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Zusammenfassung

Brennstoffzellen stellen aufgrund ihres hohen Wirkungsgrades bei der Umwandlung
chemischer Energie aus Brennstoffen wie z.B. Wasserstoff oder Erdgas in elektrische
Energie eine Alternative zu thermisch-mechanisch-elektrischen Energiewandlungssyste-
men dar. Bei einer Einspeisung der elektrischen Energie in ein Verbundnetz (Netzpar-
allelbetrieb) muss dazu ein Umrichtersystem die niedrige Gleichspannung des Brenn-
stoffzellensystems in die im Verhéltnis dazu hohe Wechselspannung passend zum Netz
umwandeln. Wegen der niedrigen Spannung der Brennstofzelle sind die Eingangsstrome
des Umrichtersystems verhaltnisméfig hoch.

Untersuchungen zu Wechselrichtersystemen fiir Brennstoffzellen stellen einen eigen-
stdndigen Forschungsbereich dar. Aktuelle Entwicklungen auf dem Gebiet der leis-
tungselektronischen Schaltungstechnik im mittleren Leistungsbereich lassen sich aus
anderen Bereichen nur bedingt auf die Umwandlung der Energie aus Brennstoffzellen
bei geringen DC-Spannungen zum AC-Netz iibertragen, da die Randbedingungen sehr
unterschiedlich sind.

In dieser Arbeit werden Untersuchungen und Bewertungen zu unterschiedlichen, prinzi-
piell geeigneten Wechselrichtertopologien fiir den mittleren Leistungsbereich um 20 kW
und dariiber, beziiglich ihrer Anwendung an Brennstoffzellen fiir den Netzparallell-
betrieb vorgestellt. Neben transformatorlosen Wechselrichtern (direkte Umwandlung
der DC-Grofen in AC-Grofken) werden auch Umrichtersysteme mit zwei gekoppelten
Stromrichtern untersucht (DC/DC-Wandler und Wechselrichter).

Es erfolgt zunéchst eine kurze Charakterisierung der elektrischen Eigenschaften der
Brennstoffzelle sowie der wesentlichen Wechselrichterkomponenten (leistungselektroni-
sche Bauelemente, passive Komponenten). Dazu werden die Verlustmechanismen an
Leistungshalbleitern erldutert und Berechnungsmethoden zusammengefasst. Fiir die
Auslegung der passiven Elemente (Kondensatoren, Induktivitidten) werden die prin-
zipiellen Mechanismen genannt aber nur nicht im Detail betrachtet. Hier wird auf
entsprechende Literatur verwiesen.

Auf die Zusammenfassung der Anforderungen an ein Wechselrichtersystem fiir den
Netzparallellbetrieb von Brennstoffzellen folgt die analyische Herleitung der Betriebs-
weise der untersuchten leistungselektronischen Schaltungen bzw. deren Beschreibung
durch Gleichungen. Ebenso werden Gleichungen zur analytischen Verlustleistungsbe-
stimmung der Wandler hergeleitet.

Fiir eine Bewertung der Schaltungen in praktischer Hinsicht wurden die untersuch-
ten Wandler aufgebaut und in Betrieb genommen. Die dargestellten Ergebnisse der

IT



I1I

Experimente verifizieren Teile der theoretischen Untersuchungen und erginzen sie ins-
besondere in Bereichen, die durch die gewihlte Modellierung nicht erfasst werden, wie
z.B. das Kommutierungsverhalten der Leistungshalbleiter.

Abschliefsend erfolgt unter Beriicksichtigung der Eigenschaften von Brennstoffzellen
eine Bewertung der Schaltungstopologien beziiglich des Einsatzes fiir den netzparal-
lelen Betrieb in dieser Anwendung. Die Bewertung beruht dabei unter anderem auf
der Berechnung der Verluste der Leistungshalbleiter, der Bestimmung des Bauaufwan-
des der unterschiedlichen Schaltungstopologien beziiglich der Leistungshalbleiter, den
theoretisch erreichbaren Wirkungsgraden und den Erfahrungen aus dem experimentel-
len Betrieb.



Abstract

Fuel cells represent an important potential alternative to conventional thermal-mechan-
ical-electrical energy transformations due to their highly efficient direct conversion of
chemical energy, i.e. hydrogen or natural gas into electrical energy. Inverter systems
that feed electrical power from fuel cells into the grid must convert the direct current
of the fuel cell into the alternating current of the grid. In addition, these inverters have
to adapt the different voltages of the fuel cell system to the grid. Inverter systems for
fuel cells can be seen as an own field of research. Only a few results from other fields
of research in power electronic circuits in the medium power range — like converters
for electrical drives or power supplies — can be applied to inverter systems for fuel cells
due to the different technical constraints.

In this thesis, different topologies of appropriate inverter systems in the medium power
range of 20 kW and higher are analyzed and compared to each other. This study includes
transformerless inverters as well as two-stage inverter systems with high frequency
transformers (DC/DC converter combined with an inverter).

In the beginning, this thesis shows the electrical characteristics of the fuel cell and of
the main inverter components like power semiconductors and passive components. In
addition, the principles of power semiconductor losses and methods of the semiconduc-
tor power loss calculation are shown. This work does not focus on the dimensioning
of the passive components like capacitors, chokes and transformers. The main princip-
les of the dimensioning of the passive components are shown but are not analyzed in
detail. The summary of the demands of a fuel cell inverter system is followed by the
analytical analysis of the different inverter topologies. In addition, the semiconductor
loss calculations for the topologies will be derived. To gain practical experience and to
verify parts of the theoretical analysis, the converters presented were built and tested
in the laboratory. The characteristics of their laboratory performance are shown. Some
details of the topologies could only be seen by looking at the experimental results as
the semiconductor commutation behavior for example.

Finally, the inverter topologies are analyzed regarding their suitability as inverter sys-
tem for feeding electrical energy from fuel cells to the grid. This analysis takes the
electrical characteristics of a fuel cell system into account. It is based on the inverters
operating behavior, their semiconductor power rating, the inverter efficiency and ex-
perimental results from laboratory setups of the converters. The semiconductor power
rating and efficiency are compared based on an analytical calculation of the semicon-
ductor losses.
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Kapitel 1

Einleitung

Brennstoffzellen wandeln die chemische Energie aus Brennstoffen wie beispielsweise
Wasserstoff, Erdgas oder Ethanol direkt in elektrische Energie um. Dabei werden Wir-
kungsgrade erreicht, die oberhalb der Wirkungsgrade liegen, die mit Energiewandlungs-
systemen erreicht werden, die auf dem thermodynamischen Kreisprozess beruhen. Dies
sind beispielsweise Ottomotoren oder Turbinen, deren mechanische Energie in einem
Generator in elektrische Energie umgewandelt wird. Die zusédtzlich anfallende Wiér-
meenergie steht z.B. der Industrie als Prozesswérme zur Verfiigung oder kann fiir die
Gebéudeheizung genutzt werden. In der Energieversorgung wird dabei auch von Kraft-
Wirme-Kopplung gesprochen.

Aufgrund der hohen Effizienz stellen Brennstoffzellen fiir die Netzeinspeisung elektri-
scher Energie eine Alternative dar. In der nahen Zunkunft steht dabei die Umwandlung
fossiler Energietriger (Erdgas, Wasserstoff aus Erdgas reformiert) in elektrische Energie
im Vordergrund. Einen 6kologischen und 6konomischen Nutzen erreicht diese Techno-
logie damit derzeit allein durch die hohen Wirkungsgrade im Vergleich zu anderen
Systemen. Die auch bei der direkten Umwandlung der chemischen Energie in elektri-
sche Energie anfallende Warme wird zur Erzielung eines hohen Gesamtwirkungsgrades
ebenfalls genutzt.

In Zukunft kann die Brennstoffzelle eine stirkere Rolle bei der Umwandlung gespeicher-
ter Energie aus regenerativen Quellen, z.B. aus Windkraftanlagen oder Solaranlagen,
spielen. Sowohl Windenergie als auch Solarenergie stehen in der Regel nicht bedarfsge-
recht zur Verfiigung. Eine Moglichkeit der Energiespeicherung besteht in der Elektro-
lyse von Wasser und der anschliefenden Speicherung der Energie in chemischer Form
als Wasserstoff. Der Wasserstoff kann dann entsprechend des Bedarfes an elektrischer
Energie wieder in netzparallel betriebenen Brennstoffzellenanlagen verstromt werden.

Der netzparallele Betrieb von Brennstoffzellenanlagen wird insbesondere in kleineren
Einheiten bei der dezentralen Netzeinspeisung elektrischer Energie verfolgt. Vorteil der
dezentralen ,Erzeugung® elektrischer Energie liegt dabei insbesondere in der Reduzie-
rung der Verluste, die ansonsten durch den Transport des Stromes iiber weite Strecken
entstehen.

Eine einzelne Brennstoffzelle liefert eine Gleichspannung mit einem Nennwert von ca.
0,6 V. Hohere Spannungen werden durch elektrisches Hintereinanderschalten mehrerer
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KAPITEL 1. EINLEITUNG 2

Zellen zu einem sog. Stack erreicht. Der Strom einer Brennstoffzelle wird durch die akti-
ve Fldche der Zelle bestimmt. Aus Sicht der Ver- und Entsorgung mit Brennstoff bzw.
Abgas sind die Zellen eines Brennstoffzellenstacks parallelgeschaltet. Eine sehr hohe
Anzahl elektrisch hintereinandergeschalteter Brennstoffzellen wird unwirtschaftlich, da
der Aufwand an Prozesstechnik fiir die gleichméfige Versorgung der Brennstoffzellen
mit den Reaktanden ebenfalls sehr stark ansteigt. Ein Brennstoffzellenstack arbeitet
damit bei - im Verhéltnis zur Netzspannung - relativ geringen Spannungen aber ver-
héltnismékig hohen Stromen.

Der Leistungselektronik kommen damit mehrere prinzipielle Aufgaben zu: Die Span-
nung der Brennstoffzelle muss an die Hohe der Netzspannung angepasst und in eine
Wechselspannung umgewandelt werden.

Die Umformung von Gleich- in Wechselgrofen und umgekehrt sowie die Anpassung un-
terschiedlicher Spannungsebenen ist ein klassisches Feld der Leistungselektronik in der
Energieversorgung. Die Besonderheiten von Umrichtern fiir Brennstoffzellen - niedrige
Spannungen bei hohen Strémen - kommen ebenfalls in der Stromversorgungstechnik
vor, jedoch ist die Richtung des Leistungsflusses dort i.d.R. vom hohen Potential der
Wechselspannung zum niedrigen Potential der Gleichspannung (z.B. Stromversorgun-
gen fiir EDV-Systeme, elektrochemische Prozesse). Erfahrungen und Ergebnisse aus
der Stromversorgungstechnik lassen sich damit nicht immer auf den Anwendungsfall
von Brennstoffzellenumrichtern iibertragen.

Ein von den Anforderungen her sehr dhnlicher Anwendungsfall sind Wechselrichtersys-
teme fiir Photovoltaikanlagen. Die Ergebnisse aus der hier vorgelegten Untersuchung
sind daher teilweise auf Solarwechselrichtersysteme iibertragbar. In der Regel unter-
scheiden sich die Anforderungen jedoch im Detail, so arbeiten Solarwechselrichter bei-
spielsweise {iberwiegend bei h6heren Gleichspannungen und vergleichsweise niedrigeren
Stromen.

In der aktuellen Literatur werden eine Vielzahl méglicher Schaltungstopologien fiir den
Betrieb an Brennstoffzellen vorgestellt und in Teilen detailliert untersucht. Die unter-
suchten Systeme werden in der Literatur dabei beziiglich ihrer technischen und 6kono-
mischen Eigenschaften haufig nicht sorgfiltig gegen andere konkurrierende Topologien
abgewogen. Es fehlt eine wertende Ubersicht, die unterschiedliche Wechselrichtersyste-
me beziiglich ihrer Funktionalitdt und Wirtschaftlichkeit im Zusammenhang zeigt.

Die Funktionsweisen der Wechselrichtersysteme lassen sich dabei auf grundlegende
Schaltungstopologien zuriickfiithren. In der vorliegenden Arbeit werden daher die grund-
legenden Topologien, die fiir Brennstoffzellenwechselrichtersysteme prinzipiell geeignet
sind, ausgewahlt und detailliert beziiglich ihrer technischen Eigenschaften sowie eines
wirtschaftlichen Designs untersucht.

Nach einer Einfiihrung in die Funktion und die elektrischen Eigenschaften von Brenn-
stoffzellen in Kapitel 2 werden in Kapitel 3 die Charakteristika der wichtigsten Bauele-
mente der Leistungskreise fiir Brennstoffzellenwechselrichter wie Leistungshalbleiter,
Transformatoren, Drosseln und Kondensatoren beschrieben, sowie fiir die Auslegung
relevante Verlustmechanismen und rechnerische Verfahren zu Verlustleistungsbestim-
mung an Halbleitern vorgestellt.



KAPITEL 1. EINLEITUNG 3

In Kapitel 4 werden die Anforderungen an ein Wechselrichtersystem fiir die Anwen-
dung zur Netzeinspeisung elektrischer Energie aus Brennstoffzellen zusammengefasst.
Anhand verschiedener technisch moéglicher Brennstoffzellenwechselrichtersysteme bzw.
Topologien erfolgt eine Klassifizierung der unterschiedlichen Systeme und abschliefend
eine Einordung des Themas anhand aktueller Literatur.

In Kapitel 5 werden einstufige Wechselrichter vorgestellt und das Betriebsverhalten so-
wie Berechnungsmodelle zur Halbleiterverlustleistungsbestimmung dargestellt. In Ka-
pitel 6 werden unterschiedliche grundlegende Konzepte fiir DC/DC-Wandler beschrie-
ben, die in mehrstufigen Wechselrichtersystemen eingesetzt werden. Es erfolgt eine
detaillierte Funktionsbeschreibung verschiedener galvanisch nicht getrennter und gal-
vanisch trennender Wandler. Berechnungsmodelle fiir die Bestimmung der Halbleiter-
verluste werden fiir die untersuchten Wandlertypen hergeleitet und effiziente Modula-
tionsmethoden und Maéglichkeiten zur Effizienssteigerung werden dargestellt.

Experimentelle Ergebnisse anhand von Laboraufbauten der analytisch untersuchten
Wandler werden in Kapitel 7 gezeigt. Dabei werden Besonderheiten der Schaltungen
vertieft beschrieben, die aufgrund des realen Verhaltens der Leistungshalbleiter gegen-
iiber einer vereinfachten analytischen Untersuchung im Experiment auftreten.

In Kapitel 8 erfolgt eine Bewertung der untersuchten ein- und mehrstufigen Systeme.
Wichtigstes Bewertungskriterium ist dabei die Bauleistung der verwendeten Leistungs-
halbleiterventile, d.h. der notwendige Aufwand an Leistungshalbleitern, da dieser den
signifikanten Kostenanteil des Gesamtsystems bestimmt. Die Bauleistung fiir die Sys-
teme wird dabei mit Hilfe der analytischen Verlustleistungsberechnungen berechnet.
Weiterhin sind schaltungtechnische Faktoren wie beispielsweise die Komplexitdt der
Ansteuerung, Mafknahmen fiir den Halbleiterschutz und weitere Sicherheitsaspekte in
die Bewertung eingeflossen.

Den Abschluss bildet Kapitel 9 mit einer Zusammenfassung und einem Ausblick auf
weitere Forschungs- und Entwicklungsmoglichkeiten auf dem Gebiet der Leistungselek-
tronik fiir Brennstoffzellensysteme.



Kapitel 2

Brennstoftzelle

Das elektrische Verhalten von Brennstoffzellen bestimmt zum grofen Teil die Anfor-
derungen, die an ein Wechselrichtersystem zur Einspeisung elektrischer Energie aus
Brennstoffzellen gestellt werden. In diesem Kapitel werden kurz die Grundlagen von
Funktion und elektrischer Charakteristik von Brennstoffzellen dargelegt, die auch fiir
die leistungselektronische Schnittstelle zwischen Brennstoffzelle und Stromversorgungs-
netz von Bedeutung sind. Weitergehende Literatur, die insbesondere detaillierter auf
die thermodynamischen Vorgénge innerhalb der Zelle eingeht, findet sich beispielsweise
im Grundlagenwerk von J. LARMINIE und A. DICKS [1].

Das Prinzip der Brennstoffzelle wurde vom englischen Physiker SIR WILLIAM GROVE
im Jahre 1839 entdeckt. Zum Einsatz kamen Brennstoffzellen aber erst in den sechziger
Jahren des 20. Jahrhunderts in der Raumfahrt. Auch spater behauptete sich die Brenn-
stoffzelle zunéchst in Nischenanwendungen, wie dem Militdr. Zur Zeit befindet sich die
Brennstoffzelle auf der Schwelle zur Markteinfiihrung in unterschiedlichen Sektoren,
beispielsweise im U-Boot- oder Kfz-Antrieb oder fiir dezentrale Energieerzeugung.

Brennstoffzellen werden nach Art des verwendeten Elektrolyts klassifiziert. Eine Uber-
sicht liber die am meisten verbreiteten Zellen zeigt Tabelle 2.1. Die Temperatur be-
zeichnet den Betriebstemperaturbereich der Brennstoffzelle, 1gysem ist der elektrische
Wirkungsgrad eines Brennstoffzellensystems. Die Anordnung der Brennstoffzellen er-
folgt dabei nach der Arbeitstemperatur der elektrochemischen Prozesse.

Im mittleren Leistungsbereich von 20kW und dariiber wird die Niedertemperatur-
Brennstoffzelle mit protonenleitender Membran (PEM-Brennstoffzelle) sowohl im An-
triebsbereich, als auch fiir Anwendungen im stationiren Betrieb favorisiert. Im Ge-
gensatz zu Hochtemperaturbrennstoffzellen, die direkt mit Erdgas betrieben werden
kénnen, miissen PEM-Zellen mit hochreinem Wasserstoff versorgt werden. Dieser kann
aus Erdgas mit Hilfe sogenannter Reformer hergestellt werden, was den Gesamtwir-
kungsgrad auf 43-50 % sinken lisst [2].
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Brennstoffzellentyp Elektrolyt Temperatur | nsystem

AFC (Alkalische Brennstoffzelle) Kalilauge 50-90°C <60 %

PEMFC (Membran-Brennstoffzelle) Protonenleitende | 50-90°C <60 %
Membran

PAFC (Phosphorsdure-Brennstoffzelle) Phosphorséure 160-220°C <40 %

MCFC (Karbonatschmelzen-Brennstoffzelle) | Karbonatschmelze | 600-660°C <60 %

SOFC (Oxidkeramische Brennstoffzelle) Zirkonoxid 800-1200°C | <55%

Tabelle 2.1: Unterschiedliche Typen von Brennstoffzellen und charakteristische Eigen-
schaften [2]

2.1 Aufbau und Funktion einer Brennstoffzelle

Den schematischen Aufbau einer Brennstoffzelle zeigt die Abbildung 2.1 am Beispiel
einer PEM-Brennstoffzelle.

Jede Zelle beinhaltet zwei Elektroden. An der Anode wird der Wasserstoff, an der
Kathode Sauerstoff oder Luft zugefiihrt. Durch den Elektrolyten werden die beiden
Reaktanden voneinander getrennt. In der PEM-Brennstoffzelle besteht der Elektrolyt
aus einer Teflon®-basierten Membran. Sie muss withrend des Betriebs einen Wasser-
gehalt von ca. 20 - 40 % aufweisen, um Protonen leiten zu konnen. Die Elektroden
bestehen meist aus porésem Graphit, dem Platin oder andere Edelmetalle als Kata-
lysatoren beigemischt sind. Die Elektroden haben ferner die Aufgabe, die Prozessgase
der Membran zuzufiihren und das Reaktionsprodukt Wasser abzufiihren.

In der Brennstoffzelle findet eine chemische Reaktion zwischen Wasserstoff und Sauer-
stoff statt:

Sie teilt sich an Anode und Kathode in folgende Reaktionen auf:

Anodenreaktion:
2H, — 4H" +4e” (2.2)

Kathodenreaktion:
4HT + 0y +4e” — 2H,0 (2.3)

Der dabei stattfindende Elektronenaustausch erfolgt dabei nicht durch den Elektroly-
ten, sondern durch einen dusseren Stromkreis. An der Anode oxidiert der Wasserstoff
durch ,Elektronenabgabe, die dabei entstehenden H*-Protonen wandern durch die
Elektrolytmembran zur Kathode. Zwischen den Elektroden bildet sich eine Potenti-
aldifferenz aus, die dazu fiihrt, dass die Elektronen als Strom Iz iiber den dusseren
Stromkreis von der Anode zur Kathode flieken. Hier nimmt der Sauerstoff Elektronen
auf und wird reduziert, es entsteht das Reaktionsprodukt Wasser. Sobald der dufere
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Anode e, Kathode

R -
Hy — — Oy
Gasverteil- L
struktur H,0
Elektrode
Elektrolytmembran

Abbildung 2.1: Aufbau und Funktion einer Brennstofizelle am Beispiel
einer PEM-Brennstoffzelle

Stromkreis unterbrochen wird, stellt sich ein thermodynamisches Gleichgewicht ein, die
Reaktion stoppt.

Um hohere Spannungen zu erhalten werden mehrere Brennstoffzellen zu sogenann-
ten ,Stacks® (engl. fiir Stapel) hintereinandergeschaltet. Aus elektrischer Sicht werden
die Stacks dazu in Reihe geschaltet. Aus Sicht der Reaktanden-Versorgung sind die
Zellen damit parallel geschaltet. Da die einzelnen Zellen empfindlich auf Veranderun-
gen der Umgebungsbedingungen reagieren, werden sie in der Regel einzeln iiberwacht
(z.B. Feuchtigkeit, Zellspannung). Aus diesem Grund ist eine theoretisch mégliche Hin-
tereinanderschaltung beliebig vieler Zellen sehr aufwéindig. Die Dimensionierung eines
Brennstoffzellenstacks ist dabei immer eine Abwigung zwischen moglichst hoher Stack-
Spannung und wirtschaftlicher Realisierbarkeit der zum sicheren Betrieb des Stacks
erforderlichen Peripherie.

2.2 Charakteristisches elektrisches Verhalten

Statische Strom-Spannungskennlinie

Die Strom-Spannungskennlinie bzw. die zur besseren Vergleichbarkeit unterschiedlicher
Brennstoffzellen hiaufiger dargestellte Stromdichte-Spannungskennlinie, weist einen ty-
pischen Verlauf auf. In Abbildung 2.2 ist exemplarisch der charakteristische Verlauf
der Stromdichte-Spannungskennlinie dargestellt. Aufgetragen ist die Spannung einer
einzelnen Brennstoffzelle iiber der Stromdichte.
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U [V Arbeitspunkt
1 Leerlauf Arbeitspunkt
Nennbetrieb

/
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Abbildung 2.2: Stromdichte-Spannungskennlinie einer Brennstoffzelle (nach [2])

Sobald die Brennstoffzelle belastet wird und ein Strom flieft, sinkt die Spannung auf-
grund verschiedener Verlustmechanismen, die wiederum fiir den nichtlinearen Verlauf
der Kennlinie verantwortlich sind. Die drei wesentlichen Verlustmechanismen, die so-
genannten Polarisationen sind:

Durchtrittspolarisation: Der stirkere nichtlineare Spannungsabfall, der in der Kenn-
linie gut bei kleineren Stromdichten sichtbar ist, wird Aktivierungs- oder Durch-
trittspolarisation genannt. Sie wird durch den Durchtritt von Elektronen an
der Elektrolyt-Elektroden-Grenzfliche hervorgerufen. Ein Teil der Uberspannung
wird quasi zum Antreiben der Elektronen genutzt.

Widerstandspolarisation: Bei steigender Stromdichte iiberwiegt die sogenannte Wi-
derstands-Polarisation. Der Kennlinienverlauf ist in einem grofsen Bereich nahezu
linear. Die Widerstands-Polarisation umfasst Ohmsche Verluste in den Zuleitun-
gen, den Elektroden und den Bipolarplatten, aber auch Ionenleitungsverluste in
der Elektrolytmembran.

Konzentrationspolarisation: Erst bei sehr hohen Stromdichten tritt dann ein star-
ker Abfall der Kennlinie, verursacht durch die sog. Konzentrations-, Diffusions-
oder Massentransport-Polarisation, auf. Bei starken Stromdichten erfolgt die Nach-
fiihrung der Gase nicht mehr in derselben Geschwindigkeit, in der sie miteinander
reagieren. Die niedrigere Gaskonzentration fiihrt dabei zu einer Verringerung der
Spannung.

Die statische Brennstoffzellenkennlinie ergibt sich nun aus der Uberlagerung der einzel-
nen Polarisationen/Uberspannungen. Bezogen auf eine konkrete Brennstoffzelle lisst
sich nach [1| die Brennstoffzellenspannung Upz in Abhéngigkeit des ihr entnommenen
Stromes I (Erzeugerzahlpfeilsystem) theoretisch darstellen als:

1
Upz = goo—i-a—i—bln(])—i-IR—i-cln(l—I—) (2.4)

gr
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mit ¢® = 1,23V dem Leerlaufpontential,
R = ohmschen Verlustanteilen im Zellaufbau und
a, b, ¢, I,, = weitere von der Brennstoffzelle abhéngige Konstanten,

definitionsgemaélfs z.T. negativ.

Aus der Kennlinie ldsst sich ndherungsweise auch der elektrische Wirkungsgrad einer
Brennstoffzelle ablesen: Die stromabhéingigen Spannungsverluste AU bezogen auf die
Leerlaufspannung Uy, der Zelle betragen AU = Uy, —Upz(J) und ergeben multipliziert
mit dem Zellenstrom die ohmschen Verlustleistungen der Zelle. Die Ausgangsspannung
der Zelle normiert auf die Leerlaufspannung stellt somit den elektrischen Wirkungsgrad
der Zelle dar.

Bei der Betrachtung der Wirkungsgrade einer Brennstoffzelle liegt es nahe, diese bei
moglichst geringen Stromdichten zu betreiben. Die Ausnutzung der Zelle ist dabei
allerdings sehr gering, weshalb dieser Betrieb aus wirtschaftlichen Gesichtspunkten
nicht sinnvoll ist.

Der Betrieb einer Brennstoffzelle sollte immer im linearen Bereich der Kennlinie statt-
finden. Beim Betrieb im abknickenden Teil der Kennlinie bei hohen Stromdichten iiber-
wiegt die Konzentrationspolarisation, zusitzlich zum schlechten Wirkungsgrad in die-
sem Betriebsbereich besteht hier die Gefahr der Schidigung der Brennstoffzelle durch
Korrosion der Elektroden.

Modellierung der Brennstoffzelle / Elektrisches Ersatzschaltbild

Das wissenschaftliche Interesse bei der Modellierung von Brennstoffzellen bzw. Brenn-
stoffzellensystemen stiitzt sich in erster Linie auf das Verhalten der Zellen bzw. des
Systems beispielsweise in Abhingigkeit unterschiedlicher Gasdriicke, Brennstoffkonzen-
trationen oder Temperaturen. Die betrachteten Zeitkonstanten liegen dabei, in Abhén-
gigkeit der genutzten Systeme wie z.B. Kompressoren oder Zell-Befeuchter, im Bereich
von ,30 Sekunden bis Minuten® [1].

Werden Brennstoffzellen als Kleinkraftwerk im Netzparallelbetrieb eingesetzt, so kann
ein kontinuierlicher Leistungsfluss zum Netz hin erreicht werden. Von der Brennstoff-
zelle wird in diesem Fall keine kurzzeitigen Leistungsinderungen bzw. Leistungsspitzen
abgefordert, da diese aus dem Netz gedeckt werden konnen.

Fiir die Leistungselektronik-Entwicklung fiir Brennstoffzellen ist daher in erster Linie
das dynamische Verhalten und die Modellierung einer Brennstoffzelle im Bereich von
Zeitkonstanten nahe der Umrichterzeitkonstanten bzw. der Zeitkonstanten der Netz-
periode von Interesse.

Die in Abbildung 2.2 dargestellte statische Kennlinie beschreibt das Verhalten einer
Brennstoffzelle fiir quasistatische Betriebspunkte. Die Beschreibung des dynamischen
Verhaltens ldsst sich dann in diesen mdoglichen Betriebspunkten durch ein elektrisches
Ersatzschaltbild mit einzelnen Elementen nachbilden.
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Ein sehr reduziertes elektrisches Ersatzschaltbild bestehend aus einer idealen Span-
nungsquelle U° mit einem Reihenwiderstand R, ist eine gute Niherung fiir einen ein-
geschrinkten Stromdichtebereich. Die bei hohen Stromdichten auftretenden Verluste
und das dynamische Verhalten der Zelle werden durch diese Vereinfachung jedoch nicht
wiedergegeben.

Dem in Abb. 2.3 gezeigten elektrischen Ersatzschaltbild liegen Uberlegungen zur elek-
trischen Doppelschicht zu Grunde, wie sie analog von J. LARMINIE und A. DICKS in
|1] beschrieben sind.

Das dynamische Verhalten einer Brennstoffzelle wird durch die Schnelligkeit der an den
Elektroden stattfindenden Reaktionen bestimmt. Fiir eine hohe Effizienz der Brenn-
stoffzelle muss die Beriihrungsfliche zwischen der Elektrode und der Elektrolytmem-
bran moglichst grofs sein. An dieser Grenzfliche bildet sich im Betrieb eine sogenannte
elektrische Doppelschicht aus. Auf der Oberflache der Elektrode befinden sich die Elek-
tronen, an der Oberfliche des Elektrolyten befinden sich die H"-Ionen. Sammeln sich an
den Elektroden Ionen und Elektronen, so entsteht eine Spannung, die Durchtrittspolari-
sation. Die Anzahl der Ionen und Elektronen, die sich an dieser Grenzschicht sammeln,
ist ein Mak fiir die an dieser Stelle gespeicherte Energie. Sinkt nun beispielsweise der
Strom, so dauert es einige Zeit, bis die Ladungen und die dazugehorige Spannung abge-
baut sind. Ein sich verringernder Strom fiihrt also zu einer zeitlich verzogert steigenden
Klemmenspannung an der Brennstoffzelle. Ein steigender Strom fiihrt entsprechend zu
einer fallenden Brennstoffzellenspannung. Dies entspricht dem Verhalten eines Kon-
densators. Zudem dhnelt auch der mechanische Aufbau einer Brennstoffzelle mit den
Elektroden und der dazwischenliegenden diinnen Elektrolytmembran sehr stark dem
eines Kondensators. Die Kapazititen erreichen dabei je nach Grofe der Brennstoffzelle
Grofenordnungen von einigen Farad.

.

RDD == Cp |Upz

ol "

Abbildung 2.3: Elektrisches Ersatzschaltbild einer Brennstoffzelle

Abbildung 2.3 zeigt ein vereinfachtes elektrisches Ersatzschaltbild einer Brennstoffzelle
bzw. eines Brennstoffzellenstacks, dass die oben genannten Uberlegungen beriicksich-
tigt. Die ideale Spannungsquelle U° liefert die Leerlaufspannung der Brennstoffzelle.
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Die ohmschen Anteile der Brennstoffzelle werden durch den Widerstand R, model-
liert. Die elektrische Doppelschicht wird durch die Parallelschaltung von Rp und Cp
nachgebildet. Die sich abhéngig vom Strom &ndernde Durchtrittspolarisation wird da-
bei durch den Widerstand Rp beschrieben. Parasitire Induktivitiaten, die durch die
Zuleitungen gebildet werden, sind aufgrund ihrer geringen Grofe im Ersatzschaltbild
vernachléssigt.

Wie in Abschnitt 2.1 beschrieben wurde, ist eine beliebige Hintereinanderschaltung
von Einzelzellen nicht angestrebt. Die Auslegung der Stack-Spannung ist dabei im-
mer eine Abwégung der unterschiedlichen Interessen, hohe Stackspannung aus Sicht
verlustarmer Leistungselektronik auf der einen und wenige Zellen aus Sicht moglichst
aufwandsarmer Brennstoffzellen-Peripherie auf der anderen Seite.

Im Leistungsbereich von 20 kW stellt sich die Dimensionierung eines Brennstoffzellen-
stacks fiir stationdre Anwendungen in etwa wie folgt dar:

Nennspannung des Stacks: | 50 ...150 V
Nennstrom: 400 ...133 A
Zellenzahl: 80 ...250
Stromdichte: 0,6...1 67’22
Zellfliche: 250 ...500 cm?

Tabelle 2.2: Nennspannungen und -stréme von Brennstoffzellenstacks
im Leistungsbereich von 20 kW

Fiir PEM-Brennstoffzellen von 5 kW werden z.B. Stacks mit Nennspannungen von 33 V
bei Nennstromen von 150 A eingesetzt |3|. Je nach Verschaltung ergidben sich fiir ein
Brennstoffzellensystem von 20 kW daraus eine minimal mogliche Nennspannung von
33V bei einem Strom von 600 A bzw. eine maximal moégliche Nennspannung von 132V
bei einem Strom von 150 A .

Das von ehem. HDW Fuel Cell Systems GmbH eingesetzte 40 kW PEM-Brennstoff-
zellenmodul der Firma Siemens hat eine Nennspannung von 108 V bei einem Nennstrom
von 350 A. Die Leerlaufspannung betrigt 160V [4].

Im Zusammenspiel zwischen Brennstoffzellenstack und Umrichtersystem sind nicht nur
die Auswirkungen des elektrischen Betriebsverhaltens der Brennstoffzelle auf den Um-
richter bzw. dessen Auslegung von Interesse. Die geschalteten Grofen des leistungs-
elektronischen Stellgliedes - des Umrichters - haben ebenfalls einen Einfluss auf das
Betriebsverhalten der Brennstoffzelle. In [5] wird das Verhalten von Brennstoffzellen
bei unterschiedlichen Welligkeiten des Ausgangsstromes untersucht. Im Vordergrund
steht dabei das zu erwartende Langzeitverhalten bzw. die Auswirkungen auf die Le-
bensdauer der Brennstoffzelle.



Kapitel 3

Bauelemente

In diesem Kapitel werden charakteristische Eigenschaften wichtiger Bauelemente von
Stromrichtern kurz vorgestellt. Bestimmte Eigenschaften der Bauelemente beeinflussen
dabei die Auswahl anderer Bauelemente der Stromrichter. Wenn es beispielsweise mog-
lich ist, Leistungshalbleiter mit hohen Schaltfrequenzen einzusetzen, konnen induktive
und kapazitive Elemente kleiner ausgelegt werden.

Ziel ist dabei, dass das Wechselrichtersystem die in Abschnitt 4.1 genannten Anfor-
derungen moglichst gut erfiillt. Der Schwerpunkt der hier gezeigten Untersuchungen
liegt in der Dimensionierung und dem Betriebsverhalten der Wandler in Bezug auf
die Leistungshalbleiter. Fiir die Auslegung der passiven Elemente (Kondensatoren, In-
duktivititen) werden im Folgenden die prinzipiellen Mechanismen genannt aber fiir
die untersuchten Wandler nicht im Detail betrachtet. Dazu wird auf entsprechende
Literatur verwiesen.

3.1 Leistungshalbleiter

Bei den Stromrichtern im betrachteten Leistungsbereich handelt es sich durchweg um
selbstgefiihrte Stromrichter, d.h. im Leistungsteil der betrachteten Schaltungen finden
nur abschaltbare Leistungshalbleiter und Dioden Verwendung.

Auch wenn prinzipiell verschiedene Arten von Leistungshalbleitern gegeneinander aus-
tauschbar sind, so weisen die verschiedenen Leistungshalbleiter Eigenschaften auf, die
sie jeweils fiir bestimmte Anwendungen besonders geeignet machen. Fiir die Auswahl
bedeutende Unterscheidungsmerkmale der Leistungshalbleiter sind:

Sperrspannung: die maximale Spannung, die im gesperrten Zustand des Halbleiter-
ventils iiber dem Halbleiter anliegen kann,

Durchlassverluste: Verlustleistungen, die durch den Stromfluss im Halbleiter umge-
setzt werden,

11
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Schaltverluste: Verlustleistungen, die wahrend der Schaltvorgédnge im Halbleiter um-
gesetzt werden.

Die entstehenden Verlustleistungen miissen dabei iiber die Verbindung des Halbleiter-
chips mit dem Gehé&use, iiber die Kontaktfliche des Geh&uses zu einem Kiihlkérper und
von dort an die Umgebung abgefiihrt werden. Die oben genannten Schaltverluste be-
einflussen u.a. die Schaltgeschwindigkeit und die Haufigkeit mit der geschaltet werden
kann (Schaltfrequenz).

So wirkt sich die Spannung der Eingangsseite des Wechselrichtersystems, also die Span-
nung des Brennstoffzellenstacks - je nach Schaltungstopologie - auf die Auswahl der
Halbleiterventile auf der Niederspannungsseite aus. Bei Spannungen unterhalb 100V
bieten sich MOSFETs als abschaltbare Leistungshalbleiter an, bei hoheren Spannun-
gen sind IGBT mit Sperrspannungen von 600V und Superjunction-MOSFETs geeig-
nete Schalter, in der Spannungsebene oberhalb 600V sind IGBT mit Sperrspannungen
> 1200V die Halbleiter, die in Standard-Anwendungen zum Einsatz kommen [6]. Die
Auswahl der Halbleiter hat wiederum Einfluss auf die Betriebs- bzw. Schaltfrequenz der
Umrichter. Bei Nutzung von IGBTs liegt die maximal wirtschaftlich nutzbare Schalt-
frequenz bei ca. 20 kHz, MOSFETs sind im betrachteten Leistungsbereich bis oberhalb
von 100 kHz einsetzbar.

Im Folgenden werden die charakteristischen Eigenschaften moderner Leistungshalblei-
ter kurz vorgestellt. Weiterhin werden Modelle und Berechnungsverfahren zur analy-
tischen Bestimmung von Verlustleistungen der Leistungshalbleiter hergeleitet, die den
folgenden Berechnungen zugrunde liegen.

Die Verlustleistungen beziehen sich dabei immer auf ein angenommenes Bauteil mit
den vorausgesetzten Figenschaften. Ist ein Ventil beispielsweise aus mehreren paral-
lelgeschalteten Halbleitern aufgebaut, so ist dies z.B. durch den sich auf n Halbleiter
aufteilenden Strom zu beriicksichtigen.

3.1.1 MOSFET

Bei Leistungs-MOSFETs handelt es sich iiberwiegend um Bauelemente des n-Kanal-
Anreicherungstyps. Mit dem Anlegen einer positiven Spannung zwischen Gate und
Drain bildet sich dabei im p-leitenden Silizium-Material ein leitender Kanal mit Elek-
tronen als Ladungstriger, es handelt sich demnach um ein unipolares Bauelement.
Ohne bzw. mit negativer Steuerspannung sperrt der MOSFET [6].

MOSFETs weisen im leitenden Zustand ein ohmsches Leitverhalten auf. Die Durchlass-
charakteristik im eingeschalteten Zustand wird durch den Einschaltwiderstand Rpg, on
charakterisiert. Ein Grofsteil des Einschaltwiderstandes wird bei MOSFETs durch den
Widerstand der in der Halbleiterstruktur vorhandenen n™-Zone bestimmt, die im Sperr-
betrieb die Raumladungszone aufnehmen muss. Soll der MOSFET in der Lage sein ho-
here Spannungen zu sperren, so muss die n"-Zone entsprechend vergréfert werden, was
bedeutet, dass der Einschaltwiderstand entsprechend steigt. Gegeniiber gleichgrofen bi-
polaren Bauelementen ist daher bei MOSFETSs ab einer Sperrspannung von 200. .. 400V
der Durchlassspannungsabfall Upg héher und die Strombelastbarkeit geringer [6].
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Mit MOSFETs sind zudem sehr kurze Schaltzeiten und damit hohe Schaltfrequenzen
realisierbar, da aufgrund des unipolaren Ladungstransportes keine Verlustleistung ver-

ursachende Speichereffekte auftreten, wie beispielsweise beim IGBT (siehe Abschnitt
3.1.2).

Ein weiterer Vorteil von MOSFETs ist deren begrenzte Avalanchefestigkeit. Bei moder-
nen MOSFETs kann durch technologische Prozesse erreicht werden, dass ein Avalan-
chedurchbruch nicht zu einem zur Zerstérung des Halbleiters fiihrenden Einschalten
der internen Bipolartransistorstruktur fithrt. In begrenztem Mafe (begrenzt durch die
maximale Chiptemperatur) kann ein MOSFET daher die Drain-Source-Spannung z.B.
beim Abschalten induktiver Lasten begrenzen. Bei einer Parallelschaltung von MOS-
FETs wird die Avalancheenergie im Zweifelsfall nur in einem MOSFET umgesetzt, da
nicht von symmetrischen bzw. identischen Eigenschaften prinzipiell gleicher Bauteile
ausgegangen werden kann [6].

In der Halbleiterstruktur des MOSFET ist eine parasitidre Diode vorhanden, die soge-
nannte Inversdiode. Das Verhalten dieser inherdnten Inversdiode bestimmt die Kennli-
nie im Riickwértsbetrieb des MOSFET und ist u.a. abhiingig von der angelegten Gate-
Spannung. Ist die Gatespannung Ugg kleiner als die Gate-Schwellspannung Ugg ¢, der
Kanal ist also geschlossen, so entspricht die Durchlasscharakteristik in Riickwértsrich-
tung einer Diodenkennlinie. Es flieft ein bipolarer Strom. Das Durchlassverhalten und
das Ausschaltverhalten dieser Inversdiode sind verhaltnisméfig schlecht. Wird der Ka-
nal bei der leitenden Inversdiode zuséitzlich aufgesteuert, ergibt sich ein kombinierter
Stromfluss. Gegeniiber einer einfachen Parallelschaltung von Diode und MOSFET er-
gibt sich dabei eine kleinere Durchlassspannung, da die Leitfdhigkeit des MOSFETs
durch injizierte, auch seitlich diffundierende Ladungstréger erhoht wird |6].

Eine Weiterentwicklung konventioneller MOSFETS sind die sogenannten Superjunction
MOSFETs [7], bekannt z.B. unter dem Markennamen CoolMOS® der Firma Infine-
on. Dabei wird das elektrische Feld im Sperrzustand nicht nur in vertikaler, sondern
auch in horizontaler Richtung abgebaut. Die n"-Zone kann gegeniiber konventionel-
len MOSFETs dadurch deutlich diinner ausfallen [6]. Der Einschaltwiderstand Rpg(on)
wird dadurch deutlich reduziert. Die maximal erzielbare Sperrspannung kommerziell
erhéltlicher CoolMOS betrigt derzeit 800 V.

Die Durchlassverlustleistungen Pp im MOSFET werden durch den Strom verursacht,
der im Einschaltwiderstand Rpgn) Warmeverluste enstehen ldsst. Ausgehend vom
Effektivwert Ip/0s,eff des MOSFET-Stromes werden sie in allgemeiner Form berechnet
zu:

Pp = Rpson) - I3108, 11 (3.1)
Die Durchlass- und Schaltverluste der Inversdioden bei geschlossenem Kanal werden
bestimmt, wie in Abschnitt 3.1.3 beschrieben. Bei gedffnetem Kanal wird auch in
Riickwértsrichtung niherungsweise vom Einschaltwiderstand Rpg(.n) ausgegangen. Die
Durchlassverlustleistungsbestimmung erfolgt dann wie beim MOSFET im Vorwértsbe-
trieb.

Eine exakte Bestimmung der MOSFET-Schaltverlustleistungen beim Schalten indukti-
ver Lasten ldsst sich anhand der Datenblattangaben nicht durchfithren. Ndherungswei-
se lassen sich die Schaltverluste fiir hartes Ausschalten bzw. entlastetes Einschalten,
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wie es in den vorgestellten Schaltungstopologien auftritt, aus den im Folgenden vor-
gestellten idealisierten Strom- und Spannungsverldufen wéihrend des Schaltvorgangs
bestimmen (nach [8]). Dabei miissen die Schaltzeiten bzw. die Anstiegs- und Fallzeiten
von Ventilstrom und Ventilspannung bekannt sein bzw. dem Datenblatt entnommen
werden.

Abbildung 3.1 zeigt Strom- und Spannungsverlidufe am Ventil beim entlasteten Ein-
schaltvorgang. Der Stromanstieg wird in diesem Fall durch Streuinduktivititen im
Kommutierungskreis stark begrenzt. Der Abfall der Sperrspannung auf die stationire
Durchlassspannung erfolgt dabei innerhalb der Fallzeit ¢ ¢. Gegeniiber einem harten Ein-
schaltvorgang kann bei sehr begrenzten Stromanstiegen die Verlustleistung vernachlas-
sigt werden. Bei kleineren Induktivitdten im Kommutierungskreis und somit groferen
Gradienten im Stromanstieg kann die Verlustleistung gemift den Zeitverldufen abge-
schitzt werden, die Schaltverlustenergie F,, bestimmt sich aus der Multiplikation der
Zeitverldaufe von Strom und Spannung zu:

_ st dip
o 6 dt

(3.2)

mit der Sperrspannung vor dem Schaltvorgang Upg und dem Drainstromanstieg d(ftD.

u,i A

~v

+—>
tf

Abbildung 3.1: Zeitverldufe eines vereinfachten schaltentlasteten (zero current swit-
ching, ZCS) Einschaltvorganges eines MOSFET zur Bestimmung der Einschaltverlus-
tenergie

Abbildung 3.2 zeigt die idealisierten Strom- und Spannungsverldufe am Ventil beim
harten Abschalten. Die Uberspannung withrend des sinkenden Stromes wird durch den
Spannungsabfall an den parasitiren Kommutierungsinduktivitdten Lj hervorgerufen.
Aus der Multiplikation der Zeitverlaufe von Strom und Spannung wird die Schaltver-
lustenergie F,f; ndherungsweise berechnet zu:

Upsttr ID(UDstf—i-LkID)
2 + 2

Eorp = (3.3)

mit der Sperrspannung nach dem Schaltvorgang Upgs und dem Drainstrom vor dem
Schaltvorgang Ip. Die Fallzeit des Stromes t¢ sowie die Anstiegszeit der Sperrspannung
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Abbildung 3.2: Zeitverlaufe eines vereinfachten harten Einschaltvorganges eines
MOSFET zur Bestimmung der Ausschaltverlustenergie

t, miissen fiir die Bestimmung bekannt sein bzw. aus dem Datenblatt des jeweiligen
Halbleiters entnommen werden.

Die oben dargestellte analytische Schaltverlustenergiebestimmung stellt eine konser-
vative Nidherung dar. Die realen Verluste beim Schalten von MOSFETSs sind i.d.R.
geringer, da insbesondere bei schnellen Schaltvorgingen bei kleinen Gatewiderstéinden
ein Verschiebungsstrom in die Ausgangskapazitit des MOSFET fliefst, der zu geringe-
ren Verlustenergien am MOSFET-Chip selbst fiihrt [9].

Ublicherweise werden in Datenblittern fiir MOSFETs Daten fiir Schaltvorginge an
ohmschen Lasten angegeben. Daraus ergeben sich die Schwierigkeiten, diese Daten
auch fiir die Bestimmung der Schaltverluste an ohmsch-induktiven Lasten anzuwenden.
Fiir einige CoolMOS-Typen sind in den Datenblattangaben bzw. Applikationsschriften
|9] inzwischen auch Schaltverlustenergien fiir bestimmte Betriebspunkte an ohmsch-
induktiven Lasten angegeben. Die Abschéatzung der Schaltverlustleistungen kann dann
wie bei IGBTs iiblich bezogen auf diese Referenzwerte (siehe Schaltverlustleistungsbe-
stimmung in Abschnitt 3.1.2) erfolgen.

3.1.2 IGBT

Gegeniiber MOSFETs befindet sich in der Halbleiterstruktur des IGBT eine weitere
p-Schicht unterhalb der n-Zone [6]. Die an die p™-Schicht angrenzende n’-Zone wird
wahrend des Leitzustandes mit positiven Ladungstriagern aus der p'-Schicht iiber-
schwemmt. Es fliefst ein bipolarer Strom. Aufgrund der Ladungstriageriiberschwemmung
weisen IGBTs trotz der zusitzlichen Schleusenspannung des p-n-Uberganges eine ge-
ringere Durchlassspannung gegeniiber MOSFETs mit Sperrspannungen iiber 400 V auf

[6].

Nachteilig wirkt sich die Ladungstriageriiberschwemmung auf die Schaltverluste des
IGBTs aus. Die Ladungstriager miissen beim Abschalten wieder abgesogen werden, was
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sich in erhéhten Ausschaltverlusten bemerkbar macht. Nach dem eigentlichen Schalt-
vorgang flielt verhiltnisméafig lange der sogenannte Schweifstrom bei bereits anliegen-
der voller Sperrspannung, was zu den erhéhten Verlusten fiihrt.

Die maximalen Sperrspannungen heutiger, kommerziell erhéltlicher IGBTs liegen bei
6,5kV.

Zur Bestimmung der Durchlassverluste wird ein linearisiertes Modell fiir die Durchlass-
kennlinie genutzt. Die Kennlinie des IGBT wird dabei nach Abbildung 3.3 durch die
Schwellspannung Ucgg und den differentiellen Widerstand rcp angenihert.

T Diode IGBT

a/b =re /c/d = re

oo i

T=125°C

Abbildung 3.3: Durchlasskennlinie eines IGBT und einer Diode mit linearisierter Né&-
herung [10]

Mit dem Mittelwert ic und dem Effektivwert i des Kollektorstromes lisst sich die
Durchlassverlustleistung Pp ¢pr eines IGBT damit vereinfacht bestimmen zu:

Pp,1epr = Ucmoic + rep i (3.4)

Die Bestimmung der Schaltverluste an IGBTs beruht auf der Annahme linearer Ab-
hiangigkeiten der Schaltverlustenergie von der Sperrspannung, die vor bzw. nach dem
Schaltvorgang am Ventil anliegt und dem Strom, der vom Ventil aktuell geschaltet
wird. In den Datenblittern der IGBTS sind iiblicherweise Referenzwerte Fopp, r.; und
Eon,rey fiir Schaltverlustenergien beim Schalten von induktiven Lasten angegeben.
Diese Werte sind fiir einen bestimmten Kommutierungsstrom /,.; und die Kommutie-
rungsspannung U,.r gegeben. Ebenso lassen sich vereinfacht die Schaltverlustenergi-
en der iiblicherweise im IGBT-Modul integrierten Freilaufdioden bestimmen, fiir die
ebenfalls ein Referenzwert Fre. r.y im Datenblatt angegeben ist. Die Umrechnung der
jeweiligen Schaltverlustenergien bei dem zu bewertenden Schaltvorgang mit der Kom-
mutierungsspannung U und dem Kommutierungsstrom [ berechnen sich dann nach
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Gl (3.5).
Eon = EoN,ref - % . [f]:f
FEorr = FEorrpref- U?:f : ]f]:f (3.5)
Erec = FERrec,ref - % : [fl:f

Bei den gegebenen Referenzwerten der Schaltverlustenergien fiir IGBTSs ist zu bertick-
sichtigen, dass sich diese auf den Kommutierungsvorgang zwischen IGBT und der im
Modul befindlichen Freilaufdiode beziehen. Kommutiert der Strom im Stromrichter
zwischen IGBT und einer anderen Diode, so kann die Einschaltverlustenergie im IGBT
aufgrund der unterschiedlich hohen Riickstromspitze der abkommutierenden Diode -
und damit der unterschiedlich hohen Kollektorstromspitze - von den gegebenen Werten
abweichen.

Riickwértssperrfihige IGBT (Reverse Blocking IGBT, RBIGBT)

Obwohl IGBTs in ihrer Halbleiterstruktur eine hochsperrende pin-Diode vorliegen ha-
ben, die ein Riickwértssperren des IGBT ermdglicht, liegt die Riickwértssperrspannung
heutiger IGBTs nur bei einigen 10V, was zum Einen am - auf gute Durchlass- und
Wirmeabfuhreigenschaften - optimierten Design, zum Anderen an der Ausfiihrung der
Halbleiterchip-Randbereiche liegt [6].

In einigen Schaltungstopologien, wie beispielsweise dem stromgespeisten Wechselrich-
ter [10] (vgl. auch Abschnitt 5.1) sind riickwértssperrfihige Ventile erforderlich. Die
iibliche Methode ist dann in Reihe zu dem schaltbaren Halbleiter eine Diode in Serie
zu schalten, die dann die Spannung im Riickwirtsbetrieb aufnimmt. Es gibt jedoch
auch Bestrebungen IGBTs zu entwickeln, die eine inherdnte Riickwéartssperrfihigkeit
aufweisen [11], [12], [13]. Treiber fiir diese Entwicklung ist dabei der sogenannte Ma-
trixumrichter, der ebenfalls riickwartssperrfihige Ventile benotigt. Kommerziell sind
riickwértssperrfihige IGBTs derzeit nicht am Markt verfiigbar.

3.1.3 Dioden

In selbstgefiihrten Stromrichterschaltungen werden Dioden als Freilaufdioden benétigt.
Sie iibernehmen den Strom des abgeschalteten Halbleiters und erméglichen damit einen
Freilaufpfad der Strome, die durch Induktivititen weitergetrieben werden. Aufgrund
der sehr schnellen Leistungshalbleiter IGBT und MOSFET miissen die Beschaltungs-
dioden ebenfalls schnell sein. Weiterhin miissen die Schaltverluste der Dioden aufgrund
der hohen Schaltfrequenzen ebenfalls gering sein.

Charakteristische Kenndaten von Dioden sind: die Sperrspannung Ug bzw. in englisch-
sprachigen Datenbldtern Vg, die Durchlassspannung Up bzw. Vi, die Riickstromspitze
Iryr und die Sperrverzogerungszeit t,.,. bzw. die Sperrverzugsladung @), der Diode.
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Die Riickstromspitze der Diode, die dadurch zustande kommt, dass die in der Diode
gespeicherte Ladung beim Ubergang in den Sperrzustand abgebaut werden muss, ist
gemeinsam mit der Sperrverzogerungszeit ein Mafs fiir die Verluste, die beim Schal-
ten in der Diode auftreten. Wihrend des Riickstromes nimmt die Diode bereits die
Sperrspannung auf, was zu hohen Verlusten fithrt (siehe die vereinfachten Zeitverlaufe
in Abb. 3.4). Schnelle Dioden weisen daher eine niedrige Sperrverzugsladung (gleich-
bedeutend mit einer kleinen Riickstromspitze und einer kurzen Sperrverzogerungszeit)
auf. Die Optimierung einer Diode auf schnelles Schalten geht dabei allerdings immer
zu Lasten des Durchlassverhaltens. Erfolgt das Abschalten des Riickstroms innerhalb
der Diode mit einem starken di/d¢, so wird von einem ,snappigen® Verhalten der Di-
ode gesprochen. An Streuinduktivitdten im Kommutierungskreis fiihrt dieses zu hohen
Spannungen. Das Verhalten der Diode ist idealerweise ,soft“, d.h. das Abschalten des
Riickstromes erfolgt mit einem niedrigen di/dt [6], [14].

Eine recht neuartige Entwicklung stellt die Siliziumcarbid(SiC)-Diode dar [14], [15]. Sie
hat eine im Gegensatz zur Silizium-Diode sehr geringe Sperrverzugsladung und damit
eine sehr kleine Riickstromspitze und geringe Schaltverluste. Kommerziell sind SiC-
Dioden derzeit in diskreten Gehdusebauformen bis zu einer Sperrspannung von 1200V
bei einer Strombelastbarkeit von 10 A erhéltlich. Die Durchlassverluste der SiC-Dioden
(unipolarer Strom) liegen dabei iiber denen von schnellen Si-Dioden (bipolarer Strom).

Im Allgemeinen sind die Einschaltverluste von Dioden generell vernachlassigbar, da die
Diode erst Strom fiihrt, wenn die Spannung iiber ihr abgesunken ist [8].

Zur Bestimmung der Durchlassverluste einer Diode wird das in Abb. 3.3 dargestellte li-
nearisierte Kennlinienmodell verwendet. In Abhéngigkeit der Dioden-Schwellspannung
Upo und dem differentiellen Widerstand rp lisst sich mit dem Mittelwert i und dem
Effektivwert i des Diodenstromes die Durchlassverlustleistung einer Diode Pp, piode
analog zum IGBT (Abschnitt 3.1.2) damit vereinfacht bestimmen zu:

Pp. piode = Uro ir+rE ﬁw (3.6)

Sind fiir die Diode im Datenblatt Referenzwerte fiir die Schaltverlustenergie fiir einen
spezifizierten Schaltvorgang gegeben, so kdnnen die Ausschaltverluste der Diode wie in
Abschnitt 3.1.2 beschrieben ndherungsweise bestimmt werden. Sind diese Werte nicht
gegeben, werden die Schaltverlustenergien nach dem folgenden, genaueren Verfahren
bestimmt [8]:

Sind im Datenblatt der verwendeten Dioden die Sperrverzugsladungen (), in Abhén-
gigkeit der Stromsteilheit des abkommutierenden Stromes gegeben und sind die Kom-
mutierungsspannung und die Steilheit di/dt des Stromes bekannt, so ldsst sich nach
Gleichung 3.7 die Ausschaltverlustleistung E, ¢y, pioge der Diode recht genau bestimmen
[8]. Héufig, insbesondere bei MOSFET-Inversdioden fiir die dieses Verfahren ebenfalls
Giiltigkeit besitzt, wird die Sperrverzugsladung nur fiir ein spezielles di/d¢ angegeben.
Weicht die Stromsteilheit wihrend der Kommutierung von der Datenblattangabe er-
heblich ab, so handelt es sich bei der Bestimmung der Schaltverlustleistung nach diesem
Verfahren nur um eine grobe Abschitzung.
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Abbildung 3.4: Zeitverldufe eines vereinfachten harten Ausschaltvorganges einer Diode
zur Bestimmung der Dioden-Schaltverlustenergie

Eoff, Diode — %QTTUR = }llrr Ly UR (37)
Die maximale Sperrspannung sehr schneller Dioden liegt bei Ug 1,4, = 1800 V. Miissen
zur Erhohung der Sperrspannung mehrere Dioden hintereinandergeschaltet werden,
so miissen diese mit RC-Gliedern symmetriert werden. Die statische Symmetrierung
erfolgt mit ohmschen Widerstdnden, die dynamische Symmetrierung erfolgt mit Kon-
densatoren, die jeweils parallel zu den Dioden geschaltet werden [6], S. 61 ff.
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3.2 Induktive Bauelemente

Induktive Bauelemente werden in der Leistungselektronik als Energiespeicher (Dros-
seln) und zum Ubertragen von Leistung (Transformatoren) verwendet. Charakteristi-
sche Grofen fiir den Vergleich unterschiedlicher Topologien sind die Baugrofe und die
Verlustleistung der verwendeten induktiven Bauelemente.

Im Allgemeinen werden Gewicht und Volumen passiver Bauelemente und damit auch
induktiver Bauelemente mit zunehmender Betriebsfrequenz kleiner. Da insbesondere
die Verluste im magnetischen Material stark von der Frequenz abhéngen werden fiir
Betriebsfrequenzen oberhalb von etwa 5 kHz moderne magnetische Materialien wie z.B.
Ferrite eingesetzt.

Bestimmende Grofse fiir die Baugrofe eines induktiven Bauteils ist zunéchst die ma-
ximal im magnetischen Material zuldssige Induktion B,,.,. Diese ist abhingig vom
verwendeten Kernmaterial und wird vom Hersteller angegeben (z.B. [16]).

Die im induktiven Bauelement auftretenden Verluste (magnetische Verluste durch Wir-
belstrome und Ummagnetisierung des Kerns, ohmsche Verluste in den Wicklungen)
diirfen zu keiner unzulissigen Erwdrmung fithren. Werden die Verluste pro Volumen-
einheit zu hoch, muss der Kern grofer gewéhlt werden, als nach Auslegung nach der
Sattigungsgrenze B, notwendig wire.

Weichmagnetische Werkstoffe weisen keinen linearen Zusammenhang zwischen der dem
Strom [ proportionalen magnetischen Feldstirke H und der Induktion B auf. Der Zu-
sammenhang B = f(H) wird daher fiir den entsprechenden Werkstoff in Form einer
Magnetisierungskurve dargestellt (siehe Abb. 3.5). Ein kompletter Magnetisierungs-
und Entmagnetisierungsvorgang durchlduft dabei die Form einer Hysterese, die abhén-
gig vom verwendeten Kernmaterial ist.

Die Magnetisierungskurve beschreibt neben dem Zusammenhang zwischen Feldstér-
ke und Induktion die Ummagnetisierungsverluste die im Kern entstehen. Die im Ma-
gnetfeld gespeicherte Energie W44, in Abhéngigkeit von Induktion und magnetischer
Feldstarke ist

1
Winagn = 5 B - H (3.8)

Die Fliche, die beim Durchlaufen der Magnetisierungskurve umschlossen wird, be-
schreibt dabei die Verlustenergie fiir jeden vollstindigen Ummagnetisierungsvorgang.
Die Verlustleistung durch die Ummagnetisierung ist damit ndherungsweise proportio-
nal zur Ummagnetisierungsfrequenz. Moderne magnetische Materialien weisen dabei
eine geringe umschlossene Fliche innerhalb der Hysteresekurve auf.

Weiterhin treten im magnetischen Material Verluste durch Wirbelstréme auf. Bei ge-
sintertem ferritischem Material werden die Wirbelstrome durch elektrische Isolation
der einzelnen Sinterkorner, bei Eisenkernen durch Schichten des Kerns aus einzelnen
voneinander isolierten Blechen, gering gehalten.

Die gesamten Kernverluste werden von den Herstellern haufig als spezifische Verlustleis-
tung [5] in Abhingigkeit von Frequenz und Induktion fiir das jeweilige Kernmaterial
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angegeben [16]. Das untere Diagramm in Abbildung 3.5 zeigt die spezifische Verlust-
leistung am Beispiel des fiir Leistungsanwendungen eingesetzten Ferrites N87 [17].

In den Wicklungen von Induktivititen und Transformatoren treten ohmsche Verlus-
te auf. Diese konnen vereinfacht in Abhéngigkeit des Stromeffektivwertes durch die
Wicklung I.¢; und des Widerstandes der Wicklung R¢,, bestimmt werden zu:

PCu - Ilef : RCu (39)

Bei hoheren Frequenzen kann jedoch nicht mehr von einer homogenen Stromdichtever-
teilung iiber den ganzen Leiterquerschnitt ausgegangen werden. Es treten dann zwei
Effekte auf, die durch eine inhomogene Stromdichte im Leiter zu erhohten ohmschen
Verlusten in der Wicklung fiihren [18]:

Skin-Effekt: Das magnetische Feld, das durch den zeitlich verédnderlichen Strom im
Leiter hervorgerufen wird, fiihrt zu einer Verdringung des Stromes zum Rand
des Leiters.

Proximity-Effekt: Wird ein Leiter von einem Magnetfeld, z.B. von einem benach-
barten Leiter, durchsetzt, so werden zusétzliche Spannungen im Leiter selbst
induziert, die zu einer inhomogenen Stromdichteverteilung im Leiter fiihren.

Zur Verminderung der Auswirkungen von Skin- und Proximity-Effekt werden sog.
Hochfrequenzlitzen eingesetzt. Sie bestehen aus vielen diinnen Einzelleitern (Reduk-
tion der Auswirkungen des Skin-Effekts), die miteinander verdrillt sind (Reduktion
der Auswirkungen des Proximity-Effekts).

Im betrachteten Frequenzbereich konnen bei Verwendung von Hochfrequenzlitze fiir
die Grundschwingung der Strome die Auswirkungen der beiden Effekte ndherungsweise
vernachléssigt werden. Zu beachten ist, dass bei nichtsinusférmigen Stromverldufen der
Anteil der Oberschwingungen erhohte Verluste durch die genannten Effekte bewirkt
[19].

Das Verhéltnis von Induktion B zu Feldstiarke H ist definiert als Permeabilitit pu = %.
Zur Vereinfachung des nichtlinearen Zusammenhangs zwischen B und H werden fiir
unterschiedliche Arbeitspunkte relative Permeabilititen p, angegeben [16]. Wichtige
Kenngrofen sind die Amplitudenpermeabilitét g,

A

1 B
fa = w7 mit g =4r- 10775 (3.10)

Sie ist die Permeabilitdt bei Wechselmagnetisierung und groker Aussteuerung mit den
Absolutwerten B und H. Die Uberlagerungspermeabilitdt pa

1 AB

HA

ist die Permeabilitit fiir Wechselaussteuerung bei gleichzeitiger Uberlagerung eines
Gleichfeldes. Bei kleiner Wechselaussteuerung AH — 0 geht diese iiber in die Reversible
Permeabilitét fi., (vgl. Abb. 3.5, oben rechts).
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Abbildung 3.5: Charakteristische Materialeigenschaften am Beispiel des Ferrites N87
[17]

Oben links: Quadrant 1 der Magnetisierungskennlinie B = f(H).

Oben rechts: Verlauf der reversiblen Permeablitit pi,., in Abhéingigkeit vom statischen Feld Hpc bei
unterschiedlicher Scherung.

Unten: spezifische Verlustleistung Py in Abhéngigkeit der Frequenz f bei unterschiedlichen Flussdich-
ten und Kerntemperaturen.
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3.2.1 Drosseln

Zur Speicherung elektrischer Energie im magnetischen Feld werden Drosseln eingesetzt.
Im Folgenden wird auf die Dimensionierung von Glattungsdrosseln fiir Stromrichter-
schaltungen eingegangen. Charakteristisches Merkmal von Glattungsdrosseln ist eine
Vormagnetisierung hervorgerufen durch den Gleichanteil des Stromes.

Bei der Gleichstromdrossel (gleichstromvormagnetisierte Drossel) ist der Wechselanteil
des Stromes gegeniiber dem Gleichanteil gering und kann i.d.R. vernachléssigt werden.
Damit kann bei Gleichstromdrosseln vereinfachend mit der Reversiblen Permeabilitit
lrey gerechnet werden [18].

Zur Erhohung der Energiespeicherfihigkeit einer Drossel wird ein Luftspalt in den ma-
gnetischen Kreis eingebracht. Die Induktion ist stetig und daher im magnetischen Kreis
ndherungsweise konstant, die magnetische Feldstiarke ist im Luftspalt sehr viel hoher
als im Kernmaterial [19], ein grofer Teil der Energie wird dann bei einer hohen Energie-
dichte im Luftspalt gespeichert. Durch das Einbringen eines Luftspaltes verdandern sich
die Eigenschaften des magnetischen Kreises. Die Hysteresekurve verlduft geneigter, sie
ist geschert. Dadurch veréndern sich die Werte der wirksamen Permeabilititen in Ab-
hiangigkeit von der Scherung bzw. der Grofe des Luftspaltes. Weitere Abhéngigkeiten
z.B. der reversiblen Permeabilitidt bestehen durch die magnetische Vorbelastung durch
den Gleichstrom.

Die Abhingigkeiten der Werkstoffeigenschaften verschiedener Kernmaterialien von
Scherung und magnetischer Vorbelastung wird daher zur Dimensionierung von Induk-
tivitdten in Form von Diagrammen angegeben. Das mittlere Diagramm der Abbildung
3.5 zeigt beispielsweise den Verlauf der reversiblen Permeabilitit in Abhingigkeit der
statischen Feldstérke bei unterschiedlichen Scherungsverhéltnissen. Das Scherungsver-
haltnis wird dabei in Abhéngigkeit der Luftspaltlinge [;, und der mittleren Weglinge
im Kernmaterial [, als effektive Permeabilitét 1. des gescherten Kernes [16] angegeben
als:

1
He = T 71
PR
le
bzw. . = ;A fir p, >> 1. (3.12)
L

Der Zusammenhang zwischen magnetischen und elektrischen Grofen lésst sich iiber
die Induktivitdt L der Drossel bestimmen zu:

Ae
L= N2 o v (3.13)

mit der Permeabilitit des gescherten Kerns, der effektiven Permeabilitit p. und der
Querschnittsfliche des magnetischen Materials A..

Die Abhéngigkeit der Gleichfeldstirke Hy in Abhédngigkeit von der Windungszahl N,
dem Gleichstrom Iy und der Weglidnge im Kernmaterial [, ist:

NI,

Hy 3

(3.14)
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Die Dimensionierung einer Drossel ist in erster Linie abhingig vom Kernmaterial und
dem Luftspalt, in geringem Mafke auch von der Kernform. Die Dimensionierung an-
hand von Datenblattangaben der Hersteller magnetischer Materialien erfolgt in einem
iterativen Prozess. Zunéchst wird ein ungescherter magnetischer Kern mit der Weglan-
ge [, gewahlt und die fiir die geforderte Induktivitit L bendtigte Windungszahl sowie
die Gleichstromvorbelastung bestimmt. Aus den Materialdaten (vgl. Abb. 3.5) wer-
den dann das Scherungsverhéltnis und damit die Luftspaltlinge ermittelt. Die Win-
dungszahlen und ggf. die Kerngrofe miissen an die durch die Scherung gednderten
Materialkennwerte angepasst werden. Ist der Kern zu grof gewihlt, wird er nicht voll
ausgenutzt, ist er zu klein gewahlt ldsst sich die erforderliche Energiespeicherung nicht
erreichen.

Alternativ werden von den Herstellern magnetischer Bauteile fiir die verschiedenen
Kerne und Luftspaltlingen sogenannte Ayp-Werte angegeben. Dabei gilt fiir die Induk-
tivitat L:

L=N?*ApL (3.15)

Nach der Wahl eines Kernes mit dem Querschnitt A und der Windungszahl N kann
der erforderliche A;-Wert iiber unterschiedliche Luftspaltlingen erreicht werden [19].

Um die maximal zulédssige Induktion nicht iiber den zuldssigen Wert B,,,, ansteigen
zu lassen, darf die Windungszahl N in Abhéngigkeit von der Induktivitit L, des Spit-
zenwertes des Drosselstromes 7 und der Querschnittsfliche des magnetischen Kernes A
den Wert von )

L1

N =
AB’H’LGI

(3.16)

dabei nicht unterschreiten.

In den analytischen Schaltungsberechnungen werden die Gleichstromdrosseln mit ih-
rer Induktivitdt L modelliert. Innenwiderstdnde und parasitire Kapazititen werden
vernachlassigt.

3.2.2 Transformator

Ein vereinfaches Ersatzschaltbild eines Transformators zeigt die Abbildung 3.6. Die
Streuung ist dabei in der auf die Primérseite bezogenen Streuinduktivitdt L, zusam-
mengefasst. Eine an der Primadrwicklung anliegende Spannung U, bewirkt einen anstei-
genden Magnetisierungsstrom durch die Hauptinduktivitit des Transformators L und
damit eine Induktionsdnderung im Kernmaterial. Durch die Induktionsanderung wird
in der Sekundirwicklung eine im Ubersetzungsverhiltnis i transformierte Spannung
induziert. Um den Magnetisierungsstrom im Verhéltnis zum Eingangsstrom zu mini-
mieren, werden Kerne ohne Luftspalt eingesetzt. Der magnetische Kreis muss derart
ausgelegt werden, dass bei dem maximal auftretenden Magnetisierungsstrom die ma-
ximal zuldssige Induktion B, des Kernmaterials nicht iiberschritten wird. Die dazu
maximal zuléssigen Spannungs-Zeit-Flichen diirfen auch im dynamischen Fall nicht
iiberschritten werden, um eine Sattigung des Kerns zu verhindern. Die Sattigung fiihrt
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Abbildung 3.6: Ersatzschaltbild der betrachteten Transformatoren

zu einem stark ansteigenden Magnetisierungsstrom, was neben einer Uberlastung des
Kernmaterials zu einer Uberlastung der beteiligten Halbleiter fiihren kann.

Bei einer rechteckférmigen Spannung ist die Stroménderung in der Hauptinduktivitit
Ly, unter Vernachlassigung der Streuinduktivitit L, linear. Die Amplitude des Ma-
gnetisierungsstromes I . 1dsst sich damit in Abhéngigkeit des Einschaltintervalls ¢z der
rechteckférmigen Spannung U, bestimmen zu [19]:

. Uctp
Li=-1 (3.17)

Die Amplitude des Magnetisierungsstromes kann fiir eine erste Abschitzung der Bau-
grofe des magnetischen Kerns genutzt werden. Nach [19], S. 170 f. ldsst sich iiber
die Energiedichte eines magnetischen Kreises und die gespeicherte Energie einer In-
duktivitdt das minimale Kernvolumen V., das den magnetischen Forderungen geniigt,
bestimmen zu:

A

Li I mis(317) U3
Ve = o a B2 . = o Ha, LhTQE (3-18)

Der Wert der Induktivitit Lj, kann dabei analog zu Gl. (3.15) aus Datenblattangaben
des Kerns bestimmt werden.

Der Zusammenhang zwischen induzierter Spannung Uy,4, Windungszahl n und magne-
tischer Flussdichte ® ist durch das Induktionsgesetz

do
Una = N — 3.19
gegeben. Bezogen auf den Kern des Transformators mit dem Induktionshub AB und
dem Querschnitt des magnetischen Kreises A lésst sich das Induktionsgesetz formulie-
ren zu:

AB
Us=N A— (3.20)

le
Durch Umstellen von (3.20) lisst sich damit die primérseitige Windungszahl N; be-
stimmen, die in Abhingigkeit des gewédhlten Kernquerschnittes zum gewiinschten In-

duktionshub AB fiihrt. Die sekundérseitige Windungszahl ergibt sich zu Ny = i - Ny.
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Fiir eine optimierte Auslegung eines Transformatorkernes miissen die Windungen fiir
die zur Verfiigung stehenden Wickelfenster im Kern ausgelegt und die Verluste be-
stimmt werden.

Eine Dimensionierung induktiver Bauelemente unter Beriicksichtigung der beschriebe-
nen Verlustmechanismen und insbesondere der auslegungsrelevanten Bestimmung der
Streuinduktivititen lasst sich vereinfacht durch geeignete Simulationswerkzeuge errei-
chen. Die Erstellung der induktiven Bauelemente, die fiir die im Rahmen dieser Arbeit
entstandenen Schaltungen bendtigt werden, wurde daher auf spezialisierte Hersteller
induktiver Bauelemente iibertragen, die iiber entsprechende Simulationswerkzeuge ver-
fiigen. Die Auslegung der induktiven Bauelemente erfolgte dazu nach Vorgabe der Ar-
beitsfrequenz, des geforderten Wicklungsverhéltnisses, der Kurvenform des Stromes
und des maximal zu erwartenden § Udt.

Um die wirksamen Streuinduktivitdten der hochfrequent betriebenen Transformatoren
gering zu halten, werden bei den im Rahmen dieser Arbeit aufgebauten galvanisch
trennenden DC/DC-Wandlern jeweils zwei Transformatoren eingesetzt, deren primér-
seitige Wicklungen parallel und deren sekundérseitigen Windungen in Reihe geschaltet
sind.

Eine eingehende analytische Modellierung induktiver Bauelemente zeigt die Arbeit von
L. SCHULTING [18].

Planartransformatoren

Bei Planartransformatoren werden die Wicklungen nicht wie bei herkémmlichen Hoch-
frequenztransformatoren mit Draht oder Hochfrequenzlitze auf Kerne aufgewickelt,
sondern als flichige Leitungen innerhalb des magnetischen Kerns eingelegt bzw. eine
geringe Anzahl Wicklungen auf mehrere Kerne aufgeteilt [20]. Dies erfolgt bei kleineren
Leistungen bzw. Stromen beispielsweise direkt mit den Kupferbahnen auf Multi-Layer-
Platinenmaterial. Das magnetische Material kann dann direkt auf der Flachbaugruppe
angeordnet werden. Bei grosseren Leistungen bzw. Stromen werden die Leitungen bei-
spielsweise in Form von flachen Kupferleitungen hergestellt.

Aus der besonderen Bauweise der Flach- oder Planar-Transformatoren ergeben sich
folgende Vor- und Nachteile gegeniiber anderen Transformatoren:

Der grosste Vorteil von Planartransformatoren ist die - durch die flache Bauform gut
realisierbare - grosse Oberflache, die eine sehr effiziente Kiihlung ermoglicht. Dadurch
ergibt sich eine hohe Leistungsdichte, also ein verhdltnisméfig kleines Volumen und eine
geringe Masse. Besonders vorteilhaft fiir Serienprodukte wirkt sich die gute Reprodu-
zierbarkeit der elektrischen Kenndaten aus, die durch prazisere Herstellungsmethoden
erreicht wird [21].

Beziiglich der Verluste werden in den genannten Literaturquellen keine Vergleiche zu
herkémmlich aufgebauten Hochfrequenztransformatoren genannt. Die Streuinduktivi-
tiaten von Planartransformatoren konnen durch den Aufbau und interne Parallelschal-
tung sehr niedrig gehalten werden. Die Streuinduktivititen angebotener Planartrans-
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formatoren fiir die in der Arbeit vorgestellten Laboraufbauten liegen in der Gréfenord-
nung der Streuinduktivitdten herkdmmlich gewickelter Hochfrequanztransformatoren
(Herstellerangabe).

Nachteilig wirken sich insbesondere eine grossere Montageflache fiir den Transformator
und der hohe Preis fiir derartige Bauelemente aus [22]. Derzeit sind kommerziell am
Markt einzelne Transformatoren bis zu einer Leistung von 20kW erhéltlich. Hohere
Leistungen werden durch Parallelschaltung mehrerer Einheiten erreicht.

Einige der Vorteile von Planartransformatoren haben beziiglich der Bewertung eines
Planartransformators in Umrichtern fiir Brennstoffzellen weniger starke Bedeutung. So
fallen eine hohe Leistungsdichte und geringere Masse in nichtstationdren Anwendungen
starker ins Gewicht. Eine hohe Reproduzierbarkeit der elektrischen Daten sind in ers-
ter Linie fiir Massenprodukte im Kleinleistungsbereich ein wichtiges Argument. Nied-
rige Verluste und folglich hoher Wirkungsgrad sind fiir Brennstoffzellenumrichter von
grofem Interesse. In der vorliegenden Literatur [21], [22], [23] wird kein Effektivitéits-
Vorteil gegeniiber herkdmmlichen Hochfrequenztransformatoren explizit herausgear-
beitet. Dies gilt auch fiir den Vergleich zwischen herkémmlichem Hochfrequenztrans-
formator und Planartransformator im Teillastbereich. Aufgrund der Annahmen, dass
bei den hier angestrebten Leistungen von 20 kW und dariiber von einer Schaltfrequenz
von unter 100 kHz ausgegangen wird [22], [24], [25] und der Aussage, dass die Vor-
teile von Planartransformatoren im Allgemeinen bei Betriebsfrequenzen oberhalb von
100 kHz liegen [21], ist der Einsatz eines Planartransformators in dieser Anwendung
nicht mit starken Vorteilen verbunden. Unterstiitzt wird diese Aussage noch durch die
hoheren Kosten eines Planartransformators gegeniiber einem herkémmlichen Hochfre-
quenztransformator. Folglich werden fiir die Schaltungsaubauten induktive Bauelemen-
te verwendet, die mit koventionellen Kernen aufgebaut sind.

3.3 Kapazitive Bauelemente

Kondensatoren werden in leistungselektronischen Wandlersystemen zum Entkoppeln
von Gleich- und Wechselstromen, allgemein zum Ausfiltern hoherfrequenter Anteile im
Strom eingesetzt.

Sie dienen beispielsweise der Entkopplung bei DC/DC-Wandlern und Wechselrichtern
oder der Reduktion der Strombelastung der Brennstoffzelle. Bei der Kommutierung
von Halbleiterschaltern nehmen sie den Kommutierungsstrom auf.

Die Strombelastung der Kondensatoren ist dabei sehr hoch und fiihrt zu einer Erwér-
mung und damit einer Lebensdauerreduktion des Kondensators. Die Verluste im Kon-
densator werden im Ersatzschaltbild vereinfacht durch einen Serienwiderstand (ESR)
beschrieben. Die Hersteller von Kondensatoren geben neben dem frequenzabhingigen
Serienwiderstand zur einfachen Dimensionierung die maximale Wechselstrombelastbar-
keit in Abhéngigkeit der Frequenz an (vgl. Abb. 3.7).

Um den Effektivwert des Stromes im einzelnen Kondensator zu reduzieren, konnen
mehrere Kondensatoren parallelgeschaltet werden. Positiver Nebeneffekt der Parallel-
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Abbildung 3.7: Charakteristische Daten eines Elektrolytkondensators (C' = 560 uF,
U =450V) [26].

Links: ESR in Abhéngigkeit der Frequenz (ESR1pouz = 220 m(2). Rechts: zuldssige Wechselstrom-
belastbarkeit in Abhéngigkeit der Frequenz (Iac,max, 10kt = 36 A)

schaltung ist eine gleichzeitige Reduktion der wirksamen Streuinduktivititen z.B. im
Kommutierungskreis der Halbleiter, was zu geringeren Schaltiiberspannungen fiihrt.

Elektrolytkondensatoren weisen eine hohe Energiedichte bei einer mittleren Leistungs-
dichte auf. Folienkondensatoren haben eine mittlere Energiedichte bei einer hohen Leis-
tungsdichte und sind bei gleichen Randbedingungen deutlich verlustarmer als Elektro-
lytkondensatoren. Zudem lassen sich durch kompaktere Bauformen besonders niedrige
Streuinduktivititen realisieren. Um die jeweiligen Vorteile beider Kondensatoren zu
nutzen ist eine Kombination beider Typen moglich.

Die Auslegung von Elektrolytkondensatoren erfolgt in Abhéngigkeit der Verlustleis-
tung bzw. der maximal zuldssigen Erwdrmung. Bestimmende Randbedingung ist dabei
die Lebensdauer des Kondensators. Der aufgrund der zulissigen Verlustleistungen be-
stimmte Wert der Kapazitit liegt dabei i.d.R. iiber den Anforderungen an den minimal
erforderlichen Energiespeicherinhalt des Kondensators.



Kapitel 4

Wechselrichter fur Brennstoffzellen

4.1 Anforderungen

An ein Wechselrichtersystem fiir Brennstoffzellen werden viele Anforderungen gestellt.
Zum Einen sind dies allgemeine Anforderungen, die beispielsweise den Endnutzer eines
solchen Systems betreffen, zum Anderen sind es solche, die sich speziell aus der Kom-
bination der Brennstoffzelle mit dem elektrischen Energieversorgungsnetz ergeben.

Die entscheidenden Anforderungen, die an einen Brennstoffzellenumrichter gestellt wer-
den, sind die elektrischen Kenngrofen, die sich beispielsweise aus den Betriebsbedin-
gungen der Brennstoffzelle und des Energieversorgungsnetzes ergeben. In diesen Be-
reich fallen auch Forderungen an den Schutz von Anlage und Anwender. Sowohl fiir
allgemeine elektrische Anforderungen, insbesondere aber fiir Schutzmafnahmen gelten
nationale und internationale Normen, die von dem Wechselrichtersystem erfiillt werden
miissen.

Fiihren die unterschiedlichen Anforderungen zu Konflikten bei der Auswahl und Ausle-
gung eines Brennstoffzellenwechselrichtersystems, muss der Entwickler, der den Wech-
selrichter in ein Brennstoffzellensystem einbindet, sie entsprechend ihrer Bedeutung
abwigen.

Im Vordergrund dieser Arbeit stehen die Anforderungen an die Umrichterschaltungen,
die sich aus den elektrischen Randbedingungen der Brennstoffzelle einerseits und des
elektrischen Versorgungsnetzes andererseits ergeben.

4.1.1 Allgemeine Anforderungen

Der Endanwender nimmt den Wechselrichter als Bauteil der Gesamtanlage im allge-
meinen nicht wahr und hat daher wenig besondere Anspriiche an den Wechselrichter.
Forderungen seitens des Endanwenders wiren beispielsweise niedrige Kosten, eine ge-
ringe Gerduschemission, eine hohe Verfiigharkeit und eine lange Lebensdauer ohne
Wartung.

Weitere allgemeine technische Anforderungen sind:

29
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e Mogliche Verlustwirmeauskopplung zur Abwirmenutzung
e niedriges Gewicht

e geringe Baugrosse

e niedrige Verluste / hoher Wirkungsgrad

e geringe Kosten des Wechselrichters

e cine hohe Zuverlidssigkeit /Verfiigharkeit

e lange Lebensdauer

Die angestrebte Lebensdauer fiir Brennstoffzellen soll in Zukunft bei t > 40000 h liegen.
In dieser Gréfenordnung muss sich dann auch mindestens die Lebensdauererwartung
fiir den Wechselrichter bewegen. Wird angenommen, dass nur der Brennstoffzellen-
stack als Verschleiftteil nach Ablauf seiner Lebensdauer ausgetauscht wird, so ist der
Wechselrichter fiir eine entsprechend hohere Lebensdauer auszulegen.

4.1.2 Elektrische Anforderungen
Netzseitige elektrische Anforderungen:

Der Betrieb des Brennstoffzellensystems erfolgt netzgekoppelt, der Wechselrichter lie-
fert konstante Leistung ins Netz. Ein Zwischenspeicher zur Versorgung von Lastspitzen,
deren Zeitkonstante unter denen der Brennstoffzellen liegt, ist daher nicht erforderlich.
Schwankende Leistungsanforderungen werden durch das Netz gestiitzt. Da der Energie-
fluss stets von der Brennstoffzellen-DC-Seite zur AC-Seite erfolgt, ist kein bidirektional
arbeitendes Wechselrichtersystem notwendig.

Im angestrebten Leistungsbereich kommt nur Einspeisung in das elektrische Dreipha-
sennetz in Betracht. Im Gegensatz zum Betrieb am Einphasennetz, bei dem die Leis-
tung mit doppelter Netzfrequenz schwankt, ist der Leistungsfluss im dreiphasigen sym-
metrischen System konstant, was sich giinstig auf die Auslegung von Filterelementen
auswirkt.

Wihrend sich die Eingangsspannung des Wechselrichters nach den Erfordernissen der
Brennstoffzelle richtet, liegt die erforderliche Ausgangsspannung des Wechselrichters
mit der Spannung des Netzes, in das eingespeist werden soll, weitgehend fest. Dabei
sind die Toleranzen der Netzspannungsschwankungen zu beriicksichtigen, bei denen ein
sicherer Betrieb des Wechselrichters noch gegeben sein muss.

Insgesamt ist iiber einen grofen Lastbereich des Wechselrichtersystems ein hoher Wir-
kungsgrad anzustreben. Der Leistungsbereich, der zeitlich iiberwiegend abgedeckt wird,
liegt bei 60-100 % der Nennleistung [2].

Der Betrieb eines selbstgefiihrten Wechselrichters am Netz ermoglicht die Einspeisung
einer steuerbaren Blindleistung ins Netz. Fiir die Auslegung des Systems und fiir den
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Netzbetreiber ist ein mdoglichst hoher Wirkleistungsfaktor am Netz anzustreben. Meist
wird die Mdoglichkeit der Blindleistungsregelung gefordert. Diese bewegt sich beispiels-
weise in der Grofenordnung eines einstellbaren cos(¢) von 0,95 induktiv bis 0,95 ka-
pazitiv.

Viele elektrische Anforderungen an das Wechselrichtersystem, insbesondere auf der
Netzseite, werden von nationalen und internationalen Normen gestellt. Dies sind neben
Mafnahmen zum Anwender- und Geréteschutz die Einhaltung gewisser Grenzen, z.B.
von Netzspannungsamplituden, Netzfrequenz, Oberschwingungen, Flicker und Grenzen
von Storemission und Stérimmission (elektromagnetischen Vertriglichkeit, EMV).

Schutzmaknahmen sind beispielsweise die in einigen Landern geforderte galvanische
Trennung von Energiequelle und Netz oder die einseitige Erdung der Brennstoffzelle.

Weitere Schutzmechanismen auf der AC-Seite sind der Kurzschlussschutz und eine Iso-
lationsiiberwachung oder Uberwachung der Netzimpedanz, um eine ungewollte Insel-
netzbildung von dezentralen Energieerzeugern zu verhindern. Ebenso muss eine Gleich-
stromeinspeisung ins Drehstromnetz verhindert werden. Im Folgenden sind einige in-
ternationale und nationale Normen genannt, die auf ein Brennstoffzellenwechselrich-
tersystem anzuwenden sind. In Ermangelung von speziell auf die Anforderungen an
Brennstoffzellenwechelrichter zugeschnittenen Normen kommen auch vergleichbare An-
forderungen — wie beispielsweise aus dem Bereich der Photovoltaikwechselrichter — zur
Anwendung.

VDE 0100, Teil 410 Errichten von Niederspannungsanlagen, Schutzmafknahmen -
Schutz gegen elektrischen Schlag,

TNS-Richtlinie Richtlinie fiir Anschluss und Parallelbetrieb von Eigenerzeugungs-
anlagen am Niederspannungsnetz,

DIN VDE 0126 Aufbau und Fertigung einer selbstandigen Freischaltstelle ENS (Ein-
richtung zur Netziiberwachung mit zugeordnetem allpoligem Schaltorgan) z.B.
Detektion von Inselnetzbildung (Uberwachung der Netzimpedanz), Uberstrom-
iiberwachung, Spannungsiiberwachung, Frequenziiberwachung, Uberwachung et-
waiger DC-Einspeisung,

IEC 61727 Photovoltaic (PV) systems — Characteristics of the utility interface,

IEC/IEEE /PAS 63547 Interconnecting distributed resources with electric power
systems.

Brennstoffzellenseitige elektrische Anforderungen:

Die geforderte Leistung des Wechselrichters bestimmt sich aus der geforderten Leistung
des Gesamtsystems bzw. aus der gegebenen Leistung der Brennstoffzelle. Die Leistung
ist dabei neben dem Spannungsiibersetzungsverhiltnis des Umrichters ein ausschlag-
gebender Faktor fiir die Wahl der Schaltungs-Topologie.
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Das Spannungsiibersetzungsverhéltnis, das der Wechselrichter erreichen muss, richtet
sich auf der einen Seite nach der vorgegebenen Netzspannung, auf der anderen Seite
nach der Spannung des Brennstoffzellenstacks. Die Brennstoffzellenspannung ist dabei
wiederum stark abhéngig von der Leistung des Gesamtsystems: Bei grofseren Anlagen
ist ein erhdhter Aufwand an Zelliiberwachung eher zu rechtfertigen.

Die Spannung der Brennstoffzelle variiert vom Leerlaufpunkt zum Nennarbeitspunkt
um ca. 100 %, wahrend die Netzspannung als nahezu konstant anzusehen ist. Das Wech-
selrichtersystem muss also einen derart schwankenden Eingangsspannungsbereich ab-
decken.

Ein weiterer wichtiger Punkt, der die Auslegung der Niederspannungsseite beeinflusst,
ist die maximale Welligkeit des Brennstoffzellenstromes, die in der Regel vom Brenn-
stoffzellenhersteller vorgegeben wird. Dabei geben die Brennstoffzellenhersteller als ten-
denziell niedrige, konservative Werte fiir die Welligkeit im Bereich von ca. 10% an, auch
wenn eine hohere Welligkeit insbesondere bei mittleren bis hohen Frequenzen keine Ein-
fliisse auf das Verhalten der Brennstoffzelle hat [5]. Der Einfluss der Stromwelligkeiten
auf die Alterung der Zelle ist Gegenstand aktueller Forschungen.

Aufgrund der kurzen elektrischen Zeitkonstanten des Umrichters muss eine iiberge-
ordnete Regelung zu schnelle Lastwechsel unterbinden, damit bei Leistungsanforde-
rungen, die die Zeitkonstante der Brennstoffzelle unterschreiten, eine Unterversorgung
der Brennstoffzelle mit Reaktanden und daraus resultierende Schidigungen der Zelle
verhindert werden.

Weitere Schutzmafinahmen beziiglich der Brennstoffzellenseite sind beispielsweise ein
Kurzschlussschutz auf der DC-Seite, da der dynamische Kurzschlussstrom aufgrund
der Ausgangskapazitit der Brennstoffzelle oder zusétzlicher Filterkapazititen den sta-
tischen Kurzschlussstrom um ein Vielfaches iibersteigen kann. Weiterhin muss die
Brennstoffzelle vor hohen positiven oder negativen Spannungen, die beispielsweise im
Fehlerfall des Umrichters auf die Brennstoffzelle geschaltet werden kénnten, geschiitzt
werden.

Tabelle 4.1 zeigt die Spannungen und Strome, die sich fiir eine sinnvolle Dimensio-
nierung eines Gesamtsystems — Wechselrichter und Brennstoffzellenstack — fiir eine
Bemessungsleistung von P = 20kW ergeben (vgl. auch Tabelle 2.2 auf Seite 10). Die
Angabe eines Wertes fiir die Zwischenkreisspannung zielt dabei auf ein mehrstufiges
System eines Wechselrichters mit eingepriagter Spannung und eines DC/DC-Wandlers.

Wihrend des Betriebs einer Brennstoffzelle reduziert sich die Spannung einer Brenn-
stoffzelle aufgrund von Alterungsprozessen innerhalb der Zelle. Die Hohe der Degrada-
tion bestimmt definitionsgeméf das Lebensdauerende einer Brennstoffzelle. Um einen
Betrieb iiber die Lebensdauer der Brennstoffzelle sicherzustellen, ist die Degradation
bei der Auslegung der minimalen DC-Eingangsspanung der Stromrichter zu beriick-
sichtigen. In dieser Arbeit ist bei der Auslegung der Umrichtersysteme eine reduzierte
Brennstoffzellen-Nennspannung von 90% bezogen auf die nominelle Nennspannung im
Neuzustand angesetzt.
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Eingangs- Eingangs- Zwischenkreis- verkettete Netz-
spannungsbereich | nennstrom spannung spannung
(bei Uy = 100V)
Uy =90—-200V I, =200A Uy =700V Uy = 400V
+15% / -10%

Tabelle 4.1: Betriebsdaten der Umrichtersysteme, Beriicksichtigung von 10% Degrada-
tion der Zelle

4.2 Klassifizierung und Literaturiibersicht

Eine Moglichkeit der Klassifizierung von Wechselrichtersystemen fiir Brennstoffzellen
zeigt die Abbildung 4.1. Neben den dargestellten einstufigen und den zweistufigen
Wechselrichtersystemen, deren zweite Stufe als spannungseinprigende Wechselrichter
ausgefiihrt sind, liefen sich noch weitere mehrstufige Umrichtervarianten einordnen.
Der iiberwiegende Teil vorstellbarer oder bereits in der Literatur vorgestellter Systeme
1aft sich in das hier gezeigte Schema einordnen.

Brennstoffzellen-
wechselrichter

PN

einstufig zweistufig,
mit U-Wechselrichter
| . .
Spannungseinpriigender nicht galvanisch galvanisch
(U-)Wechselrichter getrennt getrennt
Stromeinpragender ‘
(I-)Wechselrichter Hochsetzsteller
Spannungsgespeister
Z-Source- Hochsetzsteller mit Vollbriickenwandler
Wechselrichter angezapfter Drossel
Stromgespeister
Vollbriickenwandler

Abbildung 4.1: Ubersicht und Klassifizierung von Wechselrichtersystemen fiir den netz-
parallelen Betrieb von Brennstoffzellen

Im Folgenden wird eine Literaturiibersicht gegeben, die sich an dem oben angegebenen
Schema der Klassifizierung orientiert. Dazu werden Ergebnisse der Veroffentlichungen
kurz dargestellt, soweit sie sich auf Brennstoffzellenwechselrichtersysteme im mittleren
Leistungsbereich beziehen oder in Bezug zum mittleren Leistungsbereich zu setzen sind.
Die Auflistung kann nicht die gesamte Literatur zum Thema vollstindig darstellen,
sie dient in erster Linie dazu, das Thema der vorliegenden Arbeit in den Kontext
einzuordnen.
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Die Uberlegung, einen dreiphasigen Wechselrichter einzusetzen, kann dabei theoretisch
auch im kleineren Leistungsbereich sinnvoll sein, da bei der einphasigen Einspeisung
die Leistung mit der doppelten Netzfrequenz pulsiert. Eine dreiphasige Einspeisung
kann dann auch in diesem kleineren Leistungsbereich zu kleineren Filterelementen fiih-
ren. Die dreiphasige Einspeisung bei kleineren Leistungen sei hier aber nur am Rande
erwahnt, eine Bewertung der Schaltungstopologien wird bei kleineren Leistungen zu
anderen Einschitzungen fiihren, als dies bei gréfleren Leistungen der Fall wire. Prinzi-
piell sind die hier vorgestellten Schaltungen auch bei entsprechenden Systemen sowohl
mit kleiner als auch mit groferer Leistung vorstellbar. Insbesondere gilt dies fiir die
jeweils beschriebenen zweistufigen Wechselrichtersysteme.

In einigen der dargestellten Veroffentlichungen wird neben der Brennstoffzelle noch ein
Kurzzeit-Energiespeicher beispielsweise in Form einer Akkumulatorbatterie oder von
Doppelschichtkondensatoren (sog. Supercaps) eingesetzt, um kurzzeitige Leistungsspit-
zen abdecken zu kénnen, denen die Brennstoffzelle nicht schnell genug folgen kann. Fiir
die Ankopplung solcher Zwischenspeicher sind in der Regel bidirektionale Steller erfor-
derlich. In der Abgrenzung dieser Arbeit soll der Betrieb der Brennstoffzelle bzw. des
Umrichters im Parallelbetrieb am o6ffentlichen Stromnetz erfolgen. Auf Zwischenspei-
cher kann in der hier favorisierten Anwendung daher verzichtet werden.

Die iiberwiegende Anzahl der Schaltungstopologien, die in der Literatur vorgestellt
werden und im Folgenden prasentiert werden, behandelt Leistungen bis ca. 10 kW
fiir die Netzeinspeisung elektrischer Energie aus Brennstoffzellen. Bei einigen DC/DC-
Wandler-Topologien, insbesondere fiir Traktionsanwendungen, betragen die Umrichter-
leistungen bis zu 80 kW.

Bei den betrachteten zweistufigen Systemen dienen die DC/DC-Wandler dazu, die ver-
hiltnismékig niedrige Eingangs-Gleichspannung auf das Niveau der Zwischenkreisspan-
nung eines Wechselrichters mit Spannungszwischenkreis anzuheben. DC/DC-Wandler
und Wechselrichter konnen dabei unabhéangig voneinander betrachtet werden. D.h. vor-
gestellte einphasige Brennstoffzellenwechelrichter dieser Bauart (DC/DC-Wandler und
Wechselrichter) sind grundsétzlich auch fiir mehrphasigen Betrieb - dann mit dreipha-
sigem Wechselrichter - geeignet. Eine Einschrinkung kann dann allerdings beispielswei-
se durch unterschiedliche Spannungsebenen der Wechselrichter-Zwischenkreisspannung
gegeben sein.

Bei den Amplituden der jeweiligen Netzspannungen ist ferner zu beachten, dass sich
einige Veroffentlichungen auf die européischen Spannungen von 230/400V beziehen,
andere aus dem asiatischen und amerikanischen Raum auf Spannungen von 115/200 V.
Dies wirkt sich insbesondere auf die Auslegung des Spannungsiibersetzungsverhéltnis-
ses der Umrichter aus.

In einigen der genannten Veroffentlichungen werden Fotovoltaikwechselrichter vorge-
stellt, die von ihrer Topologie her grundsatzlich auch als Wechselrichter fiir Brenn-
stoffzellen geeignet sein konnen. An Fotovoltaikwechselrichter werden jedoch andere
Anforderungen gestellt (i.d.R. hohere Gleichspannungen, niedrigere Strome, andere
Strom-Spannungskennlinien bei Solarzellen).

Zunichst werden exemplarisch einige Ubersichtsartikel vorgestellt, die weitere Gliede-
rung erfolgt nach dem in Abb. 4.1 gezeigten Schema.
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Ubersichtspapiere

Vielfach geben die Ubersichtspapiere eine Einfithrung in unterschiedliche Schaltungsto-
pologien. Eine Bewertung der unterschiedlichen Systeme anhand dargestellter deutlich
herausgearbeiteter Vor- und Nachteile findet hdufig nicht statt.

In [27] erfolgt die Darstellung und kurze Bewertung unterschiedlicher Wechselrichter-
systeme, u.a. mit 50 Hz-Transformator, HF-Transformator und Hochsetzsteller. Selte-
ner vorgestellte Topologien wie Resonante DC-Wandler, Cik- und Zeta-Wandler wer-
den prisentiert. Die Wechselrichtung erfolgt mittels eines U-Umrichters. Das favori-
sierte Konzept fiir Leistungen um 10 kW ist hier ein DC/DC-Vollbriickenwandler mit
Hochfrequenz-Transformator.

In |28] wird u.a. der hart schaltende Vollbriickenwandler und der Reihenschwingkreis-
umrichter vorgestellt. Detaillierter werden in [29] Gegentaktwandler und Vollbriicken-
wandler mit HF-Transformatoren fiir hohere Spannungsiibersetzungsverhiltnisse ver-
glichen. Gegentaktwandler stellen demnach bis zu Leistungen von 10 kW kostengiins-
tige Losungen dar. Zur Verringerung von Schaltverlusten in den Halbleitern werden
Modulationsverfahren, die zu entlastetem Schalten fithren vorgestellt, vgl. auch [30].
Fiir geringe Spannungsiibersetzungsverhéltnisse bis ii=2 werden in [29] konventionelle
Hochsetzsteller vorgeschlagen.

Y. XUE et al. [31] geben eine vielfiltige Ubersicht iiber einphasige Wechselrichter
im kleineren Leistungsbereich ohne konkreten Bezug zu Brennstoffzellen. Unter an-
derem wird ein hochfrequent getakteter Vollbriickenwandler mit einer pulsweitenmo-
dulierten Ausgangsspannung mit einer Grundschwingungsfrequenz von 100 Hz vor-
gestellt. Auf der Netzseite erfolgt lediglich die ,Kommutierung“ der welligen DC-
Ausgangsspannung. Eine beschreibende, nicht bewertende Ubersicht iiber kommerzielle
Fotovoltaik-Wechselrichter liefert [32]. Demnach wird hiufig eine galvanische Trennung
mit Netzfrequenztransformatoren bevorzugt.

Ubersichten iiber reine DC/DC-Wandlertopologien liefern u.a. [33] und [34]. Wihrend
der Fokus in der Arbeit von T. MEYER [33| dabei auf sehr hohen Spannungsiiber-
setzungsverhéltnissen liegt, um extrem niedrige Brennstoffzellenspannungen zu ermdog-
lichen, geben BLABJERG et al. [34] eine Ubersicht iiber Wandler mit mifig hohen
Ubersetzungsverhiltnissen. Sehr kurz werden Gegentaktwandler und Hochsetzsteller
vorgestellt, die hart schaltende Vollbriicke wird auch hier favorisiert.

Einstufige Wechselrichter

In [35] wird eine Einspeisung elektrischer Energie aus Solarmodulen mittels eines drei-
phasigen Wechselrichters mit Spannungszwischenkreis vorgestellt. Die Modulspannung
liegt dabei sehr hoch, sie muss in jedem Betriebspunkt oberhalb der gleichgerichteten
Netzspannung liegen.

Wechselrichter mit eingeprigtem Strom kdnnen die niedrige Eingangsgleichspannung
zur Netzseite hin erh6hen. Sie werden u.a. vogestellt in [36], [37], [38] und [39].
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Eine Mischform von Wechselrichtern mit eingeprigter Spannung und eingeprigtem
Strom stellt der Impedanzumrichter oder engl. ,Z-Source“~-Wechselrichter dar, wie er
in [40] und [41] vorgestellt wird. Im Zwischenkreis sind dabei sowohl Induktivitéten
als auch Kapazitidten so miteinander verschaltet, dass auch ,Kurzschliisse® wie beim
[-Wechselrichter geschaltet werden konnen, die eine boost-Funktion beziiglich der Span-
nung bewirken.

Eine weitere Form eines quasi einstufigen DC/AC-Wandlers wird in [31] vorgestellt:
Zwei sinusmodulierte Hochsetzsteller mit 180°-Phasenverschiebung liefern ausgangssei-
tig eine sinusformige Spannung.

Zweistufige Wandler

Bei den zweistufigen Systemen erfolgt die Wechselrichtung in der Regel durch einen
Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis, die erste Stufe ist demnach ein DC/DC-
Wandler, der die Eingangsspannung auf die Zwischenkreisspannung des Wechselrichters
anhebt.

Zweistufige Wandler ohne galvanische Trennung

Steller ohne galvanische Trennung benotigen weniger Bauteile als transformatorische,
also galvanisch getrennte Wandler. Demgegeniiber stehen Nachteile, wie eine Span-
nungsanpassung, die nur iiber induktive Spannungsteiler, nicht iiber Wicklungsver-
héltnisse wie beim Trafo erfolgt. Das einfachste Prinzip des DC/DC-Wandlers mit
galvanischer Kopplung nutzt der konventionelle Hochsetzsteller aus. Durch Parallel-
schaltung, wie z.B. in [42| vorgestellt, ldsst sich die Eingangsstromwelligkeit reduzieren.
Eine Parallelschaltung von 6 Hochsetzstellern wird in [43] beschrieben. Die Spannungs-
iibersetzungsverhaltnisse sind in beiden Publikationen mit < 4 angegeben.

Die Moglichkeit das Spannungsiibersetzungsverhéltnis zu erhéhen, bietet der Hochsetz-
steller mit angezapfter Drossel [3] und [44]. Dabei werden die beiden Funktionsprinzi-
pien induktiver Spannungsteiler und magnetische Kopplung miteinander kombiniert.

Zweistufige Wandler mit galvanischer Trennung

Den Nachteilen von DC/DC-Wandlern mit galvanischer Trennung, wie ein hoherer
Bauteilaufwand und eine aufwindigere Steuerung, stehen viele Vorteile gegeniiber. Zu-
nachst ist die galvanische Entkopplung ein wichtiger Sicherheits- und Schutzaspekt.
Dazu lassen sich {iber das Wicklungsverhiltnis am Transformator fast beliebige Span-
nungsiibersetzungsverhéaltnisse erreichen. Die galvanische Kopplung zwischen Eingang
und Ausgang ermoglicht ferner niedrigsperrende Halbleiter mit geringen Durchlassver-
lusten einzusetzen.

Gegentaktwandler werden héiufig in Umrichtern fiir Leistungsbereiche unter 5-10 kW
vorgeschlagen. Sie bieten u.a. eine gute Ausnutzung des Transformator-Kernmaterials
bei verhéltnisméfkig niedrigem Bauteilaufwand [45] und stellen daher eine kostengiins-
tige Losung dar [29]. Bei hoheren Leistungen werden Gegentaktwandler aufgrund von
Sattigungseffekten des Transformators problematisch [46], [47].
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Vollbrickenwandler

Vollbriickenwandler fiir Leistungen < 5 kW fiir {iberwiegend einphasige Einspeisung
werden u.a. in [48], [49] und [50] vorgestellt.

In [50] werden fiir eine Leistung von 350 W strom- und spannungsgespeiste Halb-
briickenwandler beschrieben. Fiir den mittleren Leistungsbereich um 10kW wird in
[46] eine Anwendung mit Planartransformator beschrieben. Die Einspeisung erfolgt
dabei ins 2-phasige 120 V-Netz. Das in [51]| beschriebene Wechselrichtersystem mit
Vollbriickenwandler speist ebenfalls ins 120 V-Netz ein. In diesem Papier werden kurz
Gegentaktwandler, Halbbriickenwandler und Vollbriickenwandler fiir den angestrebten
Leistungsbereich miteinander verglichen. Der DC/DC-Wandler arbeitet mit einer Mo-
dulation, die entlastetes Schalten ermdoglicht.

In der Dissertation von S. B. KJ&R [52| wird ein spannungsgespeister Vollbriicken-
wandler mit einer Nennleistung von 160 W bei Eingangsspannungen von 23 bis 28 V
und einer Ausgangsspannung von 350 V fiir Photovoltaikanlagen eingehend untersucht.

Die in [30] und in der Arbeit von T. NEERGARD [53] vorgestellten Vollbriickenwand-
ler arbeiten ebenfalls mit entlastetem Schalten. Im letztgenannten System arbeiten
zwei gekoppelte Vollbriickenwandler & 5 kW parallel. Die Einspeisung erfolgt ins zwei-
phasige 120 V-Netz. Die technischen Daten des DC/DC-Wandlers sind: U, = 48V,
Uaus = 400V, Schaltfrequenz f = 25 kHz. Durch den hohen Eingangsstrom betréigt die
maximal mogliche Schaltfrequenz 50kHz.

Eine Moglichkeit zur Verkleinerung von Filterelementen wird in [54] beschrieben. Durch
den Aufbau des DC/DC-Wandlers mit dreiphasigem Hochfrequenztransformator wird
die Welligkeit des Stromes geringer. Ferner kann durch Dreieck-Stern-Wicklungen am
Transformator ein kleineres Wicklungsverhiltnis erreicht werden, was die Verluste in
den Wicklungen verringert.

Vollbriickenwandler mit Leistungen iiber 10kW werden in der Literatur héufig fiir
Traktionsanwendungen vorgeschlagen. Ein Beispiel zeigt [55] mit einer Wandlerleis-
tung von 80kW. Vollbriickenwandler fiir groffe Leistungen, sowohl hart schaltend,
als auch schaltentlastet und resonant, werden in [24] fiir ein tiefsetzendes System
(Uein, = 700V, Uuys = 155V, P = 100kW) analysiert. Die favorisierte Topologie
ist ein Vollbriickenwandler mit entlastetem Schalten der Ventile. Resonante Umrichter
nutzen die Schwingkreis-Induktivitdt bei hohen Leistungen schlecht aus und werden
fiir die Anwendung als nicht sinnvoll erachtet. Zu beriicksichtigen ist hierbei, dass in
dem Papier hohe Eingangsspannungen und niedrige Ausgangsspannungen betrachtet
wurden.

Einen Verlustleistungsvergleich eines hart schaltenden Wandlers mit CoolMOS und
eines resonanten Wandlers zeigt [56]. An diesem heruntersetzenden Wandler wird auf-
gezeigt, dass die resonante Topologie der hart schaltenden Topologie mit modernen
Leistungshalbleitern unterlegen ist.

Sondertopologien:

Neben den oben vorgestellten und klassifizierten Standard-Topologien werden in der
Literatur z.T. exotische Wandlungssysteme fiir Brennstoffzellen vorgeschlagen.
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In [57] und [58] wird der Brennstoffzellenstack so unterteilt und in Abhéngigkeit des
Stromes sukzessiv auf den Wechselrichter geschaltet, dass die Gesamtkennlinie des
Brennstoffzellenstacks nicht mehr stark vom Strom abhéngt. Eine weitere seltene To-
pologie wird in [59] vorgesellt: Ein Vollbriickenwandler ohne sekundérseitige Gleich-
richtung erzeugt eine hochfrequente Wechselspannung, die iiber einen Matrixumrichter
zum einphasigen Netz umgerichtet wird.

4.2.1 Zusammenfassung der Literaturiibersicht

In obiger und weiterer Literatur werden bekannte Schaltungstopologien der Leistungs-
elektronik in der Sonderanwendung als Umrichter fiir Brennstoffzellen beschrieben. Die
Besonderheit liegt dabei in der Umwandlung niedriger Spannungen bei hohen Stromen
zu hohen Spannungen. Aufgrund der Brennstoffzellenkennlinie muss der Umrichter zu-
dem einen sehr grofsen Eingangsspannungsbereich abdecken.

Die unterschiedlichen Spannungsebenen sind dabei ausschlaggebend fiir die Auswahl
der Topologien, die wiederum stark von der Auswahl an Halbleitern beeinflusst werden.
Dabei stellt eine Einspeisung in das 400 V-Netz andere Anforderungen an die verwen-
deten Bauelemente und erfordert damit ggf. andere mogliche Schaltungstopologien als
beispielsweise eine zweiphasige Einspeisung in ein 120 V-Netz bzw. eine einphasige Ein-
speisung niedriger Leistungen in das européische 230 V-Netz.

Das grundsétzliche Problem der einstufigen Topologien ist dabei, dass die Halbleiter
zum einen die hohen Ausgangsspannungen sperren miissen, zum anderen durch die
hohen Stréme belastet werden. Die Moglichkeit besser angepasste Leistungshalbleiter
zu verwenden, wird erst durch transformatorische Umrichter erreicht, die zumindest
einen Teil der Spannungsiibersetzung iiber das Wicklungsverhéltnis des Transforma-
tors vornehmen. In der Regel sind dies die zweistufigen Systeme. Die Wechselrichtung
iibernimmt dabei ein Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis, die Umsetzung der
niedrigen Brennstoffzellenspannung auf die Zwischenkreisspannung des Wechselrichters
tibernimmt ein DC/DC-Wandler. Die verwendeten DC/DC-Wandler-Topologien sind
prinzipiell bekannte Schaltnetzteiltopologien, wie sie beispielweise in Standardwerken
wie |60] und |19] vorgestellt werden.

Die in obigen Veroffentlichungen herausgearbeiteten Leistungsgrenzen fiir die unter-
schiedlichen Schaltungen decken sich mit den Empfehlungen aus [60] und [19], in de-
nen Schaltnetzteiltopologien z.B. anhand von Transformator-Ausnutzung, Halbleiter-
Sperrspannungen und Schaltungsaufwand verglichen werden. So eignen sich fiir grofe
Leistungen Gegentaktschaltungen wie Voll- und Halbbriickenwandler, in erster Linie
aufgrund der guten Transformatorausnutzung.

Der iibliche Arbeitsbereich von Schaltnetzteilen ist die Umwandlung einer hohen Span-
nung in eine niedrige, beispielsweise aus der gleichgerichteten Netzsspannung in die
niedrige Versorgungsspannung von Datenverarbeitungsanlagen. Fiir DC/DC-Wandler
in Brennstoffzellenumrichtern ist der umgekehrte Fall - hohe Strome und kleine Span-
nungen am Eingang - gefordert. Daraus ergeben sich signifikante Unterschiede in der
Auswahl der Topologien. So sind Halbbriickenwandler zum Herabsetzen der Spannung
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gut geeignet, da eine Halbierung der Eingangsspannung am Transformator durch eine
kiinstlich gebildete Mittenspannung mittels Speicherkondensatoren erfolgt. Voll- oder
Halbbriickenwandler mit Spannungsspeisung am Eingang setzen prinzipiell die Ein-
gangsspannung auf einen niedrigeren Wert herab. In hochsetzenden Anwendungen wie
bei der Brennstoffzelle muss das Ubersetzungsverhiltnis des Transformators daher sehr
hoch gewéhlt werden, um diesen Effekt wieder auszugleichen. Stromgespeiste Briicken-
wandler setzen prinzipbedingt die Spannung hoch, weshalb sie fiir die Anwendung an
Brennstoffzellen priadestiniert wiren. Trotzdem lédsst sich anhand der Literatur keine
eindeutige Préferenz fiir ein System erkennen.

Um eine genauere Einschitzung der moglichen Wandlungsverfahren zu entwickeln, wer-
den in dieser Arbeit einige ausgewihlte charakteristische Schaltungstopologien, die sich
nach einer ersten aus der obigen Literatur herausgearbeiteten Abschétzung als prinzi-
piell gut geeignet erweisen, detaillierter untersucht. Dabei werden sowohl einstufige als
auch zweistufige Umrichtervarianten in die Untersuchungen miteinbezogen.

Bei den DC/DC-Wandlern werden neben transformatorlosen Schaltungen sowohl der
spannungsgespeiste Vollbriickenwandler als auch der stromgespeiste Vollbriickenwand-
ler eingehender untersucht. Eine Gegeniiberstellung verschiedener Umrichtersysteme
fiir Brennstoffzellen erfolgte zeitlich parallel zu den hier vorgestellten Arbeiten (u.a.
[61, 62, 63]) in den Arbeiten von AVERBERG fiir den Leistungsbereich um 1kW (u.a.
[64, 65]). Weitere Gegeniiberstellungen zur Bewertung unterschiedlicher Topologien fiir
Brennstoffzellenumrichterv finden sich in der Literatur nicht, die beispielsweise be-
ziiglich analytisch und praktisch bestimmter Verluste und dem Bauaufwand in die
notwendige Tiefe gehen.

Der Schwerpunkt liegt insgesamt auf hart schaltenden Topologien. Resonante Topologi-
en werden eingesetzt, um Halbleiterschaltverluste zu minimieren, die Durchlassverluste
sind dabei durch hohere Ventilstromeffektivwerte hoher als in hart schaltenden Topolo-
gien [66]. Bei Anwendungen mit niedrigen Eingangsspannungen iiberwiegen die Durch-
lassverluste der Halbleiter, weshalb resonante Topologien in dieser Arbeit nicht weiter
untersucht werden. Auch fiir allgemeine Anwendungen wird beispielsweise nicht von
héheren Wirkungsgraden des Serienschwingkreisumrichters gegeniiber entlastet schal-
tenden Vollbriickenwandlern berichtet [24].

Eine Moglichkeit, die Schaltverlustleistungen mit geringem Aufwand zu reduzieren, ist
das teilweise Erreichen von entlastetem Schalten [66]. Bei spannungsgespeisten Voll-
briickenwandlern wird dieses durch eine verdnderte Modulation moglich, jedoch erfolgt
entlastetes Schalten nur in einem geringen Leistungsbereich und im ohnehin verlust-
armen Einschaltvorgang (siehe Abschnitt 6.2.1). Im Teillastbereich, also bei hoheren
Brennstoffzellenspannungen, geht dabei die M&glichkeit, entlastet zu schalten verloren.
Der Bereich des entlasteten Schaltens kann durch Einfiigen einer zusétzlichen Streuin-
duktivitat in den Transformator ausgedehnt werden, damit wird allerdings die Steuer-
barkeit des Vollbriickenwandlers eingeschriankt [66].



Kapitel 5

DC/AC-Wandler

DC/AC-Wandler vom Typ Wechselrichter mit eingeprigtem Strom bzw. Wechselrich-
ter mit eingepragter Spannung sind bekannte und im Industriebereich seit lingerem
eingesetzte Stromrichter. Eingesetzt werden sie dort insbesondere als Stellglieder fiir
eine Drehzahlsteuerung bzw. -regelung von Drehstromantrieben. Der stromeinpréigende
Wechselrichter wird als Netzgefiihrter Stromrichter insbesondere fiir elektrische Grofs-
antriebe seit langem erfolgreich eingesetzt. Als selbstgefiihrter Wechselrichter konnte er
sich aufgrund seiner speziellen Figenschaften im industriellen Mafstab nicht gegeniiber
dem etablierten spannungseinpriagenden Wechselrichter durchsetzen [10]. Der selbstge-
fiihrte Wechselrichter mit eingeprigter Spannung ist die Standardschaltung in heutigen
Frequenzumrichtern und seit der Einfiihrung des IGBT als spannungsgesteuertes ab-
schaltbares Halbleiterventil vieltausendfach im Einsatz. Der Z-Source-Wechselrichter
ist eine relativ neue Schaltungstopologie, welche die Funktionsprinzipien von stromein-
prigendem bzw. spannungseingpriagendem Wechselrichter quasi miteinander verbindet.
Der Hauptvorteil besteht dabei darin, dass die Gleichspannung im Zwischenkreis ge-
geniiber den beiden anderen Topologien theoretisch beliebige Werte annehmen kann.

Bei der angestrebten Einspeisung ins Drehstromnetz mit einer verketteten Nennspan-
nung von Uya = 400V werden aufgrund des Spannungsniveaus in allen drei vorge-
stellten DC/AC-Wandlern IGBTs als Halbleiterschalter verwendet. Fiir die Verlust-
leistungsbestimmung werden im Folgenden daher die in Abschnitt 3.1.2 beschriebenen
Berechnungsverfahren fiir den IGBT angewendet.

5.1 Wechselrichter mit eingepragtem Strom

Abbildung 5.1 zeigt das Schaltbild eines Wechselrichters mit eingepragtem Strom (I-
Wechselrichter), der von einer Spannungsquelle mit Innenwiderstand (stark vereinfach-
tes Brennstoffzellenmodell) gespeist wird. Als Zwischenkreis-Energiespeicher fungiert
die Gleichstrom-Drossel Ly. Um hohe Uberspannungen, die durch die Unterbrechung
des Gleichstromes I; durch die Induktivitdt L4 entstiinden, zu verhindern, werden
die Halbleiterventile so geschaltet, dass immer ein positiver Stromfluss in der Induk-
tivitdt L, gewdhrleistet ist. Um einen positiven Stromfluss zu gewéhrleisten, miissen

40
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die Ventile in der Lage sein negative Spannungen an ihren Klemmen zu sperren. Da
IGBTs keine negativen Spannungen aufnahmen kénnen (vgl. Abschnitt 3.1.2), werden
diese riickwértssperrfihigen Halbleiterventile beispielsweise durch IGBTs mit in Serie
geschalteter Diode gebildet.

Aufgrund des positiven Stromflusses und der Anwendung als Einspeise-Wechselrichter
mit der Eingangsspannung Upy ist fiir den [-Wechselrichter nur Leistungsfluss in eine
Richtung (Einquadrantenbetrieb) méoglich.

Die aufgrund der Pulsung der Halbleiter entstehenden Oberschwingungen werden auf
der Drehstromseite mittels eines Filters 2. Ordnung bestehend aus den Filterkonden-
satoren C' und den Filter- bzw. Netzinduktivitdten Ly gefiltert. Die Netzspannung ist
durch ideale sinusférmige Spannungsquellen mit der Spannung Uy modelliert.
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Abbildung 5.1: Schaltbild eines Wechselrichters mit eingeprigtem Strom

Funktion

Uber die Ventile wird der eingangsseitige Gleichstrom derart geschaltet, dass auf der
Drehstromseite pulsweitenmodulierte Stromblocke entstehen, deren Oberschwingungs-
gehalt gering ist und bei moglichst hohen Frequenzen liegt. Diese Stromblocke werden
durch das netzseitige Filter, bestehend aus den Kapazitidten C' und den Induktivita-
ten Ly, die die Oberschwingungsanteile kurzschliefen, gefiltert. Die Strome 7;; und
Spannungen uy auf der Netzseite sind damit idealerweise rein sinusférmig.

Die Zustéinde, bei denen der Strom auf der Netzseite null ist, die sogenannten ,Null-
zustinde”, werden erreicht, indem jeweils die beiden Halbleiterschalter einer Phase
gleichzeitig eingeschaltet werden. Die Gleichstrominduktivitdt wird dabei parallel zu
der Quelle am Eingang geschaltet und nimmt Energie auf. Wird danach ein sogenannter
saktiver Zustand“ geschaltet, d.h. der Gleichstrom wird zur Erzeugung eines Strompul-
ses auf die Netzseite geschaltet, so wird ein Teil der in der Induktivitit Ly gespeicherten
Energie auf die Netzseite iibertragen.

Aufgrund der Induktivitit im Gleichstromkreis ist der Wechselrichter mit eingeprigtem
Strom in Richtung des Leistungsflusses zum Netz hin gesehen und auf die Spannun-
gen bezogen hochsetzend, d.h. die Gleichspannung am Eingang kann niedrigere Werte
aufweisen als die Wechselspannung am Ausgang.
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Der Kommutierungspfad der Halbleiter fiihrt iiber die Filterkondensatoren C, die da-
her niederinduktiv an die Halbleiter angebunden sein miissen. Die Kommutierungs-
spannungen der Halbleiter sind damit die Spannungen iiber den Kondensatoren bzw.
vereinfacht angenommen die Netzsspannung Uy .

In Abhéngigkeit der pulsweitenmodulierten Ansteuersignale, beispielsweise erzeugt
durch eine Raumzeigermodulation [10], kann das Verhiltnis der Stréme auf der
Gleichstrom- bzw. Netzseite eingestellt werden. Der Zusammenhang zwischen dem
Gleichstrom I; und dem Netzstrom ¢y wird dabei {iber den Modulationsgrad M; be-
schrieben, der fiir den Wechselrichter mit eingepragtem Strom wie folgt definiert ist:
1

M; =— M;=0...1 (5.1)

Ly

Aufgrund des Leistungsgleichgewichts zwischen Gleichstromseite und Drehstromseite
lasst sich daraus vereinfacht das Spannungsverhéltnis zwischen Eingangsgleichspan-
nung Upc und der verketteten Netzspannung Uya ableiten.

Upc — \/%MI cos() (5.2)

Una

Bei Vollaussteuerung, d.h. der Modulationsgrad betridgt M; = 1 und einem cos(p) = 1
lasst sich daraus die maximal zuléssige Gleichspannung auf der Eingangsseite bestim-

men zu:
UDC,max = \/;UN (53)

Eine genauere Ableitung der maximalen Eingangsspannung unter Beriicksichtigung der
Grundschwingungsanteile der Filterstrome und -spannungen wird in [38] ausfiihrlich
dargestellt.

Halbleiterverluste

Die im Folgenden vorgestellten Berechnungsverfahren fiir die Halbleiterverluste wur-
den in [67] und [10] analytisch hergeleitet bzw. messtechnisch verifiziert. Die Durch-
lassverluste sind dabei unabhéngig von der Phasenverschiebung zwischen Strom und
Spannung. Fiir die Schaltverluste wird hier ndherungsweise von einem Grundschwin-
gungsleistungsfaktor von cos(¢) = 1 ausgegangen, da eine Einspeisung von Wirkleis-
tung angestrebt wird. Die Schaltverluste in den Leistungshalbleitern sind u.a. abhingig
vom gewahlten Modulationsverfahren. Bei dem zugrundeliegenden Modulationsverfah-
ren (Modulationsfunktion Mod1 nach [10]) finden im Stromrichter insgesamt 3 Schalt-
handlungen pro PWM-Periode statt.

Es wird unabhéngig vom Modulationsgrad immer ein Strompfad iiber jeweils 2 der in
Serie geschalteten IGBTs und Dioden aufrechterhalten. Fingangsseitig fliefst der als ide-
al geglattet angenommene Strom ;. Die Durchlassverluste Pp eines IGBTs bzw. einer
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Diode lassen sich dann mit den in Abschnitt 3.1 beschriebenen Ndherungen berechnen
Zu:

Pp rgpr = (UCEO Ig+ree Ig)

SN NEINN

Pp. Diode = (UFO Ij+rp 13) (5.4)

Samtliche Ventile kommutieren mit Strom I; gegen die als sinusférmig angenommene
Kondensatorspannung. Mit den in Abschnitt 3.1 beschriebenen Néherungen (Gl. 3.5)
und bekannten Referenzwerten fiir die Schaltverlustenergie lassen sich die Schaltver-
luste Pg der IGBTs und der Seriendioden betimmen zu:

3 I, U
Ps 1apr = 6r fs (Eon + Eorr) 7 df UNf
3 I, Ux
Ps piode = — Erec 5.5
S, Diod o Is Too; _Uref (5.5)

5.2 Wechselrichter mit eingepragter Spannung

Abbildung 5.2 zeigt das Schaltbild eines Wechselrichters mit eingeprigter Spannung
(U-Wechselrichter) der von einer idealen Spannungsquelle, dargestellt durch den Zwi-
schenkreiskondensator C' gespeist wird. Im Gegensatz zum I-Wechselrichter muss ein
Kurzschluss des Zwischenkreises hier ausgeschlossen werden, um Uberstréme in den
Halbleitern zu verhindern.

Der Zwischenkreisstrom im Wechselrichter mit eingepréigter Spannung kann positive
und negative Werte aufweisen, daher ist ein Leistungsfluss in beide Richtungen mog-
lich. Um den negativen Stromfluss zu gewéhrleisten, auch um bei induktiven Lasten
beispielsweise einen Freilaufpfad fiir den Strom zu ermdglichen, miissen die Halblei-
terventile Strom in Riickwértsrichtung fithren kénnen. MOSFETs sind dazu prinzipiell
in der Lage; bei IGBTs, die wegen der hdheren Spannungsfestigkeit in dreiphasigen
U-Wechselrichtern meist eingesetzt werden, ist dies aufgrund des p-n-Uberganges in-
nerhalb der Halbleiterstruktur nicht moglich (vgl. Abschnitt 3.1.2). Zum IGBT werden
daher antiparallele Dioden geschaltet.

Die Oberschwingungen, die durch die pulsférmigen Spannungen auf der Drehstromseite
entstehen, werden durch ein Filter auf der Netzseite, im einfachsten Fall durch ein
Filter 1. Ordnung, bestehend aus den Induktivitiaten Ly, gefiltert. In Zukunft werden
dabei hiufiger Filter hoherer Ordnung eingesetzt werden, die aufgrund der besseren
Filterwirkung im Bereich der Schaltfrequenzen kleinere passive Bauteile bendtigen [68].
Der Netzstrom bzw. die Netzspannung kann bei einem idealen Filter dann als rein
sinusférmig angenommen werden. Das Netz kann dann durch ideale Spannungsquellen
mit der Spannung Uy modelliert werden.
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Abbildung 5.2: Schaltbild eines Wechselrichters mit eingeprégter Spannung

Funktion

So wie beim I-Wechselrichter pulsweitenmodulierte Stréme auf die Filterkondensato-
ren auf der Netzseite geschaltet werden, werden beim Wechselrichter mit eingeprigter
Spannung iiber die geschalteten Ventile pulsweitenmodulierte Spannungsblocke auf die
Drehstromseite geschaltet. Aufgrund der geeignet gewdhlten Pulsung ist der Ober-
schwingungsanteil dabei gering bzw. hin zu hohen Frequenzen verlagert, so dass eine
Filterung der Spannungsbldcke mittels des netzseitigen Filters, den Induktivititen Ly,
gut moglich ist. Bei idealisierter Betrachtung kénnen die Ausgangsstrome des Wech-
selrichters als sinusférmig angenommen werden.

Nullzustédnde bedeuten beim U-Wechselrichter eine Spannung von null Volt am Wech-
selrichterausgang. Dies wird erreicht, indem entweder alle oberen Ventile oder alle
unteren Ventile eingeschaltet werden. Die Netzseite ist damit quasi kurzgeschlossen,
die Netzspannung fillt dann komplett iiber den Filterinduktivititen Ly ab. Wihrend
eines aktiven Zustandes sind immer jeweils drei Ventile leitend, wobei gegeniiberliegen-
de Ventile zur Vermeidung eines Zwischenkreiskurzschlusses nie gemeinsam geschaltet
sind.

Das Verhalten des U-Wechselrichters von der Zwischenkreis-(Gleichspannungs-)Seite
zur Drehspannungsseite ist tiefsetzend. Die Zwischenkreisspannung muss also betrags-
méfig iiber dem Spitzenwert der Drehspannung liegen.

Der Kommutierungspfad beim U-Wechselrichter fiihrt iiber den Zwischenkreiskonden-
sator C, der niederinduktiv an die Halbleiter angebunden ist, die quasistationire Kom-
mutierungsspannung an den Ventilen ist daher die Zwischenkreisspannung Uyy.

Das Verhiltnis der Zwischenkreisspannung Uz und der Netzsspannung Uy kann beim
selbstgefiihrten Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis variiert werden. Geeigne-
te bekannte Modulationsverfahren sind die Sinus-Dreieck-Modulation und die aktuelle
Raumzeigermodulation [10], [69]. Der Zusammenhang zwischen der Zwischenkreisspan-
nung Uz und der Netzspannung Uy wird hier iiber den Modulationsgrad M beschrie-
ben, der fiir den Wechselrichter mit eingeprigter Spannung ohne Berticksichtigung von
Spannungsabfillen iiber den Filterinduktivititen wie folgt definiert ist:
2. iy 2

My = = My=0...—— (5.6)
ZK

pa
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Kann die Netzsspannung als konstant angesehen werden, lasst sich daraus auch die
oben bereits angesprochene minimale Zwischenkreisspannung bei einem maximalen
Modulationsgrad von My = \% bestimmen zu:

Uz, min = V3Un = Una (5.7)

Halbleiterverluste

Aufgrund der Verbreitung von Wechselrichtern mit Spannungszwischenkreis in indus-
triellen Antrieben ist die vereinfachte Bestimmung der Halbleiterverluste fiir Standard-
modulationsverfahren in Standardwerken, u.a. in [6] publiziert. In [10] erfolgt dariiber-
hinaus die Verlustberechnung bei diskontinuierlichen Modulationsverfahren und die
messtechnische Verifizierung.

Die Durchlassverluste des U-Wechselrichters P5 "V im IGBT und der antiparallelen
Diode sind abhéngig von der Leitdauer der Ventile, die mittels der Modulationsfunkti-
on beschrieben werden kann. Gleichung (5.8) beschreibt die Durchlassverluste, die im
IGBT bzw. in der antiparallelen Diode umgesetzt werden [6].

B Uspoi My ~w repid (T 2
i — i (1 M) R (2,2 )

27 2 4 3
_ Urpo'i My rpid (T 2
Pt = T (1M o)) + R (T Za o)) 69

Beim Wechselrichter mit eingeprigter Spannung kommutieren die Ventile den zeitab-
hingigen Strom gegen die Zwischenkreisspannung Uyzg. Die Schaltverluste sind dabei
unabhéngig von der Phasenverschiebung zwischen Strom und Spannung.

Bei einem konventionellen Modulationsverfahren schalten alle Ventile des Wechselrich-
ters wahrend einer Schaltperiode einmal ein und einmal aus. Mit den in Abschnitt 3.1.2
getroffenen Naherungen lassen sich die Schaltverluste Ps bestimmen zu:

UZK gL
Uref [ref

1
Ps 1apr = p fs (Eon + Eorr)

1 Uzk ir
PS, Diode — fS Erec
m Uref Iref

Nach [6], S. 143 wird dabei angenommen, ,dass die Schaltverluste des IGBT wihrend
einer Sinushalbwelle des Stromes etwa identisch sind mit den Schaltverlusten bei einem

aquivalenten Gleichstrom, der dem Mittelwert der Sinushalbwelle entspricht®, siehe
auch G1.(3.5).

(5.9)

5.3 Z-Source Wechselrichter

Im Zwischenkreis des Z-Source-Wechselrichters sind Induktivitdten und Kapazitidten
gemaft Abbildung 5.3 verschaltet. Aus dieser Verschaltung ergibt sich auch die Na-
mensgebung: Der Zwischenkreis stellt im allgemeinen eine Impedanz Z dar und daraus
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ergibt sich die Bezeichnung Impedanzwechselrichter bzw. engl. Z-Source-Wechselrichter
[70].

Der Z-Source Wechselrichter kann beziiglich der Halbleiterverschaltung die beim U-
Wechselrichter verwendete Topologie mit abschaltbaren und riickwértsleitenden Halb-
leitern oder die beim [-Wechselrichter notwendige Topologie mit riickwartssperrenden
Elementen aufweisen [71]. Im Folgenden wird die Topologie mit der Halbleiteranord-
nung wie beim U-Wechselrichter betrachtet, wie sie in Abbildung 5.3 dargestellt ist.

Der Schaltungsteil auf der Netzseite mit den Netzinduktivititen Ly und der Dreh-
strombriickenschaltung bestehend aus 6 IGBTs und 6 antiparallelen Dioden gleicht
dabei dem Wechselrichter mit Spannungseinprigung. Die Eingangs- bzw. Zwischen-
kreisseite besteht aus einem Netzwerk aus den Induktivititen L,; und diagonal dazwi-
schen geschalteten Kondensatoren C'. Die Diode Dzk verhindert negativen Stromfluss
in die Spannungsquelle mit der Gleichspannung U .

Die Induktivitdten L, fiihren jeweils den gleichen Strom und koénnen aufgrund der
Symmetrie des Zwischenkreises auch magnetisch gekoppelt aufgebaut sein.

Prinzipbedingt kann der Z-Source-Wechselrichter nur in einem Quadranten betrieben
werden (positive Gleichspannung U bei positivem Eingangsstrom I4).
. ULd
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Abbildung 5.3: Schaltbild eines Z-Source Wechselrichters mit U-Wechselrichter-Halb-

leiteranordnung

Funktion
Fiir die Funktionsbeschreibung des Z-Source-Wechselrichters werden zwei Fille unter-
schieden:

Fall 1, U-Wechselrichterbetrieb:  Die FEingangsspannung liegt oberhalb der
gleichgerichteten Netzspannung (U; > V2 Uya).

Die Halbleiter werden mit der Pulsweitenmodulation eines U-Wechselrichters angesteu-
ert, der Z-Source-Wechselrichter verhélt sich sowohl auf der Netzseite wie auch auf der
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DC-Seite wie ein U-Wechselrichter. Die Induktivititen Ly sind dabei so groft und die
Anderung des Zwischenkreisstromes niherungsweise so klein, dass iiber den Induktivi-
titen L4 nur eine sehr geringe Spannung abfillt; die Spannung iiber der Drehstrom-
briickenschaltung Upgg (virtuelle Zwischenkreisspannung) demnach der Spannung der
beiden Kondensatoren C' entspricht. Durch die Diode D, fliefst ein Gleichstrom.

Fall 2, Z-Source-Wechselrichterbetrieb: Die Eingangsspannung liegt unterhalb
der gleichgerichteten Netzspannung (U; < v/2 Uya).

Da ein Betrieb als U-Wechselrichter bei zu geringer Spannung Upg nicht mehr moglich
ist, liegt das Ziel der Z-Source-PWM darin, die Spannung Upgs gegeniiber der Ein-
gangsspannung zu erhohen. Von der Netzseite aus gesehen verhilt sich der Z-Source-
Wechselrichter dabei weiterhin wie ein konventioneller U-Wechselrichter.

Erreicht wird dies, indem wahrend der Nullzustinde der U-Wechselrichtermodulation
ein zusétzlicher Schaltzustand, der sog. ,Shoot-Through“-Zustand (ST-Zustand) ge-
schaltet wird. Wahrend des Shoot-Through-Zustandes werden alle Ventile der Dreh-
strombriickenschaltung eingeschaltet. Von der Netzseite des Wechselrichters betrachtet
ergeben sich dabei keine Unterschiede zum Nullzustand der U-Wechselrichter-PWM:
Die Spannung zwischen den Phasenanschliissen der Briickenschaltung sind sowohl
wéhrend eines konventionellen Nullzustandes als auch wihrend eines Shoot-Through-
Zustandes null.

Die Spannung Upgg iiber der Briickenschaltung ist wéhrend des Shoot-Through-
Zustandes ebenfalls null. Abbildung 5.4 zeigt das Ersatzschaltbild des Zwischenkreises
wiahrend des Shoot-Through-Zustandes.

Abbildung 5.4: Ersatzschaltbild des Z-Source Wechselrichters wihrend des Shoot-
Throgh-Zustandes

Die Kapazititen C' und die Induktivititen L, sind nun parallelgeschaltet. Die Kapazi-
tiaten sind dabei im Verhiltnis zu den Induktivititen so grof, dass die Kondensator-
spannung wihrend des Shoot-Through-Zustandes als konstant angesehen werden kann.
Der Strom in den Induktivitdten steigt linear an, es wird Energie von den Kondensa-
toren in die Induktivititen iibertragen. Die Spannung iiber der Diode Dz bestimmt
sich aus der Masche der Spannungsquelle U; und den beiden Kondensatorspannungen
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Uc zu:
UDl :Ul _2UC

Die Spannungen Ug sind immer grofer als die Eingangsspannung U;, die Diodenspan-
nung Upzk ist damit wihrend des Shoot-Through-Zustandes negativ, die Diode Dzxk
sperrt.

Wihrend eines aktiven Zustandes, d.h. Energie wird auf die Netzseite {ibertragen, leitet
die Diode Dzk, die Spannung iiber einer Induktivitit ist dann:

Uy, = Uy — Ue (5.10)

Im eingeschwungenen Zustand ist die Summe der Spannungs-Zeit-Flichen wéhrend
einer Taktperiode an den Induktivititen Ly gleich null. Wegen U, = Uc > 0 wahrend
des Shoot-Through-Zustandes ergibt sich damit, dass die Spannung an der Induktivitét
wihrend des aktiven Zustandes Up, < 0 ist, woraus sich aus Gl. (5.10) wiederum
implizit eine Kondensatorspannung Uc > U; ergibt, wie oben bereits vorausgesetzt
wurde.

Die virtuelle Zwischenkreisspannung Upg wiahrend des aktiven Zustandes betriagt:
Ups =2Uc - U, (5.11)

Wegen Ups > U; ist diese Spannung grofer als die Eingangsspannung, weshalb wih-
rend der aktiven Zustédnde ein Betrieb der Drehstrombriickenschaltung quasi als U-
Wechselrichter moglich ist.

Die Shoot-Through-Zustinde werden innerhalb der Zeit der Nullzustinde geschaltet.
Das Ziel einer moglichst hohen Spannungsverstiarkung wird erreicht, wenn die ST-Dauer
Ty im Verhéltnis zur Schaltperiodendauer T" méglichst lang gewahlt wird. Dabei beste-
hen zwei Moglichkeiten die ST-Zustdnde wiahrend der Nullzustédnde aufzuteilen, um die
groftmogliche Spannungsverstiarkung von der Eingangsgleichspannung zur Netzspan-
nung zu erzeugen:

Modulationsverfahren 1: maximale Verstidrkung (maximum boost control) [72]

Die Nullzustdnde werden bei diesem Verfahren komplett durch Shoot-Through-
Zusténde ersetzt, die Shoot-Through-Dauer entspricht der Nullzustandsdauer. Da die
Nullzustandsdauer wiahrend einer sechstel Netzperiode jeweils ein Minimum und ein
Maximum aufweist, fiihrt dies zu einer Welligkeit der Strome im Zwischenkreis.

Modulationsverfahren 2: maximale konstante Verstirkung (maximum con-
stant boost control) [73]

Bei diesem Verfahren ist die Shoot-Through-Dauer 7j konstant. Um eine moglichst
hohe Spannungsverstiarkung zu erreichen, wird die Shoot-Through-Dauer dabei so ge-
wahlt, dass sie der Dauer des kiirzesten Nullzustandes entspricht. Ist die aktuelle Dauer
des Nullzustandes langer als die des ST-Zustandes, treten wiahrend einer Pulsperiode T
demnach alle 3 Zusténde: Shoot-Through-Zustand, Nullzustand und aktiver Zustand
auf.
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Der Spannungsgewinn bei dem Verfahren mit maximaler konstanter Verstirkung ist
etwas geringer als bei dem Verfahren 1, eine Beeinflussung des Zwischenkreisstromes
durch den Netzstrom tritt bei diesem Verfahren allerdings nicht auf, was sich positiv
auf die Auslegung der passiven Komponenten des Zwischenkreises auswirkt [70].

Zwei charakteristische Effekte des Z-Source-Wechselrichters treten bei beiden Modula-
tionsverfahren auf: Zum Erreichen einer mdéglichst hohen Spannungsverstiarkung muss
der Shoot-Through-Zustand moglichst lang geschaltet werden. Die Dauer des Nullzu-
standes und damit auch die mogliche Dauer des Shoot-Through-Zustandes ist dabei
durch den Modulationsgrad My begrenzt. Wird nun der Modulationsgrad reduziert,
steht fiir den Shoot-Through-Zustand mehr Zeit zur Verfiigung, nach Gl. (5.12) steigt
die Spannung Ups (vgl. Abb. 5.3) an.

1
1-2D

Ty = Dauer des ST-Zustandes, Tg = Pulsperiode

UB6 =

Uy (5.12)

: 1o
mit D = T—S,
Andererseits fiihrt eine Verringerung des Modulationsgrades nach Gl. (5.13) zu einer
geringeren Ausgangswechselspannung Uy bzw. bei konstanter Ausgangsspannung zu
einer hoheren erforderlichen Spannung Upgg. Der Effekt der steigenden virtuellen Zwi-
schenkreisspannung Upg liberwiegt dabei den Effekt der sinkenden Ausgangswechsel-
spannung, weshalb der Betrieb des Z-Source-Wechselrichters theoretisch bis zu einem
unendlich hohen Spannungsiibersetzungsverhiltnis moglich ist.

Begrenzt wird das Spannungsiibersetzungsverhiltnis lediglich durch die Sperrspan-
nungsfestigkeit der eingesetzten Halbleiter, die sich in Abhéngigkeit des Duty-Faktors
D nach GI. (5.12) berechnet.

Die Definition des Modulationsgrades My fiir den Z-Source-Wechselrichter Gl. (5.13)
ist aufgrund der Analogie dhnlich der des U-Wechselrichters:

9.14
M, =2 UN

(5.13)

UBe

Die folgenden Berechnungen beziehen sich auf das 2. Modulationsverfahren ,maximale
konstante Verstiarkung“. Der Aussteuergrad nimmt dabei einen Maximalwert D, ein,
der sich in Abhéingigkeit vom Modulationsgrad Mz nach |73| bestimmen lisst zu:

V3,

Dipar =1
2

(5.14)

Aus den Gleichungen (5.12), (5.13) und (5.14) ergibt sich dann der Zusammenhang
zwischen der verketteten Netzspannung Uya und der Eingangsspannung U; zu:

3 M 1 2
Una = V3 U, mit My=-—-..— (5.15)
2v2 (V3 My —1) 3
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Halbleiterverluste

Wird der Z-Source-Wechselrichter bei Eingangsspannungen von U; > /2 Uya betrie-
ben (Fall 1) arbeitet er wie ein Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis, die Halb-
leiterverluste gleichen denen des U-Wechselrichters (Gleichungen (5.8) und (5.9) mit
UZK == Ul)

Sinkt die Eingangsspannung U; < Vo2uU NA, S0 arbeitet der Wechselrichter im Z-Source-
Betrieb, d.h. es werden Shoot-Through-Zusténde geschaltet (Fall 2).

Der Ventilstrom 7y setzt sich dann zusammen aus Anteilen des Netzstromes und An-
teilen des Zwischenkreisstromes wéihrend der Shoot-Through-Zustinde. Die Abbildung
5.5 (a) zeigt vereinfacht den Ventilstrom 4|, wihrend einer Netzperiode fiir cosp = 1
(Vgl. Abb. 7.2, S. 102).

Fiir die Bestimmung der Durchlassverlustleistung werden die Anteile des Netzstromes
durch den Mittelwert iiber eine halbe Sinusschwingung genéhert.

Diese Niherung (veranschaulicht in der Darstellung des gendherten Stromverlaufes 47,
in Abbildung 5.5 (b) und (c)) bewirkt eine fehlerhafte Berechnung des Ventilstrom-
Effektivwertes. Der durch diese Ndherung entstehende Fehler fiir die Durchlassverlust-
berechnung an den IGBTs wirkt sich aufgrund des nahe bei ,,1“ liegenden Formfaktors
F (Verhéltnis von Effektivwert zu Gleichrichtwert) einer Sinusschwingung

| ==

F===111 (5.16)

~

nur gering aus. Zudem sind die Halbleiter in der Regel so grof ausgelegt, dass bei den
im Verhéltnis zum Shoot-Through-Strom geringen Netzstromanteilen die Kollektor-
Emitter-Spannung nicht sehr viel grofer als die Spannung Ucgo (vgl. Abb. 3.3) ist. Der
Anteil des Effektivwertes, der im differentiellen Widerstand Leistung umsetzt, ist dann
entsprechend gering.

Ist ein Shoot-Through-Zustand geschaltet (0 < t < Tp), sind die beiden Induktivitéiten
iiber die Drehstrombriickenschaltung jeweils parallel zu den Kondensatoren geschaltet
und es flieft das Zweifache des mittleren Drosselstromes iz, iiber alle 3 Phasenzweige.
Der Mittelwert des Stromes durch eine Induktivitit entspricht dabei dem Mittelwert
des Eingangsstromes /1, da die Kondensatorstréme i¢ im Mittel null sind.

Die Durchlassverlustleistung eines IGBT ldsst sich mit den genannten Voraussetzungen
(vgl. Abb. 5.5) ndherungsweise bestimmen zu:

Z—Source = =2

_ 2 ~ -
= UCEO {ZSZTL + g L Dmaz} +TrcE {Z%T + Z?zn (1 - Dmaz)} (517)

mit dem Mittelwert des sinusférmigen Anteils am Ventilstrom i,

~

- ZN T
in =2 (1+ Mz ) 1
; 2(+ 25 (5.18)
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) -
/s L+,

Abbildung 5.5: Ndherung der Ventilstrome zur Bestimmung der Durchlassverlustleis-
tungen beim Z-Source-Wechselrichter

und dem Effektivwert des Ventilstromes wihrend des ST-Zustandes igp:

~ 4 kUqc UZ

2 = 2 C 2 2

iop = 5 Do (k; + 7 Doz T + YE D; T ) (5.19)
. 3—. UC Dma:cT

mit k= <§ Vgin T _[1 — T>

Wihrend des Flusses der Shoot-Through-Strome fiithren die antiparallelen Dioden der
Briickenschaltung keinen Strom, die Durchlassverluste der Dioden sind daher geringer
als beim U-Wechselrichter. Sie lassen sich damit bestimmen zu:

_ UFQ %N Mzﬂ' rr %2 ™ 2
PZSource — 1— M- - M 1 — Doz 5.20
D, Diode { o < 4 ) + o 4 3 4 ( ) ( )

Zusitzlich zu den - auch im U-Wechselrichter - auftretenden Schaltverlusten durch
Schalthandlungen zwischen aktiven Schaltzustdnden und Nullzustdnden treten Schalt-
verluste durch das Schalten der Shoot-Through-Zusténde auf. Aufgrund des verhéltnis-
mafig hohen ST-Stromes sind die Schaltverlustleistungen des Z-Source-Wechselrichters
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hoher als beim U-Wechselrichter (vgl. Gl. (5.9)). Mit den in Abschnitt 3.1.2 getroffenen
Néaherungen lassen sich die Schaltverluste der IGBTs bestimmen zu:

1Ups in  Ups 2P
T Uref Iref Uref 3 Ul Iref

PE551c = fs (Bon + Eorr) ( (5.21)

Die Schaltverluste der antiparallelen Dioden sind aufer der erh6hten Kommutierungs-
spannung Uz = Upg gleich den Diodenschaltverlusten des U-Wechselrichters (vgl.
GL.(5.9)):

1 Ugs 1
PS,Diode = ; fS E 5o N (522)

e Uref Iref

Die Durchlassverluste der Zwischenkreisdiode im Z-Source-Wechselrichterbetrieb lassen
sich mit der fallenden Flanke des Eingangsstromes m;, und dem Maximalwert des
Zwischenkreisstromes 4:

2
my = 7 (U= Uc)

. 1 T(1- D)

bestimmen zu:

~

Pg,agi(fDiode = UFO I + TF{Z% (]‘ - D) -

. T(1— D)? , T%(1— D)3

Arbeitet der Z-Source-Wechselrichter im U-Wechselrichterbetrieb, dann treten in der
Zwischenkreisdiode Dzx nur Durchlassverluste durch den Gleichstrom I; auf in der

Form:
Py 3k -piode = Uro Iy + 17 I} (5.25)

In der Zwischenkreisdiode kommutiert der Minimalwert des Eingangsstromes

il,min = (1 ilD) B (U12_LUC) (1 - D) T (526)

gegen die Spannung (Us — Uy). Die Schaltverluste der ZK-Diode lassen sich nach |74]
damit bestimmen zu:

PS,ZK*Diode =2 fS Erec (UC — Ul) 1 { h (Ul - UC)

Uer Ly \(1—D) 2L <1_D)T} (5.27)

Wird eine diskontinuierliche Pulsweitenmodulation verwendet, halbieren sich nach [70]
die Schaltverluste von IGBTs und Dioden (Gleichungen 5.21, 5.22 und 5.27). Nachteilig
wirkt sich dabei aber die erhohte Welligkeit des Zwischenkreisstromes auf die Verluste
der passiven Komponenten aus [70].



Kapitel 6

DC/DC-Topologien und Varianten

Erfolgt die Wechselrichtung und damit die Einspeisung ins Netz iiber einen Wechsel-
richter mit eingepriagter Spannung, so muss die in der Regel niedrige Spannung des
Brennstoffzellenstacks auf die Zwischenkreisspannung des Wechselrichters angehoben
werden. Die Spannungsanpassung erfolgt mit Hilfe von DC/DC-Wandlern, die sich zu-
néchst grob in DC/DC-Wandler ohne galvanische Trennung und galvanisch trennende
DC/DC-Wandler unterteilen lassen.

6.1 DC/DC-Wandler ohne galvanische Trennung

6.1.1 Hochsetzsteller
Funktion

Eine bekannte und einfach zu realisierende Form eines DC/DC-Wandlers ist der kon-
ventionelle Hochsetzsteller, dessen Schaltbild in Abbildung 6.1 dargestellt ist.

oD A Dl

Abbildung 6.1: Schaltbild eines konventionellen Hochsetzstellers

Der Transistor Ty wird bei einer Schaltfrequenz von fg = %S periodisch mit einer
Leitdauer von Tg eingeschaltet. Der Tastgrad D fiir den Hochsetzsteller ist definiert

93
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als:
D —_— 6.1
QS ( )

Wihrend der Einschaltzeit T liegt iiber der Induktivitidt L; die Eingangsspannung
Uy, der Strom i, steigt an, es wird Energie in L; gespeichert. Ist der Transistor T,
ausgeschaltet leitet die Diode D, fiir den Zeitraum T — Ty, iiber der Induktivitéit
liegt die Differenz zwischen Eingangs- und Ausgangsspannung U; — U, an, der Strom
durch die Induktivitit sinkt. Das Verhéltnis 4 zwischen der Ausgangsspannung U, und
der Eingangsspannung U; lasst sich im eingeschwungenen Zustand bei nichtliickendem
Betrieb in Abhéngigkeit des Tastgrades D (Gl.(6.1)) berechnen zu:
Uy 1

Die statische Sperrspannung beider Halbleiter ist die Ausgangsspannung des Stellers
U,. Daraus ergibt sich fiir die geforderte Anwendung die Einschrénkung, hohersper-
rende Leistungshalbleiter wie IGBTs und entsprechende Dioden zu verwenden. Dar-
aus wiederum ergibt sich als weitere Einschrinkung eine maximale Schaltfrequenz des
Hochsetzstellers und damit entsprechend grosser zu dimensionierende Filterelemente.

Bei hohen Spannungsiibertragungsverhéltnissen ist die Einschaltzeit T des Haupttran-
sistors T sehr lang bzw. die Leitdauer T'— Tx der Diode D5 entsprechend Gleichungen
(6.2) und (6.1) sehr kurz. Dadurch steigt die Belastung der Diode durch den hohen
Effektivwert des Stromes stark an. Weiterhin wird bei steigenden Aussteuergraden
D die Einschaltzeit T' — T der Diode so kurz, dass sie sich der Groéfenordnung der
Kommutierungs- bzw. Schaltzeiten nahert. Die Schaltverluste der Diode steigen dann
im Verhiltnis zu den Gesamtverlusten der Diode sehr stark an. Aus den oben genann-
ten Griinden ergibt sich eine Obergrenze fiir das technisch sinnvolle Spannungsiiberset-
zungsverhiltnis, nach [3] liegt das maximales Ubersetzungsverhiltnis im Bereich von
i =3-—05.

Halbleiterverluste

Aufgrund der erforderlichen Sperrspannung werden IGBTs und entsprechend hoch sper-
rende Dioden fiir die Verlustleistungsberechnung vorausgesetzt. Fiir die Bestimmung
der Halbleiter-Durchlassverluste wurde die Durchlasskennlinie geméfs Abschnitt 3.1 li-
nearisiert. Die Berechnung der Durchlassverluste erfolgt dabei iiber die Mittel- bzw.
Effektivwerte der Ventilstrome.

Fiir die Berechnung der Schaltverluste wird, wie in Abschnitt 3.1 beschrieben, eine
Linearisierung ausgehend von im Datenblatt genannten Referenzwerten fiir Strom und
Spannung beim Schaltvorgang vorausgesetzt.

Abhéngig vom Tastgrad D ergeben sich bei ideal geglittetem Eingangsstrom [, fiir
die Durchlassverluste des IGBT Tj:

P58 sr = 1a(Ucrpo + rep Lar) - D (6.3)
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Die Diode fiihrt wiahrend der Zeit T'— Ty ebenfalls den Eingangsstrom [, die Durch-
lassverluste der Diode ergeben sich damit zu:

P3se = In(Uro + rp Int) - (1 — D) (6.4)

Die Kommutierungsspannung von Diode und IGBT ist die Ausgangsspannung des Stel-
lers Us. Bei gegléittetem Eingangsstrom kommutiert jeweils der Strom [, daher ergibt
sich gemaf Abschnitt 3.1 fiir die Schaltverluste des IGBT:

Uy I

Pg}ggBT:fS'(Eon"i_Eoff)U Vi (65)
ref Lref
und fiir die Schaltverluste der Diode:
U, I,
PHSS = : Erec_ 6.6
S, Diode fS Uref -[Tef ( )

6.1.2 Hochsetzsteller mit angezapfter Induktivitat

Um das Spannungsiibersetzungsverhéltnis gegeniiber dem konventionellen Hochsetz-
steller zu erhohen, ist es moglich, die Induktivitét mit einer Anzapfung zu versehen [3],
[75]. Dabei werden zwei einzelne Induktivititen auf einen gemeinsamen Kern gewickelt,
der Aufbau der Induktivitit entspricht dann dem eines Spartransformators.

Zusitzlich zum hochsetzenden Prinzip der Induktivitdt erfolgt bei diesem Wandler-
Typ eine Spannungserh6hung aufgrund der unterschiedlichen Windungszahlen der an-
gezapften Induktivitdt. Bei gleichem Spannungsiibersetzungsverhéltnis - im Vergleich
zum konventionellen Hochsetzsteller - ist der Aussteuergrad beim Hochsetzsteller mit
angezapfter Induktivitit niedriger. Ein weiterer Vorteil besteht darin, dass die Sperr-
spannung des Transistors geringer ausfallen kann. Nachteilig sind die auftretende Sperr-
spannung an der Diode, die iiber der sekundérseitigen Spannung liegt, sowie eine er-
forderliche Uberspannungs-Schutzbeschaltung (aus dem Englischen auch: Clamping-
Beschaltung) des Transistors, um diesen vor Uberspannungen zu schiitzen, die durch
die Stromsteilheiten an den Streuinduktivitdten der Drossel hervorgerufen werden. Im
Folgenden werden Gleichungen zum Betriebsverhalten und die analytische Bestimmung
der Halbleiterverlustleistungen des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitit an-
hand der charakteristischen Zeitverldufe von Strom und Spannungen hergeleitet.

Hochsetzsteller mit angezapfter Drossel und externer Riickfiihrung der
Clampingenergie

Abbildung 6.2 zeigt das Schaltbild eines Hochsetzstellers mit angezapfter Drossel. Die
angezapfte Induktivitdt wird dargestellt durch die Induktivitdt L; mit der Windungs-
zahl wy und der Induktivitiat Lo mit der Windungszahl wsy. Beide Wicklungen befinden
sich auf einem Kern, fiir die Berechnungen wird eine ideale Kopplung (Kopplungsfaktor
k = 1) angenommen. Das Ubersetzungsverhiltnis der Wicklungen ist definiert als:

wy

n=— (6.7)

Wa
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Zwischen den Induktivitiaten L; und Lo besteht damit der Zusammenhang:
Ly=n> L, (6.8)

Fiir die Kommutierungsvorgénge wird Streuung durch Streuinduktivitdten an jeder
Wicklung L, und Ly, modelliert.

Die Energie, die in dem Beschaltungs- bzw. Clampingnetzwerk bestehend aus der Diode
D¢ und dem Kondensator C; anfillt, wird dabei extern abgefiihrt. Sie kann beispiels-
weise iiber einen Chopper-Widerstand in Warme umgewandelt werden oder regenerativ
tiber einen separaten Tiefsetzsteller zuriick in den Eingang [3] oder auf die Sekundér-
seite des Wandlers gespeist [61], [63] werden. In der folgenden Betrachtung wird die
Spannung des Begrenzernetzwerkes dabei vom separaten Wandler oder vom Chopper-
Widerstand auf einem einstellbaren Wert konstant gehalten.

(

Abbildung 6.2: Schaltbild des Hochsetzstellers mit angezapfter Drossel und externer
Riickfiihrung der Clampingenergie

Funktion

Im Folgenden erfolgt eine kurze Funktionsbeschreibung des Hochsetzstellers mit ange-
zapfter Induktivitit und externer Riickfiihrung der Clampingenergie anhand der cha-
rakteristischen Zeitverlaufe in Abbildung 6.3, des Schaltbildes in Abb. 6.2 und der
Ersatzschaltbilder fiir die unterschiedlichen Phasen auf Seite 70.

Zum Zeitpunkt ¢y wird der Transistor T; eingeschaltet.

t1 — to : Der Transistor Ty beginnt den Strom zu iibernehmen, die Diode D; kommu-
tiert ab (Ersatzschaltbild in Abb. 6.9, S. 69). Das Verhéltnis der Strome ergibt
sich aus der Bedingung, dass der Fluss innerhalb des Kerns der gekoppelten
Induktivitdten stetig ist. Zum Zeitpunkt ¢; ist der Strom durch die Diode D,
abkommutiert.

ty — t1 : Wahrend dieses Zeitraumes sperrt die Diode Dy, der Strom 45 ist null. Uber den
Induktivitdten L, + Ly liegt die Eingangsspannung U; an. Der Eingangsstrom
steigt entsprechend, Energie wird in der Induktivitit gespeichert (ESB in Abb.
6.8).

Zum Zeitpunkt ¢ wird der Transistor T; ausgeschaltet. Der Strom ¢; sinkt, die
Diode D; beginnt zu leiten, der Strom 5 steigt. Aufgrund der Stromsteilheit in
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den Streuinduktivititen steigt somit auch die Spannung iiber dem Transistor T}.
Hat die Drain-Source-Spannung des Transistors den Wert der Spannung U, iiber
dem Kondensator C,; erreicht, beginnt die Diode D¢ zu leiten.

ts —to : Abb. 6.10 auf Seite 70 zeigt das Ersatzschaltbild der Anordnung wihrend des
Clamping-Vorgangs, d.h. die Diode D¢ leitet. Die Strom- bzw. Spannungsverlaufe
ergeben sich aus der Knotengleichung und den zwei Maschengleichungen. Bei der
Induktivitat ist dabei die Selbstinduktion M = k+/L; Ly zu beriicksichtigen. Zum
Zeitpunkt t3 ist der Strom durch die Clamping-Diode D¢ abkommutiert.

ty —t3: Die Diode D; fiihrt weiterhin den Strom. Eingangsstrom i; und Ausgangs-
strom 5 sind gleich. Die wihrend ¢5 —¢; in der Induktivitit gespeicherte Energie
wird auf die Sekundérseite iibertragen (ESB in Abb. 6.11).

Die Einschaltzeit des Transistors ist T = ty — tg, die Periodendauer T = t, — t.

A
i, /
>
A
Ici
> t
IZF .
> t
u,t -
> t
< TE >
< T - >
t, t, t, t, t,

Abbildung 6.3: Zeitverlaufe des Hochsetzstellers mit externer Riickfiihrung der
Clampingenergie

Schaltungsanalyse

Die folgende analytische Bestimmung des Hochsetzstellers mit angezapfter Drossel
dient in erster Linie zur Bestimmung der Halbleiterverluste sowie weiterer Parame-
ter zur Auslegung der Bauteile.
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Fiir die Analyse des Betriebsverhaltens gelten folgende Voraussetzungen: Die Halblei-
ter, sowie die induktiven und kapazitiven Bauelemente sind verlustfrei, die Induktivitat
wird modelliert iiber die Induktivitdten L, und Lo, das Ubersetzungsverhéiltnis n nach
GL.(6.7) und die primérseitige- und sekundérseitige Streuinduktivitit Li, bzw. Lo,. Es
wird ideale Kopplung zwischen den Induktivitdten angenommen, die Selbstinduktivitit
bestimmt sich dann zu M = /LiLy =n - L.

Weiterhin wird der Kommutierungsvorgang der abkommutierenden sekundérseitigen
Diode D; vernachlissigt. Weitere Vernachlissigungen, die aufgrund der komplexen
Schaltungsanalyse notwendig sind, um darstellbare Ergebnisse zu liefern, werden zu
dem jeweiligen behandelten Punkt genannt.

Das Verhiltnis der Eingangsspannung U; zur Ausgangsspannung Us ist abhéngig vom
Windungszahlenverhéaltnis der angezapften Induktivitat n und der Einschaltzeit T des
Haupttransistors bei der Schaltperiodendauer 7" nach [3]:

Uy T—-Tg

= = 6.9

Zur Bestimmung des Eingangsstrom-Maximalwertes ¢; kann vereinfachend davon aus-
gegangen werden, dass keine Leistung in der Clamping-Einheit anfillt und damit samt-
liche Leistung in die Sekundérseite iibertragen wird. Der Kommutierungsvorgang vom
Haupttransistor in die sekundérseitige Diode finde ideal schnell statt (t, = (t3 —t2) =
0).

. U T2 UL\ T
VA = _— —  — JE—
! "L+ L) T Uy ) Tg

Die Leistung, die in die Clamping-Einheit abgefiihrt wird, ist stark abhingig von
der Clamping-Zeit t. (s.u.). Léngere Zeiten t., bewirken dabei hohere Leistungen im
Clamping-Beschaltungsnetzwerk. Fiir den Fall, das die Clamping-Leistung kleiner als
etwa 20 % der iibetragenen Gesamtleistung des Hochsetzstellers mit angezapfter Dros-
sel ist, ergibt sich bei den oben getroffenen Vernachlissigungen ein Fehler fiir den
Spitzenwert des Eingangsstromes von unter 5%.

(6.10)

Die Spannung des Clamping-Kondensators C,,; ist abhingig von dem Wert der Streuin-
duktivitdten (L1, bzw. Lo, ), dem Eingangsstrom I3 und dem Clamping-Zeitintervall
ty. Sie lasst sich beispielsweise bestimmen aus der Stromsteilheit i [te mit i1 aus Gl.
(6.10) und der Stromsteilheit des Clamping-Stromes di.;/dt, die sich aus dem Ersatz-
schaltbild wihrend des Clampingvorganges (Abb. 6.10, Seite 70) ableiten lasst. Mit den
oben getroffenen Vereinfachungen fiir den Spitzenwert des Eingangsstromes ; lisst sich
die Spannung am Clamping-Kondensator bestimmen zu:

1(n?Ly L1y + Ly Loy + LigLoy) 4 ta[UiLi(n? +n) + Us(nLy + Ly + L))
tcl[Ll(n + 1)2 + Lla + LQO’]

Uci =
(6.11)

In Abbildung 6.4 ist der Verlauf der Clamping-Spannung U, in Abhéingigkeit von
der Clamping-Zeitdauer t.,; anhand einer ausgewahlten Systemauslegung zur Verdeut-
lichung der Abhéngigkeiten gezeigt. Die durchgezogene Linie zeigt den Verlauf geméfs
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Gleichung (6.11) unter den genannten Vereinfachungen, die gepunktete Linie zeigt den
ermittelten Verlauf ohne die genannten Vereinfachungen. Die Verldufe sind nahezu
identisch und zeigen die sehr gute Naherung der gewihlten Vereinfachungen.

Ua M Pe, [kW]
700 % 7
600 | %\ 6
500 5
400 4
300 3
200 2
0,5 1 1,5 2 2,5 3
1o [us]

Abbildung 6.4: Verlauf der Spannung U (ty) (grau, schwarz gepunktet) und Leistung
P.(ty) (Strich-Punkt) der Clamping-Einheit in Abhéngigkeit von der Clamping-Zeit
t beim Hochsetzsteller mit externer Clampingenergieriickfiihrung.

Parameter: I; = 200A,U; =100V, U =700V, T = 21 ps, fs = 30kHz, L1 = 15uH, L1, = 0,75 uH,
Loy = 6,75 uH.

Ebenfalls dargestellt ist der Verlauf der Leistung P (t,) (Strich-Punkt-Linie), die iiber
das Clamping-Netzwerk abgefiihrt werden muss. Sie ergibt sich aus der Multiplikation
der Clamping-Spannung U, und dem Mittelwert des Clamping-Stromes I; = 7. Der
Clamping-Strom 4. sinkt innerhalb der Zeit ¢, von dem Maximalwert 51 auf Null ab
(siehe Abb. 6.3). Der Mittelwert des Clamping-Stromes berechnet sich demnach zu:

- ity
[cl =l = 2,1—(,:

(6.12)

Unabhéngig vom Clamping-Zeitintervall ¢, wird wihrend der Einschaltzeit Energie
in den Streuinduktivititen gespeichert, die wihrend des Clampings abgebaut werden
miissen. Daher ergibt sich fiir ¢; — 0 ein asymptotischer Endwert ungleich null fiir die
Leistung, die in die Clamping-Einheit abflieft.

Halbleiterverlustleistungen

Die folgende Bestimmung der Halbleiterverlustleistungen erfolgt analog der in Ab-
schnitt 3.1 vorgestellten Verfahren. Durchlassverluste ergeben sich aus dem Mittelwert
des Halbleiterstromes multipliziert mit der Schwellenspannung des Halbleiters und dem
quadrierten Effektivwert des Halbleiterstromes multipliziert mit dem Einschaltwider-
stand Rpg(on) des MOSFET bzw. dem differentiellen Widerstand ry der Diode. Das
gleichzeitige Aufteten von Ventilstrom und Spannung iiber dem Ventil wihrend des
harten Schaltvorganges bewirkt die Schaltverluste.

Nach dem Einschalten von T; wird der Stromanstieg im Transistor von den Indukivi-
taten des Netzwerkes begrenzt. Die Fallzeit der Spannung t¢, in der die Sperrspannung
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auf den Wert der Durchlassspannung abfillt, ist dabei deutlich kiirzer als die Anstiegs-
zeit des Stromes. Der Einschaltvorgang von MOSFET T ist demnach ein weicher
Schaltvorgang (zero current switching, ZCS) mit geringen Einschaltverlustenergien.

Die Stromsteilheit des Transistorstromes lasst sich aus dem Ersatzschaltbild fiir die
Freilaufphasen (Abb. 6.9, Seite 69) bestimmen zu:

ClZ.T1 Ul[Ll(TLz + 7’L) + LZO’] + UQ[Ll(TL + 1) + ng]

= 6.13
dt n2Ly1 Ly + Lig Loy + Ly Lo (6.13)
Die Sperrspannung Ups am MOSFET T, vor dem Schaltvorgang betragt:
U1<7’LL1 + TL2L1 + LQO—) + UQ(LIO— + L1 + TLLl)
Ups = 5 (6.14)
Li(n+1)2+ Li, + Lo,
Daraus lisst sich die Einschaltverlustleistung berechnen zu:
Ups t?r dip
P, = C— 1
T 6T At (6.15)

Der Anteil der Einschaltverlustleistung an den Gesamtverlusten des MOSFET liegt
dabei unter 1%.

Waéhrend der Einschaltzeit Ty = ty — ty des Haupttransistors fithrt nur dieser den
gesamten Eingangsstrom i;. Aus dem trapezformigen Stromverlauf lasst sich der Ef-
fektivwert und somit die Durchlassverlustleistung, die iiber dem Einschaltwiderstand
Rps(on) abfillt, bestimmen zu:

(6.16)

U? T3 W, T2 T
PD7T1 = RDS(On) . { 1 E 1U1 21E

_ Ui Ty b Ty »Te
3L, + 2T (L, +L) T 'T

Der Transistor T schaltet den Spitzenwert des Eingangsstromes i1 ab und sperrt nach
dem Schaltvorgang gegen die Spannung des Kondensators U,.. Die Ausschaltverluste
des Haupttransistors sind damit:

/Z:lUcltr g1 o
— t L 1
T + 9T (Ucl f + streull) (6 7)

Porgm =

Lgiren bezeichnet dabei die Streuinduktivitidt des Kommutierungskreises zwischen T
und T4, die zu einer Uberh6hung der Sperrspannung wihrend des abkommutierenden
Stromes fiihrt.

Die Clamping-Diode leitet in Abhéngigkeit der Clamping-Spannung Ug; (vgl. Abb. 6.4)
wihrend der Clamping-Zeit t¢;. Aus dem dreieckférmigen Stromverlauf lassen sich die
Durchlassverluste bestimmen zu:

i ten 2 ten
PD,Dm = UFOW rr 13T

(6.18)
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Die Schaltverluste der Clampingdiode lassen sich mit Hilfe der Datenblattangaben

berechnen zu: u
rr L U - Uc
Pyp, =2 G )Q(TDS ] (6.19)

d.c i
mit Upg aus Gl (6.14) und R
a iy

Der Ausgangsstromverlauf des Hochsetzstellers mit angezapfter Drossel und externer
Clampingenergieriickfithrung lasst sich abhingig vom jeweiligen Zeitintervall anhand
der Ersatzschaltbilder aus den Abbildungen 6.9, 6.10 und 6.11 (Seite 69) beschreiben.
Ausgehend von den Zeitverldufen lassen sich Mittel- und Effektivwert des Stromes iy
berechnen. Zugunsten einer vereinfachten ,worst case“-Abschéitzung wird hier auf die
sehr umfangreiche geschlossene symbolische Darstellung verzichtet.

Die Vereinfachung besteht darin, dass ein unendlich kurzes Clamping-Zeitintervall ¢
angenommen wird. Damit ist die Leistung P,;, die iiber die Clamping-Einheit abgefiihrt
wird, minimal und der Ausgangsstrom I, bzw. die Durchlassverluste in der sekundar-
seitigen Diode D; dementsprechend maximal. Der Ausgangsstrom i, hat dann einen
rein trapezformigen Verlauf. Der Maximalwert des Ausgangsstromes i ergibt sich auf-
grund des stetigen Flusses in der gekoppelten Induktivitdt [3] in Abhéngigkeit des
Wicklungsverhéltnisses n und des Eingangsstromspitzenwertes 7, zu:

~

2 il
19 =
1+n

(6.20)

Die Flanke des abfallenden Stromes wéihrend“der Ausschaltzeit T' — T lasst sich aus
der Masche aus dem Ersatzschaltbild fiir die Ubertragungsphase (Abb. 6.11, Seite 70)
bestimmen zu: di 0 U
2 L2 (6.21)
dt  (14n)2Ly + L1, + Loy
Die Durchlassverlustleistung, die an der sekundérseitigen Diode anféllt, 1dsst sich damit
niherungsweise bestimmen zu:

PDJ)1 = UF()%Q + T’f%%
v dig (T —Te)\ T — Tk
= 19 — —
A2 a2 T
» o dig diy? (T —Tg)*\ T — Tg
—lyg—(T =T — 6.22
Ty (” gy T =To)+ g =3 T (6.22)

Die Hohe der Sperrverzogerungsladung ()., einer Diode ist, wie in Abschnitt 3.1.3
beschrieben, sehr stark von der Steilheit des abkommutierenden Stromes abhingig.
Die Steilheit des abkommutierenden Stromes i, der Diode D; lasst sich anhand des
Ersatzschaltbildes fiir die Freilaufphasen (Abb. 6.9, Seite 69) berechnen zu:

diQFW _ nL1U1 -+ UQLlO- + U2L1
dt B nleLlo' + L20Llo' + LQULl

(6.23)
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Mit den Ergebnissen aus Gleichung (6.23) lassen sich aus entsprechenden Kennlini-
en der Datenblitter Werte fiir die Sperrverzogerungsladung @, ermitteln. Nach dem
Schaltvorgang sperrt die Diode D; gegen die Spannung

Ly

Usperr = Uk U——— 6.24
p 2+ N 1(L1+L10) ( )
Damit lassen sich dann die Ausschaltverluste der Diode D; bestimmen zu:
QTT‘ <dzfi%> Usperr
Ps,p, = (6.25)

2T

Hochsetzsteller mit angezapfter Drossel und interner Riickfiihrung der
Clampingenergie

Wird die Schaltung aus Abbildung 6.2, S. 56 durch einen Transistor, der antiparallel
zu der Clamping-Diode geschaltet ist, ergénzt (siehe Abb. 6.5), so kann die Energie,
die in der Uberspannungs-Schutzbeschaltung anfillt, regenerativ genutzt und inner-
halb des DC/DC-Wandlers auf die Sekundérseite iibertragen werden. Im Folgenden
wird diese Art des Uberspannungsschutzes bezeichnet als Clamping mit interner Riick-
fiihrung der Clampingenergie. Im englischen Sprachgebrauch wird héufig der Begriff
sactive clamping® fiir entsprechende regenerative Clamping-Schaltungen genutzt. Hier
wird der Begriff ,interne Riickfiihrung der Clampingenergie verwendet, um eine Ver-
wechslung mit Fachbegriffen zur Ansteuerung von Leistungshalbleitern zu vermeiden,
wo der Begriff active clamp® ein direktes Riickfiihren des Drain-Potentials auf das
Gate mittels eines Zener-Elementes beschreibt [6].

i Dl

Abbildung 6.5: Schaltbild des Hochsetzstellers mit interner Riickfiihrung der Clamping-
energie

Funktion

Die Funktion wird anhand des Schaltbildes des Wandlers (Abb. 6.5) sowie der Zeitver-
laufe (Abb. 6.6) erlautert. Das Grundprinzip des Wandlers entspricht dabei dem im
vorherigen Abschnitt vorgestellten Hochsetzsteller mit angezapfter Drossel und exter-
ner Clampingenergieriickfiihrung.
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Fiir die Zeitraume t; — ¢y sowie ty — ¢ ist die Funktion identisch zu dem im vorange-
gangenen Abschnitt beschriebenen Wandler mit externer Clampingenergieriickfithrung
(Siehe Seite 56). Zum Zeitpunkt to wird der Transistor T ausgeschaltet. Der Strom
kommutiert zum Einen in die ausgangsseitige Diode D; und zum Anderen in die In-
versdiode von MOSFET Tq.

t3 — to : Die Inversdiode von Ty leitet. Nach Ablauf einer kurzen Totzeit nach to, die
einen Kurzschluss der Kapazitiat C,; iiber T und T; verhindert, wird der Kanal
von T¢ tiber eine posite Gatespannung aufgesteuert. Dies fiihrt nach |6] zu einer
geringeren Durchlassspannung der Inversdiode von T; und damit zu geringeren
Durchlassverlusten. (ESB in Abb. 6.10, S. 70). Die Stromverldufe werden durch
die Spannungen an den Induktivitdten bestimmt.

ty —t3 : Zum Zeitpunkt 3 ist der Strom durch die Inversdiode von T¢ zu null ge-
worden, der Transistor ist jedoch schon aufgesteuert und beginnt in positiver
Richtung (von Drain nach Source) zu leiten. Der Schaltvorgang ist spannungs-
los und damit verlustlos (ZVS). Es gilt weiterhin das Ersatzschaltbild aus Abb.
6.10, Stromsteilheiten und Spannungen gleichen denen des Zeitraumes t3 — 5.
Die Energiemenge, die wiahrend t3 — ¢ im Kondensator C,; gespeichert wurde,
wird wahrend t; — t3 dem Kondensator wieder entnommen.

l5 —ty : Zum Zeitpunkt t, wird T abgeschaltet, der Strom kommutiert in die Invers-
diode von Ty (ESB in Abb. 6.9).

te — t5 : Nachdem der Freilauf durch die Inversdiode von T; abgeklungen ist, fiithrt die
Diode D; weiterhin den Strom. Es gilt das Ersatzschaltbild aus Abb. 6.11. Die
wahrend t,—t; in der Induktivitéit gespeicherte Energie wird auf die Sekundérseite
iibertragen.

Zum Zeitpunkt £ beginnt eine neue Taktperiode mit dem Einschalten von T}.
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Abbildung 6.6: Zeitverlaufe des Hochsetzstellers mit interner Riickfiihrung der
Clampingenergie
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Die Generierung der Ansteuersignale fiir T ldsst sich auf verschiedene Arten erreichen.
Zum einen besteht die Moglichkeit, den Transistor in Abhéngigkeit von der Spannung
des Clamping-Kondensators C; ein- bzw. auszuschalten. Wahrend Energie in den Kon-
densator geladen wird, steigt die Spannung U, an, wenn Energie aus dem Kondensator
entnommen wird, sinkt die Spannung wieder ab. Dies lisst sich mit Hilfe eines ein-
fachen Komparators ausnutzen. Die Schaltbedingung fiir den Clamping-Transistor ist
dann: T,; = on fiir Uy > Ugyep bzw. Ty = of £ fiir Uy < Ugpey.

In Abhéngigkeit des Referenzwertes fiir die Clamping-Spannung Uy ..y wird sich dann
fiir den Hochsetzsteller mit interner Clampingenergieriickfithrung im eingeschwungenen
Zustand eine bestimmte Clamping-Zeit ¢, = t4 — t2 einstellen (siehe Abb. 6.6). Nach-
teil dieser Ansteuerung ist die relativ hohe Empfindlichkeit des Komparators gegeniiber
elektomagnetischen Storungen. Auferdem muss ein versehentliches gleichzeitiges Schal-
ten von T; und T¢; zur Vermeidung eines Kurzschlusses verhindert werden.

Eine andere Moglichkeit besteht darin, den Transistor mittels einer Pulsweitenmodu-
lation in Abhéngigkeit der Ansteuersignale fiir den Haupttransistor T; anzusteuern.
Dabei wird sich in Abhéngigkeit von der eingestellten Zeit ¢, geméf Gleichung (6.28)
im eingeschwungenen Zustand eine Clampingspannung U,; einstellen.

Im praktischen Betrieb fiihrt ein Abschalten des Clamping-Transistors T¢ innerhalb
des Zeitintervalls 7' — Ty zu starken impulsartigen Uberstrémen und Uberspannungen,
die die Halbleiter gefihrden. Die Ursache hierfiir liegt am nichtidealen Riickstromver-
halten der MOSFET-Inversdioden in Verbindung mit den kleinen Streuinduktivititen
des Kommutierungskreises. In Abschnitt 7.3.5, S. 121 f. wird dieser Sachverhalt genau-
er untersucht. Ein Betrieb des Hochsetzstellers mit angezapfter Drossel ist in der oben
beschriebenen Betriebsweise daher nicht moglich.

Eine Losung dieser Problematik des schlechten Inversdioden-Riickstromverhaltens be-
steht darin, dass der Transistor T¢ fiir den theoretisch maximalen Zeitraum t 4z
angesteuert wird. Damit wird T; wahrend des natiirlichen Leitzustandes seiner In-
versdiode aufgesteuert, womit wiederum der Riickstromabriss der Inversdiode von T
verhindert wird. Die Inversdiode von T, bildet dabei den Freilaufpfad des Stromes, der
von T zum Abschluss des Clamping-Zeitintervalls ¢, abgeschaltet wird.

Unter Vernachléssigung von Totzeiten zwischen den Ansteuersignalen von Ty und Ty,
die einen Kurzschluss des Clamping-Kondensators C. verhindern, ist das maximale
Clamping-Zeitintervall damit:

tcl,max =T — TE (626)

Abbildung 6.7 zeigt die Zeitverlaufe des Hochsetzstellers mit dem Modulationsverfahren
nach Gleichung (6.26). Der Zeitbereich tg — t5 entfillt gegeniiber der oben vorgestellten
Modulationsart, der Strom kommutiert hier immer vom Haupttransistor bzw. dessen
Inversdiode in die Clamping-Einheit und zuriick. Die Energie wird im Wesentlichen
wahrend des Clamping-Vorgangs auf die Sekundéirseite iibertragen. Das Einschalten des
Haupttransistors Ty erfolgt zum Zeitpunkt ¢y bzw. ts verlustlos wahrend die Inversdiode
von T4 den Strom fiihrt.
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Abbildung 6.7: Zeitverlaufe des Hochsetzstellers mit interner Riickfiihrung der
Clampingenergie. Modulationsverfahren gem. Gleichung (6.26)
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Schaltungsanalyse

Zusétzlich zu den im vorigen Abschnitt getroffenen Voraussetzungen werden fiir die
folgenden Berechnungen die Kommutierungsvorginge der abkommutierenden Inversdi-
ode von Ty (t5 —t4) sowie der abkommutierenden sekundérseitigen Diode Dy (t1 — o)
vernachléssigt.

Der Spitzenwert des Eingangsstromes ldsst sich in Abhéngigkeit des Eingangsstrom-
mittelwertes bestimmen zu:

. T U T TpU,
—n{-—-_t + 6.27
n=a {TE Uy T(T — Tg) } 2(L; + Liy) (6.27)

Die Spannung U, am Clamping-Kondensator im eingeschwungenen Zustand léasst sich
aus Knoten- und Maschengleichungen wéhrend des Clamping-Vorganges bestimmen
(vgl. ESB in Abb. 6.10). In Abhéngigkeit u.a. von der Clamping-Dauer t.; ergibt sich:

 2iy(n?Ly L1y + Ly Loy + L1y Lag) + ta{UiLi(n® + n) + Us(nLy + L1, + L1)}

U,
: ta{Li(n+1)2 + Ly, + Lo, }

(6.28)
Halbleiter- Verlustleistungsberechnung

Die folgende Bestimmung der Halbleiterverlustleistungen erfolgt analog der in Ab-
schnitt 3.1 vorgestellten Verfahren. Der Effektivwert des Halbleiterstromes verursacht
im Einschaltwiderstand Rpgn) des MOSFET die Durchlassverluste, das gleichzeitige
Auftreten von Ventilstrom und Spannung iiber dem Ventil wihrend des harten Schalt-
vorganges bewirkt hohe Schaltverluste.

Der Haupttransistor T; schaltet bei der Modulation mit maximalem Clamping-Zeit-
intervall . 4, geméf Gleichung (6.26) nahezu spannungslos ein. Einschaltverluste sind
daher vernachlassigbar.

Wiéhrend der Einschaltzeit Ty = ty — ty des Haupttransistors fithrt nur dieser den
gesamten Eingangsstrom i;. Aus dem trapezformigen Stromverlauf lisst sich der Ef-
fektivwert und somit die Durchlassverlustleistung, die iiber dem Einschaltwiderstand
Rps(on) abfillt bestimmen zu:

(6.29)

U? T3 wu, T ., Tg
3(Lig+ L) T  (Lig+11) T ''T

Pp.m, = Rps(on) - {—— — 5t

Aufgrund des identischen Stromverlaufs ist diese Gleichung identisch mit GI1.6.16 beim
Hochsetzstellers mit externer Riickfiihrung der Clampingenergie.

Der Ausschaltvorgang von Transistor T, gleicht dem Ausschalten von T; beim Hoch-
setzsteller mit geteilter Drossel und externer Clampingenergieriickfiihrung. Er schaltet
den Spitzenwert des Eingangsstromes ¢; ab und sperrt nach dem Schaltvorgang gegen
die Spannung des Kondensators U,. Die Ausschaltverluste des Haupttransistors lassen
sich damit fiir den Hochsetzsteller mit geteilter Drossel und interner Clampingener-
gieriickfithrung mit Hilfe von Gleichung (6.17) berechnen.
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Wihrend der Transistor T abgeschaltet wird, beginnt die Inversdiode D¢; vom Transis-
tor T zu leiten. Der Kanal von T wird nach Ablauf einer Totzeit mit einer positiven
Gatespannung aufgesteuert. Fiir die Bestimmung der Durchlassverluste wird daher da-
von ausgegangen, dass der Durchlasswiderstand der Inversdiode D¢ bei aufgesteuertem
Kanal dem Einschaltwiderstand Rpg(on) des Transistors Ty entspricht.

Die Durchlassverlustleistung der Inversdiode D¢ und des Transistors T ldsst sich
dann vereinfachend zusammenfassen zu:

o) Ll

e (6.30)

PD,TCl = RDS(on)

Wird der Strom 7. im Clamping-Kreis zu null, bzw. d&ndert seine Richtung, schaltet die
Diode D¢ quasi ab, und der Transistor T iibernimmt den Strom. Der Ausschaltvor-
gang der Diode kann als verlustlos betrachtet werden, da iiber dem Ventil aufgrund des
aufgesteuerten parallelen Transistors keine Sperrspannung anliegt. Aus diesem Grund
ist der Einschaltvorgang des Transistors T ebenfalls verlustlos (ZVS).

Schaltet der Transistor T zum Zeitpunkt ¢4 ab (siehe Abb. 6.6, S. 64), so muss er den
Spitzenwert des Eingangsstromes 71 schalten und gegen die Spannung am Clamping-
Kondensator U, sperren. Unter Annahme der Strom- und Spannungsverlidufe beim
harten Schalten, wie in Abschnitt 3.1 eingefiihrt, lassen sich die Ausschaltverluste, also
die Gesamtschaltverluste des Clamping-Kreises bestimmen zu:

%lUcltr %1 2
am\Ye t Ls reu 31
5T + QT(Ul ft+ Lt 21) (6 3 )

Pogpm, =

mit 4, aus GL (6.27).

Die sekundérseitige Diode D; fiihrt den Strom ¢5 wiahrend der gesamten Ausschaltzeit
von T;. Bei Modulation nach Gl. (6.26) hat der Strom einen dreieckférmigen Verlauf.
Die Durchlassverluste lassen sich unter Beriicksichtigtung einer vereinfachten Durch-
lasskennlinie nach Abschnitt 3.1.3 und mit der Randbedingung des Leistungsgleichge-
wichts zwischen Primér- und Sekundérseite darstellen als:

Uy AURT? T

e

(6.32)

Der Abkommutierungsvorgang der sekundéirseitigen Diode D; ist identisch mit dem
im vorangegangenen Abschnitt (S. 62) beschriebenen Abschaltvorgang der sekundér-
seitigen Diode. Die Flanke des abkommutierenden Stromes lisst sich ebenfalls aus dem
Ersatzschaltbild fiir die Freilaufphase (Abb. 6.9, Seite 69) bestimmen. Da auch die
Sperrspannung in diesem Fall identisch ist, lassen sich die Ausschaltverluste von D,
mit Hilfe der Gleichungen (6.23), (6.24) und (6.25) bestimmen.

Aus obiger Verlustleistungsanalyse des Clamping-Kreises mit interner Energieriickfiih-
rung lasst sich folgendes zusammenfassen: Eine Verringerung der Clamping-Spannung
U. bzw. eine Verldngerung des Clamping-Zeitintervalls t; (vgl. Gl. (6.28)) fithrt nach
GL (6.31) zu verringerten Schaltverlusten im Transistor T¢;. Die Durchlassverluste (GL.
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(6.30)) steigen hingegen aufgrund der lingeren Leitdauer des Halbleiters bei lingerem
Zeitintervall ¢, an. Der Eingangsstromspitzenwert i1 (Gl. (6.27)) ist unabhéngig von
te.

Eine Modulation unter maximaler Ausnutzung des Clamping-Zeitintervalls
(Gl.  (6.26)), die sich aufgrund des schlechten Riickstromverhaltens der Invers-
dioden als zwingend erforderlich erweist (siehe Abschnitt 7.3.5), wirkt sich vorteilhaft
auf die Schaltverluste des Haupttransistors T; aus. Der Transistor T, schaltet dann
im spannungslosen Zustand ein (ZVS), da seine Inversdiode den Freilaufpfad des vom
Clamping-Transistors T abgeschalteten Stromes bildet. Wihrend des Aufsteuerns
von T, fillt daher nur die vernachléssigbare Dioden-Durchlassspannung iiber dem
Halbleiter ab.

P

Abbildung 6.8: Ersatzschaltbild des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitat wah-
rend der Speicherphase t; — t;

D Dy

Abbildung 6.9: Ersatzschaltbild des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitit wéih-
rend der Freilaufphasen t; —% fiir externe Riickfiihrung der Clampingenergie bzw. ¢; —t
und t5 — ¢4 fiir interne Energieriickfithrung
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Abbildung 6.10: Ersatzschaltbild des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitit
wihrend des Clamping-Vorganges t5 —t, fiir externe Riickfiihrung der Clampingenergie
bzw. t4 — t, fiir interne Energieriickfithrung

“D Dy

Abbildung 6.11: Ersatzschaltbild des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitit
wihrend der Ubertragungsphase ¢, — ts fiir externe Riickfiihrung der Clampingenergie
bzw. tg — t5 fiir interne Energieriickfiihrung
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6.2 DC/DC-Wandler mit galvanischer Trennung

Bei den hier vorgestellten DC/DC-Wandlern mit galvanischer Trennung wird mit einer
Wechselrichterbriicke bestehend aus 4 Transistoren (Vollbriicke) eine Rechteckspan-
nung erzeugt, die iiber einen Transformator hochgesetzt wird. Auf der Sekundérseite
des Transformators wird die Rechteckspannung mit einer Diodenbriicke gleichgerichtet.
Je nach Speisung der Primérseite (Niederspannungsseite) handelt es sich um ,span-
nungsgespeiste Vollbriickenwandler bzw. ,stromgespeiste Vollbriickenwandler”, die im
Folgenden weiter analysiert werden. Neben der Spannungsanpassung iiber Transforma-
toren erfolgt eine variable Spannungsanpassung iiber die getaktete Spannung an einer
Langsinduktiviat.

Die DC/DC-Wandlung iiber derartige Stromrichter wird in der Stromversorgungstech-
nik eingesetzt, und zwar in der Regel als Abwértswandler fiir die Versorgung von Kom-
ponenten bei niedrigen Spannungen, z.B. der Versorgung von elektronischen Baugrup-
pen.

Die prinzipielle Anwendbarkeit dieser Stromrichter als hochsetzende DC/DC-Wandler
fiir Brennstoffzellensysteme wird beispielsweise in [27, 76, 62, 65] fiir spannungsgespeis-
te Vollbriickenwandler und in [45] fiir stromgespeiste Vollbriickenwandler gezeigt.

Die fiir eine direkte Vergleichbarkeit der Systeme notwendige analytische Darstellung
wird in dieser Arbeit hergeleitet. Dazu erfolgt zunichst die Herleitung der beschrei-
benden Systemgleichungen anhand der charakteristischen Zeitverlaufe. Anschliefend
werden die Gleichungen fiir die Berechnung der Leistungshalbleiterverluste bestimmt.
Dabei werden die Wandler in einer Tiefe modelliert, die u.a. die Effekte von Streuin-
duktivitdten und Transformatorwicklungsverhiltnissen auf das Schaltungsverhalten be-
riicksichtigt.

6.2.1 Spannungsgespeister Vollbriickenwandler

Spannungsgespeiste Vollbriickenwandler sind bekannte Topologien aus der Stromver-
sorgungstechnik. Sie arbeiten vom Prinzip her dhnlich wie ein Tiefsetzsteller und wer-
den daher iiblicherweise dort eingesetzt, wo bei hohen Leistungen Spannungen poten-
tialgetrennt herabgesetzt werden sollen.

Funktionsweise und Zeitverliaufe

Abbildung 6.12 zeigt die Schaltung des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers. Die
Transistoren Ty bis T4 am Eingang bené6tigen aufgrund der relativ niedrigen Spannung
der Brennstoffzelle nur eine geringe Sperrspannungsfestigkeit. MOSFETs sind dort gut
einsetzbar. Der Transformator Tr hat das Ubersetzungsverhiltnis wr = n, die Streuin-
duktivitit L, ist auf die Primérseite bezogen. Da der Magnetisierungsstrom entspre-
chender Transformatoren im Verhéltnis sehr klein ist, kann fiir die Hauptinduktivitat
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fiir die folgenden Betrachtungen vernachlissigt werden. Die Gleichrichtung der block-
formigen Ausgangsspannung erfolgt mittels eines Vollbriickengleichrichters bestehend
aus den Dioden D; bis Dy.

In Abbildung 6.13 sind die charakteristischen Strom- und Spannungsverldufe des span-
nungsgespeisten Vollbriickenwandlers dargestellt. Dabei bezeichnen wu,,; und 4,,; Span-
nung und Strom auf der Primérseite des Transformators, i5 ist der Strom durch die
ausgangsseitige Glattungsinduktivitit des Wandlers. ug.. bezeichnet die sekundérseiti-
ge Spannung des Transformators.

L,

I,

Abbildung 6.12: Schaltbild des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers

Die Funktionsweise wird im Folgenden anhand einzelner Zeitabschnitte erldutert:

Zum Zeitpunkt ¢y sind die Transistoren T; und T eingeschaltet.

t1 —to : Auf der Sekundairseite leiten alle Dioden D; - Dy, die Spannung an der Se-
kundérseite des Transformators U, ist 0 V (ESB in Abb. 6.15). Die Steigung
des ansteigenden Primérstromes i,,; ergibt sich iiber die Spannung U, iiber der
Transformatorstreuinduktivitét L.

Zum Zeitpunkt ¢, hat der sekundérseitige Transformatorstrom ¢s, = n - 7, den
Wert des Ausgangsstromes iy erreicht. Der Kommutierungsvorgang innerhalb der
Gleichrichterdioden ist abgeschlossen.

ty —t; : Es leiten jetzt D; und Dy. Energie wird iiber den Transformator von der
Primér- auf die Sekundirseite iibertragen (ESB in Abb. 6.16). Die sekundérsei-
tige Spannung des Transformators use ist die Differenz aus der iiber das Win-
dungsverhéltnis erhdhten Eingangsspannung n-U; und dem Spannungsabfall iiber
der Struinduktivitdt L,. Der Ausgangsstrom i steigt, da {iber der Induktivitit
Ly die Differenz der sekundérseitigen Tranformatorspannung g, und der Aus-
gangsspannung U, anliegt und diese Differenz wihrend dieses Zeitraumes einen
positiven Wert aufweist.

Zum Zeitpunkt t5 werden die Transistoren T; und Ty ausgeschaltet.
ts — to : Die Energie der Streuinduktivitit L, wird iiber einen Freilaufpfad, bestehend

aus den MOSFET-Invers-Dioden von T3 und T, abgebaut. Die Spannung u,,;
auf der Primérseite des Transformators ist negativ und betrégt w,,, = —Uj.
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Zusatzlich zu den Dioden D; und D, beginnen die Dioden D5 und D3 zu leiten, die
Ausgangsspannung des Transformators use. ist 0 V. Die Flanke des abfallenden
Transformatorstromes i,,; ist durch die Spannung —U; iiber der Streuinduktivitit

L, bestimmt (ESB in Abb. 6.17).
Zum Zeitpunkt t3 ist der Transformatorstrom 7,,; zu Null geworden.
t4 —t3 : Die Spannungen an der Primér- und Sekundéirseite des Transformators sind

Null. Die Dioden D4 bis D4 leiten und bilden den Freilaufpfad fiir die Induktivitét
L, die Transistoren T bis Ty sind ausgeschaltet (ESB in Abb. 6.18).

Zum Zeitpunkt ¢4 werden die Transistoren T3 und T, eingeschaltet.

Die Zeitverldufe wahrend der zweiten Halbperiode dhneln denen der ersten Halbperi-
ode insofern, da die Schaltung des spannungseinprigenden Vollbriickenwandlers sym-
metrisch aufgebaut ist und symmetrisch angesteuert wird.
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Abbildung 6.13: Zeitverldufe des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers
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Schaltungsanalyse

Der Tastgrad D* (D fiir engl. "duty-cycle”) des spannungsgespeisten Vollbriickenwand-
lers ist hier definiert wie folgt:

D* ==+ (6.33)
mit ¢} wie in Abbildung 6.13 definiert.

Der Wert der Ausgangsspannung U, in Abhéngigkeit der Eingangsspannung U; hingt
ab vom Wert der sekundirseitigen Induktivitit Lo, der Streuinduktividt des Transfor-
mators L,, dem Transformator-Ubersetzungsverhiltnis n und dem Tastgrad D* aus
Gleichung (6.33) und lésst sich bestimmen zu:

U

_ I,D*
Vo= LD n e s e

(6.34)

*

Der maximal mdgliche Tastgrad D}, .. héngt unter anderem von der Streuinduktiviét
L, und der Periodendauer 1" ab. Er lasst sich darstellen als:

4L01277,
D =1- 6.35
Gleichung (6.35) in Gleichung (6.34) eingesetzt fithrt zu der maximal mdéglichen Aus-
gangsspannung Us ,q, bei gegebenen Systemparametern.

Den Zusammenhang zeigt anschaulich Abbildung 6.14. Aufgetragen ist die erreichbare
Ausgangsspannung Us bei einer gegebenen Eingangsspannung von 100V in Abhéngig-
keit des Transformator-Windungsverhéltnisses n und der Transformatorstreuinduktivi-
tit Ly. Bei groRen Streuinduktivitiiten fiihrt dabei eine weitere Erhohung des Uberset-
zungsverhéltnisses nicht zu einer erwiinschten Erhéhung der Ausgangsspannung. Die
Zeiten, die zur Umladung der Streuinduktivitit benétigt werden, verhindern dabei
einen erforderlichen hohen Tastgrad. Hieraus ergibt sich, dass die Streuinduktivitit
L, grofen Einfluss auf die Dimensionierung des Stromrichters hat. Die Streuinduk-
tivitdt begrenzt dabei entweder das maximale Verhidltnis von Ausgangsspannung zu
Eingangsspannung g—i oder die Betriebsfrequenz des DC/DC-Wandlers [62, 65, 64].

Die quasistationdre Sperrspannung Up der sekundirseitigen Gleichrichterdioden ist:
Ug=Ui-n (6.36)

Daraus ergibt sich in Bezug auf die Anwendung als DC/DC-Wandler fiir Brennstoffzel-
len eine sehr hohe Sperrspannung bei geringer Last durch die hohe Leerlaufspannung
der Brennstoffzelle und das verhiltnisméfig hohe Wicklungsverhéltnis n beim Trans-
formator des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers.

Halbleiterverlustleistungen

Im folgenden Abschnitt werden die Halbleiterverluste des spannungsgespeisten Voll-
briickenwandlers mit den Methoden aus Abschnitt 3.1 ndherungsweise bestimmt.
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Abbildung 6.14: Maximale erzielbare Ausgangsspannung des spannungsgespeisten Voll-
briickenwandlers in Abhéngigkeit der Streuinduktivitit L, und dem Windungszahlen-
verhéltnis n bei einer Eingangsspannung von 100 V.

Eingangsstrom I3 = 200 A, Induktivitdt Ly = 500 uH, Taktfrequenz fr = 50kHz.

Die Sperrspannung des MOSFET vor dem Einschaltvorgang betrégt U; /2. Der einge-
schaltete Strom steigt Steilheit di/dt = U;/L,. Damit lisst sich die Einschaltverlust-
leistung eines MOSFET bestimmen zu:

U?ts

LT mit ¢; = Fallzeit der Sperrspannung (6.37)

Pon,Tr -
Aufgrund der kurzen Fallzeit der Sperrspannung ¢ liegen die Einschaltverlustleistungen
maximal in der Grofenordnung von <1 mW und kénnen vernachléssigt werden.

Die Durchlassverluste, die im MOSFET anfallen, lassen sich durch die Effektivwerte
der dreieck- und trapezférmigen Anteile des MOSFET-Stromes bestimmen:

ABU2 25 n2U, — nUsy i1t52 20, — nUy \ 2 43
PaTrzaRagm)< Lyfa Do BEa il (” L= 2) ) (6.38)

3L2T T n’L,+L; T n?Ly + Ly 3T
. A nU1 — U2 «
mit 1 =N (]2 + m td) (639)
L, . n L, nlU; — U,
d At=— "l min=— | Lo — =1 6.40
un U, 1, U, < 2 2(n2LU+L1) d) ( )

Jeder MOSFET schaltet den Spitzenwert ¢; des Eingangsstromes ab. Nach dem Schalt-
vorgang sperrt der MOSFET gegen die Eingangsspannung U;. Die Ausschaltverluste
lassen sich dann bestimmen zu:

iUy,
oT

! ;
Poggrr = + %(Ultf + Lyir) (6.41)
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mit der Streuinduktivitdt des Kommutierungskreises Ly.

Die Durchlassverluste der Inversdiode der MOSFETs ergeben sich aus dem dreieckfor-

migen Verlauf des Stromes zu:

L,i? N L,
r

20,7 ' 3U,T

Pp . iny = Uro (6.42)

mit i; aus Gl. (6.39).

Die Inversdioden der MOSFETs sperren nach dem Abschalten gegen die halbe Ein-
gangsspannung U; /2. Mit den von der Stromsteilheit des abkommutierenden Stromes
abhingigen Sperrverzugsladungen Q,, (%) der Inversdiode, die aus dem Datenblatt zu
entnehmen sind, lasst sich die Ausschaltverlustleistung der Inversdiode bestimmen zu:

Ul QTT(Q)
Pt iny = ———9t2 6.43
1, AT (6.43)
Die Steilheit des abkommutierenden Stromes durch die MOSFET-Inversdiode ist dabei:
di U,
— = — 6.44
dt L, ( )

Zur Vereinfachung der Berechnung der Durchlassverlustleistungen in den Gleichrichter-
dioden wird der Ausgangsstrom is(t) als ideal gegléttet angenommen. Der reale Strom-
verlauf besteht iiberwiegend aus trapezoiden Teilstiicken, d.h. durch die angenommene
ideale Glattung wird der berechnete Effektivwert geringfiigig niedriger ausfallen als
der tatsichliche. Die Vereinfachung und damit der Fehler wirkt sich dabei nur auf den
Verlustleistungsanteil des differentiellen Widerstandes 77 der Diode aus.

UFO 12 LUIQTL Trr [22 LO-IQTL T tjl
Pp, yee = 1— d
D, rec 9 ( UlT ) + T +

30, TR (6.45)

Wiéhrend des Zeitabschnittes (t; — tp) kommutieren zwei der vier leitenden Gleichrich-
terdioden ab. Die statische Sperrspannung der Gleichrichterdioden betriagt n - Uy, die
Ausschaltverlustleistung einer Gleichrichterdiode ist damit:
nUler(@)
Po rec — ——diZ 4
I 5T (6.46)

Der fallende Strom teilt sich auf beide abkommutierenden Dioden auf, die Steilheit des
abkommutierenden Stromes durch eine Gleichrichterdiode ergibt sich dabei aus dem
Ersatzschaltbild in Abb. 6.15 zu:

de Uy

R 6.47
dt  2nL, ( )

Ausgehend von der analytischen Herleitung der Funktion des spannungsgespeisten Voll-
briickenwandlers wurden mit den obigen Gleichungen die Verlustleistungen aller Halb-
leiter auf Primér- und Sekundirseite hergeleitet. Die aus diesen Gleichungen abgelei-
tete Ergebnisse der Verlustleistungsberechnungen werden im Kapitel 8 (Seite 124 ff.)
fiir einen bewertenden Vergleich zu den anderen untersuchten Schaltungstopologien
herangezogen.
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Abbildung 6.15: Ersatzschaltbild des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers wéh-
rend der Aufkommutierung des Transformatorstromes t; — t;.
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Abbildung 6.16: Ersatzschaltbild des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers wéh-
rend der Ubertragungsphase t, — ¢
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Abbildung 6.17: Ersatzschaltbild des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers wéh-
rend der Abkommutierung des Transformatorstromes t3 — ¢y
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Abbildung 6.18: Ersatzschaltbild des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers wéh-
rend des Freilaufs tiber die Gleichrichterdioden ¢4 — ¢35
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6.2.2 Stromgespeister Vollbriickenwandler mit externer Riick-
fiihrung der Clampingenergie

Das Prinzip der stromgespeisten Wandler wird unter anderem bei bidirektionalen
Wandlern, z.B. in Antriebs-Applikationen, ausgenutzt [77|. Auch in Anwendungen fiir
Brennstoffzellenumrichter sind stromgespeiste Vollbriickenwandler geeignete Topologi-
en [45].

Der stromgespeiste Vollbriickenwandler ben6tigt wie der Hochsetzsteller mit angezapt-
ter Induktivitdt (vgl. Abschnitt 6.1.2) ein Beschaltungsnetzwerk, um die maximale
Spannung an den Transistoren zu begrenzen. Die in dieser Clamping-Beschaltung anfal-
lende Energie kann auch beim stromgespeisten Vollbriickenwandler beispielsweise iiber
einen zusitzlichen DC/DC-Wandler mit gegeniiber der Gesamt-Ubertragungsleistung
geringerer Leistung auf die Sekundérseite iibertragen werden (.externe Riickfithrung
der Clampingenergie). Eine einfachere Moglichkeit wird in [45] genutzt: Die Clamping-
energie wird zum Teil regenerativ mit einem schlechten Wirkungsgrad iiber einen ohm-
schen Widerstand zur Strombegrenzung auf die Primérseite iibertragen. Die einfachste
Variante ist ein komplettes Umwandeln der Clampingenergie in Wiarme in ohmschen
Widerstidnden.

Funktionsweise und Zeitverlaufe

Abbildung 6.19 zeigt das Schaltbild eines stromgespeisten Vollbriickenwandlers. Cha-
rakteristisches Merkmal der Eingangsseite ist die Induktivitdt L;. Weiterhin wird
ein Beschaltungsnetzwerk benotigt, um Schaltiiberspannungen abzufangen. Diese
Clamping-Beschaltung besteht aus der Diode D¢ und aus dem Kondensator Cgy.
Fiir die folgende Betrachtung wird zunichst davon ausgegangen, dass die Spannung
iiber dem Kondensator Ug; auf einem konstanten Wert gehalten wird. Die maximale
quasistatische Sperrspannung der eingangsseitigen Transistoren T; bis T, entspricht
der Spannung Ug;. Der Transformator hat das Ubersetzungsverhéltnis n = zm, die
Streuinduktivitiat des Transformators L, ist auf die Primérseite bezogen, die Haupt-
induktivitdt wurde aufgrund der verhiltnisméfig kleinen Magnetisierungsstrome fiir
die folgenden Betrachtungen vernachlissigt. Die Gleichrichtung der sekundirseitigen,
blockférmigen Wechselspannung erfolgt mittels eines Vollbriickengleichrichters beste-
hend aus den Dioden D, bis Dy. Nach der Kommutierung liegt an den Gleichrichterdi-
oden die Ausgangsspannung Us an, die statische Sperrspannungsfestigkeit der Gleich-
richterdioden muss daher nur auf diese Spannung ausgelegt werden.

Abbildung 6.20 auf Seite 85 zeigt die charakteristischen Strom- und Spannungsverldufe
des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit externer Riickfiihrung der Clampingener-
gie. Uy und iy, bezeichnen Primérspannung und Primérstrom des Transformators, 4,
ist der Strom durch die eingangsseitige Glattungsinduktivitit des Wandlers. uge. be-
zeichnet die sekundérseitige Spannung des Transformators.

Im Folgenden wird die Funktionsweise des stromgespeisten Vollbriickenwandlers an-
hand der dargestellten Stromverldufe beschrieben:
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Abbildung 6.19: Schaltbild des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit externer
Riickfiihrung der Clampingenergie

t1 — to : Vor dem Zeitpunkt ty leiten die Transistoren T3 und T4. Zum Zeitpunkt ¢,
werden T; und Ty zusétzlich zu den bereits leitenden Transistoren eingeschaltet,
so dass nun alle vier Transistoren der Briicke leiten. Die primérseitige Spannung
am Transformator ist null. Die sekundérseitige Spannung betrigt Us. Der Trans-
formatorstrom sinkt aufgrund der Spannung %, die iiber der Streuinduktivitét
L, anliegt. Die in der Streuinduktivitit gespeicherte Energie wird iiber die Di-
oden Dy und D, auf die Sekundérseite iibertragen (ESB in Abb. 6.24, S. 95).

ty — t1 : Zum Zeitpunkt ¢ ist der Transformatorstrom auf null abgesunken. Wéhrend
des Zeitintervalls to — tp sind alle Transistoren leitend, der Eingangsstrom %,
steigt aufgrund der Spannung U; iiber der Induktivitat L, es wird Energie in L,
gespeichert (ESB in Abb. 6.23). Der Transformatorstrom bleibt wiahrend dieses
Zeitintervalls null.

t3 —ty : Zum Zeitpunkt t2 werden die Transistoren T's und T, abgeschaltet. Der Ein-
gangsstrom ¢; wird auf den Transformator mit der Streuinduktivitit L, einge-
priagt (ESB in Abb. 6.25). Durch den schnellen Stromanstieg an L, steigt die
Spannung an der Primérseite des Transformators an. Die Clamping-Diode D¢
beginnt zu leiten, sobald die primérseitige Transformatorspannung die Clam-
pingspannung erreicht hat (up,, = Uci — Upri). Die Transformatorspannung wird
dann auf den Wert der Clampingspannung begrenzt. Die Spannung iiber der
Clamping-Einheit wird dabei von einer externen Beschaltung auf einem konstan-
ten Wert gehalten. Die fallende Flanke des Eingangsstromes i, ergibt sich aus
der konstanten Spannung U; — Ugy iber der Induktivitdt L;. Die steigende Flan-
ke des priméren Transformatorstromes ergibt sich aus der konstanten Spannung
U, — %, die wahrend des Zeitraumes t3 — t9 an der Streuinduktivitat L, des
Transformators anliegt.

ty — t3 : Zum Zeitpunkt ¢3 hat der Primérstrom des Transformators i,,; den Eingangs-
strom i; erreicht. Uber den Transformator wird Energie auf die Sekundirseite
iibertragen. Der Eingangsstrom und der primére Transformatorstrom sind gleich.
Die konstante Spannung U; — 22 liegt iiber der Reihenschaltung (L; + L,) der
Induktivitat L; und der Streuinduktivitdt L, an und bestimmt damit die Flanke
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des fallenden Stromes (ESB in Abb. 6.26). Zum Zeitpunkt ¢, werden die Transis-
toren T3 und T, eingeschaltet, es leiten somit wieder alle vier Transistoren.

Aufgrund des symmetrischen Aufbaus der Schaltung und der symmetrischen Ansteue-
rung gleichen die Zeitverlaufe in der zweiten Halbperiode den oben vorgestellten Zeit-
verlaufen (t4 = tp usw.).

Das hier vorgestellte Modulationsverfahren zeichnet sich gegeniiber einem anderen mog-
lichen Modulationsverfahren durch deutlich geringere Durchlassverluste aus. Bei der in
|78| vorgestellten ,phase-shift-modulation” werden wéhrend des Stromanstiegs in der
Induktivitdt Ly (t2 — to) nur zwei Ventile der Briicke eingeschaltet, wihrend bei dem
hier verwendeten Modulationsverfahren alle 4 Transistoren den Eingangsstrom fiihren,
entsprechend einer Verringerung der Durchlassverluste um 50%.

Schaltungsanalyse

Der Tastgrad D des stromgespeisten Vollbriickenwandlers ist wie folgt definiert:

24
D=="=- 4
T (6.48)

Dabei ist t; = t9 — ty die Zeit, in der alle Transistoren der Vollbriicke leiten und der
Eingangsstrom durch die Spannung iiber der Induktivitiat L, steigt (vgl. Abb. 6.20).

Das Verhéltnis zwischen Ausgangsspannung und Eingangsspannung U;/Us hingt ab
vom Eingangsstrom I;, der Eingangsinduktivitdt L;, dem Transformatoriibersetzungs-
verhéltnis n und dem Tastgrad D. Das Verhiltnis der Spannungen lisst sich darstellen
zu:

U, — n (4 IlLlLU — .DYYJILC7 - 2TU1L1)
2T 2L, [T(D —1)]

(6.49)

Der vom Eingangsstrom und von der Streuinduktivitdt abhidngige Term ist dabei sehr
klein und kann fiir eine vereinfachte Betrachtung vernachlassigt werden.

Aufgrund des hochsetzenden Prinzips des stromgespeisten Vollbriickenwandlers ist die
Eingangsspannung - bei konstanter Ausgangsspannung - auf eine maximale Ampli-
tude begrenzt. Dies fiihrt zu einem maximalen Ubersetzungsverhéiltnis Numae TUr den
Transformator, abhédngig von der maximal moglichen Eingangsspannung U ;4 und
der gegebenen Ausgangsspannung Us:

(6.50)

In die Clamping-Schaltung zur Begrenzung der maximalen Transistorspannung wird
die in der Transformatorstreuinduktivitit gespeicherte Energie abgefiihrt. Die Hohe
der Clamping-Spannung U¢; bzw. die Dauer des Clamping-Vorgangs t¥;, = (t3 — t2) ha-
ben dabei keinen Einfluss auf das Verhéltnis von Eingangs- zu Ausgangsspannung des
Wandlers (vgl. Gl. (6.49)). Sie bestimmen lediglich die Leistung Pry, die pro Schaltpe-
riode in die Clamping-Einheit abflieft:

0t . Uit
el mit Zlgfl‘i‘ Ld

Py =
ct = Uci - oL,

(6.51)
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Die Dauer des Clamping-Vorganges (t3 — t2), siehe auch Abb. 6.20, wird im Folgenden
fiir den stromgespeisten Vollbriickenwandler mir externer Riickfiihrung der Clamping-
energie mit dem Index ,,** als ¥, bezeichnet. Hiermit wird eine eindeutige Abgrenzung
zur Dauer des Clamping-Vorgangs beim stromgespeisten Vollbriickenwandler mit in-
terner Riickfithrung der Clampingenergie (Abschnitt 6.2.3, S. 86 ff.) erreicht.

Den Zusammenhang der Dauer des Clamping-Vorganges t7;, mit den Spannungen und
Schaltungsparametern des stromgespeisten Vollbriickenwandlers zeigt Gleichung (6.52).
%1L1LUTL
nLg<UCl - Ul) + Ll(nUCZ — Ug)

ty = (6.52)
Die Leistung, die in die Begrenzerschaltung abflieft, ist damit erwartungsgeméf auch
abhéngig von der Streuinduktivitdt und bei gréferer Streuinduktivitat grofer. Fiir eine
moglichst geringe Leistung, die bei dem Verfahren mit externer Clampingenergieriick-
fiihrung tiber Hilfsumrichter iibertragen wird, ist die Clamping-Spannung daher mog-
lichst hoch zu wihlen, ohne die Transistoren durch Uberspannungen zu gefihrden.
Nachteilig wirkt sich dies auf die erh6hten Schaltverluste der Transistoren aus.

Die quasistatische Sperrspannung der sekundéirseitigen Gleichrichterdioden ist beim
stromgespeisten Vollbriickenwandler die Ausgangsspannung Us bzw. Us /2 fiir den Fall,
dass sekundarseitig kein Strom fliefst.

Halbleiterverluste

Der Einschaltvorgang von MOSFET T, ist ein weicher Schaltvorgang (zero current
switching, ZCS) mit geringen Einschaltverlustenergien, da der Stromanstieg nach dem
Einschalten des Transistors iiber die Induktivitidten L; und L, begrenzt wird, wah-
rend die Sperrspannung innerhalb der wesentlich kiirzeren Fallzeit ¢ auf den Wert der
Durchlassspannung abféllt. Die Stromsteilheit des Transistorstromes lésst sich aus dem
Ersatzschaltbild in Abb. 6.24 bestimmen zu:

C].Z'T1 . dZ1 dipri B Ul UQ

dt — dt dt L,  nL,

(6.53)

Die Sperrspannung Upg am MOSFET T, (vgl. Abb. 6.24) vor dem Schaltvorgang

betragt:
nUiLy +UsLy U

Unpg = ~ 6.54
bs n(Ly + L) n (6:54)
Daraus lisst sich die Einschaltverlustleistung berechnen zu:
Upst: di
Pon,TT - ﬂ : ﬂ (655)

67" dt
Durchlassverluste eines Briicken-MOSFET lassen sich berechnen wie folgt:

1
PD,TT = RDS(on)_{

2 "oL, " 6L2

T
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mit den Konstanten

(Uz/n— Ul) T « . Ultd
(Ly+ L,) ’ 2 a7 b und- i, YR (6.57)
und Uit
i~ T 1d .
T (6.58)

Der Ausschaltvorgang ist hart und verlustbehaftet. Ein Transistor schaltet jeweils die
Hilfte des Eingangsstromspitzenwertes 7; ab und sperrt nach dem Schaltvorgang gegen
die Spannung des Clamping-Kondensators U,. Ausschaltverluste sind damit:

wUat, 0 R
Possrr = 141i + ﬁ(Udtf + Lyiq) (6.59)

mit der Anstiegszeit der Sperrspannung ¢,, der Fallzeit des Stromes ¢; und der Streuin-
duktivitdt des Kommutierungskreises Ly.

Die Gleichrichterdioden fiihren jeweils fiir eine Halbperiode den Sekundérstrom des
Transformators. Mit den Konstanten ¢, k und i1, aus Gl (6.57) lassen sich die
Durchlassverluste einer Gleichrichterdiode beschreiben als:

(Ucl - Ug/n) t*ZQ k il min ]{?2 C
U C )
o < L, onT ' T  onT
(Ug — U/n)? 22 K> ek min K min
c ’ . 6.60
e ( 1z sl aer T er toer ) (660

PD, Rec

Die Sperrverzogerungsladung @), einer Diode ist abhidngig von der Steilheit des ab-
kommutierenden Stromes. Die Steilheit des abkommutierenden Stromes einer Gleich-
richterdiode ist (vgl. ESB in Abb. 6.24):

diy U,
B .61
dt n?L, (6.61)

Damit lassen sich aus entsprechenden Kennlinien der Datenblétter Werte fiir die Sperr-
verzogerungsladung @, ermitteln. Die Gleichrichterdioden sperren gegen die Aus-
gangsspannung Us, damit lassen sich die Ausschaltverluste einer Gleichrichterdiode
bestimmen zu:

QTTUZ

Poff, Rec =— T (662)

Es finden innerhalb einer Taktperiode zwei Clamping-Vorgénge statt, in denen der
Strom innerhalb der Clamping-Zeit t* um den Wert ¢; abnimmt. Die Durchlassverluste
der Clamping-Diode sind damit:

“ * " t*
Ppog=Upot1 -2 +rpi2-2
’ T 13T

(6.63)
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Die Steilheit des abkommutierenden Stromes der Clamping-Diode (vgl. ESB in Abb.
6.25) ist:

dicl _ % N dipri _ (Ul - Ucl) N (Ucl — UZ/”) (664)
dt dt dt Ly L,

Nach dem Abschalten der Clamping-Diode liegt an der Clamping-Diode die Spannung

UR all.

TLUl LU + U2L1
n(L1 + Lg)
Mit der Spannung Ugr und der aus dem Datenblatt zu entnehmenden Sperrverzugsla-

dung QM(%) lassen sich die Ausschaltverluste (zwei Schaltvorgénge pro Periodendauer
T') berechnen zu:
QT'I’UR

2T

Ur =

Pofvacl = 2 (666)

In den vorangehenden Abschnitten wurden fiir den stromgespeisten Vollbriickenwand-
ler mit externer Riickfiihrung der Clampingenergie u.a. die Gleichungen zur Berech-
nung des Spannungsiibersetzungsverhéltnisses und der Halbleiterverlustleistungen her-
geleitet. Ergebnisse dieser Berechnungen werden im Kapitel 8 (Seite 124 ff.) fiir einen
bewertenden Vergleich der untersuchten Schaltungstopologien herangezogen.

Im Folgenden werden fiir den stromgespeisten Vollbriickenwandler mit interner Riick-
fithrung der Clampingenergie analog zu den vorangehenden Abschnitten Gleichungen
fiir die Halbleiterverluste und das Betriebsverhalten anhand einer Schaltungsbeschrei-
bung hergeleitet.
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Abbildung 6.20: Zeitverlaufe des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit externer

Riickfiihrung der Clampingenergie
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6.2.3 Stromgespeister Vollbriickenwandler mit interner Riick-
fiihrung der Clampingenergie

Im Folgenden wird der stromgespeiste Vollbriickenwandler mit interner Riickfiihrung
der Clampingenergie eingehend analysiert.

Abbildung 6.21 zeigt die Schaltung eines stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit in-
terner Riickfiihrung der Clampingenergie. Die Schaltung entspricht iiberwiegend dem
stromgespeisten Vollbriickenwandler mit externer Energieriickfiihrung (Abb. 6.19). Zu-
sitzlich ist der Transistor T parallel zu der Diode D¢ geschaltet, der es ermdglicht,
die im Kondensator C,; zwischengespeicherte Clampingenergie in die Schaltung zuriick-
zufiihren [79).

L Y

sek

“D

el T%t qu 7K ok

Abbildung 6.21: Schaltbild des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner Riick-
fiihrung der Clampingenergie

Die eingezeichnete Diode D¢y ist fiir den Betrieb des Wandlers nicht notwendig, da
innerhalb der MOSFET-Struktur eine Diode antiparallel zum MOSFET, die sog. In-
versdiode, vorhanden ist. Um das Verhalten der Schaltung leichter nachvollziehbar zu
gestalten, ist die Diode D¢ in der Schaltung dennoch dargestellt.

Die Sperrspannung der Transistoren Ty bis T4 sowie T¢ ist die Spannung U, am
Kondensator im Clamping-Netzwerk .

Die Zeitverldufe des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit externer Clampingener-
gieriickfiihrung zeigt Abbildung 6.22. Bis auf den Zeitraum t5 — t3 gleichen sie den
Zeitverldufen des Wandlers mit externer Energieriickfiihrung (vgl. Abb. 6.20).
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Abbildung 6.22: Zeitverldufe des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner
Riickfiihrung der Clampingenergie
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Im Folgenden wird die Funktionsweise des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit
interner Riickfiihrung der Clampingenergie anhand der Zeitverldufe kurz beschrieben:

Im Zeitraum vor ty leiten die Transistoren T3 und Tjy.

t1 — to : Zum Zeitpunkt ¢ty werden zusatzlich Ty und T eingeschaltet. Alle Transistoren
leiten, die Primédrspannung u,,; des Transformators ist Null, die Sekundérspan-
nung ist ugr, = Us. Die fallende Flanke des Transformatorstromes ist bestimmt
durch die Spannung Us /n, die iiber der Streuinduktivitit L, abfillt (ESB in Abb.
6.24 auf Seite 95). Die in der Streuinduktivitit gespeicherte Energie wird durch
die Dioden D; und D, auf die Sekundéirseite iibertragen.

to — t1 : Der Transformatorstrom 4,,; wird zum Zeitpunkt ¢; Null. Die Haupttransisto-
ren Ty bis Ty leiten weiterhin. Die Spannung U; liegt iiber der Induktivitat L; an
und bestimmt die steigende Flanke des Eingangsstromes i; (ESB in Abb. 6.23).

t3 — to : Zum Zeitpunkt t, werden T3 und T, abgeschaltet. Der Strom ¢;, der wihrend
des Kommutierungsvorganges als konstant angenommen werden kann, wird in die
Streuinduktivitat des Transformators L, eingepréigt. Durch die schnelle Strom-
dnderung an L, steigt die Spannung auf der Primérseite des Transformators
Upyr. Hat diese die als konstant angenommene Spannung des Kondensators Cy
erreicht, beginnt die Diode D¢ zu leiten, die Primarspannung des Transformators
wird damit auf dem Wert u,,; = Uy festgehalten. Die fallende Stromflanke von
11 wird bestimmt durch die Spannung U; — U, iiber der Induktivitiat L;. Die
Flanke des Transformator-Primérstromes 4,,; wird bestimmt durch die Spannung
Uy — Uy /n iiber der Streuinduktivitit L,. Wéhrend die MOSFET-Inversdiode
Diode D¢ leitet, wird der Kanal des Transistors T aufgesteuert (ESB in Abb.
6.25).

ty — t3 : Der Strom durch die Inversdiode D¢ wird zum Zeitpunkt ¢35 Null, der Transis-
tor, dessen Kanal bereits aufgesteuert ist, beginnt zu leiten. Der Einschaltvorgang
von T¢ ist ein entlasteter Schaltvorgang, da die Spannung wihrend des Einschal-
tens iiber dem Ventil aufgrund der leitenden Diode nahezu Null ist (ZVS). Die
primére Transformatorspannung ist weiterhin w,,; = Uy (ESB in Abb. 6.25). Der
Strom der Clamping-Einheit i, ist negativ und flieft in die Schaltung zuriick.
Der Primérstrom des Transformators steigt weiterhin an (i,.; = (—iq +41)).

ts — ty : Zum Zeitpunkt ¢4 ist die Energiemenge, die wihrend des Zeitraumes t3 —to im
Clamping-Kondensator gespeichert wurde, wieder aus dem Clamping-Kondensa-
tor herausgeflossen. Der Transistor T wird abgeschaltet. Die wihrend t, — t3
in der Streuinduktivitit des Transformators zuséatzlich gespeicherte Energie wird
nun iliber einen Freilaufpfad des Stromes auf die Sekundéarseite iibertragen. Der
Strom teilt sich dabei durch die symmetrische Schaltungsanordnung wie folgt
auf: Eine Hailfte flieft durch T; und die Inversdiode von T3, die andere Halfte
fliefst durch Ts und die Inversdiode von T,. Die Transformatorprimérspannung
ist Null. Auf der Sekundirseite leiten die Dioden Dy und D3 (ESB in Abb. 6.24).
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t¢ — 15 1 Zum Zeitpunkt ¢5 erreicht der Primérstrom des Transformators i,,; den Wert
des Eingangsstromes ¢;. Wahrend ¢ — ¢5 sind ¢; und i,,; gleich, es wird Energie
auf die Sekundérseite iibertragen. Die Flanke des fallenden Stromes ist bestimmt
durch die Spannung (U; — Uy /n) iiber den Induktivititen (Ly + L,) (ESB in Abb.
6.26).

Zum Zeitpunkt tg werden die Transistoren T35 und T4 zusétzlich zu den bereits lei-
tenden Transistoren T und T eingeschaltet, es beginnt die zweite Halbperiode,
die Strom- und Spannungsverldufe sind prinzipiell gleich wie die oben beschrie-
benen.

Schaltungsanalyse

Fiir die Schaltungsanalyse werden folgende Voraussetzungen getroffen: Verluste in
den Halbleitern, in induktiven und kapazitiven Elementen werden vernachlissigt. Der
Transformator wird mit dem Windungszahlenverhéltnis n und der auf die Primérseite
bezogenen Streuinduktivitdt L, modelliert.

Die Erzeugung des Ansteuersignals fiir den Transistor T¢; kann auf verschiedene Weise
geschehen. Abhéngig von der Grofe der Kapazitiat C steigt die Clamping-Spannung
U, wihrend der Leitdauer von D¢ (3 —t9). Leitet der Transistor Ty, wird Energie aus
der Kapazitit entnommen, die Spannung U, sinkt. Eine Mdoglichkeit besteht demnach
darin, den Transistor T¢) durch einen schnellen Spannungskomparator anszusteuern. Ist
die Clamping-Spannung grofer als ein Referenzwert Uy ,.f, so wird T eingeschaltet,
sinkt die Spannung unter den Referenzwert ab, wird T abgeschaltet. In Abhéngigkeit
der Referenzspannung wird sich dabei eine Clamping-Zeit t.; einstellen. Bei dieser Mo-
dulationsmethode ist zu beachten, dass ein Kurzschluss des Clamping-Kondensators
C,; iiber die Transistoren T und T; verhindert werden muss.

tor = (t4 — t2) bezeichnet dabei die Zeitdauer des aktiv gesteuerten Clampingvorgangs
des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner Riickfiihrung der Clampingener-

gie.

Eine weitere Moglichkeit zur Ansteuerung des Clamping-Transistors besteht in der
Nutzung eines pulsweitenmodulierten Ansteuersignals (PWM). Nach dem Abschalten
zweier diagonaler Transistoren, beispielsweise T3 und T, wie oben beschrieben, wird
der Transistor T¢; fiir eine bestimmte Zeitdauer ¢, aufgesteuert. Die Spannung am
Clamping-Kondensator U, wird sich dann im eingeschwungenen Zustand in Abhingig-
keit von t, auf einen stationdren Wert einstellen.

Das verhéltnisméfig schlechte Reverse-Recovery-Verhalten der MOSFET-Inversdioden
fiihrt zu hohen Halbleiterbelastungen durch hohe Strom- bzw. Spannungssteilheiten.
In Abschnitt 7.3.5 wird anhand von Messergebnissen detaillierter auf diese Problema-
tik eingegangen. Dieses Problem kann umgangen werden, indem das Zeitintervall ¢,
moglichst lang gewdhlt wird. Damit wird erreicht, dass der Dioden-Riickstrom nicht
abgeschaltet wird.

Werden Totzeiten, die einen Kurzschluss des Kondensators C,; verhindern, zwischen
den Haupttransistoren T; bis Ty und dem Clamping-Transistor vernachlissigt, so ist
das Clamping-Zeitintervall ¢, bei dieser Modulationsmethode wie folgt:
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T
tcl,opt - E —tq (667)

mit der Periodendauer der Haupttransistoren 7' und der Leitdauer der Haupttransis-
toren t4.

Ein weiterer Vorteil der Modulationsmethode entsprechend Gleichung (6.67) ist das
entlastete Einschalten (ZVS) der Haupttransistoren nach dem Clamping-Vorgang: Der
Freilaufpfad des Clamping-Stromes, der durch den Transistor T¢; abgeschaltet wird,
wird durch die diagonal liegenden Transistoren (Beispiel: T5 und T,) und die Invers-
dioden der beiden anderen diagonal liegenden Transistoren (T; und Tj) gebildet. Das
Einschalten der Transistoren (im Beispiel Ty und Ty zum Zeitpunkt ¢y) erfolgt dann
spannungslos, da der Kanal bereits wihrend des Leitens der Inversdiode aufgesteuert
wird.

Erfolgt die Modulation des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner
Clampingenergie-Riickfiihrung gemaf des Verfahrens zur Optimierung des Schaltver-
haltens (Clamping-Zeitintervall entsprechend Gleichung (6.67)), dann lasst sich der
Tastgrad D in Abh#ngigkeit der Bauteilparameter und der Ein- bzw. Ausgangsgrofen
bestimmen zu:

—2U2L1T - 4]1L1L(,n + UlTLUn + 2U1T7LL1

D pu—
20,1, T

(6.68)

Werden die Kommutierungszeiten t5 — ¢4 und t; — ¢ty (Abkommutieren des Transfor-
matorstromes) als ideal schnell angenommen, so lisst sich obige Gleichung vereinfachen

zu:
o UQT — 4]1Lgn + UlTTL

Us,T

D (6.69)

Der Maximalwert des Transformator-Primarstromes lasst sich dann vereinfacht bestim-
men zu:

ipri = 21 (6.70)

In der Anwendung als Stromrichter fiir Brennstoffzellen zur Netzeinspeisung wird die
Ausgangsspannung U, als konstant betrachtet, und die Eingangsspannung des Voll-
briickenwandlers bzw. die Spannung des Brennstoffzellenstacks ist abhéngig vom Ein-
gangsstrom Uy = f(I4).

Der Tastgrad D bzw. die Zeit t; = t2 — tp, in der alle Transistoren der Vollbriicke
leiten, sind dabei definiert wie in Abschnitt 6.2.2 fiir den stromgespeisten Vollbriicken-
wandler mit externer Clampingenergieriickfiihrung (Gl. (6.48)). Ebenfalls gleich ist das
maximale Wicklungsverhéltnis 7,,,, des Transformators nach Gl. (6.50).

Die Energie, die wiahrend des Zeitraumes t3 — t5 in den Clamping-Kondensator fliefst,
wird im stromgespeisten Vollbriickenwandler mit interner Clampingenergieriickfithrung
wahrend des Zeitraumes t4 — t3 tiber den Transistor T auf die Sekundéarseite des
Wandlers iibertragen.
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Ein weiterer wesentlicher Unterschied besteht beziiglich der Halbleiterausnutzung zwi-
schen dem stromgespeisten Vollbriickenwandler mit externer Clampingenergieriickfiih-
rung und dem Wandler mit interner Clampingenergieriickfithrung. Bei der Topologie
mit externer Energieriickfiihrung werden die Inversdioden der MOSFETs T bis Ty
nicht von Strom durchflossen, da der Strom immer von den - in positiver Richtung lei-
tenden - Transistoren auf die Diode D¢ der Clamping-Einheit kommutiert. Die Nach-
teile der verhéltnisméfig langsam schaltenden Inversdioden werden damit umgangen.
Fiir die Diode D¢ kann ein Typ mit schnellem Schaltvermogen ausgewéhlt werden, der
ein besseres Schaltverhalten zu Lasten eines guten Durchlassverhaltens aufweist.

Bei der Topologie mit interner Energieriickfiihrung muss auch das Schaltverhalten der
MOSFET-Inversdiode besonders beriicksichtigt werden. Dies wird in Abschnitt 7.3.5
gesondert betrachtet.

Halbleiterverluste

Die analytische Bestimmung der Halbleiterverluste beriicksichtigt Durchlass- und
Schaltverluste, wie in Abschnitt 3.1 dargestellt. Der Effektivwert des Halbleiterstro-
mes verursacht im Einschaltwiderstand Rpg on) des MOSFET die Durchlassverluste,
Schaltverluste entstehen durch gleichzeitiges Anliegen von Strom und Spannung am
Ventil wéhrend des harten Schaltvorgangs.

Fiir die Bestimmung der Durchlassverluste der MOSFETs in der primérseitigen Briicke
sowie der Gleichrichterdioden auf der Sekundérseite wird angenommen, dass das Ab-
kommutieren des Transformatorstromes ideal schnell ablauft (Zeitraum (5 —t4) + (t1 —
to), der Zeitraum (ts—t5) entfillt bei der Modulationsmethode entsprechend Gl. (6.67)).
Der Freilauf in den Inversdioden der Briicken-MOSFETs wird daher ebenfalls vernach-
lissigt. Die hierbei vernachlissigte Kommutierungszeit ¢, (Leitdauer der Inversdioden
der Briicken-MOSFETS):

nLU%p”-

Us

ist aufgrund der hohen Spannung Us/n, die iiber der Streuinduktivitéit L, anliegt (vgl.
Ersatzschaltbild in Abb. 6.24, S. 95) bezogen auf die Periodendauer sehr kurz. Die
Durchlassverluste der Inversdioden der Briicken-MOSFETs werden wegen der Kiirze
ihrer Leitdauer daher vernachlissigt. Das Ausschalten der Inversdiode erfolgt ferner
zu einem Zeitpunkt, zu dem der zugehdrige Transistor bereits aufgesteuert ist. Daher
féllt keine hohe Spannung wéihrend des Abkommutierens der Inversdiode an, Dioden-
Schaltverluste werden daher ebenfalls vernachléssigt.

b = (6.71)

Unter den oben genannten Naherungen lassen sich die Durchlassverluste eines Briicken-
MOSFET berechnen zu:

Ut
6L2

PD,Tr = RDS(on) t?l + pri 3

1 (3ty Uiy 3 2 ta

— — ty+ ., — 6.72

T < 2 2L att (6.72)
Das Einschalten der Haupttransistoren erfolgt entlastet (ZVS), kann demnach als ver-
lustlos angesehen werden. Der Ausschaltvorgang ist hart und verlustbehaftet. Ein Tran-
sistor schaltet jeweils die Hélfte des Eingangsstromspitzenwertes ¢; ab und sperrt nach
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dem Schaltvorgang gegen die Spannung des Clamping-Kondensators U,. Die Gesamt-
schaltverluste eines Briicken-MOSFET lassen sich geméf Abschnitt 3.1 bestimmen zu:

Z-ll’Jcltr Z.1

Fosymr = a7 " E(Ucltf + Lii) (6.73)

Die Gleichrichterdioden fiihren jeweils fiir eine Halbperiode den Sekundéarstrom des
Transformators. Der Stromverlauf ist dreieckférmig, der Maximalwert des Ausgangs-

stromes ist 1gp = Z’% mit %m gem. Gl. (6.70). Damit lassen sich die Durchlassverluste
einer Gleichrichterdiode bestimmen zu:

o %2
P o tcl Lpri UF(] r tcﬂpm‘
D, Rec — F
“ 2nT 3Tn2

(6.74)

Das Abschaltverhalten der Gleichrichterdioden ist beim stromgespeisten Vollbriicken-
wandler mit externer und interner Clampingenergieriickfiihrung gleich. Die Steilheit
des abkommutierenden Stromes einer Gleichrichterdiode ist (vgl. ESB in Abb. 6.24):

dio Us
= 6.75
dt n?L, ( )
Damit lassen sich aus entsprechenden Kennlinien der Datenblétter Werte fiir die Sperr-
verzogerungsladung @), ermitteln. Die Gleichrichterdioden sperren gegen die Aus-
gangsspannung Us, die Ausschaltverluste einer Gleichrichterdiode sind damit:

o QTTU2

P = .
501 = (6.76)

Schaltungsanalyse ,,Clamping®” bei interner Riickfiihrung der Clampingener-
gie

Die Spannung U, die am Clamping-Kondensator im eingeschwungenen Zustand an-
liegt, hangt vom Windungszahlenverhéltnis des Transformators n, der Ausgangsspan-
nung U,, der Eingangsspannung U;, dem Mittelwert des Eingangsstromes /; und der
Streuinduktivitit L, ab. In Abhingigkeit vom Clamping-Zeitintervall ¢, und von t4
lasst sie sich unter Zuhilfenahme von Gl. (6.81) bestimmen zu:

o U2L1tcl + 2IlLlLan + UlLJn(td + tcl)

U. 6.77
l tcln(LU + Ll) ( )
bzw. nach dem Clamping-Zeitintervall ¢, umgestellt:
2L,Linly + Lont U
to S A (6.78)

- LonUcl —+ LlUcm - LgnUl — L1U2

Fiir den stromgespeisten Vollbriickenwandler mit externer Riickfiihrung der Clamping-
energie gilt obige Gleichung mit der Konvention (sieche Abschnitt 6.2.2):

ta

th =
cl 2

(6.79)
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Bei der stromgespeisten Vollbriicke mit interner Energieriickfiihrung und Modulation
nach Gl (6.67) besteht der vereinfachte Zusammenhang zwischen Eingangsspannung
und Clamping-Spannung von:

T 1
U=—_17 .
T—2y ' 1-D " (6.80)

Ucl =

Das Verhiltnis der Ausgangs- und Eingangsspannung % und damit nach Gl. (6.67)
und (6.77) auch die Spannung U, wird dabei durch den Tastgrad D des Wandlers
bestimmt. Die Spannung U, ist die Sperrspannung aller Ventile auf der Primérseite
des Vollbriickenwandlers. Die maximale Hohe U, a0, bestimmt daher die Auswahl der
Sperrspannungsfestigkeit der Halbleiter. Bei gegebenen Halbleitern wird das variable
Spannungsiibersetzungsverhéltnis des Wandlers durch die Sperrspannungsfestigkeit der
Ventile begrenzt.

Die hochste Clamping-Spannung Uy e, tritt bei hohen Eingangsstromen und nied-
rigen Eingangsspannungen auf. Der Tastgrad D ist bei kleinen Eingangsspannungen
hoch, das Clamping-Zeitintervall ¢, ist dann klein, zudem fiihrt der hohe Strom zu
grofsen Energien, die in die Clamping-Einheit flielen. Dieser Betriebspunkt — hohe
Strome bei niedrigen Spannungen — tritt in der Anwendung als DC/DC-Wandler fiir
Brennstoffzellen im Nennarbeitspunkt der Brennstoffzelle auf.

Die Clamping-Spannung hat in dieser Anwendung ihren Maximalwert daher im Nenn-
arbeitspunkt. Eine Einschrinkung des Stellbereiches des stromgespeisten Vollbriicken-
wandlers mit interner Clampingenergieriickfilhrung aufgrund zu hoher Clampingspan-
nungen im Teillastbetrieb ist daher nicht gegeben.

Halbleiter- Verlustleistungsberechnung ,,Clamping*

Die analytische Bestimmung der Halbleiterverluste beriicksichtigt Durchlass- und
Schaltverluste, wie in Abschnitt 3.1 dargestellt. Der Effektivwert des Halbleiterstro-
mes verursacht im Einschaltwiderstand Rpg on) des MOSFET die Durchlassverluste,
Schaltverluste entstehen durch gleichzeitiges Anliegen von Strom und Spannung am
Ventil wihrend des harten Schaltvorgangs.

Im Folgenden wird davon ausgegangen, dass die Modulation des Transistors T¢; gemaf
Gl (6.67) erfolgt, um Probleme durch das nichtideale Reverse-Recovery-Verhalten der
MOSFET-Inversdioden zu vermeiden.

Der Spitzenwert i1 des Eingangsstromes ldsst sich dann in Abhéngigkeit der Eingangs-
spannung Uy, dem Duty-Cycle-Zeitintervall {; und dem Mittelwert des Eingangsstromes
11 = I; bestimmen zu:

A Uity
=L+ — 6.81
(31 1+ 5L, ( )
Fiir die Modulation nach Gleichung (6.67) ist Gleichung (6.81) exakt, fiir ty < te, opt
stellt sie eine sehr gute Ndherung dar.

Wie auf Seite 86 beschrieben ist, beginnt die Diode D¢ (Inversdiode von T¢) zu leiten,
wenn T3 und T4 abgeschaltet werden. Nach einer kurzen Totzeit wird der Kanal von
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MOSFET T¢ durch eine positive Gatespannung geofinet. Es wird daher angenommen,
dass sich dadurch der Durchlasswiderstand der Inversdiode auf den Einschaltwiderstand
Rps (on) des MOSFET reduziert [6]. Die Durchlassverluste des Transistors T¢; und der
zugehorigen Inversdiode D¢ lassen sich dann zusammenfassen zu:

2w Uta’ AL, Uta\®
Pp a = Rpsom—= (I + =2 ) = Rps(on I+ 24 6.82
Doel = SEDS(on) 3 ( vt 2L1> DSom 3 Ty — Ua/m) \ ' T 2L, (6.82)

Wihrend die Diode D¢ abschaltet, bleibt die Spannung iiber der Diode ndherungsweise
Null, da der Transistor T bereits aufgesteuert und damit leitend ist. Die Ausschaltver-
luste der Diode kénnen damit vernachléssigt werden. Das Einschalten des Transistors
Te ist dabei ebenfalls nahezu verlustlos (ZVS).

Beim Ausschalten von T handelt es sich um einen harten, verlustbehafteten Schalt-
vorgang. Der Transistor schaltet den Spitzenwert des Eingangsstromes 7; ab und sperrt
nach dem Schaltvorgang gegen die Spannung des Clamping-Kondensators U,. Die Ab-
schaltverluste von T bzw. die Gesamtschaltverluste der Clamping-Einheit lassen sich
gemaf Abschnitt 3.1 berechnen zu:

o UC tT o .
D2 Y (Ut + Liiy) (6.83)

P, =
Syl oT 2T

mit i; aus Gl (6.81), der Streuinduktivitit des Kommutierungspfades Ly, der Fallzeit
des abkommutierenden Stromes t; und der Anstiegszeit der Drain-Source Spannung

ts.

Nach Gl. (6.82) und (6.83) fiihrt eine reduzierte Clampingspannnung bzw. eine Ver-
langerung des Clamping-Zeitintervalls ¢, zu niedrigeren Schaltverlustleistungen aber
héheren Durchlassverlustleistungen an Transistor T¢;. Aufgrund der vorgegebenen Mo-
dulationsart mit einer maximalen Clamping-Zeit ., = t., mq. bestehen allerdings keine

Freiheitsgrade beziiglich der Einstellung des Clampingzeitintervalls ¢.;, welches gemaf
Gl. (6.67) durch den Tastgrad D vorgegeben ist.

Auch ein Modulationsverfahren nach [78], das zur Reduzierung der Durchlassverluste
in der Clamping-Beschaltung vorgeschlagen wird, kann aufgrund des Verhaltens der
Inversdiode nicht umgesetzt werden: Bei dem Modulationsverfahren nach 78] wird das
Clamping-Zeitintervall quasi in drei Bereiche aufgeteilt: Zunéchst findet ein rein passi-
ver Clamping-Vorgang nur unter Ausnutzung der Inversdiode von T¢; statt. Der Tran-
sistor wird erst am Ende des Clamping-Zeitintervalls eingeschaltet, so dass im mittleren
Bereich des Clamping-Vorgangs kein Stromfluss im Clamping-Schaltkreis stattfindet.
Aufgrund der kurzen Leitdauer der Inversdiode D¢ und von T sinken die Durchlass-
verluste, die Clamping-Spannung steigt geméfs Gl. (6.77) an. Die Schaltverluste der
Clamping-Beschaltung steigen bei Anwendung dieses Verfahrens ebenfalls an, da der
Clamping-Transistor Ty nicht mehr spannungslos einschaltet.
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D

Abbildung 6.23: Ersatzschaltbild des stromgespeisten Vollbriickenwandlers wéhrend
der Speicherphase (t3 — 1)

ol Dl%

Abbildung 6.24: Ersatzschaltbild des stromgespeisten Vollbriickenwandlers wéhrend
der Freilaufphase (t; — to) fiir externe Energieriickfithrung bzw. (t; — to) und (t5 — t4)
fiir interne Energieriickfiilhrung

D Pl Oy

Abbildung 6.25: Ersatzschaltbild des stromgespeisten Vollbriickenwandlers wéhrend
des Clamping-Vorganges (t3 — t2) fiir externe Energieriickfithrung bzw. (t4 — t2) fiir
interne Energieriickfiihrung
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Abbildung 6.26: Ersatzschaltbild des stromgespeisten Vollbriickenwandlers wéhrend der
Ubertragungsphase (¢4 — t3) fiir externe Energieriickfiihrung bzw. (ts — t5) fiir interne

Energieriickfithrung
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In den vorangehenden Kapiteln sind die charakteristischen Gleichungen der untersuch-
ten leistungselektronischen Wandlersysteme ausgehend von Funktionsbeschreibungen
hergleitet worden. Mit Hilfe der hergeleiteten Charakteristiken lassen sich u.a. die Span-
nungsverhéltnisse zwischen Primér- und Sekundérseite, charakteristische Stromverlau-
fe und Energie- bzw. Leistungsfliisse der Beschaltungsnetzwerke fiir unterschiedliche
Arbeitspunkte bestimmen. Die ebenfalls hergeleiteten Gleichungen zur analytischen
Bestimmung der Halbleiterverlustleistungen fiir die untersuchten Stromrichter werden
fiir einen Vergleich der theoretisch erreichbaren Wirkungsgrade und des bendtigten
Aufwandes der Halbleiter (,Bauleistung®) fiir die Wandler in Kapitel 8 (Seite 124 ff.)
verwendet.

Um die fiir die theoretische Analyse getroffenen Annahmen zu bestétigen, zur genaue-
ren Untersuchung des realen Schaltungsverhaltens, z.B. des Kommutierungsverhaltens
der beteiligten Halbleiter, und fiir eine Bewertung der Schaltungen aus einer prakti-
schen Sichtweise wurden die untersuchten Schaltungen dazu im Labormafsstab aufge-
baut und betrieben. Die Dimensionierung der Schaltungen erfolgte dabei ausgehend
von den oben hergeleiteten charakteristischen Gleichungen. Im Folgenden Kapitel wer-
den dazu charakteristische Ergebnisse, die aus den experimentellen Untersuchungen
gewonnen wurden, dargestellt.



Kapitel 7

Messtechnische Untersuchungen der
ausgewahlten Schaltungen

Die Ergebnisse der analytischen Untersuchungen zum Betriebsverhalten der Umrich-
ter wurden in Rahmen der Arbeit z.T. durch numerische Simulationen mit Hilfe der
Schaltungssimulations-Software Simplorer® iiberpriift. Zur Verifikation sowohl der ana-
lytischen als auch der in den Simulationen gewonnenen Ergebnisse wurden Umrichter-
aufbauten fiir alle ausgewihlten Schaltungen im Labormafstab erstellt und im prakti-
schen Betrieb untersucht.

7.1 Versuchsaufbauten / Messgeriite

Zur Speisung der Umrichteraufbauten bis zu einer Leistung von P; = 1,8kW bei Stro-
men bis /; = 120 A finden Labornetzteile Verwendung. Fiir grofere Einspeiseleistungen
wird ein am Lehrstuhl entwickeltes Netzteil verwendet, das Ausgangsspannungen bis
400V und Ausgangsstrome bis 200 A bei einer maximalen Leistung von P =20kW
liefert. Das Netzteil besteht aus einem Tiefsetzsteller (fs = 5kHz), der aus dem Dreh-
stromnetz iiber einen Stelltransformator und einen Gleichrichter versorgt wird. Der
Stelltransformator iibernimmt dabei einen Teil der Spannungsanpassung. Das iiber
einen Mikrocontroller geregelte Netzteil bietet dabei ausgangsseitig neben einem rein
gesteuerten Betrieb (einstellbarer Tastgrad des Tiefsetzstellers) eine geregelte Aus-
gangsspannung und die Moglichkeit, verschiedene programmierbare Strom-Spannungs-
Kennlinien von Brennstoffzellenstacks nachzubilden. Die Ausgangskapazitit des Netz-
teils vermag dabei das kapazitive Verhalten einer Brennstoffzelle in gewissen Grenzen
nachzubilden.

Zur Messwertaufnahme dienen Differenztastkopfe (ELDITEST GE8100 und GE8115)
fiir zeitabhéingige Spannungen, Stromzangen mit Strommessverstirkern (Tektronix
TCP) sowie Rogowski-Stromzangen (PEM CWT mini und CWT ULTRA mini)
fiir zeitabhingige Strome. Wéhrend die Tektronix-Stromzangen im Gegensatz zu
den Rogowski-Stromzangen auch Gleichanteile im Strom messen konnen, bieten die

98
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Rogowski-Stromzangen neben einer hohen Bandbreite aufgrund ihrer kleinen Bau-
art die Moglichkeit, die Ventilstrome in den kompakten Aufbauten zu messen. Sind -
wie bei den DC/DC-Wandlern - mehrere Ventile parallelgeschaltet, so bezieht sich die
Strommessung mittels der Rogowski-Stromzangen auf ein Ventil. Hierauf wird bei der
Darstellung der Zeitverldufe im einzelnen hingewiesen. Aufgrund der symmetrischen,
niederinduktiven und niederohmigen Aufbauten kann von einer hinreichend symmetri-
schen Stromverteilung ausgegangen werden.

Zur Messwertdarstellung dienen Digital-Oszilloskope (Hersteller: LeCroy, Tektronix)
mit 8 Bit vertikaler Auflosung. Bei den in diesem Kapitel dargestellten Zeitverldufen
befinde sich der Nullpunkt ¢ = 0 us definitionsgemif auf der Ordinate der Oszillogram-
me am linken Rand.

Als Belastung fiir die Umrichter dienen zum einen ohmsche Widerstinde (Testbetrieb
der DC/DC-Wandler, Betrieb des Z-Source-Wechselrichters), zum anderen das Netz als
aktive Last (Wechselrichter mit eingeprigtem Strom, DC/DC-Wandler in Kombination
mit dem Wechselrichter mit eingepriagter Spannung).

7.2 DC/AC-Wandler (Wechselrichter)

Die Laboraufbauten der Wechselrichter sind im Rahmen von Studien- und Diplom-
arbeiten am Lehrstuhl fiir Leistungselekronik und Elektrische Antriebe in Kiel ent-
wickelt worden. Die Leistungsteile bestehen aus kommerziell erhaltlichen IGBT- bzw.
Diodenmodulen. Die Verschaltung der Module mit den Kapazititen erfolgt mit plat-
tenformigen mehrlagigen Kupferleitern, um die Kommutierungskreise niederinduktiv
zu halten. Die Ansteuerung der IGBTs erfolgt mit industriellen Treiberkarten des Her-
stellers Alstom®. Diese Treiberkarten stellen galvanisch getrennte bipolare Gatespan-
nungen von +15/-5V zur Verfiigung und beinhalten einen Uberstromschutz in Form
einer Uberwachung der Kollektor-Emitter-Spannung im Einschaltzustand (Ucg-Fehler-
erkennung).

Die Erzeugung der Pulsweitenmodulation bzw. die Regelung erfolgt mit einem digitalen
Signalprozessorsystem (dspace®), an das auch die Messwerte libergeben werden. Die
Ansteuersignale fiir den Wechselrichter mit eingeprigtem Strom sowie fiir den Z-Source-
Wechselrichter werden zusétzlich iiber ein FPGA (Field Programmable Gate Array)
modifiziert.

Das Regelkonzept sieht vor, die Leistung der Wechselrichter zu regeln. Dies erfolgt mit
Hilfe kaskadierter Regelkreise [10]: Der Netzstrom wird mit dem inneren Regelkreis
- einer netzspannungsorientierten Regelung - nach Betrag und Phase geregelt. Die
tibergeordnete Regelung hilt die Eingangsgrofe (Eingangsstrom beim I-Wechselrichter,
Zwischenkreisspannung beim U-Wechselrichter) auf dem Sollwert.

Aufbau des Wechselrichters mit eingepragtem Strom

Der Wechselrichter mit eingeprigtem Strom ist auf einen maximalen Zwischenkreis-
strom von I; = 60 A und Netzspannungen von Uy = 400V ausgelegt. Dies entspricht
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einer Nennleistung von Py = 20kW bei einer Eingangsspannung von U; = 333 V. Die
riickwirtssperrfihigen Ventile sind durch Standard-IGBT-Module und zusétzlich in
Reihe geschaltete Diodenmodule mit einer Sperrspannungsfestigkeit von jeweils 1700 V
realisiert.

Um die Halbleiter vor Uberspannungen zu schiitzen, die durch eine versehentliche Un-
terbrechung des Zwischenkreis-Strompfades entstehen kénnen, sieht das Schutzkonzept
fir den I-Wechselrichter ein Kurzschliefien der Gleichstrominduktivitiat L, mit Hilfe ei-
nes zusétzlichen Zweiges vor [80]. Im Eingangskreis liegt dazu ein zusétzlicher IGBT,
der im Fehlerfall abschaltet, um dann einen Kurzschluss der Quelle zu verhindern.

Die Erzeugung der Ansteuersignale und die Regelung des Wechselrichters mit einge-
prigtem Strom erfolgen nach [10].

Weitere Daten des Wechselrichters mit eingepragtem Strom finden sich in Tabelle 10.1
im Anhang.

Abbildung 7.1 zeigt die Zeitverliufe des Eingangs-DC-Stromes i;, die verkettete
Spannung an den Kondensatoren des Netzfilters uc und den Netzstrom iy des I-
Wechselrichters im Wechselrichterbetrieb bei einer Eingangsspannung von U; = 180V,
einem Eingangsstrom von /; = 60 A und einer verketteten Netzspannung von Uya =
200 V.

Die Induktivitidt des Zwischenkreises ist fiir das Erreichen einer stabilen Regelung am
Netz verhéltnisméfkig grof (70 mH) ausgelegt. Der Eingangsstrom i; weist daher nur
eine sehr geringe Welligkeit auf. Sowohl die Kondensatorspannung uc als auch der
Netzstrom iy enthalten Anteile von Harmonischen. Dies ist auf die Oberschwingungs-
belastung des Netzes zuriickzufiihren. Die Phasenverschiebung von 120° zwischen Kon-
densatorspannung und Netzstrom ist auf die Messung des Stromes im Strang, sowie die
Messung der Spannung zwischen zwei Phasen zuriickzufiihren. Die Schaltung befindet
sich im Wechselichterbetrieb bei einem cos(!¢) = 1, es wird reine Wirkleistung ins Netz
eingespeist.

Aufbau des Wechselrichters mit eingepragter Spannung

Der Leistungsteil des Wechselrichters mit eingeprigter Spannung besteht aus einem
6-fach IGBT-Modul mit integrierten Freilaufdioden und einer Sperrspannungsfestigkeit
von 1200V, die niederinduktiv an den Zwischenkreiskondensator angekoppelt sind. Zur
Filterung der Oberschwingungen aus den Netzstrémen dient ein L-Filter 1. Ordnung.

Das Schutzkonzept sieht neben der Ugp—Fehleriiberwachung in den IGBT-Treibern
eine Uberwachung der Zwischenkreisspannung sowie der Netzstrome vor.

Weitere Daten des Wechselrichters mit eingepriagter Spannung finden sich in
Tabelle 10.2 im Anhang. Die Regelung der Zwischenkreisspannung erfolgt mittels einer
netzspannungsorientierten Regelung [10].

Aufbau des Z-Source- Wechselrichters

Der Betrieb des Z-Source-Wechselrichters erfolgt im gesteuerten Betrieb an ohmsch-
induktiver Last. Die Modulation erfolgt nach dem Verfahren der ,Konstanten Verstér-
kung® (siehe Abschnitt 5.3, Seite 45). Der Leistungsteil besteht aus einem kommerziell
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ChT 10.0mve:  @RP] 10.0mvs: M5.00ms Chd 7 —20mv
cha 1.00v

Abbildung 7.1: Zeitverlaufe am Wechselrichter mit eingeprégtem Strom;

Uy =180V, I =60 A, Uva =200V, Kanal 2: iy [104+]; Kanal 1: iy [204:]; Kanal 4: uc [200%].

erhéltlichen 6-fach IGBT-Modul mit integrierten Freilaufdioden, die Sperrspannungs-
festigkeit betriagt 1700 V.

Die Wicklungen beider Zwischenkreisinduktivitdten befinden sich auf einem gemeinsa-
men Kern. Aufgrund der verhéltnisméfig hohen Verluste im verwendeten Schnittband-
kern ist die Induktivitdt allerdings nicht dauerbetriebsfest ausgelegt.

Das Schutzkonzept des Z-Source-Wechselrichters beinhaltet, eine Uberwachung der Zwi-
schenkreisspannung und des Netzstromes.

Weitere Daten des Z-Source-Wechselrichters finden sich in Tabelle 10.3 im Anhang.

Das oben dargestellte Oszillogramm in Abbildung 7.2 zeigt den charakteristischen
Verlauf des IGBT-Kollektorstromes ic und der IGBT-Spannung ucp eines Z-Source-
Wechselrichters (vgl. den Ansatz zur vereinfachten Bestimmung der Durchlastverlust-
leistung in Abb. 5.5(a) auf Seite 51). Im IGBT-Strom (Kanal 2) sind deutlich die
ausgepragten Shoot-Through-Anteile (fs = 3kHz) sowie der sinusformige Anteil des
Netzstromes zu erkennen. Wihrend des Zeitraumes ¢ = 7,4 ... 14,8 ms (Zeitbasis
2ms/div) wird der IGBT nicht gepulst. Weiterhin sind im IGBT-Strom die fiir die
Modulation mit ,Konstanter Verstirkung* charakteristischen Anteile (,einhiillende®)
bei der 6-fachen Netzfrequenz sichtbar.

Das untere Oszillogramm in Abb. 7.2 zeigt den Verlauf des Eingangsstromes bzw. den
Strom i = ip,, durch die Zwischenkreisdiode Dzx (vgl. Schaltbild in Abb. 5.3, S. 46)
sowie die Spannung up,, , die iiber die der Zwischenkreisdiode abféllt.

Die Zwischenkreisdiode sperrt wahrend der Shoot-Through-Zustinde, die Sperrspan-
nung an der Diode wird durch die Spannung der Quelle und die Spannungen der Kon-
densatoren gebildet (vgl. ESB in Abb. 5.4). Wéhrend der aktiven und der Nullzeiger
fithrt die Diode Strom. Spriinge im Diodenstrom — wie im Stromverlauf bei ¢ = 950 us
(Zeitbasis 100 us/div)— sind auf Schaltvorgénge in der Drehstrombriickenschaltung zu-



KAPITEL 7. MESSTECHNISCHE UNTERSUCHUNGEN 102

riickzufiithren [74]. Sie werden in der Berechnung der Durchlassverluste nach Gl. 5.24
vernachléssigt.

Ch1T 100m h2 10.0mV MZ2.00ms ChT 7 38mMV

2

u Dzk [
— I ]

ChT 7100mV n2 20.0mV M T00us Chi -26mV

Abbildung 7.2: Zeitverlaufe an Ventilen des Z-Source-Wechselrichters

Oben: Ventilstrom und -spannung wihrend einer Netzperiode. Kanal 1: ucg [100%]; Kanal 2: i¢
[56{%]; Zeitbereich: [2%]

Unten: Eingangsstrom und Spannungsverlauf an der Zwischenkreisdiode. Kanal 2: i1 = ip, [10({%};
Kanal 1: up,, [10055]; Zeitbereich: [10042 ]
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7.3 DC/DC-Wandler

7.3.1 Auslegung und Aufbau

Die Laboraufbauten der DC/DC-Wandler wurden im Rahmen dieser Arbeit entwickelt
und aufgebaut.

Die Ansteuersignale fiir die Transistoren sowohl der Vollbriickenwandler als auch
des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitit werden mit Hilfe eines FPGA er-
zeugt. Variable Parameter sind Taktfrequenz und Aussteuergrad bzw. zusitzlich die
Clamping-Zeit fiir die Schaltungen mit interner Riickfiihrung der Clampingenergie
(stromgespeister Vollbriickenwandler und Hochsetzsteller mit angezapfter Induktivi-
tiit).

Die MOSFETs werden mit unipolaren Gatespannungen (0V/15V) angesteuert, die
von Treiberkarten des Herstellers Concept® jeweils galvanisch getrennt zur Verfiigung
gestellt werden. Die Treiber beinhalten weiterhin einen Halbleiterschutz vor Uberstrom
durch Uberwachung der Durchlassspannung des eingeschalteten Ventils.

Weiterhin werden die Eingangsstrome mittels Hall-Wandler sowie die Ausgangsspan-
nungen der Wandler und die Spannungen der Clamping-Kreise bei den stromgespeisten
Schaltungen iiberwacht. Die Abschaltschwellen sind dabei so ausgelegt, dass die im Sys-
tem gespeicherten Energien zu keiner Zerstorung der Halbleiter fiihren.

Uber eine Verschaltung der Kommutierungskreise (Eingangskondensatoren - Cool-
MOS beim spannungsgespeisten Vollbriickenwandler bzw. Clamping-Kondensator -
CoolMOS beim stromgespeisten Vollbriickenwandler) mittels grokflichiger verplatteter
Kupferleiterbahnen ist eine niederinduktive und niederohmige Verbindung gewéhrleis-
tet.

Die verwendeten Bauelemente und wichtige charakeristische Eigenschaften der Ver-
suchsaufbauten werden im Folgenden kurz fiir den Hochsetzsteller mit angezapfter
Induktivitit und die Vollbriickenwandler beschrieben.

Die Auslegung der Bauteile erfolgte nach dem in Abschnitt 8.1.1 beschriebenen Ver-
fahren fiir den in Abschnitt 4.1.2 (Tabelle 4.1, S. 33) dargestellten Betriebsbereich.

Aufbau des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitdt

Der Haupttransistor T; (vgl. Schaltung in Abb. 6.1, S. 53) besteht aus einer Paralell-
schaltung von n = 12 Infineon® 60 A 600 V CoolMOS vom Typ IPW60R045CS (charak-
teristische Daten in Tab. 8.4). Der Transistor ist auf niedrige Durchlassverluste opti-
miert. Diese MOSFET weisen gegeniiber IGBTs in der Sperrspannungsklasse von 600 V
niedrigere Durchlass- und Schaltverluste auf und erméglichen den Einsatz kompakter
induktiver Bauelemente. Die Clamping-Dioden in Wandlern mit passivem Clamping
bzw. Clamping mit externer Clampingenergieriickfiihrung bestehen aus Parallelschal-
tungen von Dioden des Typs HFA25PB60 vom Hersteller International Rectifier®. Die
Sperrspannung betrigt Ur = 600V, die Auswahl erfolgt optimiert auf ein gutes Schalt-
verhalten der Dioden (Ultra Fast, Soft Recovery Diode).
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Der Clamping-Transistor T'¢; bei der Schaltung mit interner Clampingenergieriickfiih-
rung wird ebenfalls durch eine Parallellschaltung der auch fiir den Haupttransistor
eingesetzten CoolMOS vom Typ IPW60R045CS gebildet. Zur effizienten Wérmeabfuhr
sind die nichtisolierten Transistorgehduse auf leistungsfahigen Aluminium-Kiihlkérpern
montiert, die auch die elektrische Verbindung herstellen. Die Clamping-Dioden sind
ebenfalls elektrisch leitfahig mit einem separaten Aluminium-Kiihlkérper verbunden,
der vom Rest der Schaltung galvanisch getrennt ist.

Die Ausgangsdiode vom Typ DH2x61-18A des Herstellers IXYS® (Ipavy = 60A,
Urrn = 1800 V) weist ein gutes Schaltverhalten bei hoher Sperrspannung auf.

Die angezapfte Induktivitit wurden vom Hersteller ST'S-Transformatoren, nach folgen-
den Vorgaben hergestellt:

Streuinduktivitatsarmer Aufbau

Windungszahlverhéltnis n, bzw. Verhéltnis der Induktivititen L; und Lo

maximale Grundschwingungsfrequenz

maximaler Stromeffektivwert eingangs- und ausgangsseitig

Das Verhéltnis der primérseitigen Windung N; und der sekundérseitigen Windung N,
bei der angezapften Induktivitit ist mit n = % = 3 derart ausgelegt, dass sich der
Hochsetzsteller iiber den gesamten Arbeitsbereich in der Ndhe des Modulationsgrades

T
D= ?E = 0,5 mit T = Einschaltzeit des Haupttransistors T}
befindet. Die primére Induktivitit betragt L; = 15uH, die Wicklungen sind mit Hoch-

frequenzlitze auf einem Ferritkern aufgebracht.

Ein- und Ausgangsseite sind durch Elektrolyt-Kondensatoren gestiitzt. Der Clamping-
Kondensator besteht aus einer Parallelschaltung von Folienkondensatoren (C' = 6, 6 uF)
und Elektrolytkondensatoren (C' = 680 uF). Er ist niederinduktiv und niederohmig
iiber eine Kupferverplattung an die Leistungshalbleiter angeschlossen.

Aufbauten der Vollbriickenwandler

Die Transistoren Ty bis T, (vgl. Schaltbilder in Abb. 6.12, S. 72 und Abb. 6.21, S.
86) bestehen jeweils aus einer Parallelschaltung von n = 8 Infineon® 60 A 600V Cool-
MOS vom Typ IPW60R045CS. Trotz deren relativ hoher Sperrspannung von U = 600V
weisen sie einen geringen Bahnwiderstand von Rpg,, = 0,045€2 auf. Bei dem strom-
gespeisten Vollbriickenwandler mit passivem Clamping bzw. Clamping mit externer
Clampingenergieriickfiihrung kommen Clampingdioden vom Typ International Recti-
fier HFA25PB60 (Ur = 600 V) zum Einsatz. Die Dioden sind in Bezug auf ein moglichst
gutes Schaltverhalten bei hohen Frequenzen ausgewéhlt (Ultra Fast, Soft Recovery Di-
ode). Der Clampingtransistor bei interner Clampingenergieriickfiihrung ist der ebenfalls
eingangsseitig eingesetzte CoolMOS IPW60R045CS.
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Um eine moglichst effiziente Verlustwarmeabfuhr der nichtisolierten Transistor- und
Clampingdiodengehduse (TO 247) zu erreichen, sind die elektrisch parallelgeschalteten
MOSFETs und Dioden thermisch an eine gemeinsame Kupferkiihlplatte gekoppelt, um
eine gute Warmespreizung zu erreichen. Die Kupferkiihlplatte fiihrt zudem gleichzeitig
den Drain- bzw. Kathodenstrom und ist iiber eine thermisch leitfahige, elektrisch iso-
lierende Folie an effiziente Kiihlkérperprofile angekoppelt. Der kritische, da elektrisch
isolierte (Uest = 1kV) Warmeiibergang Kupferkiihlplatte - Aluminiumkiihlkorper ist
damit durch die im Verhiltnis zur Kiihlfliche der Transistoren deutlich vergréferte
Flache der Kupferkiihlplatte optimiert.

Durch die verhiltnisméfig grofse und diinne elektrische Isolierung zwischen der auf
schwankendem Potential befindlichen Kupferkiihlplatte und geerdetem Aluminium-
kiihlkorper wird eine parasitire Kapazitit in der Grofenordnung der Ausgangskapazi-
tit der parallelgeschalteten MOSFETs gebildet.

Der Gleichrichter des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers wird aus Dioden der
Firma IXYS vom Typ DH2x61-18A mit einem Nennstrom von Ip 4y = 60 A gebil-
det. Die Dioden sind in Bezug auf gutes Schaltverhalten bei hoher Sperrspannung
gewéhlt (Fast Recovery Epitaxial Diode (FRED)). Die Sperrspannung einer Diode
betrigt Ugr = 1800 V. Um die geforderte Spannungsfestigkeit des Gleichrichters zu er-
halten, werden jeweils zwei Dioden in Serie geschaltet. Eine statische und dynamische
Symmetrierung erfolgt nach [6] iiber parallelgeschaltete Widerstdnde und Kondensato-
ren.

Fiir den Gleichrichter des stromgespeisten Vollbriickenwandlers konnen aufgrund der
weniger kritischen Sperrspannungsbelastung Dioden mit einer Sperrspannung von
1200V eingesetzt werden (ST Microelectronics STTA9012TV1, (Ultra Fast, Soft reco-
very)). Diese weisen ein besseres Schaltverhalten als die 1800 V-Dioden auf. Um die
auftretenden Verluste abzufiihren, sind jeweils zwei der Dioden mit einem Nennstrom
von Ir 4y = 45 A parallelgeschaltet.

Die induktiven Bauelemente wurden in Zusammenarbeit mit dem Hersteller STS-
Transformatoren nach Vorgaben erstellt.

Vorgegebene Parameter neben der Forderung nach einem streuinduktivitdtsarmen Auf-
bau fiir die Transformatoren waren:

e Windungszahlverhaltnis
e maximale Grundschwingungsfrequenz

e maximaler Stromeffektivwert

Das Windungszahlverhéltnis fiir den Transformator des spannungsgespeisten Voll-
briickenwandlers wurde dabei nach Kap. 6.2.1 in Abhéingigkeit der zu erwartenden
Streuinduktivitiat bestimmt, um den erforderlichen Spannungshub zu gewihrleisten.
Fiir den spannungsgespeisten Vollbriickenwandler betriigt das Ubersetzungsverhiltnis
n = 10.
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Das gewédhlte Windungszahlverhéltnis fiir den Transformator des stromgespeisten Voll-
briickenwandlers ermdoglicht es, bei héchster Eingangsspannung den Minimalwert der
Ausgangsspannung zu erreichen. Fiir den stromgespeisten Vollbriickenwandler betragt
das Ubersetzungsverhéltnis n = 3,25.

Die Transformatoren sind als sogenannter ,power-train verschaltet, d.h. je Umrich-
ter werden zwei Transformatoren primérseitig parallelgeschaltet und sekundérseitig in
Reihe geschaltet, um die Streuinduktivitdten zu minimieren. Die Wicklungen sind aus
Hochfrequenzlitze auf Ferritkernen gewickelt.

Vorgegebene Parameter fiir die Induktivititen waren:

e Wert der Induktivitit
e maximale Grundschwingungsfrequenz
e maximaler Stromeffektivwert

e Spitzenwert des Stromes (Sattigungsstrom)

Fiir den spannungsgespeisten Vollbriickenwandler betragt der Wert der ausgangsseiti-
gen Filterinduktivitdt L, = 350 uH, fiir den stromgespeisten Vollbriickenwandler be-
tragt der Wert der eingangsseitigen Filterinduktivitdt L, = 10 uH. Die Induktivitidten
bestehen aus Hochfrequenzlitze auf Ferritkern.

Der Clamping-Kondensator des stromgespeisten Vollbriickenwandlers besteht aus einer
Parallelschaltung aus Folienkondensatoren (C' = 3,68 uF) zur Aufnahme der transien-
ten Strome und einem Elektrolytkondensator (C' = 680 uF) fiir die Energiespeicherung.

Ein- und Ausgangsseite der Wandler sind jeweils durch Elektrolyt-Kondensatoren ge-
stiitzt.

Die Energie, die im Clamping-Kreis anfillt, wird beim stromgespeisten Vollbriicken-
wandler mit externer Energieriickfiihrung iiber einen Hilfsumrichter auf die Sekundér-
seite iibertragen. Der Hilfsumrichter selbst ist ein spannungsgespeister Halbbriicken-
wandler mit galvanischer Trennung und einer Nennleistung von P = 1kW. Der Halb-
briickenwandler wird mit einem konstanten einstellbaren Tastgrad betrieben, so dass
sich eine Clamping-Spannung Ug; um einen konstanten Faktor niedriger als die Aus-
gangsspannung einstellt.

Fiir den Testbetrieb dient ein Chopper-Widerstand als Sicherheit, der als Zweipunkt-
regler auf eine konstante Spannung regelt und in der Lage ist, die gesamte anfallende
Clamping-Leistung in Warme umzusetzen.

Zur Ermittlung des Verhaltens der DC/DC-Wandler erfolgt deren Betrieb rein gesteu-
ert an ohmscher (Widerstand) oder aktiver Last (Netz iiber U-WR). Bei Belastung
mit einem Wechselrichter mit eingeprigter Spannung regelt dieser auf eine konstante
Zwischenkreisspannung, aufgrund der Kennlinie des Netzteils stellt sich ein stabiler
Arbeitspunkt ein.
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Als Regelungskonzept fiir das Gesamtsystem bietet sich eine Zwischenkreisspannungs-
regelung des Wechselrichters und eine Eingangsstromregelung des DC/DC-Wandlers
an. Die Regelungskonzepte wurden im Rahmen dieser Arbeit aber nicht weiter unter-
sucht und umgesetzt.

7.3.2 Betriebsverhalten des Hochsetzstellers mit angezapfter
Induktivitit

Hochsetzsteller mit angezapfter Induktivitdt und externer Riickfiihrung der
Clampingenergie

Abbildung 7.3 zeigt Strom- und Spannungsverldufe des Hochsetzstellers mit angezapf-
ter Induktivitit und externer Riickfiihrung der Clampingenergie.

Kanal A zeigt den Strom % durch eine der parallelgeschalteten Clamping-Dioden. Ka-
nal B zeigt den Strom =5 durch einen der parallelgeschalteten CoolMOSFET. Kanal 3
zeigt die Drain-Source Spannung von T; und Kanal 2 zeigt die Gatespannung an T}.

Nach 6 pus schaltet der Transistor T; ab, der Strom kommutiert in den Clamping-
Pfad. Die Sperrspannung an T; entspricht der Clamping-Spannung, hier 180 V. Das
Abkommutieren der schnellen Clamping-Diode erfolgt mit sehr geringem Riickstrom.
Beim Einschalten von Ty nach 22 us fiihrt der Transistor zunéchst auch die iiber die
Induktivitit transformierte Riickstromspitze der sekundérseitigen Diode. Aufgrund der
hohen Sperrspannungsfestigkeit der sekundérseitigen Diode ist deren Schaltverhalten
weniger optimal als das der Clamping-Diode. Strom- und Spannungsverldufe sind iiber
den gesamten Zeitverlauf verhéltnisméfig glatt und neigen nicht zum Schwingen.
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Abbildung 7.3: Zeitverldufe des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitdt und ex-
terner Riickfithrung der Clampingenergie;

Uy =85V, I; =70A, Uy =350V, Ug; = 230V; Kanal A: %, Kanal B: ’%, Kanal 3: upg, T,, Kanal
2: ugs, r1, Technische Daten des Wandlers siehe Abschnitt 7.3.1.
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Hochsetzsteller mit angezapfter Induktivitidt und interner Riickfiihrung der
Clampingenergie

Abbildung 7.4 zeigt Strom- und Spannungsverldufe des Hochsetzstellers mit ange-
zapfter Induktivitdt und interner Riickfiihrung der Clampingenergie. Der Clamping-
Transistor wird hier mit optimaler Modulation nach Gl. (6.26) angesteuert.

Kanal A zeigt den Strom ’% durch einen der parallelgeschalteten Clamping-
Transistoren. Kanal B zeigt den Strom “f} durch einen der parallelgeschalteten Cool-
MOSFET. Kanal 2 zeigt die Gatespannung von T; und Kanal 3 zeigt die Gatespannung

von Tqy.

Nach ca. 8 us schaltet der Transistor Ty ab, der Strom kommutiert zunéichst in die
Inversdiode von T¢). Nach Ablauf einer Totzeit wird - bei weiterhin negativem Ventil-
strom - der Kanal des Clamping-Transistors mit positiver Gatespannung aufgesteuert.
Dies lésst sich u.a. am Verlauf des Stromes i¢; zum Zeitpunkt ¢ = 10 us erkennen. Bei
t = 15 ps wird der Strom im Clamping-Transistor bei niedriger Drain-Source-Spannung
positiv, die Inversdiode schaltet ebenfalls quasi spannungslos ab. Bei ¢t = 23 us wird der
Clamping-Transistor abgeschaltet. Der Strom kommutiert zunéchst in die Inversdiode
von T (negative Stromspitze in Kanal B). Der Transistor T; wird nach einer Totzeit
- bei negativem Stromfluss - aufgesteuert. Das Abschalten der Inversdiode sowie das
Einschalten des Haupttransistors erfolgt daher nahezu verlustlos (ZVS).
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Abbildung 7.4: Zeitverldufe des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitat und in-
terner Riickfiihrung der Clampingenergie;

Kanal A: %, Kanal B: %, Kanal 2: ugs, 7, Kanal 3: ugs, 1o,

Wird die Totzeit zwischen Abschalten von T und Einschalten von T, verldngert, so
besteht die Gefahr einer unkontrollierten Kommutierung des Stromes zwischen den In-
versdioden der Transistoren, wie in Abschnitt 7.3.5 beschrieben. Idealerweise schaltet
der Transistor wihrend der Leitphase seiner Inversdiode ein. Bei einem Einschalten
wahrend des Riickstromes der Inversdiode konnte messtechnisch ebenfalls kein negati-
ver Einfluss auf die Schaltung gezeigt werden.
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Mit der optimalen Modulationsmethode sind Strom- und Spannungsverlaufe wie beim
passiven Clamping {iber dem gesamten Zeitverlauf quasi frei von parasitdren Schwin-
gungen.

7.3.3 Spannungsgespeister Vollbriickenwandler

Abbildung 7.5 zeigt Strom- und Spannungsverliufe des spannungsgespeisten Voll-
briickenwandlers.

Kanal 2 zeigt die Drain-Source-Spannung des Transistors T;. Kanal B zeigt den Strom
% durch einen der parallelgeschalteten CoolMOSFETs des Schalters T4. Kanal A zeigt
den Primérstrom des Transformators. Kanal 4 zeigt die Spannung iiber der sekundér-
seitigen Gleichrichterdiode Dj.

Auftillig ist zunédchst, dass die Schaltung zum Schwingen neigt. Die unterschiedlichen
Frequenzen der Schwingungen lassen darauf schliefsen, dass unterschiedliche parasitéire
Schwingkreise angeregt werden. Schwingungen mit relativ hoher Frequenz treten nach
Abschalten des Transformatorstromes auf. Sie sind auf parasitire Schwingkreise, ver-
mutlich gebildet aus den Ausgangskapazititen der MOSFET, der durch die Kiihlkor-
peranbindung gebildeten Kapazitidten und den Streuinduktivitdten zwischen Eingangs-
kondensator und den eingangsseitigen Transistoren zuriickzufiihren. Zudem beeinflusst
das Schaltverhalten der MOSFET-Inversdioden die Schwingungen, wie im Folgenden
nidher erldutert wird. Aufgrund des abgeschalteten Strompfades durch den Transfor-
mator ist die Dampfung gering. Starker gedimpfte Schwingungen mit mittleren Fre-
quenzen treten wahrend des Stromflusses durch den Transformator auf. Aufgrund des
vorhandenen geschalteten Strompfades ist dabei eine stirkere Didmpfung vorhanden.
Die maximale Amplitude dieser Schwingungen iiberschreitet dabei das 2-fache des zu
erwartenden stationdren Wertes. Dies fiihrt insbesondere an den Gleichrichterdioden
zu einer extrem hohen Spannungsbelastung. Der parasitiare Schwingkreis wird dabei im
Wesentlichen aus Transformatorstreuinduktivitdt und den Sperrschichtkapazitaten der
sperrenden Gleichrichterdioden [65, 64|, sowie den zu deren dynamischer Symmetrie-
rung parallelgeschalteten Kapazititen gebildet. Die Schwingungen haben insbesondere
Einfluss auf die Strome im Wandler, die Durchlassverluste werden durch den steigen-
den Effektivwert erhoht. Die maximale Sperrspannung der eingangsseitigen MOSFET-
Briicke steigt dabei nicht wesentlich iiber die Eingangsspannung hinaus an.

Neben erhohten Verlusten fiihren die angeregten Schwingungen im spannungsgespeis-
ten Vollbriickenwandler zu starken Storaussendungen bis in den MHz-Bereich, deren
Abstrahlung gemifs aktueller EMV-Normen zu begrenzen ist.

Abbildung 7.6 zeigt die Strom- und Spannungsverldufe, sowie die Verlustleistung ei-
nes MOSFET im spannungsgespeisten Vollbriickenwandler. Die Oszillogramme zeigen
insbesondere den Zeitraum des Freilaufes iiber die Gleichrichterdioden (¢4, — t3 wie in
Abschnitt 6.2.1 definiert), sowie die Auf- und Abkommutierungszeiten des Transfor-
matorstromes (&, — ¢y bzw. t3 — t3).

Den Einschaltvorgang des MOSFET zeigt das obere Oszillogramm. Bis zum Zeitpunkt
= 7us wird das Verhalten des betrachteten MOSFET durch Kommutierungsvorgan-
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Abbildung 7.5: Zeitverlaufe des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers;

U =85V, I; =100A, Uy =660V, Kanal 2: upg r,, Kanal B: i%, Kanal A: ip,;, Kanal 4: up;.
Technische Daten des Wandlers sieche Abschnitt 7.3.1.

ge anderer Ventile beeinflusst (Auflosung 1 ps/div). Zum Zeitpunkt ¢ = 7 us wird der
MOSFET eingeschaltet und er beginnt zu leiten. Die Stromanstiegsgeschwindigkeit ist
durch die Streuinduktivitit des Transformators begrenzt, die dadurch stark reduzier-
te Einschaltverlustleistung ist nicht messbar. (Der mathematische Oszilloskop-Kanal
C, der die Leistung py(t) darstellt, ldsst keine weitere Verstarkung zu.) Deutlich ist
nach dem Einschalten das Uberschwingen des Ventilstromes aufgrund der parasitiren
Schwingkreise zu erkennen.

Das untere Oszillogramm zeigt den Ausschaltvorgang eines MOSFET zum Zeitpunkt
t = 3,6 us (Auflosung 1 us/div). Der eigentliche Schaltvorgang findet dabei schaltent-
lastet statt, wie prinzipiell in Abbildung 7.8 gezeigt ist. Der Strom kommutiert ab, die
Ventilspannung steigt ohne eine signifikante Spannungsiiberhéhung auf die stationére
Sperrspannung, hier die Eingangsspannung an.

Die Ausschaltverlustleistung stellt die hochste Verlustleistung dar, der Maximalwert
liegt in der Grofsenordnung von 2kW, die Anstiegszeiten von Strom und Spannung
liegen in der Gréfenordnung von 50 ns, so dass sich aus dem Oszillogramm néherungs-
weise eine Schaltverlustenergie von 0,1 mWs bestimmen lésst (vgl. Abb. 7.7, rechts).

Deutlich sind vor dem Einschaltvorgang (Abb. 7.6 oben, bei ¢t = 3...7 us) bzw. nach
dem Ausschaltvorgang (Abb. 7.6 unten bei ¢t = 3,6...7,8 us) die bereits beschriebenen
Ostzillationen sowohl im Strom als auch in der Spannung zu erkennen. Die Schaltung
befindet sich dabei im prinzipiell Freilauf, d.h. alle vier Gleichrichterdioden leiten,
der Transformatorstrom ist Null. Die Strome, die wiahrend dieses Freilaufs abweichend
von den theoretischen Verldufen im MOSFET und damit auch auf der Primérseite des
Transformators flielen, lassen sich mit dem Verhalten der Inversdiode des MOSFET am
Beispiel des Ausschaltvorganges (Abb. 7.6 oben) erkliaren: Zum Zeitpunkt ¢ = 3 us wird
der Strom im nicht betrachteten MOSFET des Briickenzweiges abgeschaltet. Der Strom
kommutiert in die Inversdiode des hier betrachteten MOSFET. Der Dioden-Riickstrom
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Abbildung 7.6: Einschaltvorgang (oben) und Ausschaltvorgang (unten) der MOSFETs
im spannungsgespeisten Vollbriickenwandler;

U1 =85 V, Il =100 A, U2 = 660V, Kanal 2: UDS, Ty 5 Kanal B: %, Kanal C: pv,y, = UDST, * WTI

der Inversdiode kommutiert wiederum in die Freilauf(Invers)-Diode des abschaltenden
MOSFET, dessen Dioden-Riickstrom wiederum in die Inversdiode des hier betrachteten
MOSFET usw. Dieses Verhalten zeigt sich u.a. auch deutlich durch die Spannung iiber
dem MOSFETSs, die Werte von +U; (Sperren des MOSFET bzw. der Inversdiode) und
0 (Leiten des MOSFETs bzw. der Inversdiode) annimmt. In der Theorie sperren alle
4 MOSFETs, die Sperrspannung teilt sich entsprechend den Sperrwiderstinden der
Halbleiter auf, bei der symmetrischen Anordnung dementsprechend auf %

Durch diese Kommutierungsvorginge entstehen zusétzliche Leit- und Schaltverluste
innerhalb des MOSFET, die sich mit der betrachteten Modellierungstiefe nicht analy-
tisch bestimmen lassen. Anhand der Oszillogramme lésst sich jedoch abschitzen, dass
die zusétzlichen Schaltverluste einen deutlich geringeren Anteil an den Gesamtverlus-
ten haben, als die Verluste, die wihrend des eigentlichen Schaltvorganges im MOSFET
auftreten.
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Die Abbildung 7.7 zeigt zusétzlich zum Schaltverhalten der MOSFETs das Kommutie-
rungsverhalten der sekundérseitigen Gleichrichterdioden.

Die Oszillationen des Transformatorstromes - hervorgerufen durch die MOSFETs - tre-
ten auch im Strom der Gleichrichterdioden auf. Zum Zeitpunkt ¢ = 1,5us wird der
Transformatorstrom abgeschaltet, der Freilauf des Ausgangsstromes durch die Gleich-
richterdioden beginnt (Abb. 7.7 oben). Aufgrund von Unsymmetrien im Aufbau und
Bauteiltoleranzen teilt sich der Strom nicht gleichméfig auf alle Gleichrichterdioden
auf. Der Strom der betrachteten Gleichrichterdiode sinkt nahezu auf Null ab. Die Di-
ode ist zunichst aber nicht ausgeschaltet, sie nimmt noch keine Sperrspannung auf.

Bei t = 6 us schaltet die Gleichrichterdiode ab, es fliefst ein Riickstrom und die Diode
nimmt Sperrspannung auf. Die Sperrspannung schwingt mit gleicher Frequenz wie der
Transformator- bzw. Ventilstrom, jedoch um 90° phasenverschoben.

Das untere Oszillogramm in Abb. 7.7 zeigt das Abschalten des MOSFET (wie auch in
Abb. 7.6 unten, jedoch in hoherer Auflosung und zusétzlich mit Spannung und Strom
der Gleichrichterdiode). Der Strom des Transformators wird zu Null, der Ausgangs-
strom flieft im Freilauf iiber die Dioden des Gleichrichters. Kanal A (i,..) und Kanal
4 (uga,,.) zeigen die Strom- und Spannungsverldufe an einer Gleichrichterdiode. Auf-
grund der vorhandenen Unsymmetrien innerhalb der Gleichrichterbriicke teilt sich der
abfallende Transformatorstrom nicht wie theoretisch erwartet sofort auf die parallelen
Zweige der Gleichrichterdioden auf, sondern flieft zunédchst noch in der hier nicht be-
trachteten Diode im benachbarten parallelen Zweig voll weiter. An der betrachteten Di-
ode liegt daher zunéchst noch die volle Sperrspannung an. Die Sperrschichtkapazitidten
der Gleichrichterdioden miissen umgeladen werden. Erst nachdem die Sperrspannung
auf Null gesunken ist (¢ = 350 ns), beginnt die betrachtete Gleichrichterdiode zu leiten.

Der Effekt der unsymmetrischen Aufteilung der Strome und Spannungen an der Gleich-
richterbriicke wird zuséitzlich zu den vorhandenen Bauteilstreuungen bei den Dioden
sehr stark durch Beuteilsstreuungen bei der Beschaltung fiir die Symmetrierung der
hintereinandergeschalteten Dioden verstirkt. Die fiir die dynamische Symmetrierung
parallelgeschalteten Kapazititen wirken sich dabei stark auf das % sowie die Reso-
nanzen der parasitdren Schwingkreise aus; die fiir die statische Symmetrierung par-
allelgeschalteten ohmschen Widerstinde fithren insbesondere zu der ungleichméfigen
Aufteilung der Strome innerhalb der Gleichrichterbriicke. Diese Effekte konnten durch
Simulationen in Simplorer® nachgebildet werden. Trotz eines optimierten symmetri-
schen Aufbaus ergibt sich damit eine ungleichméafige Verlustleistungsaufteilung und

unsymmetrische Belastung insbesondere der Gleichrichterdioden.
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Abbildung 7.7: Abkommutieren (oben) und Aufkommutieren (unten) des Stromes der
Gleichrichterdioden im spannungsgespeisten Vollbriickenwandler;

Ui =85V, I; =100A, Uy = 660V, Kanal 2: ups ,, Kanal B: iTTl, Kanal C: py,r,, Kanal A: i,
Kanal 4: ug A rec
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Abbildung 7.8 zeigt den typischen verlustbehafteten Ausschaltvorgang eines MOSFET
innerhalb des Laboraufbaus des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers. Gegeniiber
dem in der analytischen Herleitung angenommenen harten Schaltvorgang handelt es
sich um einen entlasteten Schaltvorgang. Der weiche Schaltvorgang wird zum einen
durch die innerhalb der Schaltung befindlichen parasitiren Induktivititen und Kapa-
zitdten, zum anderen durch die inneren Kapazititen des MOSFET [9] hervorgerufen.
Die Schaltverluste hingen desweiteren stark von den Stromsteilheiten ab, die iiber die
Ansteuerung resp. den Gatevorwiderstand vorgegeben werden.
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Abbildung 7.8: Ausschaltvorgang eines MOSFET; Zeitverlaufe
Kanal 2: ups,7,, Kanal B: iTTl, Kanal C: py,1,, Kanal D: Eyy;.

Der theoretische Ansatz, ein harter Schaltvorgang, ergébe bei vergleichbaren Kommu-
tierungszeiten (Stromfallzeit ¢; = 75ns, Spannungsanstiegszeit t, = 75ns, angenom-
mene Streuinduktivitidt des Kommutierungskreises von L = 20nH) in diesem Fall
nach Gleichung (3.3) eine Schaltverlustenergie von:

ngf = 38, 34 [LJ
Die gemessene Schaltverlustenergie betragt hier Eyrp = 26 p1J.

Die Genauigkeit der Rogowski Stromzangen wird mit 2% angegeben, die der Diferenz-
tastkopfe mit 3%. Die Grundgenauigkiet des Oszilloskops betrigt fiir jeden Kanal 1%.
Eine Abschitzung des Meffehlers der Schaltverlustenergie ergibt mit den Gesetzen der
Fehlerfortpflanzung (Umwandlung der Strommessung in Spannungen, Teilen der Span-
nung mit dem Differenztastkopf und anschlieftende Multiplkation der Strom-und Span-
nungsmefwerte fiir die Verlustleistung) damit eine maximale Abweichung in der Gro-
flenordnung von 7%. Der gemessene Wert fiir die Schaltverlustenergie liegt damit auch
unter Beriicksichtigung des maximalen Fehlers deutlich unterhalb des theoretischen
Wertes. Der verfolgte theoretische Ansatz stellt damit eine konservative Abschitzung
der Verlustleistung dar.

Da in der Realitit sehr viele Faktoren das Schaltverhalten beeinflussen, kann eine
genaue Bestimmung der Schaltverlustenergien erst anhand eines Prototypen sicher er-
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folgen. Auch ein einfacher Testaufbau (z.B. Tiefsetzstellerschaltung im Doppelpulsbe-
trieb) kann im Vorfeld nur begrenzt nutzbare Ergebnisse liefern. So ist das Kommutie-
rungsverhalten zwischen den MOSFETs auf der Primérseite zu den Gleichrichterdioden
auf der Sekundérseite beispielsweise von der schwer vereinfacht nachzubildenden Ver-
kopplung der Strome und Spannungen iiber den Transformator abhéngig.

7.3.4 Stromgespeister Vollbriickenwandler

Stromgespeister Vollbriickenwandler mit externer Clampingenergieriickfiih-
rung

Charakteristische Stromverldufe des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit externer
Riickfithrung der Clampingenergie zeigt Abb. 7.9. Die Clamping-Spannung wird dabei
auf einen Wert von Ug; = 250V konstant gehalten.

Im oberen Oszillogramm zeigt Kanal A den Primérstrom des Transformators i,,;, Kanal
B zeigt den Strom “¢* durch eine der parallelgeschalteten schnellen Clamping-Dioden,
Kanal C zeigt den eingangsseitigen Strom 4; (ohne Gleichanteil).

Ist der Eingangsstrom minimal, kommutiert der Strom von den beiden abgeschalteten
diagonalen Transistoren in die Clamping-Einheit (Kanal B) und in den Transformator.
Die Clamping-Diode weist nur einen geringen Riickstrom auf, es werden durch das Ab-
schalten der Diode keine signifikanten Schwingungen angeregt. Ist der Eingangsstrom
maximal, kommutiert der Transformatorstrom ab. Dem Primérstrom des Transforma-
tors iiberlagert sich zu diesem Zeitpunkt die Riickstromspitze der sekundéirseitigen
Gleichrichterdioden, verstirkt mit dem Wicklungsverhiltnis des Transformators. Die
Stromverldufe sind iiberwiegend gut geglittet, lediglich wihrend der Kommutierungs-
vorginge treten Storungen durch Strom- bzw. Spannungsflanken auf. Aufgrund der
verhéltnisméfkig hohen Kommutierungsspannung von Ug; = 250V erfolgt ein schnelles
kommutieren des Stromes in den Transformator, die Leistung, die in die Clamping-
Beschaltung abfliefst, bleibt damit gering.

In Abb. 7.9, unten, sind die charakteristischen Ventilstrome und -spannungen gezeigt
(B: MOSFET-Strom, 2: MOSFET Drain-Source-Spannung, A: Strom Gleichrichter-
diode, 4: Gleichrichterdiode Kathoden-Anoden-Spannung). In der Speicherphase (vgl.
Abschnitt 6.2.2) sind alle MOSFETs der Eingangsbriicke leitend, der Eingangsstrom
teilt sich entsprechend auf alle Transistoren auf, der Ventilstrom enstspricht dem halben
Eingangsstrom. In der Ubertragungsphase fijhren die Ventile den vollen Eingangsstrom.
Wihrend des Clampingvorganges sperrt der MOSFET gegen die Clamping-Spannung,
im weiteren Verlauf gegen die durch das Wicklungsverhiltnis geteilte Ausgangsspan-
nung. Die Spannung der Gleichrichterdioden steigt auch wahrend der Kommutierung
nicht signifikant iiber den Wert der Ausgangsspannung von 650V an.

Abbildung 7.10 zeigt Kommutierungsvorginge des stromgespeisten Vollbriickenwand-
lers im Detail. Das obere Oszillogramm zeigt Strom (Kanal B), Spannung (Kanal 4)
und Verlustleistung (Kanal C) an der Clampingdiode sowie den Primérstrom des Trans-
formators (Kanal A) und die Primérspannung am Transformator (Kanal 2). Mit dem
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Abschalten zweier diagonaler Transistoren kommutiert der Strom in die Clamping-
Diode und den Transformator. Der Anstieg des Transformators wird durch die kon-
stante Spannung, die {iber der Streuinduktivitit abfillt begrenzt. Aus der Steilheit des
Stromes lédsst sich damit die Streuinduktivitit L, des Transformators bestimmen (vgl.
Ersatzschaltbild, Abb. 6.25):

U, dt 650V 1pus
Ly=(U,- 22 = (250V — = 0,25 uHl
i (Ud n> i ( V-3 25) 2004 K

Die Clampingdiode schaltet ohne Riickstrom ab. Neben der verwendeten schnellen
Diode fiihrt die geringe Steigung des Clampingstromes zu diesem verlustfreien Schalt-
vorgang.

Das untere Oszillogramm in Abb. 7.10 zeigt den Abschaltvorgang eines MOSFET der
Vollbriicke sowie das Aufkommutieren einer Gleichrichterdiode. Nach dem Schaltvor-
gang sperrt der MOSFET gegen die Spannung des Clampingkreises. Der Abschalt-
vorgang des MOSFET erfolgt dabei nicht hart, sondern schaltentlastet aufgrund der
parasitiren Ausgangskapazitit des MOSFET. Die gemessene Schaltverlustleistung ist
gering, sie lasst sich aufgrund parasitdrer Schwingungen nicht exakt dem Halbleiter
zuordnen.

Das Einschalten der Gleichrichterdiode erfolgt verlustlos. Vor dem Schaltvorgang sper-
ren alle Gleichrichterdioden, die zu sperrende Ausgangsspannung teilt sich entsprechend
der Sperrwiderstiande auf die einzelnen Dioden der Briicke auf. Aufgrund von Bauteil-
toleranzen betrigt die Sperrspannung der betrachteten Diode weniger als die halbe
Ausgangsspannung. Die Stromanstiegsgeschwindigkeit in der aufkommutierenden Di-

ode entspricht dem Stromanstieg der Sekundérseite des Transformators (n - %).

Abbildung 7.11 zeigt den Kommutierungsvorgang von der Ubertragungsphase in die
Speicherphase (vgl. Abschnitt 6.2.2): Einschalten eines MOSFET und das Abschalten
einer Gleichrichterdiode in unterschiedlichen zeitlichen Auflésungen. Die Stroménde-
rung an MOSFET und Diode wird durch die Streuinduktivitit des Transformators
soweit begrenzt, dass der Einschaltvorgang des MOSFET (bei ¢t = 0,3 us oberes Os-
zillogramm bzw. t = 0,15 us unteres Oszillogramm) nahezu verlustlos erfolgt. In der
Gleichrichterdiode fliefst trotz des reduzierten % ein hoher Riickstrom beim Schalten,
der zu einer hohen Schaltverlustleistung fiihrt (in Kanal A aus Griinden der Dar-
stellbarkeit negativ aufgetragen). Der Abschaltvorgang der Gleichrichterdiode fiihrt zu
einer Anregung des parasitiren Schwingkreises aus Diodenkapazitdt und parasitiren
Transformator-Elementen, was zu einem periodischen Wiederein- und -ausschalten der
Gleichrichterdiode und damit zu erhohten Schaltverlusten fiihrt. Etwa 1 s nach dem
Einschalten des MOSFET sind die resonanten Vorgidnge weitgehend abgeschlossen, der
Strom durch die Transistoren entspricht der Hélfte des Eingangsstromes, die Ausgangs-
spannung teilt sich entsprechend der Sperrwiderstinde auf die Gleichrichterdioden auf.

Aus den Oszillogrammen des Kommutierungsverhaltens wird deutlich, dass auch fiir
den stromgespeisten Vollbriickenwandler eine exakte analytische Bestimmung der
Schaltverlustenergien im Vorhinein aufgrund der vielen Einflussfaktoren des Schal-
tungsaufbaus, insbesondere der nur sehr aufwindig zu modellierenden parasitiren Ef-
fekte, schwer moglich ist.
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Abbildung 7.9: Zeitverlaufe des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit externer
Riickfiihrung der Clampingenergie;

Uy =100V, I; =100V, Uy = 650V, Ugy = 250V

Oben: Transformatorstrom, Clamping-Strom, Eingangsstrom (Kanal A: ip,;, Kanal B: %, Kanal C:
i1 (nur Wechselanteil)).

Unten: Ventilstrome und -spannungen Kanal B: ir1 Kanal 2: ups,1,, Kanal A: i,c., Kanal 4: ug A rec

8
Technische Daten des Wandlers sieche Abschnitt 7.3.1.

n
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Abbildung 7.10: Kommutierungsvorgang: Abschalten MOSFET, Aufkommutieren der

Clamping-Diode und der Gleichrichterdiode;

Uy =100V, I; =100A, Uy =650V, Ug; = 250V
Oben: Strom, Spannung und Verlustleistung der Clampingdiode, primérseitige Stréme und Spannun-
gen am Transformator Kanal B: %, Kanal 4: uk a,ci, Kanal C: py ¢, Kanal A: i,,,,;, Kanal 2: u,;.

Unten: Strom, Spannung und Verlustleistung am MOSFET, Strom, Spannung und Verlustleistung an
der Gleichrichterdiode. Kanal B: %, Kanal 2: upg,r, Kanal C: pyry, Kanal 4: ug 4 ree, Kanal A:

irec .
e Kanal D: py yece
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Abbildung 7.11: Kommutierungsvorgang: Einschalten MOSFET, Ausschalten Gleich-
richterdiode, Ventilstrome und -spannungen, unterschiedliche zeitliche Auflésung;

Uy =100V, I; =100A, U; =650V, Ug; = 250V Kanal B: i%, Kanal 2: upg 1, , Kanal A: i,¢., Kanal
4: Uk A rec, Kanal C: pyry, Kanal D: py rec.
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Stromgespeister Vollbriickenwandler mit interner Clampingenergieriickfiih-
rung

Abbildung 7.12 zeigt charakteristische Strom- und Spannungsverldufe des stromge-
speisten Vollbriickenwandlers mit interner Riickfiihrung der Clampingenergie.

Kanal A zeigt den primérseitigen Transformatorstrom 4,,;. Kanal B zeigt den Strom

iT% durch einen der parallelgeschalteten CoolMOSFET des Clampingkreises. Kanal 3
zeigt die Drain-Source Spannung von T¢j, Kanal 2 zeigt die Gatespannung von Tq.
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Abbildung 7.12: Zeitverldufe des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner
Riickfiihrung der Clampingenergie;

Ui =31V, I, = 56A, U = 195V, Ug; = 65V. Kanal A: i,,;, Kanal B: %, Kanal 3: Ups, 7,
Kanal 2: Ugs, 1, -

Bei t = 1 us beginnt der Strom in den Transformator und in den Clampingkreis zu
kommutieren. Der sinusformige Verlauf des Transformatorstromes und des Stromes
durch den Clamping-Transistor wird dabei durch die Widerstidnde und Induktivititen
im Clampingkreis, insbesondere durch L, und C¢; hervorgerufen.

Zum Zeitpunkt t = 2 us steuert der Kanal des Clamping-Transistors auf (siehe die
ansteigende Gatespannung in Kanal 2). Die Verdnderung des Durchlassverhaltens zeigt
sich durch ein leichtes Schwingen des Ventilstromes (Kanal B).

Zur Vermeidung negativer Effekte der Inversdioden erfolgt die Ansteuerung des
Clamping-Transistors mit dem Modukationsverfahren entsprechend Gleichung (6.67),
d.h. der Transistor wird fiir den gesamten zur Verfiigung stehenden Zeitraum aufge-
steuert, Totzeiten zur Vermeidung eines Kurzschlusses des Clamping-Kondensators sind
eingefiigt. Nach ca. 8 us wird der Clampingvorgang beendet, im Transformatorstrom
zeigt sich die Riickstromspitze der sekundérseitigen Gleichrichterdioden.

In Abbildung 7.13 sind die Strome und Spannungen der Ventile auf der Niederspan-
nungsseite des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner Clampingenergieriick-
fiihrung gezeigt. Die Sperrspannung der Ventile in der Clamping-Beschaltung und in der
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Briickenschaltung sperren gegen die sich je nach Betriebspunkt einstellende Clamping-
Spannung. Die Schaltfrequenz des Clamping-Transistors ist dabei doppelt so hoch wie
die der Briicken-Transistoren. Im Vergleich zum Vollbriickenwandler mit externer Riick-
fithrung der Clampingenergie (vgl. Abb. 7.9) ist der prinzipiell héhere Strom wéhrend
des Clampingvorganges in den Briickentransistoren zu erkennen, er steigt auf Werte
oberhalb des Eingangsstromes an.
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Abbildung 7.13: Ventilstrome und -spannungen des stromgespeisten Vollbriickenwand-
lers mit interner Riickfiihrung der Clampingenergie;

Uy =65V, I} =65A, Uy =430V, Ug; = 140 V. Kanal B: ¢t, Kanal 2: upsg, 1, Kanal A: “Z1 Kanal
4: UDS,Tl-

Auffallend sind die im Verhéltnis zum spannungsgespeisten Vollbriickenwandler glatten
Stromverlaufe in beiden Schaltungsvarianten des stromgespeisten Vollbriickenwandlers.
Obgleich der mechanische Aufbau und damit parasitire Elemente zumindest in der sel-
ben Grofenordnung liegen, werden parasitire Schwingkreise kaum angeregt. Aufgrund
der eingeprigten Strome in der Vollbriicke neigt die Schaltung nicht zu Schwingun-
gen. Dies wirkt sich positiv sowohl auf das Storverhalten als auch auf Durchlass- und
Schaltverluste des stromgespeisten Vollbriickenwandlers aus.

7.3.5 Verhalten der MOSFET-Inversdiode in stromgespeisten
Wandlern bei interner Riickfiihrung der Clampingenergie

Das Kommutierungsverhalten zwischen Clamping-Kreis und Haupttransistor bei inter-
ner Riickfiihrung der Clampingenergie (Transistor im Clamping-Kreis, vgl. Abschnitte
6.1.2 und 6.2.3) wird sehr stark von der Inversdiode des Clamping-MOSFET T¢; be-
einflusst bzw. beeintrichtigt [63]. Anhand der Kommutierung innerhalb des Hochsetz-
stellers mit angezapfter Induktivitit soll dieses im Folgenden exemplarisch erldutert
werden. Die Kommutierung im stromgespeisten Vollbriickenwandler findet im Prinzip
in gleicher Weise statt, die Ergebnisse lassen sich daher iibertragen.
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Abbildung 7.14 zeigt den Kommutierungskreis mit vereinfacht zusammengefasster
Streuinduktivitit L, (fiir die hier betrachtete Kommutierung im Querzweig liegend),
Abbildung 7.15 zeigt Stromverldufe des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitit
und externer Riickfiihrung der Clampingenergie. Die Clamping-Zeit t¢; ist hier kiirzer
als die Ausschaltzeit des Haupttransistors (7' —t,,) gewéhlt, wie anhand der Gatesigna-
le fiir den Haupttransistor (Kanal 2) und den Clamping-Transistor (Kanal 3) erkennbar
ist.

Abbildung 7.14: Kommutierungskreis beim Hochsetzsteller mit angezapfter Induktivi-
tdt und interner Riickfiihrung der Clampingenergie
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Abbildung 7.15: Nichtideale Kommutierung im Clamping-Kreis durch das Riickstrom-
verhalten der MOSFET-Inversdiode

Kanal A: ‘¢t, Kanal B: 21, Kanal 2: ugs, 1y, Kanal 3: ugs, 7,

Im Zeitraum 15 pus < t < 25 us (Zeitbasis 5 us/div) zeigen sowohl der Strom des Haupt-
transistors (Kanal B) als auch der Clampingstrom (Kanal A) nicht die zu erwartenden
Strome von 0 A. Im Folgenden werden diese zeitabhéngigen Stromverldufe im Detail
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erlautert, der Nullpunkt ¢ = 0 us befinde sich auf der Ordinate des Oszillograms (Abb.
7.15) ganz am linken Rand:

Zum Zeitpunkt ¢ = 9 pus wird Transistor T; abgeschaltet (vgl. Kanal 2), der Strom
kommutiert von T in die Inversdiode von T¢. Zum Zeitpunkt ¢ = 10 us wird der Kanal
von Tg iiber eine positive Gatespannung aufgesteuert (vgl. Kanal 3). Ab t = 13 s
beginnt der Clampingstrom i¢; in positive Richtung von T¢ (von Drain nach Source)
zu flieflen.

Zum Zeitpunkt ¢ = 16 us wird der Clamping-Transistor T¢; abgeschaltet, der Strom
kommutiert in die Inversdiode von T};.

Bei t = 18 us schaltet der Riickstrom der Inversdiode von T; ab, der in die Inversdiode
von T kommutiert. Bei ¢ = 21 us schaltet wiederum die Inversdiode von T¢; ab,
der Strom kommutiert in die Inversdiode von T;. Dieses Hin- und Herkommutieren des
Diodenriickstromes von einer in die andere Inversdiode wiederholt sich mit abklingender
Amplitude, bis der Haupttransistor T; zum Zeitpunkt ¢ = 25 us wieder eingeschaltet
wird (vgl. Kanal 2).

Da wéihrend des Einschaltens von T die Inversdiode von T noch leitend ist, wird der
Clamping-Kondensator C¢; kurze Zeit kurzgeschlossen, was in der Spitze der Transis-
torstrome i7, und i¢; zu erkennen ist.

Die zum Zeitpunkt ¢ = 27 us im Strom ¢; erkennbare Stromspitze ist die Riickstrom-
spitze der sekundéirseitigen Diode D, die sich auf die Primérseite der Induktivitét
fortsetzt.

Der Unterschied dieser Kommutierung zu bekannten Kommutierungskreisen besteht
darin, dass der Wert der Streuinduktivitdten so gering ist, dass der Strom durch die
Streuinduktivitdaten wihrend der Kommutierung nicht als konstant angesehen werden
kann, sondern seine Richtung dndert. Daher ist ein Hin- und Herschwingen des Stromes,
also eine Kommutierung zwischen zwei Dioden mdoglich.

Theoretisch kommt der oben beschriebene Vorgang auch beim passiven Clamping mit
externer Energieriickgewinnung vor. Der Riickstrom bzw. die Sperrverzugsladung der
dann eingesetzten Dioden ist dabei im Verhéltnis so klein, dass eine Schwingung durch
die vorhandenen parasitaren Widerstiande sehr schnell abgebaut wird.

Ein Parallelschalten einer schnellen Diode zur Inversdiode des MOSFET fiihrt nicht zu
einer Verbesserung des oben gezeigten Verhaltens. Aufgrund der relativ hohen Durch-
lassspannung der schnellen Diode im Verhéltnis zur Inversdiode des MOSFET fiihrt die
schnelle parallelgeschaltete Diode nur einen duferst geringen Anteil des Stromes. Die
MOSFET-Inversdiode fiihrt den iiberwiegenden Anteil des Stromes, die Sperrverzugs-
ladung der Inversdiode muss beim Schalten weiterhin abgebaut werden, was wiederum
zu dem hohen Riickwirtsstrom fiihrt.

Die Darstellung der aus dem Betrieb der Laboraufbauten gewonnenen experimentellen
Ergebnisse ist damit abgeschlossen und im Folgenden erfolgt eine eingehende Bewer-
tung der unterschiedlichen Stromrichter in Bezug auf deren Eignung an Brennstoffzellen
im stationdren Einsatz. Dabei werden neben analytisch gewonnenen Bewertungsfakto-
ren auch Kriterien beziiglich des praktischen Betriebs mit herangezogen.
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Bewertung der Stromrichtersysteme

Bewertungskriterien fiir leistungselektronische Systeme sind beispielsweise unterschied-
liche technische Mdoglichkeiten, die die Systeme in der Anwendung bieten. Eine weitere
wichtige Bewertungsgrundlage insbesondere bei Systemen, die eine vergleichbare tech-
nische ,Performance” bieten, sind die Kosten fiir das System. Ein grofser Anteil der
Kosten entfillt dabei auf die verwendeten Leistungshalbleiter.

Die technischen Moglichkeiten bzw. Mindesteigenschaften, die die vorgestellten Wech-
selrichtervarianten bieten, sind im Wesentlichen gleich, sie wandeln Gleichstrom aus
der Brennstoffzelle in Netzwechselstrom um, bei gleichzeitiger Anpassung der unter-
schiedlichen Spannungsebenen. Ein wesentlicher Unterschied besteht in der galvani-
schen Trennung, die die transformatorischen DC/DC-Wandler im Gegensatz zu den
transformatorlosen Wechselrichtersystemen bieten.

Im Folgenden werden Kriterien zur Kostenbewertung der unterschiedlichen Umrichter-
varianten herausgearbeitet. Neben den Investitionskosten bzw. dem Bauaufwand eines
Wechselrichtersystems ist die Energieeffizienz bzw. der Wirkungsgrad eines solchen
Systems ein entscheidender Faktor. Ein héherer Bauaufwand kann dann wirtschaftlich
sinnvoll sein, wenn aufgrund des héheren Systemwirkungsgrades durch Einsparung von
Betriebsstoffen iiber die gesamte Lebensdauer des Systems die zusdtzlichen Kosten auf-
gefangen werden.

Eine Vergleichbarkeit aller vorgestellten Systeme untereinander gestaltet sich schwierig,
u.a. wegen unterschiedlicher Spannungsebenen der moglichen Brennstoffzellenstacks
bzw. wegen der fiir die jeweiligen Wechselrichtersysteme sinnvoll einzusetzenden Halb-
leiter mit unterschiedlich hohen Sperrspannungen. CoolMOSFETSs und IGBTs sind bei-
spielsweise aufgrund der unterschiedlichen technologischen Moglichkeiten nicht direkt
vergleichbar. Unterschiede wie beispielsweise die galvanische Trennung bei transforma-
torischen Wandlern erschweren ebenfalls eine gemeinsame Bewertung.

Daher erfolgt im ersten Schritt eine getrennte Bewertung der Wechselrichter, die mit
IGBTs als Halbleiterschalter ausgestattet sind. Dies sind

e der Wechselrichter mit eingepriagter Spannung und vorgeschaltetem Hochsetzstel-
ler (U-WR + HSS)

124
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e der Wechselrichter mit eingeprigtem Strom (I-WR)
e der Z-Source-Wechselrichter (Z-Source-WR)

Die DC/DC-Wandler mit hoheren Schaltfrequenzen und CoolMOSFETs als Halbleiter-
schalter:

e Hochsetzsteller mit angezapfter Induktivitit
e Spannungsgespeister Vollbriickenwandler

e Stromgespeister Vollbriickenwandler

werden zunéchst ebenfalls separat bewertet. Abschliefsend erfolgt eine gemeinsame Be-
wertung.

8.1 Vergleich der einstufigen DC/AC-Umrichter und
zweistufigen DC/DC/AC-Umrichter mit IGBTs
als Schalter

8.1.1 Halbleiterbauleistung

Die Kosten fiir Halbleiter steigen mit zunehmender Stromtragfihigkeit und zunehmen-
der Spannungsfestigkeit in etwa linear. Dabei sind Halbleiter mit einer relativ kleinen
Abstufung der Nennstrombelastbarkeit im allgemeinen erhéltlich, wihrend die Sperr-
spannung der Halbleiter nur sehr grob abgestuft ist. Dies hingt unter anderem von
den Betriebsspannungen ab, an denen leistungselektronische Systeme arbeiten. Fiir
IGBTs sind Typen mit 600V Sperrspannung fiir Umrichter am européischen 230 V-
Einphasennetz und Typen mit einer Sperrspannung von 1200V fiir dreiphasige 400 V-
Netze am Markt etabliert. Die nichsthéhere Sperrspannung liegt bei 1700V fiir Um-
richtersysteme an 690 V-Netzspannung; es folgen 3,3 kV und mehr fiir Mittelspannungs-
anwendungen.

Wiéhrend MOSFETs mit Sperrspannungen von 80V iiblicherweise fiir niedrige Be-
triebsspannungen etwa im Automotive-Bereich angewendet werden, so treten moderne
Superjunction-MOSFETs mit Sperrspannungen bis zu 800 V in Konkurrenz zum IGBT
fiir Schaltungen am einphasigen Netz.

Um die Wechselrichtervarianten zu vergleichen, die aufgrund der Spannungsbelastung
der Halbleiter mit IGBTs und entsprechenden Freilaufdioden ausgestattet sein miissen,
wird die Halbleiter-Bauleistung der Wechselrichtervarianten als Maf fiir den Bauteilauf-
wand bzw. als Bewertungsfaktor eingefiihrt und im Folgenden anhand einer Auslegung
im mittleren Leistungsbereich analytisch bestimmt.
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In dieser Untersuchung sind die Wechselrichtersysteme mit IGBTs: der Wechselrichter
mit eingeprigtem Strom, der Z-Source-Wechselrichter [74] und als vergleichbare Varian-
te des DC/DC-Wandlers mit U-Wechselrichter wird der konventionelle Hochsetzsteller
mit in die Untersuchung einbezogen |38|.

Die Halbleiterbauleistung fiir IGBTs und Dioden ist dabei definiert wie folgt:

PIGBT = UCES : ]C,nom
PDiode = UCES : IF,nom (81)

Ic nom bezeichnet dabei den im Datenblatt genannten Nennstrom des IGBT, I, o, be-
zeichnet den zur Charakterisierung im Datenblatt angegebenen Wert des Diodennenn-
stromes. Vogg ist die fiir den Betrieb des Halbleiters maximal zuldssige Sperrspannung.

Die gesamte Bauleistung eines Wechselrichtersystems ist dabei die Summe der beno-
tigten Bauleistungen von IGBT und Diode. Die Halbleiter sind dabei so ausgelegt,
dass die maximale Sperrschichttemperatur im Dauerbetrieb nicht {iberschritten wird
(technische Minimalauslegung, kostengiinstigste Auslegung der Bauelemente bzgl. der
Investitionskosten). Durch die unterschiedliche Gewichtung der IGBT-Bauleistung und
der Diodenbauleistung wird im Folgenden der Einfluft unterschiedlicher Kosten fiir Di-
oden und IGBTs abgeschitzt. Die separate graphische und tabellarische Darstellung
der IGBT- und Diodenbauleistungen fiir die Wechselrichter erméglicht dabei eine dif-
ferenziertere Betrachtung.

Interpolation der Halbleiterdaten

Eine optimale Auslegung der Wechselrichtersysteme erfordert eine feine Abstufung be-
ziiglich der Strombelastbarkeit der einzusetzenden Halbleiter.

Eine Moglichkeit, eine feine Abstufung gleicher Leistungshalbleiter zu erhalten, ist
die Betrachtung einzelner Halbleiterchips, die - wie in kommerziellen Modulen - ent-
sprechend der Stromanforderungen parallelgeschaltet werden. Eine weitere Moglichkeit
besteht darin, die Daten kommerziell erhéltlicher Module eines Typs mit verhaltnismé-
kig grofer Leistungsabstufung als Referenzwerte zu wihlen und zwischen den Werten
zu interpolieren bzw. Werte zu extrapolieren. Aufgrund der fiir den Anwender im all-
gemeinen leicht zuginglichen Daten der Halbleitermodule wird in dieser Arbeit die
letztgenannte Variante angewandt.

Die zweite Variable der definierten Bauleistung ist die Sperrspannung der verwendeten
Halbleiter. Da eine feinere Abstufung als die durch die Leistungshalbleiterhersteller
vorgegebenen fiir den Anwender technisch nicht méglich ist, wird auf eine verfeinerte
Abstufung der Sperrspannungen zur Bestimmung der optimalen Halbleiterauslegung
verzichtet. Desweiteren liegen die Anforderungen an die Sperrfihigkeit der Halbleiter
bei den betrachteten Umrichtersystemen innerhalb eng umgrenzter Bereiche, die letzt-
endlich von der Hohe der Netzspannung vorgegeben werden.

Tabelle 8.1 zeigt die fiir die optimale Halbleiterauslegung benétigten Datenblattan-
gaben verschiedener Eupec IGBT-Module des Typs BSMxxGB120DLC mit nominellen
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Nennstromen von /¢ pom = xx = 35...200 A. Anhand der Referenzwerte werden Wer-
te fiir

e die Schaltverlustenergien Eon (I vir), Eorr(Io,vir) und Eree(Ip vir),

e die Kenndaten fiir die Durchlasskennlinien (vgl. Abb. 3.3) Vg o und reg(Io, vir)
bZW. VF70 und TF([F,m'r)

e und den thermischen Widerstand zwischen Chip und Gehéuse Rypjc(Lc, vir) bzw.
}%thjc(IF7 vir)

eines virtuellen Leistungsmoduls mit dem nominellen Nennstrom I¢ ., interpoliert.

Kollektor-Nennstrom I¢, nom [A] ‘ 15 ‘ 25 ‘ 35 ‘ 50 ‘ 75 ‘ 100 ‘ 150 ‘ 200 ‘ 300 ‘

Sperrspannung Uc gy [V] 1200 | 1200 | 1200 | 1200 | 1200 | 1200 | 1200 | 1200 | 1200
Einschaltverlustenergie Fon [mJ] 2 3,3 4,5 6,4 7,5 10 17 22 35
Ausschaltverlustenergie Fopp [mJ] 1,5 2,9 4,3 6,2 9 12 18 23 36

IGBT-Schwellenspannung Vg, o [V] 1,25 1,25 1,25 1,25 1,25 1,25 1,25 1,25 1,25

diff. Widerstand IGBT rc¢ g [m€)] 75 44 33 23 15 | 115 | 7.5 6 3.6

Wirmeiibergangswiderstand Rypje. ropr [K/W] | 0,86 | 0,6 | 04 | 027 | 0,18 | 0,06 | 0,1 | 0,08 | 0,05
Diodenschaltverluste Erec [mJ] 1,3 2,2 2,8 4 6,2 9 10 14 21
Dioden-Schwellenspannung Vg, o [V] 1 1 1 1 1 1 1 1 1

diff. Widerstand Diode rp [m] 45 28 20 14 | 96 7 44 | 35 | 25

Wirmeiibergangswiderstand Rypje, Diode K/ W] 1,5 1 0,7 0,6 0,5 0,3 0,25 | 0,18 | 0,13

Tabelle 8.1: Daten der eupec-IGBT-Reihe BSMxxGB120DLC

Methodik der optimalen Halbleiterauslegung

Das Umrichtersystem ist dann optimal ausgelegt, wenn der Betrieb mit einem mdglichst
geringen Kosten- bzw. Bauteilaufwand dauerhaft gewihrleistet ist. Der begrenzende
Faktor fiir die Leistungshableiter ist dabei deren maximale thermische Belastbarkeit.
Durchlass- und Schaltverluste am Halbleiter erzeugen Warme, die iiber Kiihlsysteme
abgefiihrt werden muss. Die Sperrschichttemperatur des Halbleiters darf im Betrieb
dabei iiblicherweise die Temperatur von 7T; = 150°C nicht iibersteigen. Der thermische
Widerstand zwischen Chip und Kiihlsystem ist aufgrund der begrenzten Fliche des
Halbleiterchips begrenzt, daher ldsst sich dieser bei zu starker Verlustleistung, die im
Chip umgesetzt wird, auch mit aufwindigen Kiihlsystemen nicht ausreichend kiihlen.
Es miissen Halbleiterchips mit grofserer Fliache oder mehrere parallelgeschaltete Chips
entsprechend einer hoheren Strombelastbarkeit eingesetzt werden.

Die optimale Auslegung der Halbleiter fiir die betrachteten Umrichtervarianten erfolgt
derart, dass die Sperrschichttemperaturen der Halbleiter basierend auf den analyti-
schen Berechnungsverfahren fiir die Halbleiterverluste (vgl. Abschnitte 5.1, 5.2 und
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5.3) bestimmt werden. Berechnungsgrundlage sind zum einen die in Tabelle 8.2 gezeig-
ten Randbedingungen und die auf den Daten aus Tabelle 8.1 beruhenden interpolierten
Halbleiterkenndaten der Eupec ® IGBT-Reihe BSMxxGB120DLC.

Die Bestimmung der optimalen Auslegung erfolgt mittels eines rekursiven Berechnungs-
verfahrens mit dem Ziel, dass in dem Arbeitspunkt des Wechselrichters, in dem das
Maximum der Halbleiterverlustleistung auftritt, jeder eingesetzte Halbleiter die Sperr-
schichttemperatur von 7 = 125°C erreicht. Ist dies erreicht, ist die eingesetzte Anzahl
an Halbleitern minimal. Abb. 8.1 zeigt anschaulich das Schema zur rekursiven Berech-
nung der optimalen Halbleiterauslegung. Ausgehend von einer beliebigen Halbleiter-
auslegung werden unter Einbeziehung der Randbedingungen und der entsprechenden
Halbleiterdaten die Sperrschichttemperaturen ermittelt. Sind diese zu hoch bzw. zu
niedrig, wird im néchsten Berechnungsschritt der nichst grofere bzw. néchst kleinere
interpolierte Halbleiter mit dem Nennstrom ¢ i, gewéhlt.

Randbedingungen Halbleiter-

Pinv’ Ul7 UN Daten
v
Start mit ¢
beliebigem | — | Berechnung von <
Halbleiter Verlustleistung Py, und <
Sperrschichttemperatur T; N
je Halbleiter

l A | >125°C |—»| wiihle groBeren HL

T. |—| <125°C |-»| wihle kleineren HL |—

/1 | =125°C

F,vir

N /

optimale Auslegung

I

C,vir

Abbildung 8.1: Schema des rekursiven Berechnungsverfahrens zur optimalen Bauteil-
auslegung, Randbedingung: Modul-Gedusetemperatur T = 90°C

Um die Warmeabfuhr der Verlustleistung zu beriicksichtigen, wird fiir die Geh&usetem-
peratur der virtuellen Halbleitermodule eine gemeinsame Temperatur von 7T = 90°C
angenommen. Damit wird nur der Warmeiibergangswiderstand vom Halbleiterchip zum
Gehduse Rypj. ausgewertet und die Verwendung des stark von Modulaufbau, der Mo-
dulgréfe und der Modul-Montage abhingigen Wiarmeiibergangswiderstandes vom Ge-
héuse zum Kiihlkérper Ry., vermieden.

Die Berechnung erfolgt dabei fiir jeden Halbleiter einzeln: 6 IGBTs und 6 antiparallele
Dioden fiir den Wechselrichter mit eingeprigter Spannung, 1 IGBT und 1 Diode fiir den
Hochsetzsteller, 6 IGBTs und 6 Seriendioden fiir den Wechselrichter mit eingepriagtem
Strom und 6 IGBTs, 6 antiparallele Dioden und 1 Zwischenkreisdiode fiir den Z-Source
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Wechselrichter. Durch die Interpolation der Halbleiterkennwerte ergeben sich dabei
Bauteilauslegungen, die nicht kommerziell erhéltlichen Modulen entsprechen kénnen.

Um eine gute Vergleichbarkeit der unterschiedlichen Wechselrichtersysteme zu gewéhr-
leisten wird angenommen, dass fiir alle Dioden die gleichen Daten zugrunde liegen,
also auch fiir die Seriendioden des I-Wechselrichters, die Diode des Hochsetzstellers
und die Zwischenkreis-Diode des Z-Source-Wechselrichters, Dioden mit den Daten der
Freilaufdioden aus den IGBT-Datenblédttern verwendet werden.

Die Ergebnisse der optimalen Auslegung werden unter Beriicksichtigung der im Fol-
genden gezeigten Randbedingungen auf den Seiten 132 ff. als Halbleiterbauleistung,
bezogen auf die Bemessungsleistung der Wechselrichter dargestellt.

Randbedingungen fiir die Bemessung der Wechselrichtersysteme im be-
trachteten Leistungsbereich

Neben den Datenblattangaben der Halbleiter miissen weitere Randbedingungen fiir den
Dimensionierungsprozess der Wechselrichter einbezogen werden.

Eine Ubersicht iiber die elektrischen Betriebsbedingungen zeigt Tabelle 8.2.

Die Nennleistung des Wechselrichters ist derart gewahlt, dass die Wechselrichtersyste-
me innerhalb des betrachteten Leistungsbereiches liegen und zusétzlich die errechneten
Bauleistungswerte moglichst mit interpolierten, nicht mit extrapolierten Werten der
Halbleiter berechnet werden, um eine sichere Aussagekraft der Ergebnisse zu gewéhr-
leisten.

Wechselrichter- | Brennstoffzellen- | Netzspannung | Netz- Schaltfrequenz

nennleistung kennlinie leistungsfaktor

Pipw = 35 kW Ugz(j) Uy =400V cos(p) =1 fs = 5kHz
nach Abb. 2.2 +10%/ — 15%

Tabelle 8.2: Betriebsbedingungen fiir Bauleistungsvergleich I-Wechselrichter, U-Wech-
selrichter mit Hochsetzsteller und Z-Source-Wechselrichter

Als Eingangsquelle dient ein Brennstoffzellenstack auf Basis der Brennstoffzellenkennli-
nie aus Abb. 2.2. Die Nennspannung des Brennstoffzellenstacks sei dabei durch beliebig
viele in Reihe schaltbare Brennstoffzellen variabel, der Nennstrom des Brennstoffzel-
lenstacks sei durch eine beliebige Zellfliche A ebenfalls variabel wiahlbar (Ipz [A] =
A[m?| - J[£]). Die Nenn-Ausgangsleistung des Brennstoffzellenstacks ist dabei kon-
stant und entspricht der Nennleistung des Wechselrichters P;,,.

Die Sperrspannung der Halbleiter betriagt fiir alle Halbleiter Ucgs = 1200V. Die
Ventile des U-Wechselrichters kommutieren ebenso wie die Ventile des Hochsetzstel-
lers gegen die Zwischenkreisspannung, die iiber den gesamten Betriebsbereich mit
Uzx = const. =750V angenommen ist. Die Ventile des Wechselrichters mit einge-
priagtem Strom kommutieren gegen die Spannung der netzseitigen Filterkapazitédten
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mit dem Wert @ ~ . Unter Beriicksichtigung von Kommutierungsiiberspannungen
und eventuellen Uberspannungen des schwingungsfihigen C-L-Filters des I-Wechsel-
richters ist die Wahl der Halbleitersperrspannung bei einer Nennspannung des Netzes
von uy = 400V fiir die betrachteten Umrichter praxisnah, auch wenn sich theore-
tisch unterschiedliche Kommutierungsspannungen bei U- und I-Wechselrichter erge-
ben. Die Sperrspannung der Ventile des Z-Source-Wechselrichters richtet sich nach dem
Aussteuergrad des Wechselrichters. Dieser wird beziiglich der Sperrspannung der Leis-
tungshalbleiter entsprechend begrenzt (s.u.). Die in den Berechnungen zugrundegelegte
Schaltfrequenz betrigt fs =5HkHz.

Der Wechselrichter mit eingeprigter Spannung mit in Serie geschaltetem Hochsetzstel-
ler wird mit konstanter Zwischenkreisspannung betrieben. Der Hochsetzsteller passt da-
bei die variable Brennstoffzellenspannung an, wihrend der U-Wechselrichter Netzspan-
nungsschwankungen ausgleicht, die gemaf DIN EN 50160 mit Uy = 400 V4+10%/—15%
[81] angenommen werden. Die Halbleiterverluste des U-Wechselrichters haben bei nied-
riger Netzspannung ihr Maximum, da bei konstanter iibertragener Leistung der Strom
entsprechend steigt. Die Bestimmung der optimalen Bauteilauslegung erfolgt daher fiir
eine minimale Netzspannung von Uy, i, = 340 V.

Fiir den I-Wechselrichter und den Z-Source-Wechselrichter erfolgt die Auslegung fiir ei-
ne Netzspannung von Uy e, = 110% Un. Der I-Wechselrichter hat in diesem Betrieb-
spunkt die héchsten Schaltverlustleistungen, wiahrend beim Z-Source-Wechselrichter
eine stirkere Ventilbelastung durch das hohere Ubersetzungsverhiltnis auftritt. Fiir
die Auslegung des Hochsetzstellers erfolgt aufgrund der konstanten Zwischenkreiss-
pannung keine netzspannungsabhingige Bauteilauslegung.

Wihrend sich die Unterschiede in der Auslegung des U-Wechselrichters bei Nennspan-
nung im Vergleich zu 15% Unterspannung um mehr als 10% beziiglich der Bauleistung
auswirken (stirkerer Netzstrom bei konstanter Leistung), so sind die Unterschiede in
der Bauleistung des I-Wechselrichters bei Auslegung auf Netz-Nennspannung im Ver-
gleich zu 10% Uberspannung kleiner als 1%.

Die Zwischenkreisspannung ist mit einem Wert von Uzx = 750V beziiglich der ma-
ximalen zuléssigen Spannung des Zwischenkreiskondensators (industrieiiblicher Wert:
800 V) und der Halbleitersperrspannungen unter Beriicksichtigung von Sicherheitsre-
serven maximal ausgelegt. Dies ermoglicht zum einen eine ausreichende Regelreserve
auch bei hohen Netzspannungen, zum anderen wird damit der theoretische Eingangs-
spannungsbereich in Zusammenhang mit dem Hochsetzsteller maximiert.

Der Wechselrichter mit eingeprigtem Strom hat keinen zuséitzlichen Energiespeicher,
wie der Zwischenkreiskondensator bei dem System mit Hochsetzsteller und U-Wechsel-
richter. Netzspannungsschwankungen und die variable Brennstoffzellenspannung miis-
sen daher iiber den Modulationsgrad des I-Wechselrichters angepasst werden.

Der maximale Modulationsgrad des [-Wechselrichters betrigt M; = 1, daraus ergibt
sich unter der Annahme sinusformiger Netzstrome nach |37] abhéngig von der Netz-
spannung uy, dem Leistungsfaktor cos(¢) und der Netzfilterauslegung eine maximale
DC-Eingangsspannung U{);Zf (8.2). Mit den getroffenen Annahmen der Netzspan-
nungsschwankungen und der Beriicksichtigung einer Regelreserve fiir die Gleichstrom-
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regelung von 5% der Netzspannung ldsst sich diese maximale Eingangsspannung des
[-Wechselrichters bestimmen zu:

3 - 3
U ez = \gUk = \@ 0,85 0,95 - 400V = 396 V (8.2)

Die Auswirkungen des Netzfilters auf die Eingangsspannung kann bei geeigneter Wahl
des Netzfilters dabei vernachléssigt werden [37].

Beim Z-Source-Wechselrichter steigt bei konstanter Ausgangs-Wechselspannung die
Kommutierungsspannung der Halbleiter mit sinkender Eingangsspannung, d.h. der
Aussteuergrad des Z-Source-Wechselrichters ist begrenzt (vgl. Abschnitt 5.3). Die mi-
nimale Eingangsspannung lisst sich dann mit Hilfe der Gleichungen (5.12), (5.13) und
(5.14) bestimmen zu:

UZ-Source — 9\/2 Uy — Upg. maz (8.3)

1, min

Unter Beriicksichtigung der Spannungsbelastbarkeit der Kapazititen und einer Sperr-
spannung der Halbleiter von Ugps = 1200V wird hier wie beim U-Wechselrichter
maximal eine Spannung von Upg me, = 750V fiir die virtuelle Zwischenkreisspan-
nung zugelassen. Nach Gl. (8.3) ergibt sich daraus bei einer maximalen Netzspannung
von Uy = 440V eine minimale Eingangsspannung des Z-Source-Wechselrichters von
UZ-5ource — 495V, Die maximal zulissige Eingangsspannung betrigt wie beim U-

1, min

Wechselrichter UZ-5%uee — 750V,

1, max

Die hochsten Verluste im Hochsetzsteller, im Wechselrichter mit eingepragtem Strom
und im Z-Source-Wechselrichter treten bei niedrigen Eingangsspannungen auf. Da die
iibertragene Leistung stets als konstant angenommen wird, steigt der Strom des Brenn-
stoffzellenstacks dementsprechend proportional an. Zur Bestimmung der Halbleiter-
Bauleistungen wird daher immer der Nennarbeitspunkt der Brennstoffzelle — hoher
Strom und niedrige Spannung — herangezogen.

Optimierter Betriebsbereich

Aus Brennstoffzellenkennlinien (vgl. Abb. 2.2) ldsst sich ablesen, dass die Brennstoff-
zellenspannung iiber den gesamten Lastbereich von etwa 60% bis 100% der Leer-
laufspannung variiert. Soll der gesamte Leistungsbereich einer Brennstoffzelle genutzt
werden, so ergeben sich fiir den optimal ausgelegten U-Wechselrichter mit Hoch-
setzsteller Eingangsspannungen von Ugyz = 450...750V (Nennspannung ... Leerlauf-
spannung) und fiir den optimal ausgelegten I-Wechselrichter Eingangsspannungen
von Upy = 238...396V. Fiir den Z-Source-Wechselrichter ergibt sich wie beim U-
Wechselrichter ebenfalls ein Eingangsspannungsbereich von Ugyz = 450...750V, der
unter den gegebenen Voraussetzungen (Netzspannungsbereich, Sperrspannungen der
Halbleiter) allerdings nicht vollkommen ausgeschopft werden kann (minimale Eingangs-
spannung 495 V).

Das auf den ,optimierten Betriebsbereich® ausgelegte Wechselrichtersystem ist fiir eine
Minimalauslegung der Wechselrichterkomponenten optimiert unter der Voraussetzung,
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dass die Stack-Spannung beliebig gewéhlt werden kann. Um hohe Ausgangsspannun-
gen mit Brennstoffzellen darzustellen, miissen entsprechend viele Einzelzellen in Reihe
geschaltet werden. Aufgrund der aufwindigen Brennstoffzellenstack-Infrastruktur, wie
beispielsweise der Feuchtigkeitsiiberwachung jeder Einzelzelle, ist die Auslegung des
Gesamtsystems mit derart hohen Stackspannungen vom jeweiligen Anwendungszweck
abhingig. Fiir den betrachteten Leistungsbereich liegt die praxisnahe Nennspannung
des Brennstoffzellenstacks eher im Bereich von bis zu 200V (vgl. Abschnitt 2.2).

Eine Auslegung des I-Wechselrichters mit einem reduzierten Eingangsspannungsbe-
reich und damit einhergehend einer Reduktion der Halbleiterbauleistung ist in [37]
diskutiert. Jedoch ist dabei ein Betrieb des Umrichters nicht im kompletten Leistungs-
bereich der Brennstoffzelle moglich. Aus regelungstechnischer Sicht bestehen hohe An-
forderungen bei einer Zuschaltung von Brennstoffzelle und Wechselrichter aufgrund
von Nichtlinearitdaten, aus Sicht der Brennstoffzelle ist die dabei auftretende sprung-
hafte Lastdnderung bei ausreichender Brennstoffversorgung aufgrund des kapazitiven
Ausgangsverhaltens vertretbar.

Installierte Bauleistung

In Abbildung 8.2 ist die gesamte auf die Nennleistung des Wechselrichters bezogene
Halbleiterbauleistung (vergl. Definition in (8.1))

PHL

mit Py = Z Prapr + Z Pbiode (84)

PHL, norm —
inv

iiber der jeweils minimalen Umrichtereingangsspannung dargestellt.

Die gezeigten Halbleiterbauleistungen der Wechselrichtersysteme Hochsetzsteller mit
U-Wechselrichter, I-Wechselrichter und Z-Source-Wechselrichter sind dabei nach dem
oben beschriebenen Verfahren mit den Randbedingungen aus Tab. 8.2 fiir die ent-
sprechende minimale Eingangsspannung ausgelegt. Die minimale Eingangsspannung
entspricht in der hier betrachteten Anwendung der Ausgangsspannung eines Brenn-
stoffzellenstacks bei Nennlast (hoher Strom bei niedriger Spannung).

In der Darstellung sind die oben beschriebenen Einschrinkungen in den theore-
tisch nutzbaren Spannungsbereichen des Hochsetzstellers mit U-Wechselrichter, des
[-Wechselrichters und des Z-Source-Wechselrichters beriicksichtigt.

Die Halbleiterbauleistung des Systems Hochsetzsteller und U-Wechselrichter benotigt
iiber den gesamten Spannungsbereich im Verhéltnis eine relativ geringe Bauleistung
(schwarze Balken). Der Anteil der Bauleistung des U-Wechselrichters ist dabei konstant,
da die Zwischenkreisspannung als konstant angenommen wird. Im Gegensatz dazu
steigt der Bauleistungsanteil des Hochsetzstellers bei geringeren Eingangsspannungen
stark an, da dieser einen gréfteren Spannungshub bei steigendem Eingangsstrom liefert.
Zusétzlich steigt bei gleich bleibendem Mittelwert der Effektivwert des Hochsetzsteller-
Ausgangsstromes aufgrund des verringerten Tastgrades an.

Soll der gesamte Spannungsbereich eines Brennstoffzellensystems ausgenutzt werden,
kann der Wechselrichter mit eingeprigtem Strom nur mit Eingangsspannungen unter-
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Abbildung 8.2: Bezogene Halbleiterbauleistung von Wechselrichter mit eingeprig-
tem Strom (I-WR; schraffiert), Hochsetzsteller mit U-Wechselrichter (HSS + U-WR;
schwarz) und Z-Source-Wechselrichter (Z-Source-WR; grau). Betriebsbedingungen aus
Tab. 8.2.

halb von UV F = 396V (Gl (8.2)) betrieben werden. Wird er auf diese hohe Ein-
gangsspannung hin optimiert, wird in etwa die gleiche Bauleistung benétigt wie fiir das
Wechselrichtersystem mit Hochsetzsteller und U-Wechselrichter. Stiege die Spannung
des entsprechend ausgelegten Brennstoffzellenstacks bei abnehmender Belastung an,
so konnte der I-Wechselrichter dann aber nicht mehr betrieben werden. Bei einer Re-
duzierung der minimalen Eingangsspannung steigt die bendtigte Bauleistung stark an
(schraffierte Balken). Der durch den I-Wechselrichter bereitzustellende Spannungshub
steigt; diese Funktion wird durch langere Nullzustinde im Zwischenkreis realisiert. Da
der Zwischenkreisstrom iiber vier in Reihe geschaltete Ventile fliefst, steigen die Durch-
lassverluste stark an, was wiederum eine stirkere Dimensionierung der Bauteile nach
sich zieht.

Die Spannungsabhéngigkeit bei der Bauleistung des Z-Source-Wechselrichters wird
durch zwei Effekte stark beeinflusst. Zum Einen steigt — wie bei den anderen Systemen
— bei niedriger Spannung und konstanter Bemessungsleistung der DC-Eingangsstrom
an, was sich insbesondere auf die Durchlassverluste der Halbleiter auswirkt. Zum Ande-
ren bedeutet eine niedrigere Eingangsspannung eine hohere Kommutierungsspannung
(,virtuelle Zwischenkreisspannung®), was zu héheren Schaltverlusten und damit mehr
benétigter Bauleistung fiihrt.

Gegeniiber dem I-Wechselrichter sind die Durchlassverluste wéihrend des Shoot-
Through-Zustandes niedriger, da sich der Strom auf alle Ventile aufteilt, zudem kann
auf die Seriendioden des I-Wechselrichters verzichtet werden, die dort die Riick-
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wartssperrfahigkeit der Ventile sicherstellen. Es iiberwiegen die hoheren Durchlass-
verluste durch den hohen Ventilstrom-Effektivwert, weshalb die Bauleistung des I-
Wechselrichters in der vergleichbaren Spannungsebene niedriger als die des Z-Source-
Wechselrichters ausfillt. Bei hohen Nennspannungen des Brennstoffzellensystems ist
die Bauleistung des Z-Source-Wechselrichters im Vergleich niedrig, da bei dem be-
trachteten Modulationsverfahren die Zwischenkreisspannung in der Betrachtung fiir
den Z-Source-Wechselrichter — im Gegensatz zur Berechnung fiir den U-Wechselrichter
— nicht konstant gehalten wird und daher die Schaltverluste kleiner ausfallen als beim
U-Wechselrichter.

Aus Abbildung 8.2 ist erkennbar, dass das Wechselrichtersystem bestehend aus Hoch-
setzsteller und U-Wechselrichter in der Anwendung an Brennstoffzellen deutlich weniger
Bauleistung als der I-Wechselrichter und der Z-Source-Wechselrichter benétigt. Insbe-
sondere sind die Bauleistungen des I-Wechselrichters und des Z-Source-Wechselrichters
bei niedrigeren Spannungsebenen und hohen Stromen, also den Betriebspunkten, die
der Brennstoffzelle tendenziell gerechter werden, deutlich hoher.

Werden nicht die gesamte Halbleiterbauleistung sondern IGBT- und Diodenbauleistung
getrennt betrachtet, so kann der Wechselrichter mit eingeprigtem Strom aufgrund sei-
nes verhéltnisméfig hohen Anteils an Diodenbauleistung und der geringeren Kosten
fiir Dioden besser bewertet werden. Er erreicht dennoch nicht die niedrigen Werte des
Systems Hochsetzsteller mit U-Wechselrichter. Der Z-Source-Wechselrichter schneidet
aufgrund des hohen Anteils der IGBTs an der Gesamtbauleistung dann vergleichsweise
schlechter ab.

Die Tabelle 8.3 zeigt die Halbleiterbauleistungen der Umrichter separat fiir IGBT und
Dioden im Detail. Die Abbildung 8.3 zeigt die in der Tabelle aufgefiihrten Werte an-
schaulich. Daraus lassen sich die Anteile der jeweligen Halbleiter innerhalb der Schal-
tungen ablesen.

Die Bauleistung des I-Wechselrichters wird durch die Durchlassverluste in den Halblei-
tern bestimmt. Dies zeigt sich u.a. darin, dass der Anteil der Dioden an der Gesamt-
bauleistung relativ hoch ist. Der Hauptanteil der Bauleistung liegt beim Hochsetzstel-
ler mit U-Wechselrichter bei den IGBTs. Da bei reiner Wirkleistungsiibertragung die
Freilaufdioden der Drehstrombriickenschaltung wenig leiten, ist insbesondere der Bau-
leistungsaufwand fiir die Dioden des U-Wechselrichters gering. Der Bauleistungsanteil
der IGBTs am Z-Source-Wechselrichter ist vergleichsweise hoch, da die IGBTs wihrend
der Shoot-Through-Zustidnde stark beansprucht werden und die Schaltvorgénge bei ho-
hem Strom und hoher Kommutierungsspannung stattfinden und damit hohe Verluste
verursachen.

Um aus der reinen Bauleistungsbetrachtung eine Kostenabschitzung abzuleiten, sind
Dioden und IGBTs unterschiedlich zu bewerten. In Abbildung 8.4 sind die Bauleistun-
gen der untersuchten Wechselrichter bei unterschiedlich starker Gewichtung von IGBTs
und Dioden gezeigt. Im oberen Teil der Abbildung sind IGBT und Dioden fiir die Ge-
samtbauleistung gleich gewichtet (jeweils Faktor 1). Der untere Teil der Abbildung zeigt
die Bauleistungen fiir eine deutlich stirkere Gewichtung der IGBTs (IGBT: Faktor 2,
Dioden: Faktor 1). Fiir den direkten Vergleich untereinander sind die Bauleistungen da-
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HSS + U-WR I-WR Z-Source-WR
IGBT | Dioden | Gesamt || IGBT | Dioden | Gesamt || IGBT | Dioden | Gesamt
100V || 25,69 14 39,69 40,32 | 56,16 96,48 - - -

200V || 16,54 | 10,29 | 26,83 | 19,69 | 25,37 | 45,05 - - -
300V || 13,37 | 9,02 2239 | 12,94 | 1598 | 28,92 | 29,79 | 8,01 37,79
400V || 11,81 | 8,36 20,17 9,61 11,5 21,11 || 23,62 | 6,21 29,83

500V || 10,87 | 7,95 18,82 - - - 19,95 | 4,95 24,91
600V || 10,23 | 7,66 17,89 - - - 17,57 | 3,82 21,39
700V || 974 | 746 17,19 - - - 858 | 565 14,23

Tabelle 8.3: Normierte Halbleiterbauleistung % von Hochsetzsteller mit U-
Wechselrichter, I-Wechselrichter und Z-Source-Wechselrichter. Betriebsbedingungen
wie in Tab. 8.2.

bei jeweils auf die Gesamtbauleistung eines I-Wechselrichters bei Nennspannung 100 V
bezogen.

Durch die stiarkere Gewichtung der IGBTs steigt der relative Bauaufwand des U-
Wechselrichters mit Hochsetzsteller gegeniiber dem I-Wechselrichter. Bei einer tech-
nisch noch sinnvollen Auslegung auf eine Nenn-Eingangsspannug von 200V (der ge-
samte Betriebsbereich der Brennstoffzelle kann mit dem I-WR ausgenutzt werden),
ergeben sich nur noch geringe Vorteile fiir das System mit U-Wechselrichter. Der rela-
tive Bauaufwand fiir den Z-Source-Wechselrichter liegt bei einer starkeren Gewichtung
der IGBTs mit Abstand iiber denen von I-Wechselrichter und U-Wechselrichter mit
Hochsetzsteller und ist aus Sicht der Hableiterauslegung damit als Wechselrichter fiir
Brennstoffzellensysteme in jedem moglichen Betriebsbereich ungeeignet.
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HSS, I-WR.
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Abbildung 8.4: Jeweils auf die Bauleistung des I-WR (100%) bezogene relative Halb-

leiterbauleistung bei unterschiedlicher Gewichtung von Dioden und IGBTs.

Oben: Gewichtung der IGBT-Bauleistung Faktor 1, Gewichtung der Dioden-Bauleistung Faktor 1.
Unten: Gewichtung der IGBT-Bauleistung Faktor 2, Gewichtung der Dioden-Bauleistung Faktor 1.
[-WR; schraffiert, HSS + U-WR,; schwarz, Z-Source-WR; grau. Betriebsbedingungen aus Tab. 8.2.
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8.1.2 Halbleiterverlustleistungen in Abhingigkeit der Brenn-
stoffzellenkennlinie

Neben der Bauleistung ist die Effizienz eines Wechselrichtersystems fiir Brennstoffzel-
len ein weiteres wichtiges Bewertungskriterium. Der wertvolle eingesetzte Brennstoff
soll moglichst effizient in elektrische Energie umgewandelt und in das elektrische Ver-
sorgungsnetz eingespeist werden.

Im Folgenden werden die Durchlass- und Schaltverluste der Halbleiter nach den in den
Abschnitten 5.1, 5.2, 5.3 und 6.1.1 beschriebenen Berechnungsverfahren bestimmt.

Bei steigenden Eingangsspannungen und sinkenden Eingangsstromen steigt der Wir-
kungsgrad der Wechselrichtersysteme durch sinkende Halbleiterverluste an. Der Wir-
kungsgrad einer Brennstoffzelle ist im Teillastbetrieb ebenfalls besonders hoch. Das Sys-
tem aus Brennstoffzelle und Stromrichter erreicht damit im Teillastbetrieb die hochsten
Gesamtwirkungsgrade.

Um einen Vergleich der Verlustleistungen bzw. der Wirkungsgrade der unterschiedli-
chen Wechselrichtersysteme im Teillastbereich darzustellen, wurde fiir die im Folgenden
vorgestellten Berechnungen die Brennstoffzellenkennlinie nach Abb. 2.2 einbezogen.

Die zu vergleichenden Wechselrichter sind dabei jeweils auf die gleiche minimale Ein-
gangsspannung bzw. Brennstoffzellennennspannung nach Abschnitt 8.1.1 ausgelegt.

Um eine Bewertung fiir unterschiedliche Spannungsebenen zu ermoglichen, erfolgt dies
nicht nur fiir eine Nennspannung, sondern fiir Brennstoffzellen-Nennspannungen von
Upz» = 100, 200, 300, 400, 500, 600, 700 V. Die Bemessungsleistung im Nennpunkt
(Auslegungspunkt fiir die Halbleiter bei Nennspannung und Nennstrom der Brennstoff-
zelle) betriagt dabei analog zu den Betrachtungen zur Bauleistung jeweils P;,, = 35 kW.
Es werden also jeweils fiir unterschiedliche Eingangspannungen optimal ausgelegte
Wechselrichtersysteme miteinander verglichen.

Die Spannung des Brennstoffzellenstacks wurde dabei iiber eine entsprechende Serien-
schaltung von Einzelzellen modelliert, der Strom iiber eine entsprechende Skalierung
der Zellflache.

Die Ergebnisse der Verlustleistungsberechnungen sind als Kurvenschar in Abbildung
8.5 dargestellt, die entsprechend berechneten Wirkungsgrade sind als Kurvenschar in
Abbildung 8.6 dargestellt. In diinner Strichstérke sind die theoretischen Verldufe darge-
stellt, die sich auferhalb der festgelegten Arbeitsbereiche ergeben (Eingangsspannung
des I-Wechselrichters oberhalb 396 V bzw. fiir den Z-Source-Wechselrichter unterhalb
495V).

Der I-Wechselrichter verursacht dabei im Nennpunkt der Brennstoffzelle generell ho-
here Verluste als der U-Wechselrichter mit Hochsetzsteller. Dies begriindet die im
vorangehenden Abschnitt bestimmte hohe Bauleistung des I-Wechselrichters. Im Teil-
lastbereich sinken die Verlustleistungen des I-Wechselrichters auf die Werte des U-
Wechselrichters mit Hochsetzsteller. Im Spannungsbereich von 300...396V (Ausle-
gungspunkt Ugz ,, = 300V) liegen die Verluste des I-Wechselrichters bei Teillast ge-
ringfiigig unterhalb derer von U-Wechselrichter mit Hochsetzsteller. Zu beriicksichtigen
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Abbildung 8.5: Halbleiterverluste von U-Wechselrichter mit Hochsetzsteller (schwarz),
I-Wechselrichter (grau) und Z-Source-Wechselrichter (gestrichelt grau) unter Beriick-
sichtigung der Brennstoffzellenkennlinie nach Abb. 2.2 (Betriebsbedingungen nach Tab.
8.2. Brennstoffzellen-Nennspannungen: Uz ,, = 100, 200, 300, 400, 500, 600, 700 V.)

ist dabei aber die grokere Halbleiterbauleistung (vgl. Abb. 8.2) und der begrenzte Be-
triebsbereich des I-Wechselrichters in diesem Fall.

Bei Eingangsspannungen oberhalb von 400 V sinken die Verluste des U-Wechselrichters
mit Hochsetzsteller insbesondere aufgrund der sinkenden Halbleiterverluste des Hoch-
setzstellers.

Bei Spannungen oberhalb von 565V arbeitet der Z-Source-Wechselrichter wie ein
Wechselrichter mit eingeprigter Spannung, die Diode im Eingangskreis des Z-Source-
Wechselrichters schaltet nicht, es fallen dort nur Durchlassverluste an. Dies ist deut-
lich am Sprung in den Verlustleistungs- bzw. Wirkungsgradkennlinien des Z-Source-
Wechselrichters zu sehen.

Die bei sinkenden Eingangsspannungen stark ansteigenden Verluste des Z-Source-
Wechselrichters im Teillastbereich entstehen zum einen durch den erh6hten Eingangs-
strom bei niedrigeren Spannungen und zum anderen an den erhohten Schaltverlust-
leistungen, da sich die Kommutierungsspannung bei niedrigeren Eingangsspannungen
stark erhoht (vgl. Abschnitt 5.3).

Bei Spannungen oberhalb 565V arbeitet der Z-Source-Wechselrichter wie ein U-
Wechselrichter mit einer variablen Zwischenkreisspannung. Die Verluste des Z-Source-
Wechselrichters bei Spannungen oberhalb 565V sind hier niedriger als die des U-
Wechselrichters mit Hochsetzsteller, da fiir die Kombination aus Hochsetzsteller und
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Abbildung 8.6: Wirkungsgradverldufe (nur unter Beriicksichtigung der Halbleiterver-
luste) von U-Wechselrichter mit Hochsetzsteller (schwarz), I-Wechselrichter (grau)
und Z-Source-Wechselrichter (gestrichelt grau) unter Beriicksichtigung der Brennstoff-
zellenkennlinie nach Abb. 2.2 (Betriebsbedingungen nach Tab. 8.2. Brennstoffzellen-
Nennspannungen: Ugz ,, = 100, 200, 300, 400, 500, 600, 700 V.)

U-Wechselrichter mit einer konstanten Zwischenkreisspannung von 750V gerechnet
wird und der Hochsetzsteller die Spannungsdifferenz zwischen Brennstoffzellenspan-
nung und Zwischenkreissannung weiterhin aufrecht erhilt. Bei Eingangsspannungen
oberhalb Uzx = 750V erfolgt keine Spannungsanhebung durch den Hochsetzsteller
mehr; dessen Schaltverlustleistungen fallen weg, es fallen lediglich Durchlassverluste
an der Diode des Hochsetzstellers an. Das Verhalten des Z-Source-Wechselrichters und
das des U-Wechselrichters mit Hochsetzsteller sind dann identisch, geringe Unterschiede
in den Verlustleistungen bzw. den Wirkungsgraden beruhen dann auf der unterschied-
lichen Bauleistung der dargestellten Systeme [82], [83].

Die Verlustleistungsbestimmung beruht auf den gezeigten Standard-Umrichtertopo-
logien und Standard-Modulationsfunktionen. Eine Reduzierung der Schaltverlustleis-
tungen bietet sich beispielsweise fiir den Wechselrichter mit eingeprigter Spannung
durch Verwendung diskontinuierlicher Modulationsverfahren an [10]. Der Hauptanteil
der Verluste im Wechselrichter mit eingeprégtem Strom ist auf die Durchlassverluste
zuriickzufiihren.

Eine Moglichkeit die Verluste des Wechselrichters mit eingeprigtem Strom zu verrin-
gern liesse sich durch die in Abbildung 8.7 gezeigte, verdnderte Schaltungstopologie
des I-Wechselrichters erreichen.

Parallel zu den Ventilen der Wechselrichterbriicke kann ein weiteres riickwértssperr-
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fahiges Ventil bestehend aus IGBT und einer Seriendiode geschaltet werden, welches
wihrend der Nullzeiger zusétzlich zu dem Zweig der Wechselrichterbriicke eingeschaltet
wird.

L

- A
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o
Abbildung 8.7: Halbleiteranordnung eines Wechselrichters mit eingepragtem Strom und
Zusatz-Zweig fiir Nullzustéande

Wihrend der Nullzusténde teilt sich der Strom dann auf den zusitzlichen Zweig und
den ebenfalls eingeschalteten Zweig des Wechselrichters auf. Eine einfache Abschétzung
der unterschiedlichen Durchlassspannungen ergibt, dass allein aufgrund der Schwellen-
spannungen der zwei Dioden und der zwei IGBTs im Wechselrichterzweig nahezu der
gesamte Strom iiber den Zusatzzweig flieft. Die Durchlassverluste wihrend der Nullzu-
stande liessen sich dann theoretisch um nahezu 50% reduzieren. Die Reduzierung der
Durchlassverluste wirkt sich dabei insbesondere bei hohen Spannungsiibersetzungs-
verhiltnissen aus, bei denen die Nullzeiger iiber einen ldngeren Zeitraum geschaltet
werden.

Bei der Auslegung des Wechselrichters ist zu beriicksichtigen, dass zusétzliche Halblei-
ter fiir den Zusatzzweig benotigt werden, die Wechselrichterbriicke aber ndherungsweise
nur auf den Netzstrom ausgelegt werden muss.

Im Rahmen dieser Arbeit wurde die gezeigte Toplologie nicht tiefgehender untersucht.
Sowohl die Theorie der Modulation der Halbleiter, des Kommutierungsverhaltens und
der Stromaufteilung zwischen den Leistungshalbleitern als auch der praktische Betrieb
konnen Inhalt weiterer Forschungsarbeit sein, dem Autor ist aus der Literatur keine
Ausarbeitung iiber die gezeigte gednderte Schaltungstopologie bekannt. Der Nutzen der
gezeigten Schaltung liegt insbesondere bei niedrigen Modulationsgraden. Diese liegen
nicht im Fokus der {iblichen Forschungsarbeiten zum stromgespeisten Wechselrichter.

Eine weitere Reduzierung der Durchlassverluste liefse sich durch die Verwendung von
riickwértssperrfihigen IGBTs (RBIGBT) erreichen (vgl. Abschnitt 3.1.2), da dann auf
die zusétzliche Seriendiode verzichtet werden kann, die bei der Verwendung herkdmmli-
cher IGBTs die negative Ventilspannung aufnimmt. Untersuchungen zur Reduktion von
Verlusten durch RBIGBTs sind bereits fiir sog. Matrixumrichter durchgefiihrt worden.
In [12] wird iiber eine Verringerung der Gesamtverlustleistung eines Matrixumrichters
um bis zu 20% bei Verwendung von RBIGBT gegeniiber IGBT und Seriendiode bei
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einer Schaltfrequenz von 15 kHz berichtet. Aufgrund der verhéltnisméfig hohen Schalt-
verluste des RBIGBT (RBIGBT-Daten in [12]) fiihrt eine Reduzierung der Schaltfre-
quenz auf 3kHz bei dem betrachteten Matrixumrichter zu einer Verlustleistungsredu-
zierung um 40%.

Sollten moderne Halbleiter wie der riickwértssperrfahige IGBT zur Serienreife weiter-
entwickelt werden, so kann der Einsatz von Wechselrichtern mit eingeprigtem Strom
fiir die Anwendung an Brennstoffzellen eine mogliche Alternative darstellen.

Gleichtaktspannungen an Wechselrichtern

Alle Wechselrichtertypen mit schaltenden Elementen, die am geerdeten Drehstromnetz
betrieben werden, erzeugen Gleichtaktspannungen auf der DC-Seite [84]. Zwischen der
DC-Seite der Wechselrichter, z.B. der Brennstoffzelle, und dem Erdpotential bestehen
parasitire Kapazitdten. Diese verursachen wiederum Verschiebungsstrome, die zwi-
schen der DC-Seite der Wechselrichter und dem Erdpotential gebildet werden. Die
Verschiebungsstrome treten als Gleichanteile bzw. Fehlerstrome im Netzstrom auf und
sind nur innerhalb gewisser Grenzen zuléssig. Die Grofe der parasitiren Kapazitéiten
und damit die Hohe der Ableitstrome gegen Masse hingen dabei vom individuellen
Aufbau des Brennstoffzellensystems ab.

Unterschiede in der Gleichtaktspannungsbelastung hingen dabei unter anderem von
der Art des Wechselrichters und in geringerem Mafe von dessen Modulation ab. Die
Amplitude der Gleichtaktspannung des Wechselrichters mit eingeprigter Spannung
ist dabei ca. doppelt so hoch wie die des Wechselrichters mit eingepragtem Strom,
dessen Gleichtaktspannung ferner ein deutlich kleineres du/dt aufweist [84]. Der Z-
Source-Wechselrichter wirkt von der Netzseite prinzipiell wie ein U-Wechselrichter.
Aufgrund der hohen virtuellen Zwischenkreisspannung wiahrend der auf das Netz wir-
kenden aktiven Zustinde ist die Amplitude der Gleichtaktspannungen beim Z-Source-

Wechselrichter insbesondere bei hohen Spannungsiibersetzungsverhéltnissen hoher als
beim U-Wechselrichter.

Auch bei zweistufigen Wechselrichtersystemen mit DC/DC-Wandler ohne galvanische
Trennung treten die Gleichtaktspannungen an der Brennstoffzelle auf. Werden DC/DC-
Wandler mit galvanischer Trennung eingesetzt, so treten die Gleichtaktspannungen
nicht an der Brennstoffzelle auf, sondern iiberlagern sich den Spannungen am Trans-
formator. Dessen parasitire Kapazitdten gegeniiber Masse fallen i.d.R. klein aus und
bewirken daher nur geringe Ableitstrome.

Ein weiterer Nachteil galvanisch nicht getrennter Wechselrichtersysteme liegt in der An-
forderung des Beriihrungsschutzes. Insbesondere Brennstoffzellenstacks, die aufgrund
einer niedrigen Nennspannung im Prinzip keiner besonderen Schutzmafnahme bediir-
fen, miissen aufgrund des gegeniiber Masse hohen Potentials der Gleichtaktspannungen
aufwindig isoliert werden.
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8.2 Vergleich von DC/DC-Topologien mit MOSFET-
Schaltern in DC/DC-AC-Umrichtersystemen

8.2.1 Halbleiterbauleistung der DC/DC-Wandler

Bei den betrachteten DC/DC-Wandlern kénnen aufgrund der niedrigeren Kommutie-
rungsspannungen Superjunction-MOSFETs als abschaltbare Bauelemente eingesetzt
werden. Dioden werden an unterschiedlichen Orten innerhalb der Schaltungen einge-
setzt, z.B. als Freilaufdioden oder als Gleichrichterdioden. Aufgrund der unterschiedlich
hohen Kommutierungsspannung kommen Dioden mit unterschiedlich hoher Sperrspan-
nung innerhalb einer Schaltung zum Einsatz. Um eine Beurteilung des Bauaufwandes
zu ermoglichen, wird fiir die MOSFETs und die Dioden eine Gewichtung in Form ei-
ner normierten Bauleistung eingefiihrt, die die Strom- und Spannungsbelastbarkeit des
Halbleiters beriicksichtigt.

Die Halbleiterbauleistung fiir MOSFETs und Dioden ist analog zu Abschnitt 8.1.1
dabei definiert wie folgt:

PMOSFET = UDS,ma:(: : [D
Ppioie = Ur - I (8.5)

Ip bezeichnet dabei den im Datenblatt genannten typischen Nennstrom des MOS-
FET, Ir bezeichnet den zur Charakterisierung im Datenblatt angegebenen Wert des
Diodennennstromes. Upg mqez bzw. Ug ist die fiir den Betrieb des Halbleiterbauelements
maximal zuldssige Sperrspannung.

Die gesamte Halbleiterbauleistung eines DC/DC-Wandlers ist dabei die Summe der
einzelnen Bauleistungen aller MOSFETs und Dioden. Die Halbleiter sind dabei so aus-
gelegt, dass sie der auftretenden thermischen Belastung dauerhaft widerstehen (techni-
sche Minimalauslegung, Auslegung der Bauelemente bzgl. niedrigster Investitionskos-
ten).

Zum direkten Vergleich der DC/DC-Wandler wird die Bauleistung des fiir die Umfor-
mung in Netzwechselstrom benétigten Wechselrichters nicht beriicksichtigt, da diese
bei gleicher Nennleistung und gleicher Zwischenkreisspannung des Wechselrichters fiir
alle betrachteten DC/DC-Wandler prinzipiell identisch ist.

Fiir die Bewertung werden die DC/DC-Wandler mit diskreten MOSFETs und Dioden
optimal ausgelegt. Die charakteristischen Daten der als Referenz gewéhlten Halbleiter
zeigen die Tabellen 8.4, 8.5 und 8.6. Die Methodik der optimalen Halbleiterauslegung
erfolgt dabei im Prinzip nach dem in Abschnitt 8.1.1 beschriebenen Verfahren (Der
Halbleiter ist dann optimal ausgelegt, wenn im Betriebspunkt maximaler Verlustleis-
tung die Sperrschichttemperatur 7; = 125°C betrégt).

Schnell schaltende Halbleiterbauelemente liegen nicht in der Vielfalt unterschiedlicher
Nennstrome vor wie IGBTs und Dioden in Modulen. Die Skalierung bzw. Interpolati-
on der verwendeten MOSFETSs und schnellen Dioden erfolgt daher in der Art, dass n
einzelne diskrete Bauelemente parallel geschaltet werden. Dabei ist n die Anzahl der
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diskreten Bauelemente mit dem jeweiligen Nennstrom [p bzw. Ir, wobei auch Teil-
mengen moglich sind (n € R).

Drain-Nennstrom Ip, nom [A] 60

Sperrspannung Upg maz [V] 600
Einschaltwiderstand Rpgon) [©] (Tj = 125°C, Ugs = 10V) 0,09

Wirmeiibergangswiderstand Sperrschicht - Gehause Rypjc [K/W] | 0,29

Inversdioden-Schwellenspannung Vi ¢ [V] 1

differentieller Widerstand der Inversdiode rp [mf)] 45

Tabelle 8.4: Daten des CoolMOS® IPW60R045CS

Diodennennstrom Ip, ,,, [A] 8

Schwellenspannung Vg o [V] 1
differentieller Widerstand rp [mg2] 250
Sperrspannung Ug [V] 1200

Warmetibergangswiderstand Sperrschicht - Gehduse Rypje [K/W] | 1,7

Sperrverzugsladung Q. [uC| F(§)

Tabelle 8.5: Daten der Soft Recovery Diode IR, HFAOSPB120 [85]

Randbedingungen

Die Anpassung der unterschiedlich hohen Spannungsebenen zwischen Brennstoffzelle
und Zwischenkreis ergibt sich bei den betrachteten transformatorischen Wandlern aus
dem Ubersetzungsverhiltnis des Transformators. Die Analyse der Topologien erfolgt
daher fiir ein auf den betrachteten Leistungsbereich zugeschnittenes realistisches Aus-
legungsszenario.

Die Wandler sind jeweils fiir eine Nennleistung von Py = 20kW bei einer Eingangs-
spannung von U; = 100V ausgelegt. Die Nennausgangsspannung der DC/DC-Wandler
betrigt bei allen Typen U; = 700 V. Sie entspricht der Zwischenkreisspannung des zur
Wechselrichtung verwendeten U-Wechselrichters. Tabelle 8.7 fasst die Randbedingun-
gen, unter denen die DC/DC-Wandler fiir den Vergleich ausgelegt sind, zusammen.

Installierte Bauleistung

Der Stellbereich der Wandler, einstellbar iiber den Tastgrad, ist dann optimal gewahlt,
wenn bei konstanter Ausgangsspannung der Spannungsbereich der Brennstoffzelle von
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Diodennennstrom g, [A] 15
Schwellenspannung Vi o [V] 0,9
differentieller Widerstand rp [mg2] 46
Sperrspannung Ur [V] 600
Wiirmeiibergangswiderstand Sperrschicht - Gehiuse Ryje [K/W] | 1,7
Sperrverzugsladung Q. [uC] F($)

Tabelle 8.6: Daten der Soft Recovery Diode IR HFA15PB60 [86]

Wandlernenn- | Eingangsnenn- | Eingangsnenn- | Zwischenkreis- | Schaltfrequenz

leistung strom spannung spannung des | der Haupt-
Wechselrichters | transistoren

Poony =20kW | I} =200 A Uy =100V Uz =700V fs = 30kHz

Tabelle 8.7: Betriebsbedingungen fiir den Bauleistungsvergleich der DC/DC-Wandler

Leerlaufspannung bis Nennspannung (60-100%) gerade abgedeckt wird. Die DC/DC-
Wandler kénnen von daher beziiglich ihrer Ausnutzung bzw. Auslegung besser auf die
Anwendung zugeschnitten werden, als dieses bei dem transformatorlosen Wechselrich-
tersystem der Fall ist. Uber das Ubersetzungsverhiltnis des Transformators lisst sich
der Wandler damit optimal auf den Spannungsbereich der Brennstoffzelle auslegen.

Wie in Kapitel 6 dargestellt wird, bestimmt sich bei den stromgespeisten Topologien
das Ubersetzungsverhiltnis des Transformators dabei aus der maximal eingangsseitig
anstehenden Spannung, wihrend bei der spannungsgespeisten Topologie die minimal
am Eingang anstehende Spannung das Ubersetzungsverhiltnis des Transformators be-
stimmt.

Bei einer Auslegung auf einen anderen Eingangsspannungsbereich bleiben - bei gleicher
Leistung - die Mittel- bzw. Effektivwerte der Strome bezogen auf den Eingangsstrom
gleich, da die Kurvenform der Stréme sich nicht verdndert. Da die Mittel- bzw. Ef-
fektivwerte der Strome die charakteristischen Einflussgrofen fiir die bestimmenden
Durchlassverluste der Halbleiter darstellen, sind die Verluste- bzw. Bauleistungen der
Transistoren und Dioden auf der Eingangsseite damit fiir alle betrachteten transforma-
torischen Wandler ndherungsweise proportional zum Eingangsstrom der Wandler.

Die Verluste bzw. Bauleistungen der Dioden auf der Ausgangsspannungs- bzw. Zwi-
schenkreisspannungsebene werden durch die Auslegung des Wandlers auf eine andere
Eingangsspannung - bei gleichem Stellbereich - nicht beeinflusst. Deren Auslegung bzw.
Bauleistung hiangt neben dem erforderlichen Stellbereich von der Ausgangsspannung
des Wandlers respektive der Zwischenkreisspannung ab. Der Stellbereich betrigt beru-
hend auf der Brennstoffzellenkennlinie fiir den hier vorgenommenen Vergleich 60 - 100%,



KAPITEL 8. BEWERTUNG DER STROMRICHTERSYSTEME 146

die Zwischenkreisspannung wird durch die Netzspannung vorgegeben und betrégt hier
Uzrg =700V.

Eine niedrigere Nennspannung der Brennstoffzelle kann sich dann im Einzelfall positiv
auf die Bauleistung bzw. die Kosten auswirken, wenn MOSFETs mit deutlich niedrige-
ren Sperrspannungen und damit nochmals verbessertem Durchlassverhalten eingesetzt
werden kdénnen.

Abbildung 8.8 bzw. Tabelle 8.8 zeigen die Ergebnisse der analytischen Bestimmung der
Bauleistungen fiir die untersuchten DC/DC-Wandler unter den Randbedinungen nach
Tab. 8.7. Die Bauleistungen nach Gl. (8.5) sind dabei bezogen auf die Nennleistung
der Wandler von Py = 20kW.
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Abbildung 8.8: Bauleistung unterschiedlicher DC/DC-Wandler. Werte siehe Tabelle 8.8

Die Bauleistungen der unterschiedlichen verwendeten Halbleiter sind zum besseren Ver-
gleich der Topologien getrennt aufgefiihrt (MOSFETs auf der Eingangsspannungsseite,
Dioden auf der Ausgangsspannungsseite, Halbleiter der Clamping-Beschaltungen bei
stromgespeisten Topologien). Fiir die Topologien, die die Leistung aus der Clamping-
Beschaltung iiber einen separaten DC/DC-Wandler ( Hilfs-Umrichter) auf die Zwi-
schenkreisspannung iibertragen, ist eine Bauleistung von 10% der Wandlerbauleistung
fiir den stromgespeisten Vollbriickenwandler bzw. 20% fiir den Hochsetzsteller mit ge-
teilter Drossel als konservativer Wert entsprechend des Anteils der anfallenden Leistung
in der Clamping-Beschaltung angenommen.
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Vollbriickenwandler Hochsetzsteller get. Drossel
spannungsgespeist || stromgespeist
Clamping Clamping
Bauleistung % passiv | aktiv || passiv aktiv
Hilfsumrichter - 3,65 - 4,33 -
Clampingdioden - 0,36 - 0,54 -
Clamping-MOSFET - - 5,22 - 5,94
Dioden Sekundirseite 17.9 8,06 9,79 6,53 8,06
CoolMOS Primérseite 46,8 28,1 31,7 14,6 10,8

Tabelle 8.8: Normierte Halbleiterbauleistung % von spannungsgespeistem Voll-
briickenwandler, stromgespeistem Vollbriickenwandler mit aktivem/passivem Clam-
pingnetzwerk und Hochsetzsteller mit geteilter Drossel und aktivem /passivem Clam-

pingnetzwerk. Betriebsbedingungen wie in Tabelle 8.7.

Aus Abbildung 8.8 wird ersichtlich, dass die DC/DC-Wandler mit galvanischer Tren-
nung generell hohere Bauleistungen der Transistoren auf der Unterspannungsseite be-
notigen als die Hochsetzsteller mit geteilter Drossel. Ursiachlich ist die unterschiedliche
Schaltungstopologie der Transistoren: Bei den galvanisch getrennten Wandlern wer-
den insgesamt 4 Schalter benotigt, von denen immer mindestens zwei Transistoren in
Reihe den Strom fiihren, um einen Wechselstrom ohne Gleichanteil zu erzeugen. Der
Hochsetzsteller mit geteilter Drossel benoétigt prinzipbedingt nur einen Transistor im
Eingangsstromkreis. Die Bauleistungen der primérseitigen CoolMOS lassen sich dabei
nicht in ein einfaches Verhéltnis von 1:4 setzen, da die Verlustleistung des Transistors
im Hochsetzsteller hoher ausfillt, als die eines Transistors bei den Vollbriickenwandlern.

Der Vergleich der Bauleistungen von spannungsgespeistem Vollbriickenwandler und
stromgespeistem Vollbriickenwandler zeigt, dass die Gleichrichterdioden des spannungs-
gespeisten Vollbriickenwandlers ca. um den Faktor 1,8 und die Transistoren ca. um den
Faktor 1,5 hoher ausgelegt werden miissen als die entsprechenden Halbleiter des strom-
gespeisten Vollbriickenwandlers.

Die erforderliche Sperrspannung der eingesetzten Transistoren ist dabei fiir beide Schal-
tungsvarianten ndherungsweise gleich. Die Transistoren des spannungsgespeisten Voll-
briickenwandlers sperren nach der Kommutierung gegen die Brennstoffzellenspannung.
Im Teillast- bzw. Leerlaufbetrieb liegt diese in etwa beim doppelten der Nennspan-
nung des Brennstoffzellensystems. Die Transistoren des stromgespeisten Vollbriicken-
wandlers sperren maximal die Spannung der Clamping-Beschaltung (vgl. G1.(6.80)).
Fiir den Spannungsstellbereich in der Anwendung an Brennstoffzellen ergibt sich hier
ebenfalls eine maximale Kommutierungsspannung in der Gréfenordnung der doppelten
Nennspannung der Brennstoffzelle.

Die geringere Bauleistung der eingangsseitigen MOSFET-Briicke resultiert in erster
Linie aus den niedrigeren Durchlassverlusten des stromgespeisten Vollbriickenwandlers,
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die bei dem angewendeten Modulationsverfahren durch das zeitweise Parallelschalten
aller 4 Transistoren begriindet sind.

Die erforderliche hohe Sperrspannung der Gleichrichterdioden des spannungsgespeisten
Vollbriickenwandlers fithrt zu der mehr als doppelt so hohen Bauleistung der sekundér-
seitigen Dioden im Vergleich zur Dioden-Bauleistung des stromgespeisten Vollbriicken-
wandlers.

Die Bauleistungen der ,active-clamp® und ,passive-clamp®“-Varianten (stromgespeister
Vollbriickenwandler und Hochsetzsteller mit geteilter Drossel) unterscheiden sich ge-
ringfiigig zum Einen aufgrund der etwas unterschiedlichen Tastgrade im gleichen Ar-
beitspunkt und damit unterschiedlichen Leitdauern der Ventile, zum Anderen iiber-
tragen die Wandler mit interner Clampingenergieriickfiihrung (,active-clamp®) die Ge-
samte Leistung auf die Sekundirseite, wihrend bei den ,passive-clamp“-Varianten ein
Teil der Leistung iiber den Hilfsumrichter {ibertragen wird. Dies fiihrt insbesondere zu
einem hoheren Effektivwert des Stromes durch die Dioden auf der Sekundérseite und
damit zu hoheren Bauleistungen.

Unterschiede ergeben sich zudem durch den zusétzlichen Transistor, der fiir die Wandler
mit interner Clampingenergieriickfiihrung benétigt wird bzw. durch die Bauleistung der
Hilfsumrichter und der Clampingdiode fiir die Varianten mit externer Clampingener-
gieriickfiihrung. Ein weiterer Effekt, dessen Einfluss auf die Bauleistungen nicht un-
mittelbar aus Abb. 8.8 hervorgeht, sind die geringfiigig niedrigeren Schaltverluste der
MOSFETs durch das entlastete Schalten bei den Wandlern mit interner Clampingener-
gieriickfithrung.

Optimierter Betriebsbereich

Die beschriebenen transformatorlosen Wechselrichtersysteme (Wechselrichter mit ein-
gepriagtem Strom, Hochsetzsteller mit U-Wechselrichter und Z-Source-Wechselrichter)
sind aufgrund der nicht vorhandenen transformatorischen Kopplung zwischen Brenn-
stoffzelle und Netz sowohl den Randbedingungen der Brennstoffzelle als auch denen
des Netzes unterworfen.

Da die Anpassung der unterschiedlichen Spannungsebenen Brennstoffzelle - Netz bei
den hier betrachteten transformatorischen Wandlern iiber das Ubersetzungsverhilt-
nis des Transformators erfolgt, wird ein optimierter Betriebsbereich fiir die DC/DC-
Wandler in erster Linie von den Spannungen des Brennstoffzellensystems bestimmt.
Daraus abgeleitet ergibt sich die Sperrspannung der eingangsseitigen Transistoren. Die
Hohe der Nenn-Eingangsspannung wirkt sich dabei nur auf die Halbleiterbauleistung
der Eingangsseite aus. Die Auslegung der sekundirseitigen Halbleiter bleibt — vor-
ausgesetzt der vom Wandler abgedeckte Eingangsspannungsbereich zwischen Teil- und
Nennlast ist relativ gesehen gleich — unabhiingig vom Ubersetzungsverhiltnis des Trans-
formators ndherungsweise konstant.
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8.2.2 Aufteilung Durchlass- und Schaltverlustleistungen

Die Bauleistungen spiegeln sich in den im Folgenden am Beispiel zweier Wandlertopo-
logien detailliert gezeigten Verlustleistungen wieder.

Die Abbildungen 8.9 und 8.10 zeigen die Aufteilung der analytisch bestimmten
Durchlass- und Schaltverlustleistung des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit
interner Clampingenergieriickfilhrung und die des spannungsgespeisten Vollbriicken-
wandlers getrennt fiir die CoolMOSFET und die Gleichrichterdioden.

W Gleichrichter
Schaltverluste

E Gleichrichter
Durchlassverluste

B MOSFET
Schaltverluste

MOSFET
Durchlassverluste

Stromgespeister ~ Spannungsgespeister
Vollbriickenwandler  Vollbriickenwandler
(active clamp)

Abbildung 8.9: Normierte Durchlass- und Schaltverluste von MOSFET und Gleichrich-
terdioden des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner Clampingenergieriick-
fiihrung und des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers. Werte im Nennbetriebs-
punkt, bezogen auf die Gesamtverlustleistung des spannungsgespeisten Vollbriicken-
wandlers

Zum Vergleich der beiden Topologien sind in Abb. 8.9 die Absolutwerte der Schalt- und
Durchlassverluste beider Wandlertypen bezogen auf die gesamte Halbleiterverlustleis-
tung des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers dargestellt. Zu beachten ist dabei,
dass die zugrundeliegenden Bauleistungen der Wandler unterschiedlich sind (vgl. Ab-
schnitt 8.2.1). Die Bauleistung des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers liegt hier
um den Faktor 3/2 hoher als die des stromgespeisten Vollbriickenwandlers.

Aufgrund der hoheren Belastung der Transistoren und Dioden des spannungsgespeisten
Vollbriickenwandlers sind trotz des hoheren Bauteileaufwandes sowohl die Gesamtver-
luste um den Faktor 1,4, als auch die einzeln betrachteten Verluste der Primér- und
Sekundéarseite des Wandlers héher als beim stromgespeisten Vollbriickenwandler. Die
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Durchlassverluste der MOSFETs sind fiir beide Wandler dhnlich grof, jedoch ist auch
die Bauleistung der MOSFETs des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers hoher als
die des stromgespeisten Vollbriickenwandlers.

Die Abbildung 8.10 =zeigt die Anteile der Einzelverlustleistungen an den Ge-
samtverlusten des jeweiligen Wandlers. Die Werte sind bezogen auf die Gesamt-
Halbleiterverlustleistung des jeweiligen Wandlers.

100% -
W Gleichrichter
90% A Schaltverluste
o E Gleichrichter
80% 1 Durchlassverluste
70% A B MOSFET
Schaltverluste
60% 1 MOSFET
Durchlassverluste
50% A
40% A
30%
20% A
10% 4
0% +

Stromgespeister Spannungsgespeister
Vollbrlickenwandler Vollbriickenwandler
(active clamp)

Abbildung 8.10: Prozentuale Durchlass- und Schaltverluste von MOSFETs und Gleich-
richterdioden des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner Clampingener-
gieriickfiihrung und des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers. Werte im Nenn-
betriebspunkt, Anteile bezogen auf die Gesamtverlustleistung (=100%) des jeweiligen
Vollbriickenwandlers

Die Schaltverluste der MOSFETSs beim stromgespeisten Vollbriickenwandler sind durch
das entlastete Schalten des aktiven Clampingkreises gering. Aufgrund dieser geringen
Schaltverluste beim stromgespeisten Vollbriickenwandler stellen die Durchlassverlust-
leistungen mehr als 90% der Gesamtverluste.

Prinzipiell sind die der Effektivwerte der Gleichrichterdiodenstréme des stromgespeis-
ten Vollbriickenwandlers hoher als des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers, die
relativ hohe Verlustleistung des Gleichrichters beim spannungsgespeisten Vollbriicken-
wandler resultiert aus der Serienschaltung der Gleichrichterdioden, die zur Erzielung
der hohen Sperrspannung notwendig ist. Nicht beriicksichtigt sind dabei die zusatzli-
chen Verluste, die bei der Symmetrierung der Reihenschaltung der Gleichrichterdioden
durch Symmetrierwiderstéinde entstehen (erhohte Sperrverluste).
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8.2.3 Halbleiterverlustleistungen in Abhingigkeit der Brenn-
stoffzellenkennlinie

Im Folgenden werden berechnete Wirkungsgradverldufe von strom- und spannungsge-
speistem Vollbriickenwandler iiber den vollen Leistungsbereich dargestellt. Dabei wird
ein Brennstoffzellenstack mit einem Nennarbeitspunkt bei Us. = 100V und I = 200 A
und dem Kennlinienverlauf nach Abbildung 2.2 auf Seite 7 zugrundegelegt.

Wie in Abschnitt 8.2.2 gezeigt wird, {iberwiegen die Anteile der Durchlassverluste an
den Gesamtverlustleistungen bei den betrachteten Wandlertypen. Eine signifikante Re-
duktion der Verlustleistungen kann durch Parallelschalten bzw. Uberdimensionierung
weiterer MOSFETSs erreicht werden. Der Einfluss einer iiberdimensionierten Auslegung
der MOSFETs wird durch die Darstellung von Wirkungsgradverldufen gezeigt.

Abbildung 8.11 [62] zeigt den Verlauf der Wirkungsgrade von spannungsgespeistem
und stromgespeistem Vollbriickenwandler bei einer optimalen Auslegung der Halbleiter
(vgl. Abschnitt 8.2.1) in Abhéngigkeit des Eingangsstromes. Beriicksichtigt sind die
Halbleiterverlustleistungen, Verluste in passiven Komponenten werden vernachléssigt.
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Abbildung 8.11: Wirkungsgrad des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers (gestri-
chelte Linie) und des stromgespeisten Vollbriickenwandlers (passives Clamping, Hilfs-
umrichter: n = 0,9; durchgezogene Linie) in Abhéngigkeit des Stromes einer Brenn-
stoffzellenkennlinie, Beriicksichtigt sind nur die Halbleiterverluste. Optimale Auslegung
der Halbleiter.

Die niedrigeren Strome fiihren im Teillastbetrieb der Vollbriickenwandler zu niedrigeren
Verlusten bzw. hheren Wirkungsgraden. Der Wirkungsgrad des stromgespeisten Voll-
briickenwandlers liegt dabei im gesamten Leistungsbereich ein bis zwei Prozentpunkte
iiber dem Wirkungsgrad des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers.

Abbildung 8.12 zeigt die Verldufe der Wirkungsgrade bei unterschiedlich gewé&hlter
Uberdimensionierung der eingangsseitigen MOSFETs. Die Wirkungsgrade bzw. die
Wirkungsgradverldufe sind erwartungsgeméaf hoher als bei der optimalen Auslegung.
Mit einer strommékig stérkeren Auslegung der MOSFETS fiir den spannungsgespeis-
ten Vollbriickenwandler lassen sich die Wirkungsgrade des stromgespeisten Systems
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erreichen. Die Bauleistungen der MOSFETs fiir den spannungsgespeisten Vollbriicken-
wandler mit Uberausgelegung gestrichelte Linie, Symbol e) liegen dann um den Faktor
2 hoher als fiir den optimal ausgelegten stromgespeisten Vollbriickenwandler (durchge-
zogene Linie, Symbol: A), bei in etwa gleichen Wirkungsgraden im Nennbetriebspunkt.

Durch eine Uberauslegung des stromgespeisten Vollbriickenwandlers um den Faktor 2
beziiglich seiner optimalen MOSFET-Auslegung liefe sich der Wirkungsgrad im Nenn-
arbeitspunkt auf einen theoretischen Wert von n = 0,94 erhohen.
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Abbildung 8.12: Wirkungsgrad des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers (gestri-
chelte Linie) und des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit passivem Clamping
(durchgezogene Linie; Hilfsumrichter: n = 0,9) in Abhéngigkeit des Stromes einer
Brennstoffzellenkennlinie, Beriicksichtigt sind nur die Halbleiterverluste.

Auslegung der MOSFETs:

Spannungsgespeister Vollbriickenwandler (gestrichelte Linie): optimale Auslegung (Symbol %),
Uberdimensionierung 1,4-fach iiber der optimalen Auslegung (Symbol e);

Stromgespeister Vollbriickenwandler (durchgezogene Linie): optimale Auslegung (Symbol O),
Uberdimensionierung 2-fach iiber optimaler Auslegung (Symbol A).

Die hier gezeigten Vergleiche beziehen sich auf den stromgespeisten Vollbriickenwandler
mit externer Clampingenergieriickfiihrung bei einem konservativ angenommenen Wir-
kungsgrad des Hilfsumrichters fiir die Clampingenergie von n = 0,9. Einen Vergleich
der berechneten Wirkungsgradverldufe iiber dem Brennstoffzellenstrom (Brennstoff-
zellenkennline) von stromgespeisten Vollbriickenwandlern mit externer bzw. interner
Clampingenergieriickfithrung zeigt Abbildung 8.13 [61]. Die Verldufe zeigen dabei iiber
den gesamten Leistungsbereich keinen signifikanten Unterschied im Wirkungsgrad.
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Abbildung 8.13: Wirkungsgradverldufe von stromgespeisten Vollbriickenwandlern mit
externer Riickfithrung der Clampingenergie (passives Clamping, durchgezogene Linie,
Symbol A, Hilfsumrichter: n = 0,9) und interner Riickfiihrung der Clampingenergie
(aktives Clamping, gestrichelte Linie, Symbol ©). Bei zweifacher Uberdimensionierung
der Vollbriickentransistoren gegeniiber der optimalen Auslegung.
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8.2.4 Schaltungstechnische Bewertung

Im Folgenden werden die charakteristischen Unterschiede der betrachteten Wandler,
die die Halbleiterverluste bzw. die erforderliche Bauleistung der Halbleiter betreffen
zusammengefasst, sowie weitere charakteristische Eigenschaften der DC/DC-Wandler
aufgefiihrt und bewertet.

Die Funktion des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers entspricht vom Prinzip
her einem Tiefsetzsteller. Uber den Transformator wird eine hohe Spannung erzeugt,
die iiber der Ausgangsinduktivitit L gemittelt wird. Um die benétigte hohe Aus-
gangswechselspannung zu erzeugen, deren Amplitude mindestens der gemittelten DC-
Ausgangsspannung entspricht, wird ein Transformator mit hohem Ubersetzungsver-
héiltnis ben6tigt. Die Streuinduktivitét des Transformators hat einen starken Einfluss
auf die Auslegung des Transformators bzw. des gesamten Wandlers.

Ein wesentlicher Nachteil, der sich aus dem Funktionsprinzip ergibt, ist die sehr hohe
Sperrspannungsfestigkeit der Gleichrichterdioden, die insbesondere bei kleinen Tast-
graden (hohe Eingangsspannung am Wandler im Teillastbereich der Brennstoffzelle)
erforderlich ist. Schnell schaltende Dioden lassen sich dann nur als Serienschaltung ein-
zelner Dioden mit dynamischen und statischen Symmetrier-Beschaltungen einsetzen.

Ein weiterer Nachteil, der sich aus dem spannungsgespeisten Eingangskreis ergibt, ist
der Eingangsstrom, der kurzzeitig wahrend der Schaltperiode negativ wird. Um nega-
tive Strome von der Brennstoffzelle fernzuhalten, sind i.d.R. zusétzliche Filterelemente
notwendig, diese Aufgabe kénnen aufgrund der hohen Schaltfrequenz und der daraus
resultierenden kleinen Filterbauleistung z.B. Zuleitungsinduktivitidten iibernehmen.

Bedingt durch das Funktionsprinzip ergeben sich zwei weitere charakteristische Merk-
male, die besonders zu beriicksichtigen sind: Die eingangsseitige Vollbriicke der Halb-
leiter muss parallel zu einer niederohmigen Spannungsquelle geschaltet sein. Im Falle
eines z.B. falsch angesteuerten Halbleiters kann sich innerhalb einer sehr kurzen Zeit
ein hoher Kurzschlussstrom im Halbleiter ausbilden. Um den Halbleiter wirksam vor
Zerstorung zu schiitzen, ist eine sehr schnelle Uberstromerkennung bzw. -abschaltung
erforderlich. Dies kann z.B. durch eine im Gate-Treiber integrierte Entsittigungsiiber-
wachung des Halbleiters erfolgen. Bei IGBTs erfolgt dazu beispielsweise die Uberwa-
chung der Kollektor-Emitter-Spannung wihrend des eingeschalteten Zustands (U-CE-
Fehlererkennung).

Der Eingangsstrom des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers wird in Abhingig-
keit des Tastgrades periodisch abgeschaltet. Wihrend des abgeschalteten Stromes
sind parasitidre Schwingkreise innerhalb des Schaltungsaufbaus hochohmig und neigen
zum Schwingen. Dies fiihrt zu starken Aussendungen héherfrequenter EMV-relevanter
Schwingungen.

Wie in den vorangehenden Abschnitten gezeigt ist die erforderliche Bauleistung und die
Verlustleistungsbilanz des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers hoher als die eines
stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit vergleichbarer Funktionalitit und Auslegung.

Vorteilhaft ist die verhéltnisméfig einfache Steuerbarkeit des spannungsgespeisten Voll-
briickenwandlers. Es miissen lediglich die vier Ventile der Vollbriicke angesteuert wer-
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den, es entfillt eine aktive oder passive Schaltung zur Begrenzung von Uberspannungen
wie beim stromgespeisten Wandler, zudem erlaubt das Funktionsprinzip einen Betrieb
bei einer Ausgangsspannung von Uy = 0V (Start-Up).

Die Funktion des stromgespeisten Vollbriickenwandlers entspricht im Prinzip einem
Hochsetzsteller. Uber die in der eingangsseitigen Induktivitit gespeicherte Energie wird
die Eingangsspannung auf ein hoheres Niveau hochgesetzt. Zusédtzlich wird die Span-
nung iiber den Transformator erhoht. Aufgrund des hochsetzenden Prinzips wird nur
ein Transformator mit einem verhéltnismafig kleinen Windungszahlenverhéltnis beno-
tigt.

Die Streuinduktivitit des Transformators fithrt zu Uberspannungen an den Transisto-
ren der Vollbriicke des stromgespeisten Vollbriickenwandlers. Um diese zu begrenzen,
ist immer eine Beschaltung zur Begrenzung (engl. clamping) der Uberspannung erfor-
derlich. Um die in der Beschaltung gespeicherte Energie regenerativ zu nutzen, beste-
hen prinzipiell die M6glichkeiten, iiber einen externen Wandler die Energie z.B. auf
die Sekundéirseite zu iibertragen (externe Clampingenergieriickfiihrung, engl. ,passive
clamping®), oder iiber ein ,aktives* Beschaltungsnetzwerk diese direkt innnerhalb des
Wandlers auf die Sekundérseite zu iibertragen (interne Clampingenergieriickfiihrung,
engl. haufig: ,active clamping®). Der Wert der Streuinduktivitit des Transformators be-
stimmt dabei im Wesentlichen die Leistung, die iiber die Clamping-Beschaltung gefiihrt
wird.

Die Gleichrichterdioden kommutieren direkt gegen die Spannung der Ausgangsseite,
daher ist die bendtigte Sperrspannungsfestigkeit so gering, dass sehr schnelle Dioden
einsetzbar sind.

Die Ventile der geschalteten Vollbriicke kommutieren gegen die Spannung des
Clamping-Kreises. Die erforderliche Sperrspannung der Halbleiter hingt damit direkt
von der Clamping-Spannung bzw. dem verwendeten Clamping-Verfahren ab. Sie liegt
immer in der Grofenordnung der Eingangsspannung.

Stromgespeiste Wandler konnen prinzipbedingt nicht bei Ausgangsspannungen von
0 Volt betrieben werden. Ein Anfahren des Systems (Aufladen der Kondensatoren des
Wechselrichters) kann daher nicht iiber den Wandler selbst erfolgen. Dies kann aber
bei den beschriebenen Schaltungsvarianten beispielsweise iiber verédnderte Modulations-
verfahren iiber den Clampingkreis oder im Netzparallelbetrieb iiber den Wechselrichter
erfolgen.

Aufgrund der Induktivitit im Eingangskreis des stromgespeisten Wandlers ist der Ein-
gangsstrom gut gegléittet, was sich vorteilhaft auf die Lebensdauer der Brennstoffzelle
auswirkt und keine weiteren Filtermafnahmen erforderlich macht.

Die Verlustleistungen der Halbleiter sind fiir den stromgespeisten Vollbriickenwandler
im Verhéltnis zum spannungsgespeisten Wandler geringer. Dadurch ist der Bauleis-
tungsaufwand fiir den stromgespeisten Wandler geringer.

Das Beschaltungsnetzwerk bietet einen Freilaufpfad fiir den Strom, dadurch werden
Uberspannungen an den Ventilen der Vollbriicke vermieden. Die Stromanstiegsge-
schwindigkeit im Fehlerfall wird durch die Induktivitidt im Eingangskreis und die dar-
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iiber maximal anliegende Spannung bestimmt. Aufgrund der relativ grofen Zeitkon-
stante sind die Anforderungen an die Schnelligkeit einer Uberstromabschaltung nicht
hoch. Eine Entsittigungsiiberwachung (,U-CE-Fehlererkennung®) als Uberstromschutz
kann dabei aber eine thermische Zerstorung ggf. nicht ausreichend schnell erkennen,
da eine Entsittgung der Halbleiter erst bei hohen Stromen erfolgt. Bei einem akti-
vem Beschaltungsnetzwerk (interne Clampingenergieriickfithrung) besteht prinzipiell
die Moglichkeit eines Kurzschlusses mit sehr hohem di/dt (Kurzschluss des Clamping-
kondensators). Hier erfolgt der Uberstrom- /Kurzschlussschutz der Halbleiter wie bei
spannungsgespeisten Systemen. Die Variante des stromgespeisten Vollbriickenwandlers
mit interner Riickfiihrung der Clampingenergie bewirkt héhere Strom-Effektivwerte
in den Transistoren und den Gleichrichterdioden, was zu einer erhohten Bauleistung
fiihrt. Einen Teil der Energie bei dem Wandler mit passiver Clampingenergieriickfiih-
rung wird durch den zusétzlich notwendigen Wandler iibertragen, wodurch der Wandler
selbst weniger Bauleistung benotigt.

Durch die eingepriagten Strome im stromgespeisten Vollbriickenwandler neigt dieser
nicht zum Schwingen. Dies lisst auf verhaltnisméfig geringe Aussendung von EMV-
relevanten Oberschwingungen bzw. Oberwellen schliefsen.

Der Hochsetzsteller mit angezapfter Induktivitdt benotigt im Verhéltnis zu den gal-
vanisch trennenden Wandlern nur einen Bruchteil der Halbleiterbauleistung. Bei der
Variante mit interner Clampingenergieriickfiihrung miissen lediglich zwei Ventile ange-
steuert werden, bei der Variante mit externer Clampingenergieriickfithrung muss der
Hilfsumrichter keine galvanische Trennung aufweisen und kann entsprechend einfach
aufgebaut werden.

Weitere charakteristische Unterschiede der Varianten interne/externe Clampingener-
gieriickfilhrung sind analog zum stromgespeisten Vollbriickenwandler. Entscheidender
Nachteil des Hochsetzstellers mit angezapfter Induktivitéit ist die fehlende galvanische
Trennung. Fiir die Personensicherheit ist eine galvanische Trennung anzustreben, zu-
dem kann mit einer galvanischen Trennung zwischen Netz und Brennstoffzelle Gleicht-
aktspannungen unterbunden werden, die an der Brennstoffzelle zu Ableitstromen gegen
Erdpotential fiihren.

8.2.5 Phasenverschobene Modulation des spannungsgespeisten
Vollbriickenwandlers

Neben der betrachteten konventionellen Pulsweitenmodulation des spannungsgespeis-
ten Vollbriickenwandlers kann durch eine verinderte Modulation eine Reduzierung der
Einschaltverluste durch spannungsentlastetes Einschalten (ZVS) erreicht werden. Da-
bei werden diagonal entgegengesetzt liegende Ventile nicht gleichzeitig geschaltet, son-
dern jeweils phasenversetzt zueinander angesteuert (engl. phase-shift-modulation).

In Bezug auf die Anwendung als DC/DC-Wandler mit niedrigen Eingangsspannungen
und hohen Eingangsstromen wirken sich die Nachteile dieser Modulationsart beziig-
lich der Gesamtverlustleistung des Wandlers stérker aus. Die Durchlassverluste der
Halbleiter sind aufgrund héherer Ventilstromeffektivwerte bei der phasenverschobenen
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Pulsweitenmodulation grofer als bei der konventionellen PWM [66]. Bei Aussteuer-
graden < 1 wird bei der phasenverschobenen Modulation die Moglichkeit entlastet
zu schalten dadurch erreicht, dass der Transformatorstrom wihrend des Freilaufs der
sekundérseitigen Induktivitit Lo durch einen Kreisstrom innerhalb der Briicke (z.B.
Ty und Inversdiode von T, vgl. Abb. 6.12) aufrechterhalten wird. Bei der konventio-
nellen PWM wird der Transformatorstrom wahrend des Freilaufs der sekundérseitigen
Induktivitit Lo bei Aussteuergraden < 1 zu Null, der Freilauf der sekundérseitigen
Induktivitit findet hier iiber alle vier leitenden Gleichrichterdioden statt.

Die phasenverschobene Modulation erzeugt demnach hohere Durchlassverluste in den
Ventilen der Briicke und zusétzlich in der Transformatorwicklung, die konventionel-
le Modulation fiihrt dariiberhinaus zu einer weiteren Verringerung der Gleichrichter-
Durchlassverlustleistungen aufgrund der wéhrend des Freilaufs parallel leitenden
Gleichrichterdioden.

Aussteuergrade < 1 treten - in der Anwendung als Spannungswandler fiir Brennstoff-
zellen - insbesondere bei Teillast auf. Da fiir die Auslegung des Systems niedrige Zel-
lenspannungen aufgrund von Degradation und Regelreserven beriicksichtigt werden, ist
der Aussteuergrad auch bei Nennlast in der Regel kleiner als 1.

Ferner ist die Moglichkeit entlastet zu schalten nur auf einen kleinen Bereich nahe der
Nennleistung beschrinkt. Die Erweiterung des ZVS-Bereiches ist durch Vergrofern der
Transformatorstreuinduktivitdten moglich, was wiederum zu einer Einschriankung der
Steuerbarkeit und des maximalen Spannungsiibersetzungsverhiltnisses und einherge-
hend bei der Auslegung des Transformators zu groferen Wicklungsverhiltnissen fiihrt.

Die Schaltverlustleistung der MOSFET-Inversdioden ist im Verhéltnis zu schaltverlust-
optimierten ,schnellen” Dioden relativ hoch und kann durch entlastete Schaltvorgénge
reduziert werden. Die Stromflanken der abkommutierenden Inversdioden werden durch
die Streuinduktivitit des Transformators begrenzt, daher fallen die Riickstromspitzen
bzw. die Schaltverlustleistungen der Inversdioden bei der konventionellen Pulsweiten-
modulation fiir den spannungsgespeisten Vollbriickenwandler jedoch ohnehin relativ
gering aus.

Insgesamt ist der Anteil der Durchlassverluste an den Halbleiterverlusten aufgrund der
niedrigen Spannungen und hohen Strome an den geschalteten Ventilen in dieser Anwen-
dung mit Abstand am héchsten. Methoden zur Verringerung der Schaltverlustenergien,
die in Anwendungen mit hohen Spannungspegeln den Wirkungsgrad von Umrichtern
signifikant erhohen, erzielen in Wechselrichtersystemen fiir Brennstoffzellen nur eine
geringe Verringerung der Halbleiterverluste und haben auf die Gesamtverluste in der
Regel geringere Einfliisse als beispielsweise durchlassverlustoptimierte Pulsweitenmo-
dulationsverfahren.
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8.3 Vergleich von transformatorlosen Umrichtersys-
temen mit transformatorisch gekoppelten Um-
richtersystemen

Mehrstufige Wechselrichtersysteme mit transformatorischen Wandlern kénnen auf der
Brennstoffzellenseite mit Leistungshalbleitern ausgestattet werden, die geringere Anfor-
derungen an die Sperrspannungsfestigkeit stellen. Leistungshalbleiter mit niedrigeren
Sperrspannungen, in der Regel MOSFETs, konnen dariiberhinaus verlustdrmer und
damit hdufiger schalten, als Leistungshalbleiter, die in transformatorlosen Wandlersys-
temen zum Einsatz kommen. Dadurch kénnen die Transformatoren mit Frequenzen von
iiber 30 kHz betrieben werden. Die hohe Betriebsfrequenz fiihrt dabei zu einer deutli-
chen Verkleinerung der induktiven Komponenten verglichen mit der Netzfrequenz von
50 Hz.

Aufgrund der unterschiedlichen Eigenschaften von MOSFETSs und sehr schnell schal-
tenden Dioden einerseits und IGBTs und entsprechenden Dioden andererseits ist eine
direkte technische Bewertung ohne Beriicksichtigung der gesamten Schaltungsperiphe-
rie und deren Eigenschaften, wie z.B. die galvanische Trennung, nicht moglich. Weiter-
hin lassen sich die Kosten der Leistungshalbleiter bezogen auf die gesamten technischen
Eigenschaften schwer aufeinander beziehen.

Der Verzicht der galvanischen Kopplung bei transformatorlosen Wandlersystemen fiihrt
zu einem vergleichbar einfachen, industrieiiblichen Schaltungsaufbau mit reduziertem
Aufwand in der Steuerung solcher Systeme.

Den Vorteilen von Systemen mit transformatorischer Wandlung:

e bessere Ausnutzung von Strombelastbarkeit und Sperrspannungsbelastbarkeit
der Leistungshalbleiter,

e kompakte Abmessungen und hohe Leistungsdichte durch Energieiibertragung bei
hohen Frequenzen,

e galvanische Trennung bzw. Schutz zwischen Brennstoffzelle und Versorgungsnetz,

e gute Anpassung der Spannungsniveaus und damit gute Ausnutzung aller Kom-
ponenten,

e cinfachere Befilterung der Brenstoffzellenstrome (Hochfrequente Anteile wirken
sich auf die Brennstoffzelle wegen deren kapazitiven Eigenschaften weniger schid-
lich als beispielsweise netzfrequente Strome).

stehen folgende Nachteile gegeniiber:

e zusitzlicher Schaltungs- und Ansteueraufwand sowie

e zusitzliche Komponenten, insbesondere der Transformator aus hochwertigen
hochfreqenzgeeigneten Materialien.
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Neben den bereits gezeigten Vorteilen der galvanisch getrennten Wandlersysteme in
Hinblick auf die Schutzziele des Personenschutzes und der Moglichkeit die Gleich-
taktspannungen des Wechselrichters von der Brennstoffzelle zu entkoppeln, bieten die
hier naher untersuchten Wandler mit galvanischer Trennung einen weiteren Vorteil:
Es konnen aufgrund der passiven Gleichrichtung prinzipbedingt bei Fehlern wie z.B.
falscher Ansteuerung oder defekten Ventilen keine dauerhaften negativen Strome in die
Brennstoffzelle flielsen bzw. negative Spannungen an der Brennstoffzelle anliegen. Aus
Sicherheitsgriinden wire zur Verhinderung von Riickstrémen in Wandlern ohne gal-
vanische Trennung beispielsweise eine ggf. zusitzliche Seriendiode im Strompfad der
Brennstoffzelle vorzusehen, was wiederum zu zuséatzlichen Durchlassverlusten fiihrt.
Negative Spannungen an der Brennstoffzelle konnen dagegen z.B. durch eine in Sperr-
richtung gepolte Diode parallel zur Brennstoffzelle in Kombination mit entsprechenden
Uberstromschutzorganen verhindert werden.

Wie gezeigt wurde, lassen sich die geforderten Eigenschaften an ein Wechselrichter-
system fiir Brennstoffzellen (vgl. Abschnitt 4.1.2) dabei durch die Kombination unter-
schiedlicher, optimiert eingesetzter Schaltungen zu einem mehrstufigen, transformato-
rischen Wandlersystem am besten umsetzen.



Kapitel 9

Zusammenfassung und Ausblick

Dezentrale Brennstoffzellensysteme konnen in der nahen Zukunft einen Beitrag zur
klima- und ressourcenschonenden Energieerzeugung leisten. Brennstoffzellensysteme
zeichnen sich durch einen hohen Systemwirkungsgrad verglichen mit Kraft-Warme-
Kopplungssystemen, die auf thermischen Kreisprozessen (z.B. Gasturbinen, Dampftur-
binen) beruhen, aus. Dieser Vorteil wird bei heutigen Anlagen ausgenutzt, die Gase aus
fossilen Energietriagern, wie z.B. Erdgas, in Hochtemperaturbrennstoffzellen oder aus
Erdgas reformierten Wasserstoff in Niedertemperaturzellen direkt in Strom umwandeln.
Zukiinftig kann die Brennstoffzellentechnologie einen Beitrag zur Speicherung elektri-
scher Energie aus regenerativen Energiequellen, wie z.B. Wind- und Sonnenenergie,
leisten, indem Wasserstoff, der in den ertragsstarken Zeiten durch Elektrolyse gewon-
nen wird, in wind- bzw. sonnenarmen Zeiten in Strom zuriickgewandelt und in das
elektrische Netz eingespeist wird.

Die elektrische Energie aus Brennstoffzellen liegt in Form von Gleichstrémen bei — im
Verhéltnis zur Spannung des elektrischen Versorgungsnetzes — niedrigen Gleichspan-
nungen vor. Zur Netzeinspeisung der Energie ist daher immer ein Umformersystem not-
wendig, um zum einen die Spannungsanpassung und zum anderen die Wechselrichtung
des Gleichstromes zu ermdglichen. Leistungselektronische Schaltungen mit modernen
Leistungshalbleitern ermoglichen dabei eine verlustarme Umwandlung der elektrischen
Energie.

In dieser Arbeit werden verschiedene grundlegende, mit modernen Leistungshalblei-
tern ausgestattete Umrichtertopologien ausgewihlt und untersucht, die prinzipiell die
technischen Anforderungen eines Wechselrichtersystems fiir die Netzeinspeisung elektri-
scher Energie aus Brennstoffzellen erfiillen. Ziel der Untersuchungen ist eine Bewertung
einer Vielzahl der méglichen und z.T. in der Literatur beschriebenen Schaltungsvari-
anten beziiglich ihres elektrischen Verhaltens, des technischen Aufwandes sowie des
Investitions-Aufwandes.

Entscheidend fiir die Auslegung leistungselektronischer Systeme ist das charakteris-
tische elektrische Betriebsverhalten der Brennstoffzelle, dass zunéchst einfithrend be-
schrieben wird. Bestimmende Bauteile fiir die unterschiedlichen Schaltungstopologien
sind die verschiedenen verwendbaren Leistungshalbleiterbauelemente. Die charakteris-
tischen Eigenschaften der Leistungshalbleiter werden aufgezeigt und die im Folgenden
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verwendeten Methoden der analytischen Bestimmung der Halbleiterverlustleistungen
werden dargestellt. Passive Bauelemente wie Transformatoren und Drosseln sowie Kon-
densatoren stellen weitere wesentliche Elemente der Umrichtersysteme dar, deren cha-
rakteristische Eigenschaften ebenfalls einfiihrend gezeigt werden.

Eine Ubersicht verschiedener Schaltungstopologien fiir die Anwendung erfolgt anhand
einer Einordung des Themengebietes in einschlégige Literatur. Die Anforderungen, die
an ein Brennstoffzellenwechselrichtersystem gestellt werden, werden dazu zusammen-
gefasst. Die moglichen Schaltungstopologien lassen sich dabei grob in transformatorlo-
se und transformatorische Wechselrichtersysteme unterteilen. Die transformatorischen
Systeme lassen sich weiter in galvanisch nicht trennende und galvanisch getrennte To-
pologien unterteilen. Die transformatorlosen Wechselrichtertopologien sind der Wech-
selrichter mit eingeprigter Spannung, der Wechselrichter mit eingeprigtem Strom so-
wie der sog. Z-Source-Wechselrichter. Der konventionelle Hochsetzsteller lésst sich als
transformatorloser DC/DC-Wandler einordnen. Der Hochsetzsteller mit angezapfter
Drossel ist ein transformatorischer DC/DC-Wandler ohne galvanische Trennung. Die
Schaltungstopologien des spannungsgespeisten Vollbriickenwandlers und des stromge-
speisten Vollbriickenwandlers sind transformatorische DC/DC-Wandler mit galvani-
scher Trennung.

Von den genannten Schaltungen werden die mathematischen Modelle zur Beschreibung
des elektrischen Verhaltens der untersuchten Schaltungstopologien sowie die Berech-
nungsverfahren zur Bestimmung der Leistungshalbleiterverluste hergeleitet. Bevor die
Schaltungen fiir die experimentelle Untersuchung aufgebaut wurden, sind die Schal-
tungen mit dem numerischen Schaltungssimulationsprogramm Simplorer® untersucht
und die Plausibilitdt der analytischen Ergebnisse damit gezeigt worden. Die Ergebnisse
der Simulationen werden in der Arbeit nicht im Detail dargelegt.

Im experimentellen Teil wird vertieft auf die Besonderheiten der Systeme im Aufbau
und in der Betriebsweise eingegangen, die sich nur im praktischen Betrieb zeigen und die
sich bei den numerischen Simulationen in der hier betrachteten Modellierungstiefe nicht
darstellen lassen. Insbesondere ist dies das spezielle Verhalten der Leistungshalbleiter
wahrend der Kommutierungsvorgénge.

Fiir exemplarische Auslegungspunkte der verschiedenen untersuchten Schaltungen fiir
Brennstoffzellensysteme im betrachteten Leistungsbereich werden die Ergebnisse der
durchgefiihrten analytischen Verlustleistungsbestimmung und der daraus abgeleitete
notwendige Aufwand an Leistungshalbleitern gezeigt. Ein definiertes Mafk fiir den Auf-
wand an Leistungshalbleitern ist die hier eingefiihrte ,Bauleistung*.

Die eingefiihrte normierte Bauleistung stellt dabei ein gutes Maf zum Vergleich des
Investitionsaufwandes der unterschiedlichen Schaltungstopologien dar. Der Aufwand
fiir die Ansteuerung der Leistungshalbleiter sowie der erforderliche Aufwand an pas-
siven Bauelementen unterscheidet sich in guter N&dherung fiir vergleichbare Topolo-
gien nur wenig (DC/DC-Wandler mit transformatorischer Kopplung bzw. DC/AC-
Wandler: Drossel des I-Wechselrichters, Drossel des Hochsetzstellers bei der Kombi-
nation aus konventionellem Hochsetzsteller und U-Wechselrichter sowie Drossel des
Z-Source-Wechselrichters).
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Da bei den transformatorischen Systemen Leistungshalbleiterventile mit anderen Ei-
genschaften (niedrigere Sperrspannung, hohere Schaltfrequenzen) eingesetzt werden
konnen, ist ein direkter Vergleich der Bauleistungen zwischen den transformatorischen
und transformatorlosen Topologien nicht aussagekréftig. Bei den transformatorlosen
Wechselrichtern zeigt sich, dass die Topologie des Hochsetzstellers in Reihe zu einem
Wechselrichter mit eingeprigter Spannung die besten Eigenschaften beziiglich Bauleis-
tung und Verlusten in sich vereint. Aufgrund der im betrachteten Leistungsbereich
niedrigen Spannungen des Brennstoffzellensystems rechtfertigen die hohen Bauleistun-
gen und Verluste der transformatorlosen Wechselrichtersysteme jedoch den insgesamt
komplexeren Aufbau von Wechselrichtersystemen mit schnell taktenden transformato-
rischen Wandlern. Bei den transformatorischen Wandlern zeigen sich deutliche Vorteile
der stromgespeisten Topologien beziiglich der Bauleistung und niedriger Verlustleistun-
gen. Der stromgespeiste Vollbriickenwandler weist zwar schlechtere Kennwerte als der
Hochsetzsteller mit geteilter Drossel auf, ist aber aufgrund der galvanischen Trennung
die zu bevorzugende DC/DC-Wandlertopologie fiir mehrstufige Wechselrichtersysteme
fiir Brennstoffzellen.

Die Auswahl und Bewertung der Schaltungen erfolgte in dieser Arbeit unter besonderer
Beriicksichtigung des Anwendungsfalles eines netzgekoppelten Brennstoffzellensystems
im Leistungsbereich von 20 kW und dariiber. Eine detaillierte Auslegung auf den jewei-
ligen Anwendungsfall kann anhand der hier gezeigten Untersuchen in Abhéngigkeit der
weiteren Systemdaten erfolgen. Die in dieser Arbeit gezeigten Ergebnisse lassen sich
dabei teilweise auch fiir vergleichbare Anwendungen bei &hnlichen Randbedingungen
— wie beispielsweise in Photovoltaikwechselrichtersystemen — verwenden.

Zusammenfassend ermoglicht es der derzeitige Stand der Entwicklung leistungselek-
tronischer Komponenten, dass Wechselrichtersysteme zur Netzeinspeisung elektrischer
Energie aus Brennstoffzellen zum heutigen Zeitpunkt serienreif entwickelt werden kon-
nen. Dabei lassen sich effiziente Umrichter mit hohen Verfiigbarkeiten realisieren.

Die Herausforderungen, um die Serienreife von netzgekoppelten Brennstoffzellenanla-
gen zu erreichen, liegen auf dem Gebiet der Brennstoffzellenentwicklung selbst. Zen-
trales Entwicklungsziel ist dabei eine Erhohung der Systemzuverlissigkeit bzw. der Le-
bensdauer bei gleichzeitig geringeren Kosten. Fiir die Anwendung als Energiespeicher
konkurriert die Wasserstofftechnologie und damit die Brennstoffzellentechnologie mit
Druckluftspeicherkraftwerken und Pumpspeicherkraftwerken, die groftechnisch betrie-
ben werden. Eine bedeutende Rolle kommt der Brenstoffzellentechnologie in Hinblick
auf schwindende Ressourcen der fossilen Brennstoffe voraussichtlich auch bei mobilen
Anwendungen zu.

Weitere Entwicklungsmoglichkeiten auf dem Gebiet der Leistungselektronik werden
sich durch die Verfiigbarkeit neuartiger Leistungshalbleiterbauelemente ergeben. Bei-
spielsweise seien da Silizium-Carbid-Bauelemente genannt, die niedrigere Schaltverluste
erwarten lassen und durch hohere Betriebstemperaturen der Halbleiter eine Steigerung
der Leistungsdichte ermdglichen [87]. Die Entwicklungen auf dem Gebiet der magne-
tischen Bauelemente wird voraussichtlich nicht in dem Mafse erfolgen, wie es bei den
Leistungshalbleitern der Fall sein wird. Dennoch wird auch hier eine Verbesserung
der Materialeigenschaften in Kombination mit neuartigen Leistungshalbleitern zu ei-



KAPITEL 9. ZUSAMMENFASSUNG UND AUSBLICK 163

ner Erh6hung der Leistungsdichten insbesondere durch eine héhere Betriebsfrequenz
bei verringerten Verlusten fithren. Die prinzipiell einsetzbaren Schaltungstopologien
werden sich dabei nicht grundlegend von den in dieser Arbeit gezeigten Topologien
unterscheiden. Abhéngig von den Eigenschaften neuer Leistungshalbleiter werden sich
einige der gezeigten Schaltungen dabei méglicherweise als besonders geeignet erweisen.
In den hier gezeigten stromgespeisten Schaltungen lassen sich voraussichtlich Halbleiter
wie der SiC-Junction-FET, die im nicht angesteuerten Zustand leiten, gut einsetzen.
Die Ergebnisse dieser Arbeit geben damit auch wertvolle Hinweise fiir die zukiinftige
Entwicklung von Umrichtersystemen mit neuartigen Leistungshalbleitern.



Kapitel 10

Anhang

Induktivitit der Gleichstromdrossel L;=70mH
Kapazitit der Filterkondensatoren (Dreieckschaltung) Cy =16 uF
Induktivitat der Netzfilterdrossel Ly =3mH
IGBT-Module Eupec® BSM50GB170DLC
Seriendioden-Module Semikron® SKKDG60F17

Tabelle 10.1: Charakteristische Daten des Wechselrichters mit einge-
prigtem Strom (Laboraufbau)

Kapazitit des Zwischenkreiskondensators Czk =2,2mF
Induktivitat der Netzfilterdrossel Ly =3mH
IGBT-Module Eupec® BSM75GD120DLC

Tabelle 10.2: Charakteristische Daten des Wechselrichters mit einge-
prigter Spannung (Laboraufbau)
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Induktivitit einer Gleichstromdrossel L;,=1mH
Kapazitiat der Zwischenkreiskondensatoren C=1,1mF
Induktivitat der Netzfilterdrossel Ly =3mH
IGBT-Module Eupec® FS225R17KE3
Zwischenkreisdioden-Modul Semikron® SKKE120F

Tabelle 10.3: Charakteristische Daten des Z-Source-Wechselrichters
(Laboraufbau)

Abbildung 10.1: Foto des Wechselrichters mit eingeprigter Spannung

Ansteuerung iiber DSpace, Netzdrossel, Leistungsteil mit verplatteten Leiterbahnen.
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Abbildung 10.2: Foto des Z-Source Wechselrichters (Leistungsteil)

IGBT in Drehstrombriickenschaltung mit Ansteuerung, Zwischenkreiskondensatoren, Eingangsdiode.
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Abbildung 10.3: Foto des spannungsgspeisten Vollbriickenwandlers
vlnr.: Leistungsteil mit Ansteuerung der MOSFETs und Eingangskapazitét, Transformator, Dioden-
gleichrichtung. Unterhalb des Gleichrichters: Ausgangsinduktivitét, Ausgangskapazitét.
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Abbildung 10.4: Foto des stromgespeisten Vollbriickenwandlers mit interner Riickfiih-
rung der Clampingenergie

Oben vlnr.: FPGA-Ziindsignalerzeugung, Messtechnik(Oszilloskope).

Mitte vlnr.: Leistungsteil mit Ansteuerung der MOSFETSs, Transformator, Diodengleichrichtung.
Unten vInr.: Eingangsinduktivitiit, Uberspannungs-Schutzbeschaltungen (Chopper).
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Abbildung 10.5: Simplorer-Modell am Beispiel des stromgespeisten Vollbriickenwand-

lers mit externer Riickfiihrung der Clampingenergie
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