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Zusammenfassung

Inhalt dieser Masterarbeit ist der theoretische Entwurf eines Vierquadrantennetzteiles
fiir leitungsgebundene Tests der elektromagnetischen Vertrédglichkeit angelehnt an
MIL-STD-461E (CS101).

Das primére Ziel dieser Arbeit ist es, ein tragbares System basierend auf einem ver-
lustarmen Schaltwandler mit einem einstellbaren Ausgangsspannung von -2 Volt bis
56 Volt bei einem Ausgangsstrom von -15 Ampere bis 35 Ampere zu entwickeln. Daraus
ergibt sich eine maximale Ausgangsleistung von 1960 Watt. Zudem ist eine weitere
Anforderung, dass die genannten Spezifikationen in einem Frequenzbereich von 20 Hz
bis einschliellich 100 kHz eingehalten werden miissen. Hierfiir werden verschiedene
Klasse-D Schalttopologien verglichen und ein Multiphasen-Verstiarker mit Phasen-
stromregelung bestimmt. Alle fiir den Schaltwandler benétigten Bauelemente werden
speziell fir diese Anwendung ausgelegt und ausgewéahlt. Fur diese Topologie wird
eine Peak-Current Regelung modelliert, anschlieend in MATLAB und LTSPICE IV
simuliert und gegeneinander verglichen.

FEin besonderer Fokus liegt auf der Auslegung des Schaltwandlers zum Erhalt eines
hohen Wirkungsgrades. Basierend auf den berechneten Systemverlusten resultiert ein
theoretischer maximaler Wirkungsgrad von 98,14 %. Dieser wird durch den Einsatz von
Gallium-Nitrid-Transistoren erreicht, welche in dieser Arbeit mit Silizium-Transistoren
verglichen werden. Des Weiteren werden zur Kommunikation und Fernsteuerung die-
ses Systems diverse digitale Schnittstellen bendtigt. Auf Basis dieser Arbeit soll es
zukiinftig moglich sein, ein kompaktes System zur vollautomatischen Messung nach
MIL-STD-461E (CS101) zu realisieren.






Abstract

In this thesis, a theoretical design of a four-quadrant power supply for conducted
electromagnetic compatibility tests according to MIL-STD-461E (CS101) is presented.
The primary objective of this thesis is to develop a portable system based on a highly
efficient switching topology with an adjustable output voltage from -2 to 56 volts and
an output current from -15 to 35 ampere. This results in an output power of up to
1960 watts. An additional requirement is to meet the mentioned specifications in a
frequency range from 20 Hz up to 100 kHz. Various switching converter topologies are
compared for this purpose and a multi-phase inverter topology with phase-current
control is choosen. All required components for the switching converter are specifically
designed and selected for this purpose. A multi-phase peak-current control model is
developed and simulated for the switching converter with MATLAB and LTSPICE IV.
The results are compared to each other.

A special focus is on a high efficiency of the switching converter. Based on the power
losses of the theoretical comprehensive model a maximum efficency of 98,14 % is
reached. This is achieved by the use of gallium nitride transistors. These are compared
with silicon transistors in this thesis. For communication and remote control purposes
with the user, it is important to provide various digital interfaces. Based on this
work, it will be possible to realize a compact system for a fully automated testbench
according to MIL-STD-461E (CS101).
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1 Motivation und Ziele

Am Deutschen Zentrum fiir Luft- und Raumfahrt e.V. (DLR) am Institut fiir Robotik
und Mechatronik werden unter anderem Roboter fiir die zukiinftige Unterstiitzung
des Menschen entwickelt. Dazu gehoren auch der Einsatz in Weltraummissionen. Die
dort verwendeten elektronischen Komponenten unterliegen Anforderungen beziiglich
der elektromagnetischen Vertraglichkeit (EMV) basierend auf der Norm MIL-STD-
461E-CS101 [4]. Mogliche Storeinkopplungen kénnen feld- wie auch leitungsgebunden
erfolgen. Mittels einer Vorkonformitétspriifung kénnen Storeinfliisse der entwickelten
elektrotechnischen Komponente friithzeitig erkannt und behoben werden. Dieses Vorge-
hen vereinfacht die Entwicklung komplexer Systeme und verringert die Anzahl von
extern durchgefithrten Konformitéatspriifungen durch vorzeitige Fehlererkennung. Der
schematische Aufbau eines Konformitétstests fiir leitungsgebundene Storeinfliisse ist
in Abbildung [T.1] dargestellt.

Ui (D —Cye ) DUT

Abb. 1.1 — Schematischer Aufbau der bisherigen Testumgebung [4]

Bei diesem Aufbau wird {iber ein Gleichspannungsnetzgerét Uy, eine konstante Versor-
gungsspannung fiir das DUT bereitgestellt. Um mogliche Spannungsschwankungen
von Uy, zu verringern, werden Kondensatoren Cy. mit einer hohen Kapzitit parallel
zur konstanten Versorgungsspannung eingesetzt. Diese dienen zur Zwischenspeiche-
rung zuriickgespeister Energie vom DUT im Senkenbetrieb und zur Abstiitzung der
Gleichspannung Uy, bei einer zusétzlichen Wechselspannung U,.. Zur Erzeugung dieses
Wechselanteils, das zur Gleichspannung addiert wird, wird ein Transformator benotigt.
Dieser besitzt einen breiten Ubertragungsbereich und einen hohen Sittigungsstrom,
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um breitbandige Storeinkopplungen bei einem hohen Ausgangsstrom zu realisieren.
Mittels eines Funktionsgenerators Us;, wird das gewiinschte Storsignal erzeugt und
iiber einen nachfolgenden breitbandigen Verstéarker aufbereitet. Das verstarkte Signal
wird iiber der Primérspule des Transformators angelegt und auf die Sekundérspule
transformiert, um U, zu erhalten. Diese Wechselspannung wird mit der Gleichspan-
nung addiert und bilden zusammen die iiber dem DUT anliegende Spannung. Um die
gewlinschten Storsignalwerte entsprechend der Spezifikationen zu verifizieren, muss
der in das DUT flieende Strom wie auch die unmittelbar tiber dem DUT angelegte
Spannung gemessen und gegebenenfalls angeglichen werden.

Dieser vorgestellte Messaufbau ist aufgrund der benétigten Gerdte und Komponenten
kaum transportabel und nicht kompakt. Ziel dieser Arbeit ist es, ein kompaktes und
effizientes System theoretisch zu entwerfen, welches die nachfolgenden Kennwerte
erfiillt und eine automatische Messung ermoglichen soll. Der neue Messaufbau, der in
Abbildung illustriert ist, besteht aus dem zu entwerfenden T'estingSupply das mit
dem DUT verbunden ist. Die Verbindung besteht aus den Versorgungsleitungen und
aus zwei Messleitungen (Sense+ und Sense—) zur exakten Spannungsmessung iiber
dem DUT.

Sense+

TESTING

SUPPLY DUT

Sense—

Abb. 1.2 — Schematischer Aufbau der geplanten Testumgebung

Die Norm MIL-STD-461E-CS101 beinhaltet die Priifung des zu testenden Gerétes
(DUT) innerhalb eines Frequenzbereiches von 30 Hz bis 150 kHz vor, jedoch ist eine
Signalabsenkung von -29,5dB bei 150 kHz vorgesehen [4]. Die Zielsetzung dieser Arbeit
setzt einen erweiterten Frequenzbereich von 20 Hz bis 100 kHz in der das Ausgangssi-
gnal nicht gedampft wird voraus und tibertrifft damit die genannte Norm.

Fine iibliche Systemspannung fiir Weltraumgeréte betrigt 28 Volt. Mit dem Vierqua-
drantennetzteil soll es moglich sein, diese in doppelter Héhe am Ausgang einzustellen.
Zudem ist eine Ausgangsspannung von bis zu -2 Volt fir weitere Tests vorgesehen. Die
Spannung am Ausgang soll damit variabel im Bereich von -2 bis 56 Volt eingestellt
werden kénnen.

Der Versorgungs-Gleichstrom durch den DUT soll bis zu 20 Ampere betragen und
es soll ein zusétzlicher Wechselstromanteil von bis zu +-15 Ampere zur Verfiigung
gestellt werden. Damit befindet sich der mégliche Ausgangsstrom im Bereich von -15
bis 35 Ampere.



Fir den Einsatz in der Leistungstopologie soll ein schaltender Verstiarker der Klasse-D
verwendet werden. Dieser ist im Vergleich zu Verstirkern der Klassen A bis C, die
im Linearbetrieb operieren, fiir den gewiinschten Ausgangsleistungsbereich bis zu
1960 W weniger verlustbehaftet. Fiir den Betrieb des Vierquadrantennetzteiles ist es
zudem notwendig, neben dem Wechselspannungsanteil des Storsignales zuséatzlich einen
Gleichspannungsanteil zur Versorgung des DUT zu gewéhrleisten. Dieser Gleichspan-
nungsanteil kann von Verstiarkern der Klassen C und E nicht zur Verfiigung gestellt
werden [§]. Diese sind damit ungeeignet fiir den Einsatz im Vierquadrantennetzteil.
Daher stellt ein Klasse-D-Verstéirker die passende Wahl fiir den Anwendungszweck
dar.

Klasse-D-Verstiarker werden héaufig als Audioendstufen auf Grund ihres hohen Wir-
kungsgrades wie auch wegen des geringen Platzbedarfes verwendet. Diese Endstufen
besitzen oftmals eine maximale Bandbreite von bis zu 50 kHz bei bereits —3 dB Damp-
fung, was den Randbedingung dieser Arbeit nicht entspricht. Zudem sind kommerziell
erhaltliche Endstufen fiir induktiv-ohmsche Lasten, wie Lautsprecher, ausgelegt. Das
DUT kann zur Stabilisierung der Eingangsspannung Kondensatoren besitzen, die eine
kapazitiv-ohmsche Last fiir die Endstufe darstellen und damit zu einer potenziellen
Instabilitdt der Endstufe fithren kann. Ein weiteres Kriterium fiir die Eigenentwicklung
eines Vierquadrantennetzteiles ist die fehlende Moglichkeit bei kommerziell erhéltlichen
Endstufen einen Gleichsspannungsanteil zu generieren, da dieser bei Lautsprechern
nicht erwiinscht ist und vermieden wird.






2 Aufbau des Vierquadrantennetzteils

In diesem Kapitel wird die Systemstruktur des Vierquadrantennetzteiles, die in Abbil-
dung dargestellt ist, ndher erldutert. Diese unterteilt sich in weitere Modulblocke,
die in den nachfolgenden Kapiteln néher betrachtet werden.

Das Modul fiir Leistungselektronik und dessen Stromregelung bildet die Basis des
Vierquadrantennetzteiles und wird in Kapitel 3| behandelt und erléautert.

Um mogliche Fehlerzustédnde, die die Leistungselektronik betreffen, zu detektieren
und bei Bedarf diese mittels Deaktivierung der schaltenden Transistoren zu schiit-
zen, wurde ein Sicherheitsmodul eingefiihrt. Ein moglicher Defekt stellt eine zu hohe
Ausgangsspannung, ein zu hoher Ausgangsstrom oder eine zu groflie Erwidrmung der
Leistungselektronik dar. Diese Sicherheitsbeschaltung wird in Kapitel [6] weitergehend
behandelt.

Uin
Uout
External
. o————>1. i
Signal ~ T TTTeell Lowpass Uset PI— Tset Power Electronics & ay Uout
Filter Control Control Circuit o
U0 fset Emergency
signal
Upps
Safet .
DDS afety Peak
Clircuit Detection
Peak
Reset
Overvoltage, OQvercurrent, Emergency
and Overtemperature signals reset
4 DDS Data } P g reset

Ous

lout

U,

Microcontroller oul

[
Trigger L
Signal

RS232, Ethernet, Button
and LCD signals
HMTI Devices

Abb. 2.1 — Aufbau des Gesamtsystems des Vierquadrantennetzteiles
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Die Ausgangsspannung ey, der Ausgangsstrom i,,; und die Temperatur der Schalt-
transistoren © g werden von der Messeelektronik, die in Kapitel [§ beschrieben wird,
gemessen und bereitgestellt. Zur Generierung der zu verstiarkenden Testsignale wird ein
DDS-Generator, wie er in Kapitel [7] beschrieben ist, verwendet. Zudem ist es moglich,
neben dem intern generierten Testsignal ein externes analoges Signal zu verwenden.
Um ein stabiles System zu erhalten, wird die Leistungselektronik iiber einen iiber-
geordneten Proportional-Integral-Regler (PI-Regler) stabilisiert und eingestellt. Die
Regelung des Gesamtsystemes wird im Kapitel [4] behandelt.

Befindet sich das Netzteil im Sinusbetrieb, so wird mittels eines Scheitelspannungs-
Detektors, der in Kapitel [§| vorgestellt wird, die generierte Ausgangsspannungsampli-
tude gemessen und bei Abweichungen nachregelt.

Zur Uberwachung der Fehlerzustinde und der zu messenden Signale wird ein Mikro-
kontroller eingesetzt, der neben diesen Tétigkeiten zusitzlich fiir das Konfigurieren
des DDS zustandig ist. Des Weiteren kann der Mikrokontroller, wie dem Kapitel [7]
zu entnehmen ist, tiber eine Mensch-Maschine-Schnittstelle (HMI) mittels Ein- und
Ausgabeelemente eingestellt werden. Die Riickstellung eines Fehlerzustandes darf nur
iiber die Freigabe des Mikrokontrollers erfolgen.

Die Effizienz des gesamten Systemes ist in Kapitel [5] berechnet.



3 Leistungselektronik

Entsprechend der bereits in Kapitel [I] erwidhnten Spezifikationen wird in diesem
Kapitel die Auslegung der Leistungselektronik bezogen auf die Vor- und Nachteile
der behandelten Losungsansétze vorgestellt. Des Weiteren wird auf die mogliche
Stromregelung der Leistungselektronik ndher eingegangen. Die Leistungstopologie
basiert auf zwei abwechselnd schaltenden Transistoren die eine Rechteckspannung an
deren Ausgang erzeugen. Diese Schalter sind in Reihe verschalten und bilden damit eine
Halbbriicke, die von der Systemspannung (u;,) versorgt wird. Diese Rechteckspannung
besitzt eine Frequenz die gleich der Schaltfrequenz (fs) der Schalter entspricht und
eine Pulsbreite wiahrend einer Schaltperiode, die nachfolgend als Tastverhaltnis (D)
bezeichnet ist. Um eine konstante Ausgangsspannung (uey:) zu erzielen, wird ein LC-
Filter (L,,C,) an den Ausgang der Transistoren geschaltet. Uber das Tastverhéltnis
kann die Ausgangsspannung eingestellt werden [16].

3.1 Kennwerte

Die Definition Vierquadrantenbetrieb bedeutet, dass das Netzteil als eine Strom- und
Spannungsquelle in den Quadranten I und 11 arbeitet, aber auch die Moglichkeit
besitzt als eine Strom- und Spannungssenke zu fungieren.

Z.out
35A Pout max
—_P—O
Lout
11 15A
Uout l() Uout —2V 56V Uout
—154
111 v
-—— o
—35A

Abb. 3.1 — Moglicher Quadrantenbetrieb des Klasse-D-Netzteiles
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Dies geschieht in den Quadranten I und IV, die in der Abbildung wiedergegeben
werden. Der Betrieb im zweiten und vierten Quadranten ist notwendig, damit die
Ladung, die sich in den méglichen Eingangskondensatoren des DUTs befindet, entnom-
men werden kann, um die gewiinschte Signalform zu erhalten. Aufgrund der Annahme,
dass das DUT keine interne Energiequelle besitzt, befindet sich das Netzteil zur Zeit
der Umladung der Kondensatoren des DUT im Senkenbetrieb. Hierbei wird die ge-
speicherte Energie des zu testenden Gerates (DUT) in die Eingangskondensatoren des
Vierquadrantennetzteiles iibertragen und dort zwischengespeichert. Die entsprechende
Auslegung der Eingangskondensatoren des Vierquadrantennetzteils ist in Abschnitt
[3.2.2] behandelt.

Anhand der Ziele und Vorgaben sind die zu erzielende Ausgangsspannung (e,;) und
der Ausgangsstrom (io,:) bekannt. Zur Auslegung der Leistungselektronik wurden
Spezifikationen entsprechend der Formeln [3.1] bis [3.4] festgelegt.

Yout,.. =56V (3.1)
Uout i, = =2V (3.2)
loutmae = 39 A (3.3)
fout,, = —15A (3.4)

Anhand der vorangegangenen Spezifikationen kann die maximale Ausgangsleistung
Pout,,.. errechnet werden.

Poutrpaw = Youtmas * Loutmes = 1960 W (3.5)

Die damit benoétigte Eingangsleistung (P;y,...) kann iiber die Ausgangsleistung
(Poutya,) und dem angenommenen Wirkungsgrad der Leistungselektronik (€ ezpected)
von 95 % berechnet werden. Anhand dieses Wertes und der minimalen Eigangsspannung
lasst sich der durchschnittliche Stromfluss (i;nqvg) des Einganges bestimmen.

Pout 1960 W
T — ~ 2063 W 3.6
€ expected 0,95 ( )

P

Mmaz

. Pout 2063 W
; = mar — ~ 2 A .
Yin avg Ui 0V 9,8 (3 7)

Die Systemspannung des Vierquadrantennetzteiles (u ;) soll 80 Volt betragen und
wird durch ein kommerziell erhéltliches Netzteil zur Verfliigung gestellt. Dieses sollte
entsprechend der Formel [3.6] eine Mindestausgangsleistung von 2063 Watt besitzen.

Uin = 80V (38)



3.2 Auslegung des Ausgangsfilters und des Eingangskondensators

3.2 Auslegung des Ausgangsfilters und des
Eingangskondensators

Bevor die Bestimmung der Leistungshalbleiter erfolgt, miissen deren Betriebspunkte
bestimmt werden. Dies ist bis auf die Ausnahme der Schaltfrequenz fs im vorherigen
Abschnitt gesehen. Die Berechnung der Mindestschaltfrequenz f, . geht in dieser
Arbeit einher mit der nachfolgenden Auslegung des Ausgangsfilters. Zudem enthélt
dieser Abschnitt die Dimensionierung des Eingangskondensators basierend auf der
Modulationsfrequenz der Ausgangsspannung.

3.2.1 Berechnung Ausgangsfilter

Damit der Ausgangsfilter bestimmt werden kann, wurde festgesetzt, dass die maximale
Storspannung am Ausgang maximal 130 mV peak-peak (mVpp) betragen darf. Diese
Storspannung entspricht bei einer Rechtecksspannung von 80 Vpp am Eingang des
LC-Filters einer Dampfung von -58 dB. Die Rechtecksspannung entsteht durch die
Schaltvorgéinge der Transistoren. Fiir die Berechnung wurde nur die erste harmonische
Schwingung betrachtet und in der folgenden Formel verwendet.

13V
A100mv = 20 - log 373 = —58dB (3.9)
(4) -s0v

Um die Mindestschaltfrequenz zu ermitteln ist die Stérspannung gleich der Dampfung
eines vereinfachten, geddmpften LC-Gliedes mit einer Dampfung von —58 % zu setzen.
Zur Bestimmung der Eckfrequenz dieses Ausgangsfilters wurde eine maximale Erhohung
der Ausgangsamplitude von 50 % bei 100 kHz im Leerlauf eines ungedampften LC-
Gliedes festgelegt. Je grofler die Eckfrequenz des Filters im Vergleich zu der maximalen
Modulationsfrequenz ist, desto weniger stark wird diese durch den ungeddmpften
Ausgangsfilter angehoben. Dennoch erhoht sich somit auch die Mindestschaltfrequenz.
Aus diesen Griinden wurde die Eckfrequenz des LC-Filters nahe an die maximale
Modulationsfrequenz angepasst, um eine geringere Schaltfrequenz und damit geringere
Transistorenverluste zu erhalten.

Hieraus ergibt sich eine —6 dB Eckfrequenz des LC-Filters von 160 kHz und dient als
Grundlage fiir die nachfolgenden Berechnungen.

Aus der Gleichung ergibt sich folglich eine minimale Schaltfrequenz von 4,5 MHz.

daB

—58dB
fo = (1040 dec> - fo = 28,18 - 160 kHz ~ 4,5 MHz (3.10)

Anhand der Filtereckfrequenz von 160 kHz lasst sich der Zusammenhang zwischen
der Ausgangsinduktivitdt L, und der Ausgangskapazitit C, anhand der Formel
herleiten.

1 rad
m:wCZQ'ﬂ'fC:27T160kHZ:1005310? (311)
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Gain [dB] 4,5 MHz
0
—10

20 AN
0 N
10 AN
50 AN

—70

104 109 106 107
Freqency [Hz]

Abb. 3.2 — Ubertragungsfunktion des vereinfachten Ausgangsfilters

Die Ausgangsinduktivitét (L,) kann mittels des maximalen Wechselstroms (Aiz,) von
+-15 Ampere bei der obersten Modulationsfrequenz ( fyodmaz) von 100 kHz berechnet
werden. Hierfiir wird angenommen, dass das Ausgangspotenzial stets 56 Volt ist.
Die Ausgangslast entspricht damit einer idealen Spannungsquelle mit 56 Volt ohne
Serienwiderstand (Rpoqeq = 0€2). Die noch mogliche Spannungsénderung iiber der
Ausgangsinduktivitit entspricht dem noch moglichen Spannungshub (Awuy,) von 11 Volt,
der aus in Formel [3.12] resultiert.

Uin — (Vout par — Uoutmm) _ 80V —(56V ——-2V)
2 2

Auyp = =11V (3.12)

Aufgrund des Kurzschlusses gegen 56 Volt am Ausgang liegt Auy alleinig iiber der
Spule an und kann somit iiber die Formel berechnet werden.

Aup, _
(2 CT fmodma:c) : AZL

1v -
(2-7-100kHz) - 15A

= 1,167puH =

Wegen der kommerziellen Erhéltlichkeit wird eine Ausgangsinduktivitdat von 1 uH
gewahlt [6] [12] [I7]. Die Ausgangskapazitat C, kann iiber die Formel aufgrund
der in Formel errechneten Ausgangsinduktivitdt L, bestimmt werden. Diese ist
entsprechend der Formel auf 1pF zu dimensionieren [16]. Je grofer die zusétzliche
kapazitive Last am Ausgang des Verstirkers ist, desto geringer ist die zu erreichende
Bandbreite.

(3.13)

LO max

10
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Cy = ! S = ! 5 ~|1uF | (3.14)

Lorwe™ 1m0+ (1005310 240

3.2.2 Auslegung des Eingangskondensators

Der Eingangskondensator C, des Vierquadrantennetzteiles dient sowohl als Puffer des
Eingangskreises, als auch zur Zwischenspeicherung der vom DUT zuriick gespeisten
Energie wiahrend des Betriebs als Senke im zweiten und vierten Quadraten. Zur
Auslegung wurde eine rein kapazitive Last als DUT angenommen, die bei der niedrigsten
Betriebsfrequenz f;0dmin von 20 Hz, einer Ausgangsspannung von 56 Vpp und einem
Ausgangsstrom von 30 App betrieben wird. Mittels dieser Auslegung kann die maximale
Energie, die im Eingangskondensator gespeichert werden muss, unabhingig von der
Kapazitiat des DUT berechnet werden. Der resultierende Verlauf der Spannung
und des Stromes iy, ist in Abbildung dargestellt.

1

uout/iout :<tdi86harge = 2 mod !
A | 1
56 V/15 A : :
: Uout :
28V/0A + \ t
ou
0V/—15A i ! >

Abb. 3.3 — Ausgangsspannungs- und Ausgangsstromverlauf bei kapazitiver Last im Sinusbetrieb

Bei der folgenden Berechnung der Energieunterschiede durch das Entladen des DUTs
wird der Wirkungsgrad des Wandlers im Riickwértsbetrieb vernachléssigt und als ideal
betrachtet. Zur Bestimmung der umgeladenen Energie wird das Integral der Leistung
bei dem Entladevorgang basierend auf der Formel berechnet [16].

AE = / P(t) dt — / ot (£) - o (1) dt (3.15)

t1 t1

Im oben genannten Beispiel beschreibt die Ausgangsspannung u,.,: eine konstante
Ausgangsspannung entsprechend der Formel

Ut (1) = 56V (3.16)

11



3 Leistungselektronik

Der Strom entspricht in diesem Beispiel einer Cosinus-Kurve wie sie in Formel
beschrieben ist.

iout(t) = 15A - cos (2-m-50Hz - t) (3.17)

Durch das Einsetzen der Formeln und in die Formel kann die tibertragene
Energie ermittelt werden.

AE = /[56V (15A - cos (2 -7 - 50 Hz - )] dt = (3.18)

t1

to
— 56V 15A- /[(008(2 7 50 Hz, -£))]dt —
—_—
t1

Wmod

—3r
— 840W - {Sin(w"m’t)}h_ o
Wmod t1=7%
. 3. . x
840w Sin (wmod : Tﬂ) _ sin (wmod : 5) _
Wmod Wmod

-2 -2
= 80w <wmod) = 84OW- (wm) =

~13.41J

&

Entsprechend der Berechnung werden 13,4 Joule wihrend der Entladung der
Kondensatoren des DUT in den Eingangskondensator Cj, iibertragen. Mittels der
Betriebsspannung von 80 Volt und der maximal zuldssigen Spannung {iber den Schalt-
transistoren von 100 Volt kann nun die Mindestgrofie des Eingangskondensators Cj,
iiber die Landungsédnderung erfolgen. Hierfiir ist zunéchst die Bestimmung der bereits
in den Eingangskondensatoren enthaltenen Energie (Ej,itq) und die maximal zu
speichernde Energie notwendig (Epqz)-

- Cin - (80V)? (3.19)

N | =

Einitiat =

1
Emaz = 5 Cin - (100 V)? (3.20)

12



3.3 Schalttopologien

Aus der Differenz dieser Energien im Vergleich mit der umgeladenen Energie, kann die
Mindestkapazitit des Eingangskondensator errechnet werden.

Emaz_Einitial > —AFE (321)

Y

% :Cin - ((100V)* = (80V)?) 13,47

13,47 -2
((100V)* = (80V)?)

Cin > T744mF

Aus den Formeln bis ergibt sich eine Mindesteingangskapazitit von 7,44 mF,
damit ein sicherer Betrieb innerhalb der Spezifikationen gewahrleistet ist.

3.3 Schalttopologien

Dieses Unterkapitel beschéftigt sich mit der Auswahl der passenden Klasse-D-Schalttopologie
fiir diesen Einsatzbereich. Der primére Fokus liegt auf dem Erreichen eines hohen
Wirkungsgrades. Des Weiteren wird auf eine geringe Komplexitét, wie auch auf die
Realisierbarkeit geachtet.

3.3.1 Halbbriicke

Die Halbbriicke stellt die gebrauchlichste Schalttopologie der Klasse-D-Verstarker dar.
In Abbildung ist der schematische Aufbau einer Halbbriicke aufgezeigt und zeichnet
sich aufgrund des geringen Bauteilaufwandes aus.

| | 71
L DCR;,
Gate o 0
'U/' L [ ] o]
an() Driver . _LC’
JH 12 Uyt
ESRc,

L L O

Abb. 3.4 — Aufbau einer herkdmmlichen Klasse-D-Leistungsstufe [12]
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3 Leistungselektronik

Zu Beginn eines Schaltzyklus aus Abbildung ist der Transistor 71 leitend und 72
sperrend. Damit liegt {iber der Spule L, die Differenz der Eingangsspannung w;, zu der
Ausgangsspannung u,; an. Wahrend dieses Vorganges wird Energie in der Spule L,
und der Ausgangskapazitidt C, gespeichert. Ist das gewilinschte Tastverhéltnis erreicht,
wird T'1 gesperrt. Damit ein potenzieller Kurzschluss durch gleichzeitiges Schalten
von T'1 und T2 vermieden wird, muss eine Totzeit zwischen den Schaltvorgingen
eingehalten werden. Hierbei befinden sich 71 und T2 im gesperrten Zustand. Nach
der Totzeit wird T2 leitend. Folglich wird der Ausgang durch die gespeicherte Energie
der Spule L, wie auch der Ausgangskapazitit C, versorgt. Sobald das Ende des
Schaltzykluses erreicht wird, sperrt der Transistor T'2. Nach Ablauf der Totzeit beginnt
der Schaltzyklus erneut.

T1

) U U U u

OFF " ! ' | ; | i i
— — — ——

T2 o - - -

ol L L L L

OFF ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
— — — ——

ir, Lo Lo Lo Lo
>t

>t

Abb. 3.5 — Typische Signalverlaufe einer herkdmmlichen Klasse-D Leistungsstufe im kontinuierli-
chen Vorwirtsbetrieb [16]

Durch das wechselnde An- und Ausschalten von Lasten entstehen Schaltverluste in
den Transistoren. Bei beispielsweise dem Wechsel von der Leitend- zu der Sperrphase
des schaltenden Transistors steigt die Spannung Upg zwischen Drain und Source des
Transistors konstant iiber die Schaltzeit an. Die Spannung iiber der induktiven Last
sinkt damit konstant und es entsteht infolge der Aufrechterhaltung des Magnetischen
Flusses in der Spule ein konstanter Spulen- beziehungsweise Drainstrom ip = ir,,.
Kurz bevor der Transistor komplett sperrend ist, fallt der Drainstrom sehr schnell ab,
wie in Abbildung [3.6] zu sehen ist.

Alle Transistorverluste, die beim Schalten von induktiven Lasten im Vorwartsbetrieb
einer einzigen Halbbriicke entstehen, lassen sich entsprechend Formel berechnen
[10].
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3.3 Schalttopologien

Ups

Uin

N R

RDS -ips |- ___/_ ______

t

Abb. 3.6 — Vereinfachtes transientes Ausschaltverhalten eines Transistors an einer induktiven Last
[16]

FET HSFET LSFET

f)totallosS = Plosses + Plosses (322)

Die gesamten Transistorenverluste unterteilen sich in die Verluste des Highside- und
des Lowsidetransistors entsprechend der Formeln [3.23] und [3:24] Die Highsideverluste
PZZSSSZ;ET beinhalten die statischen Verluste P, durch den RDSon-Widerstand des
Transistors, die Gateverluste Py, die Schaltverluste Py, durch das Schalten von
induktiven Lasten wie die Verluste Py, .., die durch das Umladen der Ausgangsladung

entstehen.

HSFET

Plosses = PO”HS + Pgd + Psw + PQoss (323)
Die Lowsideverluste Plf)j:eiT sind dhnlich zu den Highsideverlusten mit dem Unter-
schied, dass aufgrund des spannungslosen Schaltens die Schaltverluste des Lowsidetran-
sistors entfallen. Durch den verzégerten Anschaltzeitpunkt des Transistors T2 leitet
zunachst dessen Bodydiode im Vorwértsbetrieb. Die Ladung dieser Bodydiode muss
in Folge der Umpolung entladen werden und damit entstehen die Py, -Verluste.

LSFET

F)losses - PO”LS + Pgd + Per + PQoss (324)

Im Néheren berechnen sich die vorgestellten Verluste wie folgt [10] [24]:

PQoss = % : (um . Qoss : fs) (325)
Pg,, = tin - Qrr - fs (3.26)
Pdi = Ug - Qg fs (3.27)

15



3 Leistungselektronik

out Qgd + Qgs2

Pswy = Winpay * tpag * fs -

(3.28)
g

Die statischen Verluste der Highside werden anhand des effektiven Stroms durch
den Transistor berechnet. Dieser ist abhéngig vom Tastverhéaltnis Dgg und wird
entsprechend der Formel berechnet [10] [24].

n

i 2

Analog hierzu werden die statischen Verluste des Lowside- P, ; zu denen des Highside-
Transistors berechnet [10] [24].

in 2

Diese Schaltverluste bilden die Grundlage fiir die Verlust- und Effektivitdtsbetrach-
tungen der nachfolgenden Topologien sowie deren gegenseitigen Vergleich.

3.3.2 Switchmode Assisted Linear Verstarker

Der Switchmode Assisted Linear Verstarker basiert auf einer schaltenden Halbbriicke
und einem Linearverstérker, der aus dem Operationsverstirker und den Transistoren
T1 und T2 in Abbildung besteht. Dieser regelt die Spannung tiber der Ausgangslast
Z1.0ad mittels des Riickkopplungspfades R1 und R2 entsprechend der Stellspannung
Uget. Die Transistoren 7’1 und 12 werden iiber die Spannungsquellen ¢ fse¢ SO einge-
stellt, dass die Transistoren sich in einem minimal leitenden Betriebspunkt befinden [7].

Uof fset ilin,eru' mess
@—,E T1 73~ |
. . DCR
° ‘ | U Lincar ipcpe :L'_# Gate | l@
_ WUof fset Driver
Uset —~ Z L oud
— oad Ly
@ b T2 T4 |
R2
R’y

Abb. 3.7 — Aufbau eines Switchmode Assisted Linear Verstarkers [7]

Bei einem herkémmlichen Linearverstarker liegt die Spannungsdifferenz der System-
spannung (u;,) zur Ausgangsspannung iiber dessen Ausgangstransistoren an. Durch
diese flieBt der gleiche Strom wie in die Ausgangslast (iz0qq). Dadurch entstehen hohe
Verluste in den Transistoren bei hohem Ausgangsstrom und geringer Ausgangsspan-
nung.
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40 | -+ |/ tLoaD
——1ipcDC
30 B Z.L’L'near
I 20| .
S
8}
=
s 10f .
Q
0 - I
—10| |
| | | |
0 2 4 6
Time/s 1075

Abb. 3.8 — Stromverlauf eines Switchmode Assisted Linear Verstarkers [7]

In dieser Topologie wird der Linearverstarker durch eine schaltende Halbbriicke un-
terstiitzt. Diese besteht aus den Transistoren 7'3 und T4, die von einem Gatetreiber
angesteuert werden. Dieser 6ffnet, sobald eine Obergrenze von ijnear mess €rreicht
wurde T4 und schliet nach einer Totzeit T'3. Nach dem Erreichen einer Untergrenze
VO ijinear mess Wird T'3 wieder gedffnet und 74 geschlossen. Die Spule L, dient hierbei
als Filterelement und Energiespeicher.

Der Strom durch den Linearverstiarker-Anteil (ipneqr) entspricht dem Ripplestrom
Air, durch die Spule L, bei langsamen Anderungen oder im stationiren Betrieb
der Ausgangsspannung. Damit besitzt diese Topologie den Vorteil einer hohen Aus-
gangssignalqualitdt und einem hoheren Wirkungsgrad im Vergleich zu herkémmlichen
Linearverstérkern [7].

Im Falle einer schnellen Anderung der Ausgangsspannung, wie in Abbildung ab
20 ps zu sehen ist, muss der Linearverstarker kurzzeitig nahezu den vollen Laststrom
liefern, da der Strom in die Halbbriicke (ipcpc) durch die Spule L, zunéchst gehemmt
wird [7]. Der Switchmode Assisted Linear Verstérker bietet aufgrund der hohen Signal-
qualitét eine Alternative zum Einsatz einer einzigen Halbbriicke. Dennoch entstehen
bei dieser Topologie zusétzlich zu den Verlusten der Halbbriicke Verluste durch den
Linearverstarker. Folglich sind die Verluste dieser Topologie in jedem Betriebspunk
schlechter als eine einzelne Halbbriicke. Die Linearverluste sind zudem abhéingig von
der zu stellenden Signalform und demnach schwer zu bestimmen. Aus diesen Griinden
wurde von einer weitergehenden Betrachtung dieser Topologie in den nachfolgenden
Kapiteln abgesehen.
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3 Leistungselektronik

3.3.3 Diode Clamped Multilevel Inverter

Als eine weitere Alternative zur Halbbriicken-Schalttopologie wird der Diode Clam-
ped Multilevel Inverter (DCMI) betrachtet. Dieser unterscheidet sich zur Halbbriicke
durch mehrere in Reihe geschaltete Transistoren. Mittels dieser kénnen verschiedene
Ausgangsspannungsstufen erzeugt werden. Ein Beispielaufbau eines 3-Level-DCMIs ist
in Abbildung [3.9) zu sehen.

Gp1| J< 71
1
3 uin(D
D1 ap2| | T2
L, DCRLU
L L |
R — .
p2/\ |GD2| T3 —c,
% uml<> Uout
}7
GD1 | I T4 ESRc,

Abb. 3.9 — Aufbau eines 3-Level-Diode-Clamped-Multilevel-Inverters [19]

Hierbei kann durch den Einsatz von mehreren Spannungsquellen die Pulsweitenmodu-
lation (PWM) auf mehrere Ausgangsspannungsebenen gehoben werden. Diese ist bei
einem 3-Level-DCMI zwischen 0 Volt und %U TN sowie zwischen %U 1t~ und Ury. Die
entstehende Signalform ist in Abbildung in der rechten Grafik zu betrachten. Die
Zwischenkreisspannung iiber den Transistoren 7'3 und T4 resultiert aus der Zusam-
mensetzung der Signale GD2 Output und GD1 Output. Um diese Spannungsebenen
zu erhalten, muss mit den Dioden D1 und D2 die Spannung %UIN zwischen die
Transistoren 71 und 72 sowie zwischen 7'3 und T4 gespeist werden.

Zur Erzeugung eines PWM-Signales sollen in diesem Beispiel das Stellsignal uge; mit
zwei Dreieckssignalen mit unterschiedlichen Nullversatz verglichen werden. Ist beispiels-
weise das Stellsignal grofler, als das Dreieckssignal fiir die Gruppe GD2, so schaltet der
Gatetreiber GD2 den Transistor T2 leitend und der invertierende Gatetreiber GD2
sperrt T'3. Dies gilt analog fir die Ansteuerung der Gruppe GD1.

Ist der Transistor T'1 oder T4 sperrend, so dienen die Dioden als Versorgung des
Ausganges. Aufgrund der gegengleichen Ansteuerung dieser Transistoren leiten immer
abwechselnd D1 und D2 [19].
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TR
ol I
el e

Abb. 3.10 — Mogliche PWM-Ansteuerung eines 3-Level-Diode-Clamped-Multilevel-Inverters [19]

Der DCMI bietet wegen der vorhandenen Spannungsebenen im Vergleich zur Halb-
briicke eine mogliche hohere Signalqualitéat. Fiir diese Spannungsebenen miissen den-
noch mehrere Eingangsspannungsquellen zur Verfiigung gestellt werden, die galvanisch
voneinander getrennt sein miissen. Zudem miissen mehrere Dreieckssignale mit einer
Frequenz von 4,5 MHz erzeugt werden. Dies stellt hohe Anforderungen an das spétere
Leiterplattendesign aufgrund der einzuhaltenden Signalintegritit dieser Signale, um
ein Fehlverhalten des Netzteiles zu vermeiden.

Im Vergleich zu den Transistorverlusten der Halbbriicke fallen bei den Transisto-
ren des DCMIs in Folge der geringeren Spannungen iiber diesen weniger Verluste an.
Diese berechnet sich entsprechend der Formel [3.31}

level Uin
Uy = ————————— 3.31
(nLevel - 1) ( )

Wegen der gesenkten Spannung iiber den Tranistoren ergeben sich geringere Schaltver-
luste Pj,. Die Verluste beim Umladen der Ausgangsladung Py, der Bodydiode des
Lowside-Transistors im Vorwértsbetrieb Pp,, werden demnach auch verringert. Die
Gateverluste und die statischen Verluste entsprechen den Verlusten der Halbbriick-
entoplogie auf Grund der gleichbleibenden Schaltfrequenz und des gleichbleibenden
Stromes durch die Transistoren.

HSFET
Multilevel losses — PO”HS + Pgd + (nL ;| — 1) : (PS’LU + PQoss) (332)
eve
LSFET 1
PMultilevel losses — POTLLS + Pgd o (Per + PQoss) (333)

(nLevel - 1)

Zusétzlich zu den genannten Transistorenverluste entstehen durch den Spannungsabfall
tiber den Dioden D1 und D2 in Durchlassrichtung weitere Verluste Ppy,p,. Fir die
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3 Leistungselektronik

Berechnung dieser wurden entsprechend die Formeln 3.34] bis[3.35 unter der Betrachtung
der Diode des Typs STPS30M60DJF [37] der Firma STMicroelectronics angewendet.
Diese eignen sich wegen ihrer Spezifikationen fiir den potenziellen Einsatz in dieser
Schaltwandlertopologie.

Pp1/p2 = up1/p2(ip1/p2) - ip1/p2 = wp1/p2(iout) - fout (3.34)

Daraus ergibt sich:

PDI/D2 mazx = uDl/D2 (IiOUtmaz) : 7:Ouzt'm,az = 0775 V : 35 A = (3'35)
= 26,20 W

Bei einem maximalen Ausgangsstrom von 35 A liegt iiber der Diode entsprechend des
Datenblattes [37] eine Spannung von 0,75V an. Durch die Verwendung der Formel
ergibt sich hieraus eine Verlustleistung der Dioden von 26,25 W [26].

3.3.4 Multiphasen Inverter

Als letzte zu vergleichende Schalttopologie wird der Multiphasen-Inverter aus Ab-
bildung betrachtet. Dieser besteht aus mehreren Halbbriicken, die nach der
Filterinduktivitdt L py parallel miteinander verbunden sind und dort die nachfolgende
Last am Ausgang versorgen. Der Schaltvorgang einer Halbbriicke einer Phase verlauft
analog zu dem in Abschnitt vorgestellten Schaltverlauf der Halbbriickentopologie.

— - Phasen
[
Phase 1l
[ |l 71
Lpy DCRp,,
ol | ] - 7
JE 12 ESR;ﬁ ) Uout

Abb. 3.11 — Aufbau eines Multiphasen Inverters

Ausgehend von den Anforderungen ist eine einstellbare Ausgangsspannung bis zu
—2 Volt notwendig. Hierzu wurde die Eingangsspannung u;, in zwei Eingangsspan-
nungen u;,, und u;,, in Abbildung aufgeteilt. Die Spannung zwischen diesen
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3.3 Schalttopologien

Spannungsquellen dient hierbei als Bezugspotential fiir die Ausgangslast und das
Gesamtsystem. Somit ist es moglich, negative Spannungen am Ausgang zu erzeugen.

e - Phasen
|
Phase 1
uinllQD JE T1
LPH DCRLPH
Gate —
L Driver - — c _L
UmleD JE T2 BSR Uout

Abb. 3.12 — Aufbau eines Multiphasen Inverters mit negativer Ausgangsspannung

Die Summe aus der positiven Versorgungsspannung u;,, und aus der negativen Ver-
sorgungsspannung ui,, ergeben die Systemspannung w;y,.

Im Einzelnen lésst sich u;,, mittels des in Formel berechneten Sicherheitsab-
standes (Aur) und des Betrags der maximalen positiven Ausgangsspannung (tout,,.,. )
berechnen.

Uin, = AUL + |[Uout,g,| = 11V +56V =67V (3.37)

Analog hierzu kann die negative Versorgungsspannung berechnet werden:

Uing = Aup + [tgus,,, | =11V +2V =13V (3.38)

Ein Vorteil des Multiphasen-Inverters ist die Aufteilung des Ausgangsstromes 7., auf
mehrere Phasen. Entsprechend der Anzahl der Phasen (nppgsen) wird der gesamte
Ausgangsstrom bei einem identischen Aufbau auf jede Phase ipy gleichméaflig verteilt.
Dies ist in Formel entsprechend beschrieben [11].

ipyg = —2ut (3.39)
N Phasen

Aufgrund von méglichen Bauteilabweichungen muss mittels einer Stromregelung in
jeder Phase fiir eine gleichméflige Lastverteilung gesorgt werden. Dies erh6ht den
Bauteilaufwand und die Komplexitdt der Schaltung.
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Zur Bestimmung der Ausgangsinduktivitit jeder Phase (Lpy), die in Formel
erfolgt, muss die vom Gesamtsystem gesehene Ausgangsinduktivitiat der in Formel [3.13|
berechneten Induktivitat entsprechen. Diese gesamte Ausgangsinduktivitidt entspricht
einer Parallelschaltung der einzelnen Phaseninduktivitiaten [26].

LPH = Lo * N Phasen (340)

Zudem ist es bei der Multiphasentopologie mdglich, den Schaltzeitpunkt jeder Phase
anzupassen, um damit einen Phasenversatz zu generieren. Ist dieser fiir alle Phasen
gleich, so kann die Schaltfrequenz jeder Phase (fs,, ) entsprechend der Anzahl der
Phasen gesenkt werden ohne dass die Schaltfrequenz des Gesamtsystems verringert
wird. Dieser Zusammenhang ist in Formel aufgezeigt.

_ s (3.41)

N Phasen

fSPH

Die Abbildung zeigt die typischen Signalverldufe der Gatesignale und der Spu-
lenstrome eines Vier-Phasen-Inverters bei einem gleichen Phasenversatz zwischen den
einzelnen Phasen.

Aufgrund der Verringerung der Schaltfrequenz und des Stromes entsprechend der
Formeln und ergeben sich folgende Verluste fiir den Highside-Transistor

HSFET . . HSFET
(PMultiphase losses) und den Lowside-Transistor (PMultiphase losses)'

HSFET 1
PMultiphase losses — W : (Poan + Psw) + nph : (Pgd + PQoss) (342)
asen asen
LSFET 1 1
PMultiphase losses — m : Poan + W ’ (PQTT‘ + Pgd + PQoss) (343)
asen asen

Bei der Betrachtung der Gesamtverluste des Multiphaseninverters werden die Ver-
luste aus den Formel [3.42] und [3.43] addiert und entsprechend der Anzahl an Phasen
multipliziert.

FET HSFET LSFET
PMultiphase totaljpss — N Phasen * ( Multiphase losses + PMultiphase losses) (344)
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7?1

Abb. 3.13 — Typische Signalverliufe eines vierphasigen Inverters [11]

Hieraus ergibt sich, dass im Vergleich zu einer einzelnen Halbbriickentopologie die sta-
tischen Verluste aller Highside- (P,y,,,, ;) und aller Lowside-Transistoren (P, p ;)

sowie die Schaltverluste aller Highside-Transistoren Pk,,,, entsprechend der Anzahl

der verbauten Phasen verringert werden. Alle weiteren Verluste bleiben im Vergleich

unverandert.
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1 Py
HS
Ponrp s = MPhasen * (2 Ponps | = ——— (3.45)
N Phasen N Phasen
1 Pon
LS
Ponrip s = MPhasen - <2 Popps | = ——— (3.46)
N Phasen N Phasen
1 Py
Pstp = N Phasen * (2 Py | = (347)
N Phasen N Phasen

3.3.5 Auswahl der passenden Schalttopologie

Basierend auf der Zielsetzung einen hohen Wirkungsgrad des Netzteiles zu erlangen ist
die Auswahl der passenden Schalttopologie entsprechend der Verluste der vorgestellten
Schalttopologien erfolgt. Fiir den Verlustvergleich aus Abbildung wurden die
statischen Verluste des Gesamtsystems wie auch Spulen- und Kondensatorverluste
vernachlassigt. Fiir alle Topologien wurde als Berechnungsgrundlage der Transistor
GS61004B [34] herangezogen, um einen reprasentativen Vergleich zu erhalten. Das
Tastverhéltnis (D) entspricht 90%, da bis zu diesem Wert ein sicherer Betrieb in Bezug
auf die Gateansteuerung stattfinden kann. Zudem ist bei diesem Tastverhéltnis die
resistiven Verluste (P, p ;) des Highside-Transistors am héchsten. Die Transistoren
sollen mit einen Gatestrom (i4) von 4 Ampere betrieben werden. Basierend auf den
Verlusten der Halbbriicke (Pj,ss ) wurden die Verluste der zu vergleichenden Topo-

logien (Poss topiogie) Nach Formel normiert.

Ploss topologie Ploss topologie
ny = — o PEOTE 100 % = —2 2P0 100 % 3.48
b F)loss HB 3776W ( )

Fiir die Berechnung der Verlustleistungen sind ebenfalls folgende Annahmen getroffen
worden:

Uin =80V Dps=90% fs=45MHz o =35A i,=4A
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3.4 Auslegung der Phasenstromregelung

—o— Halfbridge

.\-\- ——- DCMI (with diode losses)

140 |- | | =4=DCMI (without diode losses)
Multiphase inverter

120 - y
100 |- e .

;_.

= D
(an] o
T T
| |

Losses related to Halfbridge (%)

[\~
[a)
T
|

1 2 3 4 5 6 7
Level / phases

Abb. 3.14 — Vergleich der normierten Verluste der einzelnen Topologien in Abhangigkeit der
Anzahl an Level oder Phasen

Der Vergleich zwischen den Verlusten aus Abbildung zeigt, dass die Verluste
der DCMIs und des Multiphasen-Inverters mit zunehmender Anzahl an Leveln bezie-
hungsweise Phasen abnehmen. Aufgrund der hohen Diodenverluste des DCMIs (rote
Kennlinie) ist der Einsatz dieser Schalttopologie ineffizienter als der Einsatz einer
einzelnen Halbbriicke. Zusétzlich wurde eine DCMI Topologie mit einer idealen Diode
untersucht. Diese ist mit einer blauen Kennlinie in Abbildung dargestellt und
besitzt somit keine Diodenverluste. Diese ist in jedem Punkt effizienter als eine einzelne
Halbbriicke, dennoch ist der Multiphasen-Inverter (griine Kennlinie) am effizientesten.
Aus diesem Grund wurde fiir die weitere Auslegung des Vierquadrantennetzteiles eine
Multiphasen-Topologie gewéhlt. Des Weiteren geht aus dem Vergleich hervor, dass je
mehr Phasen verwendet werden, die Effizienz steigt. Die maximale Anzahl an Phasen
wird dennoch von einem weiteren, in Abschnitt beschriebenen Faktor begrenzt.

3.4 Auslegung der Phasenstromregelung

Aufgrund der von der Multiphasentopologie benoétigten Lastenaufteilung ist eine Strom-
regelung jeder Phase notwendig, um einen sicheren Betrieb zu gewéhrleisten. Fiir die
Stromregelung wird nachfolgend die Peak-Current-Regelung, die Average-Current-
Regelung und die Constant-On-Time-Regelung (COT) betrachtet.

Die Peak-Current-Regelung tiberwacht den Strom durch die Spule. Sobald dieser Strom
einen vorher festgelegten Schwellstrom erreicht, wird der Highside-Transistor gedffnet
und der Lowside-Transistor geschlossen, bis die Schaltperiode verstrichen ist. Diese
Regelung ist aufgrund der geringen Komplexitit und des geringen Bauteilaufwandes
einfach zu realisieren. Zudem bietet diese aufgrund des Vergleichens des Scheitelwertes
einen Uberstromschutz bei jedem Schaltvorgang. Die Messung des Spulenstromes muss
aufgrund der moglichen Sdgezahnform im Vergleich zu einer Dreiecksform breitbandiger
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erfolgen [2]. Ein weiterer Nachteil entsteht durch die hohe Storanfélligkeit in Bezug
auf eingekoppelte sprunghafte Stérungen in das Messsignal. Des Weiteren entspricht
der durchschnittliche Ausgangsstrom nicht dem Sollsignal, da bei der Peak-Current-
Regelung der Maximalstrom geregelt wird [20].

Ahnlich wie die Peak-Current-Regelung funktioniert die Average-Current-Regelung mit
dem Unterschied, dass das Stromsignal {iber einen oder mehrere Schaltzyklen gemittelt
wird. Das benétigte Tastverhéltnis wird nicht iiber einen Komparator, sondern iiber
einen zusétzlichen Regler generiert. Mit der Bildung des Mittelwertes werden Stérungen
unterdriickt. Damit ist diese Regelung stabiler als die Peak-Current-Regelung. Dennoch
ist durch das Mitteln des Ausgangsstromes kein zuverlissiger Schutz gegen Uberstrom
wahrend eines Schaltzykluses mehr gegeben. Wegen der hoheren Komplexitét dieser
Regelung im Vergleich zur Peak-Current-Regelung ist ein hoherer Bauteilaufwand
gegeben [22].

Die letzte vorzustellende Regelung ist die COT-Regelung. Diese schlieit den Highside-
Transistor fiir eine vorgegebene Zeit. Danach wird dieser wieder gedffnet. Der Lowside-
Transistor wird so lange geschlossen, bis der Spulenstrom eine Stromschwelle unter-
schritten hat. Danach startet der Schaltzyklus erneut. Die Realisierung dieser Regelung
ist komplexer als die Peak-Current-Regelung aufgrund der zusétzlichen Schaltung zur
Generierung der Anschaltzeit. Zudem variiert die Schaltfrequenz entsprechend der
Ausgangsspannung. Der Phasenversatz zwischen den Schaltzeitpunkten der Multipha-
sentopologie ist hingegen nur fiir feste Schaltfrequenzen ausgelegt, womit Verzerrungen
des Ausgangssignals entstehen kénnen [25].

Aufgrund der geringen Komplexitat und der einfachen Realisierung der Peak-Current-
Regelung wurde diese fiir die nachfolgende Betrachtung der Phasenstromregelung
ausgewahlt.

3.4.1 Bestimmung der maximalen Anzahl an Phasen

Die maximale Anzahl an Phasen wird durch das Auftreten einer subharmonischen Os-
zillation bei der Benutzung einer Phasenstrom-Regelung begrenzt. Diese entstehen bei
einem Tastverhéltnis tiber 50 % durch das nicht-stationdre Verhalten des Spulenstroms
[20]. Die Schwingfrequenz der subharmonischen Oszillation entspricht der halben
Schaltfrequenz einer Phase und kann neben unerwiinschten Verzerrungen am Ausgang
zur Instabilitdt des Gesamtsystems fiithren [20]. Mittels eines Slopekompensations-
Signals (S), das zu dem gemessenen Stromfluss durch die Spule addiert wird, kann
diese subharmonische Oszillation weitestgehend unterdriickt werden. Ein beispielhafter
Signalverlauf hierfiir kann in Abbildung betrachtet werden. S, ist in diesem
Beispiel die steigende Stromflanke und Sy die fallende Stromflanke des Spulenstroms
einer Phase.

Anhand der maximalen Amplitude der subharmonischen Oszillation ldsst sich die mini-
male Schaltfrequenz einer Phase bestimmen. Damit diese Oszillation nicht im Bereich
des Nutzsignales liegt, wird eine Mindestddmpfung von -20dB durch den Ausgangsfilter
festgesetzt. Anhand Abbildung lasst sich eine minimale Oszillationsfrequenz von
400 kHz ermitteln. Subharmonische Oszillationen haben eine Frequenz die der Héilfte
der Schaltfrequenz entspricht [I5]. Die minimale Schaltfrequenz einer einzelnen Phase
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3.4 Auslegung der Phasenstromregelung

entspricht damit 800 kHz. Zusétzlich wird eine Sicherheitsreserve von 20 % vorgesehen.
Daraus resultiert eine minimale Schaltfrequenz (f;,,, . ) von 1 MHz je Phase.

; 4,5 MHz

fS PHmin

Darauf basierend ldsst sich anhand der Formel [3.49) der maximale Einsatz von vier
Phasen aufzeigen.

fsmin _ 475 MHz

N Phasen 4

= 1,125 MHz (3.50)

fSPH =

Nachdem die Berechnung der bendétigten Anzahl an Phasen erfolgt ist, konnen die
exakten Werte und Typen fiir den Ausgangsfilter und dessen Verluste bestimmt werden.
Zunéchst wird der Strom durch jede Phase nach der Formel bestimmt:

iowt  35A

N Phasen 4

= 8,75 A (3.51)

Zudem kann iiber die Formel und die Ausgangs-Induktivitdt und -Kapazitat
ermittelt werden.

LPH:LO'nPhasenzlﬂH'4:4MH (352)

Fiir die spéitere Betrachtung der Current-Mode-Regelung ist es notwendig die an-
teilige Kapazitat (Cpg) jeder Phase von der gesamten Ausgangskapazitiat (C,) zu
berechnen.

Co  1uF

N Phasen 4

Cpy = = 0,25 uF (3.53)

Durch den geplanten Einsatz von keramischen Kondensatoren aus dem Material X7R
ist eine exakte Bestimmung des frequenzabhéngigen Serienwiderstandes (E'SR) kaum
moglich. Zur vorldufigen Verlustleistungsberechnung wurde ein Serienwiderstand von
10 m2 angenommen. Der Stromfluss durch diesen entspricht dem Ripplestrom durch
die Spule Lpp. Dieser kann wie folgt berechnet werden:

um-(l—D) D

i = . 3.54
ripple LPH fs . ( )
j ton

Zur Berechnung des Kondensatorverlustes wird der Effektivwert des maximalen Ripp-
lestroms (Zyippie maz pp) genutzt. Dieser wird bei einem Tastverhéltnis von 50 % erreicht
und basiert auf der Formel [16].
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. U; 1
tripplemazpp — 7. IZZDH : 2 forn = (355)
80V 1

. =444 A
SuH 225MHz

Unter Beachtung der bereits erfolgten Berechnungen l4sst sich der Kondensatorverlust
wie folgt berechnen:

1 1 2
PCPH ESR — ESRCPH : <\/§ : 5 : Zm'pplemaa:pp) = (356)

1 - 2
= 10mQ - < -4.,44 A> ~ 16,5 mW
2.3

Der Kondensatorverlust belduft sich anhand der Formel [3.56] auf 16,5 mW pro Phase.

FEine geeignete Spule stellt der Typ SER2013-472 der Firma Coilcraft aufgrund seines
geringen Wicklungswiderstandes von 1,82 m(2 und seiner hohen Belastbarkeit dar [29].
Mittels des vom Herstellers zur Verfiigung gestellten Hilfsprogrammes wurden die
Kernverluste Pr,,, ac ermittelt [30]. Die maximalen Kernverluste aus Formel
wurden bei einem maximalen Ausgangs- und Rippelstrom ermittelt.

Ppp,ac =245 W (3.57)

Die resistiven Verluste (Pr,, pcr) wurden iiber den Wicklungswiderstand DCR der
Spule und den effektiven Strom durch diese berechnet. Unter Beachtung des effektiven
Rippelstrom aus Formel ergibt sich entsprechend der Formel ein effektiver
Strom von 10 Ampere durch jede Phase (iouteff)-

. . 1 1 .
louteff = UPHmaz T (\/g : 5 : Zripplema:vpp) = (358)

1 _
8,75A + (——— - 441 A) ~ 10,0 A
(2.\/3 )

Anhand dieses Stroms koénnen nun die resistiven Verluste der Spule einer Phase
berechnet werden [3].

Prpypcr = DCRLL, - (iouterr)® = 1,82mQ - (10A)? = 182mW (3.59)

Die Induktivitdt der Spule betrigt bei einem maximalen Strom 4,4 uH und befindet
sich somit innerhalb der Vorgaben [29]. Ausgehend von einem spédteren moglichen
Austausch dieser Spule mit einer kleineren Induktivitdt wird in den nachfolgenden
Berechnungen von einer Spule mit 4 yH in jeder Phase ausgegangen.
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3.4 Auslegung der Phasenstromregelung

3.4.2 Modell der Phasenstromregelung

Zusétzlich zu der erstellten Simulation der Leistungselektronik in LTSpice wurde
aufgrund der langen Simulationszeit ein Modell der Phasenstromregelung basierend
auf dem von R. B. Ridley vorgestellten Modell [I5] erstellt. Dieses beriicksichtigt
das Entstehen der subharmonischen Oszillation und die Slopekompensation iiber den
Faktor m.. Ein typischer Stromverlauf unter Beriicksichtigung der Slopekompensation
ist in Abbildung dargestellt. Der Phasenstrom (ipy) wird in dem nachfolgenden
Modell durch den Aquivalenten Phasenstrommesswiderstandes R; eine Spannung
umgewandelt.

A i (iset - uslope)

— IpPH

Abb. 3.15 — Signalverlauf des Phasenstromes bei Peak-Current Regelung und Slope-Kompensation
[15]

Das Modell der Phasenstromregelung beschreibt sich nach R. B. Ridleys Modell [15]
wie folgt:
' 1 1
Hpy =P = — . F(s) Fy(s) (3.60)

. o R .
ulset R’l 1 + Loii};IH =

Fiir dieses Modell wird das Umgekehrte Tastverhéltnis (D) bendotigt, das den Anteil
der Ausschaltzeit zu der Schaltperiode beschreibt.

D'=1-D=1- "ou (3.61)
Uin,

Das Teilverhalten der stromgeregelten Strecke wird iiber F,(s) beschrieben. Dieses wird
anhand der Grofle der Ausgangskapazitat (Cppr), dessen Serienwiderstand (ESRc,,,)
und der Frequenz w, berechnet. Diese Frequenz ist wiederum von der Ausgangslast
(Rioad PH ), des Ausgangsfilters (Lpg und Cpyr), der Schaltperiode einer Phase (T%), der
Slopekomensation (m..), wie auch von dem Umgekehrten Tastverhéltnis (D) abhéingig.
Die Berechnung von wj, ist in Formel [3.63] beschrieben.

B 1+s-Cpuy-ESRc,,
1+

Fp(s) (3.62)

bei dem fiir w),, gilt:
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1 T,

- (me-D' —0,5 3.63
CpH - Rigaarpar  Lpru -Cpru (me ) (3.63)

Wp

Die Funktion F}(s) stellt das Verhalten der Naherung der Strommessung durch ein
Abtast-Halte-Glied dar [15].

1
Fy(s) = ———— 3.64
S ) (369
bei dem fiir w, und @ gilt:
T
wn:ﬁ:ﬂ-'fspH (365)
1
Q= (3.66)

- (me- D' —0,5)

Der Kompensationsfaktor m, ist abhéngig von der Steigung der positiven Spulen-
stromflanke S,, und der Steigung der Kompensationsflanke S. und wird in Formel [3.67]
berechnet.

Se
=142 .
m + S, (3.67)

Um das Verhéltnis zwischen der Ausgangsspannung des stromgeregelten Systems Hpp
und der Stellgrofle u;,., zu erhalten, muss dieser mit der Ausgangslast multipliziert
werden.

Uo

= Hpy - Rroad PH (3.68)

uiset

Durch die dquivalente Lastverteilung auf die einzelnen Phasen ist die von jeder Phase
gesehene Ausgangsimpedanz Ry ,.q py entsprechend der Anzahl der Phasen nppgsen
grofler, wie in Formel aufgezeigt wird.

RLoad PH — RLoad * N Phasen (369)
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3.4.3 Auslegung der adaptiven Slopekompensation

Um eine optimale Slopekompensation in jedem Betriebspunkt zu erhalten, wird die
Steigung der Slopekompensation S, gleich der halben Steigung der fallenden Spulen-
stromflanke S; gewahlt, wie es auch in Formel bei k = 0 beschrieben ist [20].
Diese wird iiber die Variable m. aus Formel und Folgenden in das vorgestellte
Modell integriert und angepasst. Diese ist abhéngig von der Steigung der steigenden
Stromflanke S,, und der Kompensationskurve S,. Zusétzlich wurde eine Variable k
eingefiihrt, um im spéteren Verlauf Anpassungen an der Kompensationskurve vorzu-
nehmen. Diese Auslegung ist nur fiir ein festgelegtes Tastverhéltnis und damit fir
eine festgelegte Ausgangsspannung giiltig. Damit diese Kompensation fiir ein variables
Tastverhéaltnis beziehungsweise eine variable Ausgangsspannung gilt, wurde eine adap-
tive Slopekompensation gewéhlt. Diese gilt nur in Verbindung mit einer konstanten
Eingangsspannung. Zudem wurde sie in Formel fiir das Current-Mode-Modell
hergeleitet und ist in jeder Phase vorgesehen [27].

1 1 Uout
=~ k-S;=— k-
Se =5 k-85 =3 L,

‘R (3.70)

Die steigende Spulenstromflanke kann anhand der Induktivitat (Lpg), der Spannung
tiber dieser (i, —ueyt) und R; in Abhéngigkeit der Ausgangsspannung (ey,¢) bestimmt
werden.

g, = din " tout  p (3.71)

Anhand der Formel und den Formeln bis léasst sich folgender Zusam-
menhang folgern:

me = 1S g 2B R e v g
0.5 0.5 0,5
= 1tk 5=k =1k =
0,5-D 0,5-(1—-D") 0,5-05- D'
kg =1tk D
N——
—_D!
0,5

Fiir eine schnelle Unterdriickung der subharmonischen Oszillation wird der Korrektur-
faktor k gleich eins gesetzt. Zusétzlich kann bei der Annahme k = 0 die Strecke ohne
Slopekompensation betrachtet werden.
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3.4.4 Auslegung der Phasenstrommessung

Zur Bestimmung des notwendigen Aquivalenten Phasenstrommesswiderstandes R;
wird zunéchst angenommen, dass die Spannungsversorgung der Analogelektronik in
einer Phase (tq,) maximal + — 5V betrdgt. Unter Berticksichtigung eines Sicher-
heitsabstandes von 10 % ergibt sich eine maximale Messspannung von + — 4,5V.
Diese Spannung beinhaltet sowohl den zu messenden Strom wie auch die zuséatzliche
Slopekompensation. Die Wahl von k = 1.5 wird in diesem Kapitel zu einem spéteren
Zeitpunkt ndher beschrieben. Das Tastverhéaltnis soll 50 % betragen, da in diesem
Arbeitspunkt der Ripplestrom am grofiten ist [21].

D' =05
= S, =5
= Se = 0,5 . k . Z.ripple — islope

Anhand dieser Vorgaben kann R; {iber den Quotienten aus der auszugebenden Span-
nung (u;,, ) und dem zu messenden Strom (ir,, ) bestimmt werden.

Umaz * 0.9

Us
Ry = —tem < : = (3.73)
"Lpy LPH maz T 075 * Lripple + Uslope

_ 5V-0,9 B

N 8775A + (Oa5 +k- 075) : Z.7"z‘pplema:cpp

< 4,5V B

~ 875A +(1,25-444A)

< 03159

= |R;=0,315Q

Fiir die nachfolgenden Rechnungen wird ein Aquivalenter Phasenstrommesswiderstand
R; von 0,315 gewéhlt.

3.4.5 Resultate der Phasenstromregelung

Das vorgestellte Current-Mode-Modell wurde in MATLAB implementiert und betrach-
tet. Zunéchst wurde die Slopekompensation bei einem Korrekturfaktor k& = 1 betrachtet.
Der zugehorige Frequenzgang dieser Strecke ist in Abbildung dargestellt.
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Charakteristik der Current-Mode-Regelung einer Phase bei k=1

40

—D=10%
—D =50%
—D =90%

20F

562,5 kHz =0,5* fS P

H
-20

401

Amplitude (dB)

© A
S O

-135
-180

Phase (deg)

-225

-270 : ] S
10* 10° 10° 10’
Frequenz (Hz)

Abb. 3.16 — Frequenzverlauf der Stromregelung bei Korrekturfaktor £ =1

Bei Betrachtung des Frequenzganges der Phasenstromregelung bei k£ = 1 ist ein deut-
licher Anstieg der Ausgangsamplitude bei der halben Schaltfrequenz von 562,5kHz
sichtbar. Diese nimmt mit zunehmenden Tastverhéltnis zu und spiegelt die subharmo-
nische Ostzillation wider.

Charakteristik der Current-Mode-Regelung einer Phase bei k=1.5
40 T T T T T T T T T T T AT T T

; —D=10%
20 ! —D = 50%
—D = 90%

562,5kHz =0,5* fS pH
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-60

© A
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Phase (deg)
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10* 10° 10° 107
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Abb. 3.17 — Frequenzverlauf der Stromregelung bei Korrekturfaktor k = 1.5
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Da dieser Effekt nicht gewiinscht ist und weitestgehend unterdriickt werden soll, wurde
der Korrekturfaktor auf 1.5 (k = 1.5) erhoht. Damit wurde, wie in Abbildung
gezeigt ist, die subharmonische Oszillation stirker unterdriickt, ohne das erlangte
PT1-Verhalten der stromgeregelten Phase zu beeinflussen. Wird diese Kompensation
zu stark ausgelegt, so verliert man das durch die Stromregelung erhaltene nicht-
schwingende PT1-Verhalten. Folglich wiirde sich die Stromregelung dhnlich wie ein
schwingfihiges LC-Glied verhalten, das ein PT2-System beschreibt [15].

3.5 Vergleich zwischen Metal-Oxid-Silizium (MOS) und
Galium-Nitrid (GaN) Transistoren

Fiir den Einsatz im Schaltwandler werden unter den genannten Bedingungen in dem
folgenden Abschnitt Metall-Oxid-Silizium (MOS) und Galium-Nitrid (GaN) Transisto-
ren verglichen. Hierbei werden deren Verluste in der geplanten Multiphasen-Topologie
gegeniibergestellt. Anhand der Formeln bis einschlieBlich ist folgende Abhén-
gigkeit zwischen den Transistorenverlusten und den folgenden Bauteileigenschaften
erkennbar:

FET

PtOtalloss ~ Qosserran7Ugand7Q9327RDSmax (3-74)

Des Weiteren kann Qgs2 aus der Differenz der Gate-zu-Source-Ladung (Qg4s) und der
Gateladung bei der Schwellspannung (Qg(1)) berechnet werden [I]:

Qng - Qgs - Qg(th) (3'75)

Entsprechend der Formel wurden die Parameter, die proportional zur Verlustleis-
tung sind, aufgetragen und der GaN-FET des Typs EPC2016C der Firma EPC mit
dem MOSFET Typ IPG20N10S4L-22 der Firma Infineon in der Tabelle verglichen.
Beide FETs haben nahezu gleiche Maximalwerte der Drain-Source-Spannung und dem
kontinuierlichen Drainstrom, um einen représentativen Vergleich zu gewahrleisten. Fiir
den Vergleich soll weiterhin folgende Randbedingung gelten:

Uin =80V Dps=90% fopy = 1,125 MHz ipy = 35A iy =4A

Alle in Tabelle 3.1 und [3.3] aufgefiihrten Verluste beziehen sich auf das Gesamtsystem
und nicht auf die einzelne Phase.
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Parameter EPC2016C | IPG20N10S4L-22
Udspyax 100V 100V
ia 18A 20 A
RD Sz (150°C) 28 m) 38 m$)
Qg 4,5nC 21nC
ug 5V 12V
Qoss 24nC ~ 55nC
Qrr 0nC 100nC
Qga 1nC 9,6 nC
Qg2 0,4nC 2,8nC
Ponarp s 7,72W 10,47 W
Ponrip s 0,86 W 1,16 W
Pawnip 1,I0W 9,77 W
P, 0,10 W 1,14W
PQoss 4,32 W 9,90 W
Py.. oW 36 W
Phruttiphase totalige, | 13:24W 30,98 W
Piuttiphase totalyye, | 528 W 48,20 W
Ptattiphase totalips, | 1852W 79,18 W

Tab. 3.1 — Parameter- und Verlustvergleich zwischen GaN-FET EPC2016C [3I] und dem MOSFET
IPG20N10S4L-22 [35] bei maximal angegebenen Parametern

Anhand der Tabelle stellt sich heraus, dass alle verluststeigernden Parameter und
folglich auch deren Verluste bei dem GaN-FET EPC2016C geringer als bei dem MOS-
FET TPG20N10S4L-22 sind. Aus diesem Grund werden in dieser Arbeit GaN-FETs
als schaltende Elemente des Klasse-D-Verstéarkers genutzt [23].

3.6 Auswahl des passenden GaN-Transistors

Der optimale Schalttransistor kann ausgehend von der Verlustrechnung aus Kapitel
mittels eines Vergleiches zwischen diversen kommerziell erhéltlichen GaN-FETs

'Die Ausgangsladung Qoss des IPG20N10S4L-22 wurde anhand der angegebenen maximalen Aus-
gangskapazitit [35] Coss und einer Drain-Source-Spannung von 100V berechnet
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ermittelt werden. Das Auswahlkriterium fiir den Schalttransistor ist eine hohe Effi-
zienz und folglich geringe Transistorenverluste. Fiir den Einsatz als Highside- und
Lowside-Transistors wird der gleiche Schalttransistor verwendet, da sich die Verluste
dieser im Riickwéartsbetrieb untereinander tauschen. Zum Vergleich wurden vier GaN-
Transistoren mit einer maximalen Drain-Source-Spannung (ugs,, ,,) von 100 Volt und

einem Drainstrom (iy) von mindestens 18 Ampere ausgewéhlt.

Tab. 3.2 — Parametervergleich zwischen diversen kommerziell erhiltlichen GaN-FETs unter Be-
trachtung der typischen Werte [31] [32] [33] [34]

Parameter EPC2016C | EPC2001C | GS61004B | GS61008T
Uds pyax 100V 100V 100V 100V
iq 18A 36 A 45 A 90 A
RDS,, (150°C) 21 mQ 10,4 m 37,5 m 18,5m
Qg 3,4nC 7,5nC 6,2nC 12nC
Ug 5V 5V 5V 5V
Qoss 16 nC 31nC 11,5nC 21nC
Qrr 0nC 0nC 0nC 0nC
Qga 0,55nC 1,2nC 0,9nC 2,2nC
Qgs2 0,4nC 0,8nC 1,36 nC 1,07 nC

Parameter | EPC2016C | EPC2001C | GS61004B | GS61008T
Ponnp s 5,79 W 2,86 W 10,33 W 5,1 W
Ponysp s 0,64 W 0,32 W 1,25 W 0,58 W

Puwyp 0,75 W 1,58 W 1,78W 2,58 W
P, 0,08 W 0,17 W 0,14 W 0,27 W
PQoss 2,88 W 5,58 W 2,07 W 3,78 W

Pg,, 0w 0w 0w 0w
Pl puttivhase totaly,.. 9,5 W 10,19 W 14,32 W 11,73 W
Pl uttinhase totaly,.. 3,6 W 6,07W 3,46 W 4,63 W
Pl fattiphase totaly,.. 13,1W 14,26 W 17,78 W 16,36 W

Tab. 3.3 — Vergleich zwischen den Verlusten [35] diverser kommerziell erhiltlicher GaN-FETs im
Multiphaseninverterbetrieb unter Betrachtung deren typischen Werte

Fiir den Verlustvergleich der in Tabelle vorgestellten GaN-FETs sollen die bereits
in Abschnitt erwidhnten Randbedingungen gelten. Daraus ergeben sich fiir die
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einzelnen Transistoren, die in Tabelle [3.3] aufgelistet sind. Anhand dieser Tabelle lisst
sich entnehmen, dass der Typ EPC2016C aufgrund der geringsten Transistorenverluste
am geeignetsten fiir den Einsatz als Schalttransistoren ist.

3.7 Thermische Anbindung der Leistungselektronik

In Abbildung ist das dquivalente thermische Ersatzschaltbild fiir die thermische
Anbindung eines Transistor dargestellt.

f Heatsink

Snacer E LGA l I!

- —)  PCB

' .
1 Thermal Interface Material Copper Heat Spreading |
'

Abb. 3.18 — Thermisches Modell der Transistoren [5]

Dieses unterteilt sich in die Warmeabfiihrung tiber die Leiterplatte und tiber einen
zusatzlichen Kiihlkérper. Der thermische Widerstand Rg Acy bezogen auf die Wérme-
ableitung tiber die Kupferschicht der Leiterplatte kann anhand des Datenblattes mit
einer Groe von 65 % ermittelt werden [31].

Ebenso kann Rg,,, der thermische Widerstand, zwischen dem aktiven Material und
dem Gehéuse des FETs mit 2 % hieraus entnommen werden [31].

Um eine elektrische Isolierung zwischen dem Kiihlkérper und dem Transistor zu er-
langen und dennoch den Warmetransport zwischen diesen zu erhalten, wurde eine
Isolationsscheibe des Typs TG-X gewéhlt. Diese besitzt bei einer Chipfliche von
3,437 mm? einen Wirmewiderstand Rg,, von 56,31 % [38].

Vereinfacht soll angenommen werden, dass der Kiithlkérper dem Gehéduse entspricht
und dieses stets die Temperatur der Umgebung (0O 4,,5) besitzt. Damit entspricht
Re,, 4 gleich 0 %

R®t0tal = R@JACU ” (RGJC + Relso + ReHS) = (376)
N W W W W/
K
= 31,56 —=
W
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3 Leistungselektronik

Unter Betrachtung des Highsidetransistors EPC2016C aus Tabelle[3.3] der die hochsten
Verluste im Vorwértsbetrieb (P]\Ij[ilfiizase totaly,,, / 4) besitzt, ergibt sich nach Formel

eine Temperaturerh6hung des Halbleiteriibergangs ATg, von 127 K.

K
AT, = Royyys - Phruttiphase tosses = 31,5 1 - 3:275W ~ 103K (3.77)

Damit ist ein Betrieb bis zu einer Umgebungstemperatur von 47 °C bei einer maximalen
Halbleiteriibergangstemperatur von 150 °C unter Volllast theoretisch moglich [31].
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4 Gesamtsystemregelung

Nachdem die Stromregelung der einzelnen Phasen in Abschnitt behandelt wurde,
soll das Gesamtsystem entsprechend seiner Ausgangsspannung geregelt werden. Hierfiir
muss zunéchst das Verhalten der vier parallel geschalteten Phasen abhéangig von der
Ausgangslast Rj g, die sich im Systemblock Hpg torq; befinden, behandelt werden.
Dieser Systemblock ist in Abbildung zu sehen.

Uoutmess
mess HFB
—> Hpp 1
1¢—> Hppo
v A'LL et % +
Uset E @ = H PI = Uout
' 1> Hpp3
—> Hppa :
i Hpp total
: Htotal ------------------------------------------------

Abb. 4.1 — Blockschaltbild des Schaltwandlers

4.1 Verhalten der parallel geschalteten Phasen

Der Ausgangsstrom soll auf alle Phasen gleichméflig aufgeteilt werden, woraus sich
ergibt, dass jeder Systemblock einer Phase (Hpg1 bis Hppr4) sich dem in Abschnitt
berechneten Verhalten von Hpy entspricht.

Hpy = Hpa1=Hpro = Hpus = Hpra (4.1)

lout =1PH1+iPH2 +iPH3 + iPH4 (4.2)
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4 Gesamtsystemregelung

Durch die phasenverschobenen Schaltzyklen und die Lastaufteilung (Rjoqq pr) jeder
Phase stellte sich eine Addition der Systemblécke Hpp 1 bis Hpjr4 zum Erhalt der
Gesamtstromregelung H;_ ., als nicht zuléssig heraus.

out

. 4
]
Hiout = ot # z :HPHZ (43)
i=1

uiset

Es hat sich gezeigt, dass die Gesamtstromregelung durch eine einzige Phasenstromrege-
lung mit an das Gesamtsystem angepasste Randbedingungen beschrieben werden kann.
Die bereits verwendeten Randbedingungen aus den Formeln bis einschlieflich
werden wie folgt ersetzt:

Ri = Ritotal LPH = Lo C’PH = C10 ESRCPH = ESRCO

Der Aquivalente Phasenstrom-Messwiderstand fiir das gesamte System (R; total) ver-
ringert sich entsprechend der Formel [4.4] fiir die Betrachtung des Verhaltens aller
Phasen.

R; 03150

N Phasen 4

Ri total = ~ 0,078 Q (44)
Analog hierzu wird fiir die Betrachtung des Modells aller Phasen die in Formel
und berechnete Induktivitdt und Kapazitit verwendet. Zudem soll angenommen
werden, dass sich der Serienwiderstand des Ausgangskondensators (ESR¢,) nicht
andert.

ESRc, = ESRc,y, (4.5)

Hiermit sind alle Randbedingungen fiir das Modell aller Phasen gegeben und kénnen
fiir die nachfolgenden Berechnungsschritte genutzt werden.

4.2 Beschreibung des Gesamtsystemreglers

Zur Gesamtsystemregelung wird nun ein zusétzlicher Regler benétigt, der der Pha-
senstromregelung iibergeordnet ist. Dieser beschreibt das Verhéltnis des zu stellenden
Phasenstromes u;,,, zu der Regelabweichung Auges. Die Regelabweichung berechnet
sich aus der Differenz der Stellgréfie ug; und der gemessenen Ausgangsspannung
Uout,mess Wie in Abbildung zu sehen ist.

Alget = Uget — Uoutmess (46)
Fiir die Regelung der Ausgangsspannung wurde ein Proportional-Integral-Regler (PI-

Regler) ausgewéhlt. Neben diesem wurden zuséitzlich ein rein Integraler Regler (I-
Regler) und ein Proportional-Integral-Differential-Regler (PID-Regler) betrachtet.
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4.3 Modell des Gesamtsystems

Der I-Regler wurde aufgrund seiner im Vergleich zu einem PI- und PID-Regler langen
Anstiegszeit und seines hohen Uberschwingens nicht fiir den Einsatz im Vierquadran-
tennetzteil ausgewahlt [14] [1§].

Der PID Regler bietet im Vergleich zu dem PI-Regler eine kiirzere Regelzeit bei einem
geringeren Uberschwingen, dennoch ist der Einsatz des PID-Reglers in dieser Anwen-
dung nicht zu empfehlen. Durch den Differentialanteil passieren den PID-Regler mehr
hochfrequente Anteile als bei dem PI-Regler [14] [18]. Somit werden hochfrequente
Storungen wie beispielsweise die Systemschaltfrequenz oder externe Stérungen weniger
unterdriickt und koénnen damit das Ausgangssignal negativ beeinflussen. Aus diesen
Griinden wurde fiir die nachfolgende Spannungsregelung ein PI-Regler verwendet. Das
Verhalten des PI-Reglers im Frequenzbereich ist in Formel [14] gegeben.

Atge s-K,)+ K;
Hpp = — . I;) (4.7)

Die Proportional-Konstante K, und die Integral-Konstante K; des PI-Reglers wurden
mit Hilfe des Zusatzprogrammes PID-Tuner der Software MATLAB in einem iterativen
Prozess ermittelt. Hierbei wurde auf ein geringes Uberschwingen der Sprungantwort des
Gesamtsystems im Leerlaufbetrieb so wie auf die Einhaltung der Ausgangsamplitude
von 56 Volt bei einer Frequenz von 100 kHz im Lastbetrieb geachtet.

Basierend auf diesen Vorgaben resultieren fiir K}, und K; folgende Werte:

K,=0,3 K;=>500000

Das Verhalten des Modells und der LTSpice-Simulation wird in der nachfolgenden
Betrachtung mit den ermittelten Reglerparametern erértert und miteinander vergli-
chen.

4.3 Modell des Gesamtsystems

Der Systemblock Hrp aus Formel bildet den Riickkopplungspfad der Ausgangs-
spannung und entspricht dem Dampfungswert aus Formel Die Berechnung dieses
Wertes findet in dem spéter folgenden Kapitel [§] statt.

Hpp = 2otmess _ () 089 (4.8)

Uout

Zusitzlich zur Ermittlung der Ubertragungsfunktion des Gesamtsystems ist die Be-
schreibung des Verhaltens der Ausgangslast notwendig. Diese entspricht der Formel
4.9

Uout

HRLoad -

= Rroad (4.9)

out

Nachdem die einzelnen Systembldcke bestimmt wurden, kann das Gesamtsystem
berechnet werden. Das Gesamtsystem beschreibt eine Strecke mit einem negativen

41



4 Gesamtsystemregelung

Riickkopplungspfad, der sich aus Hgpp bildet. Die Strecke wird iiber die Funktionen
Hp, H;,,, und Hpg,  , beschrieben. Damit ergibt sich eine Ubertragungsfunktion des
Gesamtsystems entsprechend der Formel

HPI i Hio'u,t i HRLoad
]‘ + (HPI : Hiout : ‘HRLoad ’ HFB)

Hipar = (4.10)

Zunachst wurde eine Stabilitdtsbetrachtung des Gesamtsystems anhand des offenen
Regelkreises im Frequenzbereich durchgefiihrt. Hierfiir wurde das System bei einem
Tastverhéltnis von 90 % im Leerlaufbetrieb und unter Vollast in Abbildung be-
trachtet. Dieses Tastverhéltnis wurde wegen des héchst moglichen Anteils an noch
bestehenden subharmonischen Oszillationen gewéhlt, die das System instabil werden
lassen konnten.

Frequenzgang des offenen Regelkreises bei D = 90%

40 i
Amplitudenreserve = 15,5 dB —Rigad 1’697
. 20 ) —R =00
o Amplitudenreserve = 18 dB load
o 0
S \ /
S 20 .
=
£ -0t .
<
-60 - 3
‘ PR R N R ‘ ‘ ‘ R R N R
o : S .
<«— Phasenreserve =60 °
~ -135
o
9]
Z
o -180
)
@©
<
& 225
-270

Frequenz (Hz)

Abb. 4.2 — Streckenverhalten bei offenem Regelkreis im Leerlaufbetrieb (rote Kennlinie) und unter
Volllast (blaue Kennlinie) bei 90 % Tastverhaltnis

Das Gesamtsystem ist aufgrund der Einhaltung des speziellen Nyquistkriteriums als
stabil anzunehmen. Dieses ist in Folge der positiven Phasen- und Amplitudenreserve
in allen Betriebspunkten erfiillt [I4]. Im Leerlauf hat das System eine Phasenreserve
von 24°, das auf ein gutes Storverhalten schliefien lasst. Unter Volllast besitzt das
Gesamtsystem aufgrund einer Phasenreserve von 60° ein gutes Folgeverhalten [14].
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4.4 Vergleich des beschriebenen Modells mit der Schaltungssimulation

4.4 Vergleich des beschriebenen Modells mit der
Schaltungssimulation

Das Gesamtsystem, wie es in Formel beschrieben ist, wurde mit der Software
MATLAB untersucht. Zusétzlich wurde eine Simulation der Leistungselektronik zu-
sammen mit der beschriebenen Regelung und unter Verwendung von bereitgestellten
Hardwaremodellen durchgefiihrt. Dies wurde mit der Simulationssoftware LT Spice
der Firma Linear Technologies durchgefiihrt. Ein weiterer Grund fiir die Verwendung
eines Modells in MATLAB war die deutlich kiirzere Berechnungszeit im Vergleich zu
der Simulation des vierphasigen Gesamtsystems. Folglich konnte die Bestimmung der
Reglerparameter des Gesamtsystemreglers somit deutlich verkiirzt werden.

Fiir die nachfolgende Betrachtung des Frequenzverhaltens des Modells und der Si-
mulation wurde zum Vergleich eine relative Amplitude eingefiihrt, die sich nach
Formel berechnet. Diese bildet den Quotient der anliegenden zu der gewiinschten
Ausgangsspannung.

-H
Relative Amplitude = Yout * 1B (4.11)

Uset

Frequenzgang des Modells und der LTSpice-Simulation im Leerlaufbetrieb (RIoa =0 )

d

10

——LTSpice Simulation
—Modell, D=50% H

0

-10 -
-20-
-30

-40 -
0= : ——— l ———————

Relative Amplitude (dB)

45 4
-90 - m
-135- T

Phase (deg)

-180 - n
-225[ R

270k I I I S S S I . . [ S
10* 10° 10°
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Abb. 4.3 — Vergleich zwischen den Frequenzverldufen der geregelten Strecke im Leerlaufbetrieb
bei 50 % Tastverhaltnis (blau) und der LTSpice-Simulation (rot)

Die Abbildung zeigt den Frequenzverlauf des Gesamtsystem-Modells (blaue Kenn-
linie) und der LTSpice-Simulation (rote Kennlinie) im Leerlaufbetrieb. Das Modell
besitzt bei einer Modulationsfrequenz von 100 kHz eine deutliche Anhebung von 7 dB.

43



4 Gesamtsystemregelung

In der Simulation ist eine solche Anhebung jedoch nicht erkennbar. Dies resultiert
daraus, dass im Modell keine Ddmpfung durch Transistorenverluste und keine weiteren
parasitdren Effekte beriicksichtigt werden, wie es in der LTSpice-Simulation geschieht.
Diese zusétzliche Dédmpfung ist auch deutlich in der Sprungantwort aus Abbildung
erkennbar [15].

Das zeitliche Verhalten des Modells und der Simulation sind nahezu identisch. Alleinig
der Amplitudengang ist unterschiedlich und auf die genannten Effekte zuriickzufiihren.

Sprungantwort im Leerlaufbetrieb (RLoad =00 )

1.6 T T T T T

14+ .

12+ .
2 wvé
e}
2
£ | i
g 08
<
(]
= 0.6 -
©
(0]
14

0.4 -

—Modell, D = 10%
—Modell, D = 50%
02 —Modell, D = 90% -
LTSpice Simulation
0 | | | | | | | | |
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Zeit (us)

Abb. 4.4 — Sprungantwort der geregelten Strecke im Leerlaufbetrieb im Vergleich zwischen dem
MATLAB Modell und der LTSpice Simulation

Zusétzlich wurde der Frequenzgang und die Sprungantwort bei einer Ausgangslast
(RLoqqa) von 1,6 Q untersucht. Diese ergibt sich aus der Formel

Uout mazx _ 56 V
Z.out max 35 A

Rioad = =1,6Q (4.12)
Unter diesen Bedingungen hat das Gesamtsystem-Modell eine minimale Dampfung von
0,3dB bei 100 kHz und erfiillt damit weitestgehend die geforderte Zielsetzung. Die vor-
her genannten Effekte verursachen auch bei dieser Frequenz in der LT Spice-Simulation
eine Dampfung im Lastfall. Aus diesem Grund besitzt die Simulation eine Dampfung
von 4dB bei 100 kHz. Diese kann iiber eine Nachregelung durch den Mikrokontroller
und die Sinus-Peak-Detektion korrigiert werden, sofern das Modulationssignal eine
Sinusform mit einer konstanten Frequenz besitzt. Diese Nachregelung wird in Kapitel
8 ndher beschrieben.
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4.4 Vergleich des beschriebenen Modells mit der Schaltungssimulation

Frequenzgang des Modells und der LTSpice-Simulation im Lastbetrieb (Rload =1,69Q)
~ 10 —
% ——LTSpice Simulation
o O —Modell, D = 50%
©
>
£ .0r
o
IS
< 201
<)
=
= -30
©
a4 40+

|
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-45
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=
o -135
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< -180
o
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Abb. 4.5 — Vergleich zwischen den Frequenzverlaufen der geregelten Strecke bei 1,6 () Last bei
50 % Tastverhaltnis (blau) und der LTSpice-Simulation (rot)

Sprungantwort im Lastbetrieb (RLoa q= 16 Q)

1.2 T
1 -
0.8~ =
[
°©
2
g 06" -
<
[}
=
©
o 041 B
o
—Modell, D = 10%
0.2 —Modell, D = 50% e
—Modell, D = 90%
LTSpice Simulation
0 | | | | |
0 2 4 6 8 10 12
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Abb. 4.6 — Sprungantwort der geregelten Strecke bei 1,62 Last im Vergleich zwischen dem
MATLAB Modell und der LTSpice Simulation
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4 Gesamtsystemregelung

Das Einschwingverhalten des Modells und der Simulation ist im Vergleich zum Leer-
laufbetrieb triger, aber weist ein geringeres Uberschwingen auf. Die orangefarbene
Kennlinie der Abbildung zeigt die Sprungantwort der LTSpice-Simulation, die sich
zunichst wie das Modell verhilt, aber durch die Dédmpfung kein Uberschwingen besitzt.

Der Vergleich zwischen dem vorgestellten Modell und der LTSpice Simulation zeigt,
dass das Modell zur vorlidufigen Bestimmung des Systemverhaltens und der Regelpara-
meter herangezogen werden kann. Somit kann zusétzliche Entwicklungszeit aufgrund
der vergleichsweise langen Simulationszeit von LTSpice eingespart werden. Dennoch
bestehen Abweichungen zur Simulation aufgrund von nicht beriicksichtigten Effekten
wie zum Beispiel den Transistorenverlusten. Eine Simulation ist fiir eine genauere
Bestimmung der Dynamik des Systems daher unerlésslich.
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5 Systemeffizienz

Die Effizienz des gesamten Systems im Vorwértsbetrieb kann anhand der Berechnungen
der einzelnen Teilverluste aus den vorangegangenen Kapiteln theoretisch berechnet
werden. Die nachfolgende Effizienzbetrachtung wurde fiir den Betrieb im ersten Qua-
dranten durchgefiihrt, da dort die hochste Ausgangsleistung erreichbar ist. Fiir die
Berechnung wird die Summe aus allen bekannten Verlusten in Formel gebildet.
Diese beinhaltet die Transistorenverluste P]\Fﬁ;phwe totaly,,, aller Phasen und die sta-
tischen Verluste Py durch die Versorgung der Digital- und Messelektronik. Zudem
wurden die maximalen Spulenverluste (Pr,, pcr und Pr,,, ac) und der Verlust des
anteiligen Ausgangskondensators Pc,,, psr der einzelnen Phasen beriicksichtigt.

FET

Piotal system (D, iout) = PMultiphase totaljyss (Da Z.out) + Pstat + (51)
+nphasen * [PLpy DOR + PLpy Ac + Popy BSR(D; out)]

Die statischen Verluste (Pst:) sollen fiir die nachfolgende Berechnung der Effizienz
mit 15 Watt angenommen werden.

Pyt = 15W (5.2)

Bei einem Tastverhéaltnis von 90 % und einem Ausgangsstrom von 35 A entsteht laut
Formel ein Verlust des Gesamtsystems von 38,7 Watt.

Piotar system(go %,35A) = 13,1W+15W + (5.3)

+4-[0,182 W + 2,45 W + 0,0165 W] =

Q

38,7W

Die Eingangsleistung (P;,) wird aus der Summe der statischen Verluste und der Leis-
tung fiir die Leistungselektronik berechnet. Fiir die Betrachtung im ersten Quadranten
wird eine Ausgangsspannung, die grofler oder gleich 0 Volt ist vorausgesetzt. Eine
Ausgangsspannung von 0 Volt wird bei einer mittleren Spannung iiber dem Lowside-
Transistor von 13 Volt erreicht und entspricht der negativen Versorgungsspannung
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5 Systemeffizienz

Ujn, aus Formel Daraus ergibt sich ein Tastverhéltnis (Dg) von 16,25 % bei einer
Systemspannung von 80 Volt und einer Ausgangsspannung von 0 Volt.

Uing 13V
= —— =16,25 5.4
Uin 80V ’ % ( )

Dy =

Eine hohere Ausgangsspannung die grofler oder gleich 0 Volt ist wird somit bei einem
Tastverhéltnis von 16,25 % oder hoher erreicht. Die Eingangsleistung berechnet sich
damit wie folgt:

Pin(D, iout) = (D - DO) : (um : Z.out) + Pstat (55)

Aus den bekannten Leistungen kann nun die Effizienz des Vierquadrantennetzteiles
(Ptotal system) in Abhéngigkeit des Tastverhdltnisses D und des Ausgangsstromes 4oyt
ermittelt werden.

Pout (D, iout) —1_ Ptotal system(D’ iout) _
Pin(DaZ'out) Pin(Dyiout)

(5.6)

Ntotal system (D7 iout)

Ptotal system(Da iout)

= 1 — -
(D - DO) ' (uzn ' Zout) + Pstat

Somit kann eine Effizienz von 98,14 % bei einem Tastverhéltnis von 90 % und einem
Ausgangsstrom von 35 Ampere iiber die Formel [5.7 exemplarisch bestimmt werden. In
diesem Punkt befindet sich auch die héchste Effifizenz des Schaltwandlers.

Ptotal system(go %, 35 A)

A) = 1-— .
total systen (90 76, 35 A) (0,9 —0,1625) - (S0V - 35 V) + Pystas (5.7)
. 38TW
- 2065 W + 15 W
= 98,14%

Die Formel die die theoretische Effizienz des Gesamtsystems beschreibt, wur-
de mit der Software MATLAB graphisch aufbereitet und ist in Abbildung [5.1] als
dreidimensionale Fldche dargestellt.
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Four Phase Inverter Efficiency
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Abb. 5.1 — Effizienzplot der berechneten Vierphasentopologie

Bei einem niedrigen Tastverhéltnis und einem niedrigen Ausgangsstrom folgt daraus
eine niedrige Ausgangsleistung. In diesen Betriebspunkten iiberwiegen die statischen
Verluste des Gesamtsystems, wie auch die von der Ausgangsleistung unabhéngigen
Verluste. Daraus resultiert ein niedriger Wirkungsgrad von 30 % und weniger, der in
der Abbildung [5.1] durch eine rote Farbung gekennzeichnet ist.

Zudem lasst sich aus der Effizienzdarstellung folgern, dass je hoher die Ausgangsleistung
ist, desto hoher ist die Effizienz des Gesamtsystems. Bei der Betrachtung der Effizienz in
Abhéangigkeit vom Ausgangsstrom wachsen die resistiven Verluste quadratisch zu dem
flielenden Strom an und verringern die Steigung der Effizienzkurve mit zunehmendem
Ausgangsstrom.

Die hochste zu erreichende Effizienz von 98,14 % kann bei einem Tastverhaltnis
von 90 % und einem Ausgangsstrom von 35 A erreicht werden. Dies entspricht der
hochst moglichen Ausgangsleistung. Die Ausgangsspannung befindet sich bei einem
Tastverhéltnis von 90 % iiber der zuléssigen Ausgangsspannung. Diese kann aber durch
die Regelung bei hohen Leitungsverlusten erreicht werden.
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6 Schutzschaltung

Bei einem Fehlverhalten oder bei einer fehlerhaften Bedienung des Vierquadrantennetz-
teiles in Bezug auf die Leistungselektronik und deren Ansteuerung ist ein permanenter
Defekt sehr wahrscheinlich. Bei einem Defekt der Highside-Transistoren neigen diese
zu einem Kurzschlussverhalten und somit liegt das Systempotential des Netzteiles von
80V an dem DUT an. Dies kénnte das DUT ebenfalls permanent beschidigen. Damit
dies vermeiden wird, wurde eine Schutzschaltung entwickelt, die zur Absicherung des
Netzteiles wie auch des DUTs dient, welches in diesem Kapitel behandelt wird.
Potenzielles Fehlverhalten des Wandlers kann in folgenden Situationen auftreten:

e Zu hoher Ausgangsstrom
e 7u hohe Ausgangsspannung
e UbermiBige Erwirmung der Leistungselektronik

e Fehlerhafte Ansteuerung der Halbbriicke

6.1 Halbbriicken-Schutzschaltung innerhalb einer Phase

Zur Vermeidung der permanenten Beschddigung des Netzteiles wird eine Schutzschal-
tung, wie in Abbildung zu sehen ist, in jeder Phase vorgesehen. Diese besteht aus
einer einstellbaren Totzeitgenerierung zur Vermeidung von Kurzschliissen wahrend
einer Schaltflanke. Die darauf folgende Schutzschaltung vermeidet einen Kurzschluss
zwischen den Transistoren 7'1 und 72 im Falle einer Fehlansteuerung.

I
!

N
Gate Deadt. Overlap Gate
Signals Gen. Prot. Driver c
L “

Emergency Signal

) Uout

Zusétzlich ist es moglich T'1 und T2 gleichzeitig bei einem detektierten Fehler zu
Offnen, um damit die Leistungselektronik zu schiitzen. Dies geschieht sobald der

L
Ikl
S
&
0
jos]
é’}

Abb. 6.1 — Schutzbeschaltung einer Halbbriicke
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6 Schutzschaltung

Emergency Signals auf eine logische Null gesetzt wird. Die moglichen Szenarien fiir
das Auslosen des Emergency Signals wird in dem nachfolgenden Abschnitt ndher
beschrieben.

Eine mogliche Realisierung der Totzeitgenerierung wie auch des Uberlappungsschut-
zes der Gatesignale ist in Abbildung [6.2] gezeigt. Die Generierung der Gatesignale
Highside Input und Lowside Input wird von der vorher beschriebenen Peak-Current
Regelung vorgenommen.

i Deadtime Generator i i Querlap Protection
Dys
%
< & ;
Highside input & Highside output
Ractayns == Cielayrs :

L : E & : Lowside output

Dys
1
N &
Lowside input
Ractayrs —— ClelayLs

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

Abb. 6.2 — Schutzschaltung gegen Ubersprechen und zur Totzeitgenerierung [13]

Waihrend der ersten Schaltflanke in Abbildung wird das Highside — Input-Signal
aus- und gleichzeitig das Lowside — Input-Signal angeschalten. Bei der fallenden Flanke
des Highside Input Signales wird der zuvor geladene Kondensator Cgeqy s tiber die
Diode Dy und den Widerstand Rgejqy s entladen. Durch den Vorwértsbetrieb der
Diode wird der Kondensator sofort entladen und es liegt an den Eingéngen des Und-
Gatters eine logische Null an. Dies schaltet zeitgleich zu dem Highside — Input-Signal
dessen Ausgang aus. Dieser Ubergang ist mit dem ersten blauen Pfeil von links in Abbil-
dung [6.3] verdeutlicht. Wéahrend des Einschaltvorganges des Lowside — Inputs befindet
sich die Diode Dy in Sperrrichtung wegen des entladenen Kondensators Cieiqy 1.5-
Somit bilden der Widerstand Rgeiqy s und der Kondensator Cgejqy s €in Verzoge-
rungsglied. Sobald die Spannung tiber dem Kondensator der Anschalt-Schwellspannung
des Und-Gatters entspricht, wird der Ausgang des Und-Gatters auf eine logische
eins geschalten. Dieser Ubergang entspricht dem ersten roten Pfeil von links in der
Signaldarstellung.

Die Zeit, die zum Erreichen der Schwellspannung des Und-Gatters uipyesholg benotigt
wird, entspricht der resultierenden Totzeit zwischen den Gatesignalen. Diese kann {iber
die Wahl der Werte des Widerstandes und des Kondensators beeinflusst werden und
kann fiir 71 und 72 unabhéngig eingestellt werden [I3] [9]. Alle in diesem Kapitel
verwendeten Gatter besitzen einen Schmitt-Trigger-Eingang.

T = Rdelay : Cdelay (61)
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6.1 Halbbriicken-Schutzschaltung innerhalb einer Phase

Die Totzeit (tgeqq) kann mittels der Berechnung der Kondensatorspannung (uc,,,,,)
eines RC-Gliedes ausgelegt werden. Das Produkt des Widerstandes Rgeqy und der
Kapazitit Cgerqy des Verzogerungsgliedes bilden die Variable 7. Uber die maxima-
le PWM-Spannung upw s, die gleich 5V betrdgt und der Schalt-Schwellspannung
(Uthreshold) des Und-Gatters kann 7 berechnet werden [16].

tdead
Uthreshold = UCge1qy = UPWM * (1 —e ) (6.2)
_ ldead _ C
= T= U = Rdelay * Udelay (63)
_ __ Ythreshold
in (1 1 )
PWM

In den rot eingefarbten Bereichen der Signale Highside Input und Lowside Input in
der Abbildung [6.3]ist eine fehlerhafte Ansteuerung der Gatesignale dargestellt. Diese
wiirde zum Kurzschluss der Halbbriicke und damit zu deren dauerhaften Defekt fithren.
Um diesen Fehlerfall zu vermeiden, wurde der Uberlappungsschutz eingefiihrt. Dieser
ist iiber zwei gekoppelte Und-Gatter realisiert, wie in Abbildung auf der rechten
Seite zu sehen ist.

Highside input
ON

oFF + [= \ : ‘ ! 3
— — 3 3 ‘ 3 >t

Lowside input

ON t

OFF

P

Highside output

ON \

\\—_

OFF 1

N N N i s s N
Lowside output / \
oNt ‘/ B i | i |

OFF — — I : : L

b Lo Overlap 1 Owverlap
N A
Deadtime

Abb. 6.3 — Schaltverhalten der Schutzbeschaltung bei fehlerhaften Signalen
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6 Schutzschaltung

Diese bilden eine Flip-Flop Schaltung [16] mit nicht invertierendem Ausgang. Somit
wird bei einer Uberlappung die letzte giiltige Schaltposition beibehalten, bis ein neues
giiltiges Schaltsignal ohne Uberlappung anliegt.

6.2 Globale Schutzschaltung

Fiir den Schutz des Gesamtsystems miissen Fehler, die den Ausgangsstrom, die Aus-
gangsspannung wie auch die Temperatur der Leistungselektronik betreffen, erkannt
werden. Dafiir wird jedes genannte gemessene Signal mit einem einstellbaren Maximal-
wert verglichen. Diese Operation wird jeweils iiber einen Komparator in Abbildung
bewerkstelligt. Sollte eine Uberschreitung des Maximalwertes detektiert werden, so
wird der Ausgang des Komparators eine logische Fins. Diese liegt an dem Reseteingang
des nachfolgenden getakteten D-Flip-Flops an. Sobald am Reseteingang eine logische
Eins anliegt, wird der Ausgang Q zu einer logischen Null und @ zu einer logischen Eins
[9]. Der @-Ausgang der Flip-Flops liegen an einem Und-Gatter an. Sobald ein Fehler
detektiert wird, wird der Ausgang des Und-Gatters auf eine logische Null geschaltet.
Dieser Ausgang ist mit dem Emergency — Signals aus Abbildung verbunden
und bewirkt beim Anlegen einer logischen Null das Abschalten aller Halbbriicken der
Leistungselektronik.

Safety Circuit

veo
Cstartup
Q r 1
Q QRSILZZ‘[MP
-r—buax
Q R :
- E——T
) Q —1
Emergency Signal
(1 = Normal Operation o——"t——1 &
0 = Emergency Shutdown) “iMAX
Q R P
_ ot
Q [S—
F—oUMAX
Q R ;
- D —— L]
Q 1 :
&

Reset Enable

Overvoltage, Overcurrent Emergency Resel

and Overtemperature

Abb. 6.4 — Schutzbeschaltung der Ausgangsstufe
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6.2 Globale Schutzschaltung

Zur Sicherheit der Leistungselektronik bei unerwarteten Schaltsignalen durch den Ein-
schaltvorgang der Digitalelektronik ist ein zuséatzliches Flip-Flop vorgesehen. Mittels
des Kondensators Cytartup und des Widerstandes Rgtqrtup Wird beim Einschaltvorgang
die Leistungselektronik tiber den E'mergency — Signals zunéchst deaktiviert. Zur Re-
aktivierung der Leistungselektronik muss eine steigende Flanke an den Takteingingen
der Flip-Flops anliegen. Hierfiir muss mittels des Mikrokontrollers der Reset Enable
wie auch der Emergency Reset auf eine logische Eins gesetzt werden. Bei einem
Fehlerfall kann der Mikrokontroller durch das Auslesen der Signale Ouervoltage,
QOvercurrent und Overtemperature den Fehlerfall bestimmen und an den Benutzer
weitergeben. Durch den Einsatz von Flip-Flops kann dies auch nach der Abschaltung
der Leistungselektronik erfolgen.
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7 Digitale Verarbeitung und Schnittstellen

Neben der Leistungselektronik stellt die nachfolgende Digitalelektronik einen wichtigen
Bestandteil bezogen auf die Uberwachung und die Moglichkeit, das Netzteil nach
den Wiinschen des Anwenders zu konfigurieren, dar. In diesem Kapitel werden die
Anforderungen und alle notwendigen Komponenten der Digitalelektronik behandelt.

7.1 Anforderungen an die Digitalelektronik

Wie bereits in den vorhergehenden Kapiteln genannt, sind die Anforderung an die
Digitalelektronik wie folgt:

e Uberwachung der Leistungselektronik, um einen sicheren Betrieb zu gewéhrleisten
e Lokale und netzwerkgebundene Kommunikationsschnittstellen

e Signalgenerierung des Ausgangssignals, welches durch die Leistungselektronik
verstarkt wird

Aufgrund der vielzdhligen Aufgaben sind im Zuge der Realisierung fiir jede genannte
Aufgabe zum Teil mehrere Integrierte Schaltungen (ICs) notwendig. Zur Verringerung
der benoétigten ICs ist der Einsatz eines Field Programmable Gate Arrays (FPGAs),
der alle diese Aufgaben tibernimmt, vorteilhaft. Mittels eines FPGAs koénnen die in
Abbildung rot eingeschlossenen Module von diesem iibernommen werden. Ein
weiterer Vorteil durch den Einsatz eines FPGAs entsteht dadurch, dass vorgesehene
Analogschaltungen wie der Tiefpassfilter und der nachfolgende PI-Regler komplett di-
gital realisiert werden kénnen. Diese sind damit weniger anféllig fiir externe Stérungen.
Die meisten FPGAs bendtigen mehrere Versorgungsspannungsebenen. Dies bedeutet,
dass fiir die Versorgung des FPGAs eine moglicherweise komplexe Schaltung benétigt
wird. Zudem miissen die einzelnen Module in einer Hochsprache wie beispielsweise
VHDL beschrieben werden, welches einen zusétzlichen zeitlichen Aufwand darstel-
len kann. Fiir den Aufbau des Netzteiles wird der Einsatz eines FPGAs trotzdem
empfohlen, da durch dessen Einsatz es moglich ist, spitere Anderungen durch eine
Neuprogrammierung vorzunehmen. Diese Anderungen kénnen zusétzliche Funktionen
oder Hardwareblocke sein.
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7 Digitale Verarbeitung und Schnittstellen
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Abb. 7.1 — Aufbau des Gesamtsystems mit Field Programmable Gate Array (FPGA) Einsatz

7.2 Mikrokontroller

Der Mikrokontroller ist fiir die Uberwachung der Leistungselektronik, fiir die Einstellung
der gewiinschten Signalform und fiir die Kommunikation mit externen Geréten und
dem Bediener notwendig. Mittels eines vorgefertigten VHDL-Modules (IP-Core) kann
dieser in dem FPGA realisiert werden. Durch die Flexibilitdt eines FPGAs kénnen
an den Mikrokontroller zusétzliche Module wie ein Ethernet- oder RS232-Kontroller
einfach angebunden werden, ohne den Mikrokontroller mit Rechenoperationen zu
belasten. Der Mikrokontroller kommuniziert mit einem externen ADC, um die zu
verarbeitenden Ausgangssignale der Messelektronik zu digitalisieren. Diese werden fiir
das vom Mikrokontroller zu erstellende Messprotokoll wie auch fiir Nachtjustierung der
Ausgangsspannung im Sinusbetrieb verwendet. Damit ist der Mikrokontroller in der
Lage, die Ausgangswellenform entsprechend den Vorgaben des Benutzers dem Modul
fur Direkte Digitale Synthese zu iibergeben und diese bei Bedarf zu d&ndern.

Aus diesem Grund sollte bei der Auswahl des IP-Cores auf einen ausreichend grofien
fliichtigen Zwischenspeicher (RAM) geachtet werden.
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7.3 Eingabemethoden

7.3 Eingabemethoden

Fiir die lokale Benutzereingabe ist eine alphanumerische Fliissigkristall-Anzeige (LCD)
mit 4 Zeilen je 20 Zeichen vorgesehen. Auf dieser kénnen Einstellung, Messwerte und
Fehlerzustande dargestellt werden. Eingaben konnen iiber zwei Drehimpulsgeber, einer
fiir die Auswahl der einzustellenden Variable und einer zum Andern der Variable,
erfolgen. Die Drehimpulsgeber besitzen zusitzlich einen integrierten Drucktaster,
um die ausgewéahlte Variable zuriickzusetzen. Des Weiteren ist ein Taster nebst den
Drehimpulsgebern vorgesehen, um das Messverfahren zu starten.

7.4 Kommunikationsschnittstellen

Das Testgerat benotigt diverse Kommunikationsschnittstellen, um die Anforderung
der Telemetrie, Messwerterfassung und Konfiguration zu erfiillen. Hierfiir wurde eine
RS232-Schnittstelle wie auch eine Ethernetschnittstelle ausgewéhlt.

Die RS232-Schnittstelle wird zur einfachen Steuerung des Testgerites iiber Komman-
doeingaben genutzt. Des Weiteren dient diese bei der Entwicklung der integrierten
Software des Mikrokontrollers als integrierte Diagnoseausgabe zur Fehlerbehebung. Die
Ethernetschnittstelle besitzt die gleiche Funktionalitdat wie auch die RS232-Schnittstelle.
Zusatzlich besteht die Moglichkeit, die aktuellen internen Messwerte auszulesen, die ge-
wiinschte Wellenform auszuwéhlen, wie auch eine vom Benutzer generierte Wellenform
in das Testgerdt einzuprogrammieren.

TESTING SUPPLY

\ ETHERNET

TO LOAD
RS232 7
ANALOG IN
\_ Personal Function
Computer Generator

Abb. 7.2 — Kommunikationsschnittstellen des Klasse-D-Netzteiles
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7 Digitale Verarbeitung und Schnittstellen

7.5 Signalgenerierung iiber Direkte Digitale Synthese

Zur Signalgenerierung der Testsignale des Ausganges wird die Methode der Direkten
Digitalen Synthese (DDS) genutzt. Bei dieser wird das Signal digital generiert. Eine
der am héaufigsten verwendeten Testsignale stellt das Rampensignal dar, um einen
Sanftanlauf einer Versorgungseinheit wiederzugeben. Eine weitere Signalform ist der
Puls, der ein kurzes Storsignal abbildet. Das Sinussignal kann beispielsweise zur An-
regung von Schwingungen in Systemen genutzt werden. Die genannten Signalformen
sind in Abbildung dargestellt.

56V T

28V 1

1%

Ramp Pulse Sinusoid

Abb. 7.3 — Méglicher modulierter Spannungsverlauf

Ein DDS, wie er in Abbildung gezeigt ist, besteht im grundlegenden aus der
Bestimmung einer zu stellenden Phase (Phasenakkumulator) und einer Lookup-Tabelle
mit einer darin gespeicherten Wellenform. Diese wird im Vierquadrantennetzteil durch
den Mikrokontroller programmiert und modifiziert. Zusétzlich bestimmt der Mikro-
kontroller die Ausgangsfrequenz mittels der Phaseninkrementierung (Tuning Word).
Dieses wird bei jedem Taktzyklus mit dem Phasenregister addiert und in dieses wieder
gespeichert. Das Phasenregister beinhaltet die aktuelle Phase des Ausgangssignales.
Abhéngig von der Speichertiefe der Lookup-Tabelle werden die obersten Bits des
Phasenregisters als Speicherzugriffs-Adresse fiir die Lookup-Tabelle genutzt. Die an
dieser Stelle in der Lookup-Tabelle gespeicherten Daten werden an den Ausgang des
DDS weitergegeben und bilden damit das Ausgangssignal. Optional kann bei einer ge-
wilnschten analogen Signalausgabe an den DDS-Ausgang ein Digital-Analog-Umsetzer
(DAC) folgen. Dies ist durch die Integration im FPGA nicht notwendig und spart
damit Leiterbahnfliche wie auch Bauteilanzahl.
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7.5 Signalgenerierung liber Direkte Digitale Synthese

Phase Accumulator

Phase Register
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LSB

Bit n-1

_| Lookup Table

(m-n Bit)

Bit 1

Bit 0

Abb. 7.4 — Funktionsweise des eingesetzten DDS Generators [36]

Waveform
Output

Nebst der internen Generierung des Testsignals kann alternativ ein externes analoges
Testsignal eingespeist werden, wie es in Abbildung dargestellt ist. Dieses wird tiber
ein Hochgeschwindigkeits-ADC digitalisiert und iiber den FPGA weiter verarbeitet.

61






8 Messelektronik

Das nachfolgende Kapitel behandelt die vorgesehene Messelektronik fiir das Vierqua-
drantennetzteil. Die Messsignale dienen zur Regelung so wie zur Uberwachung und
Einhaltung eines sicheren Betriebspunktes des Gesamtsystems.

8.1 Phasenstrommessung

Fiir die Phasenstrommessung ist eine Peak-Current Regelung vorgesehen, wie sie
in Abbildung dargestellt ist. Fiir diese Regelung wird der Phasenstrom mittels
eines Shunt-Widerstandes Rgense gemessen. Die dariiber anliegende Spannung wird
nachfolgend von einem Shuntverstérker (OP1) auf die Systemspannungsebene (urs)
gewandelt und dort verstérkt.

VDD urg
urs
uslo[)el() Vas Dpsr
u urs
COMP1 Ly SW1 LER OP1
U’isct o Cpst
R 1 —
_ .
9 T -
urs
—C,

tag SW2

Abb. 8.1 — Schaltungsabbild der Peak-Current-Regelung einer Phase [15]

Bei der Verwendung einer Peak-Current-Regelung ist es wichtig, dass der dreiecksfor-
mige Stromverlauf so exakt wie moglich gemessen wird, um eine zuverlassige Regelung
zu realisieren. Um dies zu erreichen, ist eine breitbandige Verstarkung Agense der Span-
nung iliber einem Messwiderstand Rgepse notwendig. Hierzu wurde die Fourierreihe
eines Sagezahnsignales in Formel betrachtet, da diese Signalform bei sehr hohem
oder sehr niedrigen Tastverhéltnis dem Stromverlauf durch die Spule Lpj; entspricht.
Diese wird betrachtet, da sie ein breiteres Frequenzspektrum als ein Dreieckssignal
besitzt [2].
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8 Messelektronik

1 sin(n - w)

Sdreieck(w> =2 i(_l)ni (81)
n=1

n

Mittels der Betrachtung der Grundwelle und iterativer Hinzunahme harmonischer Wel-
len konnte herausgefunden werden, dass ein Dreieckssignal, welches aus einschliefilich
ihrer fiinften Harmonischen Welle oder mehr besteht, geeignet fiir eine Peak-Current
Regelung ist. Basierend auf diesem Ergebnis kann die Mindestbandbreite fpy min des
Verstéarkers fiir die Strommessung berechnet werden. Diese belduft sich basierend der
Formel auf 5,625 MHz.

fBWmin = Nharmonische * fSPH =5-1,125MHz = 5,625 MHz (82)

Der maximale Verlust durch den Strommesswiderstand soll maximal 1 Watt betragen.
Daraus ergibt sich fiir den maximalen Strommesswiderstand folgender Zusammen-
hang:

PSSTLSQ max 1 W
R < PH —
sense = (’iouteff)z (10 A)2

= 10m® (8.3)

Bei einem kleinen Messwiderstand wird eine hohe nachfolgende Verstédrkung benétigt.
Daraus resultiert eine geringere Bandbreite dieses Verstéarkers als bei einem groflem
Messwiderstand. Aus diesem Grund wurde dieser 10 m{2 grofl gewéhlt. Daraus ergibt
sich eine notwendige nachfolgende Verstarkung von 30dB.

Rsense = 10mQ2 (8.4)

R, 03150
Rsense - 0701§2

—31,5~30dB (8.5)

AS@RSC

Bei einer angenommenen Dampfung des Verstarkers von -20dB pro Dekade ergibt sich
fir das notwendige Verstarkungs-Bandbreiten-Produkt (GBW) des Verstarkers eine
Frequenz von 177 MHz [9].

faBw = Asense * [BW min = 31,5 - 5,625 MHz ~ 177 MHz (8.6)

Bei der Wahl eines Operationsverstarker sollte das GBW dieses mindestens Faktor
zwei grofler sein als fapw, da ansonsten wegen des groflen Phasenversatzes Messfehler
entstehen [9] [26]. Wegen des hohen ermittelten GBWs konnte zum Zeitpunkt dieser
Arbeit kein kommerziell erhéltlicher Shuntverstiarker, der diese Anforderungen erfiillt,
ermittelt werden. Um eine solche Phasenstrommessung zu realisieren wurde eine
Schaltung entwickelt, die es erm6glicht kommerziell erhéltliche Hochgeschwindigkeits-
Operationsverstarker als Shuntverstidrker zu nutzen, in dem diese Schaltung den
Gleichspannungsanteil iber dem Shuntwiderstand eliminiert. Diese Schaltung kann
zum Zeitpunkt der Veroffentlichung dieser Arbeit nicht ndher beschrieben werden, da
diese zur Patentbewertung vorgesehen ist.
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8.2 Ausgangsstrommessung

8.2 Ausgangsstrommessung

Die Ausgangsstrommessung benétigt eine geringere Bandbreite als die Phasenstrom-
messung, da diese nur zur Messung des mittleren Ausgangsstromes dient. Anhand
dieses Signales wird ein moglicher Uberstromfehler detektiert. Aufgrund des hohen
Ausgangsstromes von bis zu 35 Ampere wird ein geringer Messwiderstand benétigt.
Aufgrund der Messung vor der Klemme des positiven Ausganges wird zudem ein
Isolationsverstéirker bendtigt, um dieses Signal auf die Systemebene zu transformieren
und diese dort zu verstiarken. Aus diesem Grund wurde fiir die Ausgangsstrommessung
ein Hallelement des Typs ACS716-X25CB der Firma Allegro MicroSytems [28], der
zudem einen integrierten Verstiarker besitzt, vorgesehen. Mit einem Innenwiderstand
von 1 mf) entstehen durch die Messung Verluste bis zu 1,2 W.

Psenseout maxr — (iout ma:):)2 : Rsenseout = (35 A)2 : 0a001 Q ~ ]-72W (87)

Zusétzlich ist es durch den Einsatz dieses Bauteils moglich, iiber einen zusétzlichen
Kondensator eine integrierte Filterstufe zu nutzen, um damit mogliche Storsignale zu
minimieren.

8.3 Interne und externe Spannungsmessung

Die Spannungsmessung des Ausgangspotenzials wird haufig durch das Abgreifen des
Potentials iiber den Anschlussklemmen des Testgerétes (o) durchgefithrt. Um eine
préizise Messung und Regelung der Spannung direkt an dem zu testenden Gerétes ohne
Spannungsabfall iiber die Anschlusskabel zu erreichen, sind zusétzlich Spannungsmess-
anschliisse (Ugense) vorgesehen. Diese werden direkt an die Versorgungsanschliisse des
zu testenden Gerétes angeschlossen.

Sollten keine zusatzlichen Messleitung genutzt werden, so soll automatisch die Span-
nung iiber den Ausgangsklemmen als zu messende Ausgangsspannung herangezogen
werden. Dies wird durch die Widerstande R11 und R12 aus Abbildung bewerkstel-
ligt. Die Widerstdnde R21 und R22 bilden einen Spannungsteiler zur Reduzierung der
Ausgangsspannung auf eine maximale Spannung von 5 Volt tiber R22.
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8 Messelektronik

R21 :
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R34 R33 - :
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Abb. 8.2 — Schematischer Aufbau der Spannungsmessung [9]
Dies entspricht einer Dampfung von 0,089 entsprechend der Formel
U R22
R22 _ (8.8)
UR21 + URr22  R21 + R22
R22 5V 5V
= = ~ 0,089 (8.9)

R21+ R22  tpw,.. 56V

Bei einer Soll-Eingangsimpedanz von 1 Megaohm, die sich aus der Summe der Wi-
derstdnde R21 und R22 ergibt, errechnet sich nach Formel und Formel die
Widerstandswerte des Spannungsteilers.

R22 = 0,089 - (R21 + R22) = 0,089 - 1 M = 89k (8.10)

Daraus folgt fiir den Widerstand R21:
R21 = (R21 + R22) — R22 = 1 MQ — 89k = 811k() (8.11)

Die Verstiarker OP1 und OP2 werden als Spannungsfolger betrieben und dienen
zur Entlastung des Spannungsteilers in Bezug auf die nachfolgende Schaltung. Diese
besteht aus einem Differenzverstérker mit einem Verstarkungsfaktor von eins. Somit
sind die Widerstdnde R31 bis R34 gleich grofl zu dimensionieren [16]. Hierfiir wurde
je ein Widerstand mit 10 k2 mit einer maximalen Toleranz von 0,1% vorgesehen. Je
hoher die Toleranzen gewihlt werden, desto eher kénnen Messfehler aufgrund der
Abweichungen der Widerstandsnetzwerke R31 und R32 so wie R33 und R34 auftreten

[9].
R31 = R32 = R33 = R34 = 10k (8.12)

Am Ausgang des Verstarkers OP3 liegt die gemessene Ausgangsspannung teyt,, .., an
und wird an den Mikrokontroller, an die Sinus-Peak-Detektion und an die globale
Schutzbeschaltung weitergegeben.
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8.4 Sinus-Peak-Detektion

8.4 Sinus-Peak-Detektion

Aufgrund der nichtlinearen Frequenzcharakteristik des geregelten Gesamtsystems
wird bei der Modulation einer sinusférmigen Spannung die positive und negative
Scheitelspannung ermittelt. Diese Signale werden {iber einen im Mikrocontroller imple-
mentierten Algorithmus aufbereitet und somit die Amplitude und der Ursprungsversatz
des Stellsignales nachgeregelt, um das urspriinglich gewiinschte Signal zu erhalten.

- D1
M :
’ L l Upeal
Cr ~— Reset peak+
OP1 " I
U’OUtmess V/D/D
Cy, —— e—
~ D2 H, —— / Reset
1
N

Upeak—
OP2

Abb. 8.3 — Aufbau der Scheitelspannungserkennung [9]

Der vorgesehene Aufbau der Scheitelspannungs-Erkennung ist in Abbildung gezeigt.
Der Operationsverstirker OP 1, die Diode D1 und der Kondensator C'g,, beziehungs-
weise OP 2, D2 und Cp, bilden die Scheitelspannungs-Detektoren. Diese messen den
maximalen und minimalen Scheitelwert der Sinusspannung. Uber ein Resetsignal des
Mikrokontrollers kénnen die Kondensatoren durch einen Kurzschluss iiber den Schalter
entladen werden. Nach dieser Entladung wird die Spannung iiber Cy,, mittels OP 1
und D1 gleich der gemessenen Eingangsspannung teye,,... gestellt. Dies gilt so lange,
bis der Scheitel der Sinusspannung erreicht wird. Bei dem Abfallen der Sinuswelle ist
die Spannung iiber dem Kondensator grofler als die Eingangsspannung und somit sperrt
die Diode D1. Die gemessene positive Scheitelspannung bleibt durch den Kondensator
erhalten und kann nach dem erreichen des Scheitels zeitunabhéngig gemessen werden.
Die Messung des negativen Scheitels funktioniert analog zu der oben beschriebenen
Messung. Die Signale upcqr+ und upeqr— konnen nun mittels eines Analog-Digital-
Wandlers fiir die Amplitudenkorrektur durch den Mikrokontroller genutzt werden
[9].
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9 Zusammenfassung und Ausblick

Im Rahmen dieser Arbeit ist ein theoretischer Entwurf fiir das Gesamtsystem eines
Vierquadrantennetzteiles entstanden. Der Entwurf beinhaltet die Teilkomponenten
der Leistungselektronik, der Messelektronik und der Digitalelektronik. Das geregelte
Gesamtsystem erfiillt im Leerlaufbetrieb die Anforderung, eine Ausgangsamplitude
von bis zu 56 Volt im Frequenzbereich von 20 Hz bis 100 kHz bereit zu stellen. Im
Lastbetrieb kann diese durch ein dafiir entwickeltes Korrekturverfahren im Sinusbetrieb
ebenfalls erreicht werden. Der vorgestellte Schaltwandler besitzt einen theoretischen
Wirkungsgrad von bis zu 98,14 % in Bezug auf das Gesamtsystem und erfullt damit
die Anforderung der hohen Effizienz. Nach dem Vergleich zwischen GaN- und Silizium-
Transistoren konnte basierend auf deren Verlusten die Vorteile der GaN-Transistoren
herausgestellt werden. Durch die Verwendung einer Multiphasen-Topologie kann iiber
eine Anderung der Phasenanzahl diese Arbeit fiir weitere Einsatzzwecke genutzt wer-
den. Zudem wurde neben der Simulation des Gesamtsystems ein dquivalentes Modell
fiir eine Stromregelung in Mehrphasensystemen entworfen, welches fiir die Modellie-
rung weiterer Systeme mittels MATLAB genutzt werden kann. Fiir eine verldssliche
Aussage tiber das Regelverhalten zu erhalten ist eine Schaltungssimulation notwendig,
da Abweichungen zwischen dem vorgestellten Modell und der Simulation bestehen.

Aufgrund der hohen Komplexitit des Gesamtsystems war ein Aufbau des Vierquadran-
tennetzteiles im zeitlichen Rahmen dieser Arbeit nicht méglich. Bei der Realisierung des
Schaltwandlers kénnen mogliche Fehlerquellen durch den Einfluss der hochfrequenten
Schaltvorgéinge der Halbbriicken entstehen. Aus diesem Grund muss bei dem Entwurf
der Leiterplatte hohe Sorgfalt auf die Signalintegritdt und auf die elektromagnetische
Vertraglichkeit gelegt werden. Basierend auf dieser Arbeit kann dieses Gesamtsystem
als Grundlage fiir weitere Anwendungen dienen.
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