Vospr = 400V + (22V + 0,7V) - 4 + Vicakage pri = 490,.8V + Vicakagepri (9:21)
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Zum Einsatz kommt der MOSFET STL2N80KS5 von STM, seine Drain-Source-Spannung
ist fur 800V spezifiziert.

Mit dem festgelegten Wicklungsverhéltnis muss die Demagnetisierungszeit tgmag(min)
des Transformators gepriift werden, welche laut Datenblatt mindestens 1,2 pns lang sein

soll:

7fon(min) - VLvDC, max 386ns-400V
t in) = : = ~1,7ps > 1,2 9.22
dmag(min) n. (V;)ut T VF) 4. (22V 10,7 V) (1S »4 1S ( )

Das IC UCC28730 wechselt ab einem bestimmten Ausgangsstrom des Flyback-Converters
in einen Regelungsmodus, in dem der Ausgangsstrom konstant gehalten wird. In diesem
Modus wird das Verhéltnis M"LT“" auf den Wert 0,432 geregelt. Die Strombegrenzung
wird hier nicht benétigt, allerdings muss gepriift werden, ob ¢g,4g(mar) Pel der maxima-

len Ausgangsleistung den Wert

0,432 - T = 0,432 - ~ 5,68 1s (9.23)

76 kHz

nicht tiberschreitet. Kann diese Forderung nicht eingehalten werden, so wird die Strom-

begrenzung bereits vor dem Erreichen der Maximalleistung aktiviert.

Die maximale Einschaltdauer des MOSFETs betrégt:

Lyri - Lyp(maz)  S161H - 605 mA
on(max) VLVDC,maw 400V ps ( )

Das Maximum der Demagnetisierungszeit berechnet sich daraus zu:

ton(ma:c) - VLvDC max 1,23 ps - 400V
t = : = ~ 5,42 s < 5,68 9.25
dmag(maz) n- (V;)ut T VF) 4. (22V 10,7 V) y24 S ;00 IS ( )

9.2.7. Verlustleistung

Zur Berechnung der Leitverluste werden die Effektivwerte I,.,,s der dreieckférmigen Stro-

me auf Primér- und Sekundérseite tiber die nachfolgende Formel bestimmt [PBMO09]:
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I t
e (9.26)

Mit dem Spitzenstrom I, der Dauer des Stromanstiegs ¢4, und der Periodendauer T’

s 1
gleich 7

Der Effektivstrom durch die Primérwicklung bei maximaler Ausgangsleistung ist da-

mit:

Lpp(maz 605 mA
Lorirms = pp\(/g ),/ton(mw) * fraz = %\/1,23 ps-76kHz ~ 107mA  (9.27)

Auf der Sekundérseite gilt:

Ipp(maz),sec = Ipp(maac) n= 2742A (928)
2,42 A

Tscerms = N V5,42 15 - 76 kHz ~ 897 mA (9.29)

Die Methoden und Formeln zur Ermittlung der Verlustleistungen sind bereits in Kapitel
9.1.2 erldutert, weshalb in der folgenden Tabelle 9.4 nur die Ergebnisse fiir den Konverter

der Hilfsversorgung zusammengefasst sind:

Tab. 9.4: Wicklungswiderstiande und Verlustleistungen

RDC,pri ‘ RDC,sec ‘ PV,Cu,pri ‘ PV,Cu,sec ‘ PV,Kern,ZBOC ‘ PV,MOSFET ‘ PV,Schottky,sec
9,67Q" ] 0,820% | 111mW | 660mW | 378mW | 52mW? | 583 mW*

! Leiterbahnbreite bpri = 125 pm, mittlere Windungslénge [y = 66 mm
2 bgee = 370 pm

3 _ RDS(On) ' Igri,rms? RDS(on) = 475 Q
‘= Vp - Is2(€c,7‘m57 VP =0,65V

Die Gesamtverluste bei Maximalbelastung betragen folglich circa 1,8 W, womit sich ein

theoretischer Wirkungsgrad von

10W

= ——— & 8) 9.30
I0W+1,8W % ( )

Ui
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ergibt. Dabei sind allerdings, unter anderem, noch keine Schaltverluste beriicksichtigt,

so dass der Wirkungsgrad in der Praxis niedriger zu erwarten ist.

9.2.8. Auslegung der Snubber

Zum Schutz der Drain-Source-Strecke von T1 ist eine Klemmschaltung bestehend aus
D2, D3 und R10 realisiert. Die Zenerdiode D2 besitzt eine Klemmspannung von 212V
bei einem Strom von 1mA, die auf bis zu 301 V beim spezifizierten Maximalstrom von
2,03 A ansteigen kann [Vis15]. R10 ist aus der Referenzschaltung von Texas Intruments
[Tex14b] ibernommen und sorgt fiir ein glinstigeres EMV-Verhalten, indem die Flanken
der Uberspannungsspitze im zeitlichen Verlauf weniger abrupt abknicken, sobald die

Zenerdiode zu leiten beginnt.

Zusétzlich sind die RC-Glieder C6/R12 und C10/R14 in die Schaltung eingefigt, um
die Schwingungen in der Drain-Source-Spannung des Transistors T1 Vpgri bzw. der
Sekundéarspannung des Transformators V.. zu ddmpfen. Die Bauteilwerte werden initial

entsprechend dem Verfahren in Kap. 9.1.2 berechnet:

frpri = 3,61 MHz (9.31)
fR sec = 14,3 MHz (9.32)
Renubpri = 27+ frprs - Lipe = 2 7 3,61 MHz - 18,6 tH ~ 430 2 (9.33)
Ranubsec =27+ frsec L = 27 14,3 MHz - 18’56“11 ~ 1000 (9.34)
Comavpri = 5 fR,prli Romavpri 27 3,61§4Hz Tmoq < 00PE (9:35)
Contsee = ! ! ~110pF  (9.36)

T fR,sec : Rsnub,sec - 2-m- 14,3 MHz - 100 Q

Mit dieser Dimensionierung sind die Verlustleistungen in den RC-Snubbern allerdings zu
groB fir den praktischen Einsatz. In jeder Schaltperiode werden die Snubber-Kondensatoren
ndherungsweise vollstdndig auf die anliegende Spannung geladen und entladen. Bei die-
sem Vorgang wird der doppelte Wert der, im Kondensator, gespeicherten Energie in den
Snubber-Widerstdnden in Wérme umgesetzt, d.h. die Verlustleistung héngt fast aus-

schliellich vom Wert der Kondensatoren ab. Als Kompromiss wird

Csnub,pri = Usnub,sec = 22 pF (937)
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gewahlt. Die Qualitidt der Ddmpfung ist dadurch erheblich eingeschréankt, allerdings ist
der Wandler auch komplett ohne RC-Snubber funktionsfihig. Die optimalen Bauteil-
werte fiir die RC-Snubber kénnen nur mit EMV-Messungen gefunden werden, welche im

Rahmen dieser Arbeit nicht durchgefithrt werden.
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10. Aufbau des DC/DC-Wandlers
10.1. Layouts

Die nachfolgenden Abbildungen zeigen die Layouts aller Leiterplatten des gesamten
Wandlers. Leistungsplatine, Planartransformator und Planardrossel sind als sechs lagige
Platinen mit jeweils 105 pm Kupferlagenstérke gefertigt. Fiir die restlichen Leiterplatten

ist ein kostengiinstiger Aufbau mit vier 35 pm Kupferlagen gewahlt.

10.1.1. Leistungsplatine

SiC CLC Halbbriicken Anschlusspads fiir
Halbbriicke Induktivitdt Kondensatoren Si-FET Treiber

= (]

Planar-

Flyback drosssel

Treiber ‘ Planar- ]

-versorgung = transformator [ kAN Si-
. Halbbriicken
SiC
Treiber Klemm-
kondensatoren

Stromsensor  Steckplatz fiir Stromsensor
+6 A 22 V Hilfswander +50 A

Abb. 10.1: Layout der Leistungsplatine

Beim Entwurf der Leistungsplatine aus Abb. 10.1 wird darauf geachtet die parasitire
Induktivitdten der Leiterbahnen zu minimieren, insbesondere auf der Sekundérseite, da
hier die grofiten Stromstéarken auftreten. AuBerdem wird versucht das vorhandene Kup-
fer auf der Sekundérseite moglichst gut auszunutzen, um die Leitungsverluste gering
zu halten. Problematisch ist hierbei die Unterbringung der Treiberschaltungen der se-
kundarseitigen Halbbriicken, weshalb diese auf separaten Platinen realisiert sind, siehe
Abb. 10.2.

Die Kontaktierung zwischen den Platinen erfolgt iber SMD-Pads, welche im 90°-Winkel
zueinander stehend, miteinander verlotet werden. Die Pads auf der Leistungsplatine sind
direkt neben den MOSFETs angebracht, so dass die parasitire Induktivitdt im Gate-
Ansteuerkreis niedrig bleibt. Bei dieser Losung erweist es sich auch als sehr vorteilhaft,
dass die Strukturbreiten mit 125 pm auf der Treiberplatine gegeniiber den minimalen
Breiten von 300 pm der Leistungsplatine deutlich kleiner sind und folglich die Treiber-

schaltung wesentlich kompakter angeordnet werden kann.
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Auf der Primérseite sind die flieBenden Strome vergleichsweise gering, so dass hier mit
schméleren Leiterbahnen gearbeitet werden kann. Wegen des dadurch verfiigharen Plat-
zes sind die Treiber der SiIC-MOSFETs auf der Leistungsplatine platziert. Fiir die Fly-
back Converter zur Versorgung der SiC-Treiber (Abb. 10.3) sind auf der Unterseite der
Leistungsplatine Pads vorgesehen und die nétigen Fléachen von Bauelementen frei gehal-

ten, so dass die Platinen als SMD-Modul aufgelétet werden kénnen.

10.1.2. Si-MOSFET Treiber

Das Layout der Platine fiir die Si-MOSFET Treiber ist in Abb. 10.2 dargestellt.

— Gate high-side

Anschluss
Steuerboard

| Source high-side/
Drain low-side

— Gate low-side
*— GND

/ /7
Treiber-IC  Bipolare Verstérkerstufen (Riickseite)

Abb. 10.2: Treiberplatine fiir S-MOSFET Halbbriicke

10.1.3. SiC-MOSFET Treiberversorgung
Fiir die Versorgung der SiC-MOSFET Treiber kommt eine Platine mit dem Layout nach
Abb. 10.3 zum Einsatz.

Snubber Snubber

Steuer-1C Operationsverstéarker

Abb. 10.3: Flyback Hilfswandler fiir SiC-Treiberversorgung

Der Aufbau des Leistungsteils und der Treiberversorgung auf separaten Leiterplatten ist

aus zwei Grinden sinnvoll:
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1. Die kleinere Strukturbreite wird fiir den kompakten Aufbau des Transformators

benotigt.

2. Es ist dadurch leicht moglich die Hilfswandler gegen Alternativen auszutauschen,

ohne eine neue teure Leistungsplatine ordern zu miissen.

10.1.4. Transformator und Drossel

Planartransformator und -drossel sind in folgender Abb. 10.4 gezeigt.

(a) Planartransformator (b) Planardrossel

Abb. 10.4: Induktive Komponenten

An den Anschliissen beider Platinen sind die Seitenkanten metallisiert, so dass die gesta-
pelten Leiterplatten einfach mit angeléteten Kupferblechen verbunden werden koénnen.
Die 0,5mm dicken Bleche werden anschlieend an die Pads auf der Leistungsplatine

gelotet.

Innerhalb der Windungen ist ebenfalls eine metallisierte Seitenkanten, die beim Planar-
transformator die Serienschaltung der Primarwicklung auf zwei Lagen verbindet und bei
der Drossel die obersten drei Lagen mit den drei untersten verschaltet. Zur Erhéhung

der Strombelastbarkeit sind auch hier Kupferbleche aufgelétet.

10.1.5. Steuerboard

Das Steuerboard des Wandlers ist in Abb. 10.5 mit einigen wesentlichen Elementen
beschrieben. Die Auflenkontur der Platine ist an der Leistungsplatine orientiert, weshalb
die Packungsdichte der Bauelemente relativ gering ist. Dafiir konnen die Schaltungsteile,
welche mit der Leistungsplatine verbunden sind, mit Stiftleisten kontaktiert werden, ohne

lange Leiterbahnen auf der Leistungsplatine verlegen zu miissen.
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10. Aufbau des DC/DC-Wandlers

Buck-Converter 24 V — 10 V

Delta-Sigma-Wandler  (Si-Treiber-Versorgung)

CAN-

Transceiver

Buck-Converter
24V — 3.3V

a Buck- Buck-Converter
onverter 24V 5V
15V—>5V
Mikrocontroller Anschliisse
Thermoelemente

Abb. 10.5: Layout der Steuerplatine

10.1.6. 22 V Hilfswandler

Als letzte bendtigte Platine ist der Hilfswandler fiir die Logikversorgung bei nicht vor-
handener 24V Sekundérspannung, in Abb. 10.6 vorgestellt. Als Anschliisse werden auf

der Platine Stiftleisten eingebaut, welche in Buchsenleisten auf dem Leistungsboard ge-
steckt werden.

Snubber Wake-Up Monitor IC

Steuer-1C (Riickseite) 800 V MOSFET
Abb. 10.6: 380V — 22V Hilfswandler

10.2. 3D CAD Modell

Um sicher zu stellen, dass alle Leiterplatten und Steckverbinder im realen Aufbau pas-
send zusammengefiigt werden kénnen, wird ein 3D CAD Modell des Wandlers angefer-

tigt. Es ist in der folgenden Abb. 10.7 gezeigt.
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10. Aufbau des DC/DC-Wandlers

Abb. 10.7: 3D Modell des Wandlers

Prizise Modelle aller Steckverbindungen kénnen von den Herstellern als STEP (Standard
for the Exchange of Product model data [Wik16]) Dateien bezogen werden. Damit kann
sowohl gepriift werden, ob die Stecker unterschiedlicher Leiterplatten zueinander passend

ausgerichtet sind, als auch, ob das Bohrmuster im Layout korrekt ist.

Sehr gut geeignet ist diese Methode auch zur Priifung von Kollisionen zwischen grofieren
Bauelementen, die im Layoutprogramm leicht iibersehen werden kénnen, z.B. wenn sie

zwischen unterschiedlichen Platinen auftreten.
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10. Aufbau des DC/DC-Wandlers

10.3. Realer Aufbau des Wandlers

Die nachfolgenden Abbildungen zeigen die bestiickten Platinen des DC/DC-Wandlers.

Planartransformator
. Ausgangs-
: g < kondensatoren
VDR\A . ' ~ . C13, Cl4
22V
VLVD?‘,
Eingangskondensatoren C1, C2
Abb. 10.8: 22V Hilfswandler
Planartransformator
= NE
GND
+24 V
Enable
**** +15V
GND
-4V

Steer—IC Operaionsverstéirker

Abb. 10.9: SiC-Treiberversorgung

In Abb. 10.8 und Abb. 10.9 sind die beiden Hilfswandler gezeigt, welche auf einer
Flyback-Topologie basieren. Die RC-Snubber sind in den Abbildungen noch unbestiickt.

Aus Kostengriinden ist die Platine in Abb. 10.9 ohne Seitenkantenmetallisierung ge-
fertigt. Vor dem Verléten mit der Leistungsplatine werden deshalb die Lotaugen der
Anschliisse mittig in vertikaler Schnittebene durchtrennt, um damit Pads an der Seiten-

kante der Platine zu erhalten.
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10. Aufbau des DC/DC-Wandlers

Auf der Leistungsplatine in Abb. 10.10 sind bereits alle Hilfswandler und die induktiven

Komponenten in planarer Bauweise montiert.

Planartransformator Si-MOSFET Treiberplatinen

- Cgeted Planar-
Vivne - e T i drossel

VSELV

Klemm-
konden-
satoren

Hilfswandler SiC-Treiber (Riickseite) 22 V Hilfswandler

Abb. 10.10: Leistungsboard mit Hilfswandlern und Treiberplatinen

Die Orientierung der Klemmkondensatoren weicht vom Layout aus Abb. 10.1 ab, da diese
im urspriinglichen Entwurf anders verschaltet sind. Kapitel 11.3.5 legt den Unterschied

zwischen beiden Varianten dar.

Das Steuerboard ist in Abb. 10.11 wiedergegeben.
Buck-Converter 24 V. — 10 V
Delta-Sigma-Wandler  (Si-Treiber-Versorgung)

CAN-
Transceiver

Buck-Converter

24V =33V

Buck-
Converter Buck-Converter
15V—=5V 24V -5V
Mikrocontroller Anschlisse
Thermoelemente

Abb. 10.11: Steuerboard
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11. Messergebnisse

11. Messergebnisse
11.1. SiC Gate-Treiber Versorgung
11.1.1. Planartransformator

Die in der Auslegung berechneten und in der Praxis gemessenen Eigenschaften des
Planartransformators sind in Tabelle 11.1 zusammengefasst. Die Wicklungswiderstédnde
Rpc pri und Rpc sec sind mit dem Milliohmmeter M10 von SEFELEC GmbH vermes-
sen. Die Induktivitdten und Cpg sind mit dem Impedanzanalysator 4294A von Hewlett-

Packard bestimmt.

Tab. 11.1: Eigenschaften des Planartransformators

Lpri Lsec le,pri CPS RDC’,pm’ RDC’,sec

berechnet | 41pH | 41pH | - 2,9pF! 1,10 1,19

gemessen | 30,9pH | 32pH | 24pH | 7,1pF | 1,427Q | 1,301 Q

I Plattenkondensator zwischen den Kupferflichen auf der Leiter-
platte. Kapazitdt zum Kern unberiicksichtigt.

Die reale Primarinduktivitat L,,; sowie die Sekundarinduktivitit L. liegen deutlich
unter den berechneten Werten, was auf einen zu groflen Luftspalt oder Toleranzen der
magnetischen Leitfahigkeit des Kerns zuriickzufiihren ist. Der in Gl. 9.5 bestimmte Mi-

nimalwert von 30 pH wird allerdings nicht unterschritten.

Der Anteil der Streuinduktivitdt gegeniiber der Wicklungsinduktivitét auf der Primér-

2.4nH
30,9nH

Streuinduktivitéit, der gleiche Wert. Zur Abschitzung der Verlustleistung, wird ange-

seite ist ~ 7,8 %, fir die Sekundéarseite ergibt sich, nach der Transformation der
nommen, dass die gesamte Energie, die in jeder Schaltperiode in den Streuinduktivitdten
gespeichert ist, in den Snubber-Netzwerken in Warme umgesetzt wird. Die Streuinduk-
tivitdt muss sowohl auf der Primér- als auch der Sekundérseite beriicksichtigt werden.

Bei Nennlast folgt daher fiir die Verlustleistung:

Py, =19V -20mA - 7,8% - 2 ~ 59,3 mW (11.1)

Die gemessenen Wicklungswiderstédnde sind grofier, als die berechneten Werte. Eine mog-
liche Ursache ist, dass die theoretische Berechnung unter der Annahme erfolgt, dass die
Querschnitte der Leiterbahnen rechteckformig sind. Aufgrund des Atzprozesses sind die
Kanten der Leiterbahnen allerdings nicht senkrecht, sondern schrag und der Querschnitt

folglich trapezférmig. Da die Windungen fast mit der minimal fertigbaren Strukturbreite
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11. Messergebnisse

produziert werden, ist davon auszugehen, dass durch die Schrigung ein nicht unerheb-
licher Teil des Querschnitts verloren geht und daher die Wicklungswidersténde steigen.

Fiir die Kupferverluste folgt mit den aktualisierten Widerstandswerten:

2 2
PV,Cu = RDC,pri : Ipri,rms + RDC,SGC ’ Isecmms

(11.2)
=1,427Q - (71mA)? + 1,301 Q - (74mA)? ~ 14,3 mW

11.1.2. Vpg und V.

Abb. 11.1 zeigt die Spannungen im zeitlichen Verlauf zwischen Pin vier des LT8301
und GND, also die Drain-Source-Spannung des internen MOSFETs Vpg. In Abb. 11.2
wird die Spannung direkt an der Sekundérseite des Transformators Vs, wiedergegeben.
In beiden Diagrammen sind die Messergebnisse jeweils mit und ohne zusétzliche RC-
Glieder, berechnet in Kap. 9.1.2, dargestellt, um die Wirkung der Snubber zu validieren.
Alle Werte sind bei einem Ausgangsstrom I,,; von 20 mA aufgezeichnet.

to lita i3
I e S S — :

60 | | —— Snubber: Z-Diode
—— Snubber: Z-Diode + RC

Vbs [V]

[
1 1.2 14 16 1.8 2
t [ns]

Abb. 11.1: Drain-Source-Spannung bei unterschiedlicher Snubberbeschaltung

Der Ausschaltzeitpunkt des MOSFETS ist in Abb. 11.1 bei t; erkennbar. Bis t5 klemmt
die Zenerdiode die Drain-Source-Spannung effektiv auf einen Wert von 58,5V und damit
unterhalb der, fir das IC spezifizierten, maximalen Spannung von 65 V. Wie in Kap. 9.1.2
genannt, sollte die Schwingung der Spannung Vpg 350 ns nach dem Ausschaltzeitpunkt,
also bei t3, moglichst weit abgeklungen sein, um die Spannungsmessung des LT8301 nicht
zu storen. Mit RC-Snubber ist diese Forderung zufriedenstellend erfiillt. Ist hingegen nur
die Zenerdiode verbaut, so liegt zu diesem Zeitpunkt weiterhin eine deutliche Schwingung

Vvor.
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I T I T I T I T I
—— Sekundaérseitiger Snubber: keiner

20

E —— Sekundaérseitiger Snubber: RC-Glied

Vsec [V]

I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8
t [ns]

Abb. 11.2: Sekundarspannung des Transformators bei unterschiedlicher
Snubberbeschaltung

Der Zeitpunkt ¢y in Abb. 11.2 entspricht dem Einschaltmoment des MOSFETs auf der
Primérseite, welcher in Abb. 11.1 bei tg gleich 0,37 ps zu erkennen ist. In diesem Zustand
wird die Eingangsspannung des Wandlers mit dem Transformator auf die Sekundérseite
iibersetzt, so dass die sekundérseitige Diode gesperrt ist. Die Energie in der Streuinduk-
tivitdt fithrt nun zu einer Schwingung in der Sekund&rspannung, welche mittels eines
RC-Glieds iiber der Diode geddmpft werden kann. Die wirkungsvolle Dampfung ist in
Abb. 11.2 gut sichtbar.

11.1.3. Ausgangsspannung

Die Stabilitat der Ausgangsspannung bei unterschiedlicher statischer Belastung des Wand-
lers ist in Abb. 11.3 aufgezeichnet.

Obwohl Vpg ohne RC-Snubber auch im Messzeitpunkt des LT8301 deutlich schwingt, so
hat dies keine relevante Auswirkung auf den Wert der Ausgangsspannung. Dies deutet auf

eine gute Filterung der Messwerte im LT8301 hin, welche die Messfehler kompensiert.

11.1.4. Wirkungsgrad

Der Verlauf des Wirkungsgrades bei unterschiedlicher Belastung des Wandlers ist in
Abb. 11.4 wiedergegeben. Beim Nennstrom I,,; von 20mA weifit der Wandler einen
akzeptablen Wirkungsgrad von etwa 75 % auf. Der Laststrom I,,; kann bis 80 mA pro-
blemlos erhéht werden, in diesem Betriebspunkt erreichten jedoch einige Bauelemente
eine Oberflichentemperatur von 80°C, so dass der Strom nicht weiter gesteigert wird,

um Schaden zu verhindern.
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19 T T T T T T
—eo— Snubber: Z-Diode
—e— Snubber: Z-Diode + RC-Glieder

0 10 20 30 40 50 60 70 80
Iout [mA]

Abb. 11.3: Ausgangsspannung bei statischer resistiver Belastung

Deutlich erkennbar sind die grofleren Verluste durch die zusétzlichen RC-Snubber im Be-
reich niedriger Lasten. Ab einem Ausgangsstrom I,,; von 35mA sind die beiden Kenn-
linien in Abb. 11.4 fast deckungsgleich. Dies kann damit begriindet werden, dass die
Zenerdiode aufgrund des parallel liegenden RC-Gliedes bei hohem Transformatorstrom

entlastet wird und sich damit die Verlustleistung, welche im RC-Glied entsteht, teilweise

kompensiert.
80 als o ° PY P ° °
60 |- |
X 40 i
<
20 .
—e— Snubber: Z-Diode
—e— Snubber: Z-Diode + RC-Glieder | |
| | | T | T T | T |
OO 10 20 30 40 50 60 70 80

I, out [mA]

Abb. 11.4: Wirkungsgrad bei Variation des Laststroms

11.1.5. Verlustleistungsbilanz

Alle bekannten Verlustleistungen, sowie Eingangs- und Ausgangsleistung sind in Tabel-

le 11.2 aufgefiihrt.
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Tab. 11.2: Leistungsbilanz

P

Eingangsleistung 523,0 mW
Ausgangsleistung —386,6 mW
Kupferverluste Transformator | —14,3mW
Kernverluste Transformator —11,5mW
Snubberverluste —59,3 mW
LT8301 —8,4mW
LM7321 —18,0 mW

24,9 mW

Die nicht zugeordnete Verlustleistung von 24,9 mW entfallt auf Komponenten und Ef-
fekte, die bisher nicht erfasst sind, wie beispielsweise Verluste in der Gleichrichterdiode

auf der Sekundarseite.

11.1.6. Warmeverteilung

Zur Uberpriifung der thermischen Verhiltnisse auf der Platine wird eine Aufnahme mit
einer Thermographiekamera unter Maximallast erstellt, siche Abb. 11.5. Die gesamte
Platine ist mit einem Schutzlack mit der Bezeichnung URETHAN 71 der Firma CRC
Industries Deutschland GmbH behandelt, um eine Oberfliche mit gleichméfiigem Emis-

sionskoeflizienten zu erhalten.

Die Zenerdiode D1 ist deutlich als Hot-Spot identifizierbar. Dem gegeniiber weisen die
restlichen Bauelemente relativ geringe Oberflichentemperaturen, im Vergleich zur Tem-
peratur der Kupferfliche der Platine, auf. Erkennbar sind der Operationsverstéarker 1C2
und die Gleichrichterdiode D3 auf der Sekundéirseite, ihr Temperaturunterschied zur
Kupferflache ist allerdings nicht stark ausgepréigt, so dass die Verlustleistung in diesen
Elementen vergleichsweise gering ist. Die Verluste im Transformator werden grofiflichig

an die Leiterplatte abgegeben.

11.1.7. Bewertung

Die erzielten Wirkungsgrade werden fiir einen Wandler dieser Leistungsklasse als gut ein-
gestuft. Fiir eine weitere Steigerung der Effizienz ist der Transformator das Bauelement,
welches das grofite Potenzial bietet. Zur Verringerung der Snubberverluste kann das
Design zu einer geringeren Streuinduktivitdt optimiert werden. Die Moglichkeiten sind
dabei allerdings beschrankt, da die Koppelkapazitdt zwischen Priméar- und Sekundér-

seite gering gehalten werden muss. Insbesondere der Hilfswandler, welcher den Treiber
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Schottky: D3

Snubber
Zener: D1 BV /-4V
Output
24 'V Input OPV: IC2
IC1

Abb. 11.5: Thermografieaufnahme bei [,,; = 80 mA

des High-Side-Leistungsschalters versorgt, ist hier kritisch, da die Sekundérspannung auf

einem, um die Eingangsspannung, springenden Potential liegt.
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11.2. 22 V Hilfswandler

Viele der folgenden Betrachtungen sind analog zu Kapitel 11.1 und werden deshalb in

verkiirzter Form wiedergegeben.

11.2.1. Planartransformator

Die Eigenschaften des Planartransformators sind in Tabelle 11.3 zusammengefasst.

Tab. 11.3: Eigenschaften des Planartransformators

Lpri Lsec Lauw le,pri CPS C'PA RDC,pm’ RDC,sec

berechnet | 816 pH | 51pH | 51pH | - 11pF! | 11pF! [ 967Q | 0,820

gemessen | 851,2pH | 54,1pH | 53,9pH | 18,6 uH | 19,5pF | 32,0pF | 11,43 | 0,657

I Plattenkondensator zwischen den Kupferflichen auf der Leiterplatte. Kapazitit zum Kern
unberiicksichtigt.

Der Anteil der Streuinduktivitdt gegeniiber der Wicklungsinduktivitat ist 81581’621;1% also

ungefiahr 2,2 %. Bei Maximallast folgt damit fiir die Snubber-Verluste:

Py, =10W-2,2% -2 = 440 mW (11.3)
Fiir die, mit den gemessenen Werten, berechneten Kupferverluste gilt:

2 2
PV:CU = RDC,p'ri ’ Ipri,rms + RDC7S€C ’ Isec,’rms

(11.4)
=11,43Q - (107mA)? + 0,657 Q - (897mA)? ~ 659 mW

11.2.2. VDS und Vsec

Die zeitlichen Verldufe der Spannungen der Drain-Source-Strecke von T'1, sowie der Span-
nung an der Sekundéirseite des Planartransformators sind in Abb. 11.6 und Abb. 11.7,
bei unterschiedlicher Belastung des Wandlers, dargestellt.

Die maximale Spannung an T1 im Leerlauf Vpgmaz,idie von 575V liegt noch unterhalb
der Summe aus Durchbruchspannung der Zenerdiode des Snubbers Vpgr von 212V und
der Betriebsspannung Viype von 380V, so dass kein Strom in das Snubber-Netzwerk
flief3t.

Bei Maximallast ist die, in der Streuinduktivitit gespeicherte, Energie deutlich hoher, so
dass die Uberspannung gréfier ist und die Zenerdiode des Snubbers nach dem Abschalten

von T1 leitfahig wird. Die Spannung Vps 71 wird dadurch auf 650 V begrenzt.
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Vpsri [V]

Vpsr [V]

700 210
600 |- 1180
500 150
400 | 120
300 90
200 60
100 30
0 0
T 02 04 06 08 1 12 14
t [ns]
Abb. 11.6: I,,; = 0, kein RC-Snubber verbaut
700 Ze‘nerd‘if)‘fie ‘akti‘v 210
600 | I; 1180
500 ii 150
400 ii 120
300 ii 90
200 ii 60
100 ii 30
: g :
~100g 0.5 1 5 2 2.5 3 55
t [ns]

Abb. 11.7: I,,; = 490mA, kein RC-Snubber verbaut, Zenerdiode aktiv
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Die spezifizierten Grenzwerte V(grypgs gleich 800V von T1 und Vgrgay gleich 200V
von D4 werden sowohl ohne Last, als auch bei maximalem Ausgangsstrom deutlich un-
terschritten. Daher ist eine weitere Beschaltung mit RC-Gliedern zur Beddmpfung der
Schwingungen auf Primér- und Sekundarseite aus funktionaler Sicht nicht notwendig,

kann aber aus Griinden der elektromagnetischen Vertraglichkeit sinnvoll sein.

11.2.3. Ausgangsspannung

Die Ausgangsspannung bei Belastung des Wandlers mit konstantem Ausgangsstrom wird
in Abb. 11.8 wiedergegeben. Bei geringer Stromentnahme von < 50 mA ist die Ausgangs-
spannung deutlich erhoht, falls kein RC-Snubber verbaut ist. Wie die Messung von Vpg
gezeigt hat, ist die Zenerdiode in diesem Lastbereich nicht aktiv, so dass die Schwingung
auf der Primérseite kaum geddmpft wird. Dies stort die Spannungsmessung des ICs an

der Hilfswicklung.

Insgesamt funktioniert die primérseitige Regelung der Ausgangsspannung jedoch zufrie-
denstellend. Da alle benétigten Spannungen auf dem Steuerboard durch Buck-Converter

abgeleitet werden, ist eine prézisere Spannung des 22 V Hilfswandlers nicht notwendig.

22.2 T T T T T ‘ T T
—eo— Snubber: Z-Diode
—e— Snubber: Z-Diode + RC-Glieder | |
- 22
Z
3
o~
21.8
21.6 ‘

| | | | | | | |
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500
Iout [mA]

Abb. 11.8: Ausgangsspannung bei statischer resistiver Belastung

11.2.4. Lastsprung

Zum Test der Stabilitdt der Ausgangsspannung bei dynamischer Belastung werden Last-
spriinge zwischen 0 A und 0,5 A Ausgangsstrom durch Anschluss einer aktiven Last an
den Hilfswandler simuliert und Strom und Spannung messtechnisch erfasst. Die Ergeb-
nisse werden in Abb. 11.9 und Abb. 11.10 gezeigt. Aufgrund der eingesetzten elektroni-
schen Last, ist die Anstiegszeit des Stroms in Abb. 11.9 im Vergleich zur Schaltfrequenz
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relativ gering. Deshalb kann nicht beurteilt werden, ob das Wake-Up Monitor IC auf

der Sekundérseite die Regelung des ICs der Primérseite aktivierte oder letzteres auch

alleinstehend den Laststrom in gleicher Weise ausregelt.
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S = S
= i) e
el < Ne)

| 750
T p—_——

|
l

2.5

2

=]
el e e} e} e e e el
o o] =) o ) o o
~ Ne) L0 <t o N —
TQAHL mo T
L | | | | | | |
o e o o o) o o o
=] = = =] = o o
~ Ne) |To] <t o (&Nl —

Abb. 11.9: Sprung des Ausgangsstroms von 0A auf 0,5 A

Der Spannungseinbruch beim Zuschalten der Last aus dem Standby-Betrieb betrégt circa

750mV. Die Uberspannung in Folge eines vollstéindigen Abschaltens der Last liegt bei

etwa 400mV. Fiir die Komponenten, welche am Ausgang des Wandlers angeschlossen

werden, sind diese Werte unkritisch.
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Abb. 11.10: Sprung des Ausgangsstroms von 0,5 A auf 0 A

Das Rauschen in den Messungen der Ausgangsspannung ist dem Einsatz eines Differenz-

tastkopfs mit einer Spannungsteilung von 50:1 geschuldet und reprasentiert nicht das

tatsédchliche Rauschen auf der Ausgangsspannung.
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11.2.5. Standby Verbrauch

Die Stromaufnahme des Wandlers ohne Last am Ausgang liegt unterhalb der Messauflo-
sung des Multimeters von 100 pA. Der Leistungsverbrauch im Standby-Betrieb ist daher

kleiner als:

100 A - 380 V = 38 mW (11.5)

11.2.6. Wirkungsgrad

Der Gesamtwirkungsgrad ist in nachstehender Abb. 11.11 gezeigt.

T T T T T T T T T

n (%]

—e— Snubber: Z-Diode
—e— Snubber: Z-Diode + RC-Glieder

70 | | | | I I I I I I I I
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Iout [mA]

Abb. 11.11: Wirkungsgrad aufgetragen iiber dem Laststroms

Die Messwerte bei einem Ausgangsstrom I,,; von weniger als 50 mA sind allerdings kri-
tisch zu bewerten, da in diesem Bereich die primérseitige Stromaufnahme sehr gering
ist und deshalb Rundungsfehler aufgrund der geringen Messauflésung deutliche Auswir-

kungen auf die Ergebnisse haben.

Die zusétzliche Beddmpfung durch RC-Snubber auf Primér- und Sekundérseite hat bei
hohen Lasten einen geringeren negativen Einfluss auf die Wandlereffizienz, als dies zu

erwarten ware.

Aufnahmen mit einer Thermographiekamera, mit und ohne RC-Snubber, legen die Ver-
mutung nahe, dass die Snubber-Verluste teilweise von der Zenerdiode auf den Widerstand
des RC-Glieds umverteilt werden, weshalb die Gesamtverluste im oberen Leistungsbe-

reich nur unwesentlich gréfler werden.
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Bei geringem Ausgangsstrom ist der Einfluss der RC-Glieder jedoch deutlich erkennbar.
In diesem Betriebsbereich sind die Uberspannungen ohne RC-Snubber auf der Primir-
seite noch unterhalb der Durchbruchspannung der Zenerdiode, so dass alle Verluste im

RC-Glied direkt in Erscheinung treten.

11.2.7. Verlustleistungsbilanz

In Tabelle 11.4 sind Eingangs- und Verlustleistungen fiir den Betrieb bei maximaler Last

zusammengefasst.

Tab. 11.4: Leistungsbilanz

P
Eingangsleistung 12,225 W
Ausgangsleistung —10,000 W
Kupferverluste Transformator —0,669 W
Kernverluste Transformator —0,378 W
Snubberverluste —0,440 W
Duchlassverluste MOSFET T1 —0,052 W
Duchlassverluste Schottkydiode D4 | —0,583 W

0,113 W

Die restliche Verlustleistung von 0,113 W wird beispielsweise durch Schaltverluste in T1

und Reverse Recovery Verluste in D4 verursacht.

11.2.8. Warmeverteilung

In Abb. 11.12 kénnen die Wéarmequellen deutlich identifiziert werden, welche infolge
der Verluste in den Wicklungen, der Gleichrichterdiode, den Snubberelemente und dem

Leistungstransistor entstehen.

Die warmste Komponente ist der Widerstand R12 des primérseitigen RC-Snubbers mit

einer Oberflichentemperatur von 78,7 °C.

11.2.9. Bewertung

Das Entwicklungsziel eines geringen Standby-Verbrauchs ist erreicht und auch die dy-
namische Belastbarkeit des Wandlers ist fiir den vorgesehenen Einsatzbereich mehr als

ausreichend.

Der gemessene Wirkungsgrad unter Maximallast von 82 % (ohne RC-Snubber) ist nur
leicht unterhalb des berechneten Wertes von 85 %. Eine weitere Steigerung der Wirkungs-

grade ist moglich, indem die Gestaltung des Transformators optimiert wird. Der Grof3teil
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Abb. 11.12: Thermografieaufnahme bei maximaler Belastung

der Verlustleistung entsteht aufgrund der ohmschen Wicklungsverluste, der Kernverlus-
te und indirekt in den Snubber-Netzwerken wegen der Streuinduktivitdt dieses Bauteils.
Die Verluste in der Gleichrichterdiode kénnen nur effektiv mittels aktiver Gleichrichtung
verringert werden. Diese Mafinahme muss allerdings gut mit dem zusétzlichen Hard-
wareaufwand abgewdgt werden. Bei folgenden Arbeiten kénnen zudem die Verluste im
Transistor T1 genauer untersucht werden, da der gemessene Temperaturanstieg nicht
plausibel mit den berechneten ohmschen Verlusten erklart werden kann und wahrschein-

lich im Wesentlichen durch Schaltverluste hervorgerufen wird.
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11.3. Hauptwandler

Im Folgenden sind alle durchgefithrten Messungen zum Hauptwandler wiedergegeben.
Zunichst sind die gemessenen Eigenschaften der planaren induktiven Komponenten mit
den vorausberechneten Werten verglichen. Anschlieend wird die gemessene Verlust-
leistung der Schutzschaltung Richtung LVDC-Netz dargelegt. Die Auswahl der Gate-
Vorwiderstinde aller Leistungstransistoren und die Analyse der Schaltzeiten ist in Ka-
pitel 11.3.3 gezeigt. Es folgt eine kurze Vorstellung des Messaufbaus zur Wirkungsgrad-
messung, welche fiir die weiteren Kapitel relevant ist. Anhand der Wirkungsgradverlau-
fe iber diverse Parameter, wie beispielsweise Anbindung der Klemmkondensatoren, die
Schaltfrequenz oder unterschiedliche Betriebsmodi, sind etliche Eigenschaften des Wand-
lers untersucht und Optimierungspotentiale aufgezeigt. Messungen mit dem Oszilloskop
verdeutlichen die eingestellten Taktsignale und deren Auswirkungen in jeweils einem Be-
triebspunkt des Buck- und Boost-Modus. Abschlieflend ist eine Wirkungsgradkennlinie

im Buck-Betrieb dem unidirektionalen Vorgingermodell gegeniibergestellt.

11.3.1. Planartransformator und -drossel
Tabelle 11.5 vergleicht die vorausberechneten und gemessenen Eigenschaften des Plan-

artransformators. Die Werte der Drossel L¢ sind in Tabelle 11.6 aufgefiihrt.

Tab. 11.5: Eigenschaften des
Planartransformators

berechnet | gemessen

Ly 2,79 mH 2,3mH
Lsecl 56,9 }J.H 45,5 pH
LsecQ 56,9 }J.H 45,5 IJH
le,pri - 570nH
Lixy - 29,1 nH
Likz - 26,3nH
n 7 7,11

Rpc pri 45,5 mS2 52,5 mf
Rpc,sec1 | 0,742m€Q | 1,02mQ
Rpcisec2 | 0,742mf) | 1,02m$

Tab. 11.6: Eigenschaften der

Planardrossel
berechnet | gemessen
L¢o 2,24 pH 2,97 nH
Rpe,ro | 1,62mQ 1,81 mf2
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Fir die Kupferverluste in Planartransformator und -drossel gilt mit den gemessenen

Werten:

Py.curr = Rpcpri - (Lrms prizmaz)’ (11.6)
+ (Rpo,sect + R sec2) - (Irms,see.maz)’
= 52,5m€ - (3,36 A)? + (1,02m€ + 1,02mQ) - (16,62 A)?
~ 1,16 W

Pvcure ® Rpcyne - Ieprvny = 1,81mQ - (25A)% ~ 1,14 W (11.7)

11.3.2. Schutzschaltung Richtung LVDC-Netz

Um die Leitverluste in den Transistoren T3 und T4 der Schutzschaltung zu erfassen, wird
der Spannungsabfall zwischen der Eingangsklemme und dem Potential GND_HV_IN
gemessen (vgl. Abb 6.5). Dazu wird im Boost-Betrieb von SELV zu LVDC eine Ausgangs-
leistung von 600 W, entsprechend einem Strom I7ypc von 1,6 A bei Viype, v, eingestellt.
Der gemessene Spannungsabfall betrdgt 0,53 V und somit die Verlustleistung:

PV,T3/4 = 1,6A : 0,53V ~ 0,85W (118)

Py 3,4 ist damit geringer als der vorausberechnete Wert von 0,99 W. In der Auslegung
ist Py 73/4 mit dem maximal spezifizierten Rpg(o,) bei einer Gate-Source-Spannung von
10V berechnet. Da die tatséchliche Gate-Source-Spannung 15,2V betriagt und Rpg(on)
fiir den Grofiteil der produzierten Transistoren niedriger ausfillt, ist der gemessene Wert

plausibel.
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11.3.3. Doppelpulstest

Mit Hilfe des Doppelpulstests sind die Initialwerte der Widerstande zwischen den Gate-
Anschliissen der MOSFETs und den zugehérigen Treibern dimensioniert. Abb. 11.13 und
Abb. 11.14 zeigen die Messwerte beim FEin- und Ausschaltvorgang der SiC-MOSFETs
auf der Primérseite des Wandlers. Iy, ist der Strom durch eine angeschlossene Luftspu-
le, die dazu dient einen ndherungsweise konstanten Strom, im Umschaltzeitpunkt des

betrachteten Transistors, durch die Halbbriicke aufrecht zu erhalten.
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—100 -
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Vbs [V]
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S = N W

400 -
300 |-
200 -
100

Vbs [V]
Vas [V]
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S N W e Ot

—100 " -5 | | ]

Abb. 11.14: Ausschaltvorgang des Low-Side-SiC-MOSFET

Die Gate-Vorwiderstinde sind jeweils zu 10 Q gewihlt. Uber die Differenz zwischen den
Zeitpunkten ty und ¢, welche bei 10 % - Vps und 90 % - Vpg liegen, sind die Schaltzeiten
fir das Ein- ¢,4s¢ 5ic und Ausschalten ¢, 5;c abgelesen, es gilt:

trise,SiC = 16ns (119)
tfair,sic = 30,5 ns (11.10)
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Eine weitere Verkleinerung der Widerstandswerte bringt keine Verbesserungen im Wir-
kungsgrad, wie Messungen mit R gic on/ofs von 4,72 beweisen. Da die SiC-MOSFETs
sowohl im Buck- als auch im Boost-Betrieb weich ein- und ausgeschaltet werden, ist
die Schaltgeschwindigkeit beziiglich der Wandlereffizienz von untergeordneter Bedeu-
tung. Aus Grinden der EMV ist eine Vergréflerung der Widerstdnde moglicherweise

sinnvoll.

Die gleichen Tests sind fiir die Sekundérseite, bei grofierem Strom und niedrigerer Drain-
Source-Spannung, durchgefithrt und die Ergebnisse in Abb. 11.15 und Abb. 11.16 wie-
dergegeben.
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Abb. 11.15: Einschaltvorgang des Low-Side-Si-MOSFET
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Abb. 11.16: Ausschaltvorgang des Low-Side-Si-MOSFET

Die Gate-Widerstédnde sind fiir Auf- und Entladung der Gate-Source-Kapazitit unter-

schiedlich dimensioniert:

Ry sion = 2,29 (11.11)
Ry siofy = 1,19 (11.12)
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Fiir die Schaltzeiten sind die folgenden Werte abgelesen:

trise,Si =42ns (1113)
tfall,Si =41ns (11.14)

Primér- und sekundérseitig sind kaum Uberspannungen im Verlauf von Vpg messbar,
was auf ein besonders niederinduktives Leiterplattenlayout hindeutet. Weitere Verklei-
nerungen der Gate-Vorwiderstinde sind daher moglich, ohne mit einer Zerstérung der
MOSFETs aufgrund eines Durchbruchs in der Drain-Source-Strecke rechnen zu miis-
sen. Insbesondere beim Einschaltvorgang sind mit den gewdhlten Werten jedoch bereits
starke Schwingungen in der Spannung Vg sichtbar, so dass die Gefahr des mehrfachen
Ein- und Ausschaltens an einem Schaltvorgang besteht. Dies wiirde zu hohen Schalt-
verlusten fithren. Wirkungsgradmessungen haben allerdings gezeigt, dass es optimal
ist Ry gion und Ry giofrp auf 00 zu reduzieren. Es sind damit lediglich die internen
Gate-Widerstdnde der MOSFETs wirksam, welche nominell mit 1,82 spezifiziert sind
[Fail5].

Alle nachfolgenden Messungen sind mit

Ry sic.on = Ry,sicoff = 1042 (11.15)
Ry sion = Rg,si0rf = 082 (11.16)

aufgezeichnet.

11.3.4. Messaufbau

Der Aufbau zur Vermessung der Wirkungsgrade des Hauptwandlers ist in Abb. 11.17
gezeigt.

Versorgung und Belastung des Wandlers erfolgt iiber die Klemmen, welche parallel zur
Arbeitsplatte liegen. Fiir die Spannungsmessung am LVDC- und SELV-Anschluss, sind
weitere Klemmen senkrecht auf den Pressfits positioniert. Dadurch kann die Leistungs-
aufnahme und -abgabe gemessen werden, ohne eine Verfilschung der Spannungsmessung

durch die Verlustleistung zu erhalten, die innerhalb der Anschlussklemmen entsteht.

Alle im Folgenden gezeigten Effizienzmesswerte sind mit dem Messgerdat WT3000 von

Yokogawa aufgenommen. Zur Strommessung am SELV-Anschluss dient ein Stromsensor
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Versorgung/Last LVDC Spannungsmessung

Versorgung/Last SELV

Abb. 11.17: Messaufbau

des Typs ULTRASTAB 867-200IHF von Danfysik A/S. Die gezeigten Messergebnisse
beinhalten bereits den Eigenverbrauch aller Komponenten, wie Steuerboard und Hilfs-

wandler, die fiir den eigenstéindigen Betrieb des Wandlers notwendig sind.

11.3.5. Einfluss der Klemmkondensatoren
Der Einfluss der Klemmkondensatoren ist in Abb. 11.18 erkennbar.

In der ersten Version des Wandlers sind Klemmkondensatoren zwischen den Potentialen
Vciamp und Vspry mit einer Gesamtkapazitdt von 26 pF eingebaut. Wie Abb. 11.18
zeigt, ist diese Wahl nicht optimal, so dass fiir alle weiteren Messungen Kondensatoren
mit insgesamt 4 nF Kapazitét zwischen Vijgm, und GND verschaltet sind. Die genannten

Kapazitatswerte gelten jeweils fiir die im Mittel anliegende Spannung im Betrieb.

Die Verschaltung zwischen Viigmp und Vspry bietet den Vorteil einer geringeren Span-
nungsbelastung des Kondensators, allerdings fiihrt sie auch zu unerwiinschtem Strom-
fluss durch Ccgmyp infolge des Spannungsrippels auf der Spannung Vggry und damit zu-
satzlicher Verlustleistung. Ebenso erweist sich ein kleinerer Kapazitétswert in der Praxis
als vorteilhaft, da hiermit niedrigere Spitzenstréme in der Klemmschaltung hervorgeru-

fen werden.
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Abb. 11.18: LVDC — SELV: Wirkungsgrad bei unterschiedlicher Klemmschaltung

11.3.6. Wirkungsgradmessungen LVDC — SELV und SELV — LVDC

Entsprechend dem spezifizierten Bereich von 360V bis 400V fiir die Spannung Viypc
zeigt Abb. 11.19 die Graphen fiir die Nennspannung und beide Spannungsgrenzen.
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Abb. 11.19: LVDC — SELV: Wirkungsgrad bei Variation der Eingangsspannung

Im Bereich bis zu einem Ausgangsstrom von 15 A werden tendenziell hohere Wirkungs-
grad bei niedrigerer Spannung Vyypc erzielt. Da die Schaltverluste proportional zur
Hohe der geschalteten Spannung sind, ist dieses Verhalten plausibel. Oberhalb von 15 A
fiihren hohere Spannungen Viypc zu besseren Wirkungsgraden, da in diesen Betriebs-
punkten die Leitungsverluste dominieren, welche bei gréflerem Eingangsstrom steigen.
Mit hoherer Eingangsspannung sinkt der Eingangsstrom, bei gleicher Leistungsentnah-

me, so dass der Wirkungsgrad steigt.
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In entgegengesetzter Energieflussrichtung sind die Messwerte in Abb. 11.20 dargestellt.
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Abb. 11.20: SELV — LVDC: Wirkungsgrad bei Variation der Ausgangsspannung

FEine niedrigere Spannung Viypce fithrt hier in jedem Betriebspunkt zu einer besseren
Effizienz. Dies bedeutet, dass bei allen betrachteten Messpunkten die Schaltverluste den

dominierenden Faktor in der Verlustleistung darstellen.

11.3.7. Messungen mit dem Oszilloskop LVDC — SELV

Die Spannungen Vpg pri s und Vpg sec2, 1.5 sind mit Differenztastképfen des Typs N2790A
von Keysight, mit einer spezifizierten Bandbreite von 100 MHz, erfasst. Der Strom in die
Klemmkondensatoren ist mithilfe einer Rogowskispule mit der Bezeichnung CWT Ultra
mini von Power Electronic Measurements Ltd gemessen. Die Bandbreite betrégt 30 MHz.
Fiir die Messung des Drosselstroms kommt eine Strommesszange des Typs N2781A von

Keysight mit einer Bandbreite von 10 MHz zum Einsatz.

Tabelle 11.7 fasst die, in der GUI eingestellten Parameter zusammen und listet die

gemessenen Strom- und Spannungswerte, sowie die daraus berechneten Gréflen, auf.
Abb. 11.21 zeigt die Messwerte einer Schaltperiode im Buck-Betrieb.

Die gemessenen Verldufe passen relativ gut zu den Kurven aus Abb. 3.7.
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10

Tab. 11.7: Parameter der Taktung und Messwerte

T 10 ps
D 29%
tdead 1’625118
At,pri,sec | —0,15ps
AD —-1,5%
Vivbe 380,052V
Tovne 0,343 14 A
VenLv 23,9815 V
TopLy 5,0157 A
IClamp,RMS 3,8 A
Pt 120,29 W
p 92,244 %
Py 10,11 W
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Abb. 11.21: LVDC — SELV: Einzelne Schaltperiode bei P,,; = 120 W
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Zunichst wird die Schwingung des Klemmstroms genauer betrachtet. Uber die Zeitpunk-
te t2 und t3 wird die Periodendauer der Resonanz zwischen Klemmkapazitit Ccigmp und

Streuinduktivitit Lo ermittelt:
Tr =1t3 —to = 3,3355us — 1,2855 pus = 2,05 us (11.17)

Mit der bekannten Klemmkapazitdt kann daraus Lo berechnet werden. Hierfiir wird die

allgemein bekannte Gleichung fiir die Resonanzfrequenz fr eines LC-Schwingkreises

fr= = (11.18)

umgestellt zu:

T3 _ (2,05ps)?
4-712-Coigmp 4 -m2-4pF

Ly = ~ 26,6 nH (11.19)

Dieser Wert passt sehr gut zum Messwert Lo von 26,3 nH aus Tabelle 11.5.

Der Transistor Tseco,ps wird zum Zeitpunkt tp eingeschaltet und bringt dadurch die
Spannung Vpg sec2, 1.5 auf das Potential der Klemmkondensatoren. Am langsamen Abfall
der Spannung Vpg i s sind die Umladevorgange zu erkennen, welche in Kapitel 3.2.2
beschrieben sind. Bei ¢; sind diese abgeschlossen und 7,,; s wird eingeschaltet. Tscco s
wird zu t4 abgeschaltet und die Spannungen an allen Wicklungen des Transformators
fallen in der Folge auf 0V ab.

In ¢5 ist der Einschaltvorgang von Tie.1, g5 ersichtlich, der zu einer Spannungsspitze in
VDs,sec2,1s flihrt. Tseeo s wird anschlielend bei g zusammen mit T),; gs weich einge-
schaltet. Das Ausschalten von Tiee g erfolgt bereits zu t7, so dass die Dioden iiber
dessen Drain-Source-Strecke den Strom bis zu 1o ibernehmen. Dies fithrt grundsétzlich
zu vermeidbarer zusédtzlicher Verlustleistung. Mit dem Softwarestand zum Zeitpunkt
der Arbeit kénnen jedoch nur symmetrische Totzeiten auf der Sekundérseite eingestellt

werden, so dass dieses Verhalten unvermeidbar ist.

Tyri,rs wird ab tg abgeschaltet. Auch hier ist ein lingeres Einschalten bis tg sinnvoll,
welches iiber eine optimierte Wahl der Parameter D, At, pri, sec und AD erreicht werden

kann.

95



11. Messergebnisse

Der Klemmstrom Igjqmp ist in seinem Betrag zwischen ¢5 und tg ndherungsweise pro-
portional zum Strom 7. Der Drosselstrom Iz, teilt sich in diesem Intervall auf beide
Sekundarwicklungen des Transformators auf, so dass ein Teil von den Klemmkonden-
satoren in Form von Icigmp getragen wird und der andere Teil iiber die zweite Sekun-
dérwicklung die entsprechenden Kapazitdten umladt. Ab tg setzt die Resonanz zwischen

den Klemmkondensatoren und der Streuinduktivitit Lz ein.

11.3.8. Messungen mit dem Oszilloskop SELV — LVDC

Auch hier werden zunéchst die eingestellten Parameter und einige Messwerte in Tabel-

le 11.8 vorgestellt.

Tab. 11.8: Parameter der Taktung und Messwerte

T 10 s
D 55,9 %
tdead 0706 ps
At, pri, sec 0ps
AD —2%
Vivpe 380,334V
Irvpe 0,308 37 A
Vserv 24,0251V
Isgrv 5,7596 A
IClamp,RMS 58A
Py 117,28 W
n 84,758 %
Py 21,09 W

Abb. 11.22 zeigt die zugehorigen Messdaten des Oszilloskops.

Die kleine Totzeit tgeqq von 0,06 ps fithrt dazu, dass der Schaltvorgang bei ¢y hart erfolgt,
also die parasitiren Kapazititen verlustbehaftet umgeladen werden. Ein weicher Schalt-
vorgang ist nach Kapitel 3.2.3 méglich, erfordert jedoch eine deutlich langere Zeit, wie in
Abb. 11.21 ab t4 bei vergleichbarem Betrag des Drosselstroms, ersichtlich ist. Dennoch
wird mit dem empirischen Einstellen der Totzeit auf den genannten Wert der bestmog-
liche Wirkungsgrad erzielt. Fiir nachfolgende Arbeiten ist es empfehlenswert auch hier

die beiden Totzeiten innerhalb einer Periode getrennt zu parametrieren.

Das schnelle Umladen der parasitédren Kapazitéten ist bei tg an der betragsméfig grofien
Spitze im Klemmstrom Icigm, ersichtlich. Igjqm, erreicht dort einen Minimalwert von
etwa —29 A. Damit wird der RMS-Strom durch die Klemmkondensatoren erhoht und es

steigen die Leitungsverluste in den Kondensatoren und Tseco frs-
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Abb. 11.22: SELV — LVDC: Einzelne Schaltperiode bei P,,; = 117TW

Bei t; wird Tseco,1.5 eingeschaltet und es erfolgt ein hartes Umladen der Kapazitiaten
auf Primér- und Sekundérseite des Transformators. Dass auch auf der Primérseite eine
hohe Spannungssteilheit vorliegt, kann an der ausgepragten Oszillation in Vpg pri 15 ab
t; erkannt werden. Zum Vergleich sind die Oszillationen in Abb. 11.21 bzgl. Amplitude
und Abklingzeit deutlich kleiner.

Die SiC-MOSFETs auf der Primérseite schalten synchron zu den Transistoren Tiec1 s
und Tsee2, 15, wobei die Einschaltzeit symmetrisch um den Wert AD von —2 % verkiirzt
ist. Dadurch kénnen T,; 1.5 und T, s bei vernachlassigbarer Drain-Source-Spannung

eingeschaltet werden.

Durch die beiden harten Schaltvorginge sind die Schaltverluste hoher als im Buck-
Betrieb. Allerdings liegen nur minimale Zeitabschnitte vor, innerhalb derer die Dioden
parallel zu den Drain-Source-Strecken leitend werden. Aufgrund dieses Vorteils kann
plausibel erkliart werden, warum die Effizienz im Boost-Betrieb ab etwa 550 W Aus-
gangsleistung in Abb. 11.23 die Effizienz des Buck-Betriebs iibersteigt.

11.3.9. Vergleich der Verlustleistungen beider Energieflussrichtungen

Die absoluten Werte der entstehenden Gesamtverluste sind in Abb. 11.23 gegeniiber der

Ausgangsleistung fiir beide Energieflussrichtungen aufgetragen.

Die Verluste beim Betrieb SELV — LVDC sind bei niedriger Ausgangsleistung etwa dop-
pelt so grof3, wie beim Buck-Betrieb. Dies ldsst den Schluss auf deutlich gréflere Schalt-

verluste zu, die damit erklirt werden koénnen, dass im Boost-Betrieb hérteres Schalten

97



11. Messergebnisse

30
20 -
=
&
10 |- -
—o—LVDC — SELV
—e— SELV — LVDC
O | | | | | | | T T T

|
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500 550 600
Pout [W]

Abb. 11.23: Verlustleistungen bei V ypc =380V und fs = 100 kHz

erwartet wird. Im Buck-Betrieb muss nur ein kleiner Teil der parasitiaren Kapazitdten
umgeladen werden, da das Verfahren benutzt wird, welches in Kapitel 3.2.2 beschrie-
ben ist. Beim Betrieb im Boost-Modus ist dieses Verfahren nicht moéglich, so dass beim
Schalten grofiere Verluste zu verzeichnen sind. Zusétzlich besteht die genannte Ansteu-

erproblematik in Boost-Richtung.

Ab einer Leistung von etwa 550 W schneiden sich die gezeigten Kennlinien und der
Boost-Modus ist bei gleicher Ausgangsleistung effizienter. Die Ursache hierfiir ist mit

den Messungen aus Kapitel 11.3.8 ersichtlich.

11.3.10. Einfluss der Schaltfrequenz auf die Verlustleistungen

Um die Schaltfrequenz zu finden, welche zu einer maximalen Effizienz fiihrt, wird diese
zwischen 20kHz und 100 kHz variiert und dabei der Wirkungsgrad aufgezeichnet. Die
Messung erfolgt bei drei unterschiedlichen Ausgangsstromen und die Ergebnisse sind in
Abb. 11.24 wiedergegeben.
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Abb. 11.24: LVDC — SELV: Wirkungsgrad bei unterschiedlicher Schaltfrequenz

Grundsétzlich ist zu erwarten, dass die Effizienz bei niedriger Last steigt, wenn die
Schaltfrequenz reduziert wird, da in diesem Betriebsbereich normalerweise die Schalt-
verluste dominieren. Abb. 11.24 zeigt jedoch, dass bei einem Ausgangsstrom von 1A
das Optimum von fg bei 60kHz liegt und bei I,,; von 20 A mit 40 kHz erreicht wird.
Die quantitative Analyse dieses Verhaltens wird im Rahmen dieser Arbeit nicht durch-
gefiihrt, allerdings kénnen als mégliche Ursache die steigenden Kernverluste identifiziert
werden. Nach GIl. 6.2 ist der Tastgrad unabhéngig von der Schaltfrequenz und bleibt
deshalb bei gleichem Verhéltnis von Viype zu Vsgpry auch bei verringerter Schaltfre-
quenz konstant. Die maximale Flussdichte im Kernmaterial ist hingegen nach Gl. 6.8
proportional zur Periodendauer T'. Die Kernverlustleistung sinken einerseits mit fallen-
der Schaltfrequenz, steigen jedoch deutlich stidrker mit der ansteigenden Flussdichte, so

dass effektiv hohere Kernverlusten auftreten, wenn fg verkleinert wird.
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Dieser Sachverhalt ist in [Sch15] anhand der Steinmetz-Gleichung fiir das eingesetzte

Kernmaterial verdeutlicht:

PV,Kern ~ B2745 . f1’22 (1120)

Aufgrund des hohen Exponenten von 2,45 iiber der Flussdichte B im Vergleich zu 1,22
bei der Frequenz f, steigt die Verlustleistung, wenn B im gleichen Mafle erh6ht wird,

wie f verkleinert wird.

Binaz ist nach Gl. 6.8 unabhéngig vom Ausgangsstrom I,,; des Wandlers und folglich
bleiben die Kernverluste konstant bei Variation von I,,;. Die Schaltverluste werden dem-
gegeniiber mit steigendem I,,; grofler, so dass der Kompromiss aus Kern- und Schalt-
verlusten fiir den besten Wirkungsgrad bei niedrige Ausgangsstrome zugunsten einer

hoheren Schaltfrequenz resultiert.

Als Kompromiss wird fg zu 50kHz gewédhlt. Abb. 11.25 zeigt den Verlauf des Wir-

kungsgrads iiber einen weiten Bereich des Ausgangsstroms bei drei unterschiedlichen

Schaltfrequenzen.
95 |
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Abb. 11.25: LVDC — SELV: Wirkungsgrad bei Variation der Schaltfrequenz

11.3.11. Verlustleistungsbilanz des Gesamtwandlers

Im Folgenden wird eine Abschitzung fiir die Aufteilung der Verlustleistung auf unter-
schiedliche Ursachen anhand der bisherigen Messergebnisse und Vorausberechnungen
gegeben. Dazu wird der Betrieb in Buck-Richtung mit maximaler Ausgangsleistung von
600 W untersucht.
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Die Zeitabschnitte innerhalb, welcher die SiC-Body-Dioden und SBRT-Dioden leiten,
werden iiber die Parameter der Taktsignale abgeschétzt, da im betrachteten Betrieb-
spunkt keine Messdaten mit dem Oszilloskop vorliegen. Zur vereinfachten Berechnung
wird angenommen, dass die Zeitdauer der weichen Umladevorginge gleich Null ist, auf-
grund der hohen Stréme bei maximaler Ausgangsleistung sind sie zumindest relativ kurz.
Innerhalb einer Schaltperiode gilt fiir die Zeitspannen tg;c Body und tsgrr, in welchen
die genannten Dioden den gesamten Wicklungsstrom von Primér- oder Sekundérseite

tragen:

tS’iC’,Body = 0,43 ps (1121)
tsprr = 1,43 ps (11.22)

In erster Ndherung wird die Verlustleistung sekundérseitig mit dem Ausgangsstrom von
25 A und primaérseitig mit dem doppelten Eingangsstrom von 2 - 1,65 A gerechnet. Die
Flussspannung der Dioden ist fiir den betrachteten Fall nur unwesentlich von der Strom-
starke abhéngig, so dass die Dreiecksform der Wicklungsstrome nicht zu grofien Fehlern
fiihrt. Um exakte Werte zu erhalten, miisste allerdings beriicksichtigt werden, dass die
Dioden nur in Teilabschnitten der gesamten Periode leiten und deshalb Fehler entstehen,

wenn mit den Mittelwerten der Strome gerechnet wird. Fiir die Verlustleistungen gilt:

ta;
Py sic,Body =2+ 1,65A - Vpgic - w -2
11.23)
0,43 (
=2 1,65A-304V-— "0 .2~ 086 W
10 ps
t
Pysgrr = 25A - Vi sBrr - SBTRT.
1,43 s (11.24)
—95A-055V- 221 91 393w
10 ps

Die Flussspannung der SiC-Body-Diode Vg g;c ist aus Kapitel 11.3.15 vorgegriffen,
Vi sprr entstammt dem Datenblatt [Diol5]. Der Faktor zwei am Ende jeder Gleichung

beriicksichtigt, dass pro Periode zwei Dioden nacheinander aktiv werden.

Zusammen mit den anderen bekannten Verlustleistungen ergibt sich die Bilanz nach
Tabelle 11.9.
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Tab. 11.9: Leistungsbilanz

P

Gemessene Gesamtverluste Py goow 100602 | 28,29 W
Transistoren Schutzschaltung Py 13,4 —0,85'W
Leistungsaufnahme Steuerboard —-2,5W
Leitverluste SiC-MOSFETS Py, pas(on) —-0,73W
Leitverluste Si-MOSFETS Py, pas(on) —0,58 W
Kupferverluste Transformator Py, ¢y —-1,16 W
Kernverluste Transformator Py, kern —1,29W
Kupferverluste Planardrossel Py cy, 1 —1,14 W
Kupferverluste der Leiterbahn zwi- _0.13W
schen Drossel und Transformator ’
Leitverluste Py sic. Body —0,86 W
Leitverluste Py sBrr —3,93W

| 15,12W

Die Differenz von 15,12 W kann Schalt-, Umlade-, Proximity- und Skinverlusten zuge-
schrieben werden. Durch Vergleich mit der Verlustleistung bei einer Schaltfrequenz von
50kHz ist ein Grofiteil dieser Leistung auf Schalt- und Umladeverluste zuriickzufiihren.
Eine explizite Vermessung des Transformators hinsichtlich Proximity- und Skinverluste
ist jedoch nicht Bestandteil dieser Arbeit, so dass keine gesicherte Gesamtzuordnung

getroffen werden kann und die Werte deshalb nicht weiter aufgeschliisselt sind.
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11.3.12. HGhe der Treiberversorgungsspannung

In Abb. 11.26 ist der Einfluss des Wertes der Treiberversorgungsspannung Viy,.yer auf
der Sekundérseite gezeigt. Die Schaltfrequenz fg betrégt in allen drei Teildiagrammen
100 kHz.

68.5 |- | 91.6 - 8
91.4 -
68 - 1
X X 91.2
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I I I I I I
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Abb. 11.26: LVDC — SELV: Wirkungsgrad bei Variation der
Treiberversorgungsspannung

Fiir niedrige Ausgangsstrome gilt, dass eine kleinere Spannung Ve, die Effizienz er-
hoht. Mit verringerter Spannung ist die Ansteuerleistung reduziert, welche bei geringem
Ausgangsstrom des Wandlers bereits zu Effizienzeinbufien in der Ordnung von einstelli-
gen Prozentwerten fithrt. Bei groflerer Ausgangsleistung ist dieser Anteil von untergeord-
neter Bedeutung und die Schaltverluste dominieren demgegeniiber. Da die Schaltverluste
unter anderem von der Schaltgeschwindigkeit abhéngig sind, ist eine hohere Treiberspan-

nung vorteilhaft, da sie zu schnelleren Schaltvorgingen fiihrt.
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Der initial gewahlte Wert Ve von 10V bietet einen guten Kompromiss und wird fir

die folgenden Messungen beibehalten.

11.3.13. Passive Low-Side-Gleichrichtung auf der Sekundarseite

Wie in Kapitel 8.1 erldautert, stehen zwei Betriebsmodi zur Verfiigung, in denen die
Low-Side-MOSFETs der Sekundérseite nicht geschaltet werden, so dass nur passiv iiber
die Diodenstrecken gleichgerichtet wird. In Abb. 11.27 kann abgelesen werden, dass die
Deaktivierung der Taktung der Low-Side-MOSFETs bis zu einem Ausgangsstrom von

etwa 2 A einen positiven Einfluss auf die Verlustleistungsbilanz des Wandlers hat.

1
0.5
- 3
- 0 .
5 A
< 4
—0.5
-1 | | | | | | | —1
1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
Iout [A]

Abb. 11.27: LVDC — SELV: Wirkungsgrad- und Verlustleistungsidnderung bei
inaktiver Low-Side-Synchrongleichrichtung

Abb. 11.28 zeigt den Modus, bei welchem auf der Sekundérseite die Low-Side-MOSFETs
inaktiv bleiben und gleichzeitig die High-Side-MOSFETs nur zu jeder fiinften Periode

getaktet werden.
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A (%)

1 out [A]

Abb. 11.28: LVDC — SELV: Wirkungsgrad- und Verlustleistungséinderung bei
1/5 High-Side-Synchrongleichrichtung

Diese Betriebsart fiihrt in jedem gemessenen Betriebspunkt zu hoheren Verlusten. Ei-
ne Messung des Drosselstroms (siehe Abb. 11.29) zeigt, dass der Grofiteil der Energie
in der fiinften Periode iibertragen wird und bei allen anderen Schaltperioden ein ver-
gleichsweise geringer Strom in die Drossel fliefit. Mit der Beschreibung aus Kapitel 3.2.2
kann dieses Verhalten plausibel erklart werden. Aufgrund der fehlenden sekundérseitigen
High-Side-Taktung, werden die SiIC-MOSFETs der Primérseite in vier von fiinf Perioden
hartgeschaltet und der effektive Tastgrad der primérseitigen Taktung ist in diesen vier

Perioden im Vergleich zur fiinften Periode zu niedrig.
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Abb. 11.29: LVDC — SELV: Fiinf Schaltperioden bei P,,; = 121 W und
1/5 High-Side-Synchrongleichrichtung
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11.3.14. Parallel geschaltete SBRT-Dioden

Um die Reverse Recovery Verluste der Body-Dioden innerhalb der Si-MOSFETs zu
vermeiden, ist jedem MOSFET auf der Sekundérseite eine Diode mit der Bezeichnung
SBRT25U80SLP-13 parallel geschaltet. In Abb. 11.30 ist die Anderung der Effizienz und

Verlustleistung nach dem Entfernen der zusétzlichen Dioden dargestellt.

APy [W]

Iout [A]

Abb. 11.30: LVDC — SELV: Wirkungsgrad- und Verlustleistungsidnderung ohne
SBRT Dioden

Bis zum Ausgangsstrom von 2 A ist eine Verbesserung der Effizienz messbar, d.h. die
SBRT-Dioden verursachen in diesem Betriebsbereich zusétzliche Verluste. Bei grofferem
Laststrom sinkt der Wirkungsgrad hingegen, wenn die Dioden entfernt werden. Dies kann
mit der geringeren Flussspannung im Vergleich zu den Body-Dioden und méglicherweise

kleineren Reverse Recovery Verlusten bei hohen Stromen begriindet werden.

11.3.15. Deaktivierte Synchrongleichrichtung im Boost-Betrieb

Im Boost-Betrieb kann die Synchrongleichrichtung mittels eines fehlenden Ansteuersi-
gnals der SiC-MOSFETs vollstéandig deaktiviert werden. Die Gleichrichtung erfolgt dann
iiber die SiC-Body-Dioden, welche im Vergleich zu Dioden auf Siliziumbasis eine relativ

hohe Flussspannung besitzen. Abb. 11.31 zeigt die Messergebnisse.

Bei einem Ausgangsstrom von etwa 0,02 A werden beim Deaktivieren der aktiven Syn-
chrongleichrichtung Effizienzgewinne von bis zu 6 % erreicht. Bei hoher Last bringt die
aktive Gleichrichtung hingegen Vorteile und fiithrt bei einem Ausgangsstrom [,,; von
1,5 A zu einer Erhohung der Effizienz um etwa 1,6 %. Beziiglich der primérseitigen Trans-

formatorspannung entspricht dies einem Spannungsabfall Vz g;c von:
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Abb. 11.31: SELV — LVDC: Auswirkung Synchrongleichrichtung

Visic =1,6%-190V = 3,04V (11.25)

Aus dem Datenblatt der SiC-MOSFETSs [Crel5] kann abgelesen werden, dass dieser Wert

der Flussspannung einer Body-Diode beim betrachteten Strom entspricht.

11.3.16. Primarseitiger Tastgrad

Nach GI. 6.3 ist der Tastgrad D theoretisch unabhéngig vom Ausgangsstrom, bzw. der
Ausgangsleistung des Wandlers. Die praktisch eingestellten Werte sind in Abb. 11.32
dargestellt. Der aufgezeichnete Tastgrad im Buck-Betrieb ist im Diagramm um den Zeit-
abschnitt, in welchem die SiC-Body-Dioden leiten, nach oben korrigiert. Damit wird der

Tastgrad bei idealer Ansteuerung erhalten.

Der berechnete Tastgrad fiir die Spannung Viypc,ny von 380V betragt 44,2 %. Die tat-
séchlich eingestellten Werte sind jedoch sowohl im Buck- als auch im Boost-Betrieb stets

niedriger.

Im Boost-Modus sind dafir parasitidre Elemente, wie beispielsweise die Durchlasswider-
stdnde der Transistoren verantwortlich. Aufgrund der Spannungsabfille an diesen Ele-
menten werden die Spannungen an den Wicklungen der Sekundérseite reduziert, so dass
der Tastgrad entsprechend korrigiert werden muss. Fiir den Betrieb in Boost-Richtung
bedeutet dies ein hoherer Tastgrad der sekundérseitigen Low-Side-Schalter und folglich
primérseitig ein kleinerer Tastgrad der MOSFETs. Bei steigender Ausgangsleistung wer-
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Abb. 11.32: Tastgrad der priméirseitigen SiC-MOSFETs

den die parasitdren Spannungsabfille wegen der gréfleren Strome hoher. Dies ist am
Abfall des Graphen erkennbar.

Fiir den Buck-Betrieb kénnen die deutlich kleineren Tastgrade iiber das gewéahlte Ansteu-
erverfahren nach Kapitel 3.2.2 erklart werden. Wie beispielsweise in Abb. 11.21 deutlich
erkennbar ist, steigt der Drosselstrom Iy, mit hoher Steigung an, wenn der sekundar-
seitige High-Side-Schalter aktiviert wird. Zum Einschaltzeitpunkt der Transistoren auf
der Primaérseite liegt daher bereits ein erhohter Drosselstrom vor und der Tastgrad muss

um den entsprechenden Wert nach unten korrigiert werden.
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11.3.17. Vergleich mit unidirektionalem Wandler

Abschlieflend ist in Abb. 11.33 der Wirkungsgradverlauf mit dem Wandler aus [Sch15]

verglichen.

T T T T T T T T T T T T '
95 |- -
90 - -
X

= 85 -
80 - —e— unidirektionaler Wandler, V;,, =380V, f¢ = 100kHz | |

—e— bidirektionaler Wandler, V;,, = 380V, fs = 50kHz

75 | | I I I I I I I I I I
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Iout [A]

Abb. 11.33: LVDC — SELV: Vergleich zwischen unidirektionalem Wandler aus
[Sch15]

An den Verlaufen ist zu erkennen, dass der neue DC/DC-Wandler mit SiC-MOSFETs
im gesamten vermessenen Leistungsbereich im Buck-Betrieb effizienter arbeitet, als sei-
ne vorausgehende Version, die rein mit Si-MOSFETs und passiver Snubber-Schaltung

aufgebaut ist.

109



12. Zusammenfassung

12. Zusammenfassung

Zu Beginn dieser Arbeit sind drei unterschiedliche Wandlertopologien miteinander ver-
glichen. Als geeignet fiir den bidirektionalen Energiefluss vom LVDC- zum SELV-Ver-
sorgungsnetz, stellt sich die Topologie mit kapazitiver Halbbriicke auf der Primérseite
und einer Push-Pull-Stufe mit aktiver Klemmschaltung auf der Sekundérseite heraus.
Vorteilhaft sind hier die problemlose Abdeckung eines gréfferen Spannungsbereichs auf
der LVDC-Seite und eine einfache Steuerbarkeit des Energieflusses. Durch geschickte
Ansteuerung kénnen die Transistoren der Primérseite in allen Betriebspunkten und bei
beiden Richtungen des Leistungsflusses weich geschaltet werden. Dies fithrt zu geringen

Schaltverlusten und damit hoher Effizienz des Wandlers.

Nach einem kurzen Uberblick zur Verkniipfung von Haupt-, Hilfswandler, MOSFET
Treiber und Steuerboard, werden die spater genutzten Formeln zur Kernauslegung her-

geleitet bzw. erlautert.

Anschlielend folgt die Auslegung des Hauptwandlers. Als zentrale Komponente des
Wandlers wird hier auf die Optimierung des Transformators in planarer Bauweise einge-
gangen, um dessen Verlustleistung bei vorgegebener Kerngeometrie zu minimieren. Nach
diesem Schritt werden die Transistoren fiir Priméar- und Sekundérseite ausgewéhlt und
die zugehorigen Treiberschaltungen vorgestellt. Fiir die Halbbriicke auf der Primérsei-
te werden SiC-MOSFETSs eingesetzt, die einige Vorteile im Vergleich zu Si-MOSFETs
bieten, wie beispielsweise einen geringen Rpg(,,) bei gleichzeitig niedrigen parasitdren
Kapazititen. Zum Abschluss dieses Kapitels werden die Planardrossel auf der Sekun-
dérseite, die Kapazitidten und Filter, sowie die Schutzschaltung in Richtung LVDC-Netz

beschrieben.

Zur Steuerung und Messdatenerfassung wird ein Steuerboard entworfen, das einen Mi-
krocontroller der Serie XMC4400 von Infineon enthélt und masseseitig an das Potential
der Sekundérseite angebunden ist. Die Logikversorgung kann dadurch mit kostengiins-
tigen und effizienten Buck-Convertern direkt aus dem SELV-Netz abgeleitet werden,
sobald der Wandler angelaufen ist oder eine einspeisende Einheit geniigend Energie auf
der 24V Seite liefert.

Mittels einer grafischen Oberfliche, die mit Visual Studio und der Programmiersprache
C# erstellt ist, konnen die Taktsignale am PC parametriert werden, welche das Steuer-
board generiert. Zur Datenverbindung besitzt das Steuerboard eine CAN-Schnittstelle,
die tiber einen CAN/USB-Umsetzer an den PC angebunden ist. Die moglichen Betriebs-
arten und die zugehorige Firmware zur Erzeugung der Taktsignale werden detailliert

beschrieben.
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Zur Versorgung der Treiber fiir die SIC-MOSFETs wird eine asymmetrische Spannungs-
quelle bendtigt, welche die Potentiale —4V, 0V und 15V bereitstellt. Fiir diese Quelle
wird im Rahmen der Arbeit ein galvanisch getrennter Flyback-Converter realisiert, der

aus dem Hilfsversorgungsnetz der Sekundérseite gespeist wird.

In bestimmten Situationen kann das Steuerboard nicht {iber die Sekundérseite versorgt
werden, beispielsweise, wenn der Hauptwandler noch nicht angelaufen ist und im SELV-
Netz keine Quelle vorliegt. Deshalb ist ein Hilfswandler entworfen, aufgebaut und ver-
messen. Direkt an das LVDC-Netz angeschlossen liefert er eine Ausgangsspannung von
22 V. Auch hier kommt eine Flyback Topologie zum Einsatz, die gut geeignet ist um einen
geringen Standby Verbrauch zu ermoglichen. Im Normalbetrieb des Wandlers wechselt
der Hilfswandler automatisch in seinen Standby Modus mit sehr geringer Leistungsauf-
nahme und hat daher keinen messbaren Einfluss auf die Gesamteffizienz des DC/DC-
Wandlers.

Nachdem der Aufbau der Komponenten des Wandlers wiedergegeben ist, folgen im letz-
ten groflen Kapitel der Arbeit die Messergebnisse zu den Hilfswandlern und des gesam-
ten DC/DC-Wandlers inklusive Steuerboard. Hierbei sind zunéchst Messdaten zu den
zwei verschiedenen Hilfswandlern présentiert, wie die Eigenschaften der Planartrans-
formatoren, Zeitverldufe der Spannungen am Transformator, Wirkungsgradkennlinien
und die Warmeverteilung auf den Platinen. Danach wird das Verhalten des Hauptwand-
lers charakterisiert. Mit Hilfe eines mehrkanaligen Leistungsmessgerits sind Graphen
des Wirkungsgrads gegeniiber der Variation verschiedener Parameter erlautert. Mit die-
ser Methode sind der Einfluss der Klemmkondensatoren, Variation der Spannung im
LVDC-Netz, die Anderung von Schaltfrequenz und Treiberversorgungsspannung, sowie

unterschiedliche Varianten zur Gleichrichtung auf der Sekundérseite, untersucht.
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Der realisierte Wandler ist in beiden Leistungsflussrichtungen iiber den gesamten vorge-
sehenen Betriebsbereich von 0 W bis 600 W funktionsfdhig und das Hauptziel der Arbeit
damit erreicht. Im Buck-Modus ist bei einer Schaltfrequenz von 40kHz ein Spitzen-
wirkungsgrad von 97 % bei 600 W Ausgangsleistung messbar. Im Boost-Modus ist das
beobachtete Maximum bei 95,7 %, gemessen bei 600 W Ausgangsleistung und 100 kHz
Schaltfrequenz. Allerdings sind in Boost-Richtung keine Daten bei geringeren Schaltfre-
quenzen erfasst und daher kann aufgrund der Betrachtungen in Buck-Richtung damit

gerechnet werden, dass dieser Wert weiter gesteigert werden kann.

Der vorgestellte DC/DC-Wandler bietet noch viel Potential zur Verbesserung:

1. Die Auswirkung der Trench Super Barrier Rectifier Dioden, welche parallel zu
den Drain-Source-Strecken der MOSFETs auf der Sekundérseite geschaltet sind,
ist nur kurz untersucht. Das Datenblatt liefert keine Informationen iiber die zu
erwartenden Schaltverluste, so dass die Charakterisierung dieser Bauelemente und

der Vergleich mit Schottkydioden empfehlenswert sind.

2. Wie bereits ausfiihrlich dargelegt, ist die Erzeugung der Taktsignale noch verbes-
serungswiirdig. Im Buck-Betrieb liegen innerhalb jeder Schaltperiode lange Zeit-
abschnitte vor, wihrend denen der Strom nicht von den MOSFETs, sondern den
Dioden iiber der Drain-Source-Strecke getragen wird. Beim Boost-Betrieb wird auf
der Sekundérseite eine von zwei Flanken pro Halbbriicke und Periode hart geschal-
tet, obwohl weiches Schalten prinzipiell moglich ist. Diese beiden Defizite in der

Ansteuerlogik fiihren zu vermeidbaren Verlusten.

3. Der Bauraumbedarf des Wandlers kann noch drastisch verkleinert werden.

Zum Abschluss soll noch kurz eine Variationsmoglichkeit der Topologie angefiihrt wer-
den. Wie die Messungen des Stroms der Klemmkondensatoren zeigen, flieen an dieser
Stelle relativ grofie Blindstrome durch die Oszillation der Energie zwischen den Streuin-
duktivitdten und den Klemmkondensatoren. Dieser Effekt kann verhindert werden, wenn
die sekundérseitigen High-Side-MOSFETs nicht aktiv geschaltet, d.h. nur deren Body-

Dioden leitend werden, oder die Transistoren komplett durch Dioden ersetzt werden.
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13. Fazit und Ausblick

Abb.13.1 zeigt eine mogliche Realisierung.
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Abb. 13.1: Alternativer Topologievorschlag

Um den unkontrollierten Spannungsanstieg der Klemmspannung zu verhindern kann ein
nicht-isolierender Buck-Converter verbaut werden, welcher die, von den Klemmkonden-
satoren, aufgenommene Energie in die Kondensatoren am 24V Anschluss transportiert
[WMC15]. Es sollte untersucht werden, ob die damit verringerte Verlustleistung aufgrund
der entfallenden Pendelstrome die entstehenden Nachteile {iberwiegt. Denn andererseits
geht durch das Ersetzen der High-Side-Transistoren durch passive Dioden die Mdoglich-

keit verloren, die Transistoren auf der Primérseite weich zu schalten.
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A. Anhang

A. Anhang
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Abb. A.1: LTSpice Simulation, Buck-Betrieb, weich schaltende SiC MOSFETs
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Vas Spannung iiber der Gate-Source-Strecke eines v
MOSFETs

Vasmax maximale Spannung {ber der Gate-Source- A%
Strecke eines MOSFETs

Vas(in) Threshold-Spannung eines MOSFETs \Y

Vi Eingangsspannung A%

Vin(maz) maximale Eingangsspannung v

Vie Spannung {iber der Drossel der Sekundérseite v

Vieakage Spannung {iber einer Streuinduktivitét \%

Vieakage,pri Spannung iiber der primérseitigen Streuindukti- A%
vitat

Vieakage,sec Spannung {iber der sekundérseitigen Streuin- A%
duktivitét

Vivbpe Spannung tber primérseitigen Halbbriicke A%

Vivbe,n Nennspannung iiber primérseitigen Halbbriicke A\

VLvDC max maximale Spannung iiber primérseitigen Halb- A\
briicke

VLvDC min minimale Spannung iiber primérseitigen Halb- A\
briicke

Vout Ausgangsspannung A%

Vout,AC Wechselspannungsanteil der Ausgangsspannung A\

Vout,measure gemessene Ausgangsspannung A\

Viev Spannung {iber einer Diode in Sperrrichtung v

VRRM Spezifizierte Spannung in Sperrrichtung einer A%
Diode im Dauerbetrieb

Vsec Spannung an der Sekundérwicklung A%

Vserv Spannung am sekundérseitigen Netzanschluss \Y

VseLv,n Nennspannung am sekundérseitigen Netzan-
schluss

Vi Spannung iiber der Priméarwicklung des Planar- A%

transformators
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VT min minimale Spannung iiber der Primérwicklung A%
des Planartransformators beim Einschalten von
Tpri,HS
1) Skintiefe m
AB Flussdichtednderung T
AD Differenz zwischen Tastgrad auf Primér- und Se- %
kundarseite
AT Stromrippel durch die Drossel Lo A
APy Anderung der Verlustleistung w
At Zeitspanne S
At, pri, sec Verschiebung der Taktsignale zwischen Primér- S
und Sekundérseite
AVe Spannungsrippel tiber der Kapazitiat Cry \%
AVas Spannungshub iiber der Gate-Source-Strecke ei- \%
nes MOSFETs
An Anderung des Wirkungsgrads %
n Wirkungsgrad %
e Wirkungsgrad des Transformators %
1 magnetische Permeabilitat VsA~'m™!
4o magnetische Feldkonstante VsA~tm~!
o magnetische Permeabilitdt von Kupfer VsA=lm™!
Lbe effektive relative magnetische Permeabilitat -
Ly relative magnetische Permeabilitdt -
p spezifischer Widerstand Qmm?/m
PCu spezifischer Widerstand von Kupfer Omm?/m
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