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Kurzfassung

DievorliegendeArbeit beschreibtdieRealisierungeinesbidirektionalenGleichspannungs-
wandlers mit einer konstanten Ausgangsleistung von 1 kW über einem Spannungsbereich
von 20 bis 60V auf der Primär- und 200 bis 600V auf der Sekundärseite.
Motiviert wird dieses Vorhaben durch die auf 20 Jahre begrenzte Einspeisevergütung der

Energie aus Photovoltaikanlagen. Mit auslaufender Einspeisevergütung ist es wirtschaftli-
cher die Energie direkt zu verwenden, als sie in das Versorgungsnetz einzuspeisen. Hierfür
wird in dieser Arbeit ein Niedervoltenergiespeicher aus wiederaufbereiteten Zellen auf
der Primärseite verwendet. Der Gleichspannungswandler ermöglicht nun, den Energie-
speicher an die sekundärseitige Infrastruktur aus Photovoltaikanlage und Wechselrichter
anzuschließen.
Als Bindeglied zwischen Batteriespeicher und Photovoltaikanlage wird ein einstufiger,

isolierter Gleichspannungswandler auf Basis der Dual Active Bridge (DAB) Topologie ver-
wendet. Konventionelle Implementierungen der DAB zeigen bei asymmetrischer Span-
nungsbelastung auf Primär- und Sekundärseite jedoch hohe Leit- und Schaltverluste. Der
effiziente Betrieb über den gesamten Spannungsbereich der Primär- und Sekundärseite
zusammen mit einer kontinuierlichen Ausgangsleistung stellt daher die Neuheit dieser
Arbeit dar.
Zur Analyse der Verlustmechanismen, die den Arbeitsbereich beschränken, werden die

Verluste anhand eines Modells beschrieben. Ein Vergleich von Messung und Simulation
belegt die Gültigkeit desModells.
Die Verwendung einer variablen Schaltfrequenz ist die technisch und wirtschaftlich

attraktivsteLösung,dengesamtenArbeitsbereicheffizientabzudecken. ImVergleichzuan-
deren untersuchten Ansätzen wird hierbei keine zusätzliche Hardware benötigt. Ebenfalls
entsteht keine Unstetigkeit im Übertragungsverhalten der Leistung, wie es durch das Um-
schalten einer Transformatorwicklung entstehen kann. Der Betrieb der DABmit variabler
Schaltfrequenz wird im Detail betrachtet und zur Effizienzsteigerung das Verhältnis von
Wirk- zu Blindleistung maximiert. Unter Einhaltung von weiteren Randbedingungen, wie
der Sättigung in magnetischen Bauelementen, sowie Spitzenstromwerten in den Halblei-
tern wird ein Modulationsverfahren entworfen, dass die Übertragung von 1 kW Leistung
über dem gesamten Arbeitsbereich ermöglicht.
Auf Basis des Simulationsmodells werden mögliche Anpassungen an dem entworfenen

Prototypen untersucht, um die Effizienz der DAB über dem gesamten Arbeitsbereich über
95% zu halten. Unter Verwendung des vorgeschlagenen Modulationsverfahrens mit va-
riabler Schaltfrequenz ist ein hoch effizienter Betrieb des Gleichspannungswandlers über
dem gesamten Arbeitsbereichmöglich.
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Abstract

This thesis describes the realization of a bidirectional DC/DC converter with a constant
output power of 1kW over a voltage range of 20 to 60V on the primary and 200 to 600V on
the secondary side. This project is motivated by the energy feed-in tariffs for photovoltaic
systems. When the feed-in tariffs expire, it is more economical to use the energy directly
than to feed it into the supply network. In this work, a low-voltage energy storage system
made of recycled cells on the primary side is used for this purpose. The DC/DC converter
enables to retrofit an energy storage system to the existing infrastructure consisting of
photovoltaic panels and inverter.
A single-stage, isolatedDC/DCconverterbasedon theDualActiveBridge (DAB) topology

is used as the link between the battery storage and the photovoltaic system. Conventional
implementations of DAB, however, show high conduction losses at asymmetrical voltage
loads on the primary and secondary side. The successful combination of the respective
voltage range on the primary and secondary side together with a continuous output power
is therefore the novelty of this work. To analyze the loss mechanisms that limit the ope-
ration range, the losses are described using a model. A comparison of measurement and
simulation proves the validity of themodel.
The use of a variable switching frequency is technically as well as economically the

most attractive option for covering the entire working range efficiently. In comparison
to other examined approaches, no additional hardware is required. Likewise, there is no
discontinuity in energy transmission behavior, as can occur when a transformer winding
is switched. The operation of DAB with variable switching frequency is considered in
detail and the ratio of active and reactive power is maximized to increase efficiency. While
observing further boundary conditions, such as saturation in magnetic components and
peak current values of the semiconductors, a modulation method is derived that enables
transmission of 1kW power over the entire operation range.
On the basis of the simulation model, possible adjustments to the designed prototype

are investigated in order to keep the efficiency of DAB above 95% over the entire working
range. Using the proposedmodulationmethodwith variable switching frequency, a highly
efficient operation of the DC/DC converter over the entire working range is possible.
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1 Motivation – DC/DC-Wandler für
nachrüstbare Energiespeicher

In der Photovoltaikbranche werden Speichertechnologien eingesetzt, um den Verbrauch
dererzeugtenEnergiebesser zu regulierenundbedarfsgerechtbereitzustellen [1].DieKom-
bination von PV-Systemen mit Batteriespeichern ermöglicht es, einen höheren Anteil der
erzeugtenPV-Energie vorOrt zunutzen. Somit lässt sich sowohl die bezogene,wie auchdie
eingespeiste Energie in das Energienetz reduzieren, so dass eine höhere Unabhängigkeit
vomVersorgungsnetz entsteht. Neben einer gesteigertenUnabhängigkeit sind PV-Analgen
mitSpeichetechnologieauch fürkonventionelleKraftwerkevonVorteil. JenachKraftwerks-
typ verfügen diese nicht über die notwendige Dynamik, um auf Schwankungen der PV-
Energie ausreichend schnell reagieren zu können [2–4].
Einleitend untersucht diese Arbeit eineMöglichkeit zurNachrüstung eines Batteriespei-

chers ineinerbestehendenPhotovoltaikanlage.DabeiwirdeinBatteriespeichervorgestellt,
der insbesondere fürwiederaufbereitete Zellenmit starker Parametervariation geeignet ist.
Die Anbindung des Batteriespeichers an den Solarwechselrichter wird mit Hinblick auf

diebestehende Infrastrukturebenfallsuntersucht.Hierbei kannangekommenwerden,dass
sich eine höhere Systemeffizienz erziehlen lässt, wenn sich die Anzahl der Umwandungen
zwischen Gleich- nachWechselspannung reduzieren lässt. Daher soll der Energiespeicher
auf der Gleichspannungsseite wohl mit der PV-Analge, wie auch dem Solarwechselrichter
verbunden werden. Eine Verbindung des Batteriespeicher mit demWechselrichter ist aus
technischer Sicht jedoch nicht unkritisch. Dieser Aspekt wird im Rahmen der Einleitung
betrachtet.
Der Fokus dieser Arbeit liegt auf dem DC/DC-Wandler, der die Schnittstelle zwischen

Batteriespeicher undPV-Anlagebildet. In der EinleitungwerdenPunktewieAuswirkungen
einer nachträglichen Installation des Wandlers in eine bestehende Anlage diskutiert. Die
OptimierungdesWandlers auf denSpannungsbereich vonEnergiespeicher undPV-Anlage
wird in den nachfolgenden Kapiteln beschrieben.
Nachfolgend wird die Motivation für dieses Vorhaben unter besonderer Berücksichti-

gung der Gegebenheiten in Deutschland erläutert. Die Implementierung des Batteriespei-
chers undAnbindung an eine bestehendePV-Anlagewerdenbeschrieben.Hierauswerden
die Anforderungen an den DC/DC-Wandler abgeleitet.

1.1 Wirtschaftliche Relevanz der vorgestellten Entwicklung

DerBereich der nachhaltigenEnergieversorgunghat in den letzten zwei Jahrzehnten einen
beispiellosen Wandel vollzogen. Dabei spielen erneuerbare Energiequellen wie Sonne,
Wind, Wasser und Biogas eine zentrale Rolle für zukünftige Strategien der nachhaltigen
Energieversorgung.
Nachhaltige Energieversorgung geht dabei jedoch über die Nutzung von erneuerbaren

Energien hinaus und betrachtet zusätzlich sowohl die effiziente Verwendung der Energie
als aucheinebedarfsgerechteBereitstellung,wobeiSchwankungen imEnergieangebotund
der Nachfrage berücksichtigt werden. Hierbei werden die Energiespeicher eine zentrale
Rolle spielen, da erst durch sie eine Entkopplung von Angebot und Nachfrage ermöglicht
wird.

1



1 Motivation – DC/DC-Wandler für nachrüstbare Energiespeicher

Energie aus Photovoltaikanlagenwird in einer nachhaltigen Energiezukunft eine bedeu-
tende Rolle spielen. Zumeinen sind die Preise für Photovoltaikmodule undWechselrichter
in den letzten 30 Jahren erheblich gesunken [5, 6], was denEinstieg in denMarkt der erneu-
erbaren Energien deutlich begünstigt. Zum anderen wurden mit dem Gesetz für den Aus-
bau erneuerbarer Energien (EEG) [7] ab 2000 in Deutschland Anreize geschaffen, den PV-
Ausbau voranzutreiben. Durch eine garantierte Einspeisevergütung über 20 Jahre konnten
planbare Investitionen in PV-Anlagenmit großer Anlagenrendite getätigt werden.
Das EEGwurde seit seiner Einführung im Jahr 2000mehrfach überarbeitet, umdenwirt-

schaftlichen Entwicklungen Rechnung zu tragen. Abb. 1.1 zeigt die jeweils garantierte Ein-
speisevergütung für PV-Anlagen für den Zeitraum von 2000 bis Ende 2018. Im Jahr 2012
wurde mit der PV-Novelle das Degressionsmodell von einer festen jährlichen Degression
auf eine kontinuierliche Degression geändert, welche in Abhängigkeit der installierten PV-
Leistungangepasstwird. AbdemJahr 2012 ist ebenfalls zu erkennen, dass dieEinspeisever-
gütung unter dem Bruttostrompreis für Privathaushalte liegt. Es ist seit diesem Zeitpunkt
ökonomischer, den Strom selbst zu verbrauchen und nicht in das öffentliche Versorgungs-
netz einzuspeisen.
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Abbildung 1.1: Einspeisevergütung und Strompreis nach [8–10].

Zwar sinkt die Leistungsfähigkeit von PV-Modulen mit zunehmender Betriebsdauer, je-
dochwerden für typischePV-Modulenach20 JahrenBetriebsdauernoch80%derursprüng-
lichen Leistung garantiert [11]. Je nach Hersteller wird die Funktion der Module bis zu 30
Jahre garantiert. Aus diesemGrundkanneinAnlagenbesitzer auchnachdemEndeder Ein-
speisevergütungdurchdasEEGmitbeträchtlichenMengenanPV-Energie rechnen. Jedoch
kann noch nicht pauschal gesagt werden, ob und zu welchem Preis die PV-Energie nach
Ablauf der Einspeisevergütung in das öffentlicheNetz eingespeist werden kann, da die ers-
tenVerträge ab2020 auslaufen. Anzunehmen ist allerdings, dass für denPV-Strom lediglich
der an der Börse übliche Preis gezahlt werden wird. Dieser liegt jedoch weit unter der Ein-
speisevergütung nach EEG und ebenfalls unter demBruttostrompreis für Privathaushalte.
Wirtschaftlich bleibt der Betrieb der funktionalen PV-Anlage dennoch attraktiv, und das
umsomehr, wenn ein hoher Eigenverbrauch gewährleistet werden kann.
Abb.1.2 zeigtdie jährlich installiertePV-Spitzenleistung (MegawattPeak,MWp)zwischen

den Jahren 2000 bis 2017. Ausgehend vom Jahr 2000 ist bis zum Jahr 2010 ein exponen-
tieller Anstieg an jährlich installierter PV-Leistung zu beobachten. In den Jahren 2010 bis
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1.1 Wirtschaftliche Relevanz der vorgestellten Entwicklung

2012 wurden jährlich über 7000MW Spitzenleistung an neuer PV-Energie in Deutschland
installiert. Ab 2013 ist ein deutlicher Rückgang in der jährlich installierten Leistung zu be-
obachten.Hier sei auf die Korrelationmit der PV-Novelle von 2012 hingewiesen, die außer-
ordentlich starke Kürzungen in der garantierten Einspeisevergütung mit sich brachte. Ab
2014 liegt der jährliche Zubau lediglich bei etwa 2000MWSpitzenleistung, was in etwa den
Zielvorgaben des EEG entspricht. Der Zubau von PV-Anlagen wird aktiv durch garantierte
Einspeisevergütungen beeinflusst.
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Abbildung 1.2: Jährlicher PV-Zubau in Deutschland inMegawatt Peak nach [12].

Nach Abb. 1.1 lag die garantierte Einspeisevergütung noch bis zum Jahr 2012 über dem
Bruttostrompreis. Für Betreiber von PV-Anlagen ist es also für den Zeitraum der garantier-
ten Einspeisevergütung eindeutig am rentabelsten, den Strom in das öffentliche Versor-
gungsnetz einzuspeisen. Daher kann angenommen werden, dass insbesondere alte Anla-
genbei ihrer Installationnicht über eineMöglichkeit zur Energiespeicherung verfügen. Für
Betreiber von PV-Anlagen ist die Nachrüstung eines Energiespeichers folglich attraktiv, so-
fern sich die Investitionskosten in einen Energiespeicher über die verbleibende Lebens-
dauer amortisieren.
NebendemMarkt der PV-Anlagenhat sich auchder Batteriespeichermarkt seit dem Jahr

2000 erheblich weiterentwickelt. So hat sich der Preis für eine Kilowattstunde Speicher-
kapazität alleine von 2013 bis 2016 halbiert [13]. Batteriegestützte Wechselrichtersysteme
sind jedocherst seit kurzemverbreitet. SostellteTeslaMotorserst 2015denAC-gekoppelten
Hochvoltenergiespeicher Powerwall vor [14]. Daraufhin bot der Wechselrichterhersteller
SMA 2016 einen batteriegestützten Wechselrichter an. Zwar gab es auch davor schon bat-
teriegestützteWechselrichter, allerdingswaren diesemeist für den Inselbetrieb entworfen.
Bis 2019 hat sich eine Vielzahl von Wechselrichtern mit Speicherfunktion am Markt eta-
bliert. Mit dem schrittweisen Auslaufen der Einspeisevergütung, die über 20 Jahre garan-
tiert wird, werden sich daher mehr und mehr Besitzer einer PV-Anlage für den Eigenver-
brauch der PV-Energie interessieren.
EinnachrüstbarerEnergiespeicher, der insbesonderediebestehendeAnlageberücksich-

tigt, dürfte daher in den nächsten Jahren ein Produkt mit großemMarktpotential sein.
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1 Motivation – DC/DC-Wandler für nachrüstbare Energiespeicher

1.2 Implementierung eines nachrüstbaren Energiespeichers

Bedingt durch den Paradigmenwechsel von vorrangiger Einspeisung der PV-Energie hin
zum Eigenverbrauch haben sich Energiespeicher auf dem Markt etabliert. Konventionel-
le Energiespeicher von Herstellern wie SMA, FORNIUS, oder BMZ werden dabei über den
Wechselspannungsanschluss an das Versorgungsnetz angeschlossen. Der Verbraucher hat
so jederzeit dieWahl, einenEnergiespeichernachzurüsten.DerAnschlussdesEnergiespei-
chers ist durchdie Schnittstelle zumWechselspannungsnetz unproblematisch.UmdenEi-
genverbrauch zu optimieren und einen hohen Anteil an PV-Energie zu speichern, muss
die Funktion mit dem Solarwechselrichter allerdings abgestimmt werden. Dies wird typi-
scherweise über einproprietäresKommunikationsprotokoll gewährleistet, sodass nicht je-
der Wechselrichter mit jedem Energiespeicher kombiniert werden kann.
Abb. 1.3 zeigt das Blockschaltbild einer konventionellen Implementierung. Hierbei wird

die Leistung der PV-Module (𝑃pv) zuerst in einen Solarwechselrichter eingespeist. Dieser
verfügt über einenMPP-Tracker, der diemaximale Leistungsabgabe der PV-Anlage sicher-
stellt. Anschließend setzt ein Wechselrichter die Gleichspannung der PV-Anlage in netz-
konformeWechselspannung um.
EinnachrüstbarerEnergiespeicherwird in soeinerbestehendenAnlageebenfallsmit der

Netzspannung verbunden.Dazu ist ein bidirektionaler AC/DC-Wandler notwendig, umei-
ne Schnittstelle zwischen der Gleichspannung der Batterie und der Wechselspannung des
Netzes zu schaffen. Ebenfalls ist eine Lade- bzw. Entladeelektronik für die Batterien not-
wendig, um einen sicheren Betrieb der Batterie zu gewährleisten.

DC
AC

PV-Module Privat-
verbrauch

Versorgungs-
netz

Batterie

elektronik
Lade-

MPP DC
AC

Solarwechselrichter

Energiespeicher

𝑃pv

𝑃bat 𝑃nutz

𝑃netz

Abbildung 1.3: Konventionelle Implementierung eines nachrüstbaren Energiespeichers
mit separatem AC/DC-Wandler.

Mit Hinblick auf die Effizienz stellt sich ein solcher Ansatz jedoch als problematisch dar.
Da bei jeder Formder Energiewandlung durchWandlungsverluste ein Teil der Energie ver-
loren geht, sollte die Anzahl der Umwandlungenmöglichst gering gehalten werden. In der
vorliegendenArbeitwirddie Anzahl derUmwandlungen reduziert, indemder Energiespei-
cher direkt mit der DC-Spannung der PV-Module verbunden wird.
Abb.1.4 zeigtdiebetrachtete ImplementierungalsBlockschaltbild.NebenwenigerSchrit-

ten in der Energieumwandlung steigt bei dieser Implementierung der Nutzen des Solar-
wechselrichters. Dieser kann nun ebenfalls für die DC/AC-Wandlung für den Strom aus
demBatteriespeicher verwendet werden. Es ergibt sich eine größere Auslastung der beste-
henden Hardware und ein gesteigerter Mehrwert der bestehenden Infrastruktur.
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PVModule
𝑃nutz

Privat-
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Versorgungs-
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𝑃netz𝑃pv
MPP

Solarwechselrichter

DC
AC

elektronik
Lade-

Batterie

𝑃bat

Energiespeicher

Abbildung 1.4: Vorgeschlagene Implementierung eines nachrüstbaren Energiespeichers
ohne zusätzliche Wandlung in Wechselspannung und Wiederverwendung
bestehender Infrastrukturelemente.

Trotz klarer Vorteile einer Implementierung des Energiespeichers auf Seiten der PV-An-
lage muss geklärt werden, welchen Einfluss eine Batterie auf den Solarwechselrichter und
seinen MPP-Tracker hat. Der Tracker ist auf die spezifische Strom-Spannungs-Kennlinie
der PV-Modulen ausgerichtet. Das Spannungsquellenverhalten einer Batterie weicht da-
von jedoch bedeutend ab. Einemögliche Lösung, den Batteriespeicher, die PV-Anlage und
den MPP-Tracker des Wechselrichters in Einklang zu bringen, wird in Kap. 1.4.2 beschrie-
ben. Um den dort beschriebenen Ansatz besser nachvollziehen zu können, wird nachfol-
gend die Energieerzeugung aus PV-Anlagen skizziert.

1.3 Energieerzeugung aus Photovoltaikanlagen

Bei der direkten Umwandlung von photonischer in elektrische Energie wird der photo-
elektrische Effekt von Solarzellen genutzt. Durch die Absorption von ausreichend photo-
nischer Energie wird im Inneren eines p-n dotierten Halbleiters ein Elektron in das Lei-
tungsband gehoben und ein Elektronen-Lochpaar entsteht. Diffundieren die Ladungsträ-
ger in die Raumladungszone bzw. entstehen in dieser, werden sie durch das intrinsiche
elektrische Feld der Raumladunngszone getrennt und stehen dem Ladungstransport zur
Verfügung. Die so entstandenen getrennten Ladungsträger erzeugen eine Spannung, die
sich asymptotisch der Diffusionsspannung am p-n-Übergang annähert. Durch diese ge-
ringe Spannung ist die Serienschaltungmehrerer Zellen notwendig. Die Stromstärke kann
darüber hinaus durch das Parallelschaltenmehrerer Solarzellen erhöht werden. Dies führt
zu großen Solar-Paneelen, die üblicherweise aus mehr als 60 in Serien geschalteten Zellen
bestehen. Problematisch bei der direkten Verschaltung vieler Zellen ist, dass die Leistungs-
fähigkeit des Systems im Wesentlichen von der schwächsten Zelle im Verbund bestimmt
wird. Hierbei spielen Beschattung, Temperatur und Fertigungsschwankungen einewichti-
ge Rolle.
Abb. 1.5 zeigt die Strom-Spannungs-Kennlinie eines typischen320WSolarmoduls bei ei-

nerBestrahlungsstärke𝐸 von500W/m2 und1000W/m2. DieTemperatur 𝜗wurde für beide
Fälle in einem Bereich von −20 bis 60°C variiert. In Deutschland beträgt die Bestrahlungs-
stärke bei klarem bis leicht diffusem Himmel etwa 600 bis 1000W/m² [15]. Sowohl für die
Wintermonate als auch für leichte bismittlere Bewölkung kanndieserWert jeweils halbiert
werden.
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 steigt

Abbildung 1.5: Strom-Spannungs-Kennlinie einer Solarzelle bei unterschiedlicher Be-
strahlungsstärke 𝐸 und verschiedenen Temperaturen 𝜗. Beide Parameter
beeinflussen die Klemmspannung imLeerlauf für das betrachtete Paneel in
einem Bereich von etwa 32 bis 42V.

Bedingt durch die Abhängigkeit von Temperatur und Bestrahlungsstärke, verdeutlicht
Abb. 1.5, dass die Ausgangsspannung eines gleichmäßig beleuchteten PV-Moduls allein
durchUmweltschwankungenvonetwa32bis42Vvariierenkann.DerEinflussunterschied-
licher Fertigungstechniken und Alterungserscheinungen auf die Klemmspannung wird in
diesem Fall nicht berücksichtigt.
In der Praxis werden zur Erhöhung der Spannung und Leistung mehrere PV-Module in

Serie geschaltet. Aufgrund der physikalischen Abmessung der Modulkette kann dann al-
lerdings nicht mehr von einer homogenen Bestrahlungsstärke auf allen Solarzellen ausge-
gangen werden. Kommt es in dieser Konfiguration zu einer teilweisen Beschattung, wird
der Gesamtstrom durch das Modul mit der geringsten Bestrahlung bestimmt. In Analogie
zum Einfluss durch Bewölkung kann angenommen werden dass eine lokale Beschattung
durch Vegetation oder andere Gebäude die Bestrahungsstärke um 50 bis 80% reduziert.
UmdieModulkette in ihremAusgangsstromunempfindlicher gegen lokale Beschattung

zu machen, werden daher Bypass-Dioden verwendet, die es ermöglichen die beschatte-
te Zelle zu umgehen. Je nach Spannung und Strom ergeben sich so Arbeitspunkte unter-
schiedlicher Leistung.
Die Auswirkungen auf das elektrische Verhalten werden Beispielhaft in Abb. 1.6 darge-

stellt. Es ist eine Reihenschaltung von dreiModulenmit jeweils unterschiedlicher Bestrah-
lung dargestellt. Als Vergleich wird ebenfalls die Kennlinie des Idealfalls ohne Beschattung
dargestellt. Durch die unterschiedliche Beschattung ergeben sich in diesemFall drei lokale
Leistungsmaxima, die über einen Spannungsbereich von ca. 35 bis 110V streuen. Die ma-
ximale Ausgangsleistung der beschattetenModule liegt bei 450Wund einer Spannung von
70V.
Anhand dieser vereinfachten Beispiele für Temperatur und Beschattung wird klar, dass

in PV-Anwendungen mit einem großen Spannungsbereich an den Klemmen des Paneels
zu rechnen ist. Eine Ladeelektronik für die Batteriespeicher, die effizienzmit einemweiten
Spannungsbereich umgehen kann, ist daher von Vorteil.
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1.4 Designbetrachtungen eines nachrüstbaren Energiespeichers

Abbildung 1.6: Beispielhafte Leistungs-Spannungs-Kennlinie von drei PV-Modulen mit
und ohne partieller Beschattung.

Um die maximale Leistung aus dem PV-Paneel zu entnehmen, muss die Ausgangslast
kontinuierlich an die aktuellen Bedingungen angepasst werden. Die Lastanpassung ge-
schieht dabei über einen DC/DC-Wandler, der über einen MPP-Tracking Algorithmus ge-
steuert wird. Eine umfassende Übersicht zu den unterschiedlichen MPP-Algorithmen ist
[16] gegeben. Aufgrund der signifikanten Variation in der PV-Spannung entsteht die Anfor-
derung an den DC/DC-Wandler der Ladeelektronik, als Bindeglied zwischen Batterie und
PV-System, einenmöglichst weiten Spannungsbereich abzudecken.

1.4 Designbetrachtungen eines nachrüstbaren Energiespeichers

Nach Ablauf der Förderung von PV-Anlagen durch das EEG ist nur noch mit einer gerin-
gen Einspeisevergütung zu rechnen. Die Installation eines Energiespeichers ist daher ei-
ne attraktive Möglichkeit, den Eigenverbrauch zu steigern und so die Kosten zu senken.
In Abb. 1.7 ist zu erkennen, dass typische Verbrauchsspitzen morgens zwischen 07:00 und
08:00Uhr sowie amAbend zwischen 17:00 und 21:00Uhr entstehen. In den jeweiligenZeit-
räumen ist jedochmit keiner oder nur mit sehr wenig PV-Energie zu rechnen.
Abb. 1.7 zeigt den durchschnittlichen Energiebedarf in einemDreipersonenhaushalt an

einemWinterwerktag. Hierbei ist zu beachten, dass die Verbrauchsangabe kontinuierlich
über einen Zeitraum von 15Minuten gemittelt werden.
Während der Aufheizphase von elektrischen Haushaltsgeräten kann der Leistungsbe-

darf pro Verbraucher schnell 2 kW übersteigen. Um das Energiespeichersystem wirkungs-
voll zu nutzen, sollte die Ausgangsleistung daher mindestens der 1-phasigen Anschluss-
leistung 3.6 kW inDeutschland entsprechen.UmLeistungsreserven vorzuhalten,wird eine
Ausgangsleistung von 5 kW angestrebt.
Zusätzlich zu einemhöheren Eigenverbrauch der Solarenergie können sich Energiespei-

cher positiv auf die Netzstabilität auswirken. So kommt es in Gebieten mit hoher Sonnen-
einstrahlung zur Mittagszeit durch die generierte PV-Energie zu einem erheblichen Rück-
gang an zusätzlich notwendiger Kraftwerksenergie. Sobald jedoch, wie in Abb. 1.7 gezeigt,
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Abbildung 1.7: Lastprofil eines durchschnittlichen Dreipersonenhaushalts mit einem Jah-
resverbrauch von 4000 kWh für einen Winterwerktag. Die Angaben stellen
den Mittelwert von 15-Minuten-Messintervallen gemäß VDEW Lastprofil
dar [17].

der Verbrauch in den Abendstunden ansteigt, muss die Kraftwerksenergie schnell nach-
regeln [18]. Konventionelle Kraftwerke, die auf Basis von Wasserdampf arbeiten, sind für
solch eine Dynamik jedoch nicht ausgelegt. Durch verteilte Energiespeicher kann diese Si-
tuation entschärft werden und gleichzeitig der Eigenverbrauch gesteigert werden. Somit
ergeben sich ökonomische und ökologische Vorteile [1, 4, 19].
In dieser Arbeit soll insbesondere dieMöglichkeit untersucht werden, wiederaufbereite-

te Zellen z. B. aus Elektrofahrzeugen zu nutzen, die für denmobilen Einsatz bereits zu stark
degradiert sind. Nach aktuellem Stand der Technik wird von einer Verwendung von Zel-
len auf Lithiumbasis ausgegangen. Bedingt durch die empfindliche Zellchemiemuss beim
Laden und Entladen ein bestimmtes Spannungsfenster eingehalten werden. Wird dieses
Spannungsfenster verlassen, kanndie Zelle beschädigt werden undwird unterUmständen
thermisch instabil. Durch Prozessschwankungen, individuelle Alterungseffekte, sowie un-
terschiedlichen Lastprofile, schwankt die nutzbare Kapazität der Einzelzellen daher stark.
Durch die unterschiedlichen Spannungsniveaus der Zellen kann es so beim Entladen zu
einer Tiefentladung von einzelnen Zellen kommen. Im gleichenMaße kann es beim Laden
des Zellverbunds zu einer Spannungsüberhöhung vereinzelter Zellen kommen.
Mit einer typischen Spannung von 3 bis 4V bei Zellen auf Lithiumbasis bestehen Ener-

giespeichersysteme für den Privathaushalt immer aus einer Reihenschaltung von Einzel-
zellen, um die Stromstärke bei geforderter Leistung handhabbar zu halten. Allerdings ist
die Serienschaltung von Zellenmit unterschiedlicher Kapazität in einigen Punkten proble-
matisch. So muss sichergestellt werden, dass die Zelle mit der geringsten Kapazität nicht
über ihre Spezifikation hinaus belastet wird. Abb. 1.8 verdeutlicht diesen Zusammenhang
am Beispiel von 𝑛 = 6 Zellen. Zelle 3 hat altersbedingt die geringste Kapazität𝑄min, wohin-
gegen Zelle 4 die größte Restkapazität𝑄max besitzt.
Ohne eine Schaltung zum Ausgleich der Ladungszustände, wie in [20], beträgt die nutz-

bare Gesamtkapazität 𝑄ges lediglich 𝑛 ·𝑄min. Die Gesamtkapazität ist also durch die Zelle
mit der geringsten Kapazität limitiert. Durch eine Vorsortierung der Zellen kann die Varia-
tionderKapazität für fabrikneueZellenmeist auf ein akzeptablesMaß reduziertwerden. In
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Abbildung 1.8: Unterschiedliche Zellkapazität auf Grund von Alterung und Prozess-
schwankungen.

praktischen Anwendungen können die Zellen jedoch sehr unterschiedlichen Lastprofilen
ausgesetzt werden, wenn sie z. B. in einem Elektrofahrzeug eingesetzt werden. Wenn Zel-
len aus unterschiedlichen Fahrzeugen kombiniert werden, ist weiterhin mit erheblichen
Schwankungen in der nutzbaren Kapazität zu rechnen.

1.4.1 Speichersysteme auf Basis wiederaufbereiteter Batterien

Mit einem stetig zunehmenden Anteil an zugelassenen Elektrofahrzeugen steigt ebenfalls
die Menge an verfügbarer Batteriekapazität. Nach heutigem Stand geht man von einer Le-
bensdauer von acht Jahren für die Batterie in Elektrofahrzeugen aus. Danach ist die Zellka-
pazität für den mobilen Einsatz zu stark degradiert. Die Batterien können allerdings noch
wertvolle Dienste als stationäre Energiespeicher leisten.
Im stationären Betrieb entstehen bei der Verwendung von wiederaufbereiteten Zellen

allerdings neue Hürden. Durch unterschiedliche Last- und Temperaturzyklen ist mit er-
heblichen Variationen in der Zellkapazität zu rechnen. Ausgleichsschaltungen entnehmen
daher gezielt Ladung aus den schwächeren Zellen undwandeln diese entweder in Verlust-
wärme um (passiver Ausgleich) oder leiten die Ladung aktiv um (aktiver Ausgleich). Steigt
jedoch die anzunehmende Variation in der Zellkapazität, muss auch die Leistungsfähig-
keit der Ausgleichsschaltung zunehmen. Dies bedeutet sowohl erhöhte Verluste als auch
gesteigerte Kosten. Passive Systeme schützen darüber hinaus nicht vor einem vollständi-
gen Ausfall der Zelle. Somit besteht weiterhin die Gefahr eines totalen Ausfalls der Batterie
durchdas Versagen einer einzellnenZelle. Für langlebige Energiespicher ist dies besonders
Problematisch.
In [21] wurde ein Batteriespeicher mit flexibler Verdrahtung der Zellen vorgestellt. Dies

ermöglicht die Energie jeder Zelle optimal auszuschöpfen, sodass der Speicher nichtmehr
durch die schwächste Zelle limitiert ist. Die flexiblen Verbindungenwerden durch nur zwei
TransistorenproZelle realisiert.DerAufbaueinerBatteriemitdiesemKonzept ist inAbb.1.9
schematischdargestellt.DurchentsprechendeAnsteuerungvonQn1 oderQn2 kanndieZel-
le dadurch in Serie geschaltet bzw. überbrückt werden. Nachfolgend wird die Zusammen-
stellung aus den Transistoren Qn1 und Qn2 als Modul bezeichnet.
Zusätzlich zu rein technischen Aspekten sollten auch rechtliche Aspekte bei der Dimen-

sionierungdesBatteriespeichereinfließen.NachdereuropäischenNiederspannungsricht-
liniemussbeiGerätenunter 60VGleichspannungkeinBerührungsschutz vorgesehenwer-
den. Dies erleichtert die Einhausung und Installation des Energiespeichers, so dass Kosten
gespart werden können.
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𝑄n1𝐵1 𝐵2 𝐵𝑛 𝑄11𝑄21
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Modul 2Modul 1 Modul 𝑛

Abbildung 1.9: Flexible Verbindung einzelner Zellen hin zu einer größeren Batterie.

FürdieseArbeit standenLithium-Eisen-Phosphat-BatterienmiteinermittlerenZellspan-
nung von 3.2 V zur Verfügung. Die Ladeschlussspannung dieser Zellen beträgt etwa 3.4 V.
Im Rahmen der Arbeit wird vonmaximal 18 Zellen in einer Batterie ausgegangen. Das vor-
gestellte Konzept ist allerdings unabhängig von der Zellchemie.
WährenddesEntladenswerdendieZellen sukzessive entsprechend ihrerKapazität über-

brückt. Um eine verwertbare Spannung sicherzustellen, sollenmindestens 6 von 18 Zellen
in der Batterie verbleiben. Somit ergibt sich eineminimale Batteriespannung von 19.2 und
einenominale Spannungvon57.6 V.DiemaximaleLadeschlussspannungüberschreitet die
Schwelle für Berührschutz geringfügig, was im Rahmen des Prototyps akzeptable ist.
Durch das Überbrücken entladener Zellen innerhalb einer Batterie lassen sich zwei we-

sentliche Ziele verfolgen. Zumeinenwird die nutzbare Kapazität der Batterie gesteigert, da
mehrZellenvollständig entladenwerdenkönnen.ZumanderenwirddieVariation inBatte-
riekapazität reduziert, da nun nichtmehr die schlechteste Zelle die Gesamtladung vorgibt.
Abb. 1.10 zeigt ein Zufallsexperiment mit einem Stichprobenumfang von 1000 Batteri-

en zu je 18 Zellen. In dem Experiment wurde angenommen, dass die Standardverteilung
𝜎 der Batteriekapazität𝑄 10% des Erwartungswerts beträgt. Die Simulation bestimmt für
einen Entladestrom von 30A die Kapazität der Batterie in Kilowattstunden. Für die Schal-
tungnachAbb. 1.9werdendieparasitärenWiderständedurch zusätzlicheTransistorenund
der daraus entstehende Energieverlust berücksichtigt.
Bei der festen Verdrahtung sind die parasitären Widerstände am geringsten, jedoch be-

stimmt die schwächste Zelle im Batteriestapel die Gesamtkapazität. Zusätzlich weist die
feste Verdrahtung die selbe Varianz in der Kapazität auf, wie eine einzelne Zelle. Um eine
bestimmt Kapazität zu garantieren, muss die Batterie daher größerer Dimensioniert wer-
den, als auf Basis der mittleren Zellkapazität erwartet wird. Als Alternative werden in der
Grafik zwei Fälle mit flexibler Verdrahtung aber bei identischer Zellenanzahl dargestellt.
ImerstenFall verfügt jedeeinzelneZelleübereineÜberbrückungsfunktion (1Zelle/Modul).

Damit wird die größte Granularität erzielt, sodass die Energie jeder Zelle für sich optimal
ausgeschöpft werden kann. Allerdings ist der Hardwareaufwand, wie auch parasitäre Wi-
derstände für diese Konfigurationmaximal.
Im zweiten Fall werden jeweils immer zwei Zellen zusammen zu einem Modul zusam-

mengefasst und ggf. überbrückt (2 Zellen/Modul). Diese Implementierung spart einerseits
Kosten, da der Hardwareaufwand im Vergleich zu der vorherigen Lösung halbiert werden
kann. Andererseits reduziert sich insgesamt der zusätzliche parasitäre Widerstand, da nur
noch die Hälfte der Transistoren verwendet wird.
Das Experiment aus Abb. 1.10 zeigt für die angenommenen Randbedingungen jedoch,
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1.4 Designbetrachtungen eines nachrüstbaren Energiespeichers

Abbildung 1.10: Simulation der Kapazitätverteilung von 1000 Batteriespeichern mit fester
Verdrahtung, fleixbler Verdrahtung auf Zellbasis (1 Zelle / Modul), sowie
flexibler Verdrahtung jeder zweiten Zelle (2 Zellen /Modul).

dass einehöhereGranularität (1Zelle/Modul) bei dembetrachtetenEntladestromvon30A
einer Implementierungmit zwei Zellen proModul überlegen ist. Die optimale Zellkonfigu-
ration des vorgeschlagenen Konzeptes hängt daher immer von anwendungsspezifischen
Faktoren wie Kosten, Entladestrom und Kapazitätsstreuung ab. Unabhängig von der kon-
kreten Implementierung bietet das vorgeschlagene Konzept sowohl eine Steigerung der
nutzbaren Kapazität durch flexible Verdrahtung als auch eine deutlich geringere Variati-
on in der Batteriekapazität. Der Ansatz eignet sich daher ideal für gebrauchte Zellen mit
großer Variation in der Zellkapazität.
Zusätzlich zu der Granularität der flexiblen Zellverbindungen ist auch dieminimale An-

zahl von aktiven Zellen beim Entladevorgang von Interesse. Beim Entladen werden durch
die flexiblen Verbindungen sukzessive Zellen aus demBatteriestapel entfernt, bis nur noch
die minimale Anzahl an Zellen mit der größten Kapazität übrig ist. Durch das sukzessive
Überbrücken von einzelnen Zellen in der Batterie wird jedoch ein deutlich größerer Span-
nungsbereich durchfahren, als bei einer festen Verdrahtung auftreten würde. Dies kann
für den effizienten Betrieb der Ladeelektronik ein erhebliches Problem darstellen, da die
Optimierung desWirkungsgrades auf einen Arbeitspunkt nicht mehrmöglich ist, sondern
einen weiten Bereich abdecken muss. Aus diesem Grund kann die Effizienz der Ladeelek-
tronik degradieren oder muss durch einen zusätzlichen Hardwareaufwand kompensiert
werden.
In Abb. 1.11 wird die nutzbare Kapazität der Batterie in Abhängigkeit der Anzahl über-

brückterZellenwährendeinesEntladevorgangsdargestellt. JemehrerschöpfteZellenwäh-
rend eines Entladevorgangs aus dem Batterieverbund überbrückt werden dürfen, desto
besser ist die nutzbare Kapazität der Batterie insgesamt. Aus Abb. 1.11 wird jedoch ersicht-
lich, dass die Zugewinne an nutzbarer Kapazität für mehr überbrückte Zellen stetig gerin-
ger ausfällt. Gleichzeitig wird die gesteigerte Batteriekapazität mit einem größeren Span-
nungsbereich der Batterie eingepreist.
In welchemMaß eine größere Variation der Ausgangsspannung zu Gunsten einer höhe-

renKapazität gewähltwerden kann,mussmitHinblick auf die spezifischeAnwendung ent-
schieden werden. Eine Ladeelektronik, die effizient mit einem weiten Spannungsbereich

11



1 Motivation – DC/DC-Wandler für nachrüstbare Energiespeicher

umgehen kann, spielt aus diesemGrund eine Schlüsselrolle bei einemBatteriekonzeptmit
überbrückbaren Zellen.

Anzahl überbrückter Zellen in Batterie

K
ap

az
it

ät
/k

W
h

Abbildung 1.11: Einfluss der entnommenen Zellenwährend eines Entladevorgangs auf die
nutzbare Kapazität undminimale Batteriespannung𝑉bat,min.

1.4.2 Nachrüstung eines Energiespeichers in eine bestehende Anlage

Soll ein Energiespeicher in eine bestehende Anlage integriert werden, stellt sich zunächst
die Frage nach demEinspeisepunkt der Energie. In Kap. 1.2 wurde erläutert, dass eine Ein-
speisung auf Gleichspannungsebene direkt am PV-Modul potenziell Effizienz- und Kos-
tenvorteile mit sich bringt. Durch diesen Ansatz wird die PV-Energie lediglich einmal in
Wechselspannung gewandelt. Darüber hinauswird imNachfolgenden dargestellt, wie sich
der MPP-Tracker des Solarwechselrichters auch in Kombination mit einem Energiespei-
cher nutzen lässt. Somit könnenmehrere Elemente des bestehenden Solarwechselrichters
vorteilhaft für den Energiespeicher genutzt werden.
In [22] wird argumentiert, dass es für die Analyse einer Parallelschaltung von PV-Anlage

und Energiespeicher von Vorteil ist, den Energiespeicher als Stromquelle zu betrachten.
DieParallelschaltungvonzwei (spannungsabhängigen)Stromquellen istdabeiohneweite-
resmöglich. EineUmwandlung von einemSpannungsquellenverhalten der Batterie hin zu
einem Stromquellenverhalten ist mittels Regelung des vorgeschalteten DC/DC-Wandlers
möglich.DerLadestrommussohnehinauf einenMaximalwert begrenztwerden, umsiche-
resLadenderBatteriezellenzugewährleisten.Die IntegrationeinerStromregelungstellt für
die Umsetzung der Hardware daher keinenMehraufwand dar.
Die Leistungskennlinien eines PV-Moduls (𝑃pv) und einer idealen Stromquelle (𝑃ess) un-

terscheiden sich in Abhängigkeit der Ausgangsspannung jedoch. Werden beide Quellen
nun parallel an einem Solarwechselrichter (𝑃sw) betrieben, kommt es daher zu einer Ver-
schiebungdesMPP,waszulastenderoptimalenAusnutzungdesPV-Paneels geht.Abb. 1.12
zeigt, wie sich der MPP aufgrund des Parallelschaltung hin zu einem höheren Spannungs-
niveauverschiebt. SomitwirdnichtmehrdiemaximalmöglicheEnergieausdemPV-Paneel
entnommen.
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Abbildung 1.12: Parallelschaltung von PV-Anlage und Stromquelle führt zu Verschiebung
desMPPs und so zur suboptimalen Auslastung der PV-Anlage.

Diesem Verhalten kann mit einem spannungsabhängigen Ausgangsstrom des Energie-
speichers entgegengewirkt werden. Dadurchwird der Energiespeicher zu einem virtuellen
PV-Paneel. ErzielensowohlEnergiespeicherals auchPV-Anlage ihrLeistungsmaximumbei
der gleichen Spannung, kann weiterhin gewährleistet werden, dass die PV-Anlage die ma-
ximale Leistung bereitstellt.
Abb. 1.13 zeigt den möglichen Kennlinienverlauf der PV-Anlage 𝑃pv, des Batteriespei-

chers 𝑃ess sowie die Summe der beiden Quellen 𝑃sw, die am Eingang des Solarwechselrich-
ters anliegt. Der Kennlinienverlauf vonPV-Anlage undEnergiespeicher kanndurchaus un-
terschiedlich sein. Solange die Quellen ihr Leistungsmaximum bei der gleichen Spannung
erreichen, ist die Funktion des MPP-Trackers sichergestellt und die optimale Nutzung der
PV-Anlage gewährleistet. In [22] wird ein Algorithmus beschrieben, der eine stetige Nach-
führung der Kennlinie des Energiespeichers ermöglicht.
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Abbildung 1.13: Kennlinie des Energiespeichersystems (𝑃ess) wird durch die vorgeschlage-
ne Regelstruktur zu einem virtuellen PV-Paneel.
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1 Motivation – DC/DC-Wandler für nachrüstbare Energiespeicher

Aus Sicht des privaten Anlagenbetreibers wird eine optimale Nutzung erreicht, wenn die
PV-Energie 𝑃pv vollständig genutzt wird. Für diesen Zweck kann die Energie sowohl im
Energiespeicher zwischengespeichert (𝑃ess) oder unmittelbar im Haus verwendet werden
(𝑃nutz). Sind PV-Anlage und Energiespeicher ausreichend groß dimensioniert, lässt sich so
vollständige Energieautarkie erreichen. Abb. 1.14 zeigt das Blockschaltbild des in [22] vor-
gestellten Konzepts.

elektronik
Lade-

Batterie

Energiespeicher

PVModule

𝑃sw

𝑃nutz

Versorgungs-
netz

𝑃netz
𝑃pv

MPP

Solarwechselrichter

DC
AC

𝑃ess

Privat-
verbrauch

Optimal Power Point Tracker
𝐼ref

𝐼ess 𝑉pv

𝑃ref

WV

A

Abbildung 1.14: Blockschaltbild des nachrüstbaren Energiespeichers mit optimaler Aus-
lastung der PV-Anlage durch den Optimal Power Point Tracker. Die vorge-
schlagene Struktur emuliert dabei das Verhalten eines PV-Paneels.

Aus Sicht des Netzbetreibers ist die Minimierung der aus demNetz bezogenen Leistung
ohneRücksicht aufweitereRandbedingungen jedochnicht zwingendvonVorteil. Bei kurz-
zeitigen Lastspitzen kann es im Sinne der Netzstabilisierung sinnvoll sein, Energie aus der
Batterie in das Versorgungsnetz einzuspeisen. Im Gegenzug kann es bei einemÜberange-
bot von regenerativer Energie von Vorteil sein, Energie aus dem Netz zu entnehmen und
lokal zu speichern. Hier sind weitere Untersuchungen auf Systemebene notwendig, siehe
[1, 23–25].

1.5 Anforderungen an die Ladeelektronik des Energiespeichers

In Kap. 1.1 bis Kap. 1.4 wurde dieMotivation für einen nachrüstbaren Energiespeicher dar-
gelegt. Auslaufende Einspeisevergütungen in Kombination mit steigenden Strompreisen
motivieren den Eigenverbrauch zu steigern. Die Aussicht auf günstige, wiederaufbereite-
te Batteriezellen aus Elektrofahrzeugen in Kombination mit einem robusten Batteriema-
nagementsystem, das mit großer Zellvariation umgehen kann, machen Energiespeiche-
rung wirtschaftlich attraktiv. Bedingt durch die Laufzeit der garantierten Einspeisevergü-
tung von 20 Jahren ist davon auszugehen, dass dasMarktinteresse in Zukunft stark steigen
wird.
Kap. 1.3 hat wesentliche Aspekte bei der Energieerzeugung aus PV-Anlagen dargestellt.

Bedingt durch die unterschiedliche Anzahl an PV-Modulen in einer Anlage sowie durch
den Einfluss von Temperatur, Bestrahlung und Beschattungwird für diese Arbeit ein Span-
nungsbereich von 200bis 600Vuntersucht.Dies stellt den typischen Spannungsbereich ei-
neseinphasigenWechselrichtersdar.AufseitendesEnergiespeichers sollenLithium-Eisen-
Phosphat-Zellenmit einer Spannungvonetwa3.2 Vverwendetwerden.UnterVerwendung
der flexiblen Verdrahtung ergibt sich mit diesen Zellen ein Spannungsbereich von etwa 20
bis 60V, der je nachLadezustandderZellennoch leicht variieren kann. Indieser Arbeitwird
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1.5 Anforderungen an die Ladeelektronik des Energiespeichers

dieAusgangsleistungdesPrototyps zunächst auf 1 kWbeschränkt.DieErkenntnissederAr-
beit sollen anschließendbei der Skalierung des Systems genutztwerden. Basierend auf den
diesenÜberlegungen fasstTab. 1.1dieAnforderungenandenDC/DC-Wandler zusammen.

Tabelle 1.1: Spezifikationen des DC/DC-Wandlers als Bestandteil des Energiespeichersys-
tems.

Kenngröße Wertebereich Beschreibung
Primärseite 20V ≤ 𝑉1 ≤ 60V Spannung auf der Batterieseite
Sekundärseite 200V ≤ 𝑉2 ≤ 600V Spannung auf der Photovoltaikseite
𝑃out 1 kW Nominelle Leistung
𝜂 ≥ 95% Wirkungsgrad im gesamten Arbeitsbereich

ZurAbdeckungdesArbeitsbereichswurdenmehrerebidirektionaleTopologien für einen
DC/DC-Wandler in Betracht gezogen. Abb. 1.15 zeigt eine Auswahl der betrachteten To-
pologien. Nicht isolierte Topologien, wie der bidirektionale Buck-Boost-Wandler, sind auf
Grund der großen Spannungsdifferenzen zwischen Primär- und Sekundärseite eher un-
geeignet. Um das Tastverhältnis des Wandlers in einem handhabbaren Bereich nutzen zu
können, bietet sich die KaskadierungmehrererWandlerstufen an, die jedoch zu einem im-
mensen Hardwareaufwand führt. Der Nachteil des sehr kleinen bzw. sehr großen Tastver-
hältnisses kann durch geteilte bzw. gekoppelte Induktivitäten verringert werden [26, 27].
Bezogen auf die Anlagensicherheit ist eine Topologie ohne galvanische Trennung jedoch
kritisch zu bewerten. Im Fehlerfall kann eine direkte Verbindung zwischen der PV-Anlage
und Batterie entstehen, wodurch die Zellen überladen werden können. Im schlimmsten
Fall kann es so zu einemBrand der Zellen kommen. Topologienmit galvanischer Trennung
bieten neben der erhöhten Sicherheit zusätzlich einen weiteren Freiheitsgrad durch das
Übersetzungsverhältnis 𝑛 des Transformators. Dieser kann positiv im Systemdesign ge-
nutzt werden.

DC/DC-Wandler
Bidirektionale

isoliertnicht isoliert
Buck-Boost[28]
Geteilte Induktivität [26, 27]
Gekoppelte Induktivität[26, 27]

Unipolare
Magnetisierung

Flusswandler[29]
Sperrwandler[30]
Hybrid[31, 32] DABmit Stromquelle[33–35]

3-phasige DAB [36, 37]

DABmit Spannungsquelle

BipolareMag. ohne
Schwingkreis

BipolareMag. mit
Schwingkreis
LLC[38]
CLLC[39–41]

Abbildung 1.15: Topologieübersicht. Nicht isolierte Topologien kommen aus Sicherheits-
gründen nicht in Betracht.

DiegalvanischgetrenntenTopologien inAbb.1.15wurden indreiGruppenunterteilt.Die
erste Gruppe enthält den Sperr-, Eintakt-Flusswandler und eine Kombination der beiden
TopologienalsHybrid.DieseTopologienzeichnensichdurcheinvergleichsweiseeinfaches
SchaltungsdesignundwenigeaktiveSchalter aus. JedochwirddermagnetischeKreisdieser
Topologien im wesentlichen nur in einer Richtung ausgesteuert und die starke Belastung
der wenigen aktiven Bauelementemacht die Skalierung der Leistung problematisch.
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1 Motivation – DC/DC-Wandler für nachrüstbare Energiespeicher

Die zwei übrigen Gruppen zeichnen sich jeweils durch eine bipolare Aussteuerung des
magnetischen Kreises aus. Dazu kommen typischerweie Vollbrücken- oder Halbbrücken-
konfiguration zumEinsatz. BeiWandlernmit separatemSchwingkreiswird zusätzlich zum
Transformator ein Resonanznetzwerk aus Kapazitäten in Verbindung mit der Streuinduk-
tivität des Transformators oder weiteren externen Induktivitäten geschaffen. Durch Varia-
tion der Schaltfrequenz kann die Anregung des Resonanzkreises beeinflusst werden. Sehr
verbreitet ist die Anordnung eines LLC-Resonanzkreises, der sowohl uni- wie auch bidirek-
tionalen Leistungsfluss ermöglicht. Speziell für den bidirektionalen Betrieb eignet sich der
CLLC-Wandler. Verglichen mit Sperr- und Flusswandler kann hier die Leistungsdichte er-
heblich gesteigert werden. Der resonante Betrieb fordert jedoch einen erhöhten Anteil an
Blindstrom, ebenfalls steigt der Hardwareaufwand durch den Resonanzkreis.
Die letzte Gruppe der galvanisch getrenntenWandler bildenWandler mit bipolarer Aus-

steuerung desMagnetkreises ohne Resonanznetzwerk. Werden die Vollbrücken jeweils als
Spannungsquelle betrieben, ist eine Kopplungsinduktivität zwischen den Quellen nötig,
um den Stromfluss zu begrenzen. Eine Phasenverschiebung zwischen den Quellen beein-
flusst die Spannung über die Kopplungsinduktivität und somit den Stromfluss. Ebenfalls
sind Implementierungenmit Stromquellenverhaltenbekannt.Die gleichmäßigeBelastung
der aktiven Bauelemente der Vollbrückenkonfiguration zusammenmit geringerem Blind-
stromanteil machen diese Kategorien von Wandlern besonders attraktiv. In [42] wurden
galvanisch isolierte DC/DC-Wandler mit bidirektionalem Energiefluss bereits umfassend
diskutiert. Der dortige Autor kommt nach umfassender Untersuchung für ähnliche Rand-
bedingungen ebenfalls zu dem Ergebnis, dass die einphasige DAB die geeignetste Topolo-
gie ist. Die Dual Active Bridge erwies sich daher als vielversprechende Topologie und soll
daher in dieser Arbeit genutzt werden.
Die Abdeckung eines weiten Arbeitsbereichs ist mit der DAB grundsätzlich möglich, je-

dochwesentlich von der Verlustleistung und demEntwärmungskonzept abhängig. Für die
angestrebteAnwendungsoll dasEntwärmungskonzeptmöglichst einfachgehaltenwerden
unddieVerlustleistung 50Wnicht überschreiten.Dies entspricht einemWirkungsgrad von
mindesten95%überdemgesamtenArbeitsbereich.Darüberhinaus ist einemöglichst aus-
geglichene Verlustleistung der einzelnen Systemkomponenten erstrebenswert.

1.6 Kennzahl des DC/DC-Wandlers zum Vergleichmit anderen
Arbeiten

Damit die Ergebnisse dieser Arbeit besser eingeordnet werden können, wurden andere Ar-
beitenmit vergleichbaremLeistungs- oder Spannungsbereichherangezogen. Für einendi-
rektenVergleichdieser ArbeitenwirdderBelastungsindikator 𝑟 eingeführt unddefiniert als

𝑟 =
𝑉2,max
𝑉2

·𝑉1,max
𝑉1

·𝑑∗2. (1.1)

Dabei gibt 𝑟 an, wie belastend der Betrieb desWandlers bei dem jeweiligen Arbeitspunkt
ist. Bei gleicher Ausgangsleistung skaliert der Effektivwert des Stromes in Näherung mit
Asymmetriefaktor des Arbeitspunktes 𝑑∗. Der Asymetriefaktor beschreibt in welchemMa-
ßedasVerhältnis vonaufPrimär-undSekundärseite zumÜbersetzungsverhältnisdesTrans-
formators abweichen, siehe auchKap. 2.2.Mit𝑛 = 10 ergibt sich für𝑉1 = 20Vund𝑉2 = 200V
𝑑∗ zu eins, während es sich für𝑉1 = 20V und𝑉2 = 600V 𝑑∗ zu drei ergibt. Da die ohmschen
Verluste quadratischmit demEffektivwert des Stromes steigen,motiviert dies den quadra-
tischen Ausdruck von 𝑑∗ in 𝑟 .
Der Leitwiderstand der Halbleiter wird besonders durch die benötigte Spannungsfestig-
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keit𝑉2,max bzw.𝑉1,max geprägt. Wird der Halbleiter deutlich unter der spezifizierten Span-
nungsfestigkeit betrieben, ergibt sich dadurch ein ungünstiges Verhältnis aus Sperrspan-
nung und Leitwiderstand. Dieser Zusammenhang wird durch den Ausdruck𝑉1,max/𝑉1 bzw.
𝑉2,max/𝑉2 für die Primärseite und Sekundärseite beschrieben.
Auf Basis dieser vereinfachtenÜberlegung ist in Abb. 1.16 𝑟 für den gesamten Arbeitsbe-

reichdargestellt. Auffällig ist, dass derWert besonders in denRandbereichen stark ansteigt.
Dies ist sowohldurchdenhohen𝑑∗-Wert als auchdurchdenBetriebbei geringer Spannung
an jeweils einer Seite der DAB zu erklären.

Abbildung 1.16: Berechneter 𝑟 -Wert fürdengesamtenArbeitsbereich.EswirdeinMaximal-
wert von 𝑟 = 27 erreicht.

In Kap. 4 werden die Verlustmechanismen der DAB genauer betrachtet. Wie bereits er-
wähnt, skaliert der Effektivwert des Spulenspulstroms 𝑖L in Näherung mit 𝑑∗. Diese Nähe-
rung gilt ebenfalls die für Schaltverluste unddie Leitverluste in denKondensatoren. Für die
Hystereseverluste im Transformator der DAB gilt diese Näherung zwar nicht, jedoch stel-
len die Hystereseverluste nur einen Teil der Gesamtverlustleistung dar. Aus diesem Grund
stellt 𝑟 eine leicht zu erfassende Kennzahl für kritische Arbeitsbereiche dar.
Tab. 1.2 zeigtdie zumVergleichherangezogenenArbeitenmitdemjeweiligenSpannungs-

bereich für𝑉1 und𝑉2 sowie die Nennleistung 𝑃 und den maximal erzielten Wirkungsgrad
𝜂max. Hierbei muss darauf hingewiesen werden, dass die Nennleistung nicht bei allen Ar-
beiten in jedemArbeitspunkt zur Verfügung steht. Ebenso stellt𝜂max lediglich diemaximal
gemessene Effizienz an einem einzigen Arbeitspunkt dar. Dies allein gibt noch keine Aus-
kunft darüber, wie effizient der gesamte Arbeitsbereich abgedeckt wird.
Im Bezug auf einen möglichst weiten Spannungsbereich, den diese Arbeit abzudecken

versucht, fallen [43]und [45] auf. BeideArbeitenbietennachTab. 1.2 einenaußerordentlich
großen Arbeitsbereich an der Primär- und Sekundärseite.
In [43] wird die DAB jedoch zur Korrektur des Leistungsfaktors bei der Wandlung von

Wechselspannung zu Gleichspannung verwendet. Dadurch ändert sich die Ausgangsleis-
tung der DAB proportional zur Eingangsspannung. Dieses Verhalten ist für den Batterie-
speicher nicht gewollt und der Vergleich daher nur mit Einschränkung gültig.
In [45]wirdeinvergleichbarerSpannungsbereichdurchVerwendungmehrererumschalt-

barerWicklungen realisiert. Diesmacht die Implementierung komplex unddurchVerwen-
dungmechanischer Schalter ist sie anfälliger als halbleiterbasierte Lösungen.
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Tabelle 1.2: Ergebnisse dieser Arbeit im Vergleich zu anderen Arbeiten.
Arbeit (Autor) 𝑉1 𝑉2 𝑃 𝜂max 𝑟max

[42] (Krismer) 11 – 16V 240 – 450V 2 kW 95.5% 10.85
[43] (Everts) 50 – 350V 370 – 470V 3.7 kWrms 97% 65.8
[44] (He) 200 – 420V 500V 1 kW 93.5% 3.5
[45] (Taraborrelli) 30 – 60V 100 – 400V 10 kW 98% 10.2
[46] (Shiva) 30 – 42V 270V 1 kW 97.5% 2.3
[47] (Hiltunen) 75 – 175V 250V 1 kW 97% 26
[48] (Guidi) 40 – 60V 250 – 400V 1 kW 97.4% 4.1
[49] (Higa) 36 – 60V 340 – 380V 800W 94% 2.7
Diese Arbeit 20 – 60V 200 – 600V 1 kW 97% 27

Die Implementierung von [49] mittels umschaltbarer Voll- und Halbbrücke ist sehr wir-
kungsvoll. Zwar fordert diese Implementierung einen bipolar sperrenden Schalter (Back-
to-Back MOSFET oder Relais), dafür kann der Schalter statisch betrieben werden. Der Au-
tor erzielt gute Ergebnisse imWirkungsgrad. Eine Kombination der hier vorgestellten Fre-
quenzmodulation zusammen mit erweiterten Modulationsverfahren wie TCM und einer
KombinationausumschaltbarerBrückenkonfiguration ist fürweitereArbeiten interessant.

1.7 Aufgabenstellung und Kontributionen der Arbeit

Ziel dieserArbeit ist es, einenDC/DC-WandlermitDual-Active-Bridge-Topologie fürden in
Kap. 1.5 spezifizierten Arbeitsbereich zu entwickeln. Die technischeHerausforderung liegt
hierbei in dem großen Arbeitsbereich bei zugleich sehr hoher Effizienz.
Die Neuheiten dieser Arbeit sind:
• Ein DC/DC-Wandler mit einem Spannungseingangsbereich von 20 bis 60V bei ei-
nemSpannungsausgangsbereichvon200bis 600Vmit einer konstantenLeistungvon
1 kW bei einer Effizienz von𝜂 ≥ 95% über den gesamten Arbeitsbereich.

• Eine umfassende Analyse der anfallenden Verluste über den Gesamtarbeitsbereich.
Hieraus wird ein neuartiges Verfahren zur Ansteuerung der DAB abgeleitet, welches
signifikant geringere Schaltfrequenzen ermöglicht, ohne die magnetischen Bauteile
zu überlasten.

• EinVerfahrenzurnachträglichen IntegrationdesBatteriespeichers ineinePV-Anlage.
Hierbei emuliertderDC/DC-WandlerdasVerhalteneinesPV-Paneelsundermöglicht
soweiterhindieFunktionalität desMPP-Trackers imWechselrichter. Ausführlichdar-
gestellt in [22].

• Ein BMS für Niedervoltbatterien, welches das flexible Verschalten und die optima-
le Ausnutzung der Zellen ermöglicht. Dieses System hebt sich durch die geringere
Anzahl an benötigten Bauteilen imVergleich zu anderen Implementierungen hervor.
Ausführlich dargestellt in [21].

• Ein Steuerungsverfahren, das auch große Änderungen der Phasenverschiebung zwi-
schen𝑉1 und𝑉2 ermöglicht, ohne dass ein DC-Strom im Transformator entsteht (An-
hang A.3) und [50].
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2 Dual Active Bridge DC/DC-Wandler – Eine
Übersicht

Auf Grund der auslaufenden Einspeisevergütung wurde in Kap. 1 ein nachrüstbarer Ener-
giespeicher vorgestellt. Die Integration des Energiespeichers in ein bestehendes System
setzt dafür einen DC/DC-Wandler voraus. In dieser Arbeit wird dafür die DAB-Topologie
verwendet.

2.1 Einführung

Der bidirektionale Energietransfer zwischen Batteriespeicher und der Photovoltaikanlage
stellt aufgrund des Arbeitsbereichs besondere Anforderungen an den DC/DC-Wandler. In
dieser Arbeit wird die Dual Active Bridge (DAB)-Topologie auf diesen Anwendungsfall hin
betrachtet und optimiert. Ein schematischer Aufbau der Topologie ist in Abb. 2.1 darge-
stellt.

𝜙

1 𝑛

Q4Q2

Q1 Q3 Q5

Q6

T

𝑖L

𝐼1 𝐼2

Q7

Q8

𝑖1

LextL𝜎
𝑉1 𝑉2

𝑣1 𝑣2

Abbildung 2.1: Konventionelle Topologie desDAB-Wandlersmit demTransformator T und
Übersetzungsverhältnis 𝑛, der Gesamtstreuinduktivität L𝜎 und der exter-
nen Induktivität Lext. Die DC-Spannungsquellen 𝑉1 und 𝑉2 speisen jeweils
eine Vollbrücke und erzeugen die um 𝜙 phasenverschobenen bipolaren
Brückenspannungen 𝑣1 und 𝑣2.

Die 1-phasige DAB besteht aus zwei spannungsgetriebenen Halb- oder Vollbrücken, ei-
nemHochfrequenztransformator sowieeinerKoppelinduktivität zwischendenSpannungs-
quellen. Die Gleichspannungsquellen𝑉1 und𝑉2 stellen auf der Primär- und Sekundärseite
die notwendige Spannung für die Vollbrücken der DAB bereit. In praktischen Anwendun-
gen wird das Spannungsquellenverhalten durch genügend große Kapazitäten auf den je-
weiligen Seiten sichergestellt. Mittels zwei Vollbrücken (Q1 bis Q4 sowie Q5 bis Q8) oder
kapazitiv gekoppeltenHalbbrückenwird die bipolareWechselspannung 𝑣1 und 𝑣2 erzeugt.
Beide Spannungen können um 𝜙 zueinander phasenverschoben sein. Die Leistung wird
typischerweise durch einen Transformator mit dem Übersetzungsverhältnis 𝑛 galvanisch
getrennt auf die Sekundärseite übertragen. In der Literatur sind aber auch Implementie-
rungenmittels kapazitiver galvanischer Trennung bekannt [51, 52]. Mit Ausnahme von Si-
cherheitskondensatoren ist bei Kondensatoren imFehlerfall jedochmit einemKurzschluss
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2 Dual Active Bridge DC/DC-Wandler – Eine Übersicht

zu rechnen. Zusätzlich zu dem Sicherheitsaspekt bieten Kondensatoren durch ein fehlen-
desÜbersetzungsverhältnis einenFreiheitsgradweniger als die induktiveTrennungmittels
Transformator. Aus diesem Grund werden kapazitv getrennte Konfigurationen der DAB in
der Arbeit nicht weiter betrachtet.
Je nach Arbeitspunkt zirkuliert zwischen den zwei Brücken ein unterschiedliches Ver-

hältnis aus Blind- und Wirkstrom. Diese reaktive Energie wird in der Koppelinduktivität
𝐿DAB gespeichert. Somit ist esmöglich, wahlweise die Streuinduktivität L𝜎 des Transforma-
tors, eine externe Induktivität Lext oder eine Kombination aus beiden (𝐿DAB = L𝜎 + Lext) zu
verwenden. Durch den symmetrischen Aufbau aus zwei aktiven Brücken ist ein bidirektio-
naler Energiefluss inhärent möglich.
Die DAB zeichnet sich besonders durch die geringe Anzahl an passiven Bauelementen,

eine gleichmäßige Belastung der aktiven Bauelemente und geringe Schaltverluste aus. Die
Topologie lässt sichanunterschiedlichsteLeistungsniveaus sowieanLeistungsdichtenoder
Effizienz anpassen. Diese Vorteile werden allerdings maßgeblich von dem jeweiligen Ar-
beitspunkt beeinflusst, sodass sowohl die Schaltverluste stark ansteigen, als auch überpro-
portional hohe Ströme im Transformator und den aktiven Bauelementen zirkulieren kön-
nen.
Seit ihrer Einführung durch Rik W. De Doncker im Jahr 1988 hat die Dual Active Bridge

(DAB) eineVielzahl anweiterenVeröffentlichungenmotiviert. In [36]wird erstmalig eine 3-
phasige Implementierung der DAB auf Basis von IGBTs beschrieben. Die geringe Zahl der
Veröffentlichungen im Zeitraum von 1988 bis 2008 lässt jedoch auf wenig akademisches
Interesse in diesem Zeitraum schließen. Dennoch gelang es N. Schibli im Jahr 2000 signifi-
kanteKontributionen zuSteuerungdes Leistungsflusses durchunterschiedlicheModulati-
onsverfahren zumachen. Die Ergebnisse werden in [53] dargestellt. Im Jahr 2008 hingegen
erschienenmehr Veröffentlichungen zudemThemaDABals in allen vorherigen Jahren zu-
sammen.Deutlichwirddies inAbb. 2.2, in der die Anzahl der in der IEEE-Xplore-Bibliothek
eingetragenen Veröffentlichungen zum ThemaDual Active Bridge dargestellt ist.
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Abbildung 2.2: Anzahlder gelistetenVeröffentlichungen inderOnlinebibliothekXploredes
IEEE zum Thema »Dual Active Bridge«(Stand: Anfang 2019).

EinwesentlicherFokusvorausgegangenerArbeiten istderEinflussunterschiedlicherMo-
dulationsarten auf die Arbeitsweise der DAB. Meist werden die unterschiedlichen Modu-
lationsarten zur Ansteuerung der DAB in einem FPGA umgesetzt. Durch die flexible Hard-
warebeschreibung könnenunterschiedliche Pulsfolgen leichter umgesetztwerden als zum
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2.2 Modulationsverfahren

Beispiel mit einem fest definierten PWM-Moduls eines Mikrocontrollers. Je nach Mikro-
controller ist es hier häufignurmöglich, das Tastverhältnis der Pulsfolge und ihre Frequenz
zubeeinflussen.Dennochwird indieserArbeit aufdieVerwendungeinesFPGAsverzichtet,
umsowohldie Systemkomplexität als auchKostenderAnsteuerelektronik gering zuhalten.
ZusätzlichzudenModulationsverfahrenwurden inderLiteraturÄnderungenanderHard-

warediskutiert,mit demZiel, denArbeitsbereich zuerweiternunddieEffizienz zu steigern.
Schließlich ist die optimale Systemauslegung derDAB einweiterer Schwerpunkt vorausge-
gangener Arbeiten. Die erzielten Ergebnisse haben die vorliegende Arbeit wesentlich be-
einflusst und werden nachfolgend dargestellt.

2.2 Modulationsverfahren

Durch die Vollbrückenkonfiguration sind bei ein- bzw. ausgeschalteten Transistoren je-
weils drei Spannungsniveaus für 𝑣1möglich.

𝑣1 =


+𝑉1 für Q1, Q4 an, Q2, Q3 aus,
0V für Q2, Q4 an, Q1, Q3 aus oder Q1, Q3 an, Q2, Q4 aus,
−𝑉1 für Q2, Q3 an, Q1, Q4 aus.

(2.1)

Im selben Maße lassen sich +𝑉2, 0 V und −𝑉2 für die differentielle Brückenspannung 𝑣2
erzielen.
In der betrachteten Vollbrückenkonfigurationmit festemÜbersetzungsverhältnis 𝑛 ver-

fügt die DAB über vier Freiheitsgrade in derModulation, die zumoptimalen Betrieb beein-
flusst werden können.
Schaltfrequenz der zwei Brücken, gekennzeichnet mit 𝑓sw. Im statischen Zustand

müssenbeideBrückenmit der gleichen Frequenz arbeiten, andern-
falls kommt es zu einer Schwebung mit sich stetig ändernder Pha-
senverschiebung.

Phasenverschiebung zwischen 𝑣1 und 𝑣2, gekennzeichnet mit 𝜙 . Der praktische Arbeits-
bereich ist auf ±𝜋/2 begrenzt, siehe Kap. 3.1.

Duty Cycle 1 von𝑣1, gekennzeichnetmit𝑑1. BestimmtdieAn-Zeit von𝑣1 bezogen
auf𝑇 /2, liegt zwischen 0 und 100% und ist mittig zu𝑇 /2 ausgerich-
tet.

Duty Cycle 2 von𝑣2, gekennzeichnetmit𝑑2. BestimmtdieAn-Zeit von𝑣2 bezogen
auf𝑇 /2, liegt zwischen 0 und 100% und ist mittig zu𝑇 /2 ausgerich-
tet.

Abb. 2.3 zeigt die beispielhafteVerwendungder angeführtenModulationsparameter.Die
Brückenspannung𝑣1wurdehier zurbesserenDarstellungmitdemÜbersetzungsverhältnis
𝑛 des Transformatorsmultipliziert. Zwischen der Primärseitemit𝑣1 und der Sekundärseite
𝑣2 besteht indiesemFall einePhasenverschiebungvon𝜋/2.DerDuty-Cycle𝑑1 beträgtdabei
83%und𝑑2 66%.Ebenfalls ist derStrom 𝑖L eingezeichnet, derdurchdieGesamtinduktivität
𝐿DAB fließt. Hierbei kann grundsätzlich davon ausgegangenwerden, dass der Stromkeinen
DC-Anteil aufweist.
Das Verhalten der DAB wird imWesentlichen von den Spannungen𝑉1,𝑉2 und ihrem re-

lativen Verhältnis zueinander bestimmt. Aus diesemGrundwird die Variable 𝑑 eingeführt,
die unter Berücksichtigung des Übersetzungsverhältnisses 𝑛 die relative Größe der Span-
nungen auf der Primär- und Sekundärseite zueinander beschreibt. Es gilt
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2 Dual Active Bridge DC/DC-Wandler – Eine Übersicht

Abbildung 2.3: Schematischer Spannungs- und Stromverlauf der DAB. Die Modulations-
parameter𝑑1,𝑑2 und𝜙 ermöglichen in ihrer Kombination eine großeBand-
breite anmöglichenStrom-undSpannungverläufen,diemitderDABerzielt
werden können.

𝑑 =
𝑉2
𝑛𝑉1

. (2.2)

Die Strombelastung fürTransistorenundTransformator steigt bei derDAB-Topologie für
ein Ungleichgewicht zwischen 𝑛𝑉1 und𝑉2. Für 𝑑 = 1 fällt sie am geringsten aus, während
sie für 𝑑 = 1/2 und 𝑑 = 2 identisch aber größer als bei 𝑑 = 1 ist. Für die Beschreibung ist es
daher von Vorteil den Asymmetriefaktor 𝑑∗ einzuführen, für den gilt

𝑑∗ =


𝑑 𝑑 ≥ 1
1
𝑑

𝑑 < 1.
(2.3)

Demnach ist 𝑑∗ ein Indikator für die Belastung der DAB durch asymmetrische Spannun-
gen auf der Primär- und Sekundärseite. Basierend auf den beschriebenen Modulations-
möglichkeitenwerdendie bekanntestenVerfahren zur Steuerungdes Leistungsflusses vor-
gestellt.

2.2.1 Single Phase-Shift Modulation

Die Single Phase-Shift Modulation (SPM) ist ein weit verbreitetes Verfahren zur Steuerung
der übertragenen Leistung für die DAB-Topologie. Das Verfahren wurde in [36] zum ersten
Mal aufgegriffen.Hierbeiwird lediglich die Phasenverschiebung𝜙 zwischen𝑣1 und𝑣2 kon-
trolliert und beide Brücken arbeiten mit einem Tastverhältnis von jeweils 100%. Die Vor-
und Nachteile von SPM lassen sich wie folgt zusammenfassen:
Vorteile • Höchste Ausgangsleistung aller Modulationsverfahren.

• Einfache Steuerung der Leistung über 𝜙 .
• Verlustloses Einschaltenmöglich (ZVS).
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2.2 Modulationsverfahren

Nachteile • Für 𝑑 � 1 bzw. 𝑑 � 1 entsteht ein ungünstiges Verhältnis aus Wirk- und
Blindleistung.

• ZVS-Betrieb ist begrenzt.
• Effizienz im Teillastbetrieb kann in Abhängigkeit des Arbeitspunktes ein-
geschränkt sein.

In dieser Arbeit soll der Arbeitsbereich bei einer Nennleistung von 1 kW untersucht wer-
den. Aufgrund der geringen Komplexität und größtmöglichen Ausgangsleistung wird die-
ses Modulationsverfahren zur Abdeckung des Arbeitsbereichs gewählt. Die Verwendung
von weiteren Modulationsverfahren ist für die Abdeckung von Teillastbereichen dennoch
interessant undwird daher besprochen. AufgrundderWichtigkeit von SPM für diese Arbeit
wird dasModulationsverfahren gesondert in Kap. 3.1 beschrieben.
2.2.2 Trapezoidal Current Modulation

Mit der Trapezoidal Current Modulation (TZM) wird das Ansteuerverfahren um ein drittes
Spannungsniveau mit 0V erweitert. Dieses Verfahren wurde beispielhaft in Abb. 2.3 ver-
wendet. Dabei wird das Tastverhältnis von 𝑣1 und 𝑣2 auf unter 100% reduziert, d. h. 𝑑1 und
𝑑2 werden kleiner als 1 gewählt. Das Verfahren wurde erstmalig in [53] in Verbindung mit
IGBTs vorgestellt. Diese Arbeit bezieht sich auf die Erweiterungen durch [42], wodurch der
ZVS-Betrieb mit unipolaren Bauelementen möglich ist. Allerdings kann die Wahl von 𝑑1
und 𝑑2 nicht beliebig erfolgen und folgt der Darstellung in [42]. Die Vor- undNachteile von
TZM lassen sich wie folgt zusammenfassen:
Vorteile • Geeignet für Teillastbetrieb.

• Besonders geeignet, wenn 𝑑 ≈ 1.
• ZVS Betrieb ist möglich.

Nachteile • Geringere Ausgangsleistung als bei SPM.
• Ansteuerung ist aufwändiger als SPM. (𝜙 , 𝑑1 und 𝑑2 zurModulation).
• Hohe Anforderungen an die zeitliche Auflösung des PWM-Generators.
• Hohe Anforderung an die Spannungsmessung von𝑉1 und𝑉2.

Das TZM-Verfahren nutzt zwar die drei Parameter 𝜙 , 𝑑1 und 𝑑2 zur Modulation, jedoch
ist zur Steuerung des Leistungsflusses lediglich𝜙 frei wählbar. Die Variablen𝑑1 und𝑑2wer-
den in Abhängigkeit der Phasenverschiebung 𝜙 und des Spannungsniveaus von𝑉1 und𝑉2
bestimmt. Daher müssen diese Spannungenmit hoher Genauigkeit bestimmt werden.
2.2.3 Triangular Current Modulation

Sowohl für SPMals auch für TZMentstehen für Arbeitspunktemit𝑑 ≠ 1 hoheBlindströme.
Um an diesen Punkten auch im Teillastbereich eine gute Effizienz zu erreichen, kann das
Triangular Current Modulation (TRM)-Verfahren verwendet werden.
In [53] wird das Verfahren zum triangularen Stromverlauf erstmalig vorgestellt. Dies er-

möglichteinemBrückenzweigdas stromloseSchalten,währendgleichzeitigderRMS-Strom
reduziert wird. Als nachteiligmuss hier besonders der eingeschränkte Leistungsbereich er-
wähnt werden. Dabei ist TRM ein Spezialfall von TZMund die Parameter 𝜙 , 𝑑1 und 𝑑2 wer-
den so moduliert, dass sich ein dreieckförmiger Strom ergibt, der innerhalb einer halben
Periode von 0A ansteigt und wieder auf 0A abfällt. Damit ermöglicht TRM für jeden Ar-
beitspunkt ZCS. Die Vor- und Nachteile lassen sich wie folgt zusammenfassen.
Vorteile • Für Teillastbetrieb geeignet.

• Besonders geeignet, wenn 𝑑 � 1 bzw. 𝑑 � 1 gilt.
• Stromloser Schaltvorgang auf Primär- und Sekundärseite.
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2 Dual Active Bridge DC/DC-Wandler – Eine Übersicht

Nachteile • Kann keine Leistung bei 𝑑 = 1 übertragen.
• Hart schaltend (Coss wird kurzgeschlossen).
• Ansteuerung ist aufwändiger als SPM (𝜙 , 𝑑1 und 𝑑2 zurModulation).
• Hohe Anforderungen an die zeitliche Auflösung des PWM-Generators.
• Hohe Anforderung an die Spannungsmessung von𝑉1 und𝑉2.

Analog zu TZM werden auch bei TRM die drei Parameter 𝜙 , 𝑑1 und 𝑑2 zur Modulation
genutzt. Dabei wird der Leistungsfluss jedoch lediglich durch 𝜙 bestimmt. Die Variablen
𝑑1 und 𝑑2 werden in Abhängigkeit der Phasenverschiebung 𝜙 und des Spannungsniveaus
von𝑉1 und𝑉2 ermittelt. Dahermüssen diese Spannungenmit hoher Genauigkeit bestimmt
werden. Der stromlose Schaltvorgang macht dieses Verfahren, wie in [53] gezeigt, beson-
ders für bipolare Bauelemente mit großer Sperrverzugszeit attraktiv. Durch den stromlo-
sen Schaltvorgang können die damit verbundenen Verluste deutlich reduziert werden. Da
in dieser Arbeit unipolare Bauelemente ohne Sperrverzugszeit verwendetwerden, ist diese
Eigenschaft von geringem Interesse.

2.2.4 Mehrdimensionale Modulationsarten

Die zuvor beschriebenenModulationsarten TZMundTRMmodulieren den Stromfluss auf
Basis vorher festgelegter Kriterien. So wird bei TRM beispielsweise immer ein stromloses
Ein- und Ausschalten erreicht. Dadurch folgen die Parameter 𝑑1 und 𝑑2 festgelegten Krite-
rien und der Leistungsfluss wird lediglich durch 𝜙 geregelt. Dies führt zwar zu effizienten
Schaltungen,wie unter anderemdurch [42, 53, 54] gezeigtwurde, jedochmüssendieseKri-
terien nicht optimal sein. In [42] gelingt es, mit einer Kombination aus den drei Modulati-
onsverfahren einen weiten Leistungsbereich abzudecken, dennoch bezeichnet der Autor
diese Lösung als suboptimal. Aus diesemGrund sind in der Literaturmehrere Arbeiten be-
kannt geworden, die sich von festgelegten Kriterien der Trapezoidal Current Modulation
und Triangular Current Modulation lösen. Die Modulationsverfahren lassen sich anhand
unterschiedlicher Kostenfunktionen auf bestimmte Eigenschaften hin optimieren.
Unter doppelter Phasenverschiebung (DPS) werdenmehrereModulationsstrategien zu-

sammengefasst, bei denen zwei Parameter zurModulation genutzt werden. Typischerwei-
se sinddiesdiePhasenverschiebung𝜙 zwischen𝑣1 und𝑣2 sowiedieTastverhältnisse𝑑1 und
𝑑2. Damit verallgemeinern die DPS-Strategien also TZM und TRM.
Die Modulationsstrategien können anhand unterschiedlicher Kriterien entworfen wer-

den. So kann ein erweiterter ZVS-Betrieb, die Reduzierung der Blindleistung oder auch die
Reduzierung der Gesamtverlustleistung ein Ziel sein. Die optimale Modulationsstrategie
hängt also stets auch vom Anwendungsfall ab. In [55–57] werden 𝑑1 und 𝑑2 im gleichen
Maße gegenläufig zusammen mit 𝜙 moduliert. Dies ermöglicht vor allem den effizienten
Betrieb innerhalb eines weiten Leistungsspektrums. In [58–60] wird nur 𝑑1 oder 𝑑2 jeweils
zusammenmit 𝜙 moduliert. In [61] wird versucht, einen ungewollten Rückfluss von Blind-
strom in die Quellen zu verhindern.
Wird 𝑑1 unabhängig von 𝑑2moduliert, ergibt sich die dreifache Phasenmodulation. Dies

führt – für eine feste Frequenz – zur größtmöglichen Freiheit in derModulation. Diese Frei-
heit wirdmit einer höheren Komplexität der Ansteuerverfahren bezahlt. Auch für die drei-
fache Phasenmodulation ergeben sich anwendungsspezifischeDesignkriterien. Hier kann
eineErweiterungdesLeistungsbereichs,minimalerBildstrom,geringsteVerlusteoderZVS-
Betrieb im Vordergrund stehen.
In [62]wird einedreifachePhasenmodulationdargestellt.DasZiel dabei ist es, denBlind-

stromanteil möglichst zu reduzieren. Dazu werden die Brücken jeweils mit Zero Current
Switching (ZCS) betrieben. In [63] werden Wirk- und Blindstrom unterschiedlicher Mo-
dulationsverfahren analysiert. EinModulationsverfahrenmitmöglichst geringer Blindleis-
tung wird vorgestellt. Allerdings ist eben diese Blindleistung auch dafür verantwortlich,
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dass die Transistoren spannungslos geschaltet werden können. Der Autor erkennt dies an
und weist darauf hin, dass das vorgestellte Verfahren nicht zwangsweise das optimaleMo-
dulationsverfahren in Bezug auf die Verlustleistung ist.
In [64] wird imGegensatz zu [63] und [62] versucht, über einenmöglichst weiten Bereich

den ZVS-Betrieb aufrecht zu erhalten. Dies führt zu zusätzlichem Blindstrom, den der Au-
tor jedoch durch eine entsprechendeModulation gering hält.
Die aufgeführten Verfahren steigern die Flexibilität der DAB deutlich. Wichtige Aspekte

wie z. B. derBlindstromanteil undderZVS-Betriebwerden indenobengenanntenArbeiten
besprochen.

2.3 DAB-Varianten

Neben Arbeiten zur Modulation des Strom- und Spannungsverlaufs der DAB sind in der
Literatur auchmehrere unterschiedliche Implementierungen auf Hardwareseite bekannt.
An dieser Stelle werden nur einige für diese Arbeit relevante Implementierungen heraus-
gegriffen.

2.3.1 Veränderliches Übersetzungsverhältnis

In [65] wurde eine Topologie vorgestellt, die einen Transformator mit mehreren Wicklun-
gen nutzt. Dies ermöglicht das Umschalten des Übersetzungsverhältnisses und somit ei-
ne effiziente Abdeckung eines weiten Arbeitsbereiches. Auf dieseWeise arbeitet derWand-
ler immer nahe am Übersetzungsverhältnis 𝑑 = 1, wo durch den geringen Blindstroman-
teil ein hoherWirkungsgrad erzielt werden kann. Bei dieser Implementierung ist der große
Hardwareaufwand jedoch nachteilig. Abb. 2.4 zeigt das Konzept.
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Q1 Q3 Q5

Q6

𝐼1 𝐼2

𝑣1

𝑖L

1

𝑛1

𝑛2

𝐿DAB

𝑣2

𝑛𝑖

𝑛𝑖−1

𝑉1 𝑉2

Abbildung 2.4: DABmitmehrerenÜbersetzungsverhältnissen zur Abdeckung einesweiten
Spannungsbereichs. Eigene Darstellung nach [65].

2.3.2 Veränderliche Koppelinduktivität

Die Abdeckung eines weiten Spannungsbereichs ist vor allem dann problematisch, wenn
dieAusgangsleistungkonstantgehaltenwerdensoll.WerdendieSchaltungsparameterüber
den Arbeitsbereich konstant gehalten, kann es durch hartes Einschalten der Halbleiter zu
einer hohen Verlustleistung kommen. Um diesem Verhalten entgegenzuwirken wurde in
[66] eine Implementierungmit umschaltbarem 𝐿DAB präsentiert. DurchVariation von 𝐿DAB
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kannderArbeitspunktdesWandlersbesser aufdenweitenArbeitsbereichabgestimmtwer-
den, sodass hohe Schaltverluste in denHalbleitern vermiedenwerden können.Messungen
zu diesem Konzept konnten klare Vorteile bei der Abdeckung eines weiten Spannungsbe-
reiches mit konstanter Leistung belegen. Jedoch ist auch hier ein bidirektional sperrender
Schalter notwendig, womit die Komplexität einer solchen Implementierung im Vergleich
zur konventionellen DAB deutlich steigt.
Die Implementierung von [46] sieht ebenfalls eine veränderliche Induktivität 𝐿DAB vor.

Bei dieser Implementierung wird jedoch auch das Übersetzungsverhältnis des Transfor-
mators umgeschaltet. Darüber hinaus wird in [48] ein Transformator beschrieben, der je
nach Arbeitspunkt eine unterschiedliche Streuinduktivität aufweist. Zusätzlich wird eine
variable Frequenz verwendet. Diese Implementierung ist bei der Abdeckung eines weiten
Arbeitsbereichs von großem Vorteil. Messungen zeigen eine um 30% verringerte Verlust-
leistung. Die unterschiedlichen Streuinduktivitäten werden durch ein spezielles Transfor-
matordesign erreicht.

2.3.3 Veränderliche Spannungsniveaus durch Halbbrücken-/
Vollbrückenkonfiguration

Das Übersetzungsverhältnis kann auch implizit geändert werden, indem die am Transfor-
matoranliegendeSpannungverändertwird. In [49]wirdhierzubeispielsweisedieBrücken-
konfigurationderDABumgeschaltet.Abb.2.5 zeigt einebeispielhafte Implementierungauf
Basis einesbidirektional sperrendenSchalters.Dieser kannalsBack-to-BackMOSFEToder
Relais ausgeführt werden. Bei offenem Schalter wird der Wandler in der Vollbrückenkon-
figuration betrieben. Die differentielle Brückenspannung 𝑣2 nimmt die Werte +𝑉2 und −𝑉2
an. Wird der Schalter geschlossen, kann die Sekundärseite im Halbbrückenmodus betrie-
benwerden. Hierbei beträgt die differentielle Brückenspannung lediglich +𝑉2/2 und−𝑉2/2.

𝐼2𝐼1

Q4Q2

Q1 Q3

𝑛1

T

Q5

Q6

C1

C2Q8

Q7

bidirektionaler
Schalter

𝑣2

LDAB

𝑉1 𝑉2

Abbildung 2.5: Veränderliches Übersetzungsverhältnis durch veränderliche Spannung 𝑣2
in Halbbrücken- und Vollbrücken-Konfiguration.

Vorteilhaft bei diesem Ansatz ist, dass der bidirektionale Schalter im DC-Betrieb arbei-
tet und seinen Zustand nichtmit der Schaltfrequenz desWandlers ändernmuss. Ebenfalls
kommt den Kapazitäten durch die Halbbrückenkonfiguration ein gesteigerter Mehrwert
zu. In [49] kanneine signifikanteVerbesserungderEffizienzüberdenangestrebtenArbeits-
bereich festgestellt werden. Naturgemäß kann diese Implementierung das Übersetzungs-
verhältnis jedoch nur umden Faktor Zwei beeinflussen. Ein veränderliches Übersetzungs-
verhältnis bietet hier mehr Freiheit.
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2.3 DAB-Varianten

2.3.4 Multi-Level Dual Active Bridge

In [67] wird eine DABmit fünf Spannungsniveaus für einen weiten Spannungsbereich vor-
gestellt. Die konventionelle Single Phase-ShiftModulation sieht lediglich zwei Spannungs-
niveaus vor. Durch eine Erweiterung auf Doppelte Phasenverschiebung wird ein drittes
Spannungsniveau eingeführt. In [67] wird dieser Ansatz weiter ausgebaut und eine DAB
mit fünf Spannungsniveaus vorgestellt. Die Implementierung ist aufwändiger als eine kon-
ventionelle DAB, jedoch kann der reaktive Blindstrom im System durch die zusätzlichen
Spannungsniveaus gesenkt werden. In [68] wird ebenfalls eine DAB mit fünf Spannungs-
niveaus beschrieben. Die Komplexität der Multi-Level-Implementierung steigt erheblich
imVergleich zu einer Implementierungmit zwei Spannungsniveaus. Trotz der gestiegenen
Komplexität kanneine solche Implementierungattraktiv sein,wennsehrhoheSpannungs-
niveaus adressiert werden sollen.

2.3.5 Dreiphasige Implementierung

Neben der bereits vorgestellten Implementierung mit zwei Vollbrücken und einem einfa-
chen Transformator bietet die DAB Topologie auch die Möglichkeit, einen mehrphasigen
Transformator zu nutzen. Dies wurde bereits in [36] vorgestellt. In [42] wird die ein- und
dreiphasige Implementierung verglichen. Der Autor kommt zu dem Schluss, dass die drei-
phasige ImplementierungerheblichmehrMaterialaufwandbenötigtbei gleichzeitig gerin-
gerer Effizienz. Die dreiphasige Implementierung bietet eine höhere Leistungsdichte auf
Kosten der Flexibilität bei der Modulation. In [69] wird versucht, die dreiphasige Imple-
mentierung durch zusätzlichen Schaltungsaufwand flexibler zu gestalten. Der vorgestellte
Wandler zielt dabei auf Leistungen bis 100 kW ab.
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3 Verlustfreies Modell der Dual Active Bridge

Nach einer Einführung der DAB-Topologie und Übersicht über unterschiedliche Modula-
tionsverfahren undHardwarekonfigurationen in Kap. 2 wird in diesemKapitel die konven-
tionelle DABmit Single Phase-Shift Modulation (SPM) zur Steuerung des Leistungsflusses
im Detail besprochen. In diesem Kapitel werden grundlegende Zusammenhänge für den
Betrieb der DAB sowie die Zusammenhänge von Strom- und Spannungsverläufen erläu-
tert. Im nachfolgenden Kapitel wird auf dieser Basis ein vereinfachtesModell zur rechneri-
schen Bestimmung der Verlustleistung präsentiert.

3.1 Idealisierte DABmit SPM im eingeschwungenen Zustand

Der schematische Aufbau der DAB aus Abb. 2.1 lässt sich zugunsten der Analyse erheblich
vereinfachen. In dieser Arbeit werden ausschließlichDAB-Variantenmit demVerhalten ei-
ner Spannungsquelle am Ein- bzw. Ausgang betrachtet. In der Praxis ist dieses Verhalten
durch die Verwendung genügend großer Kondensatoren auf beiden Brückenseiten sicher-
gestellt. DieDifferenzspannung𝑣1 bzw.𝑣2, die durch die jeweilige Vollbrücke gebildet wird,
kann durch zwei bipolare Spannungsquellen ersetzt werden. In Abb. 3.1 ist das Verhaltens-
modell derDABmit dieser Vereinfachung schematisch dargestellt. Der Transformatorwird
durch Multiplikation mit dem Übersetzungsverhältnis 𝑛 berücksichtigt. Die Streuinduk-
tivitäten des Transformators L𝜎 und (falls vorhanden) Lext werden zu einer effektiven In-
duktivität 𝐿DAB zusammengefasst. Der Magnetisierungsstrom des Transformators wird als
vernachlässigbar klein angenommen.

𝜙

𝑖L 𝐿DAB

𝑣2𝑛𝑣1

Abbildung 3.1: AbstrahiertesModell der DAB als Grundlage der weiteren Analyse. Die Voll-
brückenwurden durch zwei bipolare Spannungsquellen ersetzt und die In-
duktivitäten zu einer Gesamtinduktivität 𝐿DAB zusammengefasst.

Aus Abb. 3.1 lassen sich bereits die wesentlichen Zusammenhänge für den Betrieb der
DAB unabhängig von dem gewählten Modulationsverfahren ableiten. Durch feste Span-
nungen auf der Primärseite mit𝑉1 und Sekundärseite mit𝑉2 ist die übertragene Leistung
in Abhängigkeit des Modulationsverfahrens sowie das Schaltverhalten von Interesse. Die
DAB stellt im ungeregelten Betrieb somit keinen klassischen Spannungswandler dar, son-
dern einen steuerbaren Leistungsübertrager.

29



3 Verlustfreies Modell der Dual Active Bridge

Die Spannung 𝑣L über 𝐿DAB ergibt sich als Differenzspannung aus 𝑛𝑣1 und 𝑣2 zu

𝑣L(𝑡 ) = 𝑣2(𝑡 ) − 𝑛𝑣1(𝑡 ). (3.1)

Aus (3.1) lässt sich durch Integration der Spulenstrom 𝑖L bestimmen als

𝑖L(𝑡 ) =
1

𝐿DAB

∫
𝑣L(𝑡 )dt + 𝑖0. (3.2)

Das Modell nach Abb. 3.1 enthält keine ohmschen Widerstände, die einen eventuellen
Gleichstromanteil nach endlicher Zeit zu null werden ließen. Eine Einschwingphase kann
zu gunsten Rechenzeit und Modellkomplexität für den statischen Fall jedoch umgangen
werden. Unter der Annahme dass 𝑣1 und 𝑣2 frei von Gleichanteilen sind, muss auch 𝑖L im
eingeschwungenen Zustand frei von einem Gleichanteil sein. Durch eine entsprechende
Wahl von 𝑖0 kann dies Verhalten auch in dem idealen Modell nach Abb. 3.1 sichergestellt
werden.Darüber hinauswerdenmit dem idealisiertenModell keineVerluste erfasst.Damit
ist esmöglich, die Leistung der Primärseite (𝑃1) unddie Leistung auf der Sekundärseite (𝑃2)
dem Betrag nach gleichzustellen, und es gilt

|𝑃1 | = |𝑃2 | = 𝑃 . (3.3)

Je nachdem, welche Seite der DAB als Quelle (𝑃 < 0W) oder Senke (𝑃 > 0W) fungiert,
unterscheiden sich 𝑃1 und 𝑃2 in ihrem Vorzeichen. Nachfolgend wird die Leistung auf die
Sekundärseite bezogen, sie berechnet sich unabhängig von dem gewählten Modulations-
verfahren nach

𝑃 =
1
𝑇

∫ 𝑇

0
𝑣2(𝑡 )𝑖L(𝑡 ) dt. (3.4)

Trotz signifikanter Idealisierungen ermöglicht das Modell, wichtige Parameter der DAB
zu analysieren. So kann der Einfluss derModulationsparameter, wie in Kap. 2.2 dargestellt,
analysiert werden. Darüber hinaus lassen sich Aussagen über die Kurvenform des Stromes
sowie die übertragene Leistungmachen. DasModell nach Abb. 3.1 stellt somit eine vielsei-
tige und effiziente Grundlage für die weitere Betrachtung der DAB dar.

Eines der gebräuchlichsten Verfahren zur Steuerung des Leistungsflusses derDAB ist die
SinglePhase-ShiftModulation (SPM)zwischenprimärerundsekundärerBrückenseite.Da-
bei werden die differentiellen Brückenspannungen 𝑣1 und 𝑣2 jeweils mit maximalem Tast-
verhältnis, d. h. 𝑑1 = 1 und 𝑑2 = 1, betrieben. Die Phasenverschiebung 𝜙 zwischen den
beiden Quellen ermöglicht die Modulation des Stromes 𝑖L und damit auch die Steuerung
des Leistungsflusses. In Abb. 3.2 sind die Zusammenhänge für 𝑛𝑉1 = 300V,𝑉2 = 400V und
𝜙 = 𝜋/2 schematisch dargestellt. Das Übersetzungsverhältnis des Transformators liegt in
diesem Fall bei 𝑛 = 10.
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3.1 Idealisierte DABmit SPM im eingeschwungenen Zustand

Abbildung 3.2: Spannungs-undStromverlaufderDABmitAnsteuerungdurchSPMfüreine
Phasenverschiebung von 𝜙 = 𝜋/2.

Der Stromverlauf kann bei SPM in die Abschnitte I bis IV unterteilt werden, jedoch sind
Abschnitte III und IV bis auf das Vorzeichen mit den Abschnitten I und II identisch. Aus
diesemGrund werden nur die Abschnitte I und II betrachtet.
Abschnitt I 𝑖L(𝑡 ) = 𝑖L,max − (𝑛𝑉1 +𝑉2) · 𝑡 /𝐿DAB

Ausgehend vomSpitzenwert 𝑖L,max nimmt 𝑖L imAbschnitt I ab.Durchdie Pha-
senverschiebung sind 𝑣1 und 𝑣2 gegenläufig gepolt und es liegt in dieser Zeit
die Spannung 𝑛𝑉1 +𝑉2 über 𝐿DAB an.Während dieser Zeit ändert sich 𝑖L daher
rasch.

Abschnitt II 𝑖L(𝑡 ) = 𝑖L(𝑡1) − (𝑉2 − 𝑛𝑉1) · 𝑡 /𝐿DAB
In dieser Zeitspanne sind 𝑣1 und 𝑣2 gleich gepolt und es liegt lediglich die Dif-
ferenz𝑛𝑉1−𝑉2 über 𝐿DAB an.Die Stromänderung fällt daher schwächer aus als
in Abschnitt I.

Unter der Annahme, dass 𝑖L keinen DC-Anteil enthält, lässt sich der zur weiteren Rech-
nung nötige Spitzenstrom 𝑖L,max aus den Abschnitten I und II herleiten.Wie in Abb. 3.2 ver-
deutlicht, stellt dieStromänderungvon𝑡 = 0bis𝑡 = 𝑇 /2denSpitze-Spitze-Wert,d. h. 2𝑖L,max,
dar. Der Spitzenstrom ergibt sich dann in Abhängigkeit von 𝑑 zu

𝑖L,max =


𝜋 (𝑛𝑉1 −𝑉2) + 2𝜙𝑉2

4𝜋 𝑓sw𝐿DAB
∀ 𝑑 < 1,

𝜋 (𝑉2 − 𝑛𝑉1) + 2𝜙𝑛𝑉1
4𝜋 𝑓sw𝐿DAB

∀ 𝑑 ≥ 1
(3.5)

Dabei ist anzumerken,dassderSchaltstromvonPrimär-undSekundärseite inAbhängig-
keit von 𝑑 variieren kann. Im beispielhaften Kurvenverlauf von Abb. 3.2 mit 𝑑 > 1 fällt der
Spitzenstrom 𝑖L,max mit dem Schaltvorgang auf der Sekundärseite zusammen. Der Schalt-
strom auf der Primärseite liegt unter 𝑖L,max. Für Betriebspunkte mit 𝑑 < 1 kehrt sich dieses
Verhalten jedoch um. Lediglich bei Betrieb mit dem Sonderfall 𝑑 = 1 schalten sowohl die
Primär- als auch Sekundärseite den gleichen Strom. Aus diesemGrund können die Schalt-
verluste zwischen den zwei Brücken der DAB in Abhängigkeit von 𝑑 signifikant von einan-
der abweichen.
Analog zu dem Stromverlauf, der bis auf das Vorzeichen bereits in 𝑇 /2 periodisch ist,

kann auch die Leistung bereits über𝑇 /2 berechnet werden. Durch die Verlustfreiheit sind
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3 Verlustfreies Modell der Dual Active Bridge

Leistung auf Primär- und Sekundärseite identisch, d. h. 𝑃1 = 𝑃2. NachAbb. 3.2 bietet es sich
an, die übertragene Leistung entweder über 𝑣2 in den Abschnitten I und II zu bestimmen
oder über 𝑣1 in den Abschnitten II und III. In beiden Fällen ist 𝑣1 bzw. 𝑣2 während dieser
Zeit konstant.

𝑃 =
2𝑉2
𝑇

∫ 𝑇 /2

0
𝑖L(𝑡 ) dt (3.6)

UnterBerücksichtigungvon (3.5) lässt sichdurchabschnittsweise Integration sodieLeis-
tung 𝑃 zu

𝑃 =
𝑛𝑉1𝑉2𝜙 (𝜋 − |𝜙 |)
2𝜋2 𝑓sw𝐿DAB

(3.7)

bestimmen. Aus (3.7) lassen sichbereitswesentlicheZusammenhänge für die Funktionder
DAB ableiten. Sobald eine der Spannungsquellen𝑉1 oder𝑉2 auf 0V abgesunken ist, ist es
nicht mehr möglich, Wirkleistung zu übertragen, d. h. 𝑃 = 0W. In dem geplanten Anwen-
dungsfallmit demBatteriespeicher auf der Primärseite ist dies nicht zu erwarten. Sollte die
Spannung an der Batterie auf 0V fallen, wäre die Batterie irreversibel beschädigt. Ande-
re Anwendungen, die Kurzschlussfestigkeit fordern, profitieren von diesem Verhalten. Der
Strom 𝑖L steigt nicht auf einen beliebig hohenWert, sondernwird durch 𝐿DAB nach (3.5) be-
schränkt. In diesem Arbeitspunkt entsteht durch die hohe Blindleistung jedoch auch wei-
terhinVerlustleistung inderDAB.Bei entsprechenderAuslegungderBauteile ist derWand-
ler allerdings von sich aus kurzschlussfest und der Kurzschlussstrom begrenzt.
Mit Hilfe von (3.7) kann ebenfalls eine Aussage über den CC-Betrieb der DAB gemacht

werden, wie er häufig beim Laden von Batterien benötigt wird. Der mittlere Batteriestrom
𝐼1 auf der Primärseite lässt sich angeben als

𝐼1 =
𝑛𝑉2𝜙 (𝜋 − |𝜙 |)
2𝜋2 𝑓sw𝐿DAB

. (3.8)

Nach (3.8) ist der Batterieladestrom dabei unabhängig von der Batteriespannung𝑉1. Für
den CC-Betrieb muss so lediglich𝑉2 berücksichtigt werden und der Ladestrom kann über
𝜙 eingestellt werden. Dadurch kann ein CC-Ladevorgang einfach umgesetzt werden.
Für die Steuerung des Leistungsflusses wird typischerweise die Phasenverschiebung 𝜙

verwendet. Durch einen Modulationsbereich von ±𝜙 wird damit ein bidirektionaler Ener-
giefluss ermöglicht. Allerdings wirken sich auch die Parameter 𝑓sw und 𝐿DAB ebenfalls auf
den Leistungsfluss aus und können so zusätzlich zurModulation herangezogenwerden. In
Abb. 3.3wird die übertragene Leistung derDAB inAbhängigkeit von𝜙 dargestellt. Bei einer
Phasenverschiebung von𝜙 = 0 ist es unabhängig von𝑉1 und𝑉2 nichtmöglich,Wirkleistung
zu übertragen. Jedoch entsteht in Abhängigkeit des Arbeitspunktes auch bei 𝜙 = 0 Blind-
leistung zwischen denQuellen.Wird𝜙 von 0 ausgehend vergrößert, steigt die Leistung erst
rasch an, flacht dann zunehmend ab und erreicht bei 𝜙 = ±𝜋/2 ihr Maximum bzw. Mini-
mum.Diemaximal übertragbare Leistung 𝑃max, unter Annahme des verlustfreienModells,
lässt sich angeben zu

𝑃max = ± 𝑛𝑉1𝑉2
8𝑓sw𝐿DAB

. (3.9)

Wie aus (3.9) zu erkennen ist, hängt die maximale Leistung direkt von𝑉1 und𝑉2 ab. Die
Parameter 𝑛, 𝑓sw und 𝐿DAB müssen daher so gewählt werden, dass bereits bei minimaler
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3.1 Idealisierte DABmit SPM im eingeschwungenen Zustand

Spannung die geforderte Leistung von 1 kW übertragen werden kann. Für die Darstellung
inAbb. 3.3wurdedaherbeispielsweise eineSchaltfrequenz von100 kHz, einÜbersetzungs-
verhältnis von 𝑛 = 10 und eine Gesamtinduktivität von 𝐿DAB = 45µH gewählt. Unter Be-
rücksichtigung einer Leistungsreserve von 25% ist es nach (3.9) unter idealen Umständen
möglich, 1.25 kW bei𝑉1 = 20V und𝑉2 = 200V zu übertragen. Die maximale Ausgangsleis-
tung ändert sich am oberen Ende des Arbeitsbereichs mit𝑉1 = 60V und𝑉2 = 600V somit
zu 11.25 kW.Diemaximale Leistungsfähigkeit der DAB variiert auf Grund desweiten Span-
nungsbereichs daher um den Faktor 9.

Abbildung 3.3: Übertragene Leistung derDAB inAbhängigkeit von𝜙 undden Spannungen
𝑉1 und𝑉2.

Bedingt durch die Spannungsabhängigkeit der Ausgangsleistung, wie in Abb. 3.3 dar-
gestellt, besteht die Herausforderung in der Übertragung einer konstanten Leistung über
einenweitenSpannungsbereich.DienotwendigePhasenverschiebung inAbhängigkeit des
Arbeitspunktes zumÜbertragen einer Leistung 𝑃 kann angegeben werden als

𝜙 = ±𝜋2
©­«1 −

√︄
1 − 8𝑓sw𝐿DAB𝑃

𝑛𝑉1𝑉2
ª®¬ . (3.10)

Zwar ist es durch Anpassung der Phasenverschiebung 𝜙 möglich, die Ausgangsleistung
zu reduzieren, jedoch kann dies in Abhängigkeit des Arbeitspunktes zu signifikant erhöh-
ten Schaltverlusten führen. Hier ist zu befürchten, dass die Verlustleistung des Gesamtsys-
tems 50W (𝜂 ≥ 95%) überschreitet. Aus diesem Grund werden in Kap. 5 unterschiedliche
Ansätze untersucht, um die DAB über einen weiten Arbeitsbereich effizient zu betreiben.
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3 Verlustfreies Modell der Dual Active Bridge

3.2 Schaltverhalten und Schaltströme

Das vereinfachte Modell nach Abb. 3.1 lässt sich ebenfalls für die Bestimmung der Schalt-
ströme auf der Primär- bzw. Sekundärseite heranziehen. Abb. 3.4 zeigt das Schaltverhalten
schematischanhandeinerHalbbrücke jeweils auf derPrimär-undSekundärseite. Als Zero-
Voltage Switching (ZVS) werden in dieser Arbeit Schaltvorgänge bezeichnet, in denen der
Halbleiter nahezu spannungsfrei geschaltet wird. Für eine klare Unterscheidung zwischen
demStromfluss durch denKanal desMOSFETs undder Body-Diodewurde eineDiode par-
allel zu jedem Transistor gezeichnet. Der Strom 𝑖L wird auf Grund der hohen Induktivität
von 𝐿DAB und kurzer Schaltzeiten als konstant angenommen.

𝑛1

𝑉1

0V

𝑛𝑖L 𝑖L 𝐿DAB

𝑉2

𝑉1

Q1

Q2

(a)

1 𝑛

≈ 0V

𝑛𝑖L 𝑖L 𝐿DAB

𝑉2

≈𝑉1

𝑉1

Q1

Q2

(b)

𝑛1

≈ 0V

≈𝑉1

𝑉2

𝐿DAB𝑖L𝑛𝑖L

𝑉1

Q1

Q2

(c)

𝑛1

𝑉2

𝐿DAB𝑖L𝑛𝑖L

𝑉1

𝑉1

0V

Q1

Q2

(d)

Abbildung 3.4: Schaltabfolge der DAB im ZVS-Betrieb.

Zustand (a) • Q1 leitet, Q2 sperrt
• Der Strom 𝑛𝑖L fließt durch den Kanal von Q1
• Q2 sperrt die Primärspannung𝑉1

Zustand (b) • Q1 wurde schnell ausgeschaltet, Q2 sperrt weiterhin
• Mit hinreichend schneller Schaltgeschwindigkeit bleiben die Spannun-
genüberQ1 undQ2 aufGrundderwirksamenAusgangskapazität nahezu
unverändert

• Der Strom 𝑛𝑖L fließt durch die Ausgangskapazitäten
• Die Spannung über Q1 steigt und fällt über Q2
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3.2 Schaltverhalten und Schaltströme

Zustand (c) • Q1 sperrt, Q2 sperrt
• Bedingt durch LDAB fließt der Strom 𝑛𝑖L konstant weiter
• Der Strom ist auf die Body-Diode von Q2 kommutiert
• Die Spannung über Q2 entspricht der Flussspannung der Body-Diode

Zustand (d) • Q1 sperrt, Q2 leitet
• Der Strom 𝑛𝑖L fließt durch den Kanal von Q2
• Über Q1 liegt𝑉1 an

Wie an dieser Darstellung zu erkennen ist, spielen die parasitären Kapazitäten der Halb-
leiter eineentscheidendeRolle imSchaltvorgang.EinehinreichendschnelleSchaltgeschwin-
digkeit vorausgesetzt ist esmöglich, die Transistoren nahezu spannungsfrei auszuschalten
(Abb. 3.4(b)) wie auch spannungsfrei einzuschalten ((Abb. 3.4(d)).
Das idealisierte Modell nach Abb. 3.1 berücksichtigt die Halbleitereigenschaften nicht

und es wird von einem sofortigen Zustandswechsel von Abb. 3.4 (a) nach (d) ausgegangen.
Pro Periodewird jeder Transistor bei Verwendung von SPM einmal ein- und ausgeschaltet.
Dabei können sich die Schaltströme auf Grund der Phasenverschiebung zwischen 𝑣1 und
𝑣2 zwischen Primär- und Sekundärseite jedoch unterscheiden.

3.2.1 Zero Current Switching

Als Zero Current Switching (ZCS) werden Schaltvorgänge bezeichnet, bei denen der Spu-
lenstrom 𝑖L während des Schaltvorgangs 0A beträgt. Somit stellt ZCS den Grenzbetrieb zu
ZVS dar. Hierbei werden die Halbleiterkapazitäten nicht durch den Spulenstrom umgela-
den, wie es noch in Abb. 3.4 beschrieben wurde. Zwar ist der Spulenstrom während des
Schaltvorgangs nun null, jedochmüssen die Ausgangskapazitäten der Halbleiter in jedem
Zyklus atkiv umgegeladen werden. In Abhängigkeit der Größe der Ausgangskapazität stei-
gen daher die Schaltverluste.
BeiVerwendungderSPMgibtesunterAnnahme idealerKurvenverläufeund ideal schnel-

ler Schaltvorgänge einenZeitpunkt, andemstromloses Schalten, d. h. 𝑖L = 0A,möglich ist.
Dabei muss die Phasenverschiebung 𝜙 in einem bestimmten Verhältnis zum Spannungs-
übersetzungsverhältnis 𝑑 stehen. Abb. 3.5 zeigt eine beispielhafte Kurvenform. Hierbei ist
zu beachten, dass unter der Verwendung von SPM in Abhängigkeit des Arbeitspunktes nur
eine Seite der DAB ZCS erreichen kann. In Abb. 3.5 ist das stromlose Schalten nur auf der
Primärseite möglich.
Die Bedingung für ZCS lässt sich über die Phasenverschiebungmit

𝑡𝜙 =
𝜙

2𝜋 𝑇 (3.11)

und

(𝑉1 −𝑉2) (𝑇 /2 − 𝑡𝜙 ) = (𝑉1 +𝑉2)𝑡𝜙 (3.12)

herleiten.Wobei die Abschnitte I und II ihremBetrag nach gleich gestellt werden. Es ergibt
sich die nötige Phasenverschiebung 𝜙ZCS in Abhängigkeit von 𝑑 =𝑉2/𝑛𝑉1 zu

|𝜙zcs | =


𝜋

2 (1 − 𝑑) 𝑑 ≤ 1,
𝜋

2

(
1 − 1

𝑑

)
𝑑 > 1.

(3.13)
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3 Verlustfreies Modell der Dual Active Bridge

Zeit / µs

Abbildung 3.5: Kurvenform für ZCS-Betrieb auf der Primärseite mit 𝑉1 = 30V, 𝑛 = 10, 𝑉2 =
400V und 𝜙 = 𝜋/8.

Die Ergebnisse aus (3.13) sind in Abb. 3.6 dargestellt. Für 𝑑 kleiner eins ist es auf der Se-
kundärseite entlang der eingezeichneten Linie möglich, ZCS zu erreichen. Hingegen ist es
für 𝑑 größer Eins auf der Primärseite entlang der Linie möglich, ZCS zu erreichen.

Abbildung 3.6: Entlang der dargestellten Linien ist es für jeweils eine Brückenseite unter
idealisierten Bedingungenmöglich, ZCS zu erreichen.

Unter Verwendung von SPM ist der ZCS-Betrieb nur von geringem Interesse. Zum einen
erfordert der ZCS-Betrieb ein sehr genaues Timing und sehr kurze Schaltzeiten, damit die
Annahme 𝑖L = 0A gültig ist. Zumanderen können auf Grundder Ausgangskapazität immer
noch nennenswerte Schaltverluste entstehen. Sollte ZCS dennoch erforderlich sein, eignet
sichTRMprinzipbedingt besser.Hier ist auf beidenSeitenderDABein stromloses Schalten
möglich (vgl. Kap. 2.2.3). Die Bestimmungder ZCS-Grenze ist vor allem interessant,weil sie
die Grenze zum verlustarmen Zero-Voltage Switching-Betrieb darstellt.
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3.2 Schaltverhalten und Schaltströme

3.2.2 Zero Voltage Switching

Abb. 3.7 zeigt den Spannungs- und Stromverlauf in einem ZVS-Arbeitspunkt. Im Vergleich
zu Abb. 3.5 wurde hier die Phasenverschiebung weiter erhöht. Dies führt dazu, dass der
Strom in 𝑖L nun nicht mehr 0A im Schaltmoment beträgt, sondern wie in Abb. 3.4 darge-
stellt, den Schaltknoten entlädt und so ein spannungsfreies Einschalten ermöglicht.

Zeit / µs
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Abbildung 3.7: Kurvenform fürdenZVS-Betriebmit𝑉1 =30V,𝑉2 =400V,𝑑 =4/3und𝜙 = 𝜋/4.

Der ZCS-Bereich nach (3.13) bzw. Abb. 3.6 stellt somit die Grenze zum ZVS-Bereich dar.
Jede weitere Erhöhung der Phasenverschiebung vergrößert den Strom 𝑖L, der zum Umla-
den des Schaltknotens genutzt werden kann. Abb. 3.8 stellt den ZVS-Bereich in Abhängig-
keit des Phasenwinkels 𝜙 und des normierten Übersetzungsverhältnisses 𝑑 dar. Die hin-
terlegte Fläche zeigt dabei den Arbeitsbereich an, bei dem ZVS auf beiden Seiten der DAB
möglich ist. Zu bemerken ist, dass der ZVS-Bereich lediglich über das Verhältnis von 𝑑 und
𝜙 bestimmt ist. Die Ausgangsleistung desWandlers ist jedoch indirekt davon betroffen, da
auch die Leistungmit 𝜙 skaliert.

Abbildung 3.8: Zero-Voltage Switching-Bereich in Abhängigkeit von 𝜙 und 𝑑 .
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3 Verlustfreies Modell der Dual Active Bridge

Praktisch ist der ZVS-Bereich allerdings kleiner als in Abb. 3.8 dargestellt. Um ein span-
nungsfreies Einschalten zu erzielen, ist es nötig, die Kapazität des Schaltknotens umzula-
den. Die effektive Ausgangskapazität wird insbesondere durch die Halbleiter (Transistor
und Diode) gebildet. Parasitäre Kapazitäten, wie Koppelkapazitäten zur Leiterkarte oder
über den Gatetreiber, spielen meist eine untergeordnete Rolle. Das Umladen der Schalt-
knotenkapazität geschieht durch den Spulenstrom 𝑖L. Dabei hängt die Ladung vom Strom
𝑖L und der Zeit, die zumUmladen gewährt wird, ab. In [70] wird dieser Aspekt beschrieben
und es kommt zu einer Einschränkung des tatsächlichen ZVS-Bereichs.

3.3 Grenzbereich des ZVS-Betriebs

Der ZVS-Betrieb ist ein wesentliches Merkmal der DAB, der für geringe Schaltverluste und
einen effizienten Betrieb sorgt. Für den angestrebten Arbeitsbereich von 20 bis 60V auf der
Primärseite und 200 bis 600V auf der Sekundärseite zeigt Abb. 3.9 den ZVS-Arbeitsbereich.
Dieser Bereich ist dabei von der Schaltfrequenz 𝑓sw, der Induktivität 𝐿DAB und der Leistung
𝑃 abhängig. In der Grafik ist zu sehen, dass der ZVS-Bereich für die gewählten Parameter
stark eingeschränkt ist.

Abbildung 3.9: Berechneter ZVS-Bereich für eine Ausgangsleistung von 1 kW bei einer
Schaltfrequenz von 100 kHz und 𝐿DAB = 45 µH. Insbesondere Arbeitspunkte
mit 𝑑 � 1 bzw. 𝑑 � 1 sind von einem Verlust des ZVS-Bereichs betroffen.

Der ZVS-Bereich lässt sich unter Berücksichtigung von (3.10) und (3.13) berechnen. In
Abhängigkeit von 𝑑 ergeben sich zwei Gleichungen, für den Fall 𝑑 > 1 ergibt sich die Glei-
chung zu

𝑛𝑉1
𝑉2

=

√︄
1 − 8𝑓sw𝑃𝐿DAB

𝑛𝑉1𝑉2
∀ 𝑑 > 1. (3.14)
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3.3 Grenzbereich des ZVS-Betriebs

Die obere Grenze des ZVS-Bereichs (𝑉2,zvs) mit 𝑑 > 1 lässt sich in Abhängigkeit von𝑉1 für
𝑉2 angeben als

𝑉2,zvs =
4𝑓sw𝐿DAB𝑃 +

√︁
(𝑛𝑉1)4 + (4𝑓sw𝐿DAB𝑃 )2
𝑛𝑉1

∀ 𝑑 > 1. (3.15)

Die Lösung für die untere Grenze des ZVS-Bereichs (𝑉1,zvs) lässt sich besser in Abhängig-
keit von𝑉2 angeben. Es ergibt sich für𝑉1

𝑉1,zvs =
4𝑓sw𝐿DAB𝑃 +

√︃
𝑉 4
2 + (4𝑓sw𝐿DAB𝑃 )2

𝑛𝑉2
∀ 𝑑 < 1. (3.16)

InKap. 5werdenmehrere Ansätze untersucht, denZVS-Bereich zu erweitern.Dabeiwird
auf die hier dargestellten Abhängigkeiten zurückgegriffen.
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4 Entwurf eines verlustbehaftetenModells
und Verifikation durchMessung

Nachdem in Kap. 3 wesentliche Zusammenhänge der idealisierten DAB dargestellt wur-
den, soll in diesem Kapitel ein verlustbehaftetes Modell entwickelt werden. Auf Basis des
Modells kann so die Verlustleitung in einzelnen Arbeitspunkten ermittelt und wesentliche
Verlustmechanismen identifiziert werden. Dies bildet die Grundlage für weitere Optimie-
rungsarbeiten.

4.1 Methodik und Limitation derModellierung

Die numerische Schaltungssimulation auf Basis von SPICE [71] ist ein etablierter Ansatz,
um sowohl das Verhalten als auch die entstehenden Verluste einer elektronischen Schal-
tung mit hoher Genauigkeit zu bestimmen – hochwertige Simulationsmodelle vorausge-
setzt. Die SPICE-Simulation der Verlustleistung wird im Falle der DAB jedoch durch zwei
Aspekte erschwert.
Zum einen optimieren Halbleiterhersteller die jeweils angebotenen Modelle meist für

eine bestimmteVariante des SPICE-Simulators (z. B. LTSPICE, PSPICE,HSPICE). Beispiels-
weise werden in dieser Arbeit MOSFETs von CREE Inc. und der Infineon Technologies AG
verwendet, die teils für LTSpice und teils für Simetrix (PSPICE) optimiert sind. Eine zuver-
lässige Konvergenz desDAB-Simulationsmodells konnte aus diesemGrund nicht in SPICE
realisiert werden.
Zumanderen istdie transienteSimulationeinesSchaltwandlersprinzipbedingt sehr lang-

wierig und ineffizient. Die genaue Berechnung von Strom- und Spannungsverläufen erfor-
dert im Schaltmoment eine sehr kleine Schrittweite der numerischen Simulation, was bei
hochfrequenten Schaltwandlern zu langen Simulationszeiten führen kann. Jedoch treten
imeingeschwungenenZustand immer die gleichenArbeitspunktemit identischer Kurven-
form und Verlustleistung auf. Dies kann bei der Analyse genutzt werden, um einen erheb-
lichen Geschwindigkeitsvorteil zu erzielen, indemdie entstehende Verlustleistung für ein-
zelne Arbeitspunkte in einer Tabelle notiert wird. Gegennebenfalls können Zwischenwerte
mittels Interpolation ermittelt werden.
Für die Berechnung der Strom- und Spannungsverläufe wird in dem vorgestellten Mo-

dell weiterhin von einem verlustfreien Verhalten ausgegangen. Basierend auf den idealen
Kurvenverläufen werden die Verluste für den jeweiligen Arbeitspunkt im Nachhinein nu-
merisch berechnet. Die Bestimmung der Leitverluste erfolgt über Effektivwert des primär-
und sekundärseitigen Stromsflusses unter Berücksichtigung des Magnetisierungsstroms.
Um die Schaltverluste zu bestimmen, wurde die Schaltenergie in Abhängigkeit von Strom
undSpannung inLTSpicebzw. Simetrix bestimmt. AnschließendwerdendieVerlustenergi-
enmit zugehörigemSpulenstromundSpannung in einerTabelle hinterlegt auf dienumeri-
scheVerlustmodell zugreift. Auf dieseWeise ergibt sich ein signifikanterGeschwindigkeits-
vorteil in der Simulation, da langwirige SPICE Simulationen vermieden werden können.
Dieser Ansatz orientiert sich an der Implementierung der Simulationssoftware PLECS [72],
in dem thermische Verluste separat von dem elektrischen Verhalten beschrieben werden.
ImpraktischenBetrieb verschieb sichderArbeitspunkt allerdingsumdenBetragderVer-

lustleistung, was wiederum Strom- und Spannungsverläufe beeinflusst. Daher ist dieser
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4 Entwurf eines verlustbehaftetenModells und Verifikation durchMessung

Ansatz nur fürDC/DC-Wandlermit einer hohen Effizienz unddaher geringenAbweichung
im Arbeitspunkt gültig. Diesem Aspekt werden daher mehrere vergleichende Messungen
gewidmet, die belegen, dass Abweichungen von idealem wie tatsächlichem Arbeitspunkt
gering sind. Mit Hinblick auf die nachfolgende Optimierung des Betriebs der DAB behält
dasModell daher seine Aussagekraft.
Zur Bestimmung der Schaltverluste werden in dieser Arbeit daher die Schaltenergien

der Transistoren mit SPICE bestimmt. Dabei ist es möglich, den für das Modell optimalen
SPICE-Simulator zu verwenden. InAbhängigkeit vonStromundSpannungwerdendie ent-
stehenden Verlustenergien in einer Tabelle hinterlegt. Auf diese Daten kann zurückgegrif-
fenwerden,wenndie Schaltverluste aus den idealen StromundSpannungsverläufen abge-
leitet werden. In Kap. 3.2 wurde das (ZVS-)Schaltverhalten besprochen und darauf hinge-
wiesen, dass der praktische ZVS-Arbeitsbereich kleiner ist als im idealenModell angenom-
men.WährendeinespraktischenSchaltvorgangsmussdieGesamtkapazitätdesSchaltkno-
tens von der induktiven Last umgeladenwerden. Bezogen auf die Verlustleistung wird die-
semUmstand jedochRechnung getragen. Ein unvollständigesUmladen der Schaltknoten-
kapazität führt zu partiellemZVS-Schaltvorgangmit erhöhter Verlustleistung. Bezogen auf
die Verlustleistung berücksichtigt dasModell also den eingeschränkten ZVS-Bereich.
ZurBestimmungderLeitverlustewurdederStromverlaufausdembekanntenSpannungs-

verlauf von Primär- und Sekundärseite abgeleitet (siehe Kap. 3.1). Ein Spannungsabfall an
den ohmschen Elementenwird vernachlässigt. Diese Annahme kann getroffenwerden, da
der zu erwartende Spannungsabfall an den ohmschen Elementen mindestens zwei Grö-
ßenordnungenkleiner ist, als die jeweiligeVersorgungsspannung.DieKomplexität desMo-
dells kann erheblich reduziert werden, ohne grundlegend Einschränkungen in der Gültig-
keit desModells zu befürchten. Ein Vergleich von Simulation undMessung belegt die Gül-
tigkeit dieses Ansatzes.
Der Stromverlauf zwischen den Vollbrücken ist ein hochfrequenter Wechselstrom. Als

Skin-Effekt wird die Tendenz von Wechselstrom beschrieben, an der Oberfläche des Lei-
ters zu fließen. Als Proximity-Effekt wird Stromverdrängung innerhalb des Leiters durch
Einwirkung äußerer Magnetfelder, die von angrenzenden Leitern verursacht werden, be-
schrieben. Der Einfluss des Skin-Effekts kann durch die Wahl eines Litzenbündels mit in-
dividuell isolierten Adern undmit hinreichend geringemQuerschnitt der einzelnen Adern
reduziert werden. Simulation undMessung zeigen, dass der gewählte Querschnitt der ein-
zelnen Adern in dieser Arbeit gering genug ist, um den Skineffekt praktisch zu vernachläs-
sigen. Der Vollständigkeit halber wird der Skin-Effekt dennoch im Modell berücksichtigt.
Die Berechnung der Verluste durch den Proximity-Effekt gestaltet sich schwieriger, da die
Summe aller von außen einwirkenden Magnetfelder berücksichtigt werden muss. Unter
der Annahme, dass sich die Stromdichte innerhalb eines Litzenbündels homogen verteilt,
kann der Gesamtstrom jedoch gleichmäßig auf die Adern verteilt werden. Diese Annah-
me ist durch das Verdrillen der Adern innerhalb eines Litzenbündels zulässig. Unter dieser
Voraussetzung sind in der Literatur mehrere Modelle bekannt, die die Proximity-Verluste
analytischannähern [73–76]. AufBasismodernerFEM-Algorithmen lassen sichdieBerech-
nung besondersmitHinblick auf den Proximity-Effekt verbessern und ein optimierter Ent-
wurf des Transformators ist möglich. Die detaillierte Optimierung des Transformators ist
jedoch nicht Teil dieser Arbeit.
Auf Grund des hohen primärseitigen Stroms wurde dort eine 6-lagige Leiterkarte mit

70 µm Kupferdicke pro Lage entworfen. Zusammen mit Hochstromkontakten ist der pa-
rasitäreWiderstand der Kontakte und Leiterkarte zu vernachlässigen.Messungen belegen,
dass der Widerstand der Leiterkarte auf der Primärseite um eine Größenordnung kleiner
als der Transistoren ist. Auf der Sekundärseite beträgt der Unterschied zwischen Leitwi-
derstand derMOSFETs und Leiterkarte bereits zwei Größenordnungen. Aus diesemGrund
werden Verluste in der Leiterkarte nicht berücksichtigt.
Die Verluste in den magnetischen Bauelementen werden auf Basis der Herstellerdaten
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4.2 Verwendeter Prototyp zur Analyse und Verifikation der Verlustmechanismen

berechnet. Allerdings sinddieHerstellerangaben fürdie verwendetenMaterialienmit einer
Tolleranz von±20%relativ ungenau. ZurBerechnungderVerlustleistungwirddie erweiter-
te Steinmetz-Gleichung [77, 78] verwendet. DieseMethode bietet imVergleich zur bekann-
ten Steinmetz-Gleichung [79] für nichtsinusförmigeMagnetisierungsverläufe eine bessere
Approximation. In [80]werdendarüber hinaus die Auswirkungen einer Relaxationszeit un-
tersucht, indenenderMagnetisierungsstromüber eineZeit konstantbleibt.Dieser Fall tritt
bei Betriebspunktenmit 𝑑 = 1 auf, da hier der Strom in der Koppelinduktivität über länge-
re Zeit keine Änderung erfährt und es so zu Relaxationseffekten immagnetischenMaterial
kommt. Die Ergebnisse von [80] zeigen für das konkrete Beispiel einer DAB, dass die ver-
wendete Methode nach [77] die Verluste um maximal 10% zu gering einschätzt. Um die
Relaxationseffekte korrekt berücksichtigen zu können, wird jedoch ein weiterer material-
spezifischer Parameter benötigt. Für die verwendeten Materialien wird dieser nicht vom
Hersteller angegeben. Auf eine experimentelle Bestimmung wurde verzichtet und diese
Methode daher nicht verwendet. Die vorliegende Arbeit zeichnet sich insbesondere durch
denBetrieb derDABbei𝑑 ≠ 1 aus, hier kommtdenbeschriebenenRelaxationseffektennur
geringe Bedeutung zu.
Die berechneten Kurvenverläufe basieren auf dem idealen DAB-Modell, welches die pa-

rasitärenKapazitätenderHalbleiter unddermagnetischenBauelementenicht berücksich-
tigt. Dadurch ist die Beschreibung zwar sehr einfach, jedoch auch nur eingeschränkt kor-
rekt. Oszillationen im Stromverlauf, die durch einen angeregten LC-Schwingkreis verur-
sacht werden, können den Effektivwert des Stromes zusätzlich erhöhen. Diese Effektewer-
den nicht berücksichtigt, da der Anteil an Oberwellen auf dem Stromsignal bis zu einer
Schaltfrequenz von 100 kHz gering ist. Ein Vergleich ausMessung und Simulation zeigt bei
höheren Frequenzen ein Degradation der Modellqualität. So ergibt ein Unterschied zwi-
schengemessenerundsimulierterEffizienzvon0.5%beieinerSchaltfrequenzvon150 kHz.
Für höhere Schaltfrequenzen sind induktive Bauelementemit geringerer parasitärer Kapa-
zität notwendig, umweiterhin die idealen Kurvenverläufe verwenden zu können. Bezogen
auf die Verlustleistung wird die Schaltknotenkapazität implizit durch erhöhte Schaltver-
luste berücksichtigt. Der tatsächliche Arbeitspunkt kann von den idealen Kurvenverläufen
jedoch durch Oszillationen im Strom- und Spannungsverlauf abweichen.
In der Literatur sind weitere Arbeiten bekannt, die die Verlustleistung für einzelne Ar-

beitspunkte detailliert betrachten [42, 70, 81]. Das hier vorgestellteModell senkt durch Ab-
straktion die Komplexität erheblich, ohne die Ergebnisse grundsätzlich einzuschränken.
Die wesentlichen Verlustmechanismen werden in den nachfolgenden Abschnitten darge-
stellt. Darüber hinaus wird die Verlustverteilung für einige Arbeitspunkte dargestellt und
mit Messungen des entwickelten Prototyps verglichen.
Auf Basis des Modells lassen sich damit weitere Aussagen zur optimierten Ansteuerung

der DAB über einen weiten Spannungsbereich machen. Die Abdeckung eines weiten Ar-
beitsbereichs unterliegt jedoch keinen direkten physikalischen Grenzen, wie es beispiels-
weise bei einem Tiefsetzsteller der Fall ist. Hier ist die Ausgangsspannung zwangsweise
kleiner als die Eingangsspannung. Stattdessen steigt die Verlustleistung der DAB bei ei-
nem größeren Arbeitsbereich überproportional an. Mit einer maximalen Verlustleistung
von50WwirdderArbeitsbereichaufdieseWeisedurchdieEffizienzdesWandlersbegrenzt.

4.2 Verwendeter Prototyp zur Analyse und Verifikation der
Verlustmechanismen

IndiesemKapitelwerdendieVerlustmechanismenderDABeinzelndargestellt unddieMe-
thodik zur Berechnung beschrieben. Somit ist es möglich, den Einfluss von Leit-, Schalt-
oderHystereseverlustenüberdengesamtenArbeitsbereichnachzuvollziehen.Dadurchkann
dieEffizienzgezielt erhöhtwerden, indemdieVerlustmechanismen ihresAnteilsnachadres-
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4 Entwurf eines verlustbehaftetenModells und Verifikation durchMessung

siert werden. In Kap. 7 wird dieser Ansatz verfolgt. Mit einer möglichst gleichmäßigen Ver-
teilung der Verluste auf alle Elemente der DAB (Transistoren, Wicklungen, magnetische
Bauelemente) wird die Leistungsfähigkeit desWandlers nicht durch eine einzelne Kompo-
nente beschränkt, so dass das System insgesamt besser ausgelastet werden kann.
ImRahmen dieser Arbeit wurde ein Prototyp zur Abdeckung des beschriebenen Arbeits-

bereichsvon20bis60Vund200bis600Ventwickelt.UmdiesenArbeitsbereicheffizientab-
zudecken, werden in Kap. 5 mehrere Ansätze beschrieben, die die Verlustleistung reduzie-
ren sollen und so die Abdeckung des gesamten Arbeitsbereichs möglich machen. Anhand
dieses Prototyps sollen ebenfalls die Verlustmechanismenbeschriebenund verifiziert wer-
den. Abb. 4.1 zeigt den schematischen Aufbau des Prototyps bestehend aus zwei parallel
geschalteten Vollbrücken auf der Primärseite sowie einer Vollbrücke auf der Sekundärsei-
te. Die Ansteuerung der Transistoren wird jeweils von einem isolierten Gatetreiber mit ge-
trennten Source- und Sink-Ausgängen vorgenommen. Somit kann das Ein- undAusschalt-
verhalten überGatevorwiderstände separat eingestellt werden.Dies ist insbesondere dann
sinnvoll, wenn der ZVS-Betrieb nicht garantiert werden kann. Ein zuvor entworfener Pro-
totyp zeigte bei harten Einschaltvorgängen ungewollte Oszillationen im Schaltverhalten.
Durch den langsameren Einschaltvorgang ist auch bei harten Schaltvorgängen einen sta-
biler Betrieb desWandlers möglich.
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Abbildung 4.1: Schematischer Aufbau des Prototyps.

Abb. 4.2 zeigt ein Foto des entworfenen Prototyps. Für die Vollbrücken auf der Primär-
seite werden Si-MOSFETs mit parallelgeschalteter Schottky-Diode verwendet. Beide Voll-
brücken sind jeweils mit vier Windungen mit dem Transformator gekoppelt. Es wird ein
PM87/70 Ferritkern, bestehend aus N87 Material, verwendet. Die Sekundärseite ist eben-
falls über 40Windungenmit dem Transformator gekoppelt. Dabei kann zur Erhöhung der
Koppelinduktivität 𝐿DAB eine externe Spule verwendet werden. Hierfür werden zwei gesta-
pelte Pulverkerne vonMagnetics Inc. mit der Produktnummer 55908 verwendet.
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Primärseite
Q1 - Q4

𝑛1 = 4 𝑛2 = 40

Sekundärseite
Q5 - Q8

Transformator

Lext

Abbildung 4.2: Prototyp zur Untersuchung unterschiedlicher Konzepte zur Abdeckung ei-
nes weiten Arbeitsbereichs mit der DAB-Topologie.

Nachfolgend werden die Verlustmechanismen für den angestrebten Arbeitsbereich bei
VerwendungeineskonventionellenAnsatzesgezeigt.Diesbedeutet,derLeistungsflusswird
mittels SPMkontrolliert. DerWandler arbeitetmit einer festen Schaltfrequenz von 100 kHz
unddie Induktivität𝐿DABwurdesobestimmt,dassauchbeiminimalerSpannungaufPrimär-
und Sekundärseite eine Leistung von 1 kW übertragen werden kann. Für die Phasenver-
schiebung bei minimaler Eingangsspannung wird allerdings nicht der Maximalwert von
𝜋/2 angenommen, sondern𝜋/3. Diese Einschränkung ist sinnvoll, umauch bei Lastsprün-
gennoch einMaß anLeistungsreserve vorzuhalten. Tab. 4.1 fasst die Randbedingungen für
die konventionelle Implementierung zusammen.

Tabelle 4.1: Randbedindungen und Kenngrößen zur Vorauslegung der DAB.
𝑓sw 𝑛 𝑃 |𝜙max | 𝐿DAB

100 kHz 10 1000W 𝜋/3 45 µH

4.3 Leitverluste

Zur Bestimmung der Leitverluste wird aus dem bekannten Spannungsverlauf zwischen𝑉1
und𝑉2 der Stromverlauf 𝑖L über 𝐿DAB berechnet. Dabei wird durchWahl der Anfangsbedin-
gung sichergestellt, dass der Stromverlauf imMittel keinenDC-Anteil besitzt. Allgemein ist
die Bestimmung der Leitverluste𝑃con auf Basis des Effektivwerts 𝐼rms über demWiderstand
𝑅 nach

𝑃con = 𝐼 2rms ·𝑅 (𝜗, 𝑓 ) (4.1)

möglich. Der Widerstand 𝑅 kann jedoch temperatur- und frequenzabhängige Eigenschaf-
ten aufweisen. Diese Aspekte werden nachfolgend für einzelne Teilaspekte der Schaltung
besprochen.
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4 Entwurf eines verlustbehaftetenModells und Verifikation durchMessung

4.3.1 Leitverluste in den Transistoren

Der Leitwiderstand der Halbleiter wird dem Herstellerdatenblatt entnommen. Auf Grund
von Produktionsschwankungen kann der Widerstand dabei leicht abweichen, daher wird
der konservative Rds(on) ,max für die Berechnung verwendet. Dieser Widerstandswert wird
typischerweise für eine Sperrschichttemperatur 𝑇j von 25 ◦C angegeben. Durch die ent-
stehende Verlustleistung aus Leit- und Schaltverlusten muss angenommen werden, dass
die Sperrschichttemperatur während des Betriebs diesen Wert übersteigt. Der Halbleiter
wird also immer oberhalb von𝑇j = 25 ◦C betrieben. Insbesondere für Si-basierte Halbleiter
führt die Temperaturabhängigkeit einem deutlich Anstieg im Leitwiderstand. Das Simu-
lationsmodell berücksichtigt die thermischeMitkopplung im eingeschwungenen Zustand
anhand eines einfachen thermischen Modells aus einer Wärmequelle und einem thermi-
schenWiderstand 𝑅th,JA. DieWerte hierfür wurden den Herstellerdatenblätter des Halblei-
ters bzw. des Kühlkörpers entnommen.
Tab. 4.2 listet die verwendeten MOSFETs mit den charakteristischen Kenngrößen auf.

Eine mögliche Frequenzabhängigkeit der Halbleiter bzw. deren Gehäuse wird in [82] be-
schrieben. Hierbei zeigen sich frequenzabhängige Verlusteffekte auf Grund von parasitär-
en Effekten amGehäuse jedoch erst imMulti-Megahertz-Bereich. Der ohmsche Leitwider-
stand wird daher als frequenzunabhängig angenommen.

Tabelle 4.2: Kenndaten der verwendeten Transistoren zur Berechnung der Leitverluste.
Transistor Vds,max Rds(on)(Tj=25◦C) Rds(on)(Tj=125◦C) 𝑅th,JA

IPB039N10N3 100V 3.9mΩ 6.5mΩ 4K/W
C3M0120100K 1000V 120mΩ 155mΩ 3K/W

An dieser Stelle sei auf die große Anzahl an verwendetenHalbleitern, die in der DAB ver-
wendet werden, hingewiesen. Auch bei geringen, einstelligen Verlustleistungen innerhalb
eines Halbleiter kann es im gesamten System zu nennenswerten Verlusten kommen. Bei
symmetrischerBelastungverteilt sichdieVerlustleistungdaherauf insgesamt12MOSFETs.

4.3.2 Leitverluste in den induktiven Bauelementen

Auf Grund desWechselstromes, der zwischen den Vollbrücken oszilliert, ergibt sich ein er-
heblichgesteigerterEffektivwert fürdenTransformatorstrombezogenaufdenGleichstrom
anEin-undAusgang.UmbeihochfrequentemWechselstromdieStromverdrängung inden
äußerenBereich der Leitungmöglichst zu reduzieren,werdendieWindungenmit Litze an-
gefertigt.DieLeitschichtdicke 𝛿 beschreibtdabeidenWert, andemdieStromdichteauf𝑒−1,
d. h. 37%des ursprünglichenWertes, abgefallen ist. Für einen radialsymmetrischen, guten
elektrischen Leiter lässt sich 𝛿 näherungsweise nach

𝛿 =

√︂
𝜌

𝜋 𝑓 𝜇
(4.2)

angeben. Dabei bezeichnet 𝜌 den spezifischen Widerstand des Materials, 𝑓 die Frequenz
und 𝜇 die absolute Permeabilität des Leiters. Für einen Frequenzbereich von 10 kHz bis
1MHz stellt Abb. 4.3 diesen Zusammenhang dar.
Abb. 4.3 zeigt zudemdennormiertenAC-Widerstand𝑅eff , der den effektivwirkendenWi-

derstand eines 200 µmdicken Leiters darstellt. DerWiderstand einer Leitungmit der Länge
𝑙 berechnet sich dabei nach
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4.3 Leitverluste

Abbildung 4.3: Leitschichtdicke 𝛿 eines idealen, radialsymmetrischen Leiters mit der Leit-
fähigkeit von Kupfer sowie der resultierende Widerstand 𝑅eff eines 200µm
dicken Leiters.

𝑅eff ( 𝑓 ) =
𝜌 · 𝑙

𝐴eff ( 𝑓 )
(4.3)

mit 𝐴eff als effektiv wirksamer Querschnittfläche. Die Bestimmung von 𝐴eff ist jedoch nicht
trivial, da Leitfähigkeit des Leiters nicht abrupt mit der Skintiefe fällt, sondern die Strom-
dichteeinengraduellenÜbergangvollzieht. In [83]wirddafüreinenumerischeApproxima-
tion vorgeschlagen, die in dieser Arbeit verwendet wird. Die Gültigkeit des Modells wurde
für den relevanten Frequenzbereich verifiziert. Wie in Abb. 4.3 zu sehen ist, kommt es ab
etwa 100 kHz zu einemAnstieg des effektivenWiderstandes auf Grund einer verminderten
Querschnittfläche. Bei einer Frequenz von 1MHz ist mit 10% höheremWiderstand vergli-
chenmit demDC-Wert zu rechnen.
Eine Approximation nach der ersten harmonischen Schwingung des AC-Stroms, wie sie

häufigbeimLLC-Wandler vorgenommenwird, ist bei derDAB jedochnicht zulässig.Durch
das Schaltungsdesign der DAB wird der Stromverlauf von𝑉1 und𝑉2 beeinflusst und kann
ein weites Spektrum an Oberwellen aufweisen. Daher ist die Berechnung des effektiven
Widerstandes 𝑅eff auf Basis der effektiv wirksamen Querschnittfläche 𝐴eff für jede Ober-
welle 𝑓i und auch der RMS-Wert der Oberwelle notwendig. In diesem Fall bestimmt sich
der Gesamt-RMSWert über das Parsevalsches Theorem der einzelnen Amplituden 𝐼 nach

𝐼rms =

√√
𝑛∑︁
𝑖=1

𝐼 2( 𝑓i)
2 . (4.4)

Für die wirksame Verlustleistung unter Berücksichtigung von 𝑅eff ergibt sich so

𝑃 = 𝐼 2RMS ·𝑅eff =

𝑛∑︁
𝑖=1

𝐼 2( 𝑓i)𝑅eff ( 𝑓i)
2 . (4.5)

Durch die quadratische Abhängigkeit der Verlustleistung vom Strom wird jedoch sofort
deutlich, dass die Verlustleistung von der Grundwelle dominiert wird. Umden Einfluss der
Grund- und Oberwellen auf den effektiven Widerstand zu untersuchen, wurde die ent-
stehende Verlustleistung für den betrachteten Arbeitsbereich berechnet. Um den Einfluss
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4 Entwurf eines verlustbehaftetenModells und Verifikation durchMessung

des frequenzabhängigenWiderstandes möglichst deutlich zumachen, wurde eine Schalt-
frequenz von 150 kHz bei einer Drahtdicke von 500 µm gewählt. Abb. 4.4 zeigt dabei den
normierten, effektiv wirksamenWiderstand 𝑅eff bezogen auf den DC-Wert 𝑅dc. Hierbei ist
deutlich zu sehen, dass der Widerstand bei Arbeitspunkten, die in der Nähe von 𝑑 = 1
liegen, ansteigt. In diesen Arbeitspunkten entstehen besonders viele Oberwellen bedingt
durch den nahezu rechteckigen Stromverlauf. Dies führt zu einem bemerkbaren Anstieg
des effektivenWiderstandes besonders bei hohen Spannungen nahe 𝑑 = 1.

Abbildung 4.4: Normierter ohmscher Widerstand der Transformatorwicklungen mit
500 µmLitzendurchmesser bezogen auf den DC-Ausgangswiderstand.

Sowohl bei Verwendung von200 µmLitzendicke als auchbei verringerter Schaltfrequenz
fällt der Anstieg des effektivenWiderstands auf Grund von arbeitspunktabhängigen Ober-
wellen marginal aus. Basierend auf diesen Ergebnissen wurde ein Litzendurchmesser von
200 µm als geeignet erachtet. Tab. 4.3 gibt dazu eine Übersicht über die verwendete Litze,
die zum Zeitpunkt der Anfertigung der induktiven Bauelemente zur Verfügung stand. Da-
bei wurde der DC-Widerstand sowohl bei 25 ◦C als auch bei 125 ◦C gemessen.

Tabelle 4.3: Verwendete Litze zumWicklungsaufbau der induktiven Bauelemente.
Seite Litze N Rdc,25 ◦C Rdc,125 ◦C

Primär 700 x 200 µm 4 0.5mΩ 0.7mΩ
Sekundär 30 x 200 µm 40 100mΩ 140mΩ
Lext 200 x 200 µm 36 25mΩ 35mΩ

DerpraktischgewickelteTransformatorweist jedocheinenvergleichsweisegeringenFüll-
faktor durch suboptimale Litzenabmessung auf. Hier deutet sich bereits weiteres Optimie-
rungspotential an.

4.3.3 Gesamtleitverluste

Basierend auf dem im letzten Abschnitt beschriebenenModell wurden die Leitverluste für
den gesamten Arbeitsbereich berechnet. Abb. 4.5 zeigt die berechneten Leitverluste. Die
Skalierung wurde hier auf das Verlustbudget von 50W beschränkt.

48
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Abbildung 4.5: Gesamtleitverluste 𝑃con auf Basis desModells. Eine Abdeckung des Arbeits-
bereichs ist durch die hohen Leitverluste nicht möglich.

Über einenweiten Arbeitsbereich ist esmit der einfachen SPMnichtmöglich, den gefor-
derten Wirkungsgrad einzuhalten. Auch mit eingeschränkter Genauigkeit des Modells ist
zu erkennen, dass die Verlustleistung denGrenzwert von 50Wüberweite Teile des Arbeits-
bereichs erheblich übertrifft. Der Reduzierung der Leitverluste kommt daher in Kap. 7 eine
besondere Bedeutung zu.

4.4 Hystereseverluste

Nebenden zuvor besprochenenLeitverlusten entstehen in denmagnetischenBauelemen-
ten zusätzlich noch Wirbelstromverluste und Hystereseverluste. Bei der Verwendung von
Ferrit-Materialien, wie sie in der Leistungselektronik üblich sind, könnendieWirbelstrom-
verluste auf Grund der geringen Leitfähigkeit der Ferrit-Materialien jedoch vernachlässigt
werden. Hingegen stellen Hystereseverluste innerhalb des magnetischen Materials einen
bedeutenden Verlustmechanismus dar. Die Basis zur Bestimmung der Hystereseverluste
ist der Magnetisierungsstrom.

4.4.1 Bestimmung desMagnetisierungsstrom

Bei der Berechnung des Wechselstroms zwischen den Brücken der DAB wurde bisher im-
mer von einem vernachlässigbar geringemMagnetisierungsstrom 𝑖m innerhalb des Trans-
formators ausgegangen. Damit fließt, unter Berücksichtigung des Übersetzungsverhältni-
ses, auf Primär- und Sekundärseite des Transformators der gleiche Strom. Für eine aus-
reichend große Magnetisierungsinduktivität LM, die durch eine große Anzahl anWicklun-
gengeschaffenwerdenkann, ist dieseAnnahmeauchzutreffend. Jedoch steigendurchent-
sprechend vieleWindungen auch die Leitverluste im Transformator. Eine Erweiterung des
DAB-Modells um den Magnetisierungsstrom ermöglicht, das Verhalten der DAB auch bei
wenigerWindungen korrekt abzubilden. Auf Basis des bekanntenMagnetisierungsstroms,
der sich aus der Summe des primärseitigen Stroms 𝑖1 und des sekundärseitigen Stroms 𝑖L
bildet, lassen sich anschließend ebenfalls die Hystereseverluste berechnen.
Zur Berechnung desMagnetisierungsstromswird das idealisierteModell derDABumei-

neMagnetisierungsinduktivität Lm des Transformators erweitert. An dieser Stelle wird von
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einemverlustfreienVerhalten des Transformators ohne kapazitive Kopplung zwischenden
Windungen ausgegangen. Das Ersatzschaltbild nach Abb. 4.6 zeigt hierfür den Aufbau des
Transformators unter Verwendung des verlustfreien T-Ersatzschaltbildes. In der Darstel-
lung werden alle Größen auf die Primärseite des Transformators bezogen. Auf der Primär-
seite wirkt die Streuinduktivität L𝜎1 und auf der Sekundärseite L𝜎2. Die zusätzliche externe
Induktivität Lext wird ebenfalls auf der Sekundärseite in Serie zu L𝜎2 platziert.

L𝜎1

𝑣2/𝑛

𝑛𝑖L

𝑖m = 𝑖1 - 𝑛𝑖L
𝑣1

𝑖1

LmM1 M2

L𝜎2/𝑛2 Lext/𝑛2

Abbildung 4.6: T-Ersatzschaltbild des TransformatorsmitMagnetisierungsinduktivität Lm,
primär- und sekundärseitiger Streuinduktivität L𝜎1 bzw. L𝜎2 und externer
Induktivität Lext.

Über die Maschenregel lässt sich der Zusammenhang aus Stromänderung und Span-
nung ableiten. Dabei wird zur besseren Lesbarkeit die Schreibweise für für (𝐿𝜎2 + 𝐿ext)/𝑛2
zu 𝐿2 verkürzt. Unter Beachtung dieser Konventionen ergeben sich dieMaschen zu

𝑀 1 : 𝑣1(𝑡 ) = 𝐿𝜎1
𝑑𝑖1(𝑡 )
𝑑𝑡

+ 𝐿m
𝑑𝑖𝑚 (𝑡 )
𝑑𝑡

, (4.6)

𝑀 2 : 𝑣2(𝑡 )
𝑛

= 𝐿2
𝑑𝑛𝑖L(𝑡 )

𝑑𝑡
+ 𝐿m

𝑑𝑖𝑚 (𝑡 )
𝑑𝑡

. (4.7)

Werden (4.6) und (4.7) zur zeitlichen Änderung des Stroms umgestellt, d. h.

𝑑𝑖1(𝑡 )
𝑑𝑡

=
𝑣1(𝑡 ) (𝐿2 − 𝐿m) + 𝑣2(𝑡 )𝐿m
𝐿𝜎1 (𝐿2 − 𝐿m) + 𝐿m𝐿2

, (4.8)

𝑛 · 𝑑𝑖L(𝑡 )
𝑑𝑡

=
𝑑𝑖1(𝑡 )
𝑑𝑡

· 𝑣2(𝑡 ) − 𝐿m
𝐿2 − 𝐿m

, (4.9)

lässt sich hieraus der Stromverlauf bestimmen. Ohne weitere Einschränkungen kann es so
allerdings zu einem DC-Anteil in 𝑖1 und 𝑖L kommen. Für den Transformator ist es physi-
kalisch jedoch nicht möglich, Gleichstrom zu übertragen. Der Korrekturfaktor 𝑘 entfernt
daher den DC-Anteil nach

𝑘 =
1
𝑇

∫ 𝑇

0
𝑖1(𝑡 )𝑑𝑡 . (4.10)

Damitkönnensowohlprimär-undsekundärseitigerStromalsauchderMagnetisierungs-
strom bestimmt werden:

𝑖1(𝑡 ) =
∫ 𝑡

0

𝑑𝑖1(𝑡 )
𝑑𝑡

𝑑𝑡 − 𝑘 (4.11)

𝑖L(𝑡 ) =
∫ 𝑡

0

𝑑𝑖𝐿 (𝑡 )
𝑑𝑡

𝑑𝑡 − 𝑘

𝑛
(4.12)

𝑖𝑚 (𝑡 ) = 𝑖1(𝑡 ) − 𝑛𝑖L(𝑡 ). (4.13)
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Mit diesemModell als Grundlage können derMagnetisierungsstrom und die Hysterese-
verluste analysiert werden. Die Plausibilität dieses Modells wurde anhand einer Messung
verifiziert. Um den Einfluss des Magnetisierungsstroms deutlicher hervorzuheben wur-
de ein Luftspalt in den Kern des Transformators eingefügt. Durch den Luftspalt wird die
Magnetisierungsinduktivitätdeutlich reduziert, infolgedessensteigtMagnetisierungstrom
und lässt sich als Differenz von 𝑖1 und 𝑛𝑖L berechnen. Bei regulärem Betrieb der DAB kann
jedoch auf einen Luftspalt verzichtet werden. Abb. 4.7 zeigt dazu den Verlauf des primär-
seitigen Stroms 𝑖1, des Magnetisierungstroms 𝑖m und des um das Übersetzungsverhältnis
korrigierten sekundärseitigen Stroms 𝑖L. Hierbeiwurde für L𝜎1 190nH, für L𝜎2 17µH, für Lm
2.17mH und für Lext 105µH gemessen und in der Simulation verwendet.

(a) Simulierte Stromverläufe (b) Gemessene Stromverläufe

Abbildung 4.7: Vergleich der Stromverläufe aus Modell und Messung. Der Magnetisie-
rungsstromwird korrekt wiedergegeben.

Wie in Abb. 4.7 deutlich zu sehen ist, kommt es auf GrunddesMagnetisierungsstroms zu
einem erheblichen Unterschied zwischen 𝑖1 und 𝑖L. Durch die asymmetrische Verteilung
der Induktivitätenmit L𝜎1� L𝜎2 + Lext/𝑛2wird derMagnetisierungsstrom imWesentlichen
von der Primärseite getrieben. Dieser Zusammenhang zeigt sich folglich bei der nachfol-
genden Berechnung der Hystereseverluste im Transformator. Ebenfalls ist derMagnetisie-
rungsstrom von der Phasenverschiebung 𝜙 abhängig. In Abb. 4.8 wird der Einfluss auf den
Spitzenwert des Magnetisierungsstroms bei 𝑉2 = 600V und drei unterschiedlichen Span-
nungen für𝑉1 untersucht. Für eine Phasenverschiebung von 𝜙 = 0 ergibt sich jeweils die
höchsteMagnetisierung, während sie bei ±𝜋 ihr Minimum erreicht.
DerMagnetisierungsstromkanndasZVS-Verhalten insbesondere indenGrenzbereichen

positiv beeinflussen, da derMagnetisierungsstrom zusätzlich das Potential am Schaltkno-
tenumlädt [84–87].DiesemUmstandwird indieser Arbeit durch angepasste Schaltverluste
unter Berücksichtigung des Schaltstroms Rechnung getragen.

4.4.2 Berechnung der Hystereseverluste

Basierend auf dem zuvor beschriebenenMagnetisierungsstrom können die Hysteresever-
lustedesTransformatorsundderexternen Induktivitätberechnetwerden. ImFalldesTrans-
formators sorgt der zuvor beschriebene Magnetisierungsstrom 𝑖m für die Magnetisierung
des Kernmaterials. Bei der externen Induktivität Lext hingehen geschieht die Magnetisie-
rung durch den sekundärseitigen Strom 𝑖L. Zur Berechnung der Hystereseverluste wird zu-
erst die magnetischen Feldstärke𝐻 im Kernmaterial nach

𝐻 =
𝑁 · 𝑖
𝑙

(4.14)
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Abbildung 4.8: Magnetisierungstrom über den Bereich von −𝜋 bis 𝜋 bei𝑉2 = 600V. Derma-
ximaleMagnetisierungsstromund daraus auch diemaximale Belastung er-
geben sich bei 𝜙 = 0.

berechnet. Dabei steht 𝑁 für die Anzahl der angebrachten Windungen, 𝑙 für die effektive
Weglänge immagnetischenKreises und 𝑖 für den jeweiligenMagnetisierungsstrom. In die-
ser Arbeit wird von einem homogenen Fluss innerhalb des magnetischen Kreises ausge-
gangen. Eine detaillierte Betrachtung des magnetischen Flusses der Transformatorwick-
lung wird in [45] gegeben. Basierend auf der magnetischen Feldstärke lässt sich der Betrag
der materialabhängigenmagnetischen Flussdichte 𝐵 nach

𝐵 = 𝜇0𝜇r(𝐻 ) ·𝐻 (4.15)

berechnen. Der Zusammenhang von𝐻 und 𝐵 wird für die Modellierung den Hersteller-
daten entnommen. Dabei wurde für den Transformator auf dasN87-Material von TDKEu-
rope und für Lext auf dasMaterialMPP 26µ vonMagnetics Inc. zurückgegriffen.Die Abhän-
gigkeit von 𝐻 und 𝐵 ist in Abb. 4.9 dargestellt. Bei dem MPP Material handelt es sich um
einen Pulver-Torusmit verteiltemLuftspalt, während es sich bei demN87 umeinen reinen
Ferrit ohne Luftspalt handelt.
Auf Basis des magnetischen Flusses wird schließlich die Verlustleistung berechnet. Für

sinusförmige Stromverläufe kann die Verlustleistung𝑃hyst im Kern nach [79] empirisch an-
genähert werdenmit

𝑃hyst =𝑉 𝑘 𝑓 𝛼Δ𝐵𝛽 . (4.16)

IndiesemFall beschreibt 𝑓 die Frequenz einer sinusförmigenErregungundΔ𝐵 dieÄnde-
rung der magnetischen Flussdichte und𝑉 das Volumen des Kernmaterials. Die Parameter
𝑘 , 𝛼 und 𝛽 sind Fitting-Parameter, die die Kernverluste bei sinusförmiger Erregung in gu-
ter Näherung beschreiben. Sie werden auf Basis der Messdaten des Herstellers bestimmt.
Dabei enthält die empirische Bestimmung der Hystereseverluste prinzipbedingt ebenfalls
die Wirbelstromverluste [88]. Da der Stromverlauf der DAB jedoch nicht mit einer harmo-
nischen Grundwelle beschrieben werden kann, wird nach [77] die erweiterte Steinmetz-
Gleichung für nichtsinusförmige Stromverläufe verwendet. Dieses Modell berücksichtigt
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Abbildung 4.9: Magnetisierungskurve des Transformators und der externen Induktivität
Lext.
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Anhand des zuvor beschriebenen Modells werden im Folgenden die Kernverluste des
Transformators und der externen Induktivität an der beispielhaftenWandlerkonfiguration
mit fester Schaltfrequenz von 100 kHz analysiert. Abb. 4.10 zeigt dafür die Verlustverteilung
des Transformators über den gesamten Arbeitsbereich. Deutlich zu erkennen ist, dass die
Verlustleistungvorwiegendmit zunehmenderPrimärspannung𝑉1 steigt.DieSpannungder
Sekundärseite hat einenmarginalenEinfluss auf denMagnetisierungsstromunddamit auf
die Verluste. Im Vergleich zu den Kernverlusten ergibt sich bei den Verlusten der externen
Induktivität Lext in Abb. 4.11 ein anderes Bild. Für die externeDrossel existiert keineUnter-
scheidung in Magnetisierungsstrom und Laststrom, daher skalieren auch die Verluste mit
demWechselstrom zwischen𝑉1 und𝑉2. Dabei steigt der Strombesonders hin zu den Rand-
bereichen an und esmuss sichergestellt werden, dass dermagnetische Fluss imKern keine
unzulässigen Werte überschreitet. Die Summe der auftretenden Hystereseverluste wird in
Abb. 4.12 dargestellt. In Gänze übersteigt die Verlustleistung einen rechnerischenWert von
12W, was etwa einem Viertel des Gesamtverlustbudgets entspricht. Durch die Kombinati-
on der Hystereseverluste des Transformators und der externen Induktivität ist ein Betrieb
bei𝑉1 = 60V und𝑉2 = 200V am belastendsten.
Verglichen mit den zuvor berechneten Leitverlusten kommt den berechneten Kernver-

lusten eher eine untergeordnete Rolle zu. Während die Leitverluste alleine bereits das Ver-
lustbudget von 50W in weiten Teilen des Arbeitsbereichs überschreiten, liegen die Hyste-
reseverluste von Transformator und externer Induktivität zusammen bei etwas über 12W.
Dabei kommt es besonders in den Randbereichen zu einem erhöhten Anstieg der Verlust-
leistung. Neben den Leitverlusten und Hystereseverlusten spielen die Schaltverluste eine
wichtige Rolle im Verlustverhalten der DAB.
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4 Entwurf eines verlustbehaftetenModells und Verifikation durchMessung

Abbildung 4.10: Hystereseverluste im Transformatormaterial.

Abbildung 4.11: Hystereseverluste in der externen Induktivität.

Abbildung 4.12: KombinierteHystereseverluste von externer Induktivität und Transforma-
tor.
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4.5 Schaltverluste

Die Bestimmung des arbeitspunktabhängigen Schaltverhaltens und der daraus resultie-
renden Verlustleistung ist seit jeher ein wichtiger Punkt für Untersuchungen an der DAB
gewesen. In [89] werdenmehrere typische Ansätze zur Bestimmung der Schaltverluste dis-
kutiert.
DieGenauigkeitderBestimmungderSchaltenergiedurcheineDoppelpulsmessungwird

als gering eingeschätzt, da der Stromfluss in die Ausgangskapazität des Transistors fälsch-
licherweise als Verlustleistung interpretiert werden kann. In [84] werden dazu detaillierte
Fehlerquellen bei dermesstechnischenBestimmungder Schaltverluste bei einemDoppel-
pulsversuch diskutiert.
KalorimetrischeMessungenwiedieDC-VerlustleistungeinerVollbrücke [90] als auchdie

BestimmungderVerlustenergieüber erzwungeneKonvektion [89] bietenhier einedeutlich
höhere Genauigkeit auf Kosten gesteigerter Komplexität.
Eine analytische Bestimmung der Schaltverluste nach [91] stützt sich auf die veröffent-

lichten Datenblattangaben des Herstellers. Somit sind schnelle Berechnungen auf Basis
vonGleichungenmöglich, jedochmüssenAngaben imVorfeld aufwändig angenähertwer-
den.
In dieser Arbeit weren die vom Hersteller zur Verfügung gestellten Simulationsmodel-

le in einem SPICE-Simulator verwendet. Dazu wird das Halbleitermodell des Herstellers
in einer Halbbrückenkonfiguration, wie sie auch in der DAB zu finden ist, betrieben. Die
Halbbrücke wird um notwendige Peripherie erweitert (Gatetreiber und Vorwiderstände)
und umparasitären Eigenschaften, wie Zuleitungsinduktivitäten undKapazitäten ergänzt.
Die entstehendeVerlustenergie imSchaltmomentkannausdiesemdetailliertenModell ex-
trahiert werden.
Als Kernanforderung an das Modell steht die Genauigkeit der Schaltverluste. Hierbei ist

besondersdiekorrekteBetrachtungderSchaltverlusteumdenZCS-Arbeitsbereichwichtig.
Nach dem idealisiertenModell der DABwird die effektive Schaltknotenkapazität nicht be-
achtet und das Potential ändert sich sprunghaft. Praktisch kommt es hier jedoch zu einem
graduellenÜbergang. Dieses Verhalten ist vomwirksamen Laststromund von der verwen-
detenTotzeitwährendderÜbergangsphaseabhängig.WirddieSchaltnotenkapazität inder
Totzeit ungenügend umgeladen, kommt es zu partiellem ZVS mit gesteigerten Schaltver-
lusten. Durch dieModellierung der Bauteilkapazitäten kann diese Verhalten in der SPICE-
Simulation entsprechend dargestellt werden. Obwohl es zu einemUmladen des Schaltpo-
tentials kommt, kann die Verlustleistung immer noch signifikant sein. Dieser Zusammen-
hangwird somit auch bei den idealenKurvenverläufen unter Verwendung der extrahierten
Schaltenergiewiedergegeben. InderLiteratur sind fortführendeArbeitenzudiesemThema
zu finden [70, 92–94]. Die Verwendung separater Source- und Sink-Ausgänge amGatetrei-
ber ermöglicht das Ein- und Ausschaltverhalten der Transistoren separat einzustellen. Aus
diesemGrundmüssendie Schaltenergien ebenfalls in Ein- undAusschaltenergie unterteilt
werden.

4.5.1 Ermittlung der Schaltverluste durch Simulation

Zur Bestimmung der Schaltverluste wurden die SPICE-Modelle des jeweiligen Herstellers
herangezogen. Nach dem in Abb. 4.13 gezeigten Schaltplan wurde der Aufbau einer Halb-
brücke mit High- und Low-Side Transistor (Qhs, Qls) sowie einer parallel geschalteten Di-
ode (Dhs, Dls) simuliert. Die Modelle von Transistor und Diode berücksichtigen insbeson-
deredienichtlinearenKapazitätender Sperrschicht bzw.Ausgangskapazität.Dadurchwird
der Hauptanteil der effektiven Schaltknotenkapazität gebildet. Ebenfalls wurde die nicht-
lineare Kapazität der Bootstrap-Diode (Cbs) desHigh-Side-Treibers betrachtet. Ihr Einfluss

55



4 Entwurf eines verlustbehaftetenModells und Verifikation durchMessung

ist jedoch, wie auch die parasitäre Kapazität der Leiterkarte (Cpcb), im Vergleich marginal.
Die Leiterkarte wurdemit Hinblick auf einen geometrischmöglichst kleinen Schaltknoten
mit geringer Koppelkapazität zu denDC-Potentialen entworfen. Der Innenwiderstand des
Gatetreibers und die unterschiedlichenGatevorwiderständewurden in der Simulation zu-
sammen gefasst und als𝑅g berücksichtigt. Ebenfalls wurde die Induktivität des Gatepfades
𝐿g imModell berücksichtigt. Abb. 4.13 zeigt den schematischen Aufbau desModells.

(DUT)

𝑉dc
Cbs

𝑉gs

𝑉gs

Qhs

𝐼dc

Cpcb

𝐿g

𝐿g𝑅g

𝑅g Dhs

Dls

Qls

Abbildung 4.13: Simulationsmodell zur Bestimmung der Schaltverluste.

Eine Übersicht der verwendeten Bauelemente mit den relevanten dynamischen Eigen-
schaften für primär- und Sekundärseite wird ebenfalls in Tab. 4.4 gegeben.

Tabelle 4.4: Verwendete Bauelemente in SPICE-Simulation
Primärseite Sekundärseite

Transistor
Bezeichnung IPB039N10N3 C3M0120100K
𝐶oss 1210pF 40pF
𝑅ds(on) 3.9mΩ 155mΩ
𝑄g 88nC 21.5 nC
Diode
Bezeichnung V60100C IDM10G120C5
𝐶j(0.1 V) 6000pF 525pF
𝑉f(5 A) 0.36V 1.25V
Gatetreiber
Bezeichnung 1EDI60N12AF 1EDI60N12AF
𝑅on 6.5Ω 31.5Ω
𝑅off 1.5Ω 11.5Ω
𝐿g 10nH 10nH
𝐶pcb 500 fF 100 fF

Bedingt durch das ZVS-Schaltverhalten und die asymmetrischen Gatevorwiderstände
muss bei der Bestimmung der Verlustleistung differenziert werden. Zum einen ergeben
sich durch die unterschiedlichen Gatevorwiderstände für das Einschalten 𝐸sw,on und Aus-
schalten 𝐸sw,off unterschiedliche Energien. Zum anderen kann die Ausgangskapazität des
Transistors bei ZVS-Betrieb kapazitive Blindleistung speisen, die nicht zur Verlustenergie
dazu gezählt werden darf.
In Abb. 4.14 werden beispielhaft die Spannung𝑉DS über Qls sowie die Gatespannung𝑉GS

für das Einschaltverhalten dargestellt. Hierbei beträgt das Potential am Schaltknoten zu
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Beginn 1 kV und wird durch den positiven Strom 𝐼DC langsam entladen. Die zeitlich ku-
mulierte Energie von Qls ist in Abb. 4.14 (b) dargestellt. Dabei verläuft die Energie bis 𝑡 = 0
zunehmend im negativen Bereich, d. h. Qls wirkt in dieser Zeit als Quelle. Da es auf Grund
der begrenzten Totzeit nicht möglich ist, den Schaltknoten mit dem Strom 𝐼DC vollständig
umzuladen, kommt es ab 𝑡 = 0 zu einemharten Schalten. Dabei ändert sich𝑉DS signifikant
schneller und die Verlustleistung erfährt einen sprunghaften Anstieg. Die in Abb. 4.14 (b)
markierte Energie stellt für diesen Arbeitspunkt die effektive Verlustenergie 𝐸sw,on dar.
Mit einer deutlich größeren Totzeit könnte dieser zumTeil harte Schaltvorgang vollstän-

dig weich ablaufen. In dieser Arbeit ist die Totzeit allerdings durch denMikrocontroller auf
einenMaximalwert von 150ns beschränkt.

(a) (b)

Abbildung 4.14: Schaltknoten- und Gate-Source-Spannung bei partiellem ZVS in (a). Re-
sultierende Energie beim Einschalten 𝐸sw,on in (b) .

Für den in Abb. 4.14 beschriebenen Fall ergibt sich bei partiellem ZVS eine Schaltener-
gie von etwa 33 µJ. Bedingt durch den partiellen ZVS-Betrieb werden Teile der effektiven
Schaltknotenkapazität umgeladen und es muss nicht mehr die volle Spannung hart ge-
schaltet werden. Für 𝐼dc ≤ 0A, kommt es hingegen zu einem vollständigen harten Schalt-
vorgang, da der Strom den Knoten nicht mehr entlädt, sondern bis zum Einschalten von
QLS weiter über die Diode DHS fließt. Hierbei steigt die Schaltenergie 𝐸sw↑ auf einen Wert
von 160 µJ. Wird der Schaltknoten hingegen vollständig von 𝐼DC umgeladen, beträgt 𝑉DS
beim Einschalten nahezu 0V und ein verlustfreies Einschalten ist möglich.
Beim Laden des Schaltknotens wird hingegen Energie in der Ausgangskapazität ange-

sammelt. Diese Energie stellt Blindleistung dar, die zwischen den Schaltmomenten hin-
undherpendelt. EinevollständigeVermeidungvonBlindleistung istbezogenaufdieSchalt-
verluste daher nicht optimal. Die Schaltenergie lässt sich formal berechnen als

𝐸sw =

∫ 𝑡𝑠𝑤

0
𝐼DS(𝑡 ) ·𝑉DS(𝑡 ) dt. (4.19)

Die Simulationsergebnisse der Schaltenergie für die sekundärseitigen Transistoren sind
in Abb. 4.15 zu sehen. Die Einschaltenergie in Abb. 4.15(a) ist hier signifikant größer als die
Ausschaltenergie in Abb. 4.15(b).Mit einemEinschaltvorwiderstand 31.5Ω imVergleich zu
11.5Ω im Ausschaltpfad entspricht der Unterschied den Erwartungen. Sowohl der Wider-
stand für das Ein- als auch für das Ausschalten wurden eher konservativ gewählt, da es bei
vorangegangenen Experimenten zu Stabilitätsproblemen gekommen ist.
Die parasitäre Schaltknotenkapazität ermöglicht es, den Transistor auszuschalten, ohne

dass die Spannung über ihm bedeutend steigt. Dieser gewollte Effekt fällt mit zunehmen-
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dem Strom schwächer aus und die Verlustleistung steigt überproportional an. Auffällig bei
der Einschaltenergie ist, dass noch eine geringe Schaltenergie für 𝐼DC > 0A entsteht. Dies ist
durch den unvollständigen ZVS-Schaltvorgang zu erklären. Ab einem Strom von 2A ist die
Totzeit zwischen den Schaltvorgängen ausreichend lang, um einen praktisch verlustfreien
Schaltvorgang zu ermöglichen.

(a) Einschaltenergie (b) Ausschaltenergie

Abbildung 4.15: Einschaltenergie der Sekundärseite in (a) und Ausschaltenergie in (b).

Im Vergleich zu den SiC-MOSFETs auf der Sekundärseite zeigen die Si-MOSFETs auf der
Primärseite bei gleicher Schaltleistung (VA) während des Einschaltvorgangs eine um bis
zu 200% erhöhte Einschaltenergie. Die deutlich größere Gate-Ladung von 88nC im Ver-
gleichzu21nC führt zueinemlangsamerenundverlustreichenSchaltvorgang.Bemerkens-
wert ist an dieser Stelle ebenfalls die Schaltenergie beim Ausschalten. Diese ist je nach Ar-
beitspunkt um Größenordnungen höher als die Ausschaltenergie der SiC-MOSFETs. Hier-
bei wird deutlich, dass der Gatetreiber die Si-MOSFETs auf Grund ihrer größeren Gatela-
dung (vgl. Tab. 4.4) nicht schnell genug ausschalten kann. Durch ein schnelleres Ausschal-
ten zeichnet sich hier bereits Verbesserungspotential ab.

(a) Einschaltenergie (b) Ausschaltenergie

Abbildung 4.16: Einschaltenergie der Primärseite in (a) und Ausschaltenergie in (b).

Die Gesamtschaltverluste für den Betriebmit 100 kHzwerden in Abb. 4.17 dargestellt. Es
ist zu erkennen, dass die Verlustleistung besonders in den Randbereichen stark ansteigt.
In diesen Bereichen übersteigen die Schaltverluste alleine das Gesamtverlustbudget von
50W. Auffällig ist allerdings, dass die Verlustleistung nicht symmetrisch zur 𝑑 = 1-Linie
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verteilt ist. Besonders der Betrieb mit hoher Spannung der Primärseite ab 45V und nied-
riger Spannung auf der Sekundärseite unter 400V ist von hohen Verlusten geprägt. In die-
sem Arbeitsbereich kommt es zu hartem Schalten auf der Sekundärseite und zu ZVS auf
der Primärseite. Bei dem Arbeitspunkt mit𝑉1 = 45V und𝑉2 = 200V entstehen auf der ZVS-
betriebenenPrimärseite durchdie große Strombelastung 32WAusschaltverluste, während
auf aufderhart schaltendenSekundärseite lediglich12WEinschaltverluste entstehen.Ent-
lang der 𝑑 = 1-Linie ist auf Grund von einem geringen Effektivstrom und ZVS-Betrieb nur
mit geringen Schaltverlusten zu rechnen.

Abbildung 4.17: Gesamtschaltverluste berechnet auf Basis desModells.

InAbhängigkeit von𝑑 erfährt entweder die Primärseite oder die Sekundärseite durchdas
harteSchaltenerhöhteVerlustleistung (sieheKap. 3.2.2). Für𝑑 < 1kommtesaufderSekun-
därseite zu einem harten Einschalten, während es für 𝑑 > 1 auf der Primärseite zu einem
harten Einschalten kommt. Für den optimalen Betrieb der DAB ist die Unterteilung nach
hartem und weichem Schaltvorgang dabei allerdings nur bedingt sinnvoll.
Die Einschaltenergie für die Sekundärseite unter Verwendung von SiC-MOSFETs zeigt

in Abb. 4.15 deutlich geringere Einschaltenergien als die Si-MOSFETs auf der Primärseite
in Abb. 4.16. Dennoch ergeben sich in Abb. 4.17 für 𝑑 < 1, dort wo die Sekundärseite hart
einschaltet, höhere Verluste als für 𝑑 > 1. Dieser Zusammenhang wird durch die nicht zu
vernachlässigen Ausschaltverluste der Primärseite erklärt. Beispielsweise beträgt der Aus-
schaltstrombei𝑉1 = 45Vund𝑉2 = 200Vauf der Primärseite 200A.Unter idealenBedingun-
gen teilt sichder Stromsymmetrisch auf die zwei verwendetenVollbrückender Primärseite
auf undnachAbb. 4.16 ergibt sich eine Ausschaltverlustleistung bei 100 kHz von etwa 32W.
Die Einschaltverluste der hart schaltendenSekundärseite in diesemArbeitspunkt betragen
hingegen etwa nur 12W.
Dies Beispiel verdeutlicht, dass moderne, verlustarme Halbleitertechnologien wie SiC

die Forderung nach ZVS aufweichen. Gleichzeitig ist es für den effizienten Betrieb der DAB
notwendig, sowohlEinschalt-undAusschaltverluste zubetrachten.EinAusschaltstromvon
insgesamt 200A auf der Primärseite ist mit den hohen Verlusten nicht sinnvoll abbildbar.
Hier bedarf es Ansätzen, die die Strombelastung in den Randbereichen reduzieren.

4.5.2 Plausibilisierung der Schaltverluste durch vergleichendeMessung

Im hart schaltenden Betrieb stellen die Schaltverluste neben den Leitverlusten einen der
wichtigsten Verlustmechanismen der DAB dar. Daher sollen im Folgenden die simulierten
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Schaltverläufe anhand einer vergleichendenMessung von𝑉DS auf ihre Plausibilität geprüft
werden. Um die Genauigkeit des Modells möglichst gut bewerten zu können, wird für den
Laststrom 𝐼DC der gemesseneSchaltknotenstrom imSPICE-Modell verwendet. Abb. 4.18(a)
zeigt den Spannungsverlauf des Schaltknotens während eines harten Schaltvorgangs des
High-Side-Transistors auf der Sekundärseite. Die Schaltzeiten für den harten Schaltvor-
gang zwischen Simulation undMessung stimmen in guter Näherung überein. In der Mes-
sung ergibt sich für die Schaltflanke von 200V eine Schaltzeit von 25ns und inder Simulati-
on 30ns – jeweils für einenWert von 10 auf 90%. In der Simulation wird der Transformator
zueinerStromquelle vereinfacht, daher könnenOszillationen,dienachdemSchaltvorgang
noch auf dem Messsignal zu sehen sind, nicht abgebildet werden. Der weiche Schaltvor-
gang in Abb. 4.18(b) stimmt gutmit derMessung überein. Sowohl für die simulierte Schalt-
flanke als auch für die gemessene Schaltflanke ergibt sich eine Schaltzeit von 100ns. Für
diesen Arbeitspunkt ergibt sich daher ein sehrmoderates 𝑑𝑉 /𝑑𝑡 von 2V/ns. Die guteÜber-
einstimmung der beiden Signale deutet darauf hin, dass die effektive Kapazität des Schalt-
knotens akkurat nachgebildet wurde.
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Abbildung 4.18: Vergleich zwischen Schaltknotenspannung in der Simulation und Mes-
sung auf der Sekundärseite.

Für die Primärseite sind die Schaltflanken in Abb. 4.19 dargestellt. Das harte Einschal-
ten der High-Side ist in Abb. 4.19(a) zu sehen. Bei einer Spannung von𝑉1 = 20V ergibt sich
sowohl in der Messung als auch in der Simulation ein ähnlicher Kurvenverlauf mit einer
Schaltzeit von27ns.DerSpannungsverlauf inMessungundSimulation stimmt inguterNä-
herung überein. Dies deutet an, dass die simulativ bestimmten Einschaltverluste ebenfalls
plausibel sind. Nach Beendigung des Schaltvorgangs kommt es in derMessung noch zu ei-
ner leichten Oszillation durch Parasiten auf der Leiterkarte. Für die Schaltverluste ist dies
jedoch unwesentlich. Der weiche ZVS-Schaltvorgang auf der Primärseite ist in Abb. 4.19(b)
dargestellt. Hier ergibt sich eine geringfügige Abweichung von Simulation undMessung.
Insgesamt kann gesagt werden, dass die Spannungsverläufe von Simulation und Mes-

sung in guter Näherung übereinstimmen. Dies kann als Indikator für eine gute Abbildung
der relevanten Mechanismen für die Schaltvorgänge gewertet werden. Somit können die
berechneten Schaltverluste in das Simulationsmodell übernommen werden und das Ver-
halten derDAB kann in der Tendenz über den gesamten Arbeitsbereich berechnet werden.
Die dargestellten Schaltflanken zeigen ebenfalls, dass der Prototyp nicht auf schnelle

Schaltflanken hin entworfen wurde. Für die betrachteten Arbeitspunkte sind Spannungs-
änderungen von etwa 1V/ns auf der Primärseite bzw. 7V/ns auf der Sekundärseite zu be-
obachten. DieseWerte können auf Grund der nichtlinearen Ausgangskapazität bei höhren
Spannung zwar noch steigen, im Vergleich mit anderen Arbeiten bleiben diese Werte aber
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Abbildung 4.19: Vergleich zwischen Schaltknotenspannung in der Simulation und Mes-
sung auf der Primärseite.

konservativ. Auf Kosten der Schaltverluste sind die Leistungshalbleiter so besser zu beher-
schen und Parasiten im Aufbau wirken sich weniger stark aus.
Neben den Schaltverlusten wird die Verlustleistung der DAB von weiteren Faktoren be-

einflusst. DerWechselstrom, der durch die Vollbrücken fließt, führt zu einer hohen Rippel-
belastung der primär- und sekundärseitigen Kondensatoren.

4.6 Verluste in den Ein- und Ausgangskapazitäten

ZurSicherstellungdesSpannungsquellenverhaltenswerdenKondensatorenaufbeidenSei-
tendesWandlers verwendet.AufderPrimärseitewirddasSpannungsquellenverhaltendurch
Parallelschaltung von 12 Elektrolytkondensatoren (C1) sichergestellt. Auf der Sekundärsei-
te hingegen wird diese Aufgabe durch einen Folienkondensator (C2) erledigt. Die Verlust-
mechanismen (ohmsche Verluste bzw. dielektrische Apsorption) werden in einem äquiva-
lenten Serienwiderstand (ESR) zusammengefasst, der denHerstellerangaben entnommen
wurde. Tab. 4.5 zeigt die Parameter der primär- und sekundärseitigen Kapazität mitsamt
dem ESR. Zu bemerken ist der vergleichsweise hohe ESR von C1 trotz einer Parallelschal-
tung von 12 Kondensatoren auf der Primärseite.

Tabelle 4.5: Verwendete Kapazitäten C1 und C2 der Primär- und Sekundärseite.
Bezeichnung Typ Kapazität ESR

C1 EGPD800ELL162MM40H Elektrolyt 12x 1600 µF 2mΩ
C2 MKP1848C64010JY PP-Folie 40 µF 6mΩ

Die Kondensatoren stellen den hochfrequentenWechselstromanteil für die Vollbrücken
bereit. Bei hinreichend kleinem ESR und genügend großer Kapazität kann angenommen
werden, dass dieser Stromanteil ausschließlich von den Kapazitäte getragen wird. Für die
Berechnung derWechselstromswird RippelstromumdenGleichanteil bereinigt an schlie-
ßend der Effektivwert bestimmt. Nachfolgend für die Primärseite dargestellt.

61
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𝐼C1,ac(𝑡 ) = 𝐼1(𝑡 ) −
1
𝑇

∫ 𝑡0+𝑇

𝑡0
𝐼1(𝑡 )𝑑𝑡 (4.20)

𝐼C1,rms =

√︄
1
𝑇

∫ 𝑡0+𝑇

𝑡0
𝐼 2C1,ac(𝑡 )𝑑𝑡 (4.21)

Auf Basis des ESR können die Verluste in der primär- und sekundärseitigen Kapazität
bestimmt werden. Abb. 4.20 zeigt das rechnerische Ergebnis für die konventionelle Im-
plementierung der DAB bei 100 kHz Schaltfrequenz. Die primärseitigen Verluste sind in
Abb. 4.20(a) dargestellt und erreichen in den Randbereichen durch die hohe Strombelas-
tung bis zu 10W Verlustleistung. Dies entspricht bereits 20% des Gesamtverlustbudgets.
Die sekundärseitigen Verluste spielen hingegen praktisch keine Rolle. Aus Abb. 4.20(b) ist
zu erkennen, dass die Verluste über dem gesamten Arbeitsbereich unter 1W liegen.

(a) Verluste im Kondensator auf der Primärseite (b) Verluste im Kondensator auf der Sekundärseite

Abbildung 4.20: Kondensatorverluste auf Basis der ESR-Werte imDatenblatt.

Die Ein- und Ausgangskapazitäten eines DC/DC-Wandlers spielen bei der Verlustleis-
tungmeist eineuntergeordneteRolle. Anhanddieser beispielhaftenBetrachtung ist jedoch
zu sehen, dass dieVerluste indenRandbereichenbei derDABeinnennenswerter Anteil am
Gesamtverlustbudget haben.

4.7 Vergleich vonMessung und Simulation

Um die DAB für den vorgesehenen Arbeitsbereich auszulegen und die Verlustleistung ih-
ren Anteilen nach aufteilen zu können, wurde das zuvor beschriebene Modell entwickelt.
Im Nachfolgenden werden die Ergebnisse des Modells auf ihre Plausibilität geprüft. Dazu
werdendieMessungenmit dem inKap. 4.2 beschriebenenPrototypenmit Ergebnissen des
Modells verglichen. Anhand des Modells lässt sich daraus auf die Verlustanteile einzelner
Komponenten schließen.
Die dargestellten Ergebnisse beziehen sich auf zwei Messreihen, die beide bei𝑉2 = 200V

und𝑉1 = 20V durchgeführt wurden. Zum einen wurde dasModell über einen Frequenzbe-
reich von 25 kHz bis 150 kHz bei 𝜙 = 𝜋/3 geprüft. Zum anderen wurden die Ergebnisse des
Modells über die Phasenverschiebung 𝜙 von 0 bis 𝜋 bei einer festen Frequenz von 150 kHz
geprüft.
Das Modell berücksichtigt dabei die Totzeit zwischen den Brücken implizit durch ange-

passte Schaltverluste. Dies führt im Betriebspunkt mit kleiner Phasenverschiebung zu Ab-
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weichungen im Verhalten. Die Totzeit kann für diese Arbeitspunkte als Teil der Phasenver-
schiebung interpretiert werden. Da die Totzeit unabhängig von der Frequenz ist, kommt
es besonders bei der Messreihe mit der maximalen Schaltfrequenz von 150 kHz zu Abwei-
chungen in der Phasenverschiebung. Dieser Effekt wurde auch in [95, 96] dargestellt. Eine
grundsätzliche Einschränkung der Gültigkeit ist nicht zu befürchten.

4.7.1 Variation der Schaltfrequenz

In Abb. 4.21 werden der Wirkungsgrad 𝜂 des Prototyps und der berechnete Wirkungsgrad
des Modells 𝜂sim über einen Leistungsbereich von 180W bis 1.06 kW bei𝑉1 = 20V und𝑉2 =
200V verglichen. Die Ausgangsleistung wird in diesem Fall durch Variation der Schaltfre-
quenz von 150 herunter zu 25 kHz in 5 kHz Schritten variiert. Die Phasenverschiebung zwi-
schen Primär- und Sekundärseite ist fest auf 𝜋/3 eingestellt. Bei der maximalen Schaltfre-
quenz von 150 kHz erzielt der Prototyp einen Wirkungsgrad von 95.6%, während das Mo-
dell einen Wirkungsgrad von 96.2% berechnet. Wird die Frequenz auf 115 kHz reduziert,
steigt die Ausgangsleistung auf 240W und der Prototyp erreicht für diese Messreihe seine
maximale Effizienz von 95.8%.Diemaximale Ausgangsleistungwird schließlich bei 25 kHz
Schaltfrequenzmit 1.06 kW erreicht.
Bei dermaximalen Schaltfrequenz von 150 kHz ergibt sich die größteDifferenz zwischen

Modell undMessung von 0.6% Punkten. Diese ist plausibel, da imModell keine parasitär-
en Kapazitäten an den induktiven Bauelementen berücksichtigt werden. Durch die Schalt-
flankenwerden so LC-Schwingkreise anTransformator und externer Induktivität angeregt,
die den Effektivwert des Stromes erhöhen. Ebenfalls kann es durch die Totzeit zu leichten
Abweichungen in der tatsächlichen Phasenverschiebung kommen, wodurch eine zusätz-
liche Abweichung zwischen Simulation undMessung entstehen kann. Der Einfluss beider
Effekte nimmt bei zunehmender Schaltfrequenz zu. Eine Reduzierung der parasitären Ef-
fekte an den induktiven Bauelementen sollte eine größereÜbereinstimmungmit demMo-
dell ermöglichen. Dennoch wird eine maximale Abweichung von 0.6% als akzeptabel be-
trachtet. Ziel desModells ist lediglich die Verlustleistung in der Tendenz richtig zu erfassen
und so eine gezielte Optimierung der DAB zu ermöglichen.

Abbildung 4.21: Gemessene Effizienz des Prototyps bei Variation der Frequenz im Bereich
von 25 bis 150 kHz bei einem festenWert für 𝜙 von 𝜋/3.
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4 Entwurf eines verlustbehaftetenModells und Verifikation durchMessung

Anhand des beschriebenen Modells lässt sich die Verlustleistung einzelner Komponen-
ten in Abhängigkeit der Schaltfrequenz angeben. Abb. 4.22 zeigt die gemessene Verlust-
leistung und schlüsselt die Verluste auf Basis des Modells auf. Hystereseverluste (𝑃hyst,T)
und der externen Spule (𝑃hyst,Lext) spielen praktisch keine Rolle. Dies steht im Einklangmit
den Erwartungen, da derMagnetisierungsstrom imTransformator auf Grund der geringen
Spannung ebenfalls klein ist. Ebenfalls sind die Kondensatorverluste ihrem Anteil nach zu
vernachlässigen. Lediglich bei geringer Schaltfrequenz unter 40 kHz und einer Ausgangs-
leistung ab 700W entstehen Verluste im einstelligen Watt-Bereich. Bei 25 kHz Schaltfre-
quenz und 1 kW Ausgangsleistung betragen die Verluste 5% der Gesamtverlustleistung.
Durch die große Phasenverschiebung von 𝜋/3 bei einem Arbeitspunkt mit 𝑑 = 1 ist eben-
falls der ZVS-Betrieb stehts gewährleistet.Die Schaltverluste vonPrimär- undSekundärsei-
te, zusammengefasst als𝑃sw spielen insgesamt eine untergeordnete Rolle. Bei einer Schalt-
frequenz von 150 kHz beträgt ihr Anteil jedoch knapp 20%. Ein signifikanter Anteil der Ver-
lustleistung entsteht durch die Leitverluste in den magnetischen Bauelementen, gekenn-
zeichnet als𝑃con,mag. Ebenfalls signifikant sinddieLeitverluste indenTransistoren, gekenn-
zeichnet mit 𝑃con,FET.
Durch Variation der Schaltfrequenz konnte verifiziert werden, dass dasModell plausible

Ergebnisse über den betrachteten Frequenzbereich liefert. Für den betrachteten Arbeits-
punkt mit𝑉2 = 200V und𝑉1 = 20V zeigt die Aufteilung der Verlustleistung, wie dominant
die Leitverluste der Halbleiter undmagnetischen Bauelement in der DAB sind.

Abbildung 4.22: Berechnete Aufteilung der Verluste auf Basis der vorgestelltenModelle für
𝑉1 = 20V und𝑉2 = 200V.

4.7.2 Variation der Phasenverschiebung

Neben der Schaltfrequenz hat die Phasenverschiebung direkten Einfluss auf die übertra-
gene Leistung der DAB. Umdie Ergebnisse desModells zu plausibilisieren, wurde die Pha-
senverschiebung 𝜙 bei𝑉1 = 20V und𝑉2 = 200V bei einer Frequenz von 150 kHz zwischen
0 und 𝜋 variiert. Abb. 4.23 zeigt die gemessene und simulierte Eingangsleistung 𝑃in bzw.
𝑃in,sim. Der Kurvenverlauf zeigt für eine kleine Phasenverschiebung bis 𝜋/8 eine Unstetig-
keit. Dieser Effekt wird durch die Totzeit zwischen den Schalterstellungen verursacht [95,
96] und kann als parasitäre Phasenverschiebung verstanden werden. Wird dieser Aspekt
in der Simulation berücksichtigt, dann stimmen gemessene und simulierte Eingangsleis-
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4.7 Vergleich vonMessung und Simulation

tung gut überein. Die gemessene und simulierte Ausgangsleistung 𝑃out bzw. 𝑃out,sim wird
ebenfalls in der Abbildung dargestellt. Die Simulation bestimmt die Ausgangsleistung als
Differenz der idealen Eingangsleistung und den Verlusten auf Basis des Modells. Der Ver-
gleich beider Kurvenverläufe belegt, dass dieser Ansatz in dem betrachteten Arbeitspunkt
gültig ist. Aus diesem Grund ergibt sich die maximale Ausgangsleistung auch nicht mehr
bei 𝜋/2, wie es bei der Eingangsleistung der Fall ist. Ein Betrieb in der Nähe von 𝜋/2 erhöht
die Ausgangsleistung nur geringfügig, jedoch steigen die Verluste überproportional an.

Abweichung durch

Todzeit

Abbildung 4.23: Gemessene und simulierte Eingangsleistung 𝑃in bzw. 𝑃in,sim sowie ge-
messene und simulierte Ausgangsleistung 𝑃out bzw. 𝑃out,sim bei 𝑉1 = 20V,
𝑉2 = 200V und 𝑓sw = 150 kHz.

Bereits in Abb. 4.22 wurde deutlich, welchen signifikanten Anteil die Leitverluste an den
Gesamtverlusten der DAB haben. Daher ist die korrekte Modellierung des Effektivwertes
desprimär-undsekundärseitigenBrückenstroms 𝑖1 bzw. 𝑖L vongroßerBedeutung. InAbb.4.24
wird der Effektivwert der Simulationmit dem gemessenen Effektivwert verglichen. Sowohl
für die Primärseite in (a) als auch für die Sekundärseite in (b) ist eine gute Übereinstim-
mung zu beobachten. Wie auch schon in Abb. 4.23 zeigt sich für kleine Phasenverschie-
bungen eine Abweichung vomModell.

(a) (b)

Abbildung 4.24: Vergleich zwischem Messung und Simulation des primär- und sekundär-
seitigen Brückenstroms in (a) bzw. (b).
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BasierendaufdemModell kann fürdenArbeitspunkt𝑉1 =20V,𝑉2 =200Vdie anteiligeVer-
lustleistung in Abhängigkeit von 𝜙 dargestellt werden. Für eine Phasenverschiebung zwi-
schen 0 und 𝜋/8 zeigt Abb. 4.25 einen überwiegenden Anteil an Schaltverlusten, gekenn-
zeichnet mit 𝑃sw. Dies ist plausibel, da nur ein kleiner Strom zumUmladen des Schaltkno-
tens zur Verfügung steht und es so zu einem partiellem ZVS Schaltvorgang mit erhöhten
Verlusten kommt. Die Schaltverluste sinken mit steigender Phasenverschiebung und stei-
gendem Umladestrom. Sowohl die Leitverluste der Transistoren und magnetischen Bau-
elemente (𝑃con,FET bzw. 𝑃con,mag) als auch die Hystereseverluste der externen Induktivität
und ESR-Verluste der Kondensatoren steigenmit zunehmender Phasenverschiebung kon-
tinuierlich an. Der Verlustanteile sind alle direkt von einer größeren Strombelastung be-
troffen. Die Hystereseverluste des Transformators 𝑃hyst,T sind in diesem Arbeitspunkt auf
Grund der hohen Schaltfrequenz von 150 kHz praktisch zu vernachlässigen.

Abbildung 4.25: Gemessene und berechnete Verlustverteilung für𝑉1 = 20V,𝑉2 = 200V und
𝑓sw = 150 kHz.

4.8 Zusammenfassung

IndiesemKapitelwurdendiewesentlichenVerlustmechanismenderDAB für einenBetrieb
bei konstanter Leistung über den angestrebten Arbeitsbereich beispielhaft betrachtet. Die
gezeigten Ergebnisse basieren in diesem Fall auf einer nicht optimalen Vorauslegung des
Wandlers bei Betrieb mit fester Schaltfrequenz von 100 kHz und einem Übersetzungsver-
hältnis des Transformators von 𝑛 = 10.
Basierend auf den Berechnungen sind die Leitverluste auf Primär- und Sekundärseite

ambedeutendsten. Auf Grund des hohenBlindstromanteils, der sich aus demUngleichge-
wicht von𝑉2 und𝑛𝑉1 ergibt, steigendieVerlustebesonders indenRandbereichenan.Neben
den Leitverlusten sind die Schaltverluste besonders hin zu den Randbereichen problema-
tisch.HierkommtesdurchdengroßenUnterschiedzwischen𝑉2 und𝑛𝑉1 zuverlustreichem,
harten Schalten. Die ESR-Verluste in den Kondensatoren spielen eine untergeordnete Rol-
le. Hier hat sich jedoch gezeigt, dass die ESR-Verluste auf der Primärseite umein Vielfaches
größer sind als auf der Sekundärseite.Während der ESR der Ein- und Ausgangskapazität in
einer vergleichbarenGrößenordnung liegt, unterscheidet sich die Strombelastungumeine
Größenordnung (𝑛 = 10). In den Randbereichen des Arbeitsbereichs ist die Belastung der
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primärseitigenKondensatorendaher zuberücksichtigen.DieHystereseverluste inexterner
Induktivität Lext und im Transformator sind im Vergleich zu den Leit- und Schaltverlusten
gering.
Zusammenfassend kann gesagt werden, dass Arbeitspunkte mit 𝑑 ≠ 1, bedingt durch

den ungünstigen Stromverlauf, problematisch sind. Das nachfolgende Kapitel untersucht
daher mehrereMöglichkeiten, die Strombelastung zu senken.
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5 Untersuchte Ansätze zur Abdeckung eines
weiten Arbeitsbereichs bei konstanter
Leistung

Das verlustbehaftete Modell der DAB in Kap. 4 hat an einer beispielhaften Auslegung die
Grenzen bei der Abdeckung einesweiten Arbeitsbereichs gezeigt. Der Betrieb in denRand-
bereichen, wo jeweils eine Brückenspannung maximal und die andere minimal ist, ist be-
sonders problematisch. Durch die Asymmetrie zwischen𝑛𝑉1 und𝑉2 steigt bei gleicher Aus-
gangsleistung der Effektivwert des Stroms 𝑖L erheblich und erzeugt signifikante Leitverlus-
te. Bereits durch die so entstehenden Leitverluste wird das Verlustbudget von 50W über-
schritten.NebenerheblichenLeitverlustenkanndasVerlustbudget zusätzlichdurchSchalt-
verluste bei einem hart schaltenden Betrieb belastet werden. In diesem Kapitel werden
Ansätze diskutiert, welche die Abdeckung eines weiten Spannungsbereichs ermöglichen
in dem Schalt- und Leitverluste reduziert werden. Dabei wird auf die praktische Untersu-
chung dieser Ansätze eingegangen und an entsprechender Stelle auf weiterführende Ver-
öffentlichungen verwiesen, die im Rahmen dieser Arbeit entstanden sind.

5.1 Einfluss des Übersetzungsverhältnisses auf den ZVS-Bereich

DieWahl des Übersetzungsverhältnisses hat erhebliche Auswirkungen auf die gesamte Ar-
beitsweise derDAB. Sowohl die Ausgangsleistung𝑃 , wie auch der Spulenstrom 𝑖L (vgl.(3.5),
(3.7)) werden direkt von 𝑛 beeinflusst. Dies hat wiederum Auswirkungen auf die Schalt-
und Leitverluste der Transistoren und magnetischen Bauelemente sowie auf die Hystere-
severluste immagnetischenKreis. Die Vorbetrachtungen ausKap. 4 haben gezeigt, dass die
Verlustleistung in der Tendenz mit dem Abstand zur 𝑑 = 1-Linie steigt. Daher sollten sich
alle Arbeitspunkte möglichst nahe dieser Linie befinden, was durch dieWahl des Überset-
zungsverhältnisses 𝑛 beeinflusst werden kann. Für einen Transformator mit festem Über-
setzungsverhältnis ist die Wahl daher besonders wichtig.

In Kap. 1.6 wurde der Belastungsindikator 𝑟 eingeführt, um die entstehende Verlustleis-
tung im Verhältnis zu anderen Arbeitspunkten qualitativ abzuschätzen. Wird 𝑟 über dem
gesamten Arbeitsbereich aufsummiert, lässt sich der Einfluss desÜbersetzungsverhältnis-
ses untersuchen. Das optimaleÜbersetzungsverhältnisminimiert daher das Integral von 𝑟
über dem gesamten Arbeitsbereich. Gemäß diesemAnsatz wird in Abb. 5.1 der Einfluss für
Übersetzungsverhältnisse im Bereich von 𝑛 = 5 bis 𝑛 = 15 untersucht.
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Abbildung 5.1: Bestimmung des Übersetzungsverhältnisses über Integration des Belas-
tungsindikators 𝑟 . Das optimale Übersetzungsverhältnis für den betrachte-
ten Arbeitsbereich ist demnach 𝑛 = 10.

Aus Abb. 5.1 ist zuerkennen, dass die Kostenfunktion 𝑟 bei 𝑛 = 10 ihr Minimum erreicht.
Unter Berücksichtigung des Übersetzungsverhältnisses ergibt sich für den quadratischen
Arbeitsbereich von 𝑛𝑉1 und𝑉2 das optimale Übersetzungsverhältnis zu einer Diagonalen.
Die beispielhafte Auslegung derDAB aus Kap. 4 verwendet aus diesemGrund ebenfalls ein
Übersetzungsverhältnis von 10.

Abbildung 5.2: Angestrebter Arbeitsbereich des DC/DC-Wandlers. Für alle Arbeitspunkte
auf der gezeigten Linie gilt 𝑑 = 1.

DievorgeschlageneMethodikbestimmtdasoptimaleÜbersetzungsverhältnis fürdieKos-
tenfunktion 𝑟 . Diese Funktion nimmt jedoch an, dass sich die Verluste symmetrisch zur
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𝑑 = 1-Linie verhalten. Durch den unterschiedlich ausgeprägten Einfluss des Magnetisie-
rungsstroms, ebenso wie unterschiedliche Schaltverluste auf Primär- und Sekundärseite,
kann das optimale Übersetzungsverhältnis von 𝑛 = 10 leicht abweichen. Wenn die Ver-
luste allerdings möglichst symmetrisch zur 𝑑 = 1-Linie gestaltet werden, ist dieser Ansatz
zulässig. Für den betrachteten Arbeitsbereich mit 20 bis 60V auf der Primärseite und 200
bis 600V auf der Sekundärseite ist die Wahl von einemÜbersetzungsverhältnis von 𝑛 = 10
intuitiv nachvollziehbar. Die Bestimmung des Übersetzungsverhältnisses durchMinimie-
rung von 𝑟 ist besonders bei nicht quadratischenArbeitsbereichen, sowiebei beimehreren
Wicklungsabgriffen, interessant.

5.2 Verbesserte Abdeckung des Arbeitsbereichs durchmehrere
Wicklungen

Wird ein Transformator mit festem Übersetzungsverhältnis eingesetzt, ergibt sich ledig-
lich ein Freiheitsgrad in der Auslegung des Übersetzungsverhältnisses. Für die Abdeckung
des Arbeitsbereichs kann dies unter Umständen ungenügend sein kann. Hingegen entste-
hen bei Verwendung von zwei Übersetzungsverhältnissen auch zwei Freiheitsgerade, wo-
bei durchKombinationdrei unterschiedliche, sinnvolleÜbersetzungsverhältnissemöglich
sind.
In dieser Arbeit kann auf Grund der Größe des Arbeitsbereichs nicht sichergestellt wer-

den, dass ein einziges Übersetzungsverhältnis 𝑛 alle Betriebspunkte hinreichend gut ab-
deckt. Ein veränderliches Übersetzungsverhältnis ist daher ein naheliegender Ansatz zur
Abdeckung eines weiten Spannungsbereichs. Dieses Konzept wurde imRahmen dieser Ar-
beit untersucht und die Ergebnisse wurden in [97] veröffentlicht. Dazu wurde ein Trans-
formators mit Mittelabgriff und zwei Wicklungen verwendet, so dass sich insgesamt drei
Übersetzungsverhältnisse ergeben: 𝑛1, 𝑛2 und 𝑛1 + 𝑛2. Hervorzuheben ist, dass diese Im-
plementierung ohnemechanische Schalter oder bidirektional sperrende Transistoren aus-
kommt. Je nach Arbeitspunkt wird eine der zwei Wicklungen über eine zusätzliche Halb-
brücke kurzgeschlossen. Dieser Ansatz ist allerdings problematisch, da durch den Wick-
lungskurzschluss der zusätzlich entstehende Blindstrom Leitverluste erzeugt und so die
potentiellen Vorzüge zu Nichte macht.
Eine Alternativewird in [45] gegeben.HierwirdDABmitmehreren Sekundärwicklungen

amTransformator vorgestellt. Die Implementierung sieht das sequentielles Zuschalten der
Wicklungen, d. h. 𝑛1, 𝑛1 + 𝑛2 etc., vor. Durch das sequentielle Zuschalten von Wicklungen
werden jedoch nicht alle möglichen Kombinationen ausgeschöpft und Design sowie Her-
stellungdesTransformators sindkomplex.DennochzeigendieErgebnisse inwie einweiter
Spannungsbereich effizient mit der DAB abgedeckt werden kann.
Eine Implementierung, die alle sinnvollen Kombinationen der Wicklungen nutzt ohne

zusätzliche Leitverluste durch einen Wicklungskurzschluss verursacht, ist daher attraktiv.
Die schematischeDarstellungausAbb.5.3verwendethierzuzweiWechselrelais, die inKom-
bination drei valide Zustände, 𝑛1 = 6, 𝑛2 = 10 und 𝑛1 + 𝑛2 = 16, ermöglichen. Dieser An-
satz kombiniert somit die zuvor beschriebenen Konzepte und vermeidet sowohl erhöhten
Hardwareaufwand als auch zusätzliche Leitverluste durch Blindstrom.
Durch Verwendungmehrerer Übersetzungsverhältnisse ist es somitmöglich, den Belas-

tungsindikator 𝑟 signifikant zu reduzieren und den Arbeitsbereich so besser abzudecken.
InAbb. 5.4 ist der resultierende 𝑟 -Wert fürdie vorgeschlagene Implementierungdargestellt.
Hierbei ergibt sich einmaximalerWert für 𝑟 von 11.6, während sich bei einem festenÜber-
setzungsverhältnismit𝑛 = 10einmaximalerWert von27 für 𝑟 einstellt. Somit istderEinsatz
von zweiWicklungen, die anhand von bipolar sperrenden Schaltern zu drei Übersetzungs-
verhältnissen kombiniert werden können, eine interessante Lösung.
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Abbildung 5.3: Implementierung von drei, umschaltbaren Übersetzungsverhältnissen auf
Basis von zwei Wechselschaltern.

Abbildung 5.4: Resultierender 𝑟 -Wert bei VerwendungmehrererÜbersetzungsverhältnisse
am Transformator.

Die Wahl der bipolar sperrenden Schalter wird in [45] diskutiert. Thyristoren seien auf
Grund der kapazitiven Einkopplung durch die schnellen Spannungsänderungen und dem
damit verbundenen parasitären Aufsteuern nicht gut geeignet. Geschwindigkeitsvorteile
gegenüber mechanischen Relais bieten halbleiterbasierte Lösungen auf Basis von MOS-
FETs oder IGBTs, jedoch basieren die experimentellen Ergebnisse von [45] auf mechani-
schen Relais. In diesem Kontext sei auf die notwendige Spannungsfestigkeit des Schalters
hingewiesen, die sich aus der differentiellen Spannung von 𝑣1 und 𝑣2 unter Berücksichti-
gung derÜbersetzungsverhältnisses ergibt. Für den betrachteten Arbeitsbereichmit𝑉2,max
= 600V und𝑉1,max = 60V ergibt sich bei einemÜbersetzungsverhältnis von 𝑛 = 16 ohne Si-
cherheitsaufschlag bereits eine benötigte Spannungsfestigkeit von 1560V. Durch die hohe
benötigte Spannungsfestigkeit, den zusätzlichenHardwareaufwand und die Unterberech-
nung im Energiefluss während des Umschaltens der Wicklungen wird dieser Ansatz nicht
favorisiert.

72



5.3 Verbesserte Abdeckung des Arbeitsbereichs durchmehrere Koppelinduktivitäten

5.3 Verbesserte Abdeckung des Arbeitsbereichs durchmehrere
Koppelinduktivitäten

Die Induktivität 𝐿DAB bestimmtmaßgeblich die übertragene Leistung der DAB. Dieser Zu-
sammenhang wird in Abb. 5.5 für zwei unterschiedliche Werte von 𝐿DAB mit Hilfe der Iso-
linien verdeutlicht. Dafür wurde eine feste Phasenverschiebung von 𝜙 = 𝜋/3 gewählt, die
über den gesamten Arbeitsbereich den ZVS-Betrieb gewährleistet. Bei einer Induktivität
von 45µH für 𝐿DAB kann bereits bei minimaler Spannungen auf Primär- und Sekundärsei-
te 1 kW Leistung übertragen werden. Unter Verwendung einer festen Phasenverschiebung
steigt die übertragene Leistung proportional zu𝑉1 und𝑉2 an. DerWandler würde beimaxi-
maler Spannung auf Primär- und Sekundärseite bis zu 9 kW Leistung bei 𝜙 = 𝜋/3 übertra-
gen können. Eine steigende Ausgangsleistung ist jedoch nicht erwünscht. Wird die Induk-
tivität auf 150µH erhöht, ist es im unteren Spannungsbereich nicht mehr möglich, eine
Leistung von 1 kW zu übertragen. Jedoch steigt die maximal übertragbare Leistung in ei-
nem geringerenMaßewas weitreichende Folgen für den ZVS-Betrieb und die Effizienz des
Wandlers hat.

Abbildung 5.5: Leistungsfluss bei 𝜙 = 𝜋/3 und 100 kHz für zwei unterschiedliche Indukti-
vitätswerte für 𝐿DAB.

EinemsteigendenLeistungsflusskannzwar immermit einergeringerenPhasenverschie-
bung entgegengewirkt werden, dies kann jedoch mit einem Verlust im ZVS-Betrieb und
steigendenSchaltverlusten verbunden sein. Für eine konstanteAusgangsleistung von1 kW
zeigt Abb. 5.6 den resultierenden ZVS-Bereich. Der Betrieb mit einer Koppelinduktivität
von 150µH zeigt einen erheblich vergrößerten ZVS-Bereich. Insbesondere in den Rand-
bereichen ist der Betrieb mit 150µH daher höchst attraktiv. Allerdings muss diese Grafik
immer im Zusammenhang mit Abb. 5.5 gesehen werden, da eine Koppelinduktivität von
150µHnicht in jedem Punkt den geforderten Leistungsfluss ermöglicht.
Anhand von Abb. 5.5 und Abb. 5.6 wird klar, dass dieWahl einer einzelnen Koppelinduk-

tivität immer mit Kompromissen verbunden ist. Eine Möglichkeit die Induktivität an den
jeweiligen Arbeitspunkt anzupassen, ist daher von großem Vorteil für den effizienten Be-
trieb der DAB. Die Verwendung von zwei unterschiedlichen Induktivitätswerten für LDAB
wurde in [66] untersucht und die Erweiterung des ZVS-Bereichs, wie auch eine gesteigerte
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Abbildung 5.6: Grenzen des ZVS-Bereichs bei der Verwendung von zwei unterschiedlichen
Induktivitäten für 𝐿DAB. Mit 𝐿DAB = 150µH ist es allerdings nichtmöglich, in
jedem Arbeitspunkt 1 kW Leistung zu übertragen.

Effizienz, durch Umschalten der Induktivität konnte bestätigt werden. Das Prinzipschalt-
bild ist in Abb. 5.7 dargestellt.
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Abbildung 5.7: Umsetzung einer DAB-Topologie mit umschaltbarem 𝐿DAB zur Anpassung
der Ausgangsleistung über einen weiten Spannungsbereich.

Zur Übertragung einer konstanten Leistung wäre idealerweise eine kontinuierliche An-
passung von 𝐿DAB nach

𝑛𝑉1𝑉2
𝐿DAB

= const. (5.1)

notwendig. Für die Induktivität 𝐿DAB ist dieser Ansatz zwar nicht einfach umzusetzen, je-
doch beeinflusst die Schaltfrequenz 𝑓sw den Betrieb der DAB auf eine ähnlicheWeise. Eine
kontinuierliche Anpassung der Schaltfrequenz ist sehr wohl denkbar.
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5.4 Verbesserte Abdeckung des Arbeitsbereichs durch variable
Schaltfrequenz

Neben der Induktivität 𝐿DAB hat die Schaltfrequenz 𝑓sw eine ähnliche Auswirkung auf die
Betriebsweise der DAB. Die übertragene Leistung verhält sich reziprok zur Schaltfrequenz.
In Abb. 5.8 wird der Einfluss der Schaltfrequenz auf die Betriebsweise der DAB beispielhaft
dargestellt. Für die gleiche Leistung von 1 kW kommt es bei 𝑑 = 2 bei einer Schaltfrequenz
von 50 kHz zu hartem Schalten auf der Primärseite. Wird die Frequenz angehoben, muss
zum Beibehalten der Leistung ebenfalls die Phasenverschiebung erhöht werden. Bei einer
Frequenz von 150 kHz wird mit 𝜙 = 𝜋/4 ZCS erreicht, was die Grenze zum ZVS-Betrieb
darstellt. Ab diesem Punkt vergrößert eine höhere Schaltfrequenz lediglich dieMarge zum
Grenzbereich des ZVS–Betriebs, indem der Strom zumUmladen des Schaltknotens steigt.
Damitwird das Schaltknotenpotential in immer kürzerer Zeit umgeladenund eine größere
Flankensteilheit ist die Folge. Bei einer Frequenz von 200 kHz erreicht die DAB ihre maxi-
male Phasenverschiebung von 𝜋/2. Das System ist somit bei dieser Frequenz an seinem
Leistungsmaximum angelangt.

Abbildung 5.8: Benötigte Phasenverschiebung für 1 kWAusgangsleistung bei𝑑 = 2 für eine
Schaltfrequenz von 50 bis 200 kHz in 50 kHz-Schritten. Durch Variation der
Schaltfrequenz kann die DAB gezielt im ZVS-Bereich betrieben werden.

Die minimal notwendige Frequenz 𝑓sw,min, um an der Grenze zum ZVS-Betrieb arbeiten
zu können, lässt sich aus den bekannten Gleichungen (3.10) und (3.13) berechnen, die an
dieser Stelle zur besseren Lesbarkeit wiederholt werden. Die Grenze zumZVS-Betrieb lässt
sich mit 𝜙zcs beschreiben. Ebenfalls kann die Phasenverschiebung 𝜙 in Abhängigkeit von
der Schaltfrequenz 𝑓sw, der Induktivität 𝐿DAB, der Leistung 𝑃 , des Übersetzungsverhältnis-
ses 𝑛 sowie der Spannung auf Primär- und Sekundärseite (𝑉1,𝑉2) angegeben werden.
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𝜙zcs =


𝜋

2 (1 − 𝑑) 𝑑 ≤ 1
𝜋

2

(
1 − 1

𝑑

)
𝑑 > 1

𝜙 =
𝜋

2
©­«1 −

√︄
1 − 8𝑓sw𝐿DAB𝑃

𝑛𝑉1𝑉2
ª®¬

Durch Verwendung von (3.10) und (3.13) lässt sich die minimal notwendige Schaltfre-
quenz angeben, um im Grenzbereich des ZVS-Betriebs arbeiten zu können. In Abhängig-
keit von 𝑑 ergibt sich 𝑓sw,min so zu

𝑓sw,min =


(1 − 𝑑2)𝑛𝑉1𝑉2

8𝑃𝐿DAB
∀ 𝑑 < 1

(1 − 1/𝑑2)𝑛𝑉1𝑉2
8𝑃𝐿DAB

∀ 𝑑 > 1.
(5.2)

Auf Basis von (5.2) lässt sich für den gesamten Arbeitsbereich die notwendige Grenzfre-
quenz für den ZVS-Betrieb berechnen. Dabei ergibt sich nach (5.2) entlang der 𝑑 = 1-Linie
eine Schaltfrequenz von 0Hz.DerBetriebdes Transformators ist jedochbedingt durch Sät-
tigungseffekte erst ab einigen Kilohertz möglich. In Abb. 5.9 wird der Frequenzbereich da-
her auf einen plausiblen Bereich zwischen 30 und 150 kHz beschränkt.
Die Wahl der unteren Grenzfrequenz wird in Kap. 6.2 im Detail besprochen und ein ar-

beitspunktabhängiger Wert festgelegt. Der Maximalwert von 𝑓sw,min wird hingegen nach
(5.2) unter anderem von der Koppelinduktivität 𝐿DAB beeinflusst. In Kap. 6.3 wird dies zu-
sammenmit zunehmenden Verlusten bei höhrer Schaltfrequenz betrachtet.
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Abbildung 5.9: MinimalnotwendigeSchaltfrequenz, umZVS-Betrieb zuerreichen. Entlang
der 𝑑 = 1-Linie ist ZVS immer gewährleistet.

Bedingt durch die kontinuierliche Anpassung der Schaltfrequenz ist es somöglich, in je-
dem Arbeitspunkt ZVS zu realisieren. Dies hat weitreichende Folgen für den Betrieb der
DAB, da so ein signifikanter Verlustmechanismus, die Schaltverluste, praktisch außer Kraft
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gesetzt werden kann. Der Betrieb entlang der 𝑑 = 1-Linie ist in diesem Fall unproblema-
tisch, da hier eine beliebig niedrige Schaltfrequenz gewählt werden kann und ZVS immer
sichergestellt ist. Hierbei setzten allerdings die Sättigungseffekte des Transformators die
Randbedingungen.

5.5 Diskussion

Die Abdeckung eines weiten Arbeitsbereichs ist auf Grund der Verlustmechanismen der
DAB limitiert.Hierbei sind insbesonderederVerlust desZVS-Betriebsundeine zunehmen-
de Belastung durch ohmsche Verluste bei Arbeitspunktenmit 𝑑 ≠ 1 anzuführen. In diesem
Kapitel wurden drei unterschiedliche Ansätze zur Abdeckung einesweiten Arbeitsbereichs
untersucht.
Anpassen von n • MehrereWicklungen ermöglichen Betrieb nahe 𝑑 = 1.

• ZVS-Betrieb ist über sehr weiten Bereich sichergestellt.
• Bidirektional sperrende Schalter mit hoher Spannungsfestigkeit
notwendig.

• Unstetigkeiten im Betrieb beimUmschalten der Wicklungen.

Anpassen von LDAB • ZVS-Betrieb nahezu über gesamten Arbeitsbereichmöglich.
• Bidirektional sperrende Schalter nötig.
• Unstetigkeiten imBetrieb beimWechsel der Koppelinduktivität.

Anpassen von fsw • ZVS-Betrieb nahezu über gesamten Arbeitsbereichmöglich.
• Kein zusätzlicher Hardwareaufwand.
• KeineUnstetigkeiten imBetrieb, da Frequenz kontinuierlich an-
gepasst wird.

EineKombination aller Ansätze ist grundsätzlich denkbar, jedochwird dies als nicht not-
wendig erachtet, um den gesamten Arbeitsbereich ausreichend effizient abzudecken.
Die Änderung der Schaltfrequenz wird als vielversprechender Ansatz betrachtet. Es ent-

stehen keine weiteren Kosten durch zusätzliche Schaltelemente. Darüber hinaus kann der
Wicklungsaufbau des Transformators mit einer Primär- und einer Sekundärwicklung ein-
fach gehalten werden. Ein Mittelabgriff, wie er bei mehreren Übersetzungsverhältnissen
notwendig ist, entfällt. Durch eine kontinuierliche Anpassung der Schaltfrequenz kommt
es während des Betriebs nicht zu Unstetigkeiten in der Leistungsübertragung.
Zwar konnte in diesem Abschnitt gezeigt werden, dass durch Anpassung der Schaltfre-

quenz über den gesamten Arbeitsbereich der ZVS-Betrieb möglich ist, jedoch stellt dies
nicht automatisch den optimalen Betrieb der DAB dar. In Kap. 4 wurde gezeigt, dass die
Leitverluste einen erheblichen Anteil an der Gesamtverlustleistung bilden. Darüber hin-
aus muss sichergestellt werden, dass die magnetischen Bauelemente bei Anpassung der
Schaltfrequenznicht in Sättigung geraten.DieswürdedieHystereseverluste schnell anstei-
gen lassen und zusätzliche Schalt- und Leitverluste durch den gestiegenen Strom verursa-
chen. Aus diesemGrund wird der Betriebmit veränderlicher Schaltfrequenz dahingehend
weiter untersucht.
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6 Optimierung des Betriebsmit variabler
Schaltfrequenz

DieVerwendungderDABalsBindegliedzwischenBatteriespeicherundPV-Anlage istdurch
den weiten Spannungbereich von 20 bis 60V und 200 bis 600V insbesondere in den Rand-
bereichen problematisch.
In Kap. 4 wurden die Verluste der DAB anhand eines vereinfachten Modells dargestellt.

Auf Basis einesmaximalen Verlustbudgets von 50W konnte gezeigt werden, dass allein die
Leitverluste die Abdeckung des Arbeitsbereiches unter Verwendung von Single Phase-Shift
Modulation (SPM) bei fester Schaltfrequenz verbieten. Umdiese Anwendung dennochmit
einem einstufigen DC/DC-Wandler auf Basis der DAB zu ermöglichen, wurden in Kap. 5
mehrere Ansätze beschrieben, die die Verlustleistung reduzieren können. Unter den be-
sprochenen Ansätzenwurde die kontinuierliche Anpassung der Schaltfrequenz an den Ar-
beitspunkt als geeignetstesMittel für dieAbdeckung einesweitenArbeitsbereichs erachtet.
Dieser Ansatz bietet zwei wesentliche Vorteile. Zumeinen bleibt die Komplexität derHard-
ware gering, da die konventionelle DAB-Topologie, bestehend aus zwei Vollbrücken, ver-
wendet werden kann. Zum anderen ermöglicht die kontinuierliche Anpassung der Schalt-
frequenz einen stetigen Energiefluss. Dies ist bei der Änderung des Übersetzungsverhält-
nisses mittels Wicklungsabgriff am Transformator problematisch.
In Kap. 5 wurde gezeigt, dass durch Anpassung der Schaltfrequenz der ZVS-Betrieb über

den gesamten Arbeitsbereich sichergestellt werden kann. Für das ideale Modell der DAB
ergibt sich so eine minimal notwendige Schaltfrequenz 𝑓sw,min, bei der ZVS in Abhängig-
keit vonprimär- und sekundärseitiger Spannungerreichtwerdenkann.Die Schaltfrequenz
wird durch 𝑓sw,min lediglich nachuntenhin begrenzt. Eine höhere Schaltfrequenz als 𝑓sw,min
kann gewählt werden, wenn genügend Marge in der Phasenverschiebung bei vorhanden
ist.
Bei diesem Verfahren muss für 𝑉1 = 60 und 𝑉2 = 350V eine Schaltfrequenz von 115 kHz

erreicht werden, um den ZVS-Betrieb zu gewährleisten. Ausgehend von diesemMaximal-
wert sinkt die notwendige Schaltfrequenz je weiter sich der Arbeitspunkt 𝑑 = 1 annähert.
Bei 𝑑 = 1 ist für jede Schaltfrequenz der ZVS-Betrieb gewährleistet. Praktisch ergibt sich
sehr wohl eine untere Grenze für die Schaltfrequenz, die aus der Belastung der magneti-
schen Bauelemente und der maximalen Schaltströme abgeleitet werden kann. Dies wird
in diesem Kapitel dargestellt.
Ebenfalls betrachtet dieses Kapitel das Verhältnis aus Wirkleistung zu Blindleistung. Da

imZVS-Betrieb die Einschaltverluste bei dieser Betriebsart vernachlässigt werden können,
gewinnen die Leitverluste an Bedeutung. Nachfolgend wird gezeigt, dass die für den ZVS-
Betrieb notwendige Schaltfrequenz 𝑓sw,min nicht optimal im Bezug auf die Leitverluste ist.
Einungewollt hoherAnteil anBlindleistungverschlechtert denWirkungsgrad.Abweichend
davonwirddie Schaltfrequenz 𝑓sw,opt vorgestellt, die sowohldenZVS-Betriebgewährleistet,
als auch das Verhältnis ausWirk- und Blindleistungmaximiert.
Inder Literatur sindmehrereArbeitenbekannt, die aufBasis einesModells eineOptimie-

rungderEffizienzoderdesBlindstromanteils vornehmen [42, 94, 98]. AmRandediesesDis-
sertationsvorhabens wurde in [99] ebenfalls die Optimierung derWandlereffizienz auf Ba-
sis des Nelder-Mead-Verfahren [100] unter Verwendung der PLECS Simulationsumgebung
betrachtet. Nachteilig ist bei den simulationsgestützten Optimierung allerdings die einge-
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schränkte allgemeineGültigkeit, da Simulationsparameter undRandbedingungen vonAn-
wendung zu Anwendung variiren können.
Auf Basis der analytischenGleichungen der idealenDAB, insbesondere (3.7) aus Kap. 3.1

wird nachfolgended das Verhältnis vonWirk- zu Blindleistungmaximiert. Daher ist das Er-
gebniss generell für alle Implementierungen der DAB unter Verwendung von SPM-Modu-
lation zutreffenden.

6.1 Schein-, Wirk- und Blindleistung

NebeneinermöglichenReduzierungder SchaltverlustedurchZVS-Betrieb ist vor allemdas
Verhältnis ausWirk- undBlindleistung von Interesse. EinhoherAnteil anBlindleistung ver-
schlechtert den Wirkungsgrad durch erhöhte ohmsche Verluste. Zusätzlich wirkt sich ein
erhöhter Blindstrom negativ auf die Schalt- und Magnetisierungsverluste aus. Bereits aus
dem idealisierten Modell nach Abb. 3.1 lassen sich wesentliche Zusammenhänge für die
Relation aus Schein- (𝑆),Wirk- (𝑃 ) undBlindleistung (𝑄 ) ableiten. Allgemeinwerden𝑃 und
𝑄 pythagoreisch zur Scheinleistung 𝑆 addiert.

𝑆 =
√︁
𝑄 2 + 𝑃 2 (6.1)

Die Scheinleistung lässt sich über die Dauer einer Periode 𝑇 nach folgender Gleichung
bestimmen

𝑆 =
1
𝑇

√︄∫ 𝑇

0
𝑣21 (𝑡 ) dt ·

∫ 𝑇

𝑖21 (𝑡 ) dt. (6.2)

Für die SPM-Modulation kanndie differentielle Brückenspannung𝑣1 durchdie konstan-
te Gleichspannung𝑉1 ersetzt werden. Damit vereinfacht sich der Ausdruck der Scheinleis-
tung zu

𝑆 =𝑉1 · 𝐼1,rms. (6.3)

𝐼1,rms lässt sich für SPM nach [101] angeben als

𝐼1,rms =

√
3𝑛2𝑉1

12𝜋 𝑓sw𝐿DAB
·
√︂
1
𝜋

(
𝑑2𝜋3 + 12𝜙2𝑑𝜋 − 2𝑑𝜋3 − 8𝜙3𝑑 + 𝜋3

)
. (6.4)

Das Verhältnis aus Wirkleistung und Blindleistung wird unter Verwendung von (3.7) im
folgenden definiert als

𝑀 =
𝑃

𝑄
=

𝑃
√
𝑆2 − 𝑃 2

. (6.5)

Für einen optimalen Betrieb der DABmuss𝑀 maximiert werden. Um dies zu verdeutli-
chen, wird in Abb. 6.1(a) die Aufteilung von 𝑆 , 𝑃 und 𝑄 für 𝑑 = 1.25 dargestellt. Zu sehen
ist, dass die Wirkleistung von 𝜙 = 0 ausgehend rasch steigt, während die Blindleistung zu-
nächst näherungsweise konstant bleibt. Das Verhältnis𝑀 ist in Abb. 6.1(c) dargestellt und
es lässt sich einMaximum erkennen. Dieser Betriebspunkt wirdmit 𝜙opt gekennzeichnet.
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Der Parameter 𝜙opt ist ebenfalls von 𝑑 abhängig. Für einenWert von 𝑑 = 3 sind 𝑆 , 𝑃 und
𝑄 in Abb. 6.1(b) dargestellt. In dieser Grafik wird deutlich, dass bei 𝜙 = 0 keine Wirkleis-
tung übertragenwird, jedoch Blindleistung zwischen den zwei Brücken der DAB zirkuliert.
Mit steigender Phasenverschiebung fällt der Anteil an Blindleistung und 𝑀 steigt, wie in
Abb. 6.1(d) zu sehen ist. Für diesen Arbeitspunkt lässt sich ebenfalls ein Maximum identi-
fizieren, wenn auch bei einem deutlich höheren Phasenwinkel als noch bei 𝑑 = 1.25.

(a) (b)

(c) (d)
Abbildung 6.1: Verhältnis von Scheinleistung 𝑆 , Wirkleistung 𝑃 und Blindleistung𝑄 in Ab-

hängigkeit von 𝜙 für 𝑑 = 1.25 in (a) und für 𝑑 = 3 in (b). Das Verhältnis von
𝑀 wird in (c) und (d) für die jeweiligen Werte von 𝑑 dargestellt. Dabei wird
dasMaximum von𝑀 mit 𝜙opt gekennzeichnet.

Selbst wenn die DAB stetig bei 𝜙opt betrieben wird, nimmt das Verhältnis aus Wirk- und
Blindleistungmit zunehmendem 𝑑 ab.Während bei 𝑑 = 1.25 noch einmaximalerWert von
𝑀 = 2.3 erreicht werden kann, sinkt das Maximum bei 𝑑 = 3 auf einen Wert von 1.7 ab.
Daher sind Einschränkungen im Arbeitsbereich auch bei bestmöglichem Verhältnis aus
Wirk- und Blindleistung (𝑀 ) für große Werte von 𝑑 zu erwarten. Für Arbeitspunkte nahe
𝑑 = 1 verschiebt sich 𝜙opt zunehmend hin zu null Grad Phasenschiebung. Durch die ge-
ringe Phasenverschiebungmuss dabei gegebenenfalls von 𝜙opt leicht abgewichenwerden,
um den notwendigen Leistungsfluss von 1 kW sicherzustellen. In solchen Fällen bleibt der
Betrieb der DAB weiterhin durch den hohenWert von𝑀 effizient.
In Abb. 6.2 wird 𝜙opt in Abhängigkeit von 𝑑 und 𝜙 dargestellt. In der Grafikwird ebenfalls

die notwendige Phasenverschiebung für ZCS sowie der ZVS-Bereich dargestellt. Dabei er-
möglicht der Betrieb entlang 𝜙opt folglich, das Verhältnis von Wirk- und Blindleistung zu
maximieren und die Schaltverluste auf Grund von ZVS zuminimieren.
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Abbildung 6.2: Optimales Verhältnis aus 𝑃/𝑄 gekennzeichnet mit 𝜙opt und die Grenze des
ZVS-Betriebs gekennzeichnet mit ZCS.

Der Betrieb entlang 𝜙opt ist daher sinnvoll, jedoch besteht unter Verwendung der kon-
ventionellen SPM mit fester Schaltfrequenz nun keine Möglichkeit mehr, die Leistung an
den jeweiligenArbeitspunktanzupassen.WirddieoptimalePhasenverschiebungallerdings
mit einer variablen Schaltfrequenz kombiniert, ergibt sich der notwendige Freiheitsgrad,
durch verstellen der Frequenz den Betrieb entlang 𝜙opt zu gewährleisten. Hierzu wird 𝜙opt
numerisch bestimmt und in Abhängigkeit von 𝑑 näherungsweise angegeben als

𝜙opt ≈


𝜋
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𝜋
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(
1 −

1/𝑑2 − 1.188
𝑑

1.38
𝑑

− 𝜋
2

)
∀𝑑 > 1.

(6.6)

DurchdieNäherung ist der Betriebmit𝜙opt auch auf kleinerenMikrocontrollersystemen
möglich. Die maximale Abweichung der Näherung von der numerishen Lösung beläuft
sich 1.3% und stellt damit eine ausreichende Genauigkeit dar. Bei kleinen Mikrocontrol-
lern kann durch die endliche Auflösung der PWM-Register schnell ein wesentlich größerer
Fehler in der Phasenverschiebung entstehen. Mit Hilfe von (6.6) lässt sich nun in Analogie
zu Kap. 5.4 die optimale Schaltfrequenz 𝑓sw,opt berechnen zu

𝑓sw,opt ≈


𝑛𝑉1𝑉2
8𝑃𝐿DAB

(
1 −

(
𝑑2 − 1.188𝑑
1.38𝑑 − 𝜋/2

)2)
∀𝑑 < 1

𝑛𝑉1𝑉2
8𝑃𝐿DAB

(
1 −

(1/𝑑2 − 1.188/𝑑
1.38/𝑑 − 𝜋/2

)2)
∀𝑑 > 1.

(6.7)

Das Ergebnis für 𝑓sw,opt ist in Abb. 6.3 für den betrachteten Arbeitsbereich dargestellt. Im
Vergleich zum Betrieb mit 𝑓sw,min, der minimal notwendigen Frequenz zum ZVS- Betrieb,
wird die Frequenzmit 𝑓sw,opt über den gesamten Arbeitsbereich leicht angehoben.
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6.2 Untere Grenze der Schaltfrequenz bei Betrieb mit variabler Schaltfrequenz

Abbildung 6.3: Variable Schaltfrequenz 𝑓sw,opt, diedenBetriebmit𝜙opt undeinerAusgangs-
leistung von 1 kW sicherstellt.

Wie bereits bei 𝑓sw,min gesehen, ergibt sich für𝑑 = 1 eine sehr geringe Schaltfrequenz.Die
Wahl kann jedoch nicht beliebig erfolgen, sondern muss die Leistungsfähigkeit der Halb-
leiter und eine mögliche Sättigung des Transformators sowie der externen Spule berück-
sichtigen.

6.2 Untere Grenze der Schaltfrequenz bei Betriebmit variabler
Schaltfrequenz

Wird der Arbeitspunkt der DAB zunehmend näher an die 𝑑 = 1-Linie gebracht, reduziert
sich 𝜙opt ebenfalls zunehmend hin zu 0. Um dennoch eine Leistung von 1 kW übertragen
zukönnen, muss die Schaltfrequenz entsprechend niedrig gewählt werden. Die Wahl der
Schaltfrequenzunterliegt jedochweiterenKriterien,wieeinemmaximalenMagnetisierungs-
oder Schaltstrom in den Transistoren. Nachfolgend wird daher die notwendige Schaltfre-
quenz zum Einhalten der Bauteilspezifikationen im Bereich der 𝑑 = 1-Linie bestimmt.
Die Wahl der maximalen Grenzwerte für den Betrieb in der Nähe der 𝑑 = 1-Linie ist für

sich genommen in sich ein weiteres Optimierungsproblem. Hierbei spielen allerdings an-
wendungsspezifische Parameter, wie die maximale Strombelastung der Halbleiter, Mate-
rial und Volumen der magnetischen Bauelemente sowie thermische Anbindung eine ent-
scheidende Rolle. Daher ist die untere Grenze der Schaltfrequenz beim Betrieb mit 𝑓sw,opt
immer anwendungsspezifisch. Auf Basis der vereinfachten Modells aus Kap. 4 konnte in
diesem Fall derMagnetisierungstrom des Transformators als begrenzendes Element iden-
tifiziert werden.
In Bezug auf 𝑓sw,opt kann so ein Modulationsverfahren entworfen werden, welches das

Verhältnis aus Blind- und Wirkleistung so weit wie möglich maximiert. In den Bereichen
entlang der 𝑑 = 1-Linie wird dies Optimum durch eine möglichst geringe Schaltfrequenz
angenähert, ohne jedoch Halbleiter undmagnetische Bauelemente zu überlasten.

6.2.1 Begrenzung des Spitzenstroms der Sekundärseite

Um den Betrieb mit 𝑓sw,opt bzw. 𝜙opt entlang der 𝑑 = 1-Linie soweit wie möglich anzunä-
heren,müssenweitere Randbedingungen untersucht werden. Eine dieser Randbedingung
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entstehtausdemmaximal zulässigenSpitzenstromaufderSekundärseite.Dieserbestimmt
dieMagnetisierung der externen Induktivität wie auch den Schaltstrom der sekundärseiti-
gen Transistoren.

Die Strombelastung der Halbleiter Q5 bis Q8 auf der Sekundärseite der DAB ist mit dem
Magnetisierungsstrom 𝑖L derexternen InduktivitätLext identisch.WirddieBetriebsfrequenz
abgesenkt, umdieDABauchbei Betriebspunktennahe𝑑 = 1mit𝜙opt betreiben zukönnen,
besteht daher die Gefahr, den magnetischen Kreis von Lext mit einem zu großen Spitzen-
strom zu überlasten und so Sättigungseffekte hervorzurufen. Ebenfalls können die Halb-
leiter von Q5 bis Q8mit einem zu hohen Spitzenstrom belastet werden.

Der maximal zulässige Spitzenstrom in der Koppelinduktivität hängt vom tolerierbaren
magnetischen Fluss 𝐵max ab. In Abhängigkeit von diesem lässt sich die magnetische Feld-
stärke𝐻 und anhand der Länge desmagnetischenKreises 𝑙ext sowie derWindungszahl𝑁ext
dermaximal zulässigeStrombestimmen.GemäßderMagnetisierungskurve (sieheAbb.4.9)
für den Kern der externen Induktivität Lext ergibt sich bei 100mT einemaximale Feldstärke
von 3kA/m imKern. Bei Next = 36 und der Länge 𝑙ext desmagnetischen Kreises von 196mm
ergibt sich 𝑖L,max zu

𝑖L,max =
𝐻 (𝐵 = 100mT) · 𝑙ext

𝑁ext
= 16𝐴. (6.8)

Ein Spitzenstrom von 16A würde die externe Induktivität daher an die Grenzen dieser
Spezifikationbringen.ZusätzlichmussdieStrombelastbarkeitderTransistorengeprüftwer-
den. Hierfür wird der maximal zulässige DC-Strom der Halbleiter auf der Sekundärseite
verwendet. Kurzfristig sind zwar höhere Ströme möglich, die Verwendung des DC-Stroms
stellt dabei jedoch einen sicherenGrenzwert, unabhängig der Schaltfrequenz, dar.Derma-
ximal zulässige Drainstrom wird durch die maximale Sperrschichttemperatur von 150◦C
beschränkt. Unter Berücksichtigung der thermischen Anbindung von 3K/W, einen Leit-
widerstand von 150mΩ und einen zulässigen Temperaturunterschied von 110K bei 40◦C
Umgebungstemperatur ergibt sich einmaximaler Drainstrom von ebenfalls 16A.

Aus diesem Grund wird ein maximaler zulässiger Spitzenstrom von 16A auf der Sekun-
därseitegewählt.DieGleichungzurBerechnungdesSpitzenstromswurdebereits inKap.3.1
unter (3.5) in Abhängigkeit von 𝑓sw und 𝜙 angeben. Mit 𝜙 = 𝜙opt lässt sich die notwendi-
ge Schaltfrequenz in Abhängigkeit des Spitzenstrom 𝑖L,max bestimmen. In diesem Fall wird
(6.9) mit bekanntem Spitzenstrom numerisch nach der Schaltfrequenz aufgelöst.

𝑖L,max =
𝑛𝑉1 −𝑉2

√︃
1 − 8𝑓sw (𝑖L,max)𝐿DAB𝑃

𝑛𝑉1𝑉2

4𝑓sw (𝑖L,max)𝐿DAB
. (6.9)

Die Lösung dieser Rechnung für 𝑓sw (𝑖L,max) wird in Abb. 6.4 grafisch dargestellt. Anhand
der eingezeichneten Isolinien ist zu erkennen, dass die Schaltfrequenz in guter Näherung
proportional mit 𝑑∗ steigt.
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6.2 Untere Grenze der Schaltfrequenz bei Betrieb mit variabler Schaltfrequenz

Abbildung 6.4: Notwendige Schaltfrequenz zur Einhaltung des maximalen Spitzenstroms
𝑖L,max steigt in erster Näherung proportional zu 𝑑∗.

Die berechnete Schaltfrequenz in Abb. 6.4 gibt die notwendige Frequenz an, um den se-
kundärseitigen Spitzenstromvon16Anicht zuüberschreiten.Diese ist insbesondere inder
Nähe der 𝑑 = 1-Linie ür den Betrieb mit 𝑓sw,opt von interesse. Der Betrieb mit 𝑓sw,opt gibt
über weite Teile eine deutlich höhere Schaltfrequenz vor, als sie nach Abb. 6.4 notwendig
ist. Allerdings kann die Schaltfrequenz mit 𝑓sw,opt in der Nähe von 𝑑 = 1 nahezu beliebig
gering gewählt werden. Für 𝑑 = 1 ergibt sich unter den oben beschriebenen Annahme zur
Einhaltung des Spitzenstrom eineminimale Schaltfrequenz von etwa 5 kHz.
Eineminimale Schaltfrequenz von 5 kHz schränkt den Betriebmit 𝑓sw,opt entlang der 𝑑 =

1-Line nur unwesentlich ein. Für denMagnetisierungsstromdes Transformators wird eine
deutlich höhere Frequenz in diesemBereich erwartet. Diese Randbedingungwird nachfol-
gend untersucht.

6.2.2 Begrenzung desMagnetisierungsstroms des Transformators

Neben dem sekundärseitigen Spitzenstrom, der Transistoren und externe Induktivität be-
lastet,mussderGrenzwert fürdenMagnetisierungsstromsdesTransformatorsberücksich-
tigt werden. In diesemZusammenhangwurde in Kap. 4.4 bereits gezeigt, dass sich derMa-
gnetisierungsstrom asymmetrisch zwischen Primär- und Sekundärseite aufteilt. Die An-
bindungderHauptinduktivität geschiehtaufderPrimärseiteüberdieStreuinduktivität𝐿𝜎1,
während auf der Sekundärseite zusätzlich zu 𝐿𝜎2 noch die externe Induktivität 𝐿ext hinzu-
kommt. Die asymmetrische Anbindung der Hauptinduktivität an Primär- und Sekundär-
seite führt daher zu einer asymmetrischen Aufteilung desMagnetisierungsstroms.
Da in demmagnetischen Kreis des Transformatorsmöglichst wenig Energie gespeichert

werden soll, kann auf einen Luftspalt verzichtet werden. Verglichen zu einer Implemen-
tierung mit Luftspalt kann bei gleicher Windungszahl eine größere Hauptinduktivität und
somit ein kleinerer Magnetisierungsstrom realisiert werden. Allerdings wird der Transfor-
mator dadurch besonders empfindlich gegenüber einem DC-Anteil im Magnetisierungs-
strom, der die maximale magnetische Flussdichte zusätzlich erhöht. Zwar ist die ideale
DAB frei von jeglichem DC-Anteil im Magnetisierungsstrom, dennoch haben praktische
Messungen gezeigt, dass sich zeitweise ein DC-Anteil bei schlagartiger Änderung der Pha-
senverschiebung ergeben kann. Die Zusammenhänge hierfür wurden erst zum Ende der
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Arbeit hin untersucht und eine Lösungwird in [50] bzw. imAnhang A.3 präsentiert. An die-
ser Stelle soll dennoch für einen stabilen Betrieb eine große Marge immaximalen magne-
tischen Fluss gewählt werden. Für das Design des Transformators wird daher eine konser-
vative maximale magnetische Flussdichte von 50mT vorgesehen. Hieraus ergibt sich, ge-
messen an der Primärseite, einmaximaler Magnetisierungsstrom von

𝑖m,max =
𝐻 (𝐵 = 50mT) · 𝑙T

𝑁T
= 2𝐴. (6.10)

Bei dem gewählten PM87/70 Transformatorkern werden für die primärseitigen Wick-
lungen 𝑁T vier Windungen gewählt. Die Länge des magnetischen Kreises 𝑙T bemisst sich
auf 146mm und die magnetische Feldstärke 𝐻 für einen maximalen magnetischen Fluss
von 50mT bemisst sich auf 55A/m. Auf Basis des Modells aus Kap. 4 kann die notwendige
Schaltfrequenz zur Einhaltung von 𝑖m,max bestimmtwerden. Abb. 6.5 zeigt das Ergebnis der
Rechnung für einen konstantenMagnetisierungsstrom von 2A. Die Grafik zeigt einemini-
male Schaltfrequenz von 13 kHz bei𝑉1 = 20V und𝑉2 = 200V. Für die maximale Spannung
auf Primär- und Sekundärseite von 60 bzw. 600V ergibt sich eineminimale Schaltfrequenz
von 39 kHz. Auffällig ist, dass die Frequenz imwesentlichenmit𝑉1 steigt, während der Ein-
fluss von𝑉2 eher marginal ist. Dies entspricht den Erwartungen durch die asymmetrische
Anbindung derMagnetisierungsinduktivität an Primär- und Sekundärseite der DAB.

Abbildung 6.5: Notwendige Frequenz zur Einhaltung eines maximalen Magnetisierungs-
stroms.

Die Schaltfrequenz zur Einhaltung einesmaximalenmagnetischenFlusses nachAbb. 6.5
stellt eine bedeutende Einschränkung des Betriebs mit 𝑓sw,opt dar. Anhand dieser Randbe-
dingung ist es in der Nähe des Bereichs um 𝑑 = 1 (vgl. Abb. 6.3) nicht mehr möglich, die
Schaltfrequenz beliebig gering zu wählen. Folglichmuss ebenfalls von der optimalen Pha-
senverschiebung 𝜙opt abgewichen werden. Zwar besteht in diesem Bereich ohnehin ein
gutes Verhältnis von Bild- undWirkungleistung, so dass das Verlustbudget von 50W nicht
überschrittenwird, jedoch ist es wichtig die praktischen Einschräkungen beimBetriebmit
𝜙opt zu zeigen.
FürdenspäterenBetriebdermikrocontrollergesteuertenDABwirdErgebnisvon 𝑓sw (𝑖m,max)

durch ein Polynommit ganzzahligen Koeffizienten vereinfacht. Die maximal entstehende
Abweichung beträgt 1% bzw. 181Hz.

𝑓sw (𝑉1,𝑉2) = −365Hz + 562Hz ·𝑉1 + 8Hz ·𝑉2 . (6.11)
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6.3 Wahl der Koppelinduktivität

Um den Betrieb mit der optimalen Phasenverschiebung 𝜙opt zu gewährleisten, wird die
Frequenz in Abhängigkeit des Arbeitspunktes so modifiziert, dass sich 𝜙opt bei der ange-
strebten Leistung von 1 kW einstellt. Neben der Frequenz hat allerdings auch die Koppel-
induktivität 𝐿DAB Einfluss auf die Übertragenen Leistung. Für eine konstante Leistung be-
einflussen sich beide Parameter Schaltfrequenz und Induktivität gegenseitig. DieWahl von
𝐿DAB ist also ein Kompromiss ausmaximal zulässiger Schaltfrequenz und akzeptablerMar-
ge der maximalen Phasenverschiebung bei minimaler Eingangsspannung.
Bereits in Kap. 6.1 wurde darauf hingewiesen, dass sich das Verhältnis aus Wirk- und

Blindleistung beimBetrieb entlang der𝑑 = 1-Liniemit zunehmender Phasenverschiebung
immer weiter verschlechtert. In der Grenzwertbetrachtung wird für 𝑑 = 1 das beste Ver-
hältnis aus Wirk- und Blindleistung bei einer Schaltfrequenz von 0Hz und 0◦ Phasenver-
schiebung erreicht. 𝐿DAB muss dann ebenfalls zu null gewählt werden. Praktisch ist diese
Überlegung von geringer Bedeutung, da Sättigungseffekte im Transformator die Schaltfre-
quenz auf einenMindestwert beschränken. Dennoch ist eine geringe Phasenverschiebung
entlang der 𝑑 = 1-Linie weiterhin erstrebenswert. Demgegenüber steht der Spitzenwert
der Schaltfrequenz, der sowohl bei𝑉1 = 40 und𝑉2 = 600V als auch bei𝑉1 = 60 und𝑉2 = 400V
erreicht wird. Durch die Wahl einer kleinen Koppelinduktivität wird die maximale Schalt-
frequenz stark in die Höhe getrieben. Durch parasitäre Kapazitäten über den Wicklungen
des Transformators wie auch eine notwendige Totzeit zwischen dem Ein- und Ausschal-
ten der Transistoren einer Halbbrücke sollte die Frequenz allerdings nicht beliebig hoch
gewählt werden.

Abbildung 6.6: Die Wahl von 𝐿DAB wird durch Randbedingungen, wie die maximale Pha-
senverschiebung 𝜙max und maximale Schaltfrequenz von 150 kHz einge-
schränkt.

In Abb. 6.6wird die Schaltfrequenz bei𝑉1 = 40 und𝑉2 = 600V der Phasenverschiebung bei
𝑉1 = 20 und𝑉2 = 200V gegenübergestellt. Im eingeschwungenen Zustand wird die Phasen-
verschiebung auf 𝜙max = 𝜋/3 begrenzt, um imdynamischen Fall noch eine Leistungsreser-
ve vorzuhalten, die z.B. zur SteigerungderAusgangsspannung genutztwerden kann. Eben-
falls soll die Schaltfrequenz den Maximalwert von 150 kHz möglichst nicht überschreiten,
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um frequenzabhängige Verluste gering zu halten. Anhand dieser Randbedingungen ergibt
sich ein eingeschränkter Bereich im dem die Wahl von 𝐿DAB möglich ist. Der Wert für 𝐿DAB
kann daher in dem Bereich von 142µH bis 177µH gewählt werden.
Auf Basis dieser Überlegungen wird für 𝐿DAB unter Verwendung der variablen Schalt-

frequenz eine Induktivität von 150µH gewählt. Gegenüber der ursprünglich verwendeten
45µH in Kap. 4.2 stellt dies eine Verdreifachung der Induktivität dar. Die Übertragung der
Leistung von 1 kW ist daher nur durch die variable Schaltfrequenzmöglich. DieserWert re-
duziert die Phasenverschiebungbei𝑉1 =20Vund𝑉2 =200Vundkommst so𝜙opt nahe, ohne
die Schaltfrequenz von 150 kHz zu übersteigen.

6.4 Betriebmit optimierter Schaltfrequenz

Basierend auf denÜberlegungen ausKap. 6.1 zur Schein-,Wirk- undBlindleistung und aus
Kap. 6.2 zur Einhaltung der bauteilbedingten Grenzwerte kann nun die Schaltfrequenz be-
stimmtwerden,mit der ein bestmöglicher Betrieb der DAB über einenweiten Spannungs-
bereich möglich ist. Durch Verwendung der optimalen Phasenverschiebung 𝜙opt und Va-
riation der Schaltfrequenz 𝑓sw gelingt es, über den gesamten Arbeitsbereich die konstante
Leistung 𝑃 zu übertragen und gleichzeitig das Verhältnis aus Wirk- und Blindleistung zu
maximieren. In der Nähe der 𝑑 = 1-Linie führt dies zu einer sehr geringe Phasenverschie-
bungmit entsprechend geringer Frequenz.UmTransformator undTransistoren durch den
steigendenMagnetisierungsstrom nicht zu überlasten, wird die Schaltfrequenz auf ein ak-
zeptablesMaßnachuntenhinbeschränkt.DerEinflussaufdie sekundärseitige Induktivität
Lext wurde ebenfalls untersucht, stellt aber keine Limitation dar.
Das resultierendeModulationsverfahrenunterVerwendungeinerKoppelinduktivität von

150µHist inAbb. 6.7 zu sehen.Gut zuerkennen ist,wiedieSchaltfrequenz fürArbeitspunk-
te im Bereich 𝑑 = 1 mit zunehmender Spannung steigt, um den Magnetisierungsstrom
desTransformators konstant zuhalten. Auf Basis diesesModulationsverfahrens beträgt die
minimale Schaltfrequenz nun 25 kHz, welche sich bei minimaler Eingangsspannung von
𝑉1 = 20 und 𝑉2 = 200V einstellt. Die maximale Schaltfrequenz ergibt sich bei 𝑉1 = 60 und
𝑉2 = 400Vmit 143 kHz.

Abbildung 6.7: OptimaleSchaltfrequenz 𝑓sw,optmitarbeitspunktabhängigeruntererSchalt-
frequenz.

Da der Betrieb mit 𝑓sw,opt nach Abb. 6.7 den ZVS-Betrieb über den gesamten Arbeitsbe-

88



6.4 Betrieb mit optimierter Schaltfrequenz

reich ermöglicht, treten die Leitverluste in den Vordergrund. Ein verringerter Effektivwert
ist daher von großer Bedeutung. Abb. 6.8 und Abb. 6.9 vergleichen daher den Effektivwert
mit 𝑓sw,opt und konventioneller Ansteuerung der DAB, Damit der gleiche Leistungsfluss bei
dem Betriebmit 100 kHzmöglich ist, muss 𝐿DAB zu 45µH gewählt werden.

Abbildung 6.8: Strombelastung an der Primärseite bei Betriebmit 100 kHz und 45µHKop-
pelinduktivität.

Abbildung 6.9: Strombelastung an der Primärseite bei Betriebmit variabler Schaltfrequenz
und 150µHKoppelinduktivität.

Anhand der Grafiken ist zu erkennen, welch bedeutenden Einfluss der Betriebmit varia-
bler Schaltfrequenz auf die Strombelastung hat. Nach Abb. 6.8 ergibt sich auf der Primär-
seite bei konventioneller Ansteuerung ein mittlerer Effektivwert von 55A und ein Spitzen-
strom von 241A. Durch Verwendung der variablen Schaltfrequenz nach Abb. 6.9 kann der
mittlere Effektivwert auf 37A und der maximale Spitzenstrom auf 102A reduziert werden.
Auf der Sekundärseite lässt sich ein ähnlicher Effekt beobachten. Hier beträgt der mittle-
re Effektivwert 5.5 A und der absolute Spitzenwert 24A. Durch die variable Schaltfrequenz
reduziert sich der mittlere Effektivwert zu 4A und der maximale Spitzenstrom auf 11A.
Anhand dieser Zahlen wird deutlich, dass insbesondere die starke Strombelastung in den
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Randbereichen des Arbeitsbereichs durch Verwendung einer variablen Schaltfrequenz ab-
nimmt.DerSpitzenstromkannummehralsdenFaktor zwei reduziertwerdenunddiemitt-
lere Strombelastung sinkt um über 30%. Durch eine gleichmäßigere Belastung über den
gesamten Arbeitsbereich lässt sich das Potential der Hardware besser ausschöpfen.
Wirdeine festeSchaltfrequenzverwendet, erreichtderEffektivwert indenäußerenRand-

bereichen einen Wert von 120A, während er mit variabler Frequenz unter 60A bleibt. Al-
lein auf die Leitverluste bezogen kann die Verlustleistung dadurch um den Faktor vier ge-
senkt werden. Zusätzlich kann anhand der variablen Schaltfrequenz über dem gesamten
Arbeitsbereich der ZVS-Betrieb sichergestellt und Einschaltverluste so vermieden werden.
Dadurch reduziert sich die Verlustleitung weiter. Unter Verwendung des entworfenen Si-
mulationsmodells der DAB lassen sich die Verluste und der Wirkungsgrad bei Betrieb mit
variabler Schaltfrequenz berechnen.

6.5 Wirkungsgrad des optimiertenModulationsverfahrens

Basierend auf dem Verlustmodell aus Kap. 4 wird unter Anwendung des vorgeschlagenen
Modulationsverfahrens der Wirkungsgrad über den gesamten Arbeitsbereich berechnet.
UmdieVorteile einer variablenSchaltfrequenzdarzustellenwird zumVergleichderBetrieb
mit fester Schaltfrequenz bei 30 und 100 kHz dargestellt. Es wird jeweils ein Übersetzungs-
verhältnis von 𝑛 = 10 und eine Koppelinduktivität von 𝐿DAB = 150µH verwendet.
Der Betrieb mit 30 kHz ist in Abb. 6.10 dargestellt. Dieser ermöglicht rechnerisch über

dem gesamten Arbeitsbereich eine Ausgangsleistung von 1 kW bereit zu stellen. Es ist je-
doch ersichtlich, dass die Effizienz nur in einem kleinen Bereich rund um die 𝑑 = 1-Linie
über 95% liegt. Zu den Randbereichen hin fällt die Effizienz durch hohe Schaltströme und
den Verlust des ZVS-Betriebs stark ab. Durch die anfallende Verlustleistung steigt ebenfalls
die thermische Belastung, wodurch die Leitwiderstände weiter erhöht werden und die Ef-
fizienz zusätzlich verschlechtert wird. Die Realisierung ist daher nicht praktikabel.
Eine Verbesserung der Effizienz kann beim Betrieb mit 100 kHz in Abb. 6.11 beobach-

tet werden. Durch die höhere Schaltfrequenz ist bei gleicher Leistung eine höhere Pha-
senverschiebung notwendig. Dies ist insbesondere in den Randbereichen fern ab von 𝑑 =

1 von Vorteil. Die (Schalt-)Ströme werden dadurch reduziert und ein besseres Verhältnis
aus Blind- zuWirkleistung entsteht. Jedoch ist es innerhalb des dunkelblaumarktieren Be-
reichs durch die Koppelinduktivität von 150µH nicht möglich, eine Leistungs von 1 kW zu
übertragen. Die Implementierung ist daher auch nicht praktikabel.
Abb. 6.12 zeigt folglich den Betrieb mit variabler Schaltfrequenz 𝑓sw,opt. Der zusätzliche

FreiheitsgradermöglichtdieoptimaleAnpassungderSchaltfrequenzaufden jeweiligenAr-
beitspunkt. So ist es möglich mit einer Koppelinduktivität von 𝐿DAB = 150µH und hoher
Effizienz eine Leistung von 1 kW zu übertragen. Jedoch zeigen die Simulationsergebnisse
ebenfalls, dass der Wirkungsgrad in einigen Arbeitspunkten unter 95% fällt. Hierbei sind
besonders die Randbereiche, d. h.𝑉1 oder 𝑉2 gering, betroffen. Der Wirkungsgrad verhält
sich jedoch nicht symmetrisch zur 𝑑 = 1-Linie, sondern fällt besonders stark bei einer ge-
ringen Spannung auf der Sekundärseite und hohe Spannung auf der Primärseite ab. Dies
ist dadurch zu erklären, dass der Magnetisierungsstrom des Transformators in einem grö-
ßerenMaße von𝑉1 als von𝑉2 abhängt. Dementsprechend steigen neben denHysteresever-
lusten auch die Leit- und Schaltverluste mit zunehmender Spannung auf der Primärseite.
Aus diesem Grund ist der Betrieb bei𝑉1 = 60V und𝑉2 = 200V mit den größten Verlusten
verbunden. Basierend auf den Ergebnissen der Simulationwird hier einWirkungsgrad von
90.5% erwartet. Zur Bestimmung der Effizienz des Wandlers genügt es, den Betrieb bei𝑉1
= 60V und𝑉2 = 200V zu betrachten.

90



6.5 Wirkungsgrad des optimiertenModulationsverfahrens

Abbildung 6.10: Wirkungsgrad mit 𝑓sw = 30 kHz und 𝐿DAB = 150µH. Übertragung von 1 kW
mögich, Effizienz sinkt jedoch über weite Teile unter 95%.

Abbildung 6.11: Wirkungsgrad mit 𝑓sw = 100 kHz und 𝐿DAB = 150µH. 1 kW kann erst bei er-
höhten Spannungsniveau übertragen werden.

Abbildung 6.12: Wirkungsgrad mit variabler Schaltfrequenz 𝑓sw,opt und 𝐿DAB = 150µH.
Übertragung von 1 kW bei über 95% für die meisten Arbeitspunkte. Der
kritischste Punkt ist bei𝑉1 = 60V und𝑉2 = 200V.
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7 Effizienzmessung und Verbesserungen der
Hardware

In Kap. 6 wurde der Betrieb mit variabler Schaltfrequenz weiter optimiert, indem jeweils
das bestmögliche Verhältnis aus Wirk- zu Blindleistung gefunden wurde. Simulationser-
gebnisse am Ende des Kapitels belegen den Effizienzgewinn, der durch den zusätzlichen
Freiheitsgradmöglich ist. Ebenfalls hat die Simulation gezeigt, dass der kritischste Arbeits-
punkt bei𝑉1 =60Vund𝑉2 =200V zu erwarten ist. Für die bestehendeWandlerkonfiguration
mit der Koppelinduktivität auf der Sekundärseite genügt es also lediglich diesen Arbeits-
punkt zu betrachten.
Dazu wurde die Wandlereffizienz für𝑉2 = 200, 250 und 300V über dem gesamten Span-

nungsbereich von 20 bis 60V auf der Primärseite bei einer Leistung von 1 kW untersucht.
Abb. 7.1 zeigt den gemessenen Wirkungsgrad der prototypischen DAB unter Verwendung
desvorgeschlagenenModulationsverfahrensmit variablerFrequenz.DenErwartungennach
zeigt sich für𝑉2 =200Vbei𝑉1 =60Vdie geringsteEffizienz, nimmtabermit steigender Span-
nung auf der Sekundärseite zu. Für den Betriebmit𝑉2 = 200V ergibt sich bei𝑉1 = 22.5 V ein
maximaler Wirkungsgrad von 95.8% und fällt auf 89.5% bei 60V. Wird die sekundärseitige
Spannung auf𝑉2 = 250 bzw. 300V erhöht, steigt der maximale Wirkungsgrad auf 96.6 bzw.
97.8%. Ein Vergleichmit der jeweils simulierten Effizienz vervöllständigt die Grafik.

Abbildung 7.1: Gemessene Effizienz der prototypischen DAB im anspruchsvollsten Ar-
beitspunktmit𝑉2 = 200V, zumVergleich ebenfallsMessungen für 250Vund
300V.

Abb. 7.2 zeigt die Zusammensetzung der Verlustleistung für den Arbeitspunkt mit den
größten Verlusten bei𝑉1 = 60 und𝑉2 = 200V. Dieser Punkt ist aus mehreren Gründen pro-
blematisch. Zu erst ergibt die Asymmetrie zwischen 𝑛𝑉1 und𝑉2 ein ungünstiges Verhältnis
ausWirk- und Blindleistung, welches zu hohen Leitverlusten führt. Darüber hinaus ist der
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7 Effizienzmessung und Verbesserungen der Hardware

Ausgangsstrom auf der Sekundärseite generell hoch, da die Spannung mit𝑉2 = 200V auf
unteren Grenze des Arbeitsbereichs liegt. Dadurch werden die Leitverluste auf der Sekun-
därseite weiter erhöht. Zusätzlich ist der Magnetisierungsstrom groß, da dieser vor allem
von der Primärseite getrieben wird. Dadurch entstehen weitere Leit- undHystereseverlus-
te.

Mit über 60% der Gesamtverlustleistung stellen die unterschiedlichen Leitverluste 𝑃con
den größtenAnteil der Verlustleistungdar. Auf der Primärseite entstehendurchdie Leitver-
luste derMOSFETs 𝑃con,MOS,prim. etwa 24% der Gesamtverlustleistung. Die Leitverluste der
sekundärseitigen MOSFETs 𝑃con,MOS,sek. stellen einen geringeren Anteil von 14% dar. Die
Leitverluste der induktiven Bauelemente machen ebenfalls etwas mehr als ein Drittel der
Gesamtverlustleistung aus. Hierbei entfallen 24% der Gesamtverlustleistung auf die Pri-
märseite des Transformators (𝑃con,T,prim.) und etwa 10% auf die Sekundärseite. Die Leitver-
luste in der externen Induktivität 𝑃con,Lext sind im Vergleich mit etwa 6% eher zu vernach-
lässigen. Neben den Leitverlusten sind noch die Schaltverluste zu erwähnen, wobei sich
Primär- und Sekundärseite signifikant unterscheiden. Während auf der Primärseite auch
mit ZVS noch etwa 8% der Gesamtverlustleistung als Schaltverluste auftreten, sind es auf
der Sekundärseite weniger als 1%. Verluste in den Kondensatoren (𝑃esr) auf Primär- und
Sekundärseite spielen, wie auch die Hystereseverluste, eine untergeordnete Rolle.

Abbildung 7.2: Verlustanteile für den Arbeitspunkt mit𝑉1 = 60V und𝑉2 = 200V. Die Leit-
verluste 𝑃con dominieren die Gesamtverlustleistung.

Bedingt durch den überwiegenden Anteil an den Gesamtverlusten werden Möglichkei-
ten zur Reduzierung der Leitverluste zuerst besprochen. Die Effektivität der besprochenen
Ansätze wird mit Δ𝜂 als absoluter Unterschied in der Wandlereffizienz bei 𝑉1 = 60V und
𝑉2 = 200V beschrieben.
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7.1 Reduzierung der Leitverluste

7.1 Reduzierung der Leitverluste

Die Leitverluste derDAB lassen sich zumeinendemEinschaltwiderstandder Transistoren,
zum anderen demKupferwiderstand in den induktiven Bauelementen zuordnen. Eine Re-
duzierung ist in beiden Fällen auf Basis des Prototypsmöglich.

7.1.1 Reduzierter Einschaltwiderstand auf der Primärseite

DasDesign des Prototyps in Kap. 4 ist 2014 entstanden. Dabei wurden Transistorenmit der
OptiMOS-3-Technologie von Infineon eingesetzt. Etwas später ist jedoch ein vergleichba-
rer Transistormit der Nachfolgetechnologie OptiMOS 5 im selben Gehäuse auf demMarkt
erschienen. Bei ähnlichen Schaltverhalten verfügt der IPB019N08N5 über den halben Leit-
widerstand des IPB039N10N3. Eine weitere Reduzierung des Leitwiderstandes ist durch
den IPB015N08N5möglich, jedoch steigenhierdieKapazitätendeutlich. Tab. 7.1 vergleicht
in diesem Zusammenhang die wichtigsten Parameter der betrachtetenMOSFETs.

Tabelle 7.1: Vergleich unterschiedlicher MOSFET-Typen im D2Pak für die Primärseite der
DAB.

Bezeichnung Technologie RDS(on) VDS QGS Ciss Coss
IPB039N10N3 OptiMOS 3 3.9 mΩ 100V 29nC 6320pF 1200pF
IPB019N08N5 OptiMOS 5 1.9 mΩ 80V 33nC 6900pF 1100pF

Messungen am Prototypen konnten belegen, dass eine maximale Sperrspannung von
80V gegenüber den ursprünglich gewählten 100V ausreichend Marge bietet. Durch das
vorgeschlagene Modulationsverfahren mit variabler Schaltfrequenz können Spannungs-
spitzen, wie sie häufig bei hart schaltenden Topologien auftreten, vermieden werden. Die
Verwendungeines 80VTypsbietet dennoch33%MargebezogenaufdienotwendigeSperr-
spannung von 60V. Bei Verwendung des moderneren IPB019N08N5-MOSFETs steigt die
Effizienz desWandlers bei𝑉1 = 60𝑉 und𝑉2 = 200 rechnerisch um Δ𝜂 = 1.23%.

7.1.2 Reduzierter Einschaltwiderstand auf der Sekundärseite

Auf der Sekundärseite hat sich, ähnlich wie auf der Primärseite, das Marktangebot an ver-
fügbarenMOSFETs erweitert.Währendder EntwicklungdesPrototyps stand für die Sekun-
därseite lediglich der C3M0120100K vonWolfspeed in einem TO-247-Gehäusemit Kelvin-
Anschluss zur Verfügung. DasMarktangebot hat sich in der Zwischenzeit jedoch geändert,
sodass der bestehende MOSFET durch einen pinkompatiblen Typ ausgetauscht werden
kann. Tab. 7.2 zeigt kompatible Typen, die in Betracht gezogen werden.

Tabelle 7.2: Vergleich vonMOSFETs für die Sekundärseite derDAB. Der ursprüngliche Pro-
totyp verwendet den C3M0120100K.

Bezeichnung Technologie RDS(on) VDS QGS Ciss Coss
C3M0120100K C3 155mΩ 1000V 13nC 350pF 40pF
C3M0065100K C3 78mΩ 1000V 19nC 660pF 60pF
C3M0075120K C3 90mΩ 1200V 31nC 1350pF 58pF
IMZ120R045M1 M1H 59mΩ 1200V 28nC 1900pF 115pF

Im Vergleich zu dem gewählten C3M0120100K zeigt der IMZ120R045M1 von Infineon
bei 20%höherer SperrspannungeinenumFaktordrei reduziertenEinschaltwiderstand. Je-
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7 Effizienzmessung und Verbesserungen der Hardware

dochsteigenhierbei auchdieKapazitätendesMOSFETsumdenFaktor zweibisdrei.Dieser
MOSFET-Typ ist besonders bei einem erweiterten Arbeitsbereich mit erhöhter Spannung
interessant.DerC3M0065100KnutztdiegleicheTechnologiewiedergewählteC3M0120100K,
jedoch wird der Einschaltwiderstand nahezu halbiert. Bei Verwendung des C3M0065100K
mit78mΩ steigtdieEffizienzderDABbei𝑉1 =60Vund𝑉2 =200VrechnerischumΔ𝜂 = 0.5%.
Die größerenKapazitätendesHalbleiters stellenhier keinProblemdar. EineAnpassungder
Gatevorwiderstände ermöglicht ein vergleichbares dynamisches Verhalten.

7.1.3 Reduzierte Leitverluste im Transformator

DieLeitverluste imTransformator stellen insgesamt etwaeinDrittel derGesamtverlustleis-
tung dar. Der ursprünglich verwendete Transformator nutzt dabei dasWickelfenster nicht
vollständig aus und es besteht Verbesserungspotential. Dass das Wickelfenster nicht voll-
ständig ausgefüllt wurde, liegt imwesentlichen an fehlender Verfügbarkeit entsprechender
Litze während des Transformatorentwurfs. Rechnerisch lässt sich auf der Primärseite eine
Litze mit 1400 anstatt 700 Adern verwenden. Der Widerstand auf der Sekundärseite lässt
sichebenfallsdurchVerwendungvon70anstatt 30Adern reduzieren.Mit einemverschach-
teltenWicklungsaufbau kann der Einfluss des Proximity-Effekts reduziert und so derQuer-
schnitt besser genutzt werden. Dadurch reduziert sich der effektive Widerstand im Trans-
formator praktisch um die Hälfte und erhöht die Effizienz rechnerisch um Δ𝜂 = 1.44%.

7.2 Reduzierte Schaltverlust auf der Primärseite

Gemäß der Verlustaufteilung, die in Abb. 7.2 dargestellt ist, stellen die Schaltverluste trotz
ZVS-Betrieb einen nennenswerten Anteil dar. Insbesondere imVergleich zu den Schaltver-
lusten auf der Sekundärseite sind die Schaltverluste auf der Primärseite erheblich. Zwar
schalten die Transistoren durch ZVS nahezu spannungsfrei ein, jedoch kann dies nicht für
das Ausschaltverhalten in jedem Arbeitspunkt sichergestellt werden. So ist es bei kleinen
Lastströmen auf Grund der Kapazität des Schaltknotens möglich, den Transistor auszu-
schalten, ohne dass eine nennenswerte Spannung während des Schaltvorgangs über die-
sem anliegt (vlg. Kap. 3.2). Ist der Laststrom jedoch sehr groß bzw. die Schaltknotenkapa-
zität sehr klein, liegt auch während des Ausschaltvorgangs über dem Transistor eine Span-
nung an, die in Kombination mit dem Schaltstrom zu Verlusten führt. Dieser Effekt wird
ebenfalls maßgeblich durch die Anbindung des Gatetreibers bestimmt.
Eine zu schwache Auslegung oder schlechte Anbindung an das Gate-Source Potential

des MOSFETs führen zu langsamen und verlustbehafteten Schaltvorgängen. Der gewähl-
te Gatetreiber 1EDI60N12AF von Infineon zählt unter den isolierten Gatetreibern mit ei-
nemSpitzenstromvon 10A zuden leistungsfähigenTreibern. Signifikantmehr Performan-
ce bieten nur wenige Gatetreiber, wie der IXD630 von IXYSmit unverhältnismäßig großem
Platzbedarf.BeiderAnbindungdesGatetreiberswurdeaufeineniederimpedanteLeitungs-
führung nach [102] geachtet.
Nebender ImpedanzausGatetreiberundGate-PfadbestimmtdieuntereGatespannung,

wie schnell der Transistor ausgeschaltet werden kann. Hierzu vergleicht Abb. 7.3 das Aus-
schaltverhalten bei Verwendung einer unteren Gatespannung von 0 sowie von −5V. Dane-
ben ist die Leistung über demTransistor als Produkt aus𝑉DS und 𝐼DS zu sehen. Die Integra-
tion der über dem Transistor abfallenden Leistung führt so schließlich zur Schaltenergie
𝐸sw,off und die integrierte Fläche wurde Grau hinterlegt. In beiden Fällen beträgt die Span-
nung nachAusschalten 60V undder Schaltstrombeträgt konstante 50A.Das Schaltverhal-
ten ohne negative Gatespannung wird in Abb. 7.3(a) dargestellt. Hierbei entstehen durch
das langsame Ausschaltverhalten hohe Schaltverluste, da zeitgleich Strom und Spannung
über dem Transistor anliegen. Die Gesamtschaltenergie beträgt in diesem Fall etwa 20 µJ.
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7.2 Reduzierte Schaltverlust auf der Primärseite

Wird der Transistor hingegen mit einer negativen Gatespannung ausgeschaltet, steigt die
Spannung während des Ausschaltvorgangs nicht wesentlich an, sodass Strom und Span-
nung zeitversetzt am Transistor anliegen. Hierdurch ergibt sich eine geringere Schaltener-
gie von 4.8 µJ. Die Ausschaltenergien für den relevanten Arbeitsbereich der DAB sind in
Abb. 7.4 dargestellt. Durch die Verwendung einer negativen Gatespannung ist es möglich,
die Schaltverluste auf der Primärseite signifikant zu reduzieren. Dabei ist der Effizienzge-
winn jedoch vom Arbeitspunkt abhängig.

(a) 0 V <𝑉GS < 12V (b) −5V <𝑉GS < 12V

Abbildung 7.3: Vergleich des Ausschaltverhaltens mit einer unteren Gatespannung von 0
und −5V.

(a) Ausschaltenergie ohne negative Gatespannung. (b) Ausschaltenergie mit −5V Gatespannung.

Abbildung 7.4: Vergleich der Ausschaltenergie bei Verwendung von 0V und -5V als negati-
ves Bezugspotential.

Eine negative Gatespannung kann auf mehrere Arten implementiert werden [103, 104].
Die Implementierungsaufwand steigt dadurch nur geringfügig an, weshalb dieser Ansatz
eine attraktiveMöglichkeit ist, die Schaltverluste auf der Primärseite zu reduzieren. Durch
reduzierte Schaltverluste auf der Primärseite steigt derWirkungsgrad rechnerisch um Δ𝜂 =
0.41%.

Verwendung von GaN-Halbleitern

Die mögliche Verwendung von schnell schaltenden GaN-Transistoren wurde am Rande
dieserArbeit geprüft.Durchdie geringereEingangskapazitätbei ähnlichemLeitwiderstand
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lassen sich die Schaltverluste weiter reduzieren. Dabei ist im Bezug auf die Schaltenergie
beimAusschalten eineHalbierung der Schaltverluste gegenüber der Implementierungmit
Si-MOSFETs unter Verwendung einer negativen Gatespannung zu erwarten. Abb. 7.5 zeigt
die resultierenden Schaltenergien bei der Verwendung des EPC2021-Transistors mit bipo-
larer Gatespannung von −3 und +5V.

(a) Si-MOSFETmit negativer Gatespannung (b) GaN Transistor mit negativer Gatespannung

Abbildung 7.5: Vergleich der Ausschaltenergie eines MOSFETs mit negativer Gatespan-
nung und einemGaN-Halbleiter mit negativer Gatespannung.

Durch Verwendung vonGaN-Transistoren ließen sich nach Abb. 7.5 die Ausschaltverlus-
te imVergleichzuSi-MOSFETSmitnegativerGatespannungetwaumdenFaktor zwei redu-
zieren. Diese Verbesserung schlägt sich jedoch nicht im gleichen Maße in der Gesamtver-
lustleistungdurch,dadieAusschaltverlustederMOSFETsaufderPrimärseitenureinenTeil
der Gesamtverlustleistung ausmachen. Die Implementierung mit GaN-Transistoren wird
in dieser Arbeit nicht weiter verfolgt.

7.3 Anpassen des Übersetzungsverhältnisses

In Kap. 5.1 wurde unter Annahme einer symmetrischen Verlustverteilung durch Minimie-
rung des Belastungsindikators 𝑟 dasÜbersetzungsverhältnis für den Arbeitsbereich von 20
bis 60V auf der Primär- und 200 bis 600V auf der Sekundärseite zu 𝑛 = 10 bestimmt. Bei
genauer Betrachtung der Verlustleistung kann nicht mehr von einer symmetrischen Ver-
lustleistung ausgegangenwerden, da derMagnetisierungsstromdes Transformators durch
die asymmetrische Verteilung von Lext vor allemmit𝑉1 steigt. Dadurch ist der Arbeitspunkt
mit 𝑑 = 1/3 bei𝑉1 = 60V und𝑉2 = 200V stärker belastet als der Arbeitspunkt mit 𝑑 = 3 bei
𝑉1 = 20V und𝑉2 = 600 V. Aus diesemGrund wurde der Arbeitspunkt𝑉1 = 60 und𝑉2 = 200V
als kritischster Betriebspunkt identifiziert.
Es besteht jedoch die Möglichkeit, durch Anpassung des Übersetzungsverhältnisses ei-

ne symmetrische Verlustverteilung zu erzielen. Um dies zu verdeutlichen zeigt Abb. 7.6
die rechnerisch bestimmte Effizienz der zwei Arbeitspunkte in Abhängigkeit vomÜberset-
zungsverhältnis 𝑛. Dafür wurde angenommen, dass die bereits vorgeschlagenenMaßnah-
men zur Effizienzsteigerung angewendet wurden.
Entlang der gestrichelten Linie verhält sich die Verlustleistung symmetrisch zu den Ar-

beitspunkten𝑉1 = 60V,𝑉2 = 200V und𝑉1 = 20V und𝑉2 = 600 V. Mit einem Übersetzungs-
verhältnis von 𝑛 = 10, wie es bisher angenommenwurde, ist derWirkungsgrad zuGunsten
von𝑉1 = 20V,𝑉2 = 600V verschoben. Nach Abb. 7.6 ist anhand des Schnittpunktes mit der
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Diagonalen zu sehen, dass bei 𝑛 = 9.3 eine symmetrische Verlustverteilung zwischen den
zwei Arbeitspunkten erzielt werden kann. Für die praktische Implementierung heißt dies,
dassderTransformator 4und37WindungenaufPrimär-undSekundärseite aufweisen soll-
te.

Abbildung 7.6: Effizienz der äußeren Arbeitspunkte bei𝑉1 = 60V und𝑉2 = 200V sowie𝑉1 =
20V und𝑉2 = 600V.

Praktisch kann der Wert etwas vom berechneten Wert abweichen. Dennoch zeigt die-
se Überlegung, dass sich die Verlustleistung gleichmäßig auf den Arbeitsbereich verteilen
lässt und eine gleichmäßigere Effizienz über dem gesamten Arbeitsbereichmöglich ist. So
gesehen wird die Effizienz des Wandlers zwar nicht gesteigert, jedoch werden Schwach-
punkte kompensiert.

7.4 Gesamtergebnis

Anhand der Simulation und Messung in Abb. 7.1 konnte gezeigt werden, dass der Proto-
typ aus Kap. 4.2 einenWirkungsgrad von 95% nicht über den gesamten Arbeitsbereich er-
reichen kann. Dabei ist der Arbeitspunkt mit𝑉1 = 60V und𝑉2 = 200V der kritischste Ar-
beitspunkt für das System. Anhand der Simulationsergebnisse konnten die wesentlichen
Verlustmechanismen identifiziert werden.Dabei stellen die Leitverluste in denHalbleitern
sowie im Transformator einen wesentlichen Anteil dar. Durch die Einführung von neue-
ren Transistoren ist eine Effizienzsteigerung bei gleicher Bauform möglich. Rechnerisch
ermöglicht das Wickelfenster des Transformators ebenfalls eine Verdopplung des Kupfer-
querschnitts. Darüber hinaus kann die Anpassung des Übersetzungsverhältnisses die zu-
sätzliche Belastung der Primärseite durch denMagnetisierungsstrom kompensieren.
In diesem Kapitel wurden Ansätze diskutiert, um die Verluste an den entsprechenden

Stellen zu reduzieren. Ausgehend von einem minimalen Wirkungsgrad von berechneten
90.5% bzw. gemessenen 89.5% bei 𝑉1 = 60V und 𝑉2 = 200V zeigt Tab. 7.3, wie sich die
unterschiedlichen Maßnahmen absolut gesehen auf die Effizienz auswirken. Der größte
Effizienzgewinn lässt sich durch die Verdopplung desWicklungsquerschnitts des Transfor-
mators mit etwa +1.6% erzielen. Der Austausch der primärseitigen Halbleiter gegenüber
moderne Typen erzielt einen ähnlich guten Gewinn in der Effizienz von +1.2%. Ferner las-
sen sich auf der Primärseite noch weitere Verluste einsparen, indem die Halbleiter durch
eine negative Gatespannung ausgeschaltet werden. Dadurch sollte die Effizienz etwa um
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0.4% steigen. Werden die Halbleiter auf der Sekundärseite durch niederohmigere Typen
getauscht, steigt die Effizienz ebenfalls um 0.4%.

Tabelle 7.3: Absoluter Effizienzgewinn der vorgeschlagenenMaßnahmen zur Effizienzstei-
gerung

Ansatz Δ𝜂

Doppelte Wicklungsquerschnitt +1.65%
IPB019N08N5 auf Primärseite +1.23%
Reduzierung von 𝑛 auf 9.3 +0.75%
C3M0065100K auf Sekundärseite +0.48%
Negative Gatespannung +0.42%

Wie aus Tab. 7.3 zu sehen ist, ergibt sich bei Durchführung aller vorgeschlagenen Maß-
nahmen ein Effizienzgewinn von etwa +4.5%.DerMessungnach ergibt sich bei𝑉1 = 60 und
𝑉2 = 200V einWirkungsgrad von 89.5%. Zwar ist es rechnerisch so nichtmöglich, in diesem
Arbeitspunkt eine Effizienz von𝜂 =95% zu erzielen, das Ziel wird jedoch nur marginal um
etwa 1%verfehlt. Bezogen auf den gesamtenArbeitsbereich kann aufmehr als 97%der ge-
samten Fläche einWirkungsgrad von über 95% erreicht werden. Basierend auf den vorge-
schlagenenMaßnahmen zur Effizienzsteigerung wird in Abb. 7.7 der simulativ bestimmte
Wirkungsgrad der DAB über den gesamten Arbeitsbereich dargestellt.

Abbildung 7.7: BerechneterWirkungsgrad für den gesamten Arbeitsbereich unter Verwen-
dung der angepassten Hardware.

In Abb. 7.7 ist deutlich zu erkennen, wie sich der Wirkungsgrad nun symmetrisch zur
Diagonalen des Arbeitsbereichs verhält. DermaximaleWirkungsgrad wird rechnerisch bei
𝑉1 = 45 und𝑉2 = 450Vmit etwas über 98% erreicht. Diese ist plausible, insbesondere wenn
die Messergebnisse aus Abb. 7.1 herangezogen werden. Hier wurde bereits bei dem nicht
modifizierten Prototyp eine Effizienz von knapp unter 98% bei𝑉1 = 31 und𝑉2 = 300V ge-
messen. Wie bereits erwähnt, wird er Wirkungsgrad von 95% in den Randbereichen mit
𝑉1 = 20V oder𝑉2 = 200Vmit rechnerisch 94%marginal unterschritten.
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8 Abschlussbetrachtung

Durchdienach20 JahrenauslaufendeEinspeisevergütung fürEnergieausPhotovoltaik(PV)-
Anlagen,wird in dieser Arbeit einDC/DC-Wandler entwickelt, der die Anbindung einer be-
stehenden PV-Anlage an einen Batteriespeicher ermöglicht. Bedingt durch die Forderung
nach einer galvanischen Trennung zwischen Batterie und PV-Anlage wird die Verbindung
der beiden Systeme durch die Dual Active Bridge (DAB)-Topologie ermöglicht. Innerhalb
des Arbeitsbereichs von 20 bis 60V auf der Primärseite und 200 bis 600V auf der Sekundär-
seite soll eine konstante Leistung von 1 kW bei einemmaximalen Verlustbudget von 50W
übertragenwerden.UmdieKomplexität inderAnsteuerunggering zuhalten,wirdderLeis-
tungsfluss der DAB durch die Single Phase-Shift Modulation gesteuert.
Simulatorisch wurde gezeigt, dass sich der Arbeitsbereich mit der konventionellen DAB

nicht unter Einhaltung des Verlustbudgets abdecken lässt. Damit der Betrieb dennoch ge-
währleistet ist, wurde ein umschaltbares Übersetzungsverhältnis, eine umschaltbare Kop-
pelinduktivität und der Betrieb mit variable Schaltfrequenz untersucht. Letzerer lässt sich
ohne zusätzlichen Hardwareaufwand umsetzten und wird daher bevorzugt. Darüber hin-
aus lässt sichdie Schaltfrequenz indivituell auf jedenArbeitspunkt optimieren. Alsweiterer
Vorteil wird der kontinuierliche Betrieb durch eine stetig angepasste Schaltfrequenz gese-
hen, während sich beim Umschalten des Übersetzungsverhältnisses oder der Koppelin-
duktivität Unstetigkeiten ergeben. Aus den genannten Gründen wurde der Betrieb mit va-
riabler Schaltfrequenz in dieser Arbeit weiter untersucht und optimert.

8.1 Ergebnisse dieser Arbeit

Diese Arbeit stellt ein Ansteuerverfahren der Dual Active Bridge mit variabler Schaltfre-
quenz vor. Dadurch kann der Anteil an Blindstromund Leitverlusten reduziert und Schalt-
verluste vermiedenwerden.Durch diesen Ansatz ist esmöglich, nahezu den den gesamten
Arbeitsbereich von 20 bis 60V auf der Primärseite und 200 bis 600V bei 1 kWAusgangsleis-
tung unter Einhaltung des Verlustbudgets von 50W abzudecken.
In Kap. 4 wird ein ausführliches Modell der Verlustleistung im eingeschwungenen Zu-

stand entwickelt. Diese Arbeit erweitert das übliche Simulationsmodell der DAB um den
MagnetisierungsstromdesTransformators.Dadurch können sowohl Leit-wie auch Schalt-
verluste unter Berücksichtigung desMagnetisierungsstroms berechnetwerden. Zusätzlich
ermöglicht die Berechnung des Magnetisierungsstroms die Auswirkungen einer variablen
Schaltfrequenz auf dieBauteile besser zubeurteilen.DieVerifikationdesModells erfolgt an
einem Prototypen, der als Teil dieser Arbeit entworfen und in diesem Kapitel beschrieben
wird. Ein Vergleich aus Messung und Simulation belegen die Gültigkeit des Modells. Die
maximale Abweichung zwischen Modell und Simulation beträgt bei einer Schaltfrequenz
von 150 kHz 0.6%. Dies ist ein akzeptables Maß und bildet die Grundlage für weitere mo-
dellbasierte Untersuchungen.
In Kap. 5 werden mehrere Ansätze untersucht, um den ZVS-Betrieb des DAB zu erwei-

tern. Es wird gezeigt, dass es auf Basis der variablen Schaltfrequenz möglich ist, innerhalb
desgesamtenArbeitsbereichZVSzuerreichen.DieVerwendungeiner festenSchaltfrequenz
hingegenermöglicht lediglicheineAbdeckungvon26%desArbeitsbereichsmitZVS.Durch
den spannungsfreien ZVS Schaltvorgang sind Schaltverluste daher nicht mehr der domi-
nierende Verlustmechanismus.
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8 Abschlussbetrachtung

In Kap. 6 wird das Konzept der variablen Schaltfrequenz weiter aufgegriffen und opti-
miert. Es wird gezeigt, wie sich ein optimales Verhältnis aus Blind- und Wirkleistung auf
Basis der variablen Schaltfrequenz realisieren lässt. Für den konventionellen Betrieb er-
gibt sich auf der Primärseite ein mittlerer Effektivwert von 55A, sowie ein absoluter Spit-
zenstrom von 241A. Durch Verwendung der variablen Schaltfrequenz kann der mittlere
Effektivwert auf 37A und der maximale Spitzenstrom auf 102A reduziert werden. Auf der
Sekundärseite lässt sich ein ähnlicher Effekt beobachten.Hier beträgt dermittlere Effektiv-
wert 5.5 A und der absolute Spitzenwert 24A. Durch die variable Schaltfrequenz reduziert
sich dermittlere Effektivwert auf 4A unddermaximale Spitzenstromauf 11A. Der Spitzen-
stromkannummehralsdenFaktor zwei reduziertwerdenunddiemittlere Strombelastung
sinkt um über 30%. Durch eine gleichmäßigere Belastung über den gesamten Arbeitsbe-
reich lässt sich das Potential der Hardware besser ausschöpfen.
In Kap. 7 wird die Aufteilung der Verluste am kritischsten Arbeitspunkt, 60V an der Pri-

märseite und 200V der Sekundärseite, dargestellt. In diesem Punkt beträgt die gemesse-
ne Effizienz des Prototypen, ohne weitere Optimierung, 89.5%. Einen Hauptanteil bilden
die Leitverluste mit 60% an der Gesamtverluste. Durch niederohmigere Transistoren und
einen größeren Kupferquerschnitt der Wicklungen lassen sich erhebliche Verbesserungen
bei gleichem Bauraum erziehlen. Zusätzlich wird vorgeschlagen den kritischten Arbeits-
punkt durch ein angepasstes Übersetzungsverhältnis zu entlasten. Durch diese Verbesse-
rungen kann ein Wirkungsgrad über 95% für fast alle Punkte im Arbeitsbereich erreicht
werden. Für den kritischsten Punkt zeigen Berechnung, dass sich der Wirkungsgrad von
89.5 auf 94% steigern lässt.

8.2 Limitation des vorgestelltenModulationsverfahrens

Das in dieser Arbeit vorgestellte Modulationsverfahren mit variabler Schaltfrequenz hat
sich als effektives Mittel zur Abdeckung des vorgesehenen Arbeitsbereichs mit konstanter
Leistung erwiesen. Dennoch ist das Verfahren nicht unter allen Bedingungen sinnvoll ein-
zusetzen.
Eine wesentliche Einschränkung dieser Arbeit ist, dass die parasitären Kapazitäten der

induktiven Bauelemente vernachlässigt wurden. Bei schnellen Schaltflanken wird so ein
LC-Schwingkreis angeregt,derOszillationenaufdemidealisiertenStromverlauf verursacht.
So kann es zu einer höheren Strombelastung kommen, als durch dasModell angenommen
wird. Sowohl Spitzenstromwerte als auch Effektivstromwerte sind von diesem Effekt be-
troffen. Treten diese Oszillationen in der Nähe des Nulldurchgangs des Stroms auf, kann
es in diesem Punkt zu einem ungewollten, harten Schaltvorgang kommen. Mit steigender
Schaltfrequenz kommt den parasitären Kapazitäten daher eine immer größere Bedeutung
zu. Dabei bestimmt dasHardware-Design, abwelchemPunkt die Vorteile einer (erhöhten)
variablen Schaltfrequenz durch die zusätzlichen Verluste zunichte gemacht werden.
Durch eine entsprechendeWahl der Induktivität 𝐿DAB kann die Schaltfrequenz auf einen

Zielbereich angepasst werden. In dieser Arbeit wurde die Schaltfrequenz möglichst gering
gewählt, so dass auftretende Oszillationen vernachlässigt werden können. Im nachfolgen-
den Ausblick werden die Ergebnisse auf einen Arbeitsbereich mit höherer Spannung auf
der Sekundärseite übertragen. Dabei steigt die maximale Schaltfrequenz von 143 kHz auf
254 kHz an.
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A Anhang

A.1 Erweiterung auf einen asymmetrischen Spannungsbereich

In Hauptteil dieser Arbeit wurde eine Dual Active Bridge für einen Spannungsbereich von
20 bis 60V auf der Primär- und 200 bis 600V auf der Sekundärseite bei einer konstanten
Ausgangsleistung von 1 kW entworfen.

DurchdasentwickelteSimulationsmodells, sowieeinfachumzusetzendeVerbesserungs-
vorschläge an der Hardware, die kein Redesign erfordern, ist es technisch reizvoll die Leis-
tungsfähigkeit des bestehenden Systems weiter Auszuschöpfen. Daher wird in diesem Ab-
schnitt weiterhin eine Batteriespannung von 20 bis 60V betrachtet, die PV-Spannung soll
allerdings auf 400 bis 900V erhöht werden. Ebenfalls wird die angestrebte Leistungs von
1 auf 2.5 kW erhöht. Diese Annahmen sind für eine größere PV-Analge durchaus plausibel.
Eineweitere Steigerung der Leistung ist leicht durch Interleavingmehrere Phasenmöglich.

Die nachfolgendenDesignbetrachtung beim Entwurf der DAB für diesen Arbeitsbereich
zeigenzusätzlichauchHerausforderungen imBetiebmit variablerSchaltfrequenzundrun-
den daher diese Arbeit ab.

DasÜbersetzungsverhältnis𝑛 hat fundamentalenEinflussaufdieBetriebsweisederDAB.
Daher wird, wie in Kap. 5.1 gezeigt, durch Minimierung des Belastungsindikators 𝑟 eine
Vorabauslegung durchgeführt. Anhand dieses Vorgehens zeigt Abb. A.1 den Belastungsin-
dex für den gesamten Arbeitsbereich bei minimiertem Belastungsindikator mit 𝑛 = 18.6.
Dieser Wert sorgt für eine gleichmäßig geringe Belastung in den Randbereichen unter der
Annahme symmetrischer Verlustverteilung. Im Vergleich zur betrachteten DAB imHaupt-
teil dieser Arbeit bildet die𝑑 = 1-Linie inAbb. A.1 nunkeineDiagonalemehr. Aus derGrafik
kann ebenfalls gesehen werden, dass der maximale 𝑟 -Wert von vormals 27 auf 17.5 sinkt.
Trotz einer höheren Spannung auf der Sekundärseite muss also nicht mit der gleichen re-
lativenWeite des Arbeitsbereichs umgegangen werden.

DieBetrachtungen ausKap. 6 imHauptteil der Arbeit haben gezeigt, dass eine symmetri-
sche Verlustverteilung nicht immer gegeben ist. Wird eine externe Koppelinduktivität auf
der einen Seite verwendet, verschiebt sich der Anteil amMagnetisierungsstrom hin zu der
gegenüberliegenden. Anhand des Simulationsmodells aus Kap. 4 wird für eine symmetri-
sche Verlustleistung daher ein Übersetzungsverhältnis von 𝑛 = 17.2 gewählt. Zur Realisie-
rung einer Ausgangsleistung von 2.5 kWmusst die Koppelinduktivität 𝐿DAB kleiner gewählt
werden. Bedingt durch die höhere Spannung der Sekundärseite genügt es jedoch denWert
von 𝐿DAB von bisher 150µH auf 100µH zu reduzieren, um bei𝑉2 = 400V und𝑉1 = 20V und
𝑛 = 17.2 eine Ausgangsleistung von 2.5 kW zu erzielen.

Basierend auf dem Übersetzungsverhältnis von 𝑛 = 17.2 zeigt Abb. A.2 die Schaltfre-
quenz für das optimale Verhältnis aus Wirk- und Blindleistung. In der Abbildung ist zuer-
kennen, dass die Schaltfrequenz für Spannungen über 50V auf der Primärseite besonders
stark ansteigt. Für𝑉1 = 60V und𝑉2 = 700V wird eine Schaltfrequenz von 254 kHz benötigt,
um das Verhältnis vonWirk- und Blindleistung zu optimieren.
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Abbildung A.1: Belastungsindex für den erweiterten Arbeitsbereich mit 20 bis 60V auf der
Primär- und 400 bis 900V auf der Sekundärseite. Ein Übersetzungsverhält-
nis von 𝑛 = 18.6minimiert den Belastungsindikator 𝑟 .

Abbildung A.2: Variable Schaltfrequenz für den erweiterten Arbeitsbereich.

Auf Basis des Modells kann mit den zuvor bestimmten Werten für 𝑛 und 𝐿DAB nun die
Belastung der Bauelemente bestimmt werden. Durch die erhöhte Ausgangsleistung von
1 kWauf 2.5 kW steigt ebenfalls die Strombelastung der Bauelemente. Beispielsweise steigt
der Spitzenwert des primärseitigenWechselstroms 𝑖1,max nachModell von 91Aauf 243A. In
Tab. A.1werdendiewesentlichenKennzahlender 2.5 kWVariantemit erweitertemArbeits-
bereichmit der 1 kW Variante dieser Arbeit verglichen. Durch Anpassung der Transistoren
auf Primär- und Sekundärseite hin zu niederohmigeren Varianten, wie auch der Verwen-
dungeines größerenTransformatorkernswirdder erhöhtenBelastungRechnunggetragen.
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A.1 Erweiterung auf einen asymmetrischen Spannungsbereich

Tabelle A.1: Kennzahlen der DABmit erweitertem Arbeits- und Leistungsbereich.
Parameter DAB aus Anhang DAB auf Hauptteil Bemerkung

𝑖1,max / A 243 91
𝑖1,RMS,max / A 143 60
𝑓sw,max / kHz 254 143
𝐿DAB / µH 100 150

𝑛 17.2 9.3 NachModell
𝑅DS(on) ,prim / mΩ 1.5 1.9 IPB015N08N5
𝑅DS(on) ,sek / mΩ 59 90 IMZ120R045M1
𝑅cu,prim / mΩ 1.5 2.5
Transformatorkern PM114 PM87
𝜂min / % 94 94.5

Für den beschriebenen Arbeitsbereich ist der berechnete Wirkungsgrad in Abb. A.3 dar-
gestellt. Wie in der Grafik zu sehen ist, kann über weite Teile ein Wirkungsgrad von 95%
aufrecht gehalten werden. Im Vergleich zumHauptteil dieser Arbeit sinkt dermittlereWir-
kungsgrad jedoch auf Grund der höheren Leistung von 98.5% auf 96.5% ab. Derminimale
Wirkungsgrad liegt bei diesem Arbeitsbereich bei 94%. Zu beachten ist, dass die Verlust-
leistungbedingt durchdie höhere Ausgangsleistungdabei auf bis zu 150Wansteigen kann.
Eine entsprechendes Entwärmungskonzept ist daher notwendig.

Abbildung A.3: Rechnerisch bestimmterWirkungsgrad für den erweiterten Arbeitsbereich.

Bei der Berechnung in Abb. A.3 wird davon ausgegangen, dass parasitäre Kapazitäten
vernachlässigt werden können. Die hohe Schaltfrequenz nach Abb. A.2 verdeutlicht noch
einmal die Limitation des vorgestellten Modulationsverfahrens. Bedingt durch die hohen
Spannungen auf Primär- und Sekundärseitemuss die Schaltfrequenz bei Verwendung von
SPMstark erhöhtwerden, umdieLeistungkonstant zuhalten. Andieser Stelle ist einemög-
liche Kombination anderer Modulationsverfahren, wie TZM eventuell sinnvoll. Auf Grund
des reduzierten Duty-Cycles ist es möglich auch geringere Leistungen zu übertragen.
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A.2 Linearisierung der Übertragungsfunktion für den Betrieb
über einen weiten Arbeitsbereich

Die Regelung der DAB kann über einen einfachen PI-Regler erfolgen [105–107]. Für die Re-
gelung kann die DAB zur Stromquelle vereinfacht werden. Im Fall einer Spannungsrege-
lungder Sekundärseitefließt der gleichgerichteteWechselstrom 𝐼2 anteilig indieAusgangs-
kapazitätC2 unddenLastwiderstandRL. ImeingeschwungenenZustand ist 𝐼C,2 jedochnull.
Abb. A.4 zeigt eine schematische Darstellung des Systems für sekundärseitige Spannungs-
regelung.

𝐼2

𝐼C,2

𝑅L

RL
C2

Abbildung A.4: Ersatzschaltbild für das dynamische Verhalten der DAB.

Zur besseren Lesbarkeit soll Gleichung (3.7) für die Ausgangsleistung der DAB an dieser
Stelle wiederholt werden. Die Leistung der DAB kann beschrieben werden als

𝑃 =𝑉2 · 𝐼2 =
𝑛𝑉1𝑉2𝜙 (𝜋 − |𝜙 |)
2𝜋2 𝑓sw𝐿DAB

.

Für den Fall, dass die Sekundärseite als Last betrieben wird, kann der Strom 𝐼2 beschrie-
ben werden als

𝐼2 =
𝑛𝑉1𝜙 (𝜋 − |𝜙 |)
2𝜋2 𝑓sw𝐿DAB

. (A.1)

DerAusgangsstrom 𝐼1 für denBetriebmit primärseitiger Last lässt sich analogbeschreiben.
Anhand von (A.1) ist zu erkennen, dass der Ausgangsstrom unabhängig von der Spannung
𝑉2 ist. Jedochwird der StromvondenParametern 𝑓sw, 𝐿DAB,𝜙 undder primärseitigen Span-
nung𝑉1 beeinflusst. Abb. A.5 zeigt, wie sich der Ausgangsstrom in Abhängigkeit von 𝜙 und
den Spannungen𝑉1 verändert.
Anhand der Darstellung in Abb. A.5 lässt sich der Einfluss der Spannung𝑉1 und der Pha-

senverschiebung𝜙 auf den Strom 𝐼2 gut nachvollziehen. Die Spannung𝑉1 hat direkten und
linearen Einfluss auf 𝐼2. Für𝑉1 = 20V kann in diesem Beispiel maximal ein Strom von 1.7 A
übertragen werden, eine Verdreifachung der Eingangsspannung führt entsprechend zu ei-
nem dreifachen maximalen Ausgangstrom von 5A. An der partiellen Abteilung (A.2) lässt
sich ebenfalls sehen, wie𝑉1 das Verhalten beeinflusst.

𝜕𝐼2
𝜕𝜙

=
𝑛𝑉1(𝜋 − 2𝜙)
2𝜋2 𝑓sw𝐿DAB

. (A.2)

Daher sollte das Spannungsniveau der Quelle, in diesem Fall𝑉1, in der Regelung immer
berücksichtigt werden. Der Einfluss der Schaltfrequenz auf die Regelung sollte ebenfalls
berücksichtigt werden, verhält sich allerdings reziprok zur Spannung.
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Abbildung A.5: Ausgangsstrom 𝐼2 der DAB für 𝜙 ≥ 0 für unterschiedlichen Spannungsni-
veaus von 𝑉1. Eine zunehmender Phasenverschiebung reagiert 𝐼2 weniger
empfindlich auf Änderungen in der Phasenverschiebung, jedoch steigt mit
zunehmender Spannung diese Empfindlichkeit.

Die Abhängigkeit des Ausgangsstroms 𝐼2 von 𝜙 ist hingegen nicht-linear. Die Empfind-
lichkeit desAusgangsstromsnimmt gegenüber einer Änderung inder Phasenverschiebung
mit zunehmender Phasenverschiebung ab bis sich der Ausgangsstrom 𝜙 = 𝜋/2 nichtmehr
durch eine Phasenverschiebung ändern lässt. Ohne eine angepasste Vorlastkennlinie rea-
giert die DAB daher je nach Arbeitspunkt unterschiedlich auf Änderung der Phasenver-
schiebung. Dieses Verhalten kann durch Einführung der Vorlastkennlinie 𝜙 ′ jedoch kor-
rigiert werden. Die Vorlastkennlinie zur Linearisierung des Systems ist definiert als

𝜙 ′ =
𝜋 −

√︁
𝜋 (𝜋 − 2𝜙)
2 . (A.3)

Abb. A.6 zeigt sowohl die Vorlastkennlinie 𝜙 ′ in Abhängigkeit von 𝜙 als auch die Auswir-
kung auf den Ausgangsstrom in Abhängigkeit von 𝜙 .
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Abbildung A.6: Linearisierungs des Ausgangstroms der DAB in Abhängigkeit von 𝜙 durch

Verwendung einer Vorlastkennlinie.
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In dieser Arbeit wurde die Vorlastkennlinie in Form einer Lookup-Tabelle hinterlegt. Da-
bei wird der Wertebereich auf −𝜋/2 bis 𝜋/2 beschränkt, um unzulässige Werte zu vermei-
den.

A.3 Transiente Phasenverschiebung ohne DC Anteil

In dieser Arbeit wurde zur Steuerung des Leistungsflusses die Single Phase-Shift Modula-
tion verwendet. In einem geregelten System wird dabei die Phasenverschiebung 𝜙 stetig
angepasst, damit sich der gewünschte Sollwert (Ausgangsstrom oder Spannung) einstellt.
Struktur und Verstärkung der Regelschleife bestimmen dabei in welchemMaße auf einen
Fehler oder eine veränderte Sollgröße reagiert wird. Hier kann es zu sprunghaften Ände-
rungen in der Stellgröße kommen, die als Δ𝜙 bezeichnet werden.

Abbildung A.7: Sprunghafte Änderung der Stellgröße führt zu einemDC Anteil im Spulen-
strom

Die Größe mit der ein DC Anteil auftritt hängt maßgeblich von der sprunghaften Än-
derung von Δ𝜙 ab. Daneben spielen jedoch auch die Spannungniveaus von Primär- und
Sekundärseite𝑉1,𝑉2 sowie die Schaltfrequenz 𝑓sw und Induktivität 𝐿DAB eine Rolle. Ist der
Magnetisierungsstromvernachlässigbarklein, kannderauftretendeDCAnteil beschrieben
werden als

Δ𝑖DC =
(𝑉1 +𝑉2/𝑛)Δ𝜙
4𝜋 𝑓sw𝐿DAB

. (A.4)

Das Auftreten eines DC Anteils durch die Ansteuersequenz von 𝑣1 bzw. 𝑣2 ist aus mehre-
renGründenproblematisch. ZumEinen steigt derMagnetisierungstrom imTransformator
auf Grund der längeren An-Zeit von 𝑣1. Dadurch kann dermagnetische Kreis stark belastet
werden, was bis hin zur Sättigung führen kann. Zum Anderen steigt ebenfalls der Spulen-
strom in 𝑖L auf Grund asymmetrischen Spannungsfolge. Die kann ebenfalls zu Sättigungs-
effekten in der externen Induktivität führen. Durch den den erhöhten Magnetisierungs-
und Spulenstrom werden die Halbleiterbauelemente erheblich belastet. Dies kann zu er-
höhten Verlusten bis hin zu einer fatalen Überlast führen. Um Designmargen daher mög-
lichst klein zu halten, sollte so ein Verhalten vermieden werden.
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A.3 Transiente Phasenverschiebung ohne DC Anteil

DerungewollteDCAnteil kanndurcheinenzusätzlichen0V-ZustandwährendderDurch-
führung einer Phasenverschiebung jedoch vermiedenwerden.DieDauer des 0V-Zustands
(𝑡Δ𝜙 ) entspricht dabei genau der Länge der Phasenverschiebung und kann angegebenwer-
den als

𝑡Δ𝜙 = 𝑇
|Δ𝜙 |
2𝜋 . (A.5)

Um die korrekte Phasenverschiebung zur realisieren, muss die Periode𝑇 um 𝑡𝛿𝜙 verlän-
gert werden. Diese wird nachfolgend als𝑇 ∗ gekennzeichnet und beschreibt sich als

𝑇 ∗ = 𝑇 + 𝑡Δ𝜙 (A.6)

Der Einsatz eines 0V-Zustandes während einer Phasenverschiebung ist in Abb. A.8 zu
sehen.
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(b) 𝜙 wird um Δ𝜙 vergrößert.
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(c) 𝜙 wird um Δ𝜙 verkleinert.

Abbildung A.8: Übersicht des DC-freien Ansteuerverfahrens. Ein 0V-Zustand wird einge-
führt, um einen DC Anteil zu vermeiden. (a) zeigt die Umkehr der Phasen-
verschiebung von +𝜙 zu −𝜙 . (b) zeigt die Vergrößerung von 𝜙0 to 𝜙1mit ei-
nem 0V-Zustand in 𝑣2. In (c) wird der 0V-Zustand in 𝑣1 eingefügt, dadurch
kann die Phase von 𝜙1 zu 𝜙0 verkleinert werden.

In Abb. A.9 ist ein Flussdiagrammdargestellt, welches die notwendigen Schritte zur Um-
setzung der Phasenverschiebung ohne DC Anteil darstellt. Zuerst wird die Zeit 𝑡Δ𝜙 und die
verlängerte Periode 𝑇 ∗ berechnet. Je nachdem, ob es ich um eine positive oder negative
Phasenverschiebung handelt, wird der 0V-Zustand amEnde von𝑇 an die Kurvenform von
𝑣1 oder𝑣2 angehängt.NachAblauf von𝑇 ∗wirddie Periodewieder auf𝑇 gesetzt, damit beide
Seiten der DAB synchron laufen und es nicht zu einer Schwebung kommt.

Nach Ablauf von𝑇 ∗

wechsel zurück zu𝑇

am Ende von𝑇

0V-Zustand in 𝑣1

0V-Zustand in 𝑣2

am Ende von𝑇
Berechne 𝑡Δ𝜙 und𝑇 ∗

Wechsel𝑇 zu𝑇 ∗

auf prim. Seite

Wechsel𝑇 zu𝑇 ∗

auf sek. SeiteΔ𝜙 > 0

Δ𝜙 < 0

Abbildung A.9: Flussdiagramm zur Umsetzung der DC-freien Phasenverschiebung.

Das vorgeschlageneVerfahren zur PhasenverschiebungohneDCAnteilwurde amProto-
typen verifiziert. Abb. A.10 zeigt einen beispielhaften Spannungsverlauf in einem geregel-
ten System.Die Regelschleife erhöht die Phasenverschiebung zumZeitpunkt 𝐴 signifikant.
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A Anhang

Dies kann in Abb. A.10 (b) im Detail gesehen werden. Im Abschnitt 𝐵 wird die Phasenver-
schiebung anschließend wieder reduziert. Dies kann in Abb. A.10 (c) gesehen werden.
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Abbildung A.10: Schlagartige Änderung der Phasenverschiebung ohne DC Anteil.
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