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Kapitel 1

Einleitung

Die Bedeutung der Elektromobilitdt im deutschen Individualverkehr nimmt stetig
zu. Der Anteil batterieelektrischer Fahrzeuge (BEV) unter den Neuzulassungen in
Deutschland stieg von 1,76 % im Jahr 2019 auf 6,67 % im Jahr 2020. Die Anzahl
der Neuzulassungen verdreifachte sich innerhalb eines Jahres. Im Jahr 2021 be-
trug der Anteil der BEV unter den neu zugelassenen Personenkraftwagen (PKW)
bereits 13,59 % [1]. Damit wéchst der Elektrofahrzeugmarkt in Deutschland deut-
lich schneller als im Ausland, doch auch im européaischen Mittel und weltweit
verzeichnet der Anteil der BEV an den Neuzulassungen einen deutlichen Anstieg
[2-4]. Die Weiterentwicklung der Batterietechnologien® und der Einsatz eigens fiir
Elektrofahrzeuge entwickelter Modellplattformen durch die Automobilhersteller
machen BEV zunehmend zu einer technisch ansprechenden, konkurrenzfahigen
Alternative. In Deutschland wird durch eine umfassende finanzielle Forderung
durch den Staat zudem der Kaufpreis auf das Niveau eines vergleichbaren PKWs
mit Verbrennungsmotor reduziert [5, 6]. Die Nachfrage elektrischer Neufahrzeu-
ge ist dadurch auch im Jahr 2022 unverdndert hoch und fihrt in Verbindung
mit weltweiten Lieferengpéssen zu langen Lieferzeiten. Die Entwicklung der Neu-
zulassungen spiegelt daher nicht mehr die Nachfrage, sondern vornehmlich die
Lieferfahigkeit der Automobilindustrie wider [7].

1.1 Laden batterieelektrischer Fahrzeuge

Gegen den Umstieg auf einen Elektro-PKW spricht Umfragen zufolge weiterhin
die Ladeinfrastruktur und -dauer [8]. Dabei wird insbesondere die Langstrecken-
tauglichkeit von BEV kritisiert, obwohl diese im Alltag wenig Relevanz besitzt,
da die Fahrzeuge iiberwiegend auf Kurzstrecken bewegt und zu Hause geladen
werden [8].

Sowohl hinsichtlich des notwendigen Netzausbaus als auch zur Schonung der Fahr-

Im allgemeinen Sprachgebrauch wird der Energiespeicher eines BEV als Batterie bezeich-
net, obwohl es sich tatsidchlich um einen wiederaufladbaren Akkumulator handelt. In dieser
Arbeit wird ebenfalls der Begriff Batterie verwendet.
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zeugbatterien sind Ladevorgéinge mit geringer Leistung von bis zu 11 kW (hochs-
tens 22kW) zu bevorzugen. In diesem Segment wird tiblicherweise mit Wechsel-
oder Drehstrom iiber den Onboard-Lader des BEV geladen. Weitere Optionen
der Spannungswandlung vom dreiphasigen Netz zur Fahrzeugbatterie sind das
DC-Laden und das induktive Laden. In Abb. 1.1 werden diese Technologien gegen-
iibergestellt (Vgl. [9]). Es wird deutlich, dass die gleichen Komponenten zum Ein-

AC (Onboard) Laden Induktives Laden DC Laden
Ladestation Fahrzeug Ladestation Fahrzeug Ladestation Fahrzeug
DC/DC

Gleichrichter Wechselrichter
v

HF-DC/DC-Wandler

Batterie

3

Gleichrichter (optional)

e

Netz O—Y

Galvanische Trennung
J

Abbildung 1.1: Vereinfachte und reduzierte Darstellung der Spannungswand-
lungsstufen der verschiedenen Ladetechnologien.

satz kommen. Konduktive Ladesysteme benotigen eine galvanische Trennung zwi-
schen dem Stromnetz und dem Fahrzeug, daher besitzen sie einen Hochfrequenz-
DC/DC-Wandler mit Hochfrequenz-Transformator. Die Spulen eines induktiven
Ladesystems stellen ebenfalls eine galvanische Trennung dar und erfordern fiir
die effiziente Ubertragung von Energie die gleichen leistungselektronischen Kom-
ponenten. Daher unterscheidet sich der erzielbare Wirkungsgrad nur geringfiigig
und ist besonders von den Einzelkomponenten abhéngig [10].

1.2 Induktives Laden

1.2.1 Chancen der Technologie

Um den Komfort eines Ladevorgangs zu erhohen und so die Akzeptanz der Elek-
tromobilitdt zu steigern, wird gegenwértig in die Entwicklung automatisierter La-
desysteme investiert. Insbesondere auf privaten (Heim-)Ladeplatzen kann das Ein-
stecken eines Ladesteckers damit entfallen. Das System beugt so dem Vergessen
des Ladevorgangsstarts vor.

Bei fortschreitender Entwicklung des autonomen Fahrens ist automatisiertes La-
den perspektivisch eine Schliisseltechnologie, damit die BEV auch den Ladevor-
gang eigenstindig abwickeln konnen. Bidirektionales Laden und das Erbringen
von Netzdienstleistungen durch Elektrofahrzeuge werden durch automatisiertes
Laden ebenfalls begiinstigt, da Elektro-PKW zwar die iiberwiegende Zeit stehen,
aber nur dann aktiv mit dem Stromnetz verbunden werden, wenn der Ladestand

2



1.3. INHALTLICHER BEITRAG DIESER ARBEIT

niedrig ist [11]. Da die Batteriekapazitidten moderner BEV immer groBer werden,
um die Langstreckentauglichkeit zu erhohen, wird ein Ladevorgang bei alltdglichen
Kurzstreckenfahrten erst nach mehreren Tagen notwendig. Die Verfiigbarkeit der
Batteriespeicher am Netz konnte durch automatisiertes Laden erhéht werden. Im
offentlichen Personennahverkehr wiirde das automatisierte Laden dazu beitragen,
die ohnehin notwendigen Standzeiten von Bussen und Taxen fiir kurze Ladevor-
ginge zu nutzen. Die Installation der Ladetechnik im Straflenbelag der Haltestelle
erfordert dabei, im Vergleich zu herkémmlichen Ladesédulen, weniger Platz.
Konduktive automatisierte Ladesysteme befinden sich in der Entwicklung, be-
notigen jedoch immer bewegliche Komponenten und einen aufwéndigen elektri-
schen Kontaktmechanismus [12, 13]. Induktives Laden kann dagegen ohne beweg-
liche Teile realisiert werden. Es ist damit unempfindlicher gegen Nésse, Schmutz,
Vandalismus und Abnutzung. Nachdem die korrekte Ausrichtung der Ladespu-
len durch Sensorik erfasst wurde, kann der Ladevorgang problemlos automatisiert
gestartet werden. Flexibilitat hinsichtlich der Fahrzeugklasse und auch die Einhal-
tung regulatorischer Vorgaben zum Schutz vor den Auswirkungen magnetischer
Felder sind technisch bereits moglich [14].

1.2.2 Herausforderungen

Die technischen Herausforderungen des induktiven Ladens werden zwar als be-
herrschbar beschrieben, aber die dafiir notwendige Technologie ist bisher zu auf-
wandig und zu teuer, sodass sie in Serienelektrofahrzeugen nicht konfigurierbar ist.
In einem PKW ist der verfiigbare Bauraum immer stark beschréankt. Ein indukti-
ves Ladesystem mit hoher Ubertragungsleistung, hohem Wirkungsgrad, Flexibi-
litdt in der Fahrzeugpositionierung, Fremdobjekterkennung, geringen elektroma-
gnetischen Emissionen und sicherer Dateniibertragung ist bei gleichzeitig geringem
Bauraum sehr kostenintensiv. Da es einen anderen Anwendungsfall als das kabel-
gebundene AC- oder DC-Laden bedient, kann es die betreffenden Ladesysteme
auch nicht ersetzen. Fiir autonom fahrende BEV oder 6ffentliche Verkehrsmittel
mit intensiver Nutzung der Ladeinfrastruktur durch sehr héufige Ladevorginge
ware es jedoch die ideale Technologie. Um die zukiinftige Einfiihrung in den Mas-
senmarkt der Elektromobilitdt zu ermdéglichen muss daher gepriift werden, durch
welche Mafinahmen die kostentreibende Komplexitdt und der Bauraum induktiver
Ladesysteme reduziert werden kénnen.

1.3 Inhaltlicher Beitrag dieser Arbeit

In dieser Arbeit wird der Entwicklungsprozess des Leistungsteils eines induktiven
Ladesystems mit der Konzeption, der Auslegung, der Simulation und der Be-
triebsstrategie behandelt. Zwei Demonstrator-Spulensysteme stellen unterschied-
liche Designkriterien dar: Topologie 1 benétigt besonders wenig Baurum im Fahr-
zeug, wihrend Topologie 2 eine flexible Positionierung des Fahrzeugs ermoglicht.
Beide Spulensysteme werden in ein leistungselektronisches System eingebettet,
das mit moglichst wenigen Komponenten realisiert wird, um Platz und Material-

3
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kosten zu sparen. Dazu gehort auch das Prinzip, auf aufwéndige Messtechnik zu
verzichten und diese durch Berechnungen zu ersetzen.

Die Bereitstellung mathematischer Methoden ist themeniibergreifend ein zentraler
Beitrag dieser Arbeit. Fiir die effiziente Auslegung der Spulen, die Modellierung
und die Zustandserfassung im Betrieb werden eigene Berechnungsverfahren vor-
gestellt. Der Aufbau eines vollstdndigen induktiven Energieiibertragungssystems
im Labor und die Durchfiihrung von Experimenten dienen der Verifikation und
Bewertung einzelner mathematischer Methoden in einem realitdtsnahen Szenario.

1.3.1 Anwendungsszenario

Induktives Laden ist auf privaten Stellplatzen, 6ffentlichen Parkpléatzen und sogar
wéahrend der Fahrt moglich. Diese Arbeit beschréankt sich jedoch auf das Laden auf
einem privaten Stellplatz mit dreiphasigem Netzanschluss bei 11 kW oder 22 kW.
Ein solches Ladesystem koénnte in einer heimischen Garage, aber auch im Ladepark
eines Fahrzeugflottenunternehmens installiert werden.

1.3.2 Abgrenzung

Aufgrund der Motivation der behandelten Konzepte durch wirtschaftliche und
industrielle Fragestellungen muss folgende Abgrenzung erwéhnt werden: Die ent-
wickelten Spulen und weitere Komponenten in dieser Arbeit sind Demonstratoren
der zugrundeliegenden Konzepte. Es wurde nicht angestrebt, den Integrationsgrad
eines Serienprodukts zu erreichen. Auch die Netzriickwirkungen im Betrieb, die
Emission elektrischer und magnetischer Felder und die Warmeentwicklung, die fiir
ein Serienprodukt relevant wéren, werden nicht quantitativ untersucht.

Die eingesetzten Komponenten entsprechen nicht denen eines Serienprodukts, son-
dern bilden diese lediglich in ihrer Funktion nach. Alle Versuchsaufbauten befinden
sich in einer Laborumgebung. Die Komponenten wurden nicht vorrangig in Be-
zug auf ihre Kosten oder die Serienfertigung optimiert, sondern hinsichtlich ihrer
Verfiigbarkeit, Flexibilitdt und Nutzbarkeit in Laborversuchen ausgewéhlt.

1.4 Aufbau der Arbeit

Die vorliegende Arbeit ist in sechs Kapitel gegliedert.

Kapitel 2 behandelt relevante Grundlagen induktiver Ladesysteme und fiihrt die
untersuchten Spulentopologien ein. Zudem gibt es einen Uberblick der Kompo-
nenten und der behandelten Themen und Problemstellungen.

Die Auslegung des Hochfrequenz-AC-Netzwerks in Kapitel 3 und die Betriebsstra-
tegie in Kapitel 4 stellen den Kern der theoretischen und mathematischen Uber-
legungen dieser Arbeit dar. Die Auslegung behandelt Zusammenhéinge des Wir-
kungsgrads, der Spulenparameter und der Kompensation in analytischer Form.
Auch die Widerstandsberechnung von Spulen, bestehend aus Hochfrequenzlitze,
wird detailliert analytisch behandelt. Fiir die anschliefende dreidimensionale Kon-
struktion und Analyse zweier Spulensysteme kommt numerische Berechnungssoft-
ware zum Einsatz.

4
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Die Betriebsstrategie in Kapitel 4 befasst sich anschlielend damit, wie ein aus
den vorhergehenden Kapiteln abgeleitetes induktives Ladesystem effizient betrie-
ben werden kann. Dabei sorgt das Modell einer Fahrzeugbatterie fiir einen varia-
blen Arbeitspunkt. Anstelle der Erfassung von Messwerten wird der Zustand des
Hochfrequenz-AC-Netzwerks berechnet. Ein Regelungskonzept zur Nachfithrung
eines effizienten Arbeitspunktes wird vorgestellt.

In Kapitel 5 wird zunéchst die Versuchsanlage beschrieben, anschliefend werden
theoretische Ansétze der Betriebsstrategie messtechnisch tiberprift und bewertet.
Das abschliefende Kapitel 6 fasst die Arbeit zusammen und gibt einen Ausblick
auf mogliche weiterfithrende Forschung.
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Kapitel 2

Konzeption induktiver Ladesysteme

In diesem Kapitel werden zunéchst das Konzept und der Aufbau der induktiven
Energieiibertragung fiir Elektrofahrzeuge eingefiihrt. Zu den wichtigsten Kompo-
nenten werden elektrotechnische Grundlagen dargelegt und relevante Topologien
abgeleitet.

2.1 Uberblick und Definitionen

Kontaktlose Energietibertragung durch die induktive Kopplung zweier Spulen
gleicht grundlegend der Funktionsweise eines Transformators mit geteiltem Kern.
Eine stromdurchflossene Spule erzeugt ein magnetisches Feld. Der magnetische
Fluss durchsetzt eine zweite Spule und induziert eine Spannung, sodass bei Kon-
taktierung einer elektrischen Senke ein Stromfluss zustande kommt [15].

Im Folgenden werden speziell induktive Ladesysteme fiir Elektrofahrzeugbatteri-
en betrachtet. Diese beziehen elektrische Energie aus dem Niederspannungsnetz
und ibertragen sie an die Hochvoltbatterie (HV-Batterie). Im Oktober 2020 wur-
de fiir diesen Anwendungsfall der Standard SAE J2954 mit dem Titel ,Wireless
Power Transfer for Light-Duty Plug-in/Electric Vehicles and Alignment Metho-
dology“[16] veroffentlicht. Er definiert grundlegende Richtlinien und Begriffe fur
die Station und die fahrzeugseitigen Komponenten eines induktiven Ladesystems,
auf die in dieser Arbeit vielfach Bezug genommen wird. Weitere Standards in die-
sem Themenfeld, deren Inhalte mit SAE J2954 weitgehend harmonisiert sind [17],
sind IEC 61980-1, -2, -3 [18-20] und ISO 19363 [21]. Die Kommunikation zwischen
Fahrzeug und Ladestation wird zudem in gesonderten Standards behandelt, sie
wird in dieser Arbeit jedoch nicht thematisiert. Einen Uberblick der Normungs-
bestrebungen in Deutschland findet sich in [22].

Abb. 2.1 stellt die grundlegenden Komponenten und Ubertragungswege dar. Die
beiden Wicklungen befinden sich in rdumlich voneinander getrennten Baugruppen,
die als Ground Assembly (GA) und Vehicle Assembly (VA) bezeichnet werden.
Elektrische Energie aus dem Netz wird durch aktive und passive Komponenten
des GA gewandelt, sodass die GA-Spule von einem Strom innerhalb des Frequenz-

7
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Induktives Ladesystem

Kontaktlose
Dateniibertragung
Steuerung, Steuerung,
“—> BMS
Regelung | Regelung

Ground Assembly I Vehicle Assembly

I
GA-Leistungs- [ VA-Leistungs-
)ggé( N elekf(:grlomk E ‘ Enorgiciibcrtragung> g elektgl;omk D
Kompensation I Kompensation
Netz GA-Spule | VA-Spule HV-Batterie
GA-Leistungsteil I VA-Leistungsteil
I

Abbildung 2.1: Ubersicht der grundlegenden Komponenten eines induktiven
Ladesystems (in Anlehnung an [16]).

bands 79 bis 90 kHz durchflossen wird. Die Nennfrequenz betrégt dabei 85 kHz.
Die an die VA-Spule iibertragene magnetische Energie wird von der VA-Leistungs-
elektronik und der Kompensation in Gleichstrom gewandelt, der zum Laden der
HV-Batterie genutzt wird.

Das induktive Ladesystem muss iberwacht und geregelt betrieben werden, um die
Komponenten vor Schiden und Personen vor Gefahren zu schiitzen. Zudem ist
ein effizienter Arbeitspunkt erstrebenswert. Dazu werden elektronische Control-
ler und eine kontaktlose Kommunikationsschnittstelle ben6tigt. Die Ladeleistung
wird durch das Battery-Management-System (BMS) des Fahrzeugs vorgegeben,
aber vom Leistungsteil der Ladestation gestellt. Eine eigene Regelung des VA-
Leistungsteils ist nicht zwingend erforderlich, da dieser auch vollstandig passiv
umgesetzt werden kann, sofern Schutzmechanismen trotzdem vorhanden sind.
Das VA wird unter dem Fahrzeug im Bereich der Vorderachse angebracht. In [16]
wird die Versatztoleranz fir induktive Ladesysteme von Ax = +75mm und
Ay = £100mm definiert. Wie in Abb. 2.2 (a) dargestellt, gibt die x-Achse dabei
die Fahrtrichtung an. Die z-Achse beschreibt die vertikale Position der Spulen. In-
duktive Ladesysteme werden in unterschiedliche Bodenfreiheitsklassen unterteilt,
wobei die Bodenfreiheit gema8 Abb. 2.2 (b) als Abstand des VA-Gehéuses zum
Boden definiert ist.

8



2.2. DAS SPULENSYSTEM

Bodenfreiheit
VA n
Gehiuse—7 ! Y
Spule — sa—
GA A

(a) (b)

Abbildung 2.2: (a) Definition des Koordinatensystems und der Position des VA
unter dem Fahrzeug. (b) Definition der z-Achse (in vertikaler
Richtung) und der Bodenfreiheit (in Anlehnung an [16]).

2.2 Das Spulensystem

2.2.1 Grundlagen induktiver Energieiibertragung

Die Ubertragung von Energie zwischen zwei magnetisch gekoppelten Spulen kann
mathematisch mit Hilfe der Maxwellgleichungen beschrieben werden [15, 23, 24].
Ein stromdurchflossener Leiter mit der Durchflutung © ruft nach dem Durchflu-
tungsgesetz ein magnetisches Wirbelfeld H hervor:

o= /<J+> dA = %Hds (2.1)

Dabei ist A die vom Stromfluss eingeschlossene Flache, J die Stromdichte, D die
Verschiebungsstromdichte und § ein geschlossener Integrationsweg. Das magneti-
sche Wirbelfeld fiihrt dazu, dass der magnetische Fluss

@:/Mﬁdﬁ' (2.2)
A

die eingeschlossene Flache durchsetzt. Das Verhéltnis aus Durchflutung und ma-
gnetischem Fluss wird als Reluktanz

Rn=— 2.3
2 (23)

bezeichnet und kann als magnetischer Widerstand interpretiert werden.

Die zeitliche Anderung des magnetischen Flusses fithrt nach dem Induktionsge-

setz in einem Leiter mit dem durch C gegebenen Verlauf zu einer induzierten

Spannung:

= OB do
ind = Eds=— dA === 2.4
tind f{C i Lot dt - 24)

Dabei ist E das hervorgerufene elektrische Feld und B = ,uﬁ die magnetische
Flussdichte.



KAPITEL 2. KONZEPTION INDUKTIVER LADESYSTEME

Magnetischer Kreis

Nun wird die in Abb. 2.3 (a) dargestellte Anordnung aus zwei Spulen betrach-
tet!. Die stromdurchflossene Spule 1 ruft den magnetische Fluss @11 hervor. Der

ng?

>l
)

o
i Ok

[J7.

Abbildung 2.3: (a) Magnetischer Fluss durch die stromdurchflossene Spule 1 bei
offenem Abschluss der Spule 2. (b) Magnetisches Ersatzschalt-
bild zweier gekoppelter Spulen.

Anteil @21 durchsetzt die Spule 2 und induziert damit die Spannung usz. Spule 2
ist im Leerlauf, sodass entsprechend der dargestellten Feldlinien kein Strom fliefit
und kein Fluss hervorgerufen wird (i2 = 0, P22 = 0). Das Verhéltnis

le - @711 (25)

wird als Koppelfaktor zwischen Spule 1 und Spule 2 bezeichnet. Der verbleibende
Anteil ist der Streufluss von Spule 1:

Do1 = P11 — D1 (2.6)

Sofern auch Spule 2 einen Strom iz # 0 fiihrt, gilt in Analogie zu (2.5)-(2.6):

D12
ki2 = — 2.7
2= (2.7)
Po2 = P2 — D12 (2.8)

Mit der Definition des Hauptflusses
b, = D21 + D12 (2.9)

und der Reluktanz nach (2.3) kann das in Abb. 2.3 (b) dargestellte magnetische
Ersatzschaltbild des Spulensystems abgeleitet werden. Die Aufteilung zu Haupt-
und Streufluss der Spulen geschieht somit anhand der Reluktanzen der jeweiligen
Wegstrecken.

1Vgl. dhnliche Darstellungen in [23, 25-28].
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Elektrische Netzwerkgleichungen
Die Darstellung des Spulensystems kann durch Einfithrung der Induktivitat
o

Ly = — (2.10)
21

L= 22 (2.11)
12

auf Netzwerkebene abstrahiert werden. Zwei gekoppelte Spulen besitzen eine iden-
tische Gegeninduktivitat (siehe [15]):

Mo P P2 (2.12)

i1 12

Der gemeinsame Koppelfaktor k ist mit

Po1 Dio M
k=+Vko -kia=4/— — = ——— 2.13
BTN Gy b VI L (219
definiert.
Fiir die Berechnung der Spannung iiber den Kontakten einer Spule muss der ge-
samte magnetische Fluss, der eine Spule durchsetzt, berechnet werden. Nach Abb.
2.3 (b) gilt fur Spule 1

D1 = D+ Por = P11 + Pi2, (2.14)

der Fluss durch Spule 2 besitzt entsprechend angepasste Indizes. Durch Umformen
mit Hilfe von (2.10)-(2.12) und Einsetzen in (2.4) werden die Gleichungen des
Spulensystems als elektrisches Netzwerk abgeleitet:

w1 L M\ (di/dt
<u2> - (M L2> ' (d@?dt) : (2.15)

Dabei wurde die Definition der Stromrichtung umgekehrt, um dem iiblichen Er-
satzschaltbild in Abb. 2.4 zu entsprechen. Das bekannte T-Ersatzschaltbild eines

Ll il i? L2
—ill—>— —<—il—
ull M~dz'2/dtl lM-dz'l /dt ilm
o 0

Abbildung 2.4: Elektrisches Ersatzschaltbild eines verlustlosen Systems magne-
tisch gekoppelter Spulen.

Transformators wird in dieser Arbeit dagegen nicht genutzt, da die Darstellung in
Abb. 2.4 die beiden Spulen klarer trennt und daher bei schwacher magnetischer
Kopplung intuitiver nachvollziehbar ist.

11
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Approximation durch die Grundschwingung

Die hier betrachteten Spulensysteme werden grundséatzlich als Teil eines Resonanz-
wandlers eingesetzt und im Frequenzbereich 79 bis 90 kHz [16] betrieben. In diesem
Frequenzbereich arbeiten die verwendeten Stromrichter iiblicherweise in Blocktak-
tung. Dies ermdglicht es, in jeder Grundschwingungsperiode nur je einmal ein- und
ausschalten zu miissen. Die auf das AC-Netzwerk wirkenden Stromverldufe bei
Nutzung eines Gleichsstromzwischenkreises sind, ebenso wie die Spannungsver-
laufe bei Nutzung eines Gleichspannungszwischenkreises, stark oberschwingungs-
behaftet. In Kap. 4 wird gezeigt, dass die Harmonischen der Spannungen und
Strome an den Kontaktpunkten zwischen Stromrichtern und AC-Netzwerk bei
der Untersuchung der jeweiligen Verlaufe relevant sind. Aufgrund der filternden
Wirkung des AC-Netzwerks sind die Harmonischen bei der Berechnung der Uber-
tragungsleistung eines Spulensystems jedoch nicht von Bedeutung [9]. Auch zur
Verlustleistung des Spulensystems liefern sie nur einen vernachlassigbar kleinen
Beitrag [29]. Somit kann (2.15) durch die jeweilige Grundschwingung approximiert
werden. Durch die Darstellung der Gréflen als komplexe Effektivwerte ergibt sich
das Gleichungssystem

U\ [jwL1 jwM ) I,
(1)< (it o (1Y -

wobei w die Kreisfrequenz ist.

Mit Hilfe dieses Gleichungssystems kann die Ubertragungsleistung des verlustlosen
Spulensystems untersucht werden. Es wird angenommen, dass Spule 1 als Quelle
und Spule 2 als Senke agiert. Die Ubertragungsscheinleistung betriigt dann

Sy = —jwMI, I; = wM - |1 12| - sin(¢12) — jwM - |I1 12| - cos(¢p12), (2.17)

wobei ¢12 die Phasendifferenz zwischen I, und I, ist [30]. Die Ubertragungswirk—
leistung entspricht dem Realteil von (2.17).
Die summierte Scheinleistung des Spulensystems kann ebenfalls bestimmt werden:

§1 +§2 = (jWLll1 +JWM12)1T + (jWL212 +JWM11)13
= jw(L1 || + La|L2)* + 2M - |1, Is| - cos(¢12)) - (2.18)

Sie entspricht der Blindleistung des Spulensystems. Wie in [30] hergeleitet, kon-
nen aus (2.17) und (2.18) der préferierte Betriebspunkt und die Designstrategie
des Kompensationsnetzwerks abgeleitet werden. Bei hoher Kopplung im Bereich
k > 0,5 dhnelt das Spulensystem einem Transformator. Um einen hohen Wir-
kungsgrad durch geringe Kupfer- und Magnetisierungsverluste zu erzielen, wird
die Blindleistung (2.18) minimiert. Daraus folgt, dass cos(¢12) ~ —1 gilt, die
Spulenstrome aus Abb. 2.4 also um 180° versetzt sind. Die aufgrund der nicht
perfekten Kopplung (k < 1) verbleibende Blindleistung kann durch einseitige ex-
terne Beschaltung kompensiert werden. Dabei werden nicht die Eigeninduktivité-
ten, sondern die Streuinduktivitdten kompensiert, sodass ein nach auflen resistives
Verhalten erzielt wird.
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2.2. DAS SPULENSYSTEM

Induktive Energieiibertragungssysteme mit einem Spulenabstand von mehreren
Zentimetern haben typischerweise einen Koppelfaktor im Bereich 0,1 bis 0,3 [16].
Man spricht in diesem Bereich von schwacher Kopplung. Da die Gegeninduktivitét
M Klein ist, muss gemé8 (2.17) sin(¢12) ~ 1 gelten, damit eine technisch relevante
Ubertragungsleistung moglich wird. Die Stréme der beiden Spulen sind also um
90° versetzt. Die Blindleistung des Spulensystems nach (2.18) muss durch beidsei-
tige externe Beschaltung kompensiert werden. Im Gegensatz zu einer Anordnung
mit hoher Kopplung wird das Kompensationsnetzwerk dabei auf die Eigenindukti-
vitdten L1 und Lo abgestimmt, es entsteht also eine Resonanzanordnung. Obwohl
bei 90° Phasenversatz der Strome sehr viel Blindleistung innerhalb des Spulen-
systems zirkuliert, ist dieser Betriebspunkt auch hinsichtlich des Wirkungsgrads
sinnvoll. Eisenverluste des Kernmaterials besitzen bei schwacher Kopplung nur ei-
ne untergeordnete Bedeutung, da im relevanten Frequenzband weichmagnetisches,
nicht-leitfdhiges Ferritmaterial eingesetzt wird. Kupferverluste sind dagegen bei
hohen Frequenzen relevant, da Wirbelstromeffekte den Leiterwiderstand erhéhen.
Es gilt also, bei gegebener Stromstérke den Betriebspunkt maximaler Ubertra-
gungsleistung zu nutzen, um das Spulensystem effizient zu betreiben.

2.2.2 Konstruktion effizienter Spulen

Bei der Konstruktion eines Spulensystems hat, neben dem Ziel hoher Effizienz
und Ubertragungsleistung, die Reduzierung von Bauraum und Materialkosten ei-
ne besondere Bedeutung inne. Ohne diese Einschriankungen wére der Entwurf sehr
grofler Spulen technisch sinnvoll, da diese eine hohe Induktivitdt und einen hohen
Koppelfaktor ermoglichen. Ein grofier Leiterquerschnitt der Wicklungen ermog-
licht geringe Spulenwiderstdnde, geringe Kupferverluste und somit einen hohen
Wirkungsgrad. In der Praxis sind der Bauraum und das Budget jedoch stets be-
grenzt und es gilt, die Spulen im Rahmen ihrer Leistungsklasse gleichzeitig kom-
pakt und verlustarm zu konstruieren [31].

Innerer Aufbau der Windungen

Die Nennfrequenz induktiver Ladesysteme fiir Elektrofahrzeuge betragt 85 kHz [16].
Eine fiir HV-Batterien relevante Ladeleistung erfordert eine Stromstéarke von meh-
reren Ampere und einen entsprechend groflen Leiterquerschnitt. Diese Kombinati-
on fithrt bei dem Einsatz von Vollleitern zu erheblichen Wirbelstromverlusten, da
die Eindringtiefe des Stroms deutlich kleiner ist, als der Durchmesser des Leiters.
Um Wirbelstromverluste zu reduzieren, wird in zahlreichen Veréffentlichungen
Hochfrequenzlitze (HF-Litze) eingesetzt. Diese besteht aus vielen parallel ver-
bundenen Einzeldrdhten, die gegeneinander durch eine Lackschicht isoliert sind.
Dadurch wird eine deutlich bessere Ausnutzung des Leiterquerschnitts erreicht,
als dies bei einem Vollleiter der Fall wire. Die Modellierung und Auslegung von
Litze wird separat in Kap. 3.4 beschrieben.

Vereinzelt wurden Alternativen zum tiblichen Aufbau von HF-Litze aus Kupfer
vorgeschlagen. Es ist moglich, Einzeladern nicht durch Isolationslack, sondern
durch das Aufbringen einer Oxidschicht gegeneinander zu isolieren [32]. Auch die
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Nutzung von Aluminium anstelle von Kupfer wurde publiziert [33]. Eine weite-
re Alternative zu Volleitern und HF-Litze ist die Ausfihrung der Windungen als
leitfahiges Rohr [34] oder faches Kupferband [35].

Magnetische Feldsteuerung

In Analogie zu dem Kern eines Transformators dient Ferritmaterial in induktiven
Energietibertragungssystemen zur Erhohung der Spuleninduktivitdt und der ma-
gnetischen Kopplung [36], wihrend der Bauraum moglichst klein gehalten wird.
Das Material muss weichmagnetisch sein, eine ausreichende Séttigungsflussdichte
bieten und geringe Leitfahigkeit besitzen, um Wirbelstromverluste zu vermeiden.
Ublicherweise wird Mangan-Zink(MnZn)-Leistungsferrit verwendet. Dieses Mate-
rial ist jedoch sehr hart und sprode, muss vor mechanischen Einwirkungen ge-
schiitzt werden und ldsst sich nur mit grolem Aufwand formen. Es wird daher nur
dort eingesetzt, wo es zur Verbesserung der magnetischen Eigenschaften unbedingt
erforderlich ist. Referenzspulen in [16] und viele weitere Konstruktionen besitzen
einen Ferritspiegel hinter den Spulen (u. a. [37—40]). Dies kann eine geschlossene
Flache oder eine Reihe von Ferritstreifen sein, die wiederum aus einzelnen Ferrit-
kacheln zusammengesetzt sind [41]. Prinzipiell sind aber beliebige Anordnungen
moglich.

In Abb. 2.5 (a) ist beispielhaft das Schnittbild zweier gekoppelter, runder Luft-
spulen dargestellt. Thre homogenisierten Windungen werden mit 5kA/ m? ange-

Betrag magn. Flussdichte in pT; Betrag Stromdichte in kA /m?

— . pT  kA/m?
: : ~ 140 m 20
120
[ 16
} el | H1o0
(b) Spulen mit Ferritspiegel 80
T . Luft 60 8
\ Aluminium 40
|
4
20
o Up

(c) Spulen mit Ferritspiegel und Aluminiumschirm

Abbildung 2.5: Auswirkungen von Ferrit und Aluminiumschirm auf die magne-
tische Flussdichte im Luftspalt zwischen zwei Spulen.
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regt, wobei der Phasenversatz zwischen den Stréomen 90° betrigt. Die magneti-
sche Flussdichte konzentriert sich zwischen den Wicklungen. Durch den Einsatz
von Ferrit in Abb. 2.5 (b) wird der magnetische Fluss auf den Luftspalt zwischen
den Spulen fokussiert und der Koppelfaktor steigt. Die hohe Permeabilitatszahl
des Ferrits fiihrt zu einer hohen magnetischen Flussdichte in seinem Inneren, so-
dass der Ferritspiegel in Abb. 2.5 geméafl der Farbskalierung schwarz dargestellt
ist. Da die Schirmwirkung der Ferritfliche, insbesondere hinter der Fahrzeugspule,
oft nicht ausreicht, wird zusétzlich Aluminiumblech als Schirm angebracht. Das
Einhalten von zuldssigen Grenzwerten [42, 43] und der Schutz von dahinter lie-
genden Metallteilen vor induktiver Erwdrmung kann auf diese Weise preiswerter
realisiert werden, als durch den Einsatz von weiterem Ferrit. Abb. 2.5 (c) zeigt die
Auswirkungen des Aluminiumblechs auf den magnetischen Fluss bei 85 kHz. Das
magnetische Feld dringt nicht weit in das leitfihige Aluminium ein, sondern indu-
ziert Wirbelstrome auf der Oberfliche. Diese erzeugen ihrerseits ein magnetisches
Feld, welches das anregende magnetische Feld auf der Riickseite des Blechs invers
iiberlagert. Die Schirmwirkung wird somit von Wirbelstromverlusten begleitet,
die sich auf den Wirkungsgrad des Spulensystems auswirken. Daher korreliert die
Konstruktion der Flussfithrung aus Ferrit und Aluminiumabschirmung mit den
Umgebungsbedingungen, dem angestrebten Wirkungsgrad und den Kosten.

Weitere untersuchte Ansitze fiir die magnetische Feldsteuerung

Fiir die Integration induktiver Ladesysteme in Elektrofahrzeuge sind die Redu-
zierung des Bauraums und der Kosten des Spulensystems eine kritische Heraus-
forderung. Da MnZn-Leistungsferrit ein teures Material ist und Aluminiumblech
zwar eine Schirmwirkung besitzt, aber den magnetischen Fluss nicht zielgerichtet
schirmen kann, wurden zwei alternative Konzepte zur Reduzierung des Einsatzes
dieser Materialien untersucht.

Ferritpartikel in Kunststoffbindung sind besser formbar als gesinterter Ferrit
und konnen in das Spulengehiuse integriert werden [44, 45]. Dadurch beschrinkt
sich die Flussfiihrung nicht auf einen Ferritspiegel hinter den Spulen. Der flexiblere
Einsatz von flussfithrendem Material ist jedoch nur dann sinnvoll, wenn der Luft-
spalt des magnetischen Kreises dadurch wesentlich reduziert werden kann. Dies
trifft nur auf Spulensysteme mit sehr kleinem Abstand zu. Die Materialeigenschaf-
ten konnen durch die Partikelgréfle, den Fiillgrad und den Herstellungsprozess
variiert werden [46, 47]. Die Permeabilitdtszahl pro Gewichts- und Volumenein-
heit ist bei gesintertem Ferrit jedoch hoher als bei einem Verbundmaterial. Damit
die Flussfithrung verlustarm und platzsparend ist, muss die Ferritpartikeldichte
so hoch sein, dass der Vorteil guter Formbarkeit verloren geht [48].

Metamaterial ist die Bezeichnung fiir eine Gitterstruktur kleiner Schwingkreise,
die makroskopisch eine beeinflussbare Permeabilitdt p und Permittivitdat e auf-
weist [49]. Die Eigenschaften sind frequenzselektiv® und konnen zur magnetischen

?Dies kann vorteilhaft sein, beispielsweise um eine Oberfliche nur in einem bestimmten Fre-
quenzband elektromagnetisch schirmend zu entwerfen. Nachteilig sind jedoch die nichtlinearen
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Flussfithrung oder Schirmung eingesetzt werden [50-52]. Im Frequenzband induk-
tiver Energietibertragung unter 100 kHz sind die als Zellen bezeichneten Schwing-
kreise jedoch so grofl, dass die Materialeigenschaften makroskopisch nicht mehr
als homogen betrachtet werden kénnen [53].

Die Eigenschaft des Metamaterials, den magnetischen Fluss der Spulen eines in-
duktiven Energieiibertragungssystems zu fithren, wurde experimentell nachgewie-
sen [54]. Dabei sind die Schwingkreise in Resonanz und der Stromfluss erzeugt ein
iiberlagertes magnetisches Feld [55, 56]. Durch die Verluste der Zelleninduktivitét
und -kapazitdt ist der Stromfluss jedoch begrenzt. In eigenen Versuchen war der
Einfluss auf das anregende magnetische Feld zu gering, um praxistauglich zu sein.

2.2.3 Spulengeometrien

In der Literatur wurden bereits zahlreiche Spulengeometrien vorgestellt und un-
tersucht. Eine Ubersicht ist in [57] zu finden. Ublicherweise wird zwischen polari-
sierten und unpolarisierten Topologien unterschieden. Dabei haben unpolarisierte
Topologien, wie die zirkulare Spule, einen magnetischen Pol im Zentrum der Wick-
lung und der Fluss schliefit sich iiber alle Aulenkanten. Polarisierte Topologien,
wie DoubleD (DD), haben zwei Pole an den gegeniiberliegenden Seiten [16].

In Tab. 2.1 sind einige verbreitete Spulengeometrien gelistet (vgl. [16]). Sie bie-

Tabelle 2.1: Ausgewéhlte, hdufig eingesetzte Spulengeometrien

Bezeichnung Abbildung Literaturverweis
Zirkular [37]
Rechteck / Quadrat 9]
DoubleD @@ [58]
NS

DD % 58

Q & 59
Bipolar [59]
Solenoid @ [60]

Materialeigenschaften bei variabler Betriebsfrequenz.
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ten unterschiedliche Vorteile. Das zirkulare Design ist rotationssymmetrisch und
vereinfacht die Positionierung dadurch um einen Freiheitsgrad [59]. Horizontaler
Versatz wirkt sich aber sehr stark auf den Koppelfaktor aus. Ein ebenfalls unpola-
risiertes, rechteckiges Design weist zwar keine Rotationssymmetrie auf, aber kann
fiir eine hohe Versatztoleranz ausgelegt werden [26]. Polarisierte Geometrien wie
DoubleD oder Solenoid ermoglichen einen deutlich grofieren vertikalen Abstand
zwischen den Spulen bei gleichen AuBlenmaflen [30]. Die Achse der beiden Pole wird
gemafl SAE J2954 in x-Richtung (Fahrtrichtung) angeordnet [16]. Solenoidspulen
besitzen Wicklungen auf beiden Seiten des Ferrits, sodass eine Seite vollstdndig
durch leitfdhiges Blech geschirmt werden muss. Dies wirkt sich negativ auf den
Wirkungsgrad aus [58]. Die DD-Geometrie ist dagegen einseitig gewickelt und be-
sitzt diesen Nachteil nicht. Das polarisierte Design impliziert allerdings einen stark
abnehmenden Koppelfaktor, wenn die Spulen axial in Richtung eines Pols versetzt
sind. Dieser Nachteil einer geringen Versatztoleranz kann durch eine zusétzliche,
unabhéngige Wicklung ausgeglichen werden. Die entstehende Geometrie wird als
DDQ bezeichnet [58]. Auch die als ,bipolar® bezeichnete Spulentopologie, beste-
hend aus zwei magnetisch orthogonalen Wicklungen, bietet den Vorteil sehr hoher
Versatztoleranz [59]. Durch das anteilige Uberlappen sind die Spulen magnetisch
voneinander entkoppelt. Verglichen mit DDQ besitzt eine bipolare Spule geringe-
ren Materialaufwand und geringere Komplexitédt, aber auch weniger Flexibilitat
im Design.

2.2.4 Ableitung der untersuchten Topologien

Aus den bisher erlduterten Grundlagen werden zwei Spulentopologien abgeleitet,
deren Funktionalitit als Komponenten eines induktiven Energieiibertragungssys-
tems in einem emulierten Batterieladevorgang demonstriert werden soll. Das De-
sign orientiert sich am beschriebenen Anwendungsszenario aus Kap. 1.3.1, dem
Laden mit hoher Effizienz, aber geringer Systemkomplexitét. Interoperabilitét ist
nicht gefordert. Die Betriebsstrategie, die in Kap. 4 eingefithrt wird und auf der
Nutzung moglichst weniger Komponenten basiert, kann dadurch an zwei unter-
schiedlichen Topologien gepriift werden.

Topologie 1: Induktiver Steckverbinder

Eine Herausforderung bisheriger induktiver Ladesysteme fiir Elektrofahrzeuge ist
die Einhaltung der ICNIRP-Grenzwerte der magnetischen Flussdichte in der fiir
Menschen zugénglichen Umgebung [42, 43]. Dies betrifft den Innenraum und den
Bereich neben dem Fahrzeug. Unter dem Fahrzeug diirfen die ICNIRP-Grenzwerte
iiberschritten werden, wenn entsprechend sichergestellt wird, dass sich wéhrend
des Ladevorgangs keine Lebewesen in diesem Bereich aufhalten. Da eine hohe
magnetische Flussdichte bei induktivem Laden iiber einen groflen Luftspalt un-
vermeidbar ist, muss eine Lebendobjekterkennung (LOD) implementiert werden.
Durch Fremdobjekterkennung (FOD) muss zudem verhindert werden, dass leitfa-
hige Objekte im magnetischen Feld aufgeheizt werden.

Ein Spulensystem mit geringerem Streufluss wiirde die Komplexitét von LOD und
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FOD senken. Zudem kénnen die Spulen mit hoherer Leistungsdichte gebaut wer-
den. Erforderlich ist dafiir ein Koppelfaktor von iiber 50% und ein entsprechend
geringer Abstand der Spulen. Dies ermdglicht wiederum, die Streuinduktivitdten
nur primérseitig zu kompensieren. Im Fahrzeug kann somit der Bauraum fiir das
Kompensationsnetzwerk eingespart werden.

Mit dieser Motivation wurde, im Rahmen eines Industrieprojekts, die leistungs-
elektronische Auslegung eines induktiven Steckverbinders untersucht. Auch wenn
SAE J2954 diese Form von induktiver Energieiibertragung nicht behandelt, wer-
den die Definitionen nach Kap. 2.1 iibernommen. Gemafi Abb. 2.2 liegt die an-
genommene Einbauposition des VAs am Unterboden des Fahrzeugs. Damit die
beiden Spulen fiir den Ladevorgang in Kontakt gebracht werden kénnen, wird an-
genommen, dass das GA durch ein Positionierungssystem bewegt werden kann.
Das Positionierungssystem ist jedoch nicht Teil der Auslegung, da diese sich nur
mit dem Leistungsteil und dessen Steuerung beschéftigt. Die Vorteile polarer Spu-
lengeometrien kommen durch den geringen Spulenabstand nicht zur Geltung. Zur
Reduzierung der Komplexitdt der Positionierung wird das Spulensystem rotati-
onssymmetrisch (zirkular) geplant. Dies ermoglicht zudem einen héheren Kop-
pelfaktor als andere Formen [61]. AuBerdem soll es das Einstecken, wie es bei
konduktiver Energielibertragung mit metallischen Kontakten iiblich ist, nicht er-
fordern. Unter dem Fahrzeug ist eine mechanische Verriegelung nicht notwendig,
und fiir die magnetische Kopplung ist es ausreichend, wenn die Spulenoberflichen
auf losen Kontakt gebracht werden. Angestrebt wird auflerdem eine sehr kompak-
te Bauform bei einer Nennleistung von 11 kVA. Durch das Positionierungssystem
kann von einem konstanten Koppelfaktor ausgegangen werden. Dies wird fiir die
Auslegung, aber auch fiir die Regelung genutzt, um die notwendige Variabilitéit
des Arbeitspunkts mit moglichst wenigen aktiven Komponenten und einfacher
Messtechnik zu erreichen.

In der Literatur wurden bereits verschiedene Konzepte induktiver Steckverbinder
fiir das Laden von Elektrofahrzeugen vorgestellt. In [62] wird die Performance
eines Spulensystems mit Schalenkernen (P-Kernen) untersucht, das ebenfalls fir
den Einbau unter dem Fahrzeug entworfen wird. Mit dem sogenannten ,,Z-Mover®
wird bereits seit einigen Jahren an der Entwicklung eines Ladesystems mit beweg-
lichem GA unter dem Fahrzeug gearbeitet [63]. Auch andere Einbauorte wurden
untersucht. So prasentiert [25] ein zirkulares Spulensystem mit Ferritspiegel fir
den Einbau hinter dem Nummernschild eines Fahrzeugs, sodass der Spulenkon-
takt horizontal erfolgt und kein bewegliches Positionierungssystem erforderlich ist.
Abseits des automatischen Ladens wurden in [64] und [65] von Hand steckbare
Spulensysteme mit E-Kernen entwickelt.

Topologie 2: Kontaktloses DD-Spulensystem

Das Anwendungsszenario und die Auslegungskriterien sind auch auf ein Spulen-
system mit schwacher Kopplung anwendbar. Die zweite Topologie orientiert sich
daher an der induktiven Energietibertragung mit Unterbodenfreiheitsklasse Z2 fiir
PKW nach SAE J2954 [16]. Dabei liegt die Unterbodenfreiheit zwischen 140 mm
und 210 mm. Das VA wird im Bereich der Vorderachse unter dem Fahrzeug mon-
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tiert, das GA liegt auf dem Boden eines Stellplatzes oder einer Garage. Fiir den
Betrieb mit wenigen Komponenten muss bei der Auslegung beachtet werden, dass
nur begrenzt Messwerte zur Verfiigung stehen. Der Koppelfaktor darf sich im zu-
lassigen Versatzbereich der Positionierung nicht zu stark dndern. Es ist somit eine
hohe Versatztoleranz des Spulensystems erforderlich, was sich zu Lasten eines ho-
hen Koppelfaktors bei optimaler Positionierung auswirkt.

Hohe Versatztoleranz wird durch eine unterschiedliche Gréfie der Spulen erreicht
[66]. Um dennoch einen moglichst hohen Koppelfaktor und geringen Streufluss zu
erzielen, bieten sich polarisierte Topologien an. Da weiterhin der Bauraum und der
Materialaufwand minimiert werden sollen, fillt die Wahl auf DD-Spulen. In [16]
werden Anschlussleistungsklassen bis 11,1 kVA definiert und entsprechende Re-
ferenzspulensysteme entwickelt. In Abgrenzung zu den DD-Referenzspulen wird
Topologie 2 fiir eine Anschlussleistung von 22 kVA ausgelegt.

Seit der Publikation des DD-Designs in [58] wurden in der Literatur zahlreiche
Untersuchungen zu dieser Spulengeometrie dokumentiert. Neben den einphasigen
Referenzspulen fiir 3,7 kW, 7,7kW und 11,1 kW [16] wurden auch hshere Ubertra-
gungsleistungen realisiert, wie beispielsweise 50 kW in [67]. Besonders fiir die Hoch-
skalierung der Ubertragungsleistung bietet ein dreiphasiges DD-Design weitere
Vorteile. [68] beschreibt eine Umsetzung mit 95 % Wirkungsgrad und 50 kW Leis-
tung. In [69] wird neben der Untersuchung der Verluste eines DD-Spulensystems
auch eine thermische Analyse durchgefiihrt.

2.3 Komponenten eines induktiven Ladesystems

Zwischen dem dreiphasigen Niederspannungsnetz, dem Spulensystem mit einer
Nennfrequenz von 85 kHz und einer HV-Batterie sind mehrere elektrische Wandler
erforderlich. Abb. 2.6 zeigt schematisch die erforderlichen Komponenten. Der Um-

AC/DC DC/AC Kom_pen— Spulensystem Kom.pen— Gleichrichter
sation sation
L
G HHE | 8B |[F F
Umrichter HF-AC-Netzwerk

Abbildung 2.6: Schematische Darstellung der Komponenten eines induktiven
Ladesystems.

richter besteht aus einem netzseitigen Gleichrichter und einem Hochfrequenz(HF)-
Wechselrichter. Die Gleichspannung des Zwischenkreises wird kapazitiv gegléttet.
Prinzipiell wére auch die Ausfithrung als Gleichstromzwischenkreis moglich, ist in
dieser Anwendung aber uniiblich. Der sekundérseitige HF-Gleichrichter wird pas-
siv ausgefiihrt und besitzt in dieser Auslegung ebenfalls einen Gleichspannungs-
zwischenkreis. Auf zusétzliche DC/DC-Wandler wird verzichtet, um das System
einfach und effizient zu halten. Die Steuerung muss somit allein durch die Frei-
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heitsgrade des Umrichters realisiert werden. Die Blindleistungskompensation des
Spulensystems erfolgt durch passive Resonanznetzwerke. Spulentopologie 1 erfor-
dert aufgrund des hohen Kopplefaktors nur einseitige Kompensation, sodass das
Kompensationsnetzwerk der Sekundérseite entfallen kann. Die einzelnen Kompo-
nenten werden in den folgenden Abschnitten ndher erldutert.

2.3.1 Netzseitiger Gleichrichter

Veroffentlichungen {iber induktive Ladesysteme behandeln vielfach nur die DC-zu-
DC-Ubertragung vom Gleichspannungszwischenkreis des GA-Umrichters zu einer
DC-Last. Dies ist moglich, da zur Bereitstellung der Gleichspannung im Zwischen-
kreis des Umrichters prinzipiell eine beliebige kommerziell erhéltliche Gleichspan-
nungsquelle eingesetzt werden kann. Fiur die Auslegung der iibrigen Komponenten
des induktiven Ladesystems bekommt der netzseitige Gleichrichter nur durch das
verfligbare Spannungsband Relevanz. Dieses ist jedoch von der Topologie abhén-
gig.

Aufgrund der angestrebten Leistungsklasse von mindestens 11 kVA werden nur
dreiphasige Gleichrichterschaltungen fiir den Anschluss an das Niederspannungs-
netz betrachtet. Eine einfache und preiswerte Losung ist die ungesteuerte Sechspuls-
Briickenschaltung (B6U) mit passivem LC-Netzfilter. Diese Schaltung ist funktio-
nal fiir den Betrieb eines induktiven Ladesystems ausreichend, die hohe Ober-
schwingungsverzerrung macht sie aber ungeeignet fiir den Betrieb am 6ffentlichen
Stromnetz [70]. Hoherpulsige Gleichrichterschaltungen koénnen die Oberschwin-
gungsverzerrung deutlich reduzieren. Eine weitaus flexiblere Losung ist aber ein
selbstgefiihrter Gleichrichter [71]. Die selbstgefiihrte Drehstrombriickenschaltung
(Abb. 2.7) ermoglicht sehr geringe Netzriickwirkungen und zudem die aktive Re-
gelung der Zwischenkreisspannung in einem Bereich oberhalb der Spannung einer
ungesteuerten B6-Briicke:

Uar > V/2-400V =565V . (2.19)

Als Ventile koénnen fiir den Betrieb am 400V Netz Bipolartransistoren mit iso-

G343

Abbildung 2.7: Ersatzschaltbild einer selbstgefiihrten Drehstrombriickenschal-
tung mit Netzdrosseln und IGBTs.

lierter Gate-Elektrode (IGBT) zum Einsatz kommen.
Da die Zwischenkreiskapazitdt Gleich- und Wechselrichter entkoppelt und die
Spannung glattet, kann der selbstgefiihrte Gleichrichter fiir die Auslegung der

20
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iibrigen Komponenten als Spannungsquelle Uq41 betrachtet werden. Im Betriebs-
konzept ist die Nutzung einer konstanten oder aktiv geregelten variablen Gleich-
spannung moglich. Eine detaillierte Beschreibung der Dimensionierung und Rege-
lung einer selbstgefithrten Drehstrombriickenschaltung wird in der Literatur unter
anderem in [71] behandelt. Weitere Informationen zur Umsetzung der Regelung
in der Versuchsanlage dieser Arbeit finden sich in Kap. A.1.

2.3.2 Hochfrequenz-Wechselrichter

Da das induktive Energietibertragungssystem nach Abb. 2.6 neben dem Umrich-
ter nur aus passiven Komponenten besteht, kommt dem aktiv steuerbaren Wech-
selrichter besondere Bedeutung zu. Er stellt die Wechselspannung des HF-AC-
Netzwerks bereit und kann dabei Frequenz und Amplitude variieren.
Grundsétzlich eignen sich zahlreiche Topologien fiir die Umsetzung des Wech-
selrichters. Sowohl Spannungs- als auch Stromeinprédgung ist moglich, ebenso
die Nutzung einer oder mehrerer Halbbriicken und unterschiedlicher Leistungs-
halbleiter-Bauelemente. Vergleiche verschiedener Topologien sind unter anderem
in [72] zu finden. Auch selbst-oszillierende Konzepte sind moglich [73, 74]. Eta-
bliert hat sich jedoch die spannungsgespeiste Vollbriicke (Vierquadrantensteller),
wobei Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistoren (MOSFET) als Schalter ge-
nutzt werden (vgl. Beispielsysteme in [16]). Die Vorteile dieser Topologie sind
dabei folgende:

e Spannungseinpragung ermoglicht eine direktere Steuerung der Ausgangsleis-
tung des Wechselrichters als Stromeinpriagung [72].

e Siliciumcarbid(SiC)-MOSFETs sind aufgrund ihrer schnellen Schaltvorgén-
ge gut fiir den Betrieb im Frequenzband um 100 kHz geeignet. Sie erzielen
nicht die hohen Sperrspannungen eines IGBTs, kénnen aber bei den auftre-
tenden Spannungen bis ca. 1kV in induktiven Batterieladesystemen einge-
setzt werden [75].

e Gegentiber einer Halbbriicke besitzt eine Vollbriicke mehr Freiheitsgrade und
kann die zweifache Spannungsamplitude stellen.

Modulation

Aufgrund der Hohe der Betriebsfrequenz wird der Wechselrichter mit Blocktak-
tung (engl. square-wave-modulation, SWM) betrieben. Somit schaltet jeder Leis-
tungshalbleiter in jeder Grundschwingungsperiode nicht mehr als einmal ein und
aus. Die beiden Transistoren einer Halbbriicke schalten komplementér. Durch Va-
riation der Grundschwingungsamplitude der Wechselspannung kann die Ubertra-
gungsleistung des induktiven Ladesystems gesteuert werden. Die Auswahl mogli-
cher Modulationstechniken ist jedoch durch die Notwendigkeit, bei variabler Aus-
gangsspannung stets verlustarmes Schalten sicherzustellen, stark eingeschrankt?.
Zwei mogliche Strategien werden im Folgenden vorgestellt.

3Dies wird in Kap. 2.3.2 unter Verlustarmes Schalten niher erldutert.
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Schwenksteuerung (engl. phase-shift (PS) control) wird bei zahlreichen in-
duktiven Anwendungen mit spannungsgespeister Vollbriicke genutzt. Beide Halb-
briicken werden in Blocktaktung bei einem Aussteuergrad von 50 % betrieben, so-
dass die beiden Halbleiter zu gleichen Zeitanteilen leitfdhig sind und pro Periode
genau ein Mal ein- und ausschalten. Die Ausgangsspannung der Vollbriicke ent-
spricht, wie in Abb. 2.8 dargestellt, der Differenz der beiden Ausgangsspannungen
der Halbbriicken. Dadurch sind drei Spannungsstufen moglich. Der Grundschwin-

=1
— S
Udl ¢Udb = 1
8 ol 1 P -
g Uao ¢Ub0 = -1
§ g S o[F 1 \L\
~ 0
S: -1 /
0 T 2T 3m 4m

Grundschwingung U,y 1 wt

Abbildung 2.8: Zusammenhang der Ausgangsspannungen zweier Halbbriicken
und ihrer Kombination als Vollbriicke bei Schwenksteuerung mit
dem Winkel 3.

gungseffektivwert der Ausgangsspannung kann durch Variation der Phasenlage (3
beeinflusst werden und betréagt [72]

Uab,1 = Uinv,1 = ?Ual - sin (g) . (2.20)

Sind beide Halbbriicken in Phase (8 = 0), dann stellt der Wechselrichter die
Spannung 0V. Theoretisch kann der Spannungseffektivwert bis zum Maximum
V/8/m - Ua1 stufenlos variiert werden, wobei die Phasenlage in der Praxis durch
die begrenzte Taktfrequenz des steuernden Controllers quantisiert wird. Schwenk-
steuerung eignet sich daher gut fiir die Realisierung des Ein- und Abschaltvorgangs
des Wechselrichters. Im Dauerbetrieb muss durch einen weiteren Freiheitsgrad si-
chergestellt werden, dass bei beliebiger Phasenlage verlustarm geschaltet wird.

Pulsdichtenmodulation kann bei resonantem Schaltverhalten des Wechselrich-
ters umgesetzt werden, wodurch geringe Schaltverluste anfallen [76]. Ausgehend
von Blocktaktung mit 180° Phasenversatz der beiden Halbbriicken werden ein-
zelne Pulse weggelassen. Der Effektivwert der Ausgangsspannung kann dann als
Mittelwert tiber mehrere Perioden gestellt werden. Allerdings ist der einstellba-
re Spannungsbereich nicht kontinuierlich und die Ubertragungsleistung pulsiert.
In [77] und [78] wird Pulsdichtemodulation erfolgreich bei induktiver Energieiiber-
tragung mit sehr geringer Kopplung (=~ 1 %) und bei héherer Frequenz (=~ 1 MHz)
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eingesetzt. Im Anwendungsfall eines Batterieladesystems mit einer Leistung von
mehreren Kilowatt ist jedoch die Dampfung des Schwingkreises durch die Last
zu grof}, insbesondere bei der hohen Kopplung von Topologie 1. Mit Pulsdich-
temodulation lédsst sich ein kontinuierlicher Betrieb nicht realisieren, daher wird
Schwenksteuerung als Modulationsverfahren weiterverfolgt.

Verlustarmes Schalten

Jede Halbbriicke besteht im betrachteten Fall aus zwei MOSFETS, die nicht gleich-
zeitig leitfdhig sein diirfen, um einen Briickenkurzschluss zu verhindern. Um den
Schaltzustand zu wechseln, muss daher immer zunéchst der leitfahige MOSFET
hochohmig werden, bevor der sperrende MOSFET zuschalten kann. Die notwen-
dige Totzeit zwischen den Schalthandlungen verhindert den angestrebten Idealzu-
stand ohne ,hartes“ Schalten. Es ist jedoch méglich, zumindest einen der beiden
Schaltvorginge verlustfrei zu gestalten. In der Literatur finden sich dazu zwei
Konzepte: Zero-Voltage-Switching (ZVS) und Zero-Current-Switching (ZCS).

Fiir die Erklarung dieser Konzepte muss zunéchst ein MOSFET-Ersatzschaltbild
eingefiihrt werden. Abb. 2.9 (a) zeigt das in dieser Arbeit verwendete Symbol
eines MOSFETs mit antiparalleler Diode. Das Verhalten eines MOSFETs kann

D
Lp
= Cps GOJ%} Coss
Lg
S

(a) (b) ()

Abbildung 2.9: (a) Schaltkreissymbol eines n-Kanal MOSFETSs mit antiparalle-
ler Diode. (b) Ersatzschaltbild mit parasitdren Kapazitéten [79].
(c) Ersatzschaltbild zur Modellierung des Schaltverhaltens [25].
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aber durch diese Darstellung als spannungsgesteuerter Schalter mit zwei Zustén-
den nicht ausreichend detailliert abgebildet werden. Zwischen den Anschliissen
Gate, Drain und Source sind die in Abb. 2.9 (b) dargestellten parasitaren Kapa-
zitdten wirksam [79].

Zur Modellierung des Schaltverhaltens konnen die relevanten Kapazitaten jedoch
als Kleinsignalausgangskapazitit eines MOSFETs coss zusammengefasst werden:

coss = ¢ps + cap (2.21)

Diese Kapazitdt wird iiblicherweise in Datenblattern angegeben. Die Gate-Source-
Kapazitédt kann vernachléssigt werden. Das Schaltverhalten wird aulerdem durch
die parasitdren Leitungsinduktivitdten Lp und Lg beeinflusst. Daraus folgt das
Ersatzschaltbild in Abb. 2.9 (c), welches fiir die weiteren Simulationen des Schalt-
vorgangs genutzt wird.
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Bei ZVS einer Halbbriicke ist das Ziel, den Einschaltvorgang bei minimaler Drain-
Source-Spannung Upg auszufithren. Damit fallen keine Einschaltverluste an, der
Ausschaltvorgang erfolgt jedoch nicht stromlos und verursacht Verluste. Der Strom
kommutiert dabei auf die antiparallele Diode. Damit ZVS erreicht werden kann,
muss der Laststrom wéihrend der Totzeit die Ausgangskapazititen cogs umladen.
Dies ist nur moglich, wenn der Strom der Spannung nacheilt und die Lastimpe-
danz entsprechend induktiv ist.

In Analogie zum ZVS wird durch ZCS versucht, den Ausschaltvorgang eines MOS-
FETs im Stromnulldurchgang auszufithren. Dadurch konnen Ausschaltverluste
vermieden werden. Da jedoch der zweite MOSFET nicht gleichzeitig einschalten
kann, wechselt der Strom bereits vor der Spannung das Vorzeichen und kommu-
tiert auf die antiparallele Diode. Die Lastimpedanz ist somit kapazitiv. Der Ein-
schaltvorgang erfolgt dann unter Belastung und der Strom kommutiert von der Di-
ode auf den Schalter. Die Ausgangskapazititen werden bei hoher Stromstéirke um-
geladen und bilden dabei mit den parasitdren Induktivitdten einen Schwingkreis.
Es treten hohe Einschaltverluste auf, welche die ZVS-Verluste tibersteigen [80].

Zero-Voltage-Switching

Aufgrund der beschriebenen Vorteile wird ZVS als Schaltverhalten des Wech-
selrichters genutzt und im Folgenden anhand von Abb. 2.10 detaillierter analy-
siert. Betrachtet wird, aufgrund der besseren Ubersichtlichkeit, nur eine Halb-
briicke. Die gewonnenen Erkenntnisse sind jedoch auf Vollbriicken iibertragbar.
Das MOSFET-Schaltsymbol wird um die Ausgangskapazitdt ergénzt, da diese
einen eigenstindigen Strompfad darstellt. Parasitdre Induktivitdten sind wirksam,
aber nicht eingezeichnet. Der effektive Stromfluss ist in den Ersatzschaltbildern
in Abb. 2.10 grau unterlegt.

Im Ausgangszustand (to bis t1) ist S1 leitfihig und die Stromrichtung von iout
ist geméB der eingezeichneten Pfeilrichtung positiv. Uber der Kapazitit Co (ent-
spricht coss von Ss) liegt die Zwischenkreisspannung Uy an. Die Schalthandlung
beginnt mit dem Sperren von S; zum Zeitpunkt ¢;. Der Stromfluss wird durch
die Induktivitdt der Last aufrechterhalten, sodass C2 entladen wird. Als Potenti-
alausgleich wird C; geladen und der Laststrom entspricht der Summe von i; und
ic2. Die Schwingkreise aus parasitidrer Kapazitit und parasitarer Induktivitit der
MOSFETs fithren in diesem Vorgang zu oszillierenden Stromen mit Gleichanteil.
Sobald die Kapazitaten umgeladen sind (Zeitpunkt ¢2), kommutiert der Strom auf
die Diode Dy. Uber der Kapazitit Cs liegt dann nur die Vorwértsspannung Usp
der Diode an. Nun kann der MOSFET S5 bei sehr geringer Spannung einschalten
(Zeitpunkt t3). Dieser in Abb. 2.10 (a) dargestellte Vorgang erreicht ZVS, da die
Totzeit Atior = t3 — t1 grofer ist, als die fiir das Umladen der Kapazitaten not-
wendige Zeit t2 — t1.

Abb. 2.10 (b) zeigt die Verldufe der Strome und Spannungen fiir den Fall, dass die
Totzeit exakt der Zeit entspricht, die fiir das Umladen der Kapazitdten bendtigt
wird. Bei gegebener Totzeit ist dies der ZVS-Zustand mit minimalen Ausschalt-
verlusten, da der Ausschaltstrom iour,orr nicht groBer als notwendig ist [80].
Wird S2 zu frith leitfahig, dann entlddt sich die zugehorige Ausgangskapazitat
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Abbildung 2.10: Strompfade einer Halbbriicke bei Zustandswechsel und induk-
tiver Last. (a)-(c) zeigen die Strom- und Spannungsverldufe
bei verschiedenen Einschaltzeitpunkten von So.
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iiber den MOSFET. Dies ist in Abb. 2.10 (c) dargestellt. Es fliet kurzzeitig ein
hoher Strom, der in einem Resonanzkreis aus Ausgangskapazitit und parasitér-
er Induktivitit der MOSFETs Schwingungen erzeugt. Dies kann die Halbleiter
zerstoren. An den dufleren Anschliissen der MOSFETs ist eine iiberschwingende
Ausgangsspannung messbar, wenn ZVS nicht vorliegt. Der Ausgangsstrom ist da-
gegen vom Schaltverhalten unbeeinflusst (sieche Abb. 2.10).

Die Totzeit Atyiot, ist in der Praxis durch die Leistungshalbleiter und die Ansteue-
rung vorgegeben. Um den ZVS-Zustand in Abb. 2.10 (b) zu erreichen, muss somit
der Strom iour die Ladung beider Ausgangskapazitaten der Halbbriicke im Zeit-
intervall Atyor aufbringen:

t1+Atot
Q=2- Coss(Ud) -Ugq = / iOUT(t) dt. (2.22)

ty

Dabei ist coss(Ua) die spannungsabhéngige Ausgangskapazitit. Sie kann iiblicher-
weise dem Datenblatt des Bauteils entnommen werden. Sofern die Totzeit deutlich
kiirzer als die Periodendauer aller relevanten Harmonischen des Ausgangsstroms
ist (Atyor < Th), kann iour naherungsweise als konstant betrachtet werden. Die
betreffende Grenzstromstarke zum Schaltzeitpunkt, bei der ZVS vorliegt, betréigt
dann

Iy, = 220988 Fd/ " 7d (2.23)

2.3.3 Hochfrequenz-Gleichrichter

Auf der Sekundérseite des Spulensystems wandelt der HF-Gleichrichter die Wech-
selspannung in Gleichspannung, um das Laden einer Fahrzeugbatterie mit Gleich-
strom zu ermoglichen. Einweggleichrichter sind wegen ihrer geringen Leistungs-
dichte, Mittelpunktgleichrichter wegen der schlechten Nutzung der Sekundérwick-
lung des Spulensystems ungeeignet fiir diese Anwendung. Zahlreiche aktive und
passive Briickengleichrichterschaltungen koénnen jedoch eingesetzt werden. Eine
Ubersicht ist beispielsweise in [25] zu finden. Die Basisschaltung, die ungesteu-
erte Zweipuls-Briickenschaltung (B2U) mit Glattungskapazitit, ist in Abb. 2.11
dargestellt. Mogliche Abwandlungen sind die folgenden:

DA D:A
o—|

Urec i

o

= |Uaz

D:A D:A

Abbildung 2.11: Schaltbild eines passiven Briickengleichrichters mit Gleich-
spannungszwischenkreis.
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e Spannungsverdopplung, wobei ein Briickenzweigpaar Dioden durch zwei Ka-
pazititen ersetzt wird.

e Stromverdopplung, indem Speicherdrosseln entweder in Reihe zu Dy und D3
oder zu D2 und D4 geschaltet werden.

e Bridgeless PFC boost rectifier [81, 82], bei dem D2 und D4 durch selbst-
gefiihrte Transistoren ersetzt werden. Dadurch wird die Schaltung um die
Funktionalitdt eines Hochsetzstellers erweitert.

e Selbstgefithrter Briickengleichrichter, bei dem alle Dioden durch Transisto-
ren ersetzt werden.

Das behandelte Anwendungsszenario erfordert insbesondere eine preiswerte und
platzsparende Umsetzung des Gleichrichters. Dies ldsst sich durch eine passive
Schaltung ohne zuséatzliche Leistungsdrosseln realisieren. Daher wird der passive
Briickengleichrichter fiir beide Topologien genutzt.

2.3.4 Kompensation

Kompensationsnetzwerke beeinflussen das induktive Ubertragungsverhalten we-
sentlich und erfiillen zugleich mehrere Funktionen innerhalb des Ladesystems.
Dazu gehoren:

e Blindleistungskompensation

e Anpassung des Kurzschlussverhaltens

e Beeinflussung der notwendigen Leistungsgrenzen anderer Komponenten
e Passive Filterung

e Anpassung der Spannungsiibersetzung

Aus der groBlen Anzahl moglicher Varianten werden hier jedoch nur die Grund-
schaltungen dargestellt. Anschliefend werden die fiir die weitere Auslegung ge-
nutzten Varianten erklart.

Die Benennung des Kompensationsnetzwerkes eines induktiven Ubertragungssys-
tems mit zwei Spulen wird in der Literatur nicht einheitlich vorgenommen. Mit-
unter werden die Ubertragungsspulen in die Abkiirzung aufgenommen, worauf in
dieser Arbeit verzichtet wird. Die Grundschaltungen kénnen dann durch folgende
Abkiirzungen notiert werden:

e S (seriell) fiir eine Kapazitat in Reihenschaltung zur betreffenden Spule
e P (parallel) fiir eine Kapazitdt in Parallelschaltung zur betreffenden Spule

e N (keine, engl. none) bei fehlender Kapazitét

Die beidseitig serielle Kompensation eines induktiven Energieiibertragungssys-
tems wird dann mit S-S bezeichnet. Tab. 2.2 gibt eine Auswahl moglicher Schaltun-
gen an, wobei auf Varianten ohne primérseitige Kompensation verzichtet wurde,
da diese fiir die hier behandelte Anwendung keine Relevanz besitzen. Das Ubertra-
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Tabelle 2.2: Ubersicht einer Auswahl von Grundschaltungen zur Spulenkompen-

sation.
Primarseite
Sekundarseite seriell parallel
) °_| |_° L ||_°
seriell L, L, L Ly
(o, 0 (o, T 0
S-S P-S
M M
e .85 e
paralle] Ly g ELZ Ly g g Lo
o T oL T
S-P P-P
el 2
0 (o, 0
keine : ng ELQ J_L1§ ELQ
(o, 0 (o, T 0
S-N P-N

gungsverhalten eines Kompensationsnetzwerks kann anhand der Eingangsimpe-
danz des jeweiligen AC-Netzwerks aus Spulen, Kompensation und Last bestimmt
werden. Fiir die weitere Beschreibung wird anhand der betrachteten Topologien
(Kap. 2.2.4) und mit Informationen aus der Literatur eine Vorauswahl getroffen.

Einseitige Serienkompensation (S-N)

Die Primérseite erfordert eine Kompensationskapazitit zur Minimierung der Blind-
leistung, die durch den speisenden Wechselrichter gestellt werden muss. Bei der
Parallelschaltung ohne weitere Komponenten bildet die Kapazitit einen Hochpass
fir den Ausgangsstrom des Wechselrichters. Die Harmonischen der rechteckigen
Wechselrichterspannung (siehe Abb. 2.8) wiirden hohe Strome hervorrufen. Geeig-
neter ist die Serienkompensation, bei der die Spule und die Kapazitit ein schmal-
bandiges Filter bilden, sodass Harmonische des Stroms um -40dB pro Dekade
abnehmen [9]. Zudem kann durch die Serienkompensation der Streuinduktiviti-
ten ein lastunabhéngiges Ubertragungsverhalten erzielt werden.

In Abb. 2.12 ist das Ersatzschaltbild eines Spulensystems mit S-N Kompensation
und dem Lastwiderstand Ry, dargestellt. Es nutzt die Approximation durch die
Grundschwingung geméfl (2.16). Mit Hilfe der Definition des Lastfaktors

Ry
= — 2.24
=T (2.24)
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4 Ly L I, L,
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Abbildung 2.12: Ersatzschaltbild eines Spulensystems mit S-N Kompensation.

Zinv o

und der Eigenfrequenz des LC-Schwingkreises

1
wy) = —F/———— (2.25)
VLi-Cy
kann die Eingangsimpedanz des S-N Kompensationsnetzwerks in normierter Form
notiert werden:

w?

2
Zinv_.(w WO)_i_ng

woli  “\wo  w/)  jEZE 470

2.26
o (2.26)

Der Betrag und die Phasenlage dieser Eingangsimpedanz sind in Abb. 2.13 dar-
gestellt. Es wird deutlich, dass die Resonanzfrequenz des Netzwerks bei hoher

1

[Zinv / (woLy)|
o
t

Phase von Zi,.

normierte Frequenz w/wy

Abbildung 2.13: Normierte Eingangsimpedanz eines Spulensystems mit S-N
Kompensation.

Kopplung und kleinem Lastfaktor 79 von wo abweicht. Bei gegebener Kopplung
ist ein einzelner Frequenzwert mit weitgehend lastunabhéngigem Betrag der Ein-
gangsimpedanz sichtbar. Da bei Topologie 1 von einer festen Positionierung aus-
gegangen wird, ist die Sensitivitdt fiir Varianz der induktiven Kopplung irrelevant.
Die S-N Kompensation eignet sich fiir ein Spulensystem mit hoher Kopplung.
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Beidseitige Serienkompensation (S-S)

Waéhrend ein Spulensystem mit hoher Kopplung ohne sekundérseitige Kompen-
sation betrieben werden kann, wird bei geringer Kopplung beidseitige Blindleis-
tungskompensation notwendig (siehe Kap. 2.2.1). Auch dafiir bietet sich die serielle
Kompensation an. Der Strom tiiber eine Parallelkapazitit der Sekundérseite wiirde
auch durch die Sekundérspule flielen und somit die Anforderungen an die Strom-
tragfahigkeit und die Verluste der Spule erhéhen. Beidseitige Serienkompensation
ist zudem die einzige Kompensationsstrategie, bei der ein Resonanzpunkt ohne
Abhéngigkeit von variabler Kopplung und Anderung der Last existiert [9]. Fiir den
angestrebten Ladevorgang einer Batterie ist vorteilhaft, dass die Spannungsiiber-
setzung eines Spulensystems mit S-S-Kompensation bei variabler Lastimpedanz
(siehe Abb. 2.18) ebenfalls variabel ist. Die zugehorige Ubertragungsfunktion wird
in [27] hergeleitet.

Auch fur dieses Netzwerk kann bei Approximation durch die Grundschwingung
mit Hilfe des Ersatzschaltbildes in Abb. 2.14 eine normierte Eingangsimpedanz
bestimmt werden. Diese betragt

I Ly Cy

O_Tl L L

ﬁ igl jwM[zi ﬁwﬂﬂl i U, Ry,

Zinv °

Abbildung 2.14: Ersatzschaltbild eines Spulensystems mit S-S Kompensation.

Zinv . w wo k2 %g
L :J(***)+-i_@7’ (2.27)
woly wo w ] ( w0 o ) + Y
wobei beide Schwingkreise geméaf3
wo = —— ! (2.28)

VILi-Ci Iz Cs

auf die Eigenfrequenz gestimmt werden. In Abb. 2.15 ist der Verlauf von Betrag
und Phase iiber der Frequenz dargestellt. Es wird deutlich, dass in Abhéngigkeit
des Verhéltnisses aus Koppel- und Lastfaktor Bifurkation auftreten kann, wobei
die Bifurkationsgrenze in guter Ndherung durch o = k gegeben ist.

Erweiterung der Kompensation der Primarseite

Mit den vorgestellten Kompensationsnetzwerken sind die beiden untersuchten To-
pologien induktiver Energietibertragung funktionsfahig. Aulerdem nutzen sie die
minimale Anzahl passiver Komponenten. Dennoch ist es fiir die experimentelle
Umsetzung eines Batterieladevorgangs hilfreich, das Kompensationsnetzwerk zu
erweitern. Da die Batteriespannung variiert und der stellbare Spannungsbereich
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Abbildung 2.15: Normierte Eingangsimpedanz eines Spulensystems mit S-S
Kompensation.

des Umrichters bei effizientem Betrieb eingeschréankt ist, muss die Eingangsimpe-
danz des Kompensationsnetzwerks an die Umrichterausgangsspannung angepasst
werden. Dies ist prinzipiell durch die Windungszahlen der Ubertragungsspulen
moglich, doch diese sind weiteren Randbedingungen unterworfen. Die Induktivitét
der Sekundérspule wird zur Maximierung des Wirkungsgrads genutzt (siehe Kap.
3.2.1 und 3.3.1). Die Primérspule kénnte die Spannungsanpassung zwar durch eine
hohe Windungszahl realisieren, aber die resultierende hohe Klemmenspannung er-
hoht die Anforderungen an die Isolationskoordination. Da die Durchflutung maf-
geblich fiir die Ubertragungsleistung der Primérspule ist, kann eine Spule mit
geringer Windungszahl und entsprechend hoherem Leiterquerschnitt die gleiche
Leistung bei geringerer Klemmenspannung tibertragen. In dieser Arbeit wird die
Induktivitdt der Priméarspule daher durch die auftretende Klemmenspannung be-
stimmt*.

Ein zusétzliches LC-Glied kann die Spannungsanpassung ebenfalls realisieren. Es
erginzt die priméarseitige Serienkompensation zu einem LCC-Netzwerk (siehe Abb.
2.16). Dieses wird in der Literatur zu induktiven Energietibertragungssystemen
vielfach verwendet. Neben dem zusétzlichen Freiheitsgrad, der eine Abstimmung
der Eingangsimpedanz erméglicht, dient es der Begrenzung des Stroms durch die
Primérspule [83]. Dieser ist, bei entsprechender Abstimmung, direkt proportional
zur Ausgangsspannung des Wechselrichters und unabhéngig von der Last (siehe
Kap. 3.2.2). Das zusétzliche LC-Glied bildet auBerdem einen weiteren Strompfad,
der fiir die Erfiillung der ZVS-Bedingung genutzt werden kann (siehe Kap. 4.2.1).

4In eigenen Versuchen traten bei der verwendeten HF-Litze ab einer Spannung von etwa
1,5kV Teilentladungen auf. Die notwendige Spannung an den Klemmen der DD-Primérspule,
die im weiteren Verlauf ausgelegt wird, wiirde bei Spannungsanpassung durch das Windungs-
zahlverhaltnis etwa 5,5kV betragen (Effektivwerte).
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Abbildung 2.16: Ersatzschaltbilder der Kompensationsnetzwerke LCC-N und
LCC-S.

Weitere Erlduterungen der Grundschaltungen zur Kompensation induktiver Ener-
gieiibertragungssysteme sind unter anderem in [27, 84, 85] zu finden. Fiir Infor-
mationen zur LCC-Kompensation sei auf [83, 86, 87] verwiesen.

2.4 Modellierung der Batterie

Die betrachteten induktiven Energieiibertragungssysteme sind fiir das Laden von
HV-Fahrzeugbatterien konzipiert. Fiir die simulative und experimentelle Validie-
rung der Konzepte reicht es nicht aus, die Batterie als ohmsche Last mit konstan-
tem Widerstand zu simulieren [88]. Sie gleicht einer variablen Spannungsquelle
und besitzt dadurch nichtlineares Verhalten. Mit der kontinuierlichen Spannungs-
dnderung muss das Regelungskonzept des Ladesystems umgehen kénnen, und die
Auslegung muss einen effizienten Betrieb iiber einen weiten Lastbereich ermogli-
chen.

Fiir die Validierung eines Ladesystems ist es notwendig, dass das elektrische Ver-
halten einer Batterie an den Klemmen wéhrend des Ladevorgangs plausibel mo-
delliert wird. Die chemischen Prozesse innerhalb der Batterie und die Alterung
werden dagegen nicht abgebildet, da sie fiir den Ladevorgang nicht relevant sind.
Eine steuerbare Spannungsquelle und ein Widerstand bilden ein einfaches elektri-
sches Ersatzschaltbild einer Batterie [89]. Der Widerstand wird als konstant an-
genommen und stellt den Innenwiderstand der Zellen dar. Die Leerlaufspannung
(OCV) Uoc ist eine Funktion des Ladestands (SOC) Sc und kann anhand von
aufgezeichneten Messwerten aus der Literatur tabellarisch bestimmt werden [90,
91]. Das resultierende Batteriemodell ist in Abb. 2.17 dargestellt. Der Ladestand

IB:AL I
= Ry Iy | Ladegerit
= 400 1 | [ e 7T H
>
SOC%IS 350 —OCV> Ugat
0 50 100
SOC in % T

Abbildung 2.17: Modellierung einer HV-Fahrzeugbatterie durch eine gesteuerte
Spannungsquelle mit Innenwiderstand.
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wird in diskreten Zeitschritten durch

Ipat(tn) - AT
Cbat

bestimmt, wobei AT die Schrittweite und Chat die Batteriekapazitét ist [89]. Fur
die Regelung des Ladevorgangs muss das Batteriemodell einen Strom-Sollwert
vorgeben. Ublicherweise werden Lithium-Ionen Batterien bei geringem Ladestand
mit konstantem Strom (CC), bei hohem Ladestand mit konstanter Spannung (CV)
geladen [92]. Ist zusétzlich eine Begrenzung der Ladeleistung vorgesehen, so ergibt
sich der Sollwert des Ladestrom mit der Vorgabe

Sc(tk) = Sc(tk—1) + (2.29)

Ibat,max
Ibat son = min ((Ubat,max - UOC)/RO> . (230)
Pbat,max/Ubat

Das induktive Ladegerét agiert dann als geregelte Stromquelle.

Zur Simulation einer Ladekurve wird diese Stromquelle, wie in Abb. 2.17 dar-
gestellt, als ideal angenommen. Die Verldufe in Abb. 2.18 charakterisieren die
Ladekurve. Der Klemmenwiderstand rbat = Ubat/Ibat ist in Abb. 2.17 ebenfalls

Spannung Upai /Unat,mas 7 ’ i
0.6 — — — Strom I/t ma i : .
[ I soc _-o 5\
- s A
0.4 F - : H| ]
09 /_/'/ o\
. - \
- : N~
-
0F | 1 Il L B
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
101 T T - T
Widerstand 7ai /That,min :
100 T 1 : 1 T =
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

normierte Zeit ¢/Tyesams

Abbildung 2.18: Simulierter zeitlicher Verlauf eines Batterieladevorgangs.

dargestellt. Er variiert bereits bei CC- und CP-Ladebetrieb um mehr als 30 %. Die-
se Arbeitspunkte miissen in der Auslegung berticksichtigt werden, um einen hohen
Wirkungsgrad zu ermoglichen. Die Modellierung der Last als konstanter Wider-
stand reicht nicht aus. Im CV-Betrieb steigt der Klemmenwiderstand exponentiell
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an. Dieser Widerstandsbereich hat fiir die Auslegung jedoch eine untergeordnete
Bedeutung, da die Ladeleistung dabei stark reduziert wird.

2.5 Auslegungsmethodik

In der Literatur finden sich bereits zahlreiche Auslegungsmethodiken induktiver
Energietibertragungssysteme. Eine Auswahl dieser Veréffentlichungen bilden die
folgenden Arbeiten: [9, 25-27, 57, 84, 93-95].

Eine Gemeinsamkeit ist das iterative Vorgehen bei der Abstimmung von Spu-
lengeometrie und elektronischem Netzwerk. Oft werden Feldsimulationen, analy-
tische Netzwerkberechnung und Schaltungssimulation kombiniert und wechseln
sich innerhalb des Auslegungsprozesses ab. Auch der Ansatz einer numerischen
Optimierung mit zahlreichen Parametern wurde untersucht [9, 57].

In dieser Arbeit wurde ebenfalls eine iterative Auslegungsmethodik gewéhlt, die
mit den Ansitzen der oben genanten Verdffentlichungen viele Gemeinsamkeiten
hat. Im Unterschied dazu wurden jedoch die zahlreichen Freiheitsgrade, welche
die Auslegung mit sich bringt, durch Beschrankung auf einzelne Topologien schon
vor der Optimierung begrenzt. Daraus ergibt sich die ausfiihrliche Behandlung
der Konzeption in Kap. 2.

Die Begriindung fiir diese Beschrankung liegt in der grundsétzlichen Problematik
jeder Auslegungsmethodik: Die Modellbildung miisste perfekt sein, um das globale
Optimum zu bestimmen. In der Praxis kénnen jedoch zahlreiche Parameter nicht
beriticksichtigt werden, andere werden auf der Basis von Vereinfachungen und An-
nahmen approximiert. Bezogen auf induktive Energietibertragungssysteme wird
das an zwei Problemen sichtbar:

e Induktive Energieiibertragungssysteme mit unterschiedlichen Komponenten
(z.B. Spannungswandler oder Kompensationsnetzwerke) sind nicht direkt
miteinander vergleichbar, da ihre Vor- und Nachteile nicht nur von offen-
sichtlichen Grofien, wie beispielsweise dem Wirkungsgrad, abhéngen. Eigen-
schaften wie das Kurzschlussverhalten, der Schutz vor mechanischer Be-
schiddigung oder die Kosten kénnen im Auslegungsprozess kaum adédquat
mathematisch dargestellt werden.

e In der Auslegung elektrischer Netzwerke kommen analytische Ansétze oder
Schaltungssimulationen zum Einsatz. Fir die Modellbildung werden auch
die Systemverluste benétigt. Da die Berechnung der Verluste aber komplex
ist und von der magnetischen Flussfithrung im dreidimensionalen Raum ab-
hangt, kann nicht davon ausgegangen werden, in einer Optimierungsrech-
nung auch das globale Optimum zu finden.

In Abb. 2.19 ist der Ablauf der gewéhlten iterativen Auslegungsmethodik darge-
stellt. Die Auswahl der Topologien erfolgt mit Hilfe der Randbedingungen und
Anforderungen, Literaturrecherche und den Ergebnissen vorheriger Auslegungs-
prozesse. Die Konstruktion des Spulensystems verlduft in diesem Ansatz simultan
mit der Auslegung des elektrischen Netzwerks, da eine starke Abhéngigkeit zwi-
schen diesen Schritten besteht. Nachfolgend wird auch der innere Aufbau der Win-
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Abbildung 2.19: Ubersicht der verwendeten Methodik zur Auslegung eines in-
duktiven Energietibertragungssystems.
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dungen ausgelegt und das gesamte Design schliefllich einer simulativen Priifung
unterzogen.
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Kapitel 3

Auslegung des
Hochfrequenz-AC-Netzwerks

Dieses Kapitel beinhaltet die Auslegung des Spulensystems und der Kompensa-
tion eines induktiven Energieiibertragungssystems. Diese passiven Komponenten
sind im Schaltbild des Gesamtsystems zwischen dem Wechselrichter und dem HF-
Gleichrichter angeordnet und werden im Folgenden unter dem Begriff HF-AC-
Netzwerk zusammengefasst.

Die Auslegung schlieft an die konzeptionellen Voriiberlegungen des Kapitels 2
an. Ausgehend von der Definition der untersuchten Topologien werden Kriterien
fiir das Spulendesign abgeleitet. Der Einbezug der Verluste des Spulensystems er-
moglicht die Betrachtung des Wirkungsgrads. Dazu wird auch der innere Aufbau
der Windungen detailliert modelliert. Die geometrische Konstruktion der Spulen
erfordert den Einsatz von Finite-Elemente-Methode (FEM) Software zur Berech-
nung elektromagnetischer Felder. Abschlielend erfolgt eine simulative Priifung
des Designs. Wie in Abb. 2.19 dargestellt, kann der Auslegungsprozess iterativ
wiederholt werden, bis das Gesamtsystem den Anforderungen entspricht.

3.1 Modellierung auf Netzwerkebene

Die komplexe Wechselstromlehre kann fiir die Auslegung auf Netzwerkebene ge-
nutzt werden, da Stréme und Spannungen des HF-AC-Netzwerks durch ihre Grund-
schwingungen approximiert werden kénnen [9]. Das Spulensystem kann unter die-
ser Annahme auch in Bezug auf Verluste untersucht werden, da die Spulenstrome
aufgrund der filternden Wirkung des AC-Netzwerks in guter Naherung sinusfor-
mig sind. Die Last, bestehend aus dem ungesteuerten HF-Gleichrichter und der
HV-Batterie, muss dazu jedoch in Form einer dquivalenten AC-Impedanz ausge-
driickt werden.

Im Zuge der Auslegung in diesem Kapitel wird die Last durch den AC-Widerstand

8 Ubat

RL=—
w2 Ipas

(3.1)
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reprasentiert [29]. Diese Naherung ist in der Literatur iiblich und ermoglicht
fir die Untersuchung des Spulensystems bei Nennbetrieb eine hinreichende Ge-
nauigkeit [27]. In Kap. 4 werden auch Betriebspunkte mit Liickbetrieb des HF-
Gleichrichters berticksichtigt. Die Berechnung wird dazu prézisiert und modelliert
die Last als komplexe AC-Impedanz. Dies ist jedoch fiir die Auslegung nicht not-
wendig.

Bei Approximation durch die Grundschwingung im Frequenzbereich kann das Spu-
lensystem durch seine Eigeninduktivitdten, die Gegeninduktivitdt und die Spulen-
widerstdnde dargestellt werden. Die Widerstdnde reprasentieren die Verluste des
Spulensystems. Aus Abb. 3.1 kénnen die Grundgleichungen abgeleitet werden:

Ry Ly I I, L, R,
1l > —<—lll—]1—
U l ju.)]\/f[i bw]\/fll lQQ
o— Y

Abbildung 3.1: Vereinfachtes Ersatzschaltbild des Spulensystems

Ql _ ij1 + R1 jwM ) ll (3 2)

U, jwM jwLa + Ro I, ) ’
Die ubertragene Wirkleistung betragt bei fehlender oder serieller Kompensation
der Sekundérseite

P = |-L,|* R (3.3)
Fiir die folgende Analyse des Wirkungsgrades werden die Giitefaktoren der Spulen
le
= 3.4
Q1 R (3.4)
wLQ
_ 3.5
Q2 o (3.5)
und der Lastfaktor
Ry,
- 3.6
v wlo (3.6)

definiert. Der Koppelfaktor k ist weiterhin durch (2.13) gegeben.

3.2 Netzwerkauslegung bei hoher Kopplung und LCC-N
Kompensation

3.2.1 Wirkungsgrad

Ohne sekundérseitige Kompensation gilt Ry, = U,/(—I,). Durch Einsetzen in
(3.2) kann die Eingangsimpedanz des Netzwerks bestimmt werden:
U (wM)?

=L =Ry +jwLi + -

_ 3.7
I, jwL2 + Rz + RL (87)
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3.2. NETZWERKAUSLEGUNG BEI HOHER KOPPLUNG UND LCC-N
KOMPENSATION

Es wird angenommen, dass das noch nicht spezifizierte Kompensationsnetzwerk
den Imaginéarteil dieser Impedanz kompensieren kann. Der Wirkungsgrad des Spu-
lensystems betragt dann:

P,
ne— (3.8)
Re () 1L,]°
B Ry, - (wM)? (3.9)
Ry (wL2)2+ Ry (R2+ Ru)?+ (R2 + Ru) - (wWM)? ’
L (3.10)

- 1 1 1 2 1 '
I+ o (VJF?JF@JF@)*@

Es ist direkt ersichtlich, dass ein hoher Wirkungsgrad durch Maximierung der Spu-
lengiite und der Kopplung erzielt werden kann. Die Abstimmung des Spulensys-
tems auf die Last erfordert jedoch die Analyse der Funktion n(v). Vereinfachend
kann das Minimum des Nenners von 3.10 bestimmt werden:

87771(7) 1 1 1 1
_ -2 y__1 ‘o 3.11
oy k2Q1 v 42Q3 12Q2 (3:11)

Daraus folgt der Zusammenhang

1 Q1 Q2>1 | Q1
max — 1+7+k27 ~ 1+k’27, 3.12
Tn g QQ QZ ( )

wobei die Naherung zuléssig ist, da die Spulengiite typischerweise eine dreistellige
Zahl ist. Durch Berechnen der zweiten Ableitung kann nachgepriift werden, dass
der Wirkungsgrad durch (3.12) maximiert wird.

Da die Spulen der hier betrachteten Topologie 1 bei minimalem Abstand betrieben
werden sollen, miissen sie zur Maximierung der Kopplung mit identischem Durch-
messer konstruiert werden. Es bietet sich an, beide Spulen vollstédndig gleich auf-
zubauen, sodass sich auch ihre Giitefaktoren gleichen. Daraus folgt Q1 = Q2 = Q
und Ynymax = V' 1+ k2. Dieser Fall ist in Abb. 3.2 grafisch dargestellt. Fir die

—

=
9 Q=400
-
®
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=] — — —
2 Q=100 k=05 k=07 k=09
g 0.9 1 1 1
0 0.5 1 15 2

Lastfaktor

Abbildung 3.2: Auswirkungen des Koppelfaktors, der Last und der Spulengiite
auf den erreichbaren Wirkungsgrad des Spulensystems.

39



KAPITEL 3. AUSLEGUNG DES HOCHFREQUENZ-AC-NETZWERKS

Auslegung des Spulensystems liefert die Wirkungsgradanalyse das Kriterium
Ry,
VItE?'

wobei wn die Nennschaltfrequenz ist. Die Reaktanz der Sekundérspule ist demnach
kleiner als der dquivalente AC-Lastwiderstand. Dies ist vorteilhaft fiir die Ausle-
gung von Topologie 1, da diese besonders auf ein kompaktes Spulensystem abzielt.
Um das Liicken des Stroms durch die Sekundérspule und somit Verluste durch
Oberschwingungen zu begrenzen, sollte die Induktivitdt jedoch nicht zu klein ge-
wéahlt werden. Es bietet sich an, sie am dquivalenten AC-Widerstand der Batterie
bei Maximalspannung und maximaler Ladeleistung Ry, = 8/72 - Uﬁab,,,,ax / Poat,max
zu orientieren.

(3.13)

WN L2,nmax -

3.2.2 Kompensation

Fiir die Ableitung der Auslegungsvorschriften der Kompensation werden aus Abb. 3.3
zunéichst die Netzwerkgleichungen abgelesen. Es wird weiterhin die Approximation

Ly L C, Ry L L L L, R,

Qinv.ll CPT igl Jw]\/[lzl bw]\/[ll RL

o

Abbildung 3.3: Ersatzschaltbild des AC-Netzwerks von Topologie 1.

durch die Grundschwingung genutzt. Bei Vernachléassigung der Spulenwiderstén-
de, R1 = R2 = 0, ergibt sich das Gleichungssystem

1 1
U, = | jwLs -1 —— 1 3.14
——inv,1 <Jw + chp) =inv,1 chp =1 ( )
R Y UL I S, (@A) 1\ (3.15)
T jwC, vt Wi jwCp  jwCs = Ry +jwLs ) ~t° 7

Die Groflen uiny und iiny bezeichnen die Ausgangsspannung und den Ausgangs-
strom des Wechselrichters. Uy, , und I, ; sind die zugehérigen komplexen Grund-
schwingungsanteile. Die Auslegung bezieht sich auf die Nennfrequenz wy. Durch
die Bedingung

0

oy = 2 (3.16)
v/ LsCp
kann (3.14) folgendermaBen umgestellt werden:
I = —jonCh - Usy 1 - (3.17)

Der Strom I, der Primérspule ist somit unabhéngig von der Last und propor-
tional zu U, AuBerdem wird deutlich, dass die Wahl der Kapazitidt Cp den

—~—inv,1°*
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KOMPENSATION

maximal erreichbaren Strom der Primérspule und somit die Ubertragungsleistung
bestimmt. Soll also die maximale Ausgangsspannung des Inverters U, ; mit der
maximalen Ubertragungsleistung korrespondieren, so muss dies bei gegebenem
Spulensystem {iber die Wahl von Cj, eingestellt werden. Mit (3.16) wird dann die
Induktivitat Ls berechnet.

Mit Hilfe der Serienschaltung aus Cs und Ls muss nun, wie in (3.10) bereits
vorausgesetzt, der Imaginéarteil der Eingangsimpedanz des Spulensystems kom-
pensiert werden. Aus den Systemgleichungen (3.14) und (3.15) folgt unter dieser
Bedingung:

4 3 r2 -1
2 UJNM L2
C, = (wN(L1 — L) — L Ri) . (3.18)

Die Grundschwingungsanteile der Wechselrichterspannung und des -stroms sind
somit in Phase, sofern die Frequenz und die Lastimpedanz den Referenzwerten
der Auslegung entsprechen.

Im Betrieb wird angestrebt, den Wechselrichter iiber einen weiten Lastbereich
verlustarm mit ZVS zu betreiben. Dazu muss der Strom der Spannung nacheilen
(siehe Kap. 2.3.2). Die Wechselrichterlastimpedanz Z;,, , = U, 1/, ; liegt bei
Auslegung der Kompensation nach (3.16-3.18) im induktiven Bereich, wenn die
Betriebsfrequenz w kleiner ist als die Nennfrequenz wyn. Es ist somit sinnvoll, die
Nennfrequenz am oberen Ende des zuldssigen Frequenzbands zu wéhlen, um in-
duktiven Betrieb zu garantieren. Abb. 3.4 zeigt beispielhaft eine solche Auslegung
auf die Frequenz fx = 90kHz, wobei die Lastimpedanz (3.13) erfiillt. Im zulds-

1.5 : : ——— — — = — = 90
: 60
30

‘Zinv/(wNLl)‘
(=)
ot

Phase in deg

- Betrag - :
0r N / — = — Phase : B 10
: N~ 23-f:
0.5 -1 t Il L L L N 1 -30
70 80 90 100 120 150 200 250 300

Frequenz in kHz

Abbildung 3.4: Betrag und Phase der Inverterausgangsimpedanz einer beispiel-
haften Auslegung des AC-Netzwerks.

sigen Frequenzband der Grundschwingung dndert sich der Betrag der Impedanz
kaum, wahrend die Phasenlage zwischen 0° und 38° variiert werden kann.

Die rechteckférmige Ausgangsspannung des Wechselrichters enthélt neben der
Grundschwingung auch ungeradzahlige Harmonische. Die Eingangsimpedanz des
LCC-Netzwerks ist bei dreifacher Nennfrequenz tiblicherweise so klein, dass die
dritte Harmonische des Stroms einen relevanten Beitrag zum Schaltverhalten leis-
tet. Harmonische héherer Ordnung werden durch die Induktivitdt Ls stark ge-
dampft und kénnen vernachléssigt werden. In Abb. 3.4 sind Betrag und Phase der
Wechselrichterlastimpedanz auch bei dreifacher Nennfrequenz eingezeichnet. Der
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KAPITEL 3. AUSLEGUNG DES HOCHFREQUENZ-AC-NETZWERKS

Strom eilt der Spannung in diesem Frequenzband um 90° nach. Zu den Schaltzeit-
punkten nimmt er daher ndherungsweise seinen Maximalwert an und begiinstigt
so das Umladen der Streukapazititen der MOSFETs'. Die induktive Charakteris-
tik der dritten Harmonischen verringert die fiir ZVS notwendige Phasendifferenz
zwischen Spannung und Strom der Grundfrequenz. Auf diese Weise wird ZVS
durch die Wahl des LCC-Netzwerks als Kompensation begiinstigt. Frequenzédnde-
rungen wirken sich auf die dritte Harmonische durch die Anderung des Betrags
der Impedanz aus. Der Strom nimmt bei reduzierter Schaltfrequenz zu und ent-
spricht damit dem Verhalten des Grundschwingungsanteils.

Die Auslegung des Kompensationsnetzwerks kann auf die Daten des jeweiligen
Spulensystems angepasst werden. Es ist aber dennoch sinnvoll, die Kompensation
in der Auslegung des Spulensystems bereits zu beriicksichtigen, da sie das Uberset-
zungsverhéltnis der Spannungen von Wechselrichter und Gleichrichter beeinflusst.
Sind die Zwischenkreisspannungen auf der Bodenseite (durch die Netzspannung)
und der Fahrzeugseite (durch die Batterie) vorgegeben, so kann der volle Ar-
beitsbereich des Wechselrichters nur dann ausgenutzt werden, wenn Spulensys-
tem und Kompensation eine darauf abgestimmte Spannungsiibersetzung bieten.
Sowohl hinsichtlich der Schaltverluste, als auch fiir die Implementierung eines si-
cheren Einschaltvorgangs des Ladesystems, ist dies niitzlich.

3.3 Netzwerkauslegung bei schwacher Kopplung und LCC-S
Kompensation

Auch fir Topologie 2 kénnen Vorschriften zur Auslegung des Spulensystems aus
den Netzwerkgleichungen abgeleitet werden. Das Ersatzschaltbild wird dazu um
die Serienkapazitdt Co ergédnzt und ist in Abb. 3.5 dargestellt.

Lnvy L s Ry L L

-

Qinv.li CpT lQl _]wkfli i]w]\/[ll RL

o

IZ LQ Rz CQ

Abbildung 3.5: Ersatzschaltbild des AC-Netzwerks von Topologie 2.

3.3.1 Wirkungsgrad

Die Eingangsimpedanz des Spulensystems kann aus Abb. 3.5 abgelesen werden:

(3.19)

U, ) (wM)?
L1 Ry 4wl + .
L, T T L YRt Lt Ry

jwCa

!Dies wird in Kap. 4.2.1 und Kap. 4.5 untersucht.
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Bei schwacher Kopplung werden die Eigeninduktivitdten der Spulen kompensiert,
um die Blindleistung des Gesamtsystems zu reduzieren. Daraus folgt die Vorschrift

1
VL2Co

fir die Sekundérseite. Das LCC-Netzwerk kompensiert den verbleibenden Imagi-
nérteil von (3.19). Bei Betrieb in Resonanz betriagt der Wirkungsgrad des Spu-
lensystems dann

(3.20)

WN =

P
_ _ (3.21)
! Re (%) |£1|2
_ Ry - (WM)?
= R (Ro+ RL)? + (Ra + Ru) - (@M)? (3:22)
_ 1 . (3.23)

1 1 2 1
I+ mar Ql'(’HWﬁ@)JF@

Erneut kann durch hohe Koppel- und Giitefaktoren der Wirkungsgrad maximiert
werden. Der Lastfaktor vymax wird durch Ableitung ermittelt:

oty 1 1y 1
5 = ma (1 V2Q§> =0, =0 (3.24)

Daraus folgt

_ Q1 | 1 @>1 Q1
%max—,/mQQ g1 & b ,/Qz, (3.25)

wobei durch das Bilden der zweiten Ableitung gepriift werden kann, dass der Wir-
kungsgrad durch (3.25) maximiert wird.

Die Abhéngigkeit des Wirkungsgrads von den betrachteten Faktoren ist in Abb. 3.6
grafisch dargestellt, wobei Spulen gleicher Giite Q1 = Q2 = @ vorausgesetzt wer-
den. In diesem Fall vereinfacht sich (3.25) weiter zu Yymax &~ k. Die Auslegungs-
vorschrift der Sekundérspule lautet somit:

UL)NLQmmax = % . (326)

Anders als bei Topologie 1 ist die Reaktanz der Sekundérspule bei optimierter
Auslegung hier deutlich grofler als der dquivalente AC-Lastwiderstand. Aufgrund
des Wirkungsgradverlaufs in Abb. 3.6 gilt es jedoch besonders, v < k zu vermei-
den. Dazu kann der minimale AC-Lastwiderstand R, = 8/7T2 - Ubat,min / Ibat,max
in der Auslegung genutzt werden.
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Abbildung 3.6: Auswirkungen des Koppelfaktors, der Last und der Spulengiite
auf den erreichbaren Wirkungsgrad des Spulensystems.

3.3.2 Kompensation

Die Auslegung des Kompensationsnetzwerks fiir Topologie 2 besitzt Gemeinsam-
keiten mit Topologie 1. Die Wahl der Kapazitat C, passt den Ausgangsspan-
nungsbereich des Wechselrichters an den der Batterie an. Der Zusammenhang
zwischen L¢ und C} ist durch (3.16) und zwischen Ly und Co durch (3.20) ge-
geben. Aufgrund der schwachen Kopplung kann Cs unabhéngig von der Lastim-
pedanz so dimensioniert werden, dass die Eingangsimpedanz des AC-Netzwerks
keinen Blindanteil besitzt. Aus Abb. 3.5 folgt:

1

I (3.27)

Cs =

In Abb. 3.7 ist die Eingangsimpedanz des AC-Netzwerks Iinv bei einer beispiel-
haften Auslegung mit der Nennfrequenz fx = 85kHz dargestellt. Dabei erfiillt die

|Zinv/(wNL1)‘
Phase in deg

70 80 90 100 120 150 200 250 300
Frequenz in kHz

Abbildung 3.7: Betrag und Phase der Inverterlastimpedanz einer beispielhaften
Auslegung des AC-Netzwerks.

Lastimpedanz die Bedingung (3.26). Die beschriebenen Auslegungsvorschriften
fiihren bei schwacher Kopplung dazu, dass bei Nennfrequenz gerade die Grenze
zur Bifurkation erreicht wird [96]. Somit sind Ausgangsspannung und -strom des
Wechselrichters nahezu im gesamten Betriebsfrequenzband um 85 kHz in Phase.
Dies ist vorteilhaft, sofern ZVS anhand der dritten Harmonischen sichergestellt
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3.4. INNERER AUFBAU DER WINDUNGEN

werden kann. Frequenzabsenkung wirkt sich auf die dritte Harmonische in Form
einer Reduzierung des Betrags der Impedanz aus. Damit steigt der Strom zum
Schaltzeitpunkt an. Die dritte Harmonische des Stroms eilt der Spannung um 90°
nach.

Anders als bei Topologie 1 (siehe Abb. 3.4) variiert der Betrag der Impedanz im
Frequenzband der Grundschwingung stark. Eine Frequenzdnderung, beispielswei-
se um ZVS zu erreichen, wirkt sich also deutlich auf die Ubertragungsleistung aus
und muss durch andere Freiheitsgrade ausgeglichen werden.

3.4 Innerer Aufbau der Windungen

Die mathematische Formulierung des Wirkungsgrads in (3.10) und (3.23) zeigt,
dass fir die Bewertung eines Spulendesigns auch die den Spulen zugerechneten
Verluste berticksichtigt werden miissen. Der verfiighbare Bauraum ist dabei ein be-
grenzendes Kriterium, da die Verluste prinzipiell durch einen groflen Leiterquer-
schnitt und einen voluminésen Ferritkern reduziert werden kénnen. Der Platzbe-
darf der Windungen muss in die Gesamtbetrachtung der Konstruktion einbezogen
werden, um zu ermitteln, ob eine Erhohung des Leiterquerschnitts sinnvoll ist. Ne-
ben dem finanziellen Vorteil hoher Effizienz ist auch die Reduzierung der in den
Wicklungen entstehenden Verlustleistung ein wichtiges Kriterium, da die Abfuhr
von Warme innerhalb eines abgeschlossenen Spulenkérpers eine weitere Heraus-
forderung darstellt.

Je kleiner der Querschnitt der Einzeladern von HF-Litze ist, um so geringer ist die
Erhohung des Leiterwiderstands durch Wirbelstromeffekte. Das Isolationsmaterial
und die Struktur sorgen aber, verglichen mit einem Vollleiter gleichen Kupferquer-
schnitts, fiir eine Erh6hung des Platzbedarfs. Je feiner die Einzeladern sind, desto
grofler wird der Anteil des zu Verfiigung stehenden Bauraums, der durch Isola-
tionsmaterial eingenommen wird. Es muss daher neben dem Platzbedarf einer
Windung auch ermittelt werden, durch welche HF-Litze-Struktur der zur Ver-
fiigung stehende Platz bestmoglich ausgenutzt werden kann [97]. Die Herstellung
von HF-Litze ist aufgrund ihrer komplexen Struktur mit diinnen Adern und mehr-
stufiger Verdrillung aufwindig. Die Optimierung des Aufbaus von HF-Litze durch
exakte Modellierung ermdglicht es somit, die 6konomisch beste Losung zu finden
und Uberdimensionierung zu vermeiden.

Die Berechnung der Wirbelstromverluste in HF-Litze wird an dieser Stelle ex-
plizit behandelt, wihrend die Verluste des Ferritkerns und der Abschirmbleche
in Kap. 3.6 nur erwdhnt werden. Die Begriindung dafiir liegt zum einen in der
Verteilung der Verluste des Spulensystems auf seine Komponenten: In eigenen
Simulationen {iberstiegen die Kupferverluste die Kernverluste jeweils mindestens
um den Faktor 4, wihrend die Verluste der Abschirmung anteilig an den Gesamt-
verlusten vernachléssigbar klein waren. Auch in [9] haben die Wicklungen den
groBten Anteil an den Verlusten des Spulensystems. In [25] werden Kernverluste
und Verluste der Abschirmung jeweils als vernachléssigbar klein eingestuft. Zum
anderen ist die Berechnung von Wirbelstromverlusten in analytischer Form mog-
lich. Die mathematischen Zusammenhédnge kénnen in allgemeiner Form notiert
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werden und sind somit unabhéngig von konkreten Spulenkonstruktionen.

Modellierung von Hochfrequenzlitze

Die Wirbelstromverluste miissen in Abhéngigkeit der Betriebsfrequenz, der Spu-
lenkonstruktion und der HF-Litze-Struktur berechnet werden. Die Nutzung der
Finite-Elemente-Methode zur simulativen Bestimmung der Wirbelstromverluste
ist nur in Leiterausschnitten oder in stark abstrahierter Form moglich, da die fei-
ne Struktur der Adern zu groflen Datenmengen fithrt. Die Berechnung erfordert
daher ein analytisches Vorgehen. FEM-Software kommt lediglich zur Simulation
der magnetischen Felder in den Verbindern und der gegenseitigen Beeinflussung
der Windungen zum Einsatz, wofiir die Einzeladern der HF-Litze nicht abgebildet
werden miissen.

Wenn ein einzelnes magnetisches Bauteil, beispielsweise eine Spule, als abge-
schlossenes physikalisches System betrachtet werden kann, wirken sich Wirbel-
stromverluste durch eine Erhéhung des Widerstands aus. Der Wechselstromwi-
derstand (AC-Widerstand) ist dann grofler als der Gleichstromwiderstand (DC-
Widerstand). In einem System mehrerer gekoppelter Spulen kann aufgrund der
gegenseitigen Beeinflussung nur von Wirbelstromverlusten gesprochen werden, da
die Zuordnung zu einem diskreten AC-Widerstand nicht moglich ist. Folgende
Effekte und Anteile werden beriicksichtigt:

e Der Gleichstromwiderstand wird mit Hilfe der Struktur und der Materialei-
genschaften des Leitermaterials bestimmt.

e Der Beitrag des Skin-Effekts in den einzelnen Adern wird analytisch be-
stimmt. In der Praxis kann er durch die Wahl des Aderdurchmessers jedoch
eliminiert werden.

e Der Beitrag des Skin-Effekts in den Verbindern an den Enden der HF-Litze
wird bei groler Aderanzahl relevant. Er kann bei Rotationssymmetrie analy-
tisch oder allgemein durch FEM-Simulationen und anschlieende analytische
Auswertung bestimmt werden.

e Der interne Proximity-Effekt beschreibt die gegenseitige Induktion von Wir-
belstrémen der Adern einer Windung. Er kann mit Hilfe einiger Annahmen
analytisch bestimmt werden.

e Der externe Proximity-Effekt wird mit Hilfe der magnetischen Feldstéirke
bestimmt, die durch alle Quellen aufler der betrachteten Windung selbst
hervorgerufen wird. Fiir die Berechnung kann eine Kombination aus analy-
tischen Methoden und FEM-Simulation genutzt werden.

Die getrennte Berechnung ist moglich, da die einzelnen Effekte Orthogonalitat auf-
weisen (siehe [98] in Bezug auf die Orthogonalitat von Skin-Effekt und Proximity-
Effekt und [99] fir die Orthogonalitdt von internem und externem Proximity-
Effekt). Die Interaktion zwischen dem Skin-Effekt der Verbinder und dem Proximity-
Effekt wird in Kap. 3.4.4 anhand theoretischer Uberlegungen als vernachlissigbar
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eingestuft. Bei Frequenzen oberhalb von 500 kHz miissen auch parasitiare Kapazi-
tédten zwischen einzelnen Leitern berticksichtigt werden [84, 100]. Fiir die betrach-
teten induktiven Ladesysteme ist dieses Frequenzband jedoch nicht relevant.

3.4.1 Geometrieberechnung

Die Adern von HF-Litze werden miteinander verdrillt, um die Auswirkungen ex-
terner magnetischer Felder gleichméflig zu verteilen. Es entsteht ein Biindel in
Helix-Struktur. Mehrere dieser Biindel kénnen erneut zu einem Biindel auf iiber-
geordneter Ebene verdrillt werden. Die Adern der Hochfrequenzlitze sind durch
das mehrstufige Verdrillen ldnger als die Litze auf hochster Biindelebene. Fiir die
Berechnung des DC-Widerstands muss also zuerst die Aderlange bestimmt wer-
den.

Die Geometrieberechnungen basieren auf folgenden Daten, die vom Hersteller ge-
geben oder durch Schétzung ermittelt werden miissen:

e Der Durchmesser einer Ader do;

e Die Anzahl der Adern oder Biindel n;, die auf der Biindelebene i zu einem
neuen Biindel zusammengefasst werden;

e Die Gesamtzahl der Adern N = [[ ns;

e Der Packungsfaktor K; auf Biindelebene i. Meist ist nur das Verhéltnis des
Kupferquerschnitts zum Gesamtquerschnitt der Litze Ky bekannt. Die Fak-
toren der einzelnen Biindelebenen miissen dann auf dieser Basis geschatzt
werden.

e Die Schlaglénge p; der Adern oder Biindel auf der Biindelebene ¢, der Lange
des Abschnitts, auf dem die Adern oder Biindel durch die Verdrillung eine
Drehung um 360° durchlaufen.

Abb. 3.8 zeigt die berechneten Gréfien auf Biindelebene i. Der Biindeldurchmesser

li

ol e

sl o o e,

Abbildung 3.8: Skizze zur Veranschaulichung der Linge und des Durchmessers
auf Biindelebene 7. Die Strukturen auf der untergeordneten Ebe-
ne ¢ — 1 kénnen Biindel oder Adern sein.

aller Ebenen kann dann rekursiv mit

B N4 d?—l 1 7'('2 N4 d?_l 3.98
TV TR U TIE e (3.28)
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berechnet werden [32], wobei i = 1,2, ... imax gilt. Unter Nutzung der Lange der

Wicklung [, kann die Lédnge der Adern lp ebenfalls rekursiv mit
\/ 3 + (mdit1)?
I = Dita ( +1) i (329)

Pit+1
bestimmt werden [32]. Der DC-Widerstand einer Ader betragt dann
lo
Raca = (3.30)

2. 5
g o

wobei ro = do/2 der Radius einer Ader und o die Leitfahigkeit des Leitermaterials
ist. Mit N =[] n; folgt der DC-Widerstand der Wicklung:

Rdc,N = — . (3.31)

3.4.2 Der Skin-Effekt in zylinderférmigen Leitern

Als Skin-Effekt wird die frequenzabhingige Stromdichteverteilung innerhalb eines
elektrischen Leiters bezeichnet, die durch den Strom dieses Leiters hervorgeru-
fen wird. Da er eine ungleichméflige Nutzung des Leiterquerschnitts hervorruft,
fiihrt der Skin-Effekt zu einer Erhohung des Leiterwiderstands. Er kann durch
den Faktor

_ Rac
N Rdc

Fy (3.32)
quantifiziert werden.

Zur Berechnung des AC-Widerstands Rac,a einer Ader wird im folgenden die
Stromdichteverteilung in einem zylinderférmigen Leiter bestimmt (siehe auch [15,
101]). Mit Hilfe der Maxwell-Gleichungen kann die Diffusionsgleichung des elek-
trischen Feldes E formuliert werden:

AE = po—. 3.33
wo— (3:33)
Dabei ist p = po - pr die Permeabilitat, o die Leitfahigkeit und A der Laplace-
Operator. Durch Einsetzen des Ohmschen Gesetzes o E' = J, Definition der Strom-
richtung in Zylinderkoordinaten J = JZ’A-e_; und bei Annahme eines sinusférmigen

Stromverlaufs nach I, ,(t) = I- et kann (3.33) wie folgt umgeformt werden:

9 1 9 .

gadeat s grdaa —dwpo -, 54 =0. (3.34)
Die Konstanten kénnen zu einer neuen Konstante o = /—jwpo zusammengefasst
werden. Durch das Einsetzen in (3.34) folgt:

82
o

9 Joata® J, ,=0. (3.35)

1
J -2z
doat r or—
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Diese Gleichung hat die Form einer Besselschen Differentialgleichung. Die Lésung
kann daher anhand der Literatur folgendermaflen bestimmt werden [15]:

IZ,A el . ;70(2 ’f’)
2rro Ji(a-ro)

Dabei ist I, o der Strom durch den elektrischen Leiter. Jp und J; sind Bessel-
funktionen erster Art.

In (3.36) ist die Stromdichte J, 5 (r) innerhalb eines zylinderformigen Leiters in
Abhéngigkeit der radialen Koordinate r bei der Frequenz w gegeben. Um damit
die AC-Impedanz zu berechnen, miissen Strom und Spannung durch den Leiter
in Zylinderkoordinaten durch Integration bestimmt werden. Der AC-Widerstand
einer Ader mit der Lange o entspricht dem Realteil der AC-Impedanz:

lo 1
U o J, a(ro)dz
Rac,A = Re (Iac> = Re 5= 0 - = ,A( 0)
e o Jo J,oalr) -rdrde

(et )

o 2rroJ1(a - To)

(3.36)

lz,A (T) =

Durch Einsetzen der Gleichungen (3.30) und (3.37) in (3.32) wird der Skin-Effekt
Faktor bestimmt:

Fy = Beed _ g (TO 2. jo(a'””) : (3.38)

" Rac,a 2 Ji(a - ro)

Da der Skin-Effekt keine gegenseitige Beeinflussung mehrerer Leiter beriicksich-
tigt, gibt (3.38) auch die relative Erhéhung des Widerstands einer Wicklung, be-
stehend aus HF-Litze, durch den Skin-Effekt der Adern an. Die Verlustleistung
der Wicklung durch den DC-Widerstand und den Skin-Effekt der Adern betréigt
dann

Ps = I?NRaex - Fs. (3.39)

Dabei ist I,,x = N - I, o der durch die Wicklung flieende Strom.

3.4.3 Einfluss der Verbinder auf den Leiterwiderstand

Die Kontaktierung der HF-Litze an den beiden Enden impliziert eine leitfihige
Verbindung aller Adern, sodass diese in Parallelschaltung angeordnet sind. Die
Verbinder besitzen somit einen Leiterquerschnitt, der mindestens der Summe des
Querschnitts aller Adern entspricht. Bei grofler Aderanzahl, hoher Frequenz und
hoher Leitfahigkeit fiihren Wirbelstromeffekte innerhalb des Verbinders zu einer
schlechten Ausnutzung des Leiterquerschnitts, da die Stromdichte innerhalb der
Querschnittsflache variiert [102]. Da ein Verbinder, beispielsweise ein Kabelschuh,
verglichen mit der HF-Litze sehr kurz ist, kann sein Widerstand dennoch in der
Gesamtbetrachtung vernachlassigt werden. Relevanz bekommt die Stromdichte-
verteilung in den Verbindern dadurch, dass sie die Stromaufteilung unter den
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Adern beeinflussen kann.

Jede Ader hat durch die radiale Position ihrer Enden innerhalb der Verbinder
Kontakt zu zwei unterschiedlichen Stromdichtebereichen. Die Stromstérke in den
Einzeladern ist tiber die Lénge der Litze invariant, da die Adern von einer iso-
lierenden Schicht iiberzogen sind. Es wird im Folgenden angenommen, dass die
Stromdichte in jeder Ader dem Mittelwert der beiden positionsabhéngigen Strom-
dichten in den Verbindern entspricht. Durch das mehrstufige, nicht-ideale Verdril-
len der Adern und das Biegen und Quetschen der Litze ist die Zuordnung der
Positionen der Enden einer Ader in den Verbindern jedoch mathematisch nicht
moglich. Mit Hilfe statistischer Betrachtung kann iiber die Gesamtheit der Adern
aber eine Aussage getroffen werden. Da der Einfluss der Verbinder ohnehin nur bei
grofler Aderanzahl relevant ist, liefert diese Methode adidquate Ergebnisse. Dazu
wird die Position einer Ader im Verbinder als Zufallsvariable betrachtet und mit
der entsprechenden positionsabhingigen Stromdichte zu einer weiteren Zufallsva-
riable verkniipft. Erwartungswert und Varianz enthalten dann Informationen iiber
die Stromdichteverteilung der Gesamtheit der Adern.

In der folgenden Herleitung wird somit ausgenutzt, dass die Wahrscheinlichkeits-
theorie mathematische Begriffe definiert, die fiir die Berechnung des Einflusses der
Verbinder relevant sind. Die Betrachtung beschrankt sich auf die durch den Skin-
Effekt hervorgerufene Stromdichteverteilung. Da sich die Verbinder iiblicherweise
nicht innerhalb einer Spule unter Einfluss starker magnetischer Felder befinden,
ist zu erwarten, dass der Skin-Effekt den Einfluss des Proximity-Effekts deutlich
iibersteigt.

Neuartige Methode zur Herleitung des Skin-Effekt Faktors zylinder-
formiger Leiter mit Hilfe der Wahrscheinlichkeitstheorie

Vor der Analyse von HF-Litze mit zwei Verbindern wird die Methode anhand
eines zylinderférmigen Leiters verdeutlicht, da auf diese Weise Vergleiche mit der
Berechnung des Skin-Effekt Faktors (3.32) nach (3.38) moglich sind. Der Skin-
Effekt Faktor kann auch mit dem Quotienten der Verlustleistungen anstelle des
Quotienten der Widerstande gebildet werden. Mit Hilfe der Verlustleistungsdichte

®

p=E-J =0 JJ=0"""|][ (3.40)

Z

kann der folgende Zusammenhang abgeleitet werden:

F Pac %fv |lZ,A(T)|2 dv OTO |lz,A(r |2 crdr OTO lz,A(r | rdr
g == = = =
Fac Jf'r(:“g SN (i%)g ) § J2 g
(3.41)

In Worten bedeutet dies, dass der Skin-Effekt Faktor dem Verhéltnis der mittle-
ren quadrierten Stromdichte zur quadrierten homogenen Stromdichte des Leiters
entspricht. Die Mittelwertbildung erfolgt dabei durch Integration iiber den Lei-
terquerschnitt.

50



3.4. INNERER AUFBAU DER WINDUNGEN

Die quadratische Abweichung von einem Erwartungswert wird in der Wahrschein-
lichkeitstheorie durch die Varianz ausgedriickt. Eine weitere Darstellung des Skin-
Effekt Faktors durch Varianz und Erwartungswert erfordert die Definition von
Zufallsvariablen.

Die betrachtete radiale Position innerhalb eines zylinderférmigen Leiters kann als
Zufallsvariable R beschrieben werden. Aus der Berechnungsvorschrift einer Kreis-
fliche lasst sich die Verteilungsfunktion

0 r<0
2
Fr(r)=P(R<r)={ =5 0<r<n (3.42)
1 r>Tro

und durch Ableiten die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion bestimmen:

d 2 0<r<mro
fr(r) = EFR(T) = { 0" sonst . (3.43)

Durch Einsetzen von R in (3.36) wird die Zufallsvariable J = J, , (R) definiert,
welche die Wahrscheinlichkeit einer spezifischen Stromdichte in Abhéingigkeit der
radialen Position beschreibt. Der Erwartungswert wird mit Hilfe der Funktionen
(3.36) und (3.43) bestimmt [103] und muss der homogenen Stromdichteverteilung
Jo entsprechen:

oo IZ
E[J] = E[Z, \(R)] = / L) falr)dr = 225 = Jo. (3.44)
oo 0
Ebenso kann die Varianz berechnet werden:
Var(J) = E[|J — E[J]*] = / L, A(r) = BLJ]* - fr(r)dr. (3.45)

Aus der Ahnlichkeit zu (3.41) kann eine weitere Schreibweise des Skin-Effekt Fak-
tors abgeleitet werden, bei der die quadratische Abweichung der Stromdichte von
der homogenen Stromdichte durch Varianz und Erwartungswert ausgeriickt wer-
den:

“fr(r)dr+1. (3.46)

Fs -1

_ Var()) + BT /°° ‘JZ,A(T)
E[J]? E[J]

—o0

Die drei Berechnungsvorschriften (3.38), (3.41) und (3.46) zur Bestimmung von Fg
fithren zum gleichen Ergebnis. Dies beweist, dass die Formulierung des Skin-Effekt
Faktors mit Hilfe von Varianz und Erwartungswert giiltig ist.

Erweiterung der Berechnungsmethode auf HF-Litze mit Verbindern
beliebiger Form

Die hergeleitete Berechnungsmethode kann nun auf HF-Litze mit einem Verbin-
der an jedem Ende angewendet werden, um die ungleichméfiige Stromaufteilung
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der Adern zu quantifizieren. Im Gegensatz zu den Adern der HF-Litze besitzen
die Verbinder nicht zwangsldufig Zylinderform. Die analytische Beschreibung der
Stromdichte in Abhéngigkeit der radialen Position innerhalb des Leiters ist dann
nicht mehr méglich. Die Stromdichte wird daher im Folgenden als Zufallsvariable
mit dem Ortsvektor & dargestellt. Aus den Voriiberlegungen folgt die Erweiterung
von (3.46) auf Litze mit den zwei Verbindern (Bezeichnung mit a und b):

_ Var(Js, #,) + E[Jz, 5]

Fy = A4
v E[Jz, 7,17 (3.47)

Der Faktor Fy représentiert die Widerstandserhohung aufgrund der ungleichen
Stromaufteilung unter den Adern, hervorgerufen durch Verbinder an den Aderen-
den.

Fiir die Berechnung miissen erneut Varianz und Erwartungswert bestimmt wer-
den. Bei beliebiger Form der Verbinder kann die Stromdichteverteilung innerhalb
eines Verbinders beispielsweise durch FEM-Simulation bestimmt werden. Die rele-
vante Querschnittsfliche ist dabei der Ubergang zwischen isolierten und leitfihig
verbundenen Einzeladern. Sie entspricht der Summe der Querschnittsflichen al-
ler Adern und ist somit an beiden Verbindern gleich. Der Erwartungswert muss
wieder der homogenen Stromdichte entsprechen:

L L
[,TdAd  N-mrg’

E[Js] = (3.48)

Die Varianz der Zufallsvariable Jz, z, muss diskret bestimmt werden, da die Simu-
lationsergebnisse die Stromdichte an diskreten Punkten beschreiben. Bei grofier
Aderanzahl, nicht-idealer Verdrillung und wenn die Lénge der Litze deutlich grofier
ist als die Schlagldnge, konnen die Positionen einer Ader in den beiden Verbin-
dern als unabhéngige Zufallsvariablen angesehen werden. Die Stromdichte ergibt
sich aus der Kombination dieser beiden Zufallsvariablen. Es wird angenommen,
dass die Umverteilung der Adern die Stromaufteilung angleicht und jede Ader
den Mittelwert der Stromdichten an ihren Enden fithrt. Die Varianz wird dann in
diskreter Form durch

M, My, o N 2
Var(Jz, z,) = Z (Z M;Mb <J(xma)42rJ(:Emb) E[Jf]) >

ma=1 \mp=1

(3.49)

bestimmt, wobei M, und M, jeweils die Zahl der ausgewerteten Punkte innerhalb
der betrachteten Flachen angeben. Unter Nutzung der Unabhéngigkeit der beiden
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Zufallsvariablen kann die Gleichung folgendermaflen umgeformt werden:

Var( o) = 3 Ul B, () B

=1 - 4. Mb
2> ( > ()~ B )~ E[Jf])> -

_ Var(Jz,) + Var(Jg,)
= 1 .

Zur Berechnung der gemeinsamen Varianz miissen also nur die Varianzen der dis-
kreten Stromdichteverteilungen beider Verbinder bestimmt werden. Es ist direkt
ersichtlich, dass die gemeinsame Verteilung eine kleinere Varianz besitzt als die
einzelnen Stromdichteverteilungen. Somit erhéht der Skin-Effekt der Verbinder
zwar den Widerstand von HF-Litze, jedoch in geringerem Mafle als der Skin-
Effekt bei einem Vollleiter gleichen Querschnitts. Dieses Ergebnis ist plausibel, da
HF-Litze mit grofler Aderanzahl sonst keinen praktischen Vorteil bieten wiirde.
Anschaulich macht dies der Vergleich einer HF-Litze mit zwei identischen, zylin-
derférmigen Verbindern mit einem Vollleiter gleichen Querschnitts. Der Wider-
stand des Vollleiters erhoht sich frequenzabhéngig mit dem nach (3.46) berechne-
ten Faktor Fs. Fir den Verbinder gilt der Faktor Fy; mit

(3.51)

 Var(Je,z) + Elz )2 ase S22+ B2 1 1
v = E[J:ca,:cb] = E[JP = §FS + 5 (3.52)

der einen weniger steilen Verlauf besitzt. Dies ist auch in Abb. 3.9 dargestellt,
wobei die Faktoren in Abhéngigkeit des Verhéltnisses aus Leiterradius und Skin-
tiefe dargestellt sind, um Unabhéngigkeit von konkreten Zahlenwerten zu wahren.

HF-Litze kommt gerade dann zum Einsatz, wenn die Skintiefe 6 = /1/(7wfopu)
T T T T 4
5r Fy _ - -
4 —— =5 - ]
- - -
3+
2
1 1 1 1

—
1
2
Quotient aus Leiterradius und Skintiefe ro/d

Abbildung 3.9: Vergleich der Faktoren, die die Widerstandserh6hung durch die
Verbinder und durch den Skin-Effekt eines Vollleiters beschrei-
ben.

deutlich kleiner als der Leiterdurchmesser eines vergleichbaren Vollleiters wiére.
In Kap. 3.4.6 wird die Berechnung des Einflusses der Verbinder anhand eines
Beispiels weiter erldutert.
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3.4.4 Der Proximity-Effekt in zylinderformigen Leitern

Der Proximity-Effekt beschreibt Wirbelstrome im Inneren eines Leiters, die durch
ein magnetisches Feld hervorgerufen werden, das durch Stromfluss in anderen Lei-
tern erzeugt wird. Diese Wirbelstrome verursachen zusétzliche Verluste und sind
daher unerwiinscht, sofern sie nicht gleichzeitig aufgrund der schirmenden Wir-
kung bendtigt werden.

Bei der Untersuchung von HF-Litze wird héufig zwischen den verschiedenen Quel-
len der Verluste durch den Proximity-Effekt unterschieden. Da Litze aus vielen
isolierten Einzeladern besteht, sorgt der Proximity-Effekt durch die gegenseitige
Beeinflussung der Adern schon innerhalb der Litze fiir zusétzliche Verluste [99].
Dies wird als interner Proximity-Effekt bezeichnet [32] und basiert allein auf dem
inneren Aufbau der Litze. Der externe Proximity-Effekt beschreibt hingegen die
Beeinflussung durch magnetische Felder, die durch andere Windungen oder an-
dere stromfithrende Komponenten hervorgerufen werden. Fiir eine Berechnung
der Verluste aufgrund des externen Proximity-Effekts werden Informationen {iber
die Anordnung der Windungen und weiterer magnetisch wirksamer Komponenten
(bspw. Ferrit oder metallische Abschirmung) benotigt.

Aus dem Proximity-Effekt kann nur dann auf eine Widerstandserhéhung geschlos-
sen werden, wenn die eindeutige Zuordnung zu einer Quelle (d.h. einem strom-
durchflossenen Leiter) moglich ist. Bei der Betrachtung einer einzelnen, strom-
durchflossenen Spule ist die Zuordnung moglich. Samtliche Wirbelstromverluste
in den Windungen oder anderen leitfahigen Teilen, die durch den Proximity-Effekt
hervorgerufen werden, erh6hen den Widerstand dieser Spule. Liegt jedoch ein ge-
koppeltes System aus mehreren Spulen vor, so induzieren diese jeweils gegenseitig
Wirbelstrome in den Windungen und die Zuordnung einer Widerstandserhéhung
ist nicht moglich.

Trifft ein mit der Kreisfrequenz w oszillierendes magnetisches Feld der Amplitu-
de H senkrecht auf einen zylinderférmigen, in Richtung der z-Koordinate verlau-
fenden Leiter, so kann die resultierende Stromdichteverteilung innerhalb des Lei-
ters berechnet werden (siehe dazu [101]). Aus der Poisson-Vektorpotentialgleichung
des magnetischen Vektorpotentials [24]

—

AA = —pJ (3.53)

liisst sich mit Hilfe von J = ¢E und V x E = dB /dt die folgende Differentialglei-
chung in Zylinderkoordinaten aufstellen:

9%A 10A 1 9%A
==z =24 2=z _ g4 A . .54
0 or? + r Or 2 Q¢? JOHIL, (3.54)

Dabei wird ausgenutzt, dass das Vektorpotential in Richtung der z-Koordinate
nicht variiert. Eine Funktion fiir A, die diese Gleichung erfiillt, kann mit den
Besselfunktionen erster Art Jo und J1 formuliert werden. Nach weiteren Rechen-
schritten ergibt sich die Stromdichtefunktion in Abhéngigkeit des magnetischen
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Feldes? H [105, 106]:

J,(.0) = 2fra )

7@ sin(¢) . (3.55)

Die Verlustleistung eines Leiters der Lange lp kann durch Integration iiber das
Leitervolumen bestimmt werden und betragt [104]:

Lo, o - lo - H? aroJ1(aro)
Porox = 7— - - ro .
3 20/0 /O ’lz‘ rdrd¢ = Re ( p Jo(aro)

(3.56)

Der Interne Proximity-Effekt bei ideal verdrillter HF-Litze

Da HF-Litze aus zahlreichen Einzeladern besteht, tritt der Proximity-Effekt be-
reits ohne Beeinflussung durch externe magnetische Felder auf, sofern die Litze
Strom fiihrt. Die Verluste in jeder Einzelader ergeben sich aus der Uberlagerung
der magnetischen Felder, die durch den Stromfluss in allen iibrigen Adern erzeugt
werden. Die Adern sind iiblicherweise in mehreren Biindelebenen verdrillt. Fiir die
folgenden Berechnungen wird angenommen, dass jede Ader jede Position inner-
halb des Querschnitts der Litze gleich oft einnimmt, die Aderanzahl grofl genug
und die Schlagléange kurz im Vergleich zur Lange der Litze ist. Die Verdrillung wird
in diesem Fall als ideal bezeichnet. Die Stromdichte ist iber dem Querschnitt der
Litze konstant. Dies kann auch angenommen werden, wenn nach Kap. 3.4.3 eine
ungleiche Stromaufteilung unter den Adern berechnet wurde. Durch die Reposi-
tionierung ist die mittlere Stromdichte von einem beliebigen Biindel innerhalb der
Litze in guter Ndherung konstant.

Die magnetische Feldstirke, der eine Ader ausgesetzt ist, hdngt von ihrer Positi-
on innerhalb der Litze ab. Hat die Litze eine runde Querschnittsfliche mit dem
Durchmesser 2 - rx und wird von dem Strom I, n durchflossen, dann betragt die
homogene Stromdichte

&

Jz,ideal - ’1; . (357)

TN

In einer Ader mit der radialen Position r induzieren nur die dichter am Zen-
trum der Litze positionierten Adern eine Spannung die zu Verlusten fiihrt, da
sich die Felder der weiter auflerhalb liegenden Adern gegenseitig auftheben. Nach
dem Gesetz von Biot-Savart [15] betrdgt die auf die betrachtete Ader wirkende
magnetische Feldstérke

IzyN T

Hy(r) = (3.58)

5 -
21Ty

2Es hat sich in der Literatur etabliert, dazu die Amplitude und nicht den Effektivwert der
magnetischen Feldstirke anzugeben [98, 99, 104].
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Um mit (3.56) die Verluste aufgrund des internen Proximity-Effekts der gesamten
Litze berechnen zu kénnen, muss das Quadrat der mittleren Feldstdrkeamplitude
H? ermittelt werden. Dies wird durch die Integration

2

N 2 N I;
=== / V2' L HE(r) rdr = 2N (3.59)
™y Jo 4m?ry

bestimmt. Einsetzen in (3.56) ergibt:

I?NRaenNKs aroJi (aro)
P, int — - 7 = - :
pint Re( 2 Jo(aro)

Dabei ist Kz = N~r8/r§ das Verhaltnis aus Kupferquerschnitt der Litze und dem
Gesamtquerschnitt unter Einbezug der Isolation.

(3.60)

Der Externe Proximity-Effekt bei ideal verdrillter HF-Litze

Sofern induzierte Wirbelstrome auch auf andere stromfiihrende Leiter zurtickzu-
fiihren sind, muss der externe Proximity-Effekt beriicksichtigt werden. Die wir-
kende magnetische Feldstirke ist dabei die vektorielle Uberlagerung aller magne-
tischen Felder des betrachteten Systems. Nur der senkrecht zum Verlauf der Litze
wirkende Anteil ruft Verluste hervor.

Ist die betrachtete Litze in Form einer Spule gewickelt, so fithrt auch die gegen-
seitige Beeinflussung der einzelnen Windungen zu Wirbelstromen. Der externe
Proximity-Effekt ist somit schon bei einer einzelnen Spule nicht vernachléssig-
bar. Im Gegensatz zu den Berechnungen der vorherigen Abschnitte muss nun der
dreidimensionale Verlauf der Litze im Raum beriicksichtigt werden. Das wirkende
magnetische Feld H? kann im Fall einer einzelnen Luftspule ohne weitere ma-
gnetisch wirksame Komponenten noch analytisch berechnet werden [107], aber
dies ist nur zu Zwecken der Verifikation hilfreich. In der Praxis werden Spulen
mit Eisen- oder Ferritkernen genutzt und weitere Komponenten beeinflussen das
magnetische Feld durch induzierte Stréme, sodass nur die numerische Simulation
(z.B. durch FEM-Software) zur Bestimmung der Feldstédrke infrage kommt.
Aufgrund der angenommenen idealen Verdrillung der Adern kénnen die Verluste
einer Einzelader berechnet und mit der Aderanzahl multipliziert werden. Aller-
dings ist das auf die Litze wirkende magnetische Feld in den meisten Anwendun-
gen nicht homogen. Es muss also im Volumen der Litze abschnittsweise bestimmt
werden. Dazu existieren bereits verschiedene Anséitze, wie das Bilden des qua-
dratischen Mittelwerts des magnetischen Feldes im Volumen einer Windung [26]
oder die Auswertung des magnetischen Feldes in zahlreichen Schnittbildern der
Litze [105]. Liegen die Quellen externer magnetischer Felder weit entfernt von der
betrachteten Windung (dies ist nur dann der Fall, wenn die Windungen nicht dicht
gepackt sind), dann kann angenommen werden, dass das magnetische Feld tiber
der Querschnittsfliche der Windung nur in vernachlassigharem Mafle variiert. In
jedem Léangenabschnitt kann die wirkende magnetische Feldstirke dann durch
Auswertung des Mittelpunkts der Querschnittsfliche der Windung bestimmt wer-
den, da dort das interne Feld gemi8 (3.58) verschwindet [105].
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Nachdem das iiber die Querschnittsfliche gemittelte und in einem Langenab-
schnitt Al giiltige magnetische Feld ﬁfxt’mcan’m mit einem der genannten Ansét-
ze ermittelt wurde, kann es fiir die Berechnung der Verluste durch den externen
Proximity-Effekt mit

lo/Al
27 N - Al .o aroJi(aro)
Pyoxt =Re [ /———— E HZ i meanm —————"2 3.61
prext o — b ’ Jo(aro) ( )

genutzt werden. Dabei bezeichnet die Variable m den betreffenden Abschnitt.

3.4.5 Zusammenfassung der Wirbelstromverluste

Die Wirbelstromverluste in einer aus HF-Litze bestehenden Spule oder Kabel-
strecke setzen sich aus den Anteilen verschiedener Effekte zusammen. Wéahrend
der externe Proximity-Effekt die Bestimmung des magnetischen Feldes im Volu-
men der Litze und damit die Feldverteilung im dreidimensionalen Raum erfordert,
wirken die iibrigen Wirbelstromeffekte nur im Inneren. Sie sind nicht vom Verlauf
der Litze im Raum abhéngig und erhéhen die Verlustleistung proportional zum
DC-Widerstand Rgc,x und dem Quadrat des Stroms I:

g2 B NKs aroJi(aro)
Pthze - Z’NRdc,N (FS + (FV 1) + Re < 2 jo(g’l“o) + P, ,ext -
(3.62)

Dabei werden nur Wirbelstromverluste berticksichtigt, die durch induzierte Stréme
innerhalb der betrachteten Litze auftreten. In benachbarten leitfahigen Kompo-
nenten kénnen ebenfalls Wirbelstréme induziert werden, die den messbaren ohm-
schen Widerstand der stromfiihrenden Litze erhthen. Auch Kernverluste miissen
ausgeschlossen werden, wenn die Ergebnisse einer Widerstands- oder Leistungs-
messung mit (3.62) verglichen werden sollen.

Einschriankungen der analytischen Berechnungsansitze

Die hergeleiteten Berechnungsansétze basieren auf zahlreichen Annahmen, die vor
jeder Berechnung sorgfaltig tiberpriift werden miissen. Die Verdrillung der Adern
ist in der Praxis selbstverstdndlich nicht ideal, somit ist auch die magnetische
Feldstérke, welche die Adern durchsetzt, nicht homogen. Magnetisch wirksame
Materialien in der Umgebung kénnen das Feld beeinflussen und dafiir sorgen,
dass die analytischen Ansétze ungiiltig sind. FEM-Simulationen kénnen aufgrund
der begrenzten Rechenleistung wiederum nicht zugleich die feinen Strukturen von
Litze und den Aufbau einer Spule im dreidimensionalen Raum abbilden.

Bei bewusster Anwendung der Annahmen ist die dargestellte Vorgehensweise den-
noch ein niitzliches Hilfsmittel. Selbst wenn eine absolute Widerstandsberechnung
nicht moglich ist, kann doch der Einfluss verschiedener Parameter auf die Ver-
luste relativ untersucht und in die iterative Auslegung einbezogen werden. Fiir
die systematische Entwicklung induktiver Energielibertragungssysteme reicht die-
se Betrachtung aus und wird in vergleichbarer Literatur ebenfalls verwendet [25,
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26, 84]. Eine noch detailliertere Modellierung wire aufgrund des Aufwands im
Rahmen der Auslegung eines Gesamtsystems nicht verhdltnisméaflig. Spezialisierte
Arbeiten bieten jedoch weiter verbesserte Modelle (siehe bspw. [105]).

3.4.6 Validierung der Widerstandsberechnung von HF-Litze

Fir die Validierung der Berechnungsvorschriften wurde der frequenzabhéngige
Widerstand verschiedener Luftspulen gemessen, da diese die einfachste Anordnung
zur Berechnung der Verluste durch den externen Proximity-Effekt darstellen®.

HF-Litze mit 7350 Adern
Die erste betrachtete Spule ist in Abb. 3.10 dargestellt. Sie besitzt 11 Windungen

Litze

Kabelschuh
Spulenkérper (MDF)

Abbildung 3.10: Fotografie einer Spule mit 11 Windungen und einer Kanten-
lange von 61 cm, bestehend aus HF-Litze mit 7350 Adern und
0,071 mm Aderdurchmesser (siehe auch [26, 124]).

einer Litze mit 7350 Adern und dem Aderdurchmesser 0,071 mm. An den Enden
befinden sich Kabelschuhe, die im Heiflcrimpverfahren aufgebracht wurden. Inner-
halb der Kabelschuhe sind die Adern der HF-Litze durch das Verdampfen der Iso-
lationsschichten leitfahig verbunden. Sie werden in Stadionform gepresst, die durch
die Darstellung in Abb. 3.11 angenéhert werden kann (siehe dazu [26]). Frequenz-
abhangig andert sich in Abb. 3.11 die Stromdichte in der Querschnittsflache, wobei
bei steigender Frequenz auch in der entgegengesetzten Richtung Strom flieit. Die
grofle Aderanzahl dieser Litze fiihrt zu einer vergleichsweise grofien Querschnitts-
fliche. Dies verschafft dem Einfluss der Verbinder in der Widerstandsberechnung
Relevanz. Die flache Stadionform besitzt jedoch insgesamt eine deutlich homo-
genere Stromdichteverteilung als ein Verbinder mit rundem Querschnitt gleicher

3Die beiden hierfiir verwendeten Spulen dienen in dieser Arbeit nur der Verifizierung der
Widerstandsberechnung. Sie sind nicht identisch mit den Spulen, die im weiteren Verlauf fiir
den experimentellen Betrieb induktiver Ladesysteme verwendet werden.
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Frequenz z-Komponente der Stromdichte kA /m?
100
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Abbildung 3.11: Darstellung der frequenzabhingigen Stromdichte in der Quer-
schnittsfliche der verbundenen Adern der Litze im Kabel-
schuh. Die dargestellte Stromstérke betragt 1 A.

Fléche.

Abb. 3.12 zeigt den resultierenden Widerstandsverlauf bei Einbezug aller beschrie-
benen Effekte. Der berechnete Widerstand setzt sich aus den einzelnen Anteilen
durch Addition zusammen. Der Skin-Effekt der Einzeladern wurde mit dem DC-
Widerstand zusammengefasst, hat aber in diesem Frequenzbereich keinen mess-
baren Einfluss. Da die Spule zugleich Quelle und Senke der induzierten Stréme
ist, kann auch der externe Proximity-Effekt in eine Widerstandserh6hung umge-
rechnet werden. Die ermittelten Verluste wurden in Abb. 3.12 mit den Verlusten
aufgrund des internen Proximity-Effekts zusammengefasst.

Es wird deutlich, dass die Widerstandsberechnung die in diesem Frequenzbereich
wesentlichen Verlustmechanismen abbildet. Bis 1 kHz treten bei dieser Konfigura-
tion der Litze keine messbaren Wirbelstromverluste auf. Der Einfluss der Verbin-
der dominiert den Widerstandsverlauf im Frequenzband bis 100 kHz, wobei eine
Verdopplung des Widerstands bei 40 kHz erreicht wird. Bei hoheren Frequenzen
bestimmt der Proximity-Effekt mafigeblich den Verlauf.

Vergleich von HF-Litzen unterschiedlicher Aderzahl

Die zweite untersuchte HF-Litze besitzt 420 Adern mit dem Aderdurchmesser
0,1 mm, die an den Enden durch Lot verbunden und in eine Hiilse gepresst wurden.
Die Litze wurde zu einer einlagigen Luftspule mit 15 Windungen gewickelt. Der
Kupferquerschnitt ist gegeniiber der Litze mit 7350 Adern um den Faktor 8,8 klei-
ner. Die Verbinder beeinflussen den Widerstandsverlauf entsprechend in geringem
Mafle. Erst bei 137 kHz tbersteigt der Anteil der Verbinder den DC-Widerstand
(siehe Abb. 3.13). Da der Aderdurchmesser von Litze tiblicherweise an die Be-
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Abbildung 3.12: Zusammensetzung der frequenzabhédngigen Widerstandsbe-
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rechnung einer einzelnen Luftspule und Vergleich mit gemes-
senen Werten. Da die Reaktanz der Spule deutlich grofler ist
als ihr Widerstand, sind die Widerstandswerte fiir den Mess-
bereich eigentlich zu klein. Die Toleranz fithrt zu Streuung.
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Abbildung 3.13: Frequenzabhiangige Widerstandsberechnung einer einzelnen
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3.5. KONSTRUKTION DER SPULEN

triebsfrequenz angepasst und nicht unnétig klein gewédhlt wird, bekommt der Ein-
fluss der Verbinder Relevanz, wenn die Aderanzahl grof§ ist. Mehrere Tausend
Adern implizieren eine grofle Differenz zwischen den Kupferquerschnitt einer Ein-
zelader und dem der Verbinder. In einem Frequenzband, in dem die Einzeladern
noch eine nahezu homogene Stromdichte fiihren, ist die Stromdichteverteilung der
Verbinder bereits inhomogen. In [102] wird eine Methode zur Reduzierung der so
hervorgerufenen Verluste vorgestellt.

3.5 Konstruktion der Spulen
3.5.1 Uberblick

Die theoretischen Uberlegungen der vorherigen Abschnitte erméglichen die Be-
wertung des HF-AC-Netzwerks eines induktiven Ladesystems. Sie bilden damit
die Grundlage der Spulenkonstruktion. Unter Berticksichtigung der geometrischen
Randbedingungen koénnen die Spulenwicklungen und die magnetische Flussfiih-
rung entworfen und angepasst werden, bis sie den gewiinschten Anforderungen
entsprechen.

In diesem Abschnitt werden Beispiele fiir die Umsetzung der in Kap. 2.2.4 beschrie-
benen Topologien vorgestellt. Die konstruierten Spulen dienen der Demonstration
der mathematischen Konzepte. Da der Konstruktionsprozess der Spulengeometri-
en von den speziellen Anforderungen und Randbedingungen abhéngig ist, kann
er nicht allgemeingiiltig beschrieben werden. Anhand einer Auswahl von Abbil-
dungen werden daher nur Ergebnisse der iterativen Auslegung dargestellt. Dabei
beschrénkt sich die Darstellung auf Simulationen der magnetischen Flussdich-
te innerhalb des Kernmaterials und der magnetischen Feldstérke im Bereich der
Wicklungen. Es wird jeweils der in der Auslegung verwendete Nennbetriebspunkt
vorausgesetzt. Die Auswahl dieser Ergebnisabbildungen ist in ihrer Bedeutung
begriindet. Die Sattigungsflussdichte des Kernmaterials darf nicht tiberschritten
werden, um das magnetische Verhalten der Spulen als linear annehmen zu kénnen.
Die magnetische Feldstarke wird fiir die Berechnung der Wirbelstromverluste in
Kap. 3.4 benotigt. Fiir die numerische Simulation magnetischer Felder im dreidi-
mensionalen Raum kommt die Finite-Elemente-Methode zum Einsatz.

3.5.2 Anforderungen und Randbedingungen

In kurzer Zusammenfassung fordert die theoretische Analyse ein Spulensystem
mit geringen Wicklungswiderstdnden und hoher magnetischer Kopplung. Dies lie-
e sich durch grofle Abmessungen der Spulen realisieren. In der Praxis existieren
jedoch stets Randbedingungen, die einen indirekten Bezug zur induktiven Ener-
gieiibertragung haben. Dazu gehoren beispielsweise:

e Symmetrieanforderungen
e Positionierungshilfen

e Verfiigbarer Bauraum
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e Mafinahmen zum mechanischen Schutz der Komponenten
e Kosten und Verfiigbarkeit der Komponenten

e Wirmeabfuhr

Da diese Anforderungen in Konflikt zu den theoretischen, elektrotechnischen De-
signrichtlinien stehen, muss in der Auslegung stets ein Kompromiss gefunden wer-
den.

3.5.3 Dreidimensionale Modellierung und Simulation
Spulenkorper des induktiven Steckverbinders

Der Aufbau des Spulenkorpers und der magnetischen Flussfithrung orientiert sich
stark an den dufleren Randbedingungen. Rotationssymmetrie und die Anforde-
rung an das Volumen und die Hohe des Spulensystems fithren bei Topologie 1,
dem induktiven Steckverbinder, zu einem einheitlichen Design von Boden- und
Fahrzeugspule mit einem moglichst flachen Ferritspiegel hinter den Wicklungen.
Einteilige Schalenkerne in passender Form und Gréfle waren nicht verfiigbar, daher
wurde der in Abb. 3.14 dargestellte Spulenkorper entworfen. Er enthélt Ferritka-
cheln und einen Ferrit-Toroid, deren Anordnung zwar keine geometrische Rota-
tionssymmetrie aufweist, aber dennoch fiir eine vernachlissigbar kleine Verdnde-
rung der Induktivitdt bei Rotation sorgt. Der Spulenkérper wurde aus Kunststoff
gefertigt. Um die mechanischen Anforderungen im Automobilbereich addquat zu
modellieren, betrigt die Wandstérke an jeder Stelle mindestens 3,5 mm.

FEM-Simulation des induktiven Steckverbinders

Fiir die Simulation magnetischer Felder miissen Komponenten, deren magnetische
Eigenschaften sich nicht von denen der umgebenden Atmosphére unterscheiden,
nicht gesondert modelliert werden. Das FEM-Modell, dargestellt in Abb. 3.15 (a)
und (b), beinhaltet daher nur den Ferrit und die Windungen. Zunéichst werden
Induktivitdten und Gegeninduktivitat der Spulen ermittelt. Nach dem Durchflu-
tungsgesetz ist dafiir die Feldverteilung auflerhalb der stromfithrenden Spulen rele-
vant, wahrend das Spuleninnere als Bereich homogener Stromdichte angenommen
werden kann [105]. Als Ergebnis des Auslegungsprozesses besitzt die Wicklung 8
Windungen und eine Induktivitdt von 19,6 uH. Der Koppelfaktor betragt 75 %.
Bei 88 kHz Nennfrequenz, einer Nenniibertragungsleistung von 10,5kW und der
maximalen Batteriespannung von 415V liegt die Zielinduktivitét fiir den optima-
len Wirkungsgrad nach (3.13) bei 19,2 pH.

Die Untersuchung des Nennbetriebspunkts erfordert die Einbindung des FEM-
Modells in ein einfaches elektrisches Netzwerkmodell. Abb. 3.15 (c) zeigt die ma-
gnetische Feldstérke bei Nennleistung und entsprechenden Spulenstrémen im Be-
reich der Wicklungen. Diese Daten werden fir die Berechnung des Wicklungswi-
derstands bendtigt. Die eingesetzte HF-Litze besteht aus 7350 Adern* mit dem

4Da die konstruierte Spule nicht nur simuliert, sondern auch gefertigt werden soll, orientiert
sich die Auswahl der HF-Litze in diesem Fall am vorhandenen Lagerbestand.

62



3.5. KONSTRUKTION DER SPULEN

Bodenplatte

A (Kunststoff) \\

Ferrit

Kacheln
.
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< Toroid

Spulenkorper
— (Kunststoff) \y
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HF-Litze mit 7350
&— Adern und 0,071 mm
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Abbildung 3.14: (a) Explosionszeichnung des gesamten Spulenkorpers mit Fer-
rit, jedoch ohne Wicklungen. (b) Bodenplatte mit Ferritka-
cheln als Flussfithrung hinter den Wicklungen. (c¢) Spulenkor-
per mit vertikal aufgestellten Ferritkacheln und dem mittig po-
sitionierten Ferrit-Toroid. (d) Fotografie der gefertigten Spule

mit Wicklung.

63



KAPITEL 3. AUSLEGUNG DES HOCHFREQUENZ-AC-NETZWERKS

Windungen

(Kupfer) i

7,0 mm

Betrag magn.
Flussdichte in mT

Betrag magn.
Feldstirke in kA /m

mT kA /m

300 50
| M

EESS
SIS
(EONR)

\\ =
—

I 250 I
40

I 200 I
30

M N
20

B N
50 [0

0 0

Abbildung 3.15: (a) 3D-Ansicht des FEM-Modells der Spulen fiir Topologie 1.
(b) Seitliche Ansicht. (c¢) Schnittbild des Modells mit farblicher
Darstellung des magnetischen Feldes, der magnetischen Fluss-
dichte im Kernmaterial und der Feldlinien. (d) 3D-Ansicht der
magnetischen Flussdichte an der Oberflache der Ferritblocke.
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Aderdurchmesser 0,071 mm. In Abb. 3.15 (c) und (d) ist auerdem die magneti-
sche Flussdichte an der Oberfliche und im Schnittbild des Ferritkerns sichtbar.
Kritische Bereiche ergeben sich an den Kontaktstellen verschiedener Ferritblocke
und an den Innenkanten. Die Sattigungsflussdichte der Materials von 470 mH darf
nicht {iberschritten werden.

Spulenkorper des DD-Spulensystems

Dieser Spulenkorper basiert auf den Ergebnissen der Auslegung eines zirkularen
Spulensystems in [26]. Die Auflenmafle und die Abschirmbleche wurden iiber-
nommen. Abgewandelt wurde die Positionierung der Ferritkacheln und die me-
chanische Fiithrung der Windungen. In Abb. 3.16 ist eine 3D-Konstruktion der
Spulenkorper abgebildet. Der Groflienunterschied zwischen GA und VA sorgt fir
hohe Versatztoleranz. Es wird somit beabsichtigt, iiber einen weiten Versatzbe-
reich geringe Anderungen des Koppelfaktors zu erzielen. Absolut betrachtet ist
die magnetische Kopplung dadurch jedoch geringer, als bei einem Spulensatz mit
dhnlicheren Maflen.

In Abb. 3.17 sind die gefertigten Spulenkérper mit den Wicklungen dargestellt.
Die Wicklungen der Primérspule werden nicht abgedeckt und liegen offen auf dem
Ferritspiegel®. Die Sekundarspule wird von unten durch ein Gitter gestiitzt, sodass
Luftkiihlung der Windungen méglich ist.

Fiir den inneren Aufbau der Windungen der Primérspule wurden zwei parallel
verlaufende Litzleiter mit je 7350 Adern und dem Aderdurchmesser 0,071 mm
gewahlt®. Ein vergleichbares Design mit nur einem Leiter wiirde zusétzliche Ma8-
nahmen zur Vermeidung von Teilentladungen” an den Zuleitungen erfordern, da
die auftretenden Spannungen dann um den Faktor 4 grofler wiren. Die beiden
Teilwicklungen der DD-Spule sind in Reihe geschaltet und besitzen jeweils 3,5
Windungen.

Die DD-Sekundérspule wurde mit zweilagiger Wicklung entworfen. Die beiden
Teilspulen besitzen je 9 Windungen. Fiir die Wicklungen wird ebenfalls Litze mit
7350 x 0,071 mm Aderdurchmesser verwendet.

FEM-Simulation des DD-Spulensystems

Die Windungen der DD-Spulen werden fiir die FEM-Simulation als homogenisier-
te Mehrfachwicklungen modelliert, um den Rechenaufwand zu reduzieren (siehe
Abb. 3.18). Die Induktivitdt der Primérspule betragt in der Simulation 17,8 yH.
Die Sekundéarspule besitzt eine Induktivitdt von 46,0 uH. Bei 85kHz Nennfre-
quenz, einer Fahrzeugbatterie mit 345V Minimalspannung, 55 A Maximalstrom
und 21 % Koppelfaktor betriagt die Induktivitat fiir den optimalen Wirkungsgrad
nach (3.26) 45,3 pH.

5Dies ist auch in der experimentellen Validierung méglich, da das Spulensystem als De-
monstrator nur in geschiitzter Laborumgebung betrieben wird.

SDie Auswahl der HF-Litze orientierte sich, neben der Verlustberechnung, auch am vorhan-
denen Lagerbestand.

"Die gemessene TE-Einsetzspannung der verwendeten HF-Litze betriagt 1,4kV. Bei zwei
Litzleitern parallel betrigt die Maximalspannung im Betrieb etwa 1,1kV (siche Abb. 5.14).
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Abbildung 3.16: (a) CAD-Konstruktion der Spulenkérper mit Ferritspie-
gel und Abschirmungen. (b) Explosionszeichnung des
GA-Spulenkérpers.  (¢)  Explosionszeichnung des  VA-
Spulenkérpers. Die Aluminiumplatte besitzt Locher fiir
die Durchfithrung der Anschlissse und fiir Luftzufuhr zur
Kiihlung der Wicklung.
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Abbildung 3.17: (a) Fotografie der Sekundérspule ohne Abschirmung und Fer-
rit. (b) Fotografie der Sekundéarspule mit montiertem Alumini-
umblech bei Ansicht von unten. (¢) Fotografie der Priméarspule.
Die Querverstrebungen fixieren die Windungen.

Der Koppelfaktor ist in diesem Design positionsabhéngig. Dem Anwendungssze-
nario entsprechend wird die horizontale Versatztoleranz gemafl SAE J2954 [16]
beriicksichtigt, aber kein vertikaler Versatz betrachtet. Der Koppelfaktor bewegt
sich damit im Bereich 17,7 % bis 22,3 %.

Die abschirmenden Aluminiumbleche hinter beiden Spulen sind in Abb. 3.18 trans-
parent dargestellt. Sie kénnen in Form einer Impedanzrandbedingung an ihren
Oberflichen modelliert werden, um zu vermeiden, dass sie aufgrund ihrer diin-
nen Struktur durch die finiten Elemente schlecht aufgelost werden. Dabei wird
ausgenutzt, dass Wechselstrom im relevanten Frequenzbereich 79kHz bis 90 kHz
aufgrund der geringen Skintiefe fast vollstandig an der Oberflache leitfdhiger Kom-
ponenten fliet. Das Innere des Leiters (bzw. der Abschirmung) kann aus der Si-
mulationsumgebung ausgeschlossen werden, wahrend die Impedanzrandbedingung
Stromfluss auf der Oberflache entsprechend der Materialeigenschaften zuldsst.
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Abbildung 3.18: (a) Abbildung der Spulen, der Ferritspiegel und der Alu-
miniumschirme des DD-Spulensystems. In einer Schnittebe-
ne ist die magnetische Feldstirke farblich hervorgehoben.
(b) Schnittbild des DD-Spulensystems mit Feldlinien und Dar-

stellung der magnetischen Feldstérke.

In Abb. 3.18 (b) sind der Verlauf der Feldlinien und die magnetische Feldstérke
dargestellt. Die Wirkung der Aluminiumbleche ist deutlich erkennbar. Die Aus-
sparungen in der fahrzeugseitigen Abschirmung verschlechtern die Eigenschaften
nur geringfiigig.
An der Sekundérspule wurde nur wenig Ferrit eingesetzt, um den Bauraum klein
zu halten. Dabei wird ausgenutzt, dass die DD-Spulen fiir die Flussfithrung nur
eine Achse mit geringer Reluktanz bendtigen. Durch die Simulation der magneti-
schen Flussdichte im Nennbetrieb kann gepriift werden, dass die Sattigungsfluss-
dichte des Ferritmaterials von 520 mH nicht iiberschritten wird. Die Ergebnisse
sind in Abb. 3.19 dargestellt. Falls die auftretende magnetische Flussdichte zu
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Betrag magn. 350
Flussdichte in mT

Ubersicht

Abbildung 3.19: Darstellung der magnetischen Flussdichte an der Oberfliche
der Ferritspiegel des DD-Spulensystems. Spulen und Alumini-
umbleche sind transparent dargestellt.

hoch ist, kann diese durch das Einbringen definierter Luftspalte gesenkt werden
[41].

3.6 Simulative Priifung

Nach der Auslegung ist eine umfassende simulative Plausibilitdtspriifung der Er-
gebnisse notwendig. Die Komponenten miissen der elektrischen Belastung in allen
Betriebspunkten standhalten. Unter Umstédnden missen auch externe Anforde-
rungen und Randbedingungen iiberpriift werden. Dies erfordert fiir die jeweilige
Topologie zahlreiche spezifische Simulationen. Um den Schwerpunkt dieser Arbeit
auf den mathematischen Zusammenhéngen zu belassen, ist die Priifung nicht Teil
dieser Arbeit. Im Folgenden ist jedoch eine Auswahl relevanter Themen zusam-
mengestellt:

e Induktivitdten und Gegeninduktivitdten der Spulen miissen durch FEM-
Simulation in allen zuléssigen Versatzpositionen bestimmt werden.

e Durch Schaltungssimulationen kénnen die maximal auftretenden Spannun-
gen und Stréome bei relevanten Betriebspunkten ermittelt werden. Dadurch
ist es moglich, die Komponenten des HF-AC-Netzwerks und die leistungs-
elektronischen Komponenten so zu dimensionieren, dass sie den Belastungen
standhalten.

e Das Spulensystem befindet sich wéahrend eines realen Ladevorgangs un-
ter dem Fahrzeug. Da der magnetische Fluss nicht vollstdndig innerhalb
des Kerns gefiihrt wird, wird auch die Umgebung von magnetischem Fluss
durchsetzt. Es muss daher gepriift und mit den Anforderungen abgeglichen
werden, in welchen Bereichen die Grenzwerte der magnetischen Flussdichte
nach ICNIRP 1998 [42] und ICNIRP 2010 [43] iiberschritten werden. Fiir
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Topologie 1 ist die Darstellung einer solchen Simulation in Kap. A.3 zu
finden.

e Die Verluste des Ferritkerns und Wirbelstromverluste in angrenzenden leit-
fahigen Komponenten kénnen bestimmt werden. Dies wird bspw. in [84]
behandelt.

e Die Warmeentwicklung durch Verluste innerhalb des Spulensystems muss
untersucht werden, um die Kiithlung auslegen zu kénnen. Weiterfiihrende
Informationen dazu finden sich in [69].

3.7 Ergebnisse der Auslegung

In Tab. 3.1 sind die Ergebnisse der Auslegung und ein Vergleich der gemessenen
und der simulierten Spulenparameter zu finden. Die Induktivitdten von Topolo-
gie 1 fallen in der Messung etwas geringer aus, da die Flussfithrung durch kleine
Spalte zwischen den Ferritkacheln schlechter ist, als in der Simulation angenom-
men. Auch der Koppelfaktor ist dadurch geringer. Die Spalte kommen durch die
fertigungsbedingte Toleranz der Mafle der Ferritkacheln zustande. Bei diesem De-
sign ist der Spulenabstand so klein, dass zuséitzliche Spalte zwischen den Ferritka-
cheln noch einen nennenswerten Beitrag zum Luftspalt des Gesamtsystems liefern.
Bei Topologie 2 stellt die homogenisierte Mehrfachwicklung eine sehr gute Appro-
ximation der VA-Spule dar, da die Windungen sehr dicht gepackt liegen. Bei der
GA-Spule ist dies nicht der Fall (Vgl. Abb. 3.17 und Abb. 3.18), sodass eine gro-
Bere prozentuale Abweichung zwischen Messung und Simulation der Induktivitét
auftritt.

Die Widerstandsmessung zeigt gute Ubereinstimmung mit den simulierten Wer-
ten, wobei die Messungenauigkeit bei derartig kleinen Widerstandswerten und der
groflen Reaktanz der Spulen bei mehreren Milliohm liegt.
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Tabelle 3.1: Ergebnisse der Auslegung des HF-AC-Netzwerks

Parameter

Topologie 1: Induk-
tiver Steckverbinder

Topologie 2:
DD-Spulensystem

Nenniibertragungsleistung
Nennfrequenz

10,5 kW
88 kHz

20 kW
85 kHz

Simulation Messung

Simulation Messung

Induktivitit L, 19,6 uH 16,7 uH 17,8 uH 16,7 uH
Induktivitdt Lo 19,6 puH 16,9 uH 46,0 uH 46,8 uH
Koppelfaktor 75,0 % 72,2% 17,7-22,3% 19-21,9 %
Wicklungswiderstand R 9,7 mS) 12,1 m$2 6,2 mS2 4,8 mS)
Wicklungswiderstand R 9,7m 12,2mQ2 22,5 m{2 21,1 m§2
Konstruktion
Spulengeometrie Zirkular DoubleD
Windungszahlen je8 3,5 (GA), 9 (VA)

Flachenmafle GA-Spule
Flachenmafle VA-Spule
Hohe GA (inkl. Gehause)

157 mm Durchmesser
157 mm Durchmesser
31 mm

660 mm x 660 mm
340 mm x 340 mm
40 mm

Hohe VA (inkl. Gehduse) 31 mm 30 mm
Bodenfreiheit beliebig 150 mm
Spulenabstand (Kupfer) 7 mm 100 mm
Ferrit
Permeabilitatszahl 2300 und® 3200 3200
Sattigungsflussdichte 470 mH 520 mH
HF-Litze
Anzahl Adern GA 7350 2 x 7350
Anzahl Adern VA 7350 7350
Aderdurchmesser 0,071 mm 0,071 mm
Kompensation
Schaltungsbezeichnung LCC-N LCC-S
Induktivitat L 11,9 uH 10,9 uH
Parallelkapazitat Cj, 2727 nF 321,4nF
Serienkapazitit Cs 1200 nF 600 nF
Sekundérkapazitit Cs entfallt 75,0nF

8 . . c s
Es wurden zwei verschiedene Materialien verwendet.
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Kapitel 4

Betriebsstrategie

Fiir den Betrieb eines induktiven Ladesystems wird eine Strategie zur Regelung
und simultanen Minimierung der Verluste benoétigt. Regelungskonzepte fir die
induktive Energietibertragung sind zahlreich in der Literatur zu finden (beispiels-
weise [108-111]).

In diesem Kapitel liegt der Schwerpunkt auf der Bereitstellung mathematischer
Methoden zur Implementierung einer Regelschleife, die weiches Schalten mit ZVS
sicherstellt. Dazu gehoren die ZVS-Zustandsberechnung und die zeitdiskrete Simu-
lation eines Ladevorgangs. Zur weiteren Minimierung der Verluste wird versucht,
die variable Betriebsfrequenz auf die Nennfrequenz zu regeln, um so den Leistungs-
faktor am Wechselrichter zu maximieren. Die Regelung der Ladeleistung erfolgt
in Anlehnung an bestehende Konzepte aus der Literatur. Sie wird benétigt, um
einen Batterieladevorgang zu demonstrieren.

4.1 Voriiberlegungen

4.1.1 Anforderungen

Die Betriebsstrategie eines induktiven Ladesystems wird in dieser Arbeit anhand
des Szenarios eines Batterieladevorgangs gepriift. Durch die SOC-abhéngige Leer-
laufspannung der Batterie kommt es im Betrieb zu einer fortwihrenden Anderung
des Arbeitspunktes (siche Kap. 2.4). Um die geforderte Ladeleistung bereitzu-
stellen, ist die Regelung der aktiven Komponenten notwendig. Zeitgleich werden
innerhalb der verfiigbaren Freiheitsgrade die Verluste minimiert.

Weiterhin wird angestrebt, den Ladevorgang mit einem einfachen Systemaufbau
und moglichst wenigen Komponenten umzusetzen. Auf die Erfassung von Mess-
werten, insbesondere mit hoher Abtastrate und entsprechend aufwéndiger Digi-
talisierung, wird verzichtet, soweit dies moglich ist. Auch wenn das Regelungs-
konzept zunéchst simuliert wird, soll es auch experimentell mit der begrenzten
Rechenleistung eines Embedded-Controllers umsetzbar sein (Siehe Kap. 5).
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4.1.2 Abstraktion der Dateniibertragung

Ein induktives Ladesystem erfordert auch die Ubertragung von Daten zwischen
den Steuerungseinheiten von GA und VA (siche Abb. 2.1). In dieser Arbeit wird
die Umsetzung der Dateniibertragung nicht behandelt. Es wird bei der Entwick-
lung der Betriebsstrategie angenommen, dass die Dateniibertragung ohne signifi-
kante Latenz moglich ist. Das Steuergerét befindet sich dabei auf der Primérseite
und benétigt von der Fahrzeugseite Angaben iiber Stromstarke und Spannung der
Batterie in Echtzeit. Die Zyklendauer der Regelung betrégt 1 ms.

4.1.3 Regelungskonzept

Die Regelung des induktiven Energieiibertragungssystems wird in diesem Kon-
zept vollstdndig unter Nutzung der aktiven Komponenten auf der Primérseite
ausgefithrt. Mit der selbstgefithrten Drehstrombriickenschaltung als netzseitigem
Gleichrichter kann die Zwischenkreisspannung der Primérseite gesteuert werden.
Die beiden Halbbriicken des HF-Wechselrichters konnen durch Schwenksteuerung
eine in Frequenz und Effektivwert variable, rechteckférmige Ausgangsspannung er-
zeugen. Mit diesen StellgréBen miissen durch das Regelungskonzept mehrere Ziele
erfiillt werden:

e Die Ladeleistung muss auf den vom Fahrzeug vorgegebenen Wert geregelt
werden. Da die Batterie eine Spannungsquelle ist, wird fiir den Batteriela-
devorgang in dieser Arbeit ein Ladestrom durch das BMS vorgegeben. Der
Leistungsregler muss den gemessenen Ladestrom nachfithren.

e Zur Minimierung der Schaltverluste muss der Arbeitspunkt ZVS erméogli-
chen. Dazu muss der Strom zum Schaltzeitpunkt der Halbbriicken bestimmt
werden.

e Zur Minimierung der ohmschen Verluste muss der Leistungsfaktor des HF-
AC-Netzwerks maximiert werden, indem die Betriebsfrequenz an die Nenn-
frequenz angeglichen wird.

e Beim Startvorgang des Ladesystems miissen hohe Einschaltstrome und har-
tes Schalten vermieden werden. ZVS ist wiahrend des Einschaltvorgangs nicht
aufgrund des Wirkungsgrads notwendig, da der Einschaltvorgang nicht lan-
ge andauert. Hartes Schalten kann durch elektromagnetische Stérung jedoch
zum Ausfall anderer Komponenten oder Geréte fithren [112].

Fiir einen geschlossenen Regelkreis miissen somit der Ladestrom der Batterie und
der Ausgangsstrom des HF-Wechselrichters bestimmt werden. Wie im weiteren
Verlauf dieses Kapitels erldutert wird, ist die messtechnische Erfassung des ZVS-
Zustands jedoch aufwindig und fehleranfillig, insbesondere wenn ZVS nicht vor-
liegt (siehe Kap. 4.2.3). In diesem Regelungskonzept wird daher auf die Erfassung
von Messwerten aus dem HF-AC-Netzwerk verzichtet. Anhand von Parametern,
die vom Steuergerét selbst vorgegeben werden, und von gemessenen Gleichgréfien,
wird stattdessen die Berechnung relevanter Strom- und Spannungsverlaufe durch-
gefiihrt.
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Abbildung 4.1: Ubersicht des Regelungskonzepts und der dazu erhobenen Mess-
werte im Ersatzschaltbild des induktiven Ladesystems.
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Eine Ubersicht des Regelungskonzepts ist in Abb. 4.1 dargestellt. Dabei ist der
Leistungsteil des induktiven Ladesystems die Regelstrecke. Dieser ist in Form eines
Ersatzschaltbildes von Topologie 2 abgebildet, das Regelungskonzept ist jedoch
fir beide Topologien einsetzbar. Die Regelgrolen sind der gemessene Strom der
Batterie Ivat und der berechnete Schaltstrom Ion. Die Berechnung des Istwerts
des Schaltstroms wird in Kap. 4.2.3 erklért. Dabei wird ein positiver Nulldurch-
gang der Spannung betrachtet. Es folgt daraus, dass der nacheilende Strom zum
Schaltzeitpunk noch einen negativen Zahlenwert besitzen muss. Der Sollwert des
Schaltstroms wird durch Umkehr des Vorzeichens mit (2.23) bestimmt und im
Folgenden mit —I1, bezeichnet.

Die Regler nutzen Messwerte der Zwischenkreisspannung Uq1, der Batteriespan-
nung Ut und des Batteriestroms Ihat, um die Ausgangsspannung des Wech-
selrichters uiny als Zusammenfiithrung der Stellgréfien f, S und Uq: zu beein-
flussen. Zur Regelung der Zwischenkreisspannung Uq4; benotigt die selbstgefiihrte
Drehstrombriickenschaltung ebenfalls eine DC-Spannungsregelung mit unterlager-
ter AC-Stromregelung. Auch die messtechnische Erfassung der Netzstrome und
-spannungen ist dazu notwendig. Konzepte fiir die Regelung eines aktiven Gleich-
richters sind unter anderem in [71, 113, 114] zu finden. Die Umsetzung im Rahmen
des Versuchsaufbaus dieser Arbeit wird in Kap. A.1 beschrieben.
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Der aktive Gleichrichter bietet einerseits, verglichen mit einer passiven Schaltung,
den Vorteil geringer Netzriickwirkungen. Die Zwischenkreisspannung durch die
Einbindung in die iibergeordnete Regelung anheben zu kénnen ermoglicht es an-
dererseits, das Einschaltverhalten und den Schaltzustand des HF-Wechselrichters
zu beeinflussen. Diese Freiheitsgrade werden im Betrieb der hier behandelten To-
pologien genutzt. Es ist jedoch auch moglich, die Betriebsstrategie eines indukti-
ven Ladesystems auf eine konstante DC-Zwischenkreisspannung und somit geringe
Komplexitit der Regelung aufzubauen.

4.2 Minimierung der Schaltverluste

Zur Minimierung der Schaltverluste bei variierenden Arbeitspunkten des Wechsel-
richters wird eine Regelschleife benétigt. Sie hat zum Ziel, ZVS durch Anderung
der Schaltfrequenz sicherzustellen. Die Grenzstromstirke —Ii, geméfl (2.23) re-
prasentiert den Sollwert des Stroms zum Schaltzeitpunkt einer Halbbriicke (siehe
Kap. 2.3.2). Der Istwert Ion muss durch die Wechselrichterregelung an den Soll-
wert angepasst werden.

4.2.1 7ZVS und LCC-Kompensation

In dem nach SAE J2954 [16] zugelassenen Frequenzband von 79 kHz bis 90 kHz
sollte der Strom der Spannung nacheilen, damit ZVS moglich ist. Die Auslegung
des Kompensationsnetzwerks in Kap. 3.2.2 und 3.3.2 stellt dies sicher und fiihrt
dazu, dass der Momentantwert des Stroms zum Schaltzeitpunkt bei Absenkung
der Frequenz steigt. Dazu tragt die Phasenlage der Grundfrequenz, aber auch die
dritte Harmonische des Stroms bei.

Der Schaltstrom wird mit Ion bezeichnet und ist der Momentanwert des Wech-
selrichterausgangsstroms iny zum Zeitpunkt einer Schalthandlung. Anhand des
in Abb. 4.2 gezeigten Ersatzschaltbildes kénnen die Schalthandlungen des Wech-
selrichters untersucht werden. Es beinhaltet den HF-Wechselrichter mit der Zwi-

S_|mg _|mESs i Ls Cs Ly i iy Ly

ww —— .
Ua ui cp_l_ M-dis /dtl lMdil /dt >

eq

Sy lx _|% S

Abbildung 4.2: Verlustloses Ersatzschaltbild fiir die Simulation verschiedener
Schalthandlungen des HF-Wechselrichters.

schenkreisspannung Ug41 und das HF-AC-Netzwerk. Um Unabhéngigkeit von der
konkreten Topologie zu wahren, ist das Lastnetzwerk nicht spezifiziert.

In Abb. 4.3 sind die Verlaufe von uiny und iiny bei verschiedenen Betriebspunkten
dargestellt. Innerhalb einer Schwingungsperiode treten vier Schalthandlungen auf.
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Abbildung 4.3: Simulierte Verldufe von Wechselrichterspannung und -strom bei
Verdnderung des Winkels 8 und der Frequenz.

Sie werden in Abb. 4.3 mit A bis D bezeichnet. Tab. 4.1 gibt die Zuordnung der
Bezeichnungen zu den Schalthandlungen der MOSFETSs aus Abb. 4.2 an. Bei sta-
tiondrem Betrieb der Halbbriicken mit 50 % Aussteuergrad sind die Verlaufe der
positiven und der negativen Halbschwingung identisch, sodass nur fir die ZVS-
Untersuchung nur A und B beriicksichtigt werden miissen. In [111] wird zudem
bewiesen, dass der Momentanwert des Stroms Ion betraglich bei Schalthandlung
B stets grofler ist als bei Schalthandlung A. Daher werden alle Schalthandlungen
mit ZVS ausgefiihrt, sofern die ZVS-Bedingung bei A erfiillt ist. Aufgrund des
nacheilenden Stroms muss der Momentanwert Ion,a bei Schalthandlung A gemé&f

Ion,a < —Im (4.1)

einen negativen Wert besitzen (sieche Abb. 4.3 (a)). Dabei gilt Ity > 0 per Defini-
tion nach (2.23).

Der ideale ZVS-Betrieb liegt vor, wenn der Strom zum Schaltzeitpunkt in einem
kleinen Intervall £Al4, um den Sollwert —Iy liegt. Dies ist in Abb. 4.3 (a) bei
Vollaussteuerung und der Schaltfrequenz 89 kHz der Fall. Die Verschiebung der
Schaltzeitpunkte durch Anderung des Schwenksteuerungswinkels 3 (sieche Abb.
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KAPITEL 4. BETRIEBSSTRATEGIE

Tabelle 4.1: Schalthandlungen des Wechselrichters in Abb. 4.2 und Abb. 4.3

Bezeichnung Schalthandlungen

A S3 aus S4 ein
B S1 aus So ein
C Sy aus Ss ein
D So aus S1 ein

2.8), beispielsweise zur Regelung der Ubertragungsleistung, hebt den ZVS-Zustand
jedoch auf, was an der {iberschwingenden Spannung uiny in Abb. 4.3 (b) sichtbar
wird. Durch Absenkung der Frequenz kann der ZVS-Zustand erneut erreicht wer-
den, wobei die Beeinflussung der Ubertragungsleistung in Abb. 4.3 (d) abgefangen
werden muss. In Abb. 4.3 (c) liegt ZVS vor, jedoch mit einem hohen Spitzenstrom
und einer grofler als notwendigen Phasendifferenz zwischen Strom und Spannung,
weshalb dieser Arbeitspunkt ebenfalls nicht den optimalen Wirkungsgrad auf-
weist. Um die Phasendifferenz zu minimieren hat die ZVS-Regelung zum Ziel, den
Schaltstrom Ion,a an den Sollwert —Ii, anzugleichen. Aus dem in Abb. 4.3 (¢)
dargestellten Zustand heraus muss die Frequenz entsprechend angehoben werden.

4.2.2 ZVS-Regelung

Der ZVS-Regler nutzt die Frequenz des Wechselrichters als Stellgrofle. Jede Fre-
quenzénderung wirkt wie ein Sprung auf den eingeschwungenen Zustand des AC-
Netzwerks. Ein grofler Frequenzsprung kann zu unzuléssig hohen Stromspitzen
fiihren, daher wird dieser Regler als Dreipunktregler mit einer festen Frequenz-
anderung Af realisiert [111, 115]. Der Wirkungsplan ist in Abb. 4.4 dargestellt.
Um zu verhindern, dass die Frequenz sich kontinuierlich bei kleiner Regeldifferenz

79...90 kHz

f

Abbildung 4.4: Wirkungsplan des Dreipunktreglers zur Steuerung der Fre-
quenz, mit dem der ZVS-Zustand nachgefithrt wird.
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Abbildung 4.5: Vergleich der Verldufe des Wechselrichterausgangsstroms bei
Messung mit unterschiedlichen Stromsensoren.

verandert, wird die Abweichung von —Ii;, um den Wert +Al4, akzeptiert. Ein
Begrenzungsglied sorgt dafiir, dass das gewiinschte Frequenzband nicht verlassen
wird.

Die Dynamik dieses Reglers ist gering, dies ist jedoch zur Vermeidung von Fre-
quenzspringen notwendig. Im Normalbetrieb dndert sich der Arbeitspunkt der
Batterie, und daraus folgend des Ladesystems, nur langsam. Bei Fehlerzustinden
oder Lastspriingen muss der ZVS-Regler nicht reagieren, da eine Frequenzénde-
rung nicht nicht zur Fehlerkldrung beitrdgt und die Abschaltung des Systems
durch andere Mechanismen erfolgen muss.

4.2.3 Berechnung des Schaltstroms

Um den ZVS-Regler geméafl Abb. 4.4 betreiben zu kénnen, muss der Schaltstrom
Ion,a bestimmt werden. Wie in Abb. 4.3 dargestellt, kann die Stromsteilheit
zum Schaltzeitpunkt der MOSFETs jedoch sehr grofl sein. Dies erschwert eine
Messung mit hoher Genauigkeit. Messtechnische Losungen erfordern entweder ei-
ne hohe Abtastrate oder die Synchronisierung der Analog-Digital-Wandlung mit
den Schaltzeitpunkten. Selbst wenn diese Synchronisierung gegeben ist, hdngt die
Strommessung jedoch von weiteren Faktoren ab. In Abb. 4.5 ist der Vergleich
zwischen den gemessenen Verldufen zweier Stromsensoren dargestellt. Der trans-
formatorische Stromwandler gibt den erwarteten Stromverlauf wieder. Lediglich
zu den Schaltzeitpunkten sorgt das begrenzte Frequenzband fir eine reduzier-
te Steilheit der Stromflanken. Dieser Wandler ist aufgrund seiner Grofle, seines
Gewichts und der Beschaffungskosten jedoch nur fiir Laboranwendungen geeignet
und kénnte in einem Serienprodukt nicht zum Einsatz kommen. Der deutlich kom-
paktere magnetoresistive Sensor liefert einen vo6llig anderen Stromverlauf. Seine
Bandbreite ist grofler, sodass die Harmonischen stirker ausgepragt sichtbar sind.
Die Messung ist jedoch von einer Storung iiberlagert, die von den Schalthandlun-
gen der MOSFETS ausgeht und in diesem Aufbau nicht abgeschirmt werden kann,
da der Stromsensor den Stromfluss durch die MOSFETSs darstellen soll. In Abb. 4.5
liegt dabei ZVS vor, wiahrend bei hartem Schalten noch gréfiere Storeinfliisse auf-
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treten wiirden. Dies erschwert die Messung des Stroms zum Schaltzeitpunkt. Fiir
die Implementierung der ZVS-Regelung in dieser Arbeit wurde daher eine Alter-
native zur Messung des Schaltstroms untersucht.
Ein mogliches Verfahren ist die Berechnung des Schaltstroms auf Basis von ge-
messenen DC-Grofen [116]. Diese kénnen mit einer Abtastrate gemessen werden,
die kleiner ist als die Schaltfrequenz. Die Berechnung des Schaltstroms zur Ein-
bindung in die ZVS-Regelung wird daher weiter verfolgt.
Das Ersatzschaltbild in Abb. 4.2 kann zur Visualisierung der notwendigen Da-
ten genutzt werden. Die Zwischenkreisspannung U4 wird messtechnisch erfasst.
Strom und Spannung der Batterie miissen ebenfalls gemessen werden, um die dqui-
valente Lastimpedanz Ze.q zu bestimmen. Im Betrieb gibt das GA-Steuergeréit die
Frequenz und die Phasenlage 3 der Halbbriicken des Wechselrichters vor. Diese
Groflen sind somit bekannt. Zusétzlich miissen die Bauteilwerte aller Komponen-
ten des HF-AC-Netzwerks vorliegen. In [111] wird gezeigt, dass der vollstandi-
ge Stromverlauf 4iny(t) bei primérseitiger LCC-Kompensation berechnet werden
kann, indem die Anteile der Harmonischen bis zur dritten Ordnung summiert wer-
den. Fiir die Regelung ist jedoch die Berechnung des Werts Ion,a ausreichend. An
dieser Stelle werden daher nur die wichtigsten Gleichungen zur Berechnung des
Schaltstroms wiedergegeben. Die vollstandige Herleitung und die mathematische
Beschreibung des Stromverlaufs kénnen in [111] nachgeschlagen werden.
Per Definition wird festgelegt, dass Schalthandlung A den Beginn des periodischen
Verlaufs von iinv(t) markiert. Daraus folgt der betrachtete Zeitpunkt to = 0. Zu-
néchst miissen Betrag und Phase der Harmonischen der Wechselrichterausgangs-
spannung bestimmt werden. Mit Berechnung der Fourierkoeflizienten a.;,,,» und
Duiny,n der Spannung uin(t) ergibt sich:

B

[aRem + 08 V8 ,
|Uinv,n| — inv, 5 inv,? - ﬂ-Udl’A - [sin (n . §> ‘ (42)

¢n = arctan (all””n) = arctan <sm(nﬁ)> ) (4.3)

—_— 1 —cos(n - )

Dabei ist n die Ordnung der Harmonischen. Die Spannung tiber der in Abb. 4.2
eingezeichneten Parallelkapazitit C}, betragt

Z
Ucpn = [Utnvin | 52— . (4.4)

Die Hilfsimpedanz Z,, ,, ist bei Betrachtung der Grundschwingung durch

—1

1

Z, = | jwCp +
Cp,1 P W%S+JWL1+

i (4.5)

ij2+§Cq

gegeben, wobei Z_, die AC-Lastimpedanz Z;, und, sofern vorhanden, die Impe-
danz der sekundéarseitigen Kompensationskapazitiat enthélt. Fiir hohere Harmoni-
sche bildet die Primérspule eine hohe Impedanz in der Parallelschaltung, sodass
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die Ndherung

1
Z N — 4.
ZCp,n#l ancp ( 6)
genutzt werden kann®.
Der gesuchte Schaltstrom wird mit
3
Real(Uc,, ,,) Imag(Uc, )
Iona = V2. Z:l [nst cos(¢n) — A sin(¢n) | + do
(4.7)

berechnet, wobei der zusétzliche Summand dp notwendig ist, um die Randbedin-
gungen des abschnittsweise definierten Stromverlaufs von i,y (t) zu erfillen [111].
Er wird durch

Uaa B
wLs 2

do = (4.8)

bestimmt.

Genauigkeit und Sensitivitdt des Verfahrens

Die Nutzbarkeit der Stromberechnung als Teil der ZVS-Regelschleife in der Praxis
héngt davon ab, ob die berechneten Werte ausreichend genau sind und wie sich
fehlerhafte Parameter auswirken. Der induktive Steckverbinder arbeitet mit fester
Positionierung und einem invarianten Koppelfaktor. Dadurch eignet er sich prin-
zipiell gut fiir das Berechnungsverfahren. Das DD-Spulensystem hingegen lésst
aufgrund des moglichen Versatzes einen Bereich des Koppelfaktors zu. Der exak-
te Wert ist dem Steuergerédt nicht bekannt, daher muss das Verfahren auch bei
leichter Abweichung plausible Ergebnisse liefern.

Die Bauteilwerte des HF-AC-Netzwerks werden grundsétzlich als bekannt voraus-
gesetzt. Dennoch muss berticksichtigt werden, dass die in der Berechnung ange-
nommenen Werte, beispielsweise durch Alterung der Kondensatoren oder Beein-
flussung des magnetischen Flusses von Induktivitdten, moglicherweise nicht der
Realitit entsprechen [117]. Anhand des Vergleichs mit einer Schaltungssimulation
wird daher in Abb. 4.6 der Einfluss verschiedener Parameter untersucht. Dabei
wird der vollstdndige Stromverlauf des DD-Spulensystems berechnet, da dies die
Darstellung aller relevanter Parameter ermdglicht.

Der berechnete Verlauf mit héchster Farbdeckung zeigt zunéchst die gute Uberein-
stimmung mit dem Stromverlauf der Schaltungssimulation bei Nutzung der kor-
rekten Parameter. Die kreisformige Markierung deutet dabei den berechneten und
fir die Regelung relevanten Schaltstrom Ion,a in der Flanke des Stromverlaufs
an. Abweichende Werte des Koppelfaktors im Bereich 19 % bis 24 % sind in Abb.
4.6 (a) durch unterschiedliche Farbschattierungen dargestellt. Es zeigt sich, dass

LFiir die Berechnung ist dabei nur die dritte Ordnung relevant, da héhere Harmonische
vernachlassigbar sind und geradzahlige Harmonische aufgrund der Symmetrie entfallen.
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Abbildung 4.6: Vergleich des simulierten Stromverlaufs éiny,sim mit der Strom-
berechnung unter Einbezug der Sensitivitdt fiir fehlerhaft be-
stimmte Parameter.

ein abweichender Koppelfaktor zwar zu einer fehlerhaften Berechnung des Strom-
verlaufs fithrt, der relevante Schaltstrom aber davon nur geringfiigig abhéngig ist.
Der Koppelfaktor beeinflusst nur den Grundschwingungsanteil des Stromverlaufs,
und dieser ist zum Schaltzeitpunkt in der Nihe seines Nulldurchgangs®. Die dritte
Harmonische wird unabhéngig vom Koppelfaktor korrekt berechnet. Daher fiihrt
es zu ausreichender Genauigkeit, dem Steuergerét einen Mittelwert des erwarteten
Koppelfaktorbereichs vorzugeben.

Der Einfluss der iibrigen Parameter ist in Abb. 4.6 durch abnehmende Farbde-
ckung bei Abweichung um jeweils 0 % bis 16 % vom Wert der Schaltungssimulati-
on dargestellt. Dabei ist das Vorzeichen der Abweichung jeweils so gewéhlt, dass
die Darstellung in Abb. 4.6 iibersichtlich bleibt. Die Zwischenkreisspannung der
Primérseite Uq:1, die Kompensationsinduktivitdt Ls und die Induktivitdt der Se-

2 Aufgrund der Auslegung des LCC-Netzwerks nach Kap. 3.3.2 gilt dies auch, wenn die Fre-
quenz vom Nennwert abweicht, da die Phasenlage an der Bifurkationsgrenze einen Sattelpunkt
besitzt (sieche Abb. 3.7).
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4.2. MINIMIERUNG DER SCHALTVERLUSTE

kundérspule L2 zeigen wenig Einfluss auf die Stromberechnung. Gréfleren Einfluss
haben die Kapazititen Cp,, Cs auf der Primérseite und Cs auf der Sekundérseite.
Diese Parameter miissen mit maximal 4 % Toleranz bekannt sein, um eine fehler-
hafte Berechnung zu vermeiden. Den grofiten Fehler in der Berechnung verursacht
jedoch die Abweichung der Induktivitdat der Primérspule L1, sodass hier eine To-
leranz von maximal 2 % vorliegen sollte.

Die Auswirkungen einer fehlerhaften Berechnung der dquivalenten Lastimpedanz
werden in den folgenden Abschnitten behandelt.

Strom- und Spannungsverldufe des HF-Gleichrichters

Ein weiterer fir die Stromberechnung relevanter Parameter ist die dquivalen-
te AC-Impedanz des Lastnetzwerks, bestehend aus dem HF-Diodengleichrichter
und der Batterie. Neben Messfehlern bei der Bestimmung von Batteriestrom und
-spannung muss berticksichtigt werden, dass der Eingangsstrom des Gleichrichters
von einem sinusférmigen Verlauf abweichen kann und Liickbetrieb moglich ist.

In Verdéffentlichungen zu induktiven Energieiibertragungssystemen wird {iblicher-
weise die in [29] vorgestellte Naherung des dquivalenten AC-Widerstands (3.1)
genutzt. Diese nimmt an, dass der Grundschwingungsanteil des Eingangsstroms
des Gleichrichters Irec,1 = w/\/g Ia2 betragt und in Phase mit der Eingangsspan-
nung ist. Nahert sich der Arbeitspunkt des Gleichrichters jedoch dem Liickbetrieb,
dann ist diese Annahme nicht mehr giiltig. Abb. 4.7 zeigt beispielhaft die Verlaufe
von Strom und Spannung an der Grenze des Liickbetriebs bei einem Gleichrichter
gemafl Abb. 4.8. Der Stromverlauf ist nicht sinusférmig. Daher weicht die durch

2 : : : Uree/Uaz
irec /Lo
————— irec1/Ias FET
— — — e /Ia2 Cale

Strom u. Spannung normiert
(=]

0 5 10 15 20
Zeit in us

Abbildung 4.7: Vergleich der Grundschwingung des simulierten Stromverlaufs
mit dem berechneten Verlauf auf der AC-Seite eines HF-
Gleichrichters an der Liickbetriebsgrenze. Die dargestellten Gro-
Ben sind im Ersatzschaltbild Abb. 4.8 eingezeichnet.

schnelle Fourier-Transformation (FFT) bestimmte Grundschwingung in Amplitu-
de und Phasenlage von der nach [29] berechneten Grundschwingung (Calc) ab.
Die Berechnung eines dquivalenten AC-Widerstands ist in diesem Betriebspunkt
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KAPITEL 4. BETRIEBSSTRATEGIE

somit fehlerhaft. Fir die ZVS-Regelung muss eine dquivalente AC-Impedanz be-
stimmt werden, wobei weiterhin neben den DC-Groéflen Ipat, Upay und Uq; keine
Messwerte zur Verfiigung stehen. Der folgende Abschnitt behandelt die Herleitung
dieser Impedanz.

4.3 Erweiterte Berechnung der Lastimpedanz

Eine préazise Bestimmung der dquivalenten AC-Impedanz der Last ermdglicht auch
eine prézise Berechnung des Schaltstroms. Daher wird die Berechnung der AC-
Impedanz im Folgenden fiir beide betrachteten Topologien hergeleitet. Die Vor-
gehensweise besteht dabei aus der Berechnung der zeitlichen Verldufe von Strom
und Spannung auf der AC-Seite des Gleichrichters. Daraus kénnen die Fourierko-
effizienten der Grundschwingungen und somit die komplexen Grundschwingungs-
effektivwerte bestimmt werden. Die resultierenden Berechnungsvorschriften der
dquivalenten AC-Impedanz miissen einfach genug sein, um sie auf einem Steuer-
gerdt zu implementieren und in Echtzeit berechnen zu lassen.

4.3.1 Verlaufe im Zeitbereich bei LCC-N Kompensation

Die dquivalente AC-Impedanz der Last bei LCC-N Kompensation wird unter Ver-
nachldssigung der Spulenverluste berechnet. Abb. 4.8 zeigt den dafir relevan-
ten Ausschnitt der Schaltung als Ersatzschaltbild im Zeitbereich. Spannung und

I
»
1
Ly i iy Ly iec A A
—illl > <l
uli Afd?g/dtl l]\/[dh/df iuZ ur(“i C) Ugo
[ ——
X2

Abbildung 4.8: Ersatzschaltbild des Spulensystems und des Gleichrichters ohne
Kompensation der Sekundérseite.

Strom auf der DC-Seite des Gleichrichters werden als ideal geglittet angenom-
men. Die zeitlichen Verlaufe von 4;ec und urec miissen bestimmt werden, wobei
ohne Kompensation auf der Sekundirseite tyec = uz und irec = —ia gilt. Die
gesuchte dquivalente AC-Impedanz ist durch die Grundschwingungseffektivwerte
mit
Qrec 1
2y, =5 (4.9)

lrec ,1
definiert.
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4.3. ERWEITERTE BERECHNUNG DER LASTIMPEDANZ

Herleitung der Funktionen im Zeitbereich

Die Spannung der Primérspule ist bei Verwendung des LCC Kompensations-
netzwerks in guter Naherung sinusformig, da dieses als schmalbandiges Filter
wirkt [111, 118]. Der zeitliche Verlauf wird daher mit

w1 (t) = Uy sin(wt + \) (4.10)

angesetzt®. Bekannt sind die aktuelle Betriebsfrequenz und die Parameter des
Spulensystems. Der Arbeitspunkt der Batterie ist durch die Messwerte U4z und
la2 gegeben.

Fliefit Strom durch die Sekundérspule, dann sind jeweils zwei der Dioden leitfdhig
und die DC-Zwischenkreisspannung des Gleichrichters liegt auch an der Fahr-
zeugspule an. Somit kénnen folgende Systemgleichungen aus Abb. 4.8 abgeleitet
werden:

L din() | din(t)
u1(t) —L17+MT (4.11)
ua(t) = Uz - sgn(—ia(t)) = Mdzéit) + Ly dlsgt) . (4.12)

Dabei bezeichnet sgn() die Signumfunktion. Die Stréme und Spannungen haben
einen periodisch wiederholenden Verlauf mit der Periodendauer T'. Fiir die Ana-
lyse geniigt es, eine Halbschwingung zu berechnen. Um die Gleichungen zu ver-
einfachen, wird im Folgenden nur die positive Halbschwingung von trec und irec
betrachtet. Durch das Eliminieren von di; (¢)/dt ergibt sich die Gleichung

dia(t)  LiUaz — M - Uy sin(wt + \)

4.13
dt LiLy — M? ( )
und durch Integration folgt daraus der Stromverlauf der Fahrzeugspule:
io(t) = — (L Ut + 2 cos(wt + A)) + 1 (4.14)
2 _L1L2—M2 1Yd2 w 1 kon - .

Der Beginn der betrachteten Halbschwingung wird per Definition durch den Null-
durchgang des Stroms zum Zeitpunkt to = 0 festgelegt. Aus der Randbedingung
12(0) = 0 folgt dann die Berechnung der Konstante

1

_ M
Iion=—7—"—"—+ -— 4.1
K T . I o Ui cos(N) (4.15)

und somit der Stromverlauf:

LUz - wt + MU, (cos(wt 4+ A) — cos(N))

irec(t) = —i2(t) = w(L1Lz — M?)

(4.16)

Um den Strom- und den Spannungsverlauf auf der AC-Seite des Gleichrichters
anschaulich zu machen, sind diese in Abb. 4.9 beispielhaft dargestellt.

3Diese Annahme wurde durch eigene Schaltungssimulation bestétigt.
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t=1t t=T/2
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Abbildung 4.9: Berechnete Verldufe der Spannung und des Stroms am Eingang
des Wechselrichters, falls kein Liickbetrieb vorliegt.

Fiir die weitere Analyse muss beriicksichtigt werden, dass der Strom der Sekundar-
spule moglicherweise innerhalb jeder Halbschwingung ganz zum Erliegen kommt.
Dies wird als Liickbetrieb bezeichnet und tritt auf, wenn die induzierte Spannung
der Sekundérspule nach einem Nulldurchgang des Stroms iz noch nicht grofier
ist als die Zwischenkreisspannung Ugz. Die Dioden sperren in diesem Zustand.
Da die Randbedingungen der Gleichungen fiir Spannungen und Stréme davon
abhéngen, ob Liickbetrieb vorliegt, muss dies zunédchst ermittelt werden. An der
Liickbetriebsgrenze besitzt der zeitliche Verlauf des Stroms einen Nulldurchgang
zum Zeitpunkt ¢t = 7/2. Aus i2(7T/2) = 0 folgt

7TL1 Ud2
oMU,

cos(A) = (4.17)
Zudem entspricht die induzierte Spannung der Sekundéarspule bei Grenzwertbe-
trachtung genau der Zwischenkreisspannung nach dem Stromnulldurchgang. Dies
ist nach (4.12) nur moglich, wenn di2(t = 7'/2)/dt = 0 gilt. Durch Einsetzen von
(4.10) und (4.11) in (4.12) unter dieser Bedingung folgt der Zusammenhang

u2 (Z> = %01 - sin (% + A) = sgn |:irec (Z):| . Ud2 = —Ud2 (4.18)

2) " I 2
sin() = L2laz (4.19)
MU,

Die mittlere Stromstirke der Sekundérspule muss in jeder Halbschwingung der
Stromstéarke des DC-Zwischenkreises entsprechen. Berechnet man

9 T/2
T 71rec(t)dt == Id2 (420)
T t=0

und setzt (4.17), (4.19) und (2.13) ein, so erhdlt man die Stromstarke des DC-
Zwischenkreises an der Grenze zum Liickbetrieb des Gleichrichters:

2 - Uja2

A (4.21)

Iiar =
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Randbedingungen ohne Liickbetrieb

Ist der Strom des DC-Zwischenkreises mit 142 > Ig, grofer als der Liickbetriebs-
grenzwert, dann liickt der Strom nicht. Die gesuchte Spannung urec betrégt in der
positiven Halbschwingung

urec(t) = Sgn[irec(t)] . Ud2 = Ud2, (422)

da die Dioden iiber das vollstdndige betrachtete Zeitintervall leitfahig sind. Der
Stromverlauf wird durch (4.16) beschrieben, die beiden Unbekannten A und U;
miissen jedoch noch bestimmt werden. Da zum Zeitpunkt ¢ = T'/2 ein Nulldurch-
gang des Stroms vorliegt, gilt die Randbedingung (4.17) erneut und es folgt

(4.23)

(WL1 Ua2 )
A = arccos .

oMU,

Durch das Einsetzen von (4.16) und (4.17) in (4.20) kann auch U; bestimmt
werden:

U = ﬁ ((L1L2 — M?)wla2)? + (L1Ua2)? . (4.24)

Randbedingungen bei Liickbetrieb

Liickbetrieb liegt vor, wenn Isqs < Ingr erfillt ist. Wahrend (4.16) und (4.22)
in einem Zeitintervall mit Stromfluss weiterhin giiltig sind, wird das Zeitinter-
vall ohne Stromfluss durch die folgenden aus Abb. 4.8 abgeleiteten Gleichungen
beschrieben:

is(t) = 0 (4.25)
u(t) = L dléit) (4.26)
ua(t) = Mdiéf) . (4.27)

Aus der Kombination dieser Gleichungen folgt die Spannung
M~ .
uz(t) = L—Ul sin(wt + A), (4.28)
1

die in der Zeit des stromlosen Zustands an der Fahrzeugspule anliegt. Die Dioden
des Gleichrichters sperren.

Wenn die Zwischenkreisspannung zum Zeitpunkt o = 0 von der induzierten Span-
nung der Fahrzeugspule iiberschritten wird, sind die Dioden bis zum néchsten
Nulldurchgang des Stroms zum Zeitpunkt ¢ = ¢ leitfdhig. Dies ist in Abb. 4.10
dargestellt. Zur vollstdndigen Beschreibung des Strom- und Spannungsverlaufs
miissen ¢; und A bestimmt werden. Mit Hilfe der Randbedingung (4.19) wird zu-
nichst U aus dem Stromverlauf (4.16) eliminiert. Setzt man auBerdem den Liick-
betriebsgrenzwert (4.21) ein, so kann der Stromverlauf einer Halbschwingung bei
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Abbildung 4.10: Berechnete Verldufe der Spannung und des Stroms am Eingang
des Wechselrichters bei Liickbetrieb.

Liickbetrieb wie folgt formuliert werden®:

() = Inar - 5 [sin(wt) — wt 4 cot(A)(1 — cos(wt))] 0<t <ty
el =9 0 t <t <T/2
(4.29)
Aus der Randbedingung irec(t1) = 0 folgt:
cot()) = sin(wt) — wty (4.30)

cos(wti) — 1

Da im Zeitintervall ¢ > ¢; innerhalb der betrachteten Halbschwingung kein Strom
flieflt, gilt der Zusammenhang

2 /“
T t=0

irec(t)dt = Id2 (431)

zwischen iyec(t) und Ig2. Durch Berechnen des Integrals und Einsetzen von (4.30)
ergibt sich die Gleichung

(sin(wt1) — wty)?

1 — cos(wty) ’ (4.32)

1 1
Tao = Inar - 5 [2(0.)151)2 +1- cos(wtl) +
in der neben t; alle Unbekannten eliminiert sind. Dennoch kann sie analytisch
nicht nach t; aufgelost werden. Es ist jedoch moglich eine einfachere Funktion
g(t1/T) zu definieren, welche die Gleichung

Tao = Inge - g(t1/T) (4.33)

erfiillt. Diese Funktion muss die Definitionsmenge (0,0,5] besitzen und auf die
Zielmenge (0, 1] abbilden, da die Stromstérke maximal der Grenzstromstérke des
Liickbetriebs entsprechen kann. Abb. 4.11 stellt den gesuchten Zusammenhang aus
(4.32) grafisch dar. Durch eine Kurvenanpassung (curve fit) wird die Funktion

“Dabei wird das Additionstheorem cos(z + y) = cos(z) cos(y) — sin(z) sin(y) genutzt.
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Abbildung 4.11: Darstellung der Gleichung (4.32).
g(t1/T) = 23,75 - (t,/T)*"* (4.34)

abgeleitet, die die gesuchte Funktion aus Abb. 4.11 fir ¢; € (0,7/2] mit einer
RMS-Abweichung von 0,37 % nachbildet. Nun kann ¢; berechnet werden:

Ia2 oo
=T ——= . 4.
! (23,75~1LGr) (4.35)

Diese Berechnungsvorschrift gilt vollig unabhédngig von den Parametern des Spu-
lensystems und der Kompensation, da diese aus (4.32) bereits eliminiert wurden.
Alle ibrigen Unbekannten kénnen durch Einsetzen in (4.19) und (4.30) direkt
bestimmt werden. Fiir den Verlauf der Spannung folgt damit:

Sgn(ircc(t)) . Ud2 0 S t < tl

trec(t) = { LM1U1 sin(wt + ) 61 <t<T/2 (4.36)

4.3.2 Verldufe im Zeitbereich bei LCC-S Kompensation

Fiir die Berechnung der dquivalenten AC-Impedanz der Last wird auch bei dieser
Topologie zunéchst ein Ersatzschaltbild erstellt. Die Verluste werden vernachlas-
sigt. Durch die filternde Wirkung des LCC-Netzwerks und die geringe Riickwir-
kung der Sekundérseite auf den Strom der Primérspule aufgrund von schwacher
Kopplung, ist dieser in guter Niherung sinusformig® [83]. Die induzierte Spannung
der Sekundérspule ist dann ebenfalls sinusférmig und kann fiir die Analyse der
Lastimpedanz als Spannungsquelle modelliert werden. Daraus folgt das in Abb.
4.12 dargestellte Ersatzschaltbild mit

Uind (t) = Uind - sin(wt + ¢) . (4.37)

5Diese Annahme wurde durch eigene Schaltungssimulation bestétigt.
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Abbildung 4.12: Ersatzschaltbild der Sekundérseite des AC-Netzwerks und des
Gleichrichters bei LCC-S Kompensation.

Stromverlauf im Zeitbereich

Aufgrund des periodischen Verlaufs geniigt es, eine Halbschwingung des Stroms
zu betrachten. Wie in Kap. 4.3.1 wird dazu die positive Halbschwingung von
Irec = —i2 und urec ausgewahlt. Aus Abb. 4.12 folgt die Maschengleichung

dio (t)
dt

1 N
Ugs = N /iz(t) dt + Uco + Lo + Uina - sin(wt + C) R (4.38)
2

wobei Uco der Anfangswert der Spannung iiber C2 im betrachteten Zeitintervall
ist. Zur Berechnung der Losung i2(t) wird die Laplace-Transformierte von (4.38)
bestimmt:

1 1 1 X ~ w Cs
;Udz = g (62[2(8) + Uco) —+ SLQ[Q(S) - 22(0) + Uing - me . (439)

Per Definition besitzt iz einen Nulldurchgang zum Zeitpunkt to = 0. Mit der
Auslegungsvorschrift wn = 1/v/La - Co folgt:

Ua2 — Uco Uina - €° w s
I = _ . . . 4.40
2(s) Lo (w? + s?) Lo w2+ 52 wi +s? ( )

Laplace-Riicktransformation ergibt die Gleichung

o (1) = Uina { cos(wnt + ¢) — cos(wt + ¢) _ cos(—wnt + () — cos(wt + ()
el = Lo 2(wn — w) 2(w~ + w)
" Uaz — Uco

ol sin(wnt) . (4.41)

Diese beschreibt den Stromverlauf in einer Halbschwingung, ist aber aufgrund der
Definitionsliicke bei w = wn ungeeignet fiir weitere analytische Untersuchungen.
Da das notwendige Frequenzband zur Umsetzung der ZVS-Regelung bei dieser
Topologie jedoch sehr schmal ist (vgl. Kap. 3.3.2), kann die Vereinfachung wxy = w
genutzt werden. In Worten ausgedriickt entspricht dies der Annahme, dass die
Kapazitdt C's bei jeder betrachteten Frequenz vollstdndig die Blindleistung von Lo
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kompensiert. Die Berechnung der Laplace-Riicktransformierten von (4.40) ergibt
nach Einsetzen von wny = w:

Udg — Uco Uind

i2(t) = ols sin(wt) —

(wt - sin(wt + ¢) + sin(wt) - sin(¢)) -
(4.42)

Nun muss die Grenze zum Liickbetrieb des Gleichrichters identifiziert werden. Die-
ser Betriebszustand besitzt nach einer Halbschwingung einen Nulldurchgang des
Stroms. Aus i2(7/2) = 0 folgt sin(¢) = 0. Da der Strom an der Liickbetriebsgren-
ze bei jedem Nulldurchgang fiir einen infinitesimal kurzen Zeitraum zum Erliegen
kommt, gilt auflerdem

di2(t = 0)
dt
Aus der Kombination der beiden Randbedingungen folgt Uco = Uqz2, die Kapazitét
C5 wird also in jeder Halbschwingung auf den Wert £Uq2 geladen.
Betriebspunktunabhéhngig 1adt der Strom irec = —i2 die Kapazitidt Cy in jeder
Halbschwingung um. Daraus folgt

=0. (4.43)

T/2

! irec(t) dt = 2Uco . (444)

c ),

Die mittlere Stromstérke einer Halbschwingung auf beiden Seiten des Gleichrich-
ters muss identisch sein:

T/2 T
/ irec(t) dt = *Id2 . (445)
0 2
Aus (4.44) und (4.45) kann der Zusammenhang
m  Iao
= —. == 4.4
Uco 3 wlh (4.46)

abgeleitet werden. Mit Uco = Uqz folgt daraus die Stromstéarke des DC-Zwischenkreises,
die die Grenze zum Liickbetrieb des Gleichrichters angibt:

Ice = gwcwd2 . (4.47)

Randbedingungen ohne Liickbetrieb

Wenn Iqs > Ing: erfiillt ist, lickt der Strom nicht (siehe Abb. 4.9). Die Spannung
auf der AC-Seite des Gleichrichters betrégt dann

urec(t) = Sgn[irec(t)] ~Ug2 = Uqz . (448)

Aus der Randbedingung i2(7/2) = 0 folgt sin(¢) = 0. Des weiteren gilt (4.45)
und ermoglicht die Berechnung von Uina. Durch Einsetzen in (4.42) ergibt sich
der vollstandig bestimmte Stromverlauf:

Ua2 — Uco (1_ 2wt

irec(t) = —io(t) = |Tq2 - wit —
irec(t) = —ia(t) [dz wt =

)} sin(wt) . (4.49)
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Randbedingungen bei Liickbetrieb

Liickbetrieb liegt vor, wenn die Stromstirke des DC-Zwischenkreises die Unglei-
chung l42 < I, erfillt. Wahrend die Dioden leiten wird der Stromverlauf durch
(4.42) beschrieben. Um den vollstdndigen Stromverlauf von irec zu bestimmen,
muss zunéichst der Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs t1 berechnet werden (sie-
he Abb. 4.10). Per Definition werden die Dioden aus Abb. 4.12 zum Zeitpunkt
to = 0 leitfdhig. Da der Strom in jeder Halbschwingung zum Erliegen kommt, gilt
die Randbedingung diyec(t = 0)/dt = 0 und es folgt:

Uda2 — Uco = Uina - sin(Q) . (4.50)

Der Stromnulldurchgang irec(t1) = 0 ermoglicht als weitere Randbedingung des
Stromverlaufs (4.42) unter Nutzung von (4.50) die Berechnung des Winkels (:

cot(C) = —— — cot(wti) . (4.51)

wt1
Mit der Randbedingung der Stromerhaltung f Ot Y irec(t) dt = %Idz und den Glei-
chungen (4.42), (4.50) und (4.51) kann schlieflich eine Gleichung abgeleitet wer-
den, die den Zeitpunkt ¢; als einzige Unbekannte enthélt:
27 - wlg - Ig2 wtq sin(wt1)

= —2. 4.52
Uaz — Uco sin(wtl) + wity ( )

Um ¢; zu bestimmen kann (4.52) weiter umgeformt und beispielsweise mit Hil-
fe einer Taylorreihenentwicklung des Terms sin(wt1)/(wt1) gelost werden. Unter
Nutzung der Hilfsvariablen

_ 27r-wL2 ~Id2

= 4.53
i Uaz — Uco ( )

besteht ein direkterer Losungsweg jedoch darin, durch Kurvenanpassung die Funk-
tion wt1 = h(kn) zu bestimmen. Die gesuchte Funktion ist in Abb. 4.13 dargestellt.
Eine mogliche Losung ist

T T T T T
T+

wty
]

0 20 40 60 80 100
Kh

Abbildung 4.13: Darstellung des Zusammenhangs von xy und wt;.

h(kn) = 1,01 - 107"k} + 2,348k)°%*" — 1,059 - 1,026™ 4 0,8958™ | (4.54)
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wobei die gesuchte Funktion im Intervall k1, € [0, 60] mit einer RMS-Abweichung
von 1,11 % nachgebildet wird. Fiir groere Werte von sy kann die Liickbetriebs-
grenze als Approximation genutzt werden. Somit gibt

. _{ 1/w-h(kn) 0<kn <60
L=

T/2 K > 60 (4.55)

den Zeitpunkt des Nulldurchgangs von irec an. Der Stromverlauf der positiven
Halbschwingung im Liickbetrieb kann durch Einsetzen von (4.50) in (4.42) fol-
gendermaflen formuliert werden:

2-:wLo

(Ug2—Uco)[sin(wt) —wt-(sin(wt) cot({)+cos(wt))] 0<t<t
trec(t) = -
ec(t) 0 t <t<T/2

(4.56)

Auch die Spannung uyec muss abschnittsweise berechnet werden. Solange die Di-
oden leitfahig sind, liegt die Zwischenkreisspannung U4z auch auf der AC-Seite des
Gleichrichters an. In der Sperrphase kann die anliegende Spannung aus Abb. 4.12
bestimmt werden. Wéhrend die Induktivitdt Lo im stromlosen Zustand span-
nungsfrei ist, wurde die Kapazitdt zum Zeitpunkt ¢; bereits umgeladen und halt
die Spannung —Uco. Mit der induzierten Spannung wuina aus (4.37) folgt

| sgn(irec(t)) - Uaz 0<t<t
urec(t) - { Uind . Sil’l(wt + C) —Uco t1 <t< T/2 (457)

4.3.3 Berechnung der komplexen dquivalenten Lastimpedanz

Nachdem die zeitlichen Verlaufe der Spannung und des Stroms am Eingang des
Gleichrichters bestimmt wurden, muss fiir die Uberfithrung in den Frequenzbe-
reich die jeweilige Grundschwingung als komplexer Effektivwert ausgedriickt wer-
den. Dazu werden die Fourierkoeffizienten ay,; und by ; in Sinus-Kosinus-Form
berechnet:

4 [T/
af1 = —/ F(t) - cos(wt) dt (4.58)
T Jiso
4 [T
br1 = T/ f(t) - sin(wt) dt (4.59)
t=0

Fiir f(¢) wird die jeweilige Funktion des Strom- oder Spannungsverlaufs im Zeit-
bereich eingesetzt. Die berechneten Koeffizienten aller betrachteter Falle sind im
Anhang in Kap. A.4 zu finden.

Die Effektivwerte folgen mit den Gleichungen

a? + b2
Qrcc,l = w - €eXp J - arctan Zuriemll (460)

a? + b2 .
lrec 1= w - €Xp J - arctan % . (461)
’ e 1
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Die gesuchte komplexe AC-Impedanz des Gleichrichters und der Last wird durch
Qrec 1
Z = —= (4.62)

lrec ,1

bestimmt.

4.3.4 Auswirkungen auf die Berechnung des Schaltstroms

Die komplexe AC-Lastimpedanz kann fiir die Berechnung des Schaltstroms nach
(4.2)-(4.8) genutzt werden. Um zu iiberpriifen, inwiefern das erweiterte Berech-
nungsverfahren die Genauigkeit erhoht und die Regelung des ZVS-Zustands ver-
bessert, wird fiir beide Topologien ein Vergleich mit den Ergebnissen einer Schal-
tungssimulation durchgefiihrt. Dabei werden die Auslegungsergebnisse aus Tab. 3.1
genutzt. Durch Variation der Frequenz und des Schwenksteuerungswinkels 5 wer-
den verschiedene Arbeitspunkte simuliert. In Abb. 4.14 sind die Auswirkungen der
erweiterten Impedanzberechnung in Abhéngigkeit des jeweiligen Batteriestroms
dargestellt. Zunédchst werden Betrag und Phase der dquivalenten Lastimpedanz
untersucht. Die Referenz bildet dabei das Ergebnis der Schaltungssimulation, wo-
bei die Impedanz Z; mit Hilfe einer FFT aus den Strom- und Spannungsverldufen
des HF-Gleichrichters gebildet wird.

Das erweiterte Berechnungsverfahren liefert bei dem induktiven Steckverbinder
eine leicht verbesserte Ubereinstimmung des Betrags der dquivalenten Impedanz
mit dem Simulationsergebnis. Der HF-Gleichrichter arbeitet bei dieser Topologie
unterhalb von etwa 20 A Batteriestrom im Liickbetrieb. Da die Berechnung nach
[29] den Liickbetrieb nicht berticksichtigt, weicht sie stérker von den Simulations-
werten ab. Bei dem DD-Spulensystem tritt dagegen Liickbetrieb erst bei unter
5 A Batteriestrom auf. Beide Berechnungsverfahren fithren zu einer guten Ap-
proximation des Betrags |Z; |. Eine deutliche Verbesserung bringt die erweiterte
Berechnung in beiden Topologien jedoch bei der Bestimmung der Phasenlage von
Z; . Da die Berechnung nach [29] grundsétzlich von einer rein ohmschen Impedanz
ausgeht, stellt die erweiterte Berechnung auch dann noch eine Verbesserung dar,
wenn es eine leichte Abweichung zur Phasenlage des Simulationsergebnisses gibt.
Der Vergleich des berechneten mit dem simulierten Schaltstrom ist in der drit-
ten Zeile von Abb. 4.14 dargestellt. Die Simulationsreihen bei verschiedenen Fre-
quenzen heben sich voneinander ab. Innerhalb einer Reihe ist der Arbeitspunkt
abhangig vom Schwenksteuerungswinkel 3. Es zeigt sich, dass Frequenz und Win-
kel keinen Einfluss auf die Genauigkeit der Berechnung des Schaltstroms besitzen.
Stattdessen ist eine Korrelation zum Batteriestrom sichtbar. Ein sehr grofier Strom
ermoglicht eine hohe Genauigkeit bei der Berechnung der dquivalenten Lastimpe-
danz. Bei sehr kleinen Stromstérken verliert die Lastimpedanz an Einfluss auf den
Schaltstrom. Die Berechnung des Schaltstroms wird dann durch das Kompensa-
tionsnetzwerk der Primérseite bestimmt. Sofern dessen Parameter bekannt sind,
ist ebenfalls eine hohe Genauigkeit der Schaltstromberechnung moglich.

Der Vergleich der absoluten Abweichungen des Schaltstroms beider Berechnungs-
verfahren von der Simulation in der vierten Zeile von Abb. 4.14 zeigt, dass die
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(b) DD-Spulensystem

(a) Induktiver Steckverbinder
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Abbildung 4.14: Erweiterte Impedanzberechnung und ihre Auswirkungen auf
die Schaltstromberechnung bei (a) dem induktiven Steckver-
binder und (b) dem DD-Spulensystem, aufgetragen {iber dem
jeweiligen Ladestrom.
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Abhéngigkeit von der Batteriestromstéirke in beiden Fallen gegeben ist. Die er-
weiterte Berechnung hat dabei aber eine deutliche Reduzierung des Fehlers zur
Folge und bildet das Simulationsergebnis in allen getesteten Arbeitspunkten besser
ab, als die Berechnung nach [29]. Insbesondere fiir den induktiven Steckverbinder
wird die ZVS-Regelung auf Basis der Schaltstromberechnung so erst ermoglicht.
Bei diesem ist die Abweichung an der Liickbetriebsgrenze besonders grof3. Das
DD-Spulensystem besitzt insgesamt einen geringeren Fehler in den Berechnungs-
ergebnissen. Abgesehen von dem Bereich, in dem der Batteriestrom sehr klein ist
und die Lastimpedanz keinen Einfluss auf den Schaltstrom hat, ist die Abweichung
konstant.

Der auch mit der erweiterten Berechnung verbleibende Fehler kann durch die
Einfiihrung eines Sicherheitsfaktors in der ZVS-Bedingung (4.1) abgefangen wer-
den [111].

4.4 Regelung des Ladestroms

Die Regelung des Ladestroms der Batterie bestimmt die Ubertragungsleistung des
Spulensystems. Mit dem Schwenksteuerungswinkel 8 und der Zwischenkreisspan-
nung Uqg: stehen zwei Grofien zur Verfiigung, die den Ausgangsspannungseffektiv-
wert des Wechselrichters beeinflussen.

Der Winkel 8 wird als StellgroBe fiir die Leistungsregelung eines induktiven Ener-
gieiibertragungssystems in der Literatur vielfach verwendet (siehe z.B. [111, 119]).
Diese Umsetzung ermoglicht das Stellen von 0V Ausgangsspannung und die Im-
plementierung eines PI-Reglers mit hoher Dynamik. Bei Schwenksteuerung muss
der Winkel 8 beim Einschaltvorgang kontinuierlich angehoben werden, damit es
nicht zu unkontrollierten Stromspitzen kommt. Bei sehr kleinem Winkel kann
jedoch ZVS nicht erreicht werden [119]. Daher muss dieser Bereich sehr schnell
durchfahren werden.

Ein Kompensationsnetzwerk mit geringer Eingangsimpedanz tragt dazu bei, dass
auch schon bei kleiner Wechselrichterausgangsspannung genug Strom flieit, um
ZVS zu erreichen. Dies ist bei dem induktiven Steckverbinder problemlos méglich,
da das System aufgrund des hohen Koppelfaktors der Spulen auch hohe Damp-
fung aufweist und gut kontrollierbar ist. Die Zwischenkreisspannung kann dann
fiir die Regelung der Frequenz genutzt werden und diese an die Nennfrequenz an-
gleichen, um den Wirkungsgrad zu maximieren. Der Winkel j ist fiir die Regelung
der Ladeleistung ausreichend.

Das DD-Spulensystem ist jedoch aufgrund der schwachen Kopplung schwerer kon-
trollierbar. Durch die Moglichkeit, die Wechselrichterausgangsspannung mit Hilfe
der Zwischenkreisspannung weiter anzuheben, kann das Kompensationsnetzwerk
mit einer hohen Eingangsimpedanz ausgelegt werden®. Das schnelle Anheben des
Winkels 3 fiihrt dann nicht zu einer hohen Ubertragungsleistung, sondern sorgt
nur dafiir, dass im Kompensationsnetzwerk genug Strom fliefit, um ZVS zu er-
reichen. Erst mit dem darauffolgenden Anheben der Zwischenkreisspannung wird

5Dies bedeutet, dass die Kapazitit Cp, klein gewihlt wird. (3.17) gibt den Einfluss auf den
Strom an.
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auch Energie {ibertragen. Somit wird die Zwischenkreisspannung in diesem Fall in
die Leistungsregelung eingebunden, um den Startvorgang zu vereinfachen.
In Abb. 4.15 ist der Aufbau des Reglers dargestellt. Durch den Faktor 7 kann der

0..w
] at,so. f
BMS ) Kpp + _//_ 8
A}f—
KLB
S
U S0
Koy + _//_ d1,soll
Ky
S

Abbildung 4.15: Struktur des PI-Reglers zur Stromregelung der Batterie.

Einfluss der Frequenz und des Ladestroms auf die Zwischenkreisspannung skaliert
werden, sodass die Regler beider Topologien den gleichen Wirkungsplan besitzen.
Die Regelung der Frequenz ist moglich, weil eine Anhebung der Zwischenkreis-
spannung zum einen nach (2.23) den Sollwert des Schaltstroms erhéht, und zum
anderen der Winkel 3 bei gleicher Ubertragungsleistung reduziert werden muss.
Beides fithrt zu einer Differenz zwischen dem Soll- und dem Istwert des Schalt-
stroms, worauf der ZVS-Regler mit einer Absenkung der Frequenz reagiert. Diese
Kopplung der Regler sorgt fiir einen hohen Wirkungsgrad, da bei Nennfrequenz
geschaltet wird, aber verhindert auch, dass die Regler an ihre Stellgré8enbeschrén-
kungen stoflen und wirkungslos werden.

Der Regler mit der Stellgrofle 8 kann mit deutlich héherer Dynamik ausgelegt
werden, als der Regler mit der Stellgréfle Uqg1 sonn. Letzterer gibt einen Sollwert fiir
die Regelung der selbstgefiihrten Drehstrombriickenschaltung vor.

Fiir die praktische Implementierung der Regler in Abb. 4.15 ist eine Stellgrofienbe-
schrankung notwendig. Der Winkel S liegt definitionsgemaf im Intervall [0, 7] (sie-
he Abb. 2.8), wihrend die Zwischenkreisspannung spezifisch in Abhéngigkeit der
jeweiligen Komponenten begrenzt wird”. Dies fithrt zu der Notwendigkeit, Anti-
Windup-Methoden zu implementieren. Die klassische Methode Back-Calculation
kann in diesem Regelungskonzept genutzt werden, aber auch komplexere Entwiirfe
sind méglich (siehe bspw. [120]).

“Im Fall der hier betrachteten selbstgefiihrten Drehstrombriickenschaltung ist das Span-
nungsband abhéngig von der Isolationsfestigkeit der Einzelkomponenten und von den Stabi-
litatsgrenzen der Regelung. Das genutzte Spannungsband in der experimentellen Umsetzung
dieser Arbeit ist in Kap. 5 zu finden.
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4.5 Simulative Analyse der Betriebsstrategie

Durch eine Simulation des elektrischen Netzwerks kann die Funktionsweise der
Regler gepriift werden. Dies ist, vor der experimentellen Verifikation, insbesondere
auch fiir die Abstimmung der Reglerparameter und die Untersuchung der Start-
und Abschaltvorginge notwendig. Die Simulationsschrittweite muss dabei klein
genug sein, um die Verldufe von Strom und Spannung bei einer Betriebsfrequenz
von bis zu 90 kHz aufzulésen. Andererseits erfordert der vollstdndige Ladevorgang
eine Simulationszeit von mehreren Minuten. Um durch eine effiziente Berechnung
die Simulationsdauer zu minimieren, wird im Folgenden beschrieben, wie die Si-
mulation gleichungsbasiert programmiert werden kann. Der Stromverlauf muss
fiir die Analyse des Schaltverhaltens durch ein Kleinsignalmodell nachgebildet
werden [109]. Ein linearisiertes Zustandsraummodell (wie in [121]) ist dafiir nicht
ausreichend.

4.5.1 Netzwerkgleichungen

Die Berechnung wird in diskreten Zeitschritten AT ausgefithrt, wobei der be-
trachtete Zeitpunkt mit ¢, = k- AT, k € N bezeichnet wird. In Abb. 4.16 ist
das Erstsatzschaltbild des DD-Ladesystems (Topologie 2) dargestellt. Die beiden

Ly Tvas
Uiy Ls Cs Ly 4 iy Ly C, X & Ry
—> <« Cae
Uine cp_l_ ucy Y05 Medis/dt Modiy/dt - uc2 =|v.,
Ulm‘t
R, Ry A 2

Abbildung 4.16: Ersatzschaltbild zur Formulierung der Netzwerkgleichungen
des induktiven Ladesystems.

Topologien unterscheiden sich, wie in vorhergehenden Schaltbildern, nur durch
die Kapazitat C2. Das Betriebsszenario und der Wirkungsplan der Regler bei-
der Topologien sind identisch, weshalb an dieser Stelle nur das DD-Spulensystem
explizit beschrieben wird. Die Spannungsquelle win, reprasentiert die Wechsel-
richterausgangsspannung und ist als Summe der Spannungen der Halbbriicken
folgendermafBien definiert (siehe Abb. 2.8):

v (t) = Uar <sgn[sin(wtk)] B sgn[sin(wty + 5)]) _ (4.63)

2 2

Als Senke dient die Spannungsquelle Upat, die nach Kap. 2.4 eine Kennlinie in
Abhéngigkeit des Ladestands einer HV-Fahrzeugbatterie hinterlegt hat. Der La-
destand wird mit (2.29) berechnet.
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Aus Abb. 4.16 kénnen die folgenden diskreten Anderungen innerhalb eines Zeit-
schrittes AT abgeleitet werden:

AT

Adiny = 7 . (uinv - uCp) (464)
At — AT - [La(ucp — ucs — Rii1) + M (uc2 + Uaz - sgn(iz) + Raiz)]
' Li-Ls— M2
(4.65)
N — AT - [L1(ucz + Uaz - sgn(iz) + Raiz) + M(ucp — ucs — Rii1)]
? M? =Ly Ly
(4.66)
AT
Alvay = T (Uaz — Upat — Rolvat) (4.67)
a2
AT . .
AuCp = Oi . (linv - Zl) (468)
p
Auc, = ACT iy (4.69)
AT
A =—"1 4.70
ucz = o (4.70)
AT .
AUqgz = o (Ji2] — Ipat) - (4.71)
a2

Die Momentanwerte der Gréflen aus (4.64)-(4.71) zum Zeitpunkt ¢; werden mit
der Vorschrift

z(ty) = x(tp—1) + Az (4.72)

berechnet.

Die leistungselektronischen Komponenten werden somit in der Simulation als ver-
lustlos angenommen. Es ist nicht moglich, das reale Schaltverhalten des Wechsel-
richters abzubilden, aber die Berechnung des Schaltstroms kann ausgefiihrt wer-
den. Daher kann die ZVS-Regelung implementiert werden, auch wenn sich die
Abweichung vom ZVS-Betrieb in der Simulation nicht in Form erhohter Schalt-
verluste auswirkt. Die Wicklungswiderstidnde konnen beriicksichtigt werden, be-
einflussen das Betriebsverhalten jedoch nicht wesentlich. Die Untersuchung des
Betriebsverhaltens und insbesondere des Startvorgangs erfordert keine Nachbil-
dung der Verlustmechanismen, da es ausreicht, die dafiir relevanten Kenngréien
abzubilden: Die Differenz des Soll- und des Istwert des Wechselrichterstroms zum
Schaltzeitpunkt und die Abweichung der Frequenz von ihrem Nennwert.

4.5.2 Regler

Auch die Regler miissen in diskreter Form notiert werden. In Abhéngigkeit der
jeweiligen Taktrate basiert die Berechnung der Regelgrofien auf der Schrittwei-
te ATr und wird zum Zeitpunkt ¢, = n-ATgr, n € N ausgefihrt. Fur die PI-Regler
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zur Ladestromregelung folgt aus Abb. 4.15:

AIloaut (tn) = Ibat,soll(tn) - Ibat (tn) (473)
B(tn) = Kp,g - Alpat(tn) + K1,8 - zn: Alvat(t;) - AT (4.74)
i=0
AE(tn) = Alvar(tn) — 7 [fn = f(tn) (4.75)
Udi sotl(tn) = Kp,u - AE(tn) + K10 i AE(t;) - ATr . (4.76)
i=0

Dabei ermoglicht der Faktor 7 die Gewichtung der beiden Regelabweichungen.
Der ZVS-Regler entspricht nach Abb. 4.4 der Gleichung

+Af, Alzvs(tn) > +Alay
f(tn) = f(tnfl) + _Af, AIZVS(tn) < —Algp , (477)
0, sonst

wobei die Regelabweichung durch
Alzvs (tn) = _[th(tn) - ION,A (tn) (478)

gegeben ist.

Die Reglerparameter wurden in diesem Konzept heuristisch bestimmt. Die Regel-
grofle B wird mit moglichst hoher Dynamik nachgefiihrt, soweit die Taktrate des
Reglers dies in der praktischen Umsetzung zulédsst. Zur Vermeidung von Instabi-
litdt muss der PI-Regler der Zwischenkreisspannung langsamer reagieren. In der
simulativen Untersuchung zeigte sich, dass eine um den Faktor 5 bis 10 geringere
Dynamik das gewtlinschte Verhalten hervorbringt. Die Dynamik des ZVS-Reglers
richtet sich nach der Rechenleistung des eingesetzten Controllers, da die Taktrate
davon abhéngt, wie viel Zeit die Berechnung des ZVS-Zustands (siehe Kap. 2.3.2
und 4.2.3) benétigt. Da jede Frequenzénderung als Sprung auf das eingeschwunge-
ne AC-Netzwerk wirkt, ist die Frequenzédnderung auf kleine Werte begrenzt (siche
Kap. 4.2.2).

4.5.3 Simulation des Einschaltvorgangs

Beispielhaft fiir die Analyse des Betriebsverhaltens wird ein Ladevorgang mit To-
pologie 2, dem DD-Spulensystem, simuliert. Die Parametrisierung entspricht den
in der Auslegung beschriebenen Komponenten und Werten (siehe Tab. 3.1). Im
Rahmen der Simulation werden Parametervorgaben und Ergebnisse in Form von
Absolutwerten jedoch nicht thematisiert, da dies Teil der Verifikation durch Expe-
rimente in Kap. 5 ist. Ziel der Simulation ist es, die Ablaufe der Betriebsstrategie
darzustellen und im Entwicklungsprozess eine Optimierung zu erméglichen, ohne
den Einsatz von experimentellen Aufbauten zu erfordern. Ein Uberblick des ge-
samten Ladevorgangs in der Simulation ist in Kap. A.2 dargestellt.

Insbesondere der Einschaltvorgang des induktiven Ladesystem wird simulativ un-
tersucht. Dazu sind der Verlauf des Winkels § und die Auswirkungen auf den
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(a) Strome und Schwenksteuerungs-Winkel
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Abbildung 4.17: Einschaltverhalten des Ladesystems im ersten Moment.
(a) Der Winkel 8 wird angehoben und der Wechselrichter-
strom iy erreicht nach 0,1s die ZVS-Bedingung. Es fliefit
dabei noch kein Ladestrom Ivas. (b)-(f) zeigen die Ausgangs-
spannung und den -strom des Wechselrichters zu verschiedenen
Zeitpunkten.

Wechselrichterstrom in Abb. 4.17 dargestellt. Der Winkel wird, beginnend bei
Null, in Abb. 4.17 (a) angehoben, sodass keine Einschaltstromspitzen auftreten.
Wahrend dieses Vorgangs iibertragt das Spulensystem noch keine Energie, erst
mit der Anhebung der Zwischenkreisspannung beginnt die Energieiibertragung.
Ab t = 0,1s liegt ZVS vor. Dies ist auch an den Verlaufen des Wechselrichter-
stroms in Abb. 4.17 (b) und (c) sichtbar. Der Strom zum Schaltzeitpunkt ist
gleichzeitig jeweils der Maximalstrom einer Periode, sodass Ion,a der Einhiillen-
den von iiny entspricht. Die Stromberechnung wird in Abb. 4.17 (a) jedoch, in
Anlehnung an eine Implementierung auf einem Embedded Controller, in Schrit-
ten von 100 ms ausgefithrt. Die Dauer bis zum Erreichen des ZVS-Zustands kann
durch die Wahl der Startfrequenz beeinflusst werden, dabei wird jedoch auch glei-
chermaflen der Betrag des Spitzenstroms bei hoherem Aussteuergrad beeinflusst.
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Die hier gewahlte Frequenz von 82kHz ist fiir den Startvorgang ein guter Kom-
promiss.

Ab dem Zeitpunkt ¢t = 0,5s wird der Winkel 8 zunéchst bei 0,9 - 7 gehalten, da
die Stromspitze zum Schaltzeitpunkt sonst sehr gro werden wiirde®. Dies ist in
Abb. 4.17 (f) dargestellt. Der ZVS-Zustand liegt nun vor und die weniger schnel-
len Regler greifen in den Arbeitspunkt ein. Abb. 4.18 (a) stellt den Einfluss der
Zwischenkreisspannung, der Frequenz und des Schwenksteuerungs-Winkels in den
ersten 8s dar. Durch die Anhebung der Zwischenkreisspannung flieit ab t = 3,5s

(a) Zwischenkreisspannug und Frequenz

-
. 1.3 85 N
% T T T T T T T 9 E
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Abbildung 4.18: Im weiteren Verlauf des Startvorgangs werden in (a) die Fre-
quenz und die Zwischenkreisspannung angepasst, sodass in (b)
schlieBlich der Ladestrom angehoben wird. (c) und (d) zeigen
die Ausgangsspannung und den -strom des Wechselrichters.

ein Ladestrom®. Die beginnende Energieiibertragung iiber das Spulensystem ist
auch anhand der Grundschwingung des Wechselrichterstroms in Abb. 4.18 (b)

8Die Umsetzung dieser MaBnahme erfolgt in diesem Fall durch das Begrenzen des Lade-
stromreglers, sobald der Betrag von Ion,a deutlich grofler ist als der Betrag von —Ity,.

9Der Ladestrom I, entspricht dabei nicht der Einhiillenden des Wechselrichterstroms iiny
und nimmt nur bei dieser Konfiguration zufillig den gleichen Wert an.
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sichtbar. Durch den weiter steigenden Grundschwingungsanteil liegt der Maximal-
wert des Wechselrichterstroms nicht mehr zum Schaltzeitpunkt an, wie in Abb.
4.18 (c) dargestellt. Dadurch weicht Ion,a in Abb. 4.18 (b) von der Einhiillen-
den des Stroms iiny ab. Der Winkel # kann nun weiter angehoben werden, da
der Betrag des Schaltstroms mit dem Beginn der Energietibertragung fallt. Die
Frequenz wird, nach dem Durchfahren der Arbeitspunkte ohne ZVS zu Beginn
des Vorgangs, kontinuierlich angehoben, da ZVS vorliegt. Durch die Anndherung
an die Nennfrequenz von 85kHz wird die Ubertragungsleistung erhéht und der
Wirkungsgrad verbessert.

Zusammenfassung

Durch die abschlieBende Simulation zeigt sich, dass das Regelungskonzept einen
Batterieladevorgang nach den Vorgaben dieser Arbeit ausfithren kann. Auch bei
variierendem Arbeitspunkt kénnen, durch ZVS und aktive Frequenzregelung, die
Systemverluste minimiert werden. Dabei kommt das System ohne Messwerte in-
nerhalb des HF-AC-Netzwerks aus. Die Simulation des Gesamtsystems ergibt zu-
dem, dass die Berechnung des Schaltstroms mit hoher Genauigkeit ausgefiihrt
werden kann. Sie bestéatigt damit die Ergebnisse aus Kap. 4.3.4. Voraussetzung
fiir die Berechnung bleibt jedoch, dass die Parameter des Kompensationsnetzwerks
bekannt sind.

Die Analyse des Einschaltverhaltens ist praxisrelevant, wenn die Zwischenkreis-
spannung nicht abgesenkt werden kann. Es konnte gezeigt werden, dass die zur
Verfiigung stehenden Freiheitsgrade bei Nutzung einer selbstgefiihrten Drehstrom-
briickenschaltung als Gleichrichter und LCC-Kompensation auf der Primérseite
ausreichen, um einen Startvorgang ohne hohe Stromspitzen auszufithren. Dadurch
kann auf einen zusétzlichen Gleichspannungswandler verzichtet werden.

Die Betriebsstrategie beider behandelten Topologien (siehe Kap. 2.2.4) ist iden-
tisch, daher sind die dargestellten Abldufe auch fiir beide Systeme charakteris-
tisch. Unterschiede in der Parametrierung und den gemessenen Gréfien werden im
Rahmen der experimentellen Validierung (Kap. 5) behandelt.
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Kapitel 5

Experimentelle Validierung

In diesem Kapitel wird zunéchst die fiir die Validierung eingesetzte Versuchsanlage
vorgestellt. Anschlieffend folgen die Beschreibung der Versuche und die daraus
abgeleitete Bewertung verschiedener Methoden und Konzepte dieser Arbeit.

5.1 Beschreibung der Versuchsanlage

5.1.1 Uberblick der Komponenten

Fiir die Bewertung der vorgestellten theoretischen Konzepte und die Validierung
der simulativen Ergebnisse ist eine Versuchsanlage erforderlich, die alle Leistungs-
komponenten eines induktiven Ladesystems nach Kap. 2.3 und die elektrische
Nachbildung einer HV-Fahrzeugbatterie nach Kap. 2.4 enthélt. Dazu konnten aus
einer vorangegangenen Dissertation ein ungesteuerter HF-Gleichrichter, Kompen-
sationskondensatoren, ein dreiachsiges Positioniersystem fiir die automatisierte
Ausrichtung der Sekundérspule und ein 19-Zoll Umrichterschaltschrank iibernom-
men werden [26]. Der Aufbau des Umrichters aus [26] wurde in dieser Arbeit
stark tUberarbeitet. Er wird als zentrales Element des Ladesystems im folgenden
Abschnitt gesondert beschrieben. Wie in Abb. 5.1 dargestellt, wird die induktiv
iibertragene Energie von einer elektronischen Last ins Netz zuriickgespeist. Die
Last dient als Emulation einer HV-Batterie und wird tiber eine analoge Schnittstel-
le als gesteuerte Spannungsquelle geméfl Abb. 2.17 betrieben. Die Steuerung der
Batterieemulation und des Umrichters iibernimmt ein NI cRIO-9074 Embedded-
Controller. Dieser beinhaltet einen Echtzeitprozessor und ein Field-Programmable
Gate Array (FPGA). Neben dem Ladestrom und der internen Messdatenerfassung
des Umrichters nutzt der Embedded-Controller keine weiteren Daten fiir die Rege-
lung. Der Leistungsteil und der Embedded-Controller bilden damit in ihren Funk-
tionen ein industrielles induktives Batterieladesystem nach. Fiir Vorgaben, die
Statusanzeige im Betrieb und die Messdatenerfassung wird ein Desktop-Computer
genutzt, der jedoch nicht an der Steuerung beteiligt ist. Er bildet, gemeinsam mit
weiteren Messgeraten, die Laborumgebung fiir die Beobachtung der Experimente
mit dem induktiven Energieiibertragungssystem.
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Desktop-Computer

Weitere Messgerite

Benutzerschnittstelle, Statusanzeige, Datenerfassung

Vorgaben Messwerte und Status

Embedded-Controller

Umrichterregelung Batterieemulation

Schaltsignale Messwerte Batteriespannung Ladestrom

);gg( Umrichter Elektronische Last )%(

Energieiibertragun;
Netz & sune Netz

Abbildung 5.1: Ubersicht der Daten-, Signal- und Energieiibertragung zur
Nachbildung eines induktiven Ladesystems im Labor.

5.1.2 Umrichter zur Erzeugung einer HF-Rechteckspannung

Der Umrichter ist die zentrale steuernde Komponente des induktiven Ladesystems.
Er entstand vollstandig in Eigenentwicklung im Rahmen der Arbeit an dieser und
einer vorhergehenden Dissertation [26]. Der Netzanschluss des Leistungsteils ist
dreiphasig fir 400 V Spannungsversorgung und Stréme von bis zu 63 A ausgelegt.
Die internen Sicherheitssysteme begrenzen die Zwischenkreisspannung auf 1000 V
und die Ausgangsstromamplitude auf 123 A. Die Frequenz der gestellten Recht-
eckspannung am Ausgang betrégt bis zu 100 kHz.

Abb. 5.2 zeigt den konzeptionellen Aufbau mit den wichtigsten Teilkomponenten
des Umrichters, wahrend in Abb. 5.3 eine Fotografie des Umrichterschaltschranks
dargestellt ist. Das Sicherheitskonzept umfasst zum einen die Schutztechnik am

Embedded-Controller

Sicherheitskreis Mess- Signalverarbeitung
Not-Aus % technik % . Fehlererkennung
Tiirkontakt

.
* . Not-Abschaltung
. Uberspannungsschutz @ @ @ . Signalwandlung

Analogteil

Netz- Schutz- Filt Gleich- Wechsel-
anschluss technik reer richter richter

Leistungsteil e M e
= Ear

Abbildung 5.2: Konzeptioneller Aufbau des Umrichters fiir den Betrieb als ein-
phasige Rechteckspannungsquelle.
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Steuereinheit —_ ¥

Stromamplitudentiberwachung
und RMS-Wert-Berechnung =

Schutztechnik und /‘b

Bedienelemente

Hauptschalter

IGBTs und Drosseln der © ) W
selbstgefithrten Dreh-
strombriicke

Zwischenkreiskondensatoren

Anschlusskasten Ausgang und
Ausgangsstromsensoren

Wechselrichter

Eingangsfilter und
Eingangsstromsensoren

Abbildung 5.3: Fotografie des Umrichterschaltschranks.

Netzanschluss und deren Steuerung tiber einen Sicherheitskreis (entwickelt und
beschrieben in [26]). Zum anderen werden die leistungselektronischen Komponen-
ten durch Grenzwertiiberpriiffungen auf dem FPGA des Embedded-Controllers
und analog auf einer Steuerungsplatine geschiitzt. Der Schaltschrank ist vollstéin-
dig geschlossen, durch Rollen ortsverinderlich und kann neben seinem Einsatz
in der induktiven Energietibertragung auch flexibel als Rechteckspannungsquelle
genutzt werden.

Im Schaltschrank befindet sich die Steuereinheit als separater 19-Zoll Einschub
ganz oben, um die elektromagnetische Stérung durch die weiter unten positio-
nierten Leistungshalbleiter zu minimieren. Ebenfalls im oberen Bereich, hinter
den Bedienelementen, ist die Schutztechnik verbaut. Die untere Hélfte des Schalt-
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schranks enthéilt den Leistungsteil.

Leistungsteil

Das Ersatzschaltbild des Leistungsteils ist in Abb. 5.4 dargestellt. Er ist zum

Sicherung 100 A
| e— 'J:L
Sicherung - _|G _|G _| 73 Q J J
0 A Schiitz (2x) 500 pH
O—E—/ X—'- -_' 2 mF 50 uF
o_E,_/ % - ] = ==
Hauptschalter TTT IT _|[’} _|L} _|é 730 J J
\ v / \ v I —~—\ v 4 — —_—
Schutztechnik EMV Filter Drosseln Gleichrichter Vorlade- Wechselrichter
IGBT 1,7 kV schaltung MOSFET 1,7 kV

Abbildung 5.4: Ersatzschaltbild des Leistungsteils.

Schutz der Halbleiter mit 80 A Schmelzsicherungen abgesichert!. Zwei redundante
Schiitze kdnnen die Spannungsversorgung des aktiven Gleichrichters unterbrechen.
Eines der Schiitze besitzt einen weiteren Abgriff, mit dem der Gleichspannungs-
zwischenkreis vor dem aktiven Betrieb intern iiber einen ungesteuerten Dioden-
gleichrichter zwischen zwei Phasen vorgeladen wird. Ein EMV-Filter reduziert die
Emission hochfrequenter Oberschwingungen in das Stromnetz?. Die Stromglit-
tung, die fir den Betrieb des aktiven Gleichrichters notwendig ist, wird durch
Drosseln mit einer Induktivitat von je 500 pH realisiert.

Der selbstgefithrte Gleichrichter und der Wechselrichter besitzen jeweils Snub-
berkondensatoren auf der Gleichspannungsseite, um die Zwischenkreisanbindung
niederinduktiv zu halten. Die grofle Zwischenkreiskapazitdt von 2mF glattet die
Zwischenkreisspannung. Eine weitere Schmelzsicherung dient dem Schutz der an-
geschlossenen Komponenten im Kurzschlussfall.

Die Integration der Leistungselektronik in den Schaltschrank ist in Form eines
CAD-Modells in Abb. 5.5 dargestellt. Durch die entfernte Seitenwand und die
transparent eingezeichneten Frontplatten ist die Positionierung einzelner Kom-
ponenten sichtbar. Die Leistungshalbleiter sind auf aktiv beliifteten Kiihlkérpern
montiert. Auf den DC-Anschliissen der Leistungshalbleiter befinden sich die Snub-
berkondensatoren. Die grolen Zwischenkreiskondensatoren hangen unter der Mon-
tageplatte, auf der der Kiihlkérper der Drehstrombriicke montiert ist. Kupferschie-
nen und -kabel verbinden die einzelnen Komponenten miteinander, wobei am Aus-
gang des Wechselrichters HF-Litze eingesetzt wird, um bei hohen Frequenzen auch
innerhalb des Umrichters Wirbelstromverluste zu reduzieren. Die Schutztechnik
ist in diesem Bildausschnitt nicht enthalten.

'Der 63 A Netzanschluss muss am Verteilerkasten mit einem 63 A Sicherungsautomaten
abgesichert sein.
?Die Dampfung betragt -30 dB bei Schaltfrequenz 16 kHz.
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|
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Durchfithrung zum
Anschlusskasten

EMV-Filter

Abbildung 5.5: CAD-Modell des Leistungsteils in der unteren Hélfte des Um-
richterschaltschranks. Die Seitenwand und Teile der Frontplat-
ten wurden entfernt oder transparent dargestellt.

Fiir den Laborbetrieb sind insbesondere die Halbleiter und der Zwischenkreis tiber-
dimensioniert worden, sodass in Versuchsphasen auch bei Notabschaltung keine
Gefahr besteht, diese zu zerstéren. Durch die aktive Kiithlung bleibt die Tempera-
tur der Leistungskomponenten bei 22kW Dauerlast unter 50 °C. Der gemessene
Gradient der Rechteckspannung am Ausgang des Wechselrichters betrdgt bis zu
20kV /us, wobei dies abhéngig vom Stromfluss ist.

Messtechnik und Signalverarbeitung

Eine Ubersicht der Messwerte, die innerhalb des Umrichters erfasst und verarbei-
tet werden, ist in Abb. 5.6 zu finden. Vor den Glattungsdrosseln der drei Phasen
befinden sich die in Abb. 5.5 dargestellten Hall-Effekt Sensoren zur Strommessung.
Uber ein Analogmodul des Embedded-Controllers wird die Spannung, die fiir den
Betrieb der selbstgefithrten Drehstrombriicke als aktiver Gleichrichter notwendig
ist, dreiphasig gemessen. Die Temperatur der IGBTs und MOSFETs, die Zwi-
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Abbildung 5.6: Messwerterfassung im Umrichterschaltschrank und Weitergabe
an den FPGA des Embedded-Controllers. Die Schaltsignale wer-
den nur bei aktiver Freigabe an die Treiber der Leistungstran-
sistoren weitergegeben.

schenkreisspannung und die Amplitude des Ausgangsstroms werden an den Con-
troller weitergegeben und zusétzlich durch eine analoge Freigabeschaltung tiber-
priift. Grenzwertiiberschreitungen fithren zur Unterbrechung der Schaltsignale des
jeweiligen Moduls. Die Bestimmung der Stromamplitude und die Berechnung des
RMS-Werts erfolgt mit der in [122, 125] beschriebenen Analogschaltung.

Die sechs Schaltsignale des aktiven Gleichrichters werden direkt an die sechs
IGBT-Treiber weitergegeben. Fiir den Wechselrichter gibt der FPGA dagegen
nur ein Signal pro Halbbriicke aus. Die MOSFETSs einer Halbbriicke werden durch
das Erzeugen eines invertierten Signals mit Totzeit alternierend leitfihig, wobei
ein Briickenkurzschluss verhindert wird.

Abb. 5.7 zeigt die Steuereinheit als 19-Zoll Einschub. Auf der Platine befinden sich
die analoge Grenzwertiiberwachung und die Signalverarbeitung aus Abb. 5.6, die
auch mehrere analoge Filter umfasst. Der NI cRIO ist tiber Flachbandkabel mit
der Platine verbunden. Die zahlreichen Anschliisse der Steuereinheit sind an der
Front- und der Riickplatte angebracht. Uber einen zusitzlichen Mikrocontroller
gibt ein Display Statusinformationen aus.

Software

Abb. 5.8 zeigt die Aufteilung der Funktionen des Embedded-Controllers auf den
Echtzeitprozessor und den FPGA. Der Echtzeitprozessor kommuniziert iiber Ether-
net mit dem PC und gibt im Betrieb Informationen aus. Die eingehende Daten-
verbindung dient der Vorgabe von Versuchsparametern vor dem Betrieb. Sie kann
auch wéhrend des Betriebs dazu genutzt werden, in den Versuchsablauf einzu-

110



5.1. BESCHREIBUNG DER VERSUCHSANLAGE
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Abbildung 5.7: Fotografie der Steuereinheit.
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Abbildung 5.8: Konzeptioneller Aufbau der Softwarefunktionen des Embedded-
Controllers.

greifen. Die Regelung der selbstgefithrten Drehstrombriickenschaltung lauft auf
dem Echtzeitprozessor. Vorgaben an die Ausgangsspannungsparameter Frequenz,
Schwenksteuerungswinkel und Zwischenkreisspannung kénnen manuell iiber Ether-
net oder durch die tibergeordnete Regelung (siehe Kap. 4) erfolgen. Die Zyklen-
dauer ist abhéngig von der Komplexitidt der jeweiligen Schleife und reicht von
1ms (bei Umrechnungsprozessen und der Regelung der Drehstrombriickenschal-
tung) bis zu 100 ms (bei der ZVS-Regelung).

Der FPGA besitzt eine Taktrate von 40 MHz. Die Modulation des Gleichrich-
ters mit PWM und des Wechselrichters mit PS SWM (siehe Kap. 2.3.2) nutzen
die minimale Zyklendauer von 25ns in Form getakteter Schleifen. Auch andere
Funktionen mit hohen zeitlichen Anforderungen, wie die Grenzwertiiberpriifung
zur Erkennung von Fehlern oder die Phasenregelschleife (PLL), werden auf dem
FPGA ausgefiihrt, jedoch durch ihre Komplexitdt mit grofierer Zykluszeit. Die
Skalierung und die Filterung von Messwerten miisste nicht auf dem FPGA umge-
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setzt werden, aber fiir eine iibersichtliche Programmstruktur ist diese Aufteilung
hilfreich, da die Zahlenwerte der genutzten Variablen dann einen physikalischen
Bezug haben.

5.1.3 Versuchsaufbau

Fiir die Durchfithrung der Versuche wird der in Abb. 5.9 dargestellte Aufbau ver-
wendet. Auf diesem Foto ist das DD-Spulensystem angeschlossen und die Ener-
gielibertragung erfolgt von rechts nach links. Der bereits beschrieben Umrich-
ter befindet sich daher auf der rechten Seite. Daneben sind eine einstellbare In-
duktivitdt und modular aufgebaute Kapazitdten sichtbar, die als Kompensation
eingesetzt werden. Die DD-Primérspule (siehe Kap. 3.5.3) liegt auf dem Boden.
An dem dreiachsigen Positioniersystem [26] ist die entworfene DD-Sekundéarspule
montiert. Direkt tiber der Abschirmplatte, ebenfalls an dem beweglichen Arm
des Positioniersystems, befinden sich die sekundérseitige Kompensation und der
HF-Gleichrichter. An diesen ist die elektronische Last angeschlossen. Mit Ausnah-
me der Kompensationsinduktivitét sind die Komponenten des HF-AC-Netzwerks
mit moglichst kurzen Kabelstrecken verbunden, um den Koppelfaktor und den
Wirkungsgrad zu maximieren. An der Kompensationsinduktivitit sind lange An-
schlussleitungen kein Nachteil, sofern die Leitungsinduktivitit in der Abstimmung
des Resonanzkreises beriicksichtigt wird.

Der induktive Steckverbinder ist in Abb. 5.9 ebenfalls dargestellt, aber nicht mit
den iibrigen Komponenten verbunden. Bei Versuchen mit dieser Topologie ersetzt
der induktive Steckverbinder die DD-Spulen. Das Positioniersystem entféllt und
die iibrigen Komponenten werden mit geringem Abstand zueinander angeordnet.

5.2 Versuchsdokumentation

5.2.1 Berechnung der Lastimpedanz

Als Ergédnzung zu der simulativen Priifung in Kap. 4.3.4 wird die Berechnung der
dquivalenten AC-Impedanz der Last auch messtechnisch iiberpriift. Der Embed-
ded-Controller berechnet im Betrieb aus den Zustandsdaten der elektronischen
Last und des Umrichters Betrag und Phase der dquivalenten Impedanz Zi,. Er
nutzt keine Messdaten des HF-AC-Netzwerks. Durch die zusétzliche Messung der
realen Verldufe von Strom und Spannung am Gleichrichter und die Bestimmung
der dquivalenten AC-Lastimpedanz mittels FFT kann der berechnete Wert ge-
priift werden. Abb. 5.10 stellt die ermittelten Impedanzen in Abhéngigkeit der
jeweiligen Batteriestromstirke gegeniiber. Dabei bleibt die Spannung an der Bat-
terie konstant bei 415V.

In Ubereinstimmung mit den Simulationsergebnissen aus Abb. 4.14 gibt die er-
weiterte Berechnung den Betrag der AC-Lastimpedanz sehr gut wieder. Relevante
Abweichungen zwischen Messung und Berechnung treten nur bei dem Induktiven
Steckverbinder und sehr kleiner Batteriestromstérke auf. In diesem Bereich liickt
der Gleichrichterstrom sehr deutlich und die vereinfachenden Annahmen der ana-
lytischen Beschreibung reichen fiir die korrekte Berechnung nicht mehr aus. Wie
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Abbildung 5.10: Vergleich der dquivalenten AC-Impedanzen der Last, bestimmt
durch Messwerte der tatséchlichen Verldufe und durch Berech-
nung nach Kap. 4.3.

bei Abb. 4.14 beschrieben ist dies jedoch fiir die Berechnung des Schaltstroms un-
erheblich, da eine grofe Lastimpedanz fiir eine geringe Ubertragungsleistung sorgt
und somit den Stromfluss am Wechselrichter kaum beeinflusst. Die Berechnung
nach (3.1) weicht im Mittel deutlich starker von den Messwerten ab.

Die Messwerte bestétigen auch, dass die Berechnung der Phasenlage eine Verbes-
serung der Genauigkeit gegeniiber der einfachen Berechnung eines AC-Lastwider-
stands ermoglicht. Es fallt jedoch auf, dass es eine Abweichung von durchschnitt-
lich 3° bei dem induktiven Steckverbinder und 4° bei dem DD-Spulensystem zwi-
schen den berechneten und den gemessenen Werten gibt.

In der Berechnung wird die Umpolungsdauer der Dioden vernachléassigt, es wird
also vereinfachend angenommen, dass die Dioden im Moment des Stromnulldurch-
gangs zwischen dem leitenden und dem sperrenden Zustand wechseln kénnen.
Reale Dioden besitzen jedoch parasitiare Kapazitdten (Sperrschichtkapazitdt und
Diffusionskapazitat [123]), die vor der Umpolung umgeladen werden miissen und
den Nulldurchgang der Spannung dadurch verzogern. Da die Grundschwingung
des Stromverlaufs grundsétzlich dem Spannungsverlauf nacheilt, fithrt dieser zeit-
liche Versatz zu einer etwas kleineren Phasenlage der AC-Impedanz, als in der Be-
rechnung angenommen. Fiir die beiden Topologien wurden unterschiedliche HF-
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Gleichrichter mit unterschiedlichen Dioden eingesetzt, daher unterscheidet sich
auch die Abweichung der Phasenlage. Da die parasitiare Kapazitit bei groferer
Stromstérke schneller umgeladen werden kann, wird die Abweichung bei gréfieren
Werten des Batteriestroms immer kleiner.

5.2.2 Ladevorgang mit dem induktiven Steckverbinder

Die praktische Umsetzbarkeit der vorgestellten Auslegungs- und Betriebsstrategie
soll anhand eines Batterieladevorgangs iiberpriift werden. Die elektronische Last
wird bei Topologie 1 als Batterie mit einer Kapazitit von 2 Ah® und dem Span-
nungsbereich 340V bis 418 V angesteuert. Der Ladevorgang beginnt bei einem
Ladestand von 10 %, was 350 V Batteriespannung entspricht. Die Sollwertvorgabe
des Batteriestroms ergibt sich gemif} (2.30) aus den Maximalwerten 28 A, 10,5 kW
und 418V an der Batterie. Die aus dem Netz entnommene Wirkleistung ist, auf-
grund der Verluste, entsprechend grofler.

Die Steuerung des Ladesystems erfolgt vollstandig automatisiert durch den Em-
bedded-Controller. Die Aufzeichnung seiner gemessenen und vorgegebenen Grofien
ist in Abb. 5.11 dargestellt. Mit dem Beginn des Ladevorgangs wird der Schwenk-
steuerungswinkel angehoben. Der Schaltstrom Ion,a iibersteigt sofort den Soll-
wert, sodass ZVS erreicht wird. Auch die Ubertragung von Energie beginnt sofort,
allerdings wird der Sollwert des Batteriestroms erst nach einigen Sekunden durch
die Anhebung der Zwischenkreisspannung und der Frequenz erreicht. Die Anhe-
bung der Frequenz sorgt auch dafiir, dass der Schaltstrom an —Ii, angeglichen
wird. Durch die Anhebung der Zwischenkreisspannung kann die Frequenz nah am
Sollwert 88 kHz gehalten werden, der bei diesem System den héchsten Wirkungs-
grad verspricht. Es ergibt sich ein nahezu stationdrer Schwenksteuerungswinkel
von etwa 0,91 -7, da die Anpassung der Zwischenkreisspannung die kontinuierliche
Anderung der Batteriespannung ausgleicht. Durch die Einbindung der Zwischen-
kreisspannung in die Regelung kénnen somit der Batteriestrom nachgefithrt und
der Schaltstrom und die Frequenz im optimalen Betriebspunkt gehalten werden.
Um zu tiberpriifen, ob die Stromberechnung tatsachlich den ZVS-Zustand bestim-
men kann, sind die Strom- und Spannungsverlaufe des HF-AC-Netzwerks zu zwei
spezifischen Zeitpunkten in Abb. 5.12 dargestellt. Zum Zeitpunkt ¢ = 80s wird
ZVS erreicht und die Wechselrichterspannung schwingt nicht iber. Der gemessene
Strom zum Schaltzeitpunkt liegt mit —27 A etwas unter dem berechneten Wert
Ion,a = —25A. Fiir die Impedanzberechnung ist zudem relevant, dass die An-
nahme eines sinusférmigen Spannungsverlaufs an den Klemmen der Primérspule
erfiillt ist. Der HF-Gleichrichter ist in diesem Betriebspunkt nicht im Liickbe-
trieb.

Wéhrend der Batteriestrom im CC-Betrieb abgeregelt wird (ab dem Zeitpunkt
t = 235s in Abb. 5.11), kann der ZVS-Zustand nicht gehalten werden. Der Leis-
tungsregler reagiert mit einer deutlichen Absenkung des Schwenksteuerungswin-
kels zur Nachfithrung des Sollwerts, da das HF-AC-Netzwerk des induktiven Steck-

3Damit ist der Ladevorgang in ca. 4 Minuten abgeschlossen. In der Darstellung der Daten-
aufzeichnung ist der Start- und der Abschaltvorgang noch erkennbar.
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Strom in A

Spannung in V

Normierte Grofien

Abbildung 5.11: Messwertaufzeichnung der Kenngréfien des Ladevorgangs mit
dem induktiven Steckverbinder. Die Schaltstromwerte Ion,a
und —Iy, sind zur Verbesserung der Ubersichtlichkeit mit um-
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Abbildung 5.12: Aufzeichnung der Strom- und Spannungsverldufe innerhalb
des HF-AC-Netzwerks des induktiven Steckverbinders zu zwei
Zeitpunkten innerhalb des Ladevorgangs.

verbinders auch bei deutlich reduziertem Schwenksteuerungswinkel noch Energie
an die Last ibertragt. Bei der geringen Batteriekapazitiat von 2 Ah ist der Gra-
dient des Schaltstroms so grof, dass der ZVS-Regler die Frequenz nicht schnell
genug dndern kann. Somit konnte zur Einhaltung des ZVS-Zustands die Dynamik
des Reglers erhoht werden. Bei einer realistischen Batteriekapazitit eines BEV
wiirde die Arbeitspunktdnderung aber ohnehin deutlich langsamer ablaufen.

In Abb. 5.12 (b) ist der Spannungsverlauf des Wechselrichters zum Zeitpunkt
t = 239s dargestellt. Da kein ZVS vorliegt, schwingt die Spannung iiber. Der
berechnete Schaltstrom liegt erneut nur leicht iiber dem gemessenen Wert. In
diesem Arbeitspunkt liickt der Strom des HF-Gleichrichters. Verglichen mit der
analytischen Betrachtung des zugehorigen Spannungsverlaufs in Abb. 4.10 ist die
Spannung in Abb. 5.12 (f) von einer hoherfrequenten Schwingung iiberlagert. Auf
den in der Impedanzberechnung betrachteten Grundschwingungsanteil hat dies
jedoch keinen Einfluss.
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5.2.3 Ladevorgang mit dem DD-Spulensystem

Auch das DD-Spulensystem wird in einem Batterieladevorgang getestet. Die Bat-
terie wird dabei maximal mit 52 A, 20 kW und 418 V geladen. Das System konnte
somit an einem 22 kW Netzanschluss betrieben werden. Die Batteriekapazitéit be-
tragt in dem aufgezeichneten Versuch 4 Ah.

In Abb. 5.13 ist die Messwertaufzeichnung des Ladeversuchs dargestellt. Mit der
Anhebung des Schwenksteuerungswinkels wird zu Beginn des Ladevorgangs in
Abb. 5.13 (a) ZVS erreicht. Auch die Zwischenkreisspannung wird angehoben,
was zu dem Einsetzen eines Ladestromflusses an der Batterie fiihrt. Die aus dem
Zwischenkreis abflielende Energie sorgt dafiir, dass die tatséchliche Zwischenkreis-
spannung dem Sollwert zunéchst nicht folgen kann und dann leicht tiberschwingt.
Auch der Ladestrom iibersteigt kurzzeitig den Sollwert, wird anschliefend aber
durch den Schwenksteuerungswinkel angepasst.

Durch die geringe Dampfung des HF-AC-Netzwerks schwingt der Ladestrom wei-
terhin um den Sollwert. Die Zwischenkreisspannung nimmt in dieser Konfiguration
an der Regelung der Ubertragungsleistung teil und sorgt nicht fiir die Regelung
der Frequenz, da dies ein zusétzliches niederfrequente Schwingen der Regler zur
Folge hiitte!. Die Frequenz ist daher auf den Bereich 79 kHz bis 85 kHz begrenzt,
wobei 85kHz die Nennfrequenz ist. Ab etwa ¢t = 100s wird in Abb. 5.13 (b) die
Frequenzobergrenze erreicht. Anschlieflend liegt ZVS weiterhin vor und die Fre-
quenz entspricht dem Nennwert, aber der Schaltstrom Ion,a ist betraglich gréfer
als notwendig.

Der ZVS-Zustand wird in Abb. 5.13 (a) nach dem Beginn und vor dem Ende des
Ladevorgangs kurzzeitig verlassen, da der Schwenksteuerungswinkel jeweils mit
hohem Gradienten reduziert wird. Der Schaltstrom bleibt jedoch im negativen
Bereich. Da die ZVS-Berechnung auf dem Controller grundséatzlich mit einem Si-
cherheitsfaktor belegt ist, sind diese leichten Abweichungen vom Sollwert fir die
schaltenden MOSFETs unproblematisch.

Die Verldufe der Wechselrichterspannung in Abb. 5.14 (a) und (b) zeigen ZVS
bei maximaler Ubertragungsleistung und kurz vor der Abschaltung des Systems.
Der berechnete Schaltstrom aus Abb. 5.13 (a) stimmt zu den beiden dargestellten
Zeitpunkten gut mit den gemessenen Verldufen des Wechselrichterstroms iiberein.
Topologie 2 erfordert nur eine leichte Absenkung des Schwenksteuerungswinkels
um die Ubertragungsleistung zu reduzieren. Dies begiinstigt ZVS bei Teillast, da
die Schaltzeitpunkte und der Anteil der dritten Harmonischen des Stroms nahezu
unverindert bleiben, wenn die Ubertragungsleistung reduziert wird. Der Grund-
schwingungsanteil des Wechselrichterstroms triagt zum Schaltstrom kaum bei, so-
fern das System bei Nennfrequenz arbeitet.

Der Stromverlauf der Primérspule in Abb. 5.14 (¢) und (d) bleibt leistungsun-
abhéngig ndherungsweise sinusférmig, was die Annahme in Kap. 4.3.2 bestatigt.
Abb. 5.14 (f) zeigt, dass in dieser Konfiguration auch bei 8 A Ladestrom noch kein
Liickbetrieb vorliegt.

4In weiteren Versuchen mit Einbindung der Zwischenkreisspannung in die Regelung der
Frequenz kam es bei dieser Konfiguration zu Schwingungen zwischen dem AC-Stromregler und
dem Schwenksteuerungs-Stromregler.
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Abbildung 5.13: Messwertaufzeichnung der Kenngréfien des Ladevorgangs mit

dem induktiven Steckverbinder. Die Schaltstromwerte Ion,a
und —Iiy, sind zur Verbesserung der Ubersichtlichkeit mit um-
gekehrtem Vorzeichen dargestellt.
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Abbildung 5.14: Aufzeichnung der Strom- und Spannungsverldufe innerhalb des
HF-AC-Netzwerks des DD-Spulensystems.

5.2.4 Wirkungsgrad

Der mittlere Wirkungsgrad eines vollstdndigen Ladevorgangs (gemifi Abb. 5.11
und 5.13) der induktiven Ladesysteme vom netzseitigen Gleichrichter zur Batte-
rie wurde ebenfalls bestimmt und ist in Tab. 5.1 aufgelistet. Eine zeitabhangige
Darstellung des Wirkungsgrads wére aufgrund der Schwankungen der Momentan-
leistung nicht hilfreich. Da sich die Verluste der Einzelkomponenten im einstelligen
Prozentbereich bewegen, ist die Toleranz der Verlustleistungsmessung innerhalb
des HF-AC-Netzwerks jedoch auch bei gemittelten Werten grofi. Eine Wirkleis-
tungsmessung direkt an den Spulen erbringt keine belastbaren Ergebnisse, da der
Leistungsfaktor nahezu Null betragt. Daher wird nur der Wirkungsgrad des ge-
samten HF-AC-Netzwerks angegeben. Auf der AC-Seite des Wechselrichters und
des HF-Gleichrichters ist der Leistungsfaktor gréfier, aber dennoch muss die Mes-
sung bei hoher Frequenz und starker Beeinflussung durch Harmonische durchge-
fiihrt werden. Die Wirkungsgradangaben der Einzelkomponenten sind daher nur
als Richtwerte zu verstehen. Die hochste Belastbarkeit besitzt die Angabe des Ge-
samtwirkungsgrads, da dieser mit der dreiphasigen Messung der Netzstrome und
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Tabelle 5.1: Mittlerer Wirkungsgrad der Komponenten bei den Ladevorgéngen

Komponenten Topologie 1: Induk- Topologie 2:

tiver Steckverbinder DD-Spulensystem
Gesamtsystem 93,18 % 89,75 %
Umrichter 99,3 % 99,3 %
HF-AC-Netzwerk 97,6 % 93,0 %
HF-Gleichrichter 96,1 % 97,2 %

-spannungen bei 50 Hz und der DC-Messung an der Batterie berechnet wird.
Der Umrichter besitzt aufgrund des weichen Schaltens und durch die Uberdi-
mensionierung der Leistungselektronik einen sehr hohen Wirkungsgrad. Sowohl
die eingesetzten MOSFETs als auch die IGBTs besitzen eine Stromtragfihigkeit
von liber 200 A. Zudem befindet sich die dreiphasige Spannungsmessung, wie in
Abb. 5.6 angegeben, direkt vor den Drosseln. Die Verluste der Schutztechnik und
des EMV-Filters werden also nicht erfasst. Die Verluste der Spulensysteme lie-
gen im erwarteten Bereich. Der Wirkungsgrad der beiden Gleichrichter fillt eher
gering aus®. Eine Uberarbeitung der eingesetzten Gleichrichter wére zur Optimie-
rung der Effizienz somit sinnvoll.

5.3 Bewertung der Methoden und Konzepte

Mit dem Versuchsaufbau als Hilfsmittel konnte die Praxistauglichkeit der Metho-
den und Konzepte aus dieser Arbeit untersucht werden. Dieser Abschnitt enthélt
eine riickblickende Bewertung.

5.3.1 Iterativer Auslegungsprozess der Spulen

Das Spulendesign und die Parametrierung des Kompensationsnetzwerks konnten,
als Ergebnisse des Auslegungsprozesses, im Versuchsaufbau problemlos umgesetzt
werden. FEM-Simulationen der Induktivitdten und der magnetischen Kopplung
von Spulen sind in ihrem Aufwand iiberschaubar. Obwohl die Abstraktion der
Windungen und Abschirmungsbleche notwendig war, ist die Ubereinstimmung
mit den Messergebnissen gut. Somit kénnen die Spulen rechnergestiitzt entworfen
werden. Die analytische Betrachtung des HF-AC-Netzwerks bei Approximation
durch die Grundschwingung erwies sich ebenfalls als hilfreiches Modell. Mit ge-
ringem Rechenaufwand liefert es zu jedem Durchlauf des Spulendesigns die Kom-
pensationswerte und ermégliche eine Plausibilitdtspriifung.

Da das Spulensystem insbesondere bei schwacher Kopplung den gréfiten Teil der
Verluste verursacht, ist es zudem essenziell, dass der Wirkungsgrad des wichtigs-

5Jedes Spulensystem besitzt einen eigenen HF-Gleichrichter.
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ten Arbeitspunktes durch die Berechnung des Zusammenhangs aus Induktivitét,
Lastimpedanz und Koppelfaktor maximiert wird.

5.3.2 Berechnung des Wicklungswiderstands

Die Berechnung des Widerstands einer Spule mit Windungen aus HF-Litze konnte
durch Messwerte iiberpriift werden. Die Ubereinstimmung validiert die Berech-
nungsmethode, wobei die grofle Toleranz der Messgerite in dieser Anwendung
beachtet werden muss.

Die Berechnungsmethodik kann aber durchaus als aufwéindig bezeichnet werden.
Sie ist hilfreich, wenn eine rigorose Optimierung der Kosten und des Wirkungs-
grads der Spulen gefordert ist und beugt der Uberdimensionierung der Litze vor.
In der Praxis richtet sich die Auswahl der HF-Litze fiir ein Spulensystem aber
auch nach anderen Faktoren. Im hier beschriebenen Aufbau war die Verfiigbarkeit
das entscheidende Kriterium.

Es ist auch moglich, auf Widerstandsberechnungen vollstandig zu verzichten und
in einem fertigen Aufbau die Spulenwiderstinde verschiedener Litzen zu messen,
bis die gewiinschten Parameter gefunden sind. Moglicherweise ist dies schneller
umsetzbar als aufwéindige Widerstandsberechnungen. Auf die Entwicklung eines
Regelungskonzepts haben die Widerstéande keinen Einfluss, lediglich der erzielbare
Wirkungsgrad kann erst mit Kenntnis der Spulenwiderstdnde bestimmt werden.

5.3.3 ZVS-Regelung

Die funktionierende ZVS-Regelung war im Versuchsaufbau entscheidend, um nicht
nur den Wirkungsgrad des Wechselrichters zu optimieren, sondern auch Stérein-
fliissse durch elektromagnetische Emission zu vermeiden. Bei der genutzten Zwi-
schenkreisspannung von bis zu 800V fielen in ersten Versuchen ohne funktionie-
rende ZVS-Regelung immer wieder Bildschirme, ein Oszilloskop und der Embed-
ded-Controller aus, da diese Gerdte durch die elektromagnetische Beeinflussung
aufgrund der steilen Spannungsflanken gestért wurden. Nach der vollstdndigen
Implementierung der beschriebenen Regelung traten diese Probleme nicht mehr
auf.

Berechnung des Schaltstroms

Das Konzept, den Strom zum Schaltzeitpunkt zu berechnen und nicht zu messen,
wurde aus [111] iibernommen. Die experimentelle Validierung erfolgte in den ei-
genen Versuchen dieser Arbeit jedoch mit deutlich hoherer Ubertragungsleistung
von bis zu 20 kW und bei zwei unterschiedlichen Spulensystemen. Sofern die Kom-
ponenten des HF-AC-Netzwerks bekannt sind, liefert die Stromberechnung Daten,
die in Experimenten dieser Arbeit um wenige Ampere von den Messwerten ab-
weichen. Die Abweichung ist in der Praxis unproblematisch, da der Sollwert des
Schaltstroms ohnehin mit einem Sicherheitsfaktor angegeben wird, sodass auch
bei kleinen Abweichungen ZVS vorliegt. Die Berechnung ist einfach umsetzbar

122



5.3. BEWERTUNG DER METHODEN UND KONZEPTE

und erspart die schaltungssynchronisierte Messung des Stroms durch den einge-
setzten Controller. Allerdings begrenzt die Rechenkapazitidt des Controllers die
Durchlaufzeit der ZVS-Regelschleife. In den Versuchen besafl die ZVS-Regelung
eine an die Rechenzeit angepasste Durchlaufzeit von 100 ms®. Es wurde gezeigt,
dass der ZVS-Zustand mit dieser Konfiguration nachgefiihrt werden kann, aber
auf schnelle Anderungen des Arbeitspunkts zu langsam reagiert wird (siche Abb.
5.11). Selbstverstandlich wiirde eine kiirzere Durchlaufzeit zu héherer Dynamik
fiihren oder kleinere Frequenzschritte ermdglichen.

Die betrachteten Systeme sind fir die Stromberechnung gut geeignet, da der in-
duktive Steckverbinder keine Positionsabhéngigkeit der Spulenparameter zulésst
und das DD-Spulensystem auf eine hohe Versatztoleranz und einen unveradnder-
lichen Spulenabstand ausgelegt ist. Ohne diese Voraussetzungen wire die Strom-
berechnung voraussichtlich weniger genau.

Berechnung der Lastimpedanz

Insbesondere bei Liickbetrieb, der bei dem HF-Gleichrichter von Topologie 1 in
dieser Arbeit vorliegt, ist die Berechnung eines dquivalenten AC-Widerstands aus
der Spannung und dem Strom auf der DC-Seite des HF-Gleichrichters nur eine
grobe Approximation. Um die Genauigkeit der Schaltstromberechnung zu erho-
hen, wurde in dieser Arbeit ein Verfahren zur Berechnung der Lastimpedanz bei
LCC-N und LCC-S Kompensation entwickelt. Es kann im Betrieb angewendet
und auf einem Embedded-Controller implementiert werden. Die im Betrieb not-
wendigen Rechenoperationen sind dabei weit weniger komplex als die Herleitung
(in Kap. 4.3), sodass sie in Echtzeit ausgefithrt werden kénnen. Es sei auflerdem er-
wahnt, dass die Impedanzberechnung bei dem DD-Spulensystem unabhéngig von
dem moglicherweise unbekannten Koppelfaktor der Spulen ist. Bei dem indukti-
ven Steckverbinder wird zwar die Gegeninduktivitdt in der Berechnung genutzt,
aufgrund der vorgegebenen Spulenposition wird diese jedoch ohnehin als bekannt
vorausgesetzt.

Die Verifikation erfolgte zum Teil mit Messungen und zum Teil simulativ. Die Im-
pedanzberechnung des neuen Verfahrens weicht dabei weit weniger von Mess- und
Simulationsergebnissen ab, als die einfache Berechnung eines dquivalenten AC-
Lastwiderstands. Vergleiche mit experimentellen Ergebnissen zeigten, dass die
Beriicksichtigung der parasitdren Kapazitdten der Gleichrichterdioden das neue
Verfahren weiter verbessern wiirde.

5.3.4 Regelung des Ladestroms

Die Regelung des Ladestroms ist gleichbedeutend mit einer Leistungsregelung des
induktiven Ladesystems. Sie ist in erster Linie ein Hilfsmittel zur Umsetzung
des vollstdndigen Ladevorgangs, der wiederum zur Darstellung einer realistischen,

SDabei muss beachtet werden, dass der Echtzeitprozessor zeitgleich zahlreiche weitere
Schleifen ausfiihrt.
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kontinuierlichen Arbeitspunktdnderung genutzt wird. Die Funktionalitat der Leis-
tungsregelung, insbesondere auch unter Einbindung der variablen Zwischenkreis-
spannung des Umrichters, wurde in den Versuchen gezeigt.

5.3.5 Regelung der Zwischenkreisspannung zur Nachfiihrung der
Frequenz

Mit Schwierigkeiten war die Abstimmung der iibergeordneten Regelung, die den
Schwenksteuerungswinkel und die Frequenz beeinflusst, mit der untergeordneten
Regelung der selbstgefithrten Drehstrombriickenschaltung verbunden. In der Si-
mulation des Ladevorgangs (Kap. 4.5) wurde die Zwischenkreisspannung als idea-
le Spannungsquelle abstrahiert, sodass die untergeordnete Regelung nicht imple-
mentiert werden musste. Um die Rechenzeit des Modells zu begrenzen ist dieser
Schritt sinnvoll. Im Versuchsaufbau muss jedoch die Stromregelung des aktiven
Gleichrichters darauf reagieren, dass sich mit der Anderung der Zwischenkreis-
spannung auch die Ubertragungsleistung des Systems éndert. Es fliet bei ho-
herer Spannung mehr Energie aus dem Zwischenkreis ab. Dies begiinstigt zum
einen das Uberschwingen des Ladestroms (siche Abb. 5.13), zum anderen kann
es dazu fithren, dass der Schwenksteuerungs-Stromregler und der AC-Stromregler
gegeneinander schwingen. Diese Problematik verhinderte die Einbindung der Fre-
quenznachfiihrung in die Sollwertvorgabe der Zwischenkreisspannung’ bei Topo-
logie 2. Als Auswirkung der fehlenden Frequenznachfithrung entsprechen die Fre-
quenz und der Schaltstrom nicht zeitgleich ihrem jeweiligen Sollwert (siehe Abb.
5.13). Allerdings sorgt die Kompensationsauslegung von Topologie 2 ohnehin na-
hezu im gesamten nutzbaren Frequenzband dafiir, dass Spannung und Strom am
Wechselrichter in Phase sind (siche Abb. 3.7). Damit wére auch ein Konzept mit
aktivem Wechselrichter, aber konstanter Zwischenkreisspannung ausreichend und
verspricht bessere Stabilitat.

Bei Topologie 1 konnte die Frequenznachfithrung dagegen umgesetzt werden (siehe
Abb. 5.11). Dadurch entsprechen der der Schaltstrom und die Frequenz zeitgleich
ihren jeweiligen Sollwerten fiir den hochstmoéglichen Wirkungsgrad. Die Nachfiih-
rung aller relevanter Vorgaben wurde umgesetzt und ein iiber alle Arbeitspunkte
gemittelter Systemwirkungsgrad von 93,18 % erreicht.

5.3.6 Einschaltvorgang des Wechselrichters

Auch ohne die Nachbildung des aktiven Gleichrichters im Simulationsmodell konn-
te der Einschaltvorgang des Wechselrichters simulativ untersucht werden. Im Ver-
gleich zu einer messtechnischen Untersuchung ist der direkte Zugang zu allen
Zustandsgroflen dabei von groflem Vorteil. Auf diese Weise wurde Problemen mit
Uberstrom am Wechselrichterausgang effektiv vorgebeugt.

"Die Erklarung dieses Konzepts findet sich in Kap. 4.4.
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5.3.7 Spulentopologien und Systemaufbau

Mit beiden beschriebenen Demonstrator-Spulensystemen konnte ein nachgebilde-
ter Batterieladevorgang durchgefiihrt werden. Die Ladedauer wurde dabei durch
die Wahl der Batteriekapazitit auf wenige Minuten reduziert.

Aufgrund des groeren Koppelfaktors besitzt Topologie 1 einen hoheren Wirkungs-
grad als Topologie 2. Der geringe Spulenabstand vereinfacht auflerdem die Rege-
lung und sorgt im Vergleich fiir eine kleinere magnetische Streuflussdichte in der
Umgebung. Zudem ist der induktive Steckverbinder sehr kompakt, besitzt also
einen hohen Quotienten aus Leistung und Bauraum. Im Betrieb sorgt der kom-
pakte Aufbau jedoch fiir Probleme mit der Wérmeabfuhr, da die eng liegenden
Windungen und der Kontakt der beiden Spulen konzeptbedingt wenig Wéarme-
abfuhr zulassen. Obwohl das DD-Spulensystem einen geringeren Wirkungsgrad
besitzt, kann es bei 20 kW Ubertragungsleistung dauerhaft betrieben werden. Der
induktive Steckverbinder wird dagegen bei 10,5 kW Ubertragungsleistung bereits
iiber 100° C heif}. Ein so konzipiertes Spulensystem miisste im Dauerbetrieb stark
gekiihlt werden.

In Verbindung mit der Notwendigkeit eines beweglichen Arms fiir die Positionie-
rung kann zudem das Gewicht des induktiven Steckverbinders problematisch sein.
Zusétzlich zu dem Gewicht des Kupfers und des Ferrits der Primérspule miissten
auch das Gewicht der Kondensatoren zur Kompensation und das Gewicht des
Kiihlsystems bewegt werden. Die Spulen von Topologie 2 sind zwar noch schwe-
rer, aber besitzen keine beweglichen Teile.

Im Vergleich der automatisierten Ladetechnologien konkurriert ein induktiver
Steckverbinder direkt mit einem automatisierten konduktiven Ladesystem (bei-
spielsweise [12]). Der Systemaufbau (siehe Abb. 1.1) und der Wirkungsgrad un-
terscheiden sich nur geringfligig, insbesondere wenn bei dem getesteten System
(Topologie 1) die Verluste des HF-Gleichrichters reduziert werden kénnen. Jedoch
ist zu erwarten, dass der induktive Steckverbinder durch den héheren Material-
aufwand mit HF-Litze und Ferrit und durch das hoéhere Gewicht des bewegli-
chen Steckers auch héhere Kosten aufweist als ein konduktives Ladesystem. Um
wirtschaftlich konkurrenzfahig zu sein, miisste eine Spule des induktiven Steck-
verbinders noch kompakter und leichter sein als der entworfene Demonstrator,
was jedoch im Widerspruch zu einem hohen Wirkungsgrad und guter Warmeab-
fuhr steht. Der Vorteil des induktiven Steckverbinders, im Vergleich mit einem
konduktiven Ladesystem, liegt im fehlenden Kontaktverschleil und dem daraus
resultierenden geringen Wartungsaufwand. Ob dies die héheren Kosten rechtfer-
tigt, muss die Zukunft zeigen.

Ein induktives Ladesystem wie das DD-Spulensystem (Topologie 2) kann dage-
gen ohne bewegliche Komponenten realisiert werden. Die Unempfindlichkeit ge-
gen Nésse und Verschleifl sind grofie Vorteile, zudem entfallen die Kosten fiir das
Positionierungssystem. Damit ist der Aufbau mechanisch einfacher und robus-
ter, aber elektrotechnisch komplexer als ein konduktives Ladesystem. In dieser
Arbeit wurde gezeigt, dass es ohne aktive Komponenten auf der Sekundérseite
und ohne Messwerterfassung im HF-AC-Netzwerk moglich ist, einen Ladevorgang
auszufithren. Der gemessene Wirkungsgrad ist geringer als bei einem kondukti-
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ven Ladesystem. Die Verlustmechanismen sind jedoch bekannt und kénnen in der
Auslegung beriticksichtigt werden, sodass mit hoherem Materialaufwand auch ein
wettbewerbsfdhiger Wirkungsgrad erreicht werden kann.

Es ist nicht zu erwarten, dass die Beschaffungskosten der Komponenten eines
induktiven Ladesystems mit denen eines konduktiven Ladesystems konkurrieren
koénnen. Die induktive Energieiibertragung besitzt ihren Vorteil bei geringen War-
tungskosten, und kann diesen besonders bei langfristiger und intensiver Nutzung
ausspielen. Zudem konnen zahlreiche kurze Ladevorginge durch ein kontaktloses
System sehr komfortabel umgesetzt werden. Daraus ergibt sich beispielsweise ein
Anwendungsszenario zum Laden einer autonomen Fahrzeugflotte oder 6ffentlicher
Verkehrsmittel. Sofern durch ein induktives Ladesystem mehr Betriebsstunden
pro Tag realisiert werden koénnen als durch ein konduktives System, werden die
hoheren Beschaffungskosten durch die bessere Ausnutzung der Investition gerecht-
fertigt. Dies muss im Einzelfall gepruft werden.

Der Wirkungsgrad muss dazu jedoch konkurrenzfihig sein. Ausschlaggebend da-
fiir ist das Spulensystem, das mit Hilfe der Auslegungsvorschriften dann nicht hin-
sichtlich des Bauraums und der Kosten, sondern hinsichtlich des Wirkungsgrads
optimiert werden muss. Der Systemaufbau mit wenigen aktiven Komponenten
bietet sich zur Minimierung der Kosten und der Verluste gleichermaflen an.
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Kapitel 6

Zusammenfassung

In der vorliegenden Dissertation wird der Entwicklungsprozess eines induktiven
Ladesystems fiir Elektrofahrzeuge behandelt. Das Ziel eines einfachen und effizi-
enten Systemaufbaus wird durch die Anwendung mathematischer Methoden ver-
folgt. In den Themenbereichen Widerstandsberechnung und Betriebszustandser-
mittlung fithren diese zu neuartigen Berechnungsvorschriften. Die experimentelle
Validierung der theoretischen Ansétze geschieht anhand zweier unterschiedlicher
Topologien: Einem induktiven Steckverbinder mit Spulen, die auf Kontakt ge-
bracht werden, und einem DD-Spulensystem, welches Energie iiber einen Luftspalt
kontaktlos tibertrdgt. Die zugehorige Leistungselektronik wird mit dem Ziel aus-
gelegt, moglichst wenige Komponenten zu erfordern und dennoch die notwendige
Flexibilitdt fiir den variablen Arbeitspunkt eines Batterieladevorgangs zu bieten.
Das entwickelte Regelungskonzept sorgt fiir verlustarmes Schalten des Wechsel-
richters.

Die folgenden mathematischen Methoden bilden den inhaltlichen Beitrag dieser
Arbeit zur Entwicklung eines effizienten Ubertragungssystems mit einfachem Sys-
temaufbau:

e Die Auslegung des HF-AC-Netzwerks in Kap. 2 und 3 gibt anhand einer
analytischen Vorgehensweise die Zielgrofien fiir ein effizientes Design der
Spulen und des Kompensationsnetzwerks vor.

e Die Berechnung der Wirbelstromverluste in HF-Litze in Kap. 3 wird auf-
grund ihrer hohen Bedeutung fiir den Wirkungsgrad eines Spulensystems
detailliert behandelt. Genauigkeit in der Berechnung des frequenzabhéngi-
gen Widerstands von HF-Litze ermoglicht eine effiziente Auslegung. Dazu
wird ein neues Verfahren fiir die Berechnung des Einflusses der leitfahigen
Verbinder auf den Spulenwiderstand entwickelt und messtechnisch gepriift.
Der Einfluss der Verbinder nimmt mit steigender Frequenz und steigendem
Leiterquerschnitt der HF-Litze zu.

e Die Minimierung von Schaltverlusten des HF-Wechselrichters durch ZVS bei
variierendem Arbeitspunkt wird in Kap. 4 behandelt. Um auf eine zeitlich
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hochaufgeloste Messung des Schaltstroms verzichten zu konnen, wird die-
ser anhand einfacher DC-Messwerte berechnet. Die Genauigkeit dieses Ver-
fahrens wird durch die neuartige, detaillierte Berechnung der dquivalenten
AC-Impedanz der Last im Betrieb deutlich erhoht.

e Als relevantes Hilfsmittel in der Auslegung eines induktiven Ladesystems
kommt die gleichungsbasierte Simulation des Kleinsignalverhaltens in Kap. 4
zum Einsatz.

Die behandelten Spulentopologien wurden konstruiert und als Demonstratoren ge-
fertigt. Fiir die Verifikation des Gesamtkonzepts, insbesondere jedoch der Schalt-
stromberechnung im Betrieb, wurde ein Versuchsstand aufgebaut. Er enthalt al-
le Komponenten der entworfenen Ladesysteme und iibertragt elektrische Ener-
gie vom dreiphasigen Niederspannungsnetz an eine elektronische Last, welche die
Hochvoltbatterie eines BEVs emuliert. Die zentrale Komponente ist dabei der ei-
genentwickelte Laborumrichter, der eine rechteckférmige Wechselspannung mit bis
zu 1000V Amplitude bei maximal 100 kHz ausgeben kann.

Die Betriebsstrategie und die Funktionalitdt der Demonstratoren wurden anhand
eigener Versuche validiert. Die entworfene Steuerungssoftware kann einen Batte-
rieladevorgang mit der Ladekurve einer Lithium-Ionen-Batterie eigenstindig re-
geln und den ZVS-Zustand nachfiihren. Die entwickelten mathematischen Ansétze
werden in der abschlieBenden Bewertung der durchgefiihrten Versuche als niitz-
liche Hilfsmittel eingestuft. Sie konnen dazu beitragen, die Auslegung induktiver
Ladesysteme effizienter zu gestalten und Komponenten einzusparen. Durch die ex-
perimentelle Validierung wurde gezeigt, dass die mathematischen Methoden auf
die beiden untersuchten Spulentopologien angewendet werden kénnen.

Weiterer Forschungsbedarf

Die Forschung an effizienten und kostengiinstigen Spulensystemen muss weiter
voranschreiten, um das induktive Laden in den Sektor der Elektromobilitdt zu
integrieren. Insbesondere der Windungsaufbau und die magnetische Flussfithrung
erfordern weitere neue Ansétze, um die Nachteile schwacher Kopplung zu iiber-
winden.

Unter den behandelten mathematischen Ansétzen bietet das Konzept der Schalt-
stromberechnung viel Potential fiir weitere Forschung. Die Impedanzberechnung
wurde in dieser Arbeit nur fiir LCC-S und LCC-N Kompensation hergeleitet, ande-
re Kompensationsformen stehen noch aus. Der Einfluss fehlerhafter Informationen
iber die Parameter der Komponenten auf das Berechnungsergebnis muss weiter
untersucht werden. In der Folge wire es niitzlich, Mafinahmen zu entwickeln, die
einer fehlerhaften Berechnung entgegenwirken.

Die Regelung der leistungselektronischen Komponenten eines induktiven Lade-
systems wird in dieser Arbeit nur als Hilfsmittel fiir den Betrieb bei variablem
Arbeitspunkt behandelt. Die Untersuchung weiterer, spezialisierter Regelungskon-
zepte besitzt das Potential, den Systemwirkungsgrad ohne zusétzliche Material-
kosten zu erhohen.

128



Anhang A

Erginzende Informationen

A.1 Regelung der selbstgefiihrten Drehstrombriickenschal-
tung

Die Regelung der selbstgefiihrten Drehstrombriickenschaltung als aktiver Gleich-
richter wurde aus der Literatur {ibernommen [71, 113, 114]. In Abb. A.1 ist der
Wirkungsplan dargestellt. Als Teil des eigenentwickleten Laborumrichters ist die

Spannungsregler Stromregler ~ Ud
Td soll
Udl.wu@% PI PI
— — Sinus-
Transfor-  Dreieck
mationen Modulation Strecke
X | L Ly i
arke
WNetz Park — PWM G
X = L )
Ua
7'/(1‘50]] PI
1y Uq

Abbildung A.1: Wirkungsplan der in dieser Arbeit eingesetzten Regelung der
selbstgefithrten Drehstrombriickenschaltung.

Regelung auf dem Echtzeitprozessor des Embedded Controllers implementiert,
wahrend die Transformationen und die Modulation auf dem FPGA ausgefiihrt
werden (siehe 5.8). Die Sollwertvorgabe der Zwischenkreisspannung Uq1 son erfolgt
durch eine {ibergeordnete Struktur. Ein PI-Regler fiihrt die gemessene Zwischen-
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kreisspannung Uq; nach.

Fiir die Stromregelung miissen die dg-Komponenten der Netzspannung und des
Netzstroms bestimmt werden. Neben den Transformationsmatrizen erfordert dies
die Umsetzung einer Phasenregelschleife zur Bestimmung der Netzkreisfrequenz wnet-
Die transformierten Stromkomponenten werden durch PI-Regler nachgefiihrt. Die
Modulation wurde durch Sinus-Dreieck-Vergleich umgesetzt.

A.2 Simulative Untersuchung des Ladevorgangs

In Abb. A.2 sind die geregelten Parameter in absoluter Notation und weitere
wichtigen Kenngréflen des Ladevorgangs in normierter Form dargestellt. Um das
gesamte Spektrum der Arbeitspunkte bei steigendem SOC, im Bereich 10 % bis
100 %, zeitlich kompakt abzubilden, betragt die Batteriekapazitdt nur 1 Ah. Der
Ladevorgang dauert damit etwa 80s. Die Regelung muss bei diesen Vorgaben
schneller auf Arbeitspunktidnderungen reagieren, als dies bei einer grofleren Bat-
teriekapazitit der Fall ware.

Der Winkel der Schwenksteuerung § wird zu Beginn des Ladevorgangs schnell
angehoben, da der Sollwert des Batteriestroms deutlich vom Istwert abweicht.
Auch mit maximalem Winkel (8 = 7) wiirde jedoch zunéchst kein Strom flielen.
Erst mit Anhebung der Zwischenkreisspannung U4 wird die Gegenspannung der
Batterie iiberwunden und der Ladestrom Iy, kann auf den Sollwert geregelt wer-
den. Die Frequenz wird durch den ZVS-Regler angepasst und erreicht nach dem
Startvorgang das optimale Schaltverhalten, bei dem der Schaltstrom Ion,a dem
Sollwert — Iy, entspricht. Die Anhebung der Zwischenkreisspannung verhindert ei-
ne groflere Abweichung von der Nennfrequenz 85 kHz. Die schrittweise Anpassung
der Frequenz erzeugt Spriinge des Ladestroms, die jedoch durch den Winkel
ausgeregelt werden. Die Zwischenkreisspannung ist in Abb. A.2 (c¢) normiert auf
die Amplitude der Leiter-Leiter-Spannung UL dargestellt.

Im Nennbetrieb muss die Zwischenkreisspannung stetig erhoht werden, um der
steigenden Batteriespannung zu folgen. Ab dem Erreichen der Ladeschlussspan-
nung Ubat,max wird der Batteriestrom-Sollwert reduziert. Der Winkel 8 muss je-
doch nur leicht verringert werden, um den Istwert des Ladestroms auf den Wert
Null zu regeln. Die ZVS-Regelung senkt die Frequenz und die Zwischenkreis-
spannung ab und ermdglicht es so, den ZVS-Zustand zu halten, obwohl keine
Energie mehr iibertragen wird. Der Ladevorgang kann nun durch das Abschalten
der Wechselrichtermodulation beendet werden, ohne den ZVS-Zustand bei aktiver
Modulation zu verlassen.

A.3 Simulation der magnetischen Flussdichte in der Um-
gebung des induktiven Steckverbinders

Die Spulen eines induktiven Ladesystems befinden sich wéhrend des Ladevor-
gangs unter dem Fahrzeug. Da der magnetische Fluss nicht vollstdndig innerhalb
des Kerns gefithrt wird, ist dabei auch die Umgebung von magnetischem Fluss
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A.3.

SIMULATION DER MAGNETISCHEN FLUSSDICHTE IN DER UMGEBUNG
DES INDUKTIVEN STECKVERBINDERS
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Abbildung A.2: Simulierter Verlauf der Kenngrofien eines induktiven Ladevor-
gangs mit Topologie 2.

durchsetzt. Ein Ziel des induktiven Steckverbinders ist es, den Bereich magneti-
scher Flussdichte oberhalb der Grenzwerte nach ICNIRP 1998 [42] von 6,25 uT
und nach ICNIRP 2010 [43] von 27 4T moglichst klein zu halten.

Fir die Simulation wird angenommen, dass eine leitfihige Platte im Unterbo-
den des Fahrzeugs den Innenraum vollstandig abschirmt. Seitlich und nach unten
(negative z-Richtung) wird der magnetische Fluss durch das Medium Luft ge-
fihrt und nicht explizit geschirmt. Abb. A.3 zeigt die jeweiligen Ausmafle der
Bereiche, in denen die eingezeichneten Grenzwerte der magnetischen Flussdichte
iiberschritten werden. Zur besseren Veranschaulichung werden sie ins Verhéltnis
mit typischen Maflen eines PKWs der Kompaktklasse gesetzt. Es wird deutlich,
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Abbildung A.3: Isolinien der magnetischen Flussdichte im Umgebungsbereich
des Spulensystems unter einem Fahrzeug mit den Groflenver-
héltnissen eines Kompakt-PKWs.
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dass die ICNIRP-Grenzwerte nur unterhalb des Fahrzeugs, in einem weit von der
Auflenkante entfernten Bereich, iiberschritten werden. In vertikaler Richtung wird
die erwartete Bodenfreiheit jedoch durch die Mafle der eingezeichneten Bereiche
deutlich tiberschritten. Lebewesen unter dem Fahrzeug und die elektrischen Kom-
ponenten des Ladesystems konnten beeinflusst werden.

A.4 TImplementierung der Lastimpedanzberechnung

In Kap. 4.3 wird die Berechnung der dquivalenten Lastimpedanz hergeleitet, aber
aus Griinden des Textflusses nicht vollstdndig ausgerechnet. Im folgenden wird
das Ergebnis der Berechnung dargestellt. Diese Rechenoperationen werden in den
Experimenten im Betrieb von dem Embedded Controller ausgefiihrt.

A.4.1 LCC-N Kompensation

Zuerst wird mit (4.21) die Liickbetriebsgrenze bestimmt. Der gemessene Strom
im Gleichspannungszwischenkreis, /42, wird mit diesem Wert verglichen.

Kein Liickbetrieb
Es gilt Ia2 > Ingr und t1 = T/2. Die bendtigten Hilfsgrofien sind in (4.24) und

(4.17) gegeben. Nun kénnen die Fourierkoeffizienten des Stromverlaufs (4.16) und
der Spannung (4.22) mit (4.58) und (4.59) berechnet werden:

AL Ud> — MU; cos(\)7

i = Al
Qiyec,1 wm (L1 Ly — M?) ( )
MU, (rsin(A) + 4 cos(N)) — L1Uaz - 27
b; = A2
ree: ! wr (L1 Ly — M?) (A-2)
Auyee,1 = 0 (Ag)
oot = 2222 (A.4)
T

Die Impedanz folgt mit dem Einsetzen dieser Ergebnisse in (4.60)-(4.62).

Liickbetrieb

Es gilt I42 < Inge. Mit (4.35) kann ¢; und durch Umformen von (4.30) kann
A berechnet werden. Die HilfsgroBle Ing. ist durch (4.21) ebenfalls bekannt. Die
Fourierkoeffizienten des Stromes konnen nun durch Einsetzen des Stromverlaufs

133



ANHANG A. ERGANZENDE INFORMATIONEN

(4.29) in (4.58) und (4.59) berechnet werden:

Ghon = iL.G} - [3 = wty cot(A) + 2(cot(X) — wity) sin(wts)

— cos(wtr)(cot(A) sin(wtr) + 2) — cos?(wt1)] (A.5)
o éL.GJ; [eot(A) cos(2wt1) — 4(cot(N) — wir) cos(wtr)

+ 3 cot(A) + 2wty — 4sin(wti) — sin(2wt1)] . (A.6)

Die Fourierkoeffizienten der Spannung bei Liickbetrieb folgen durch Einsetzen des
Spannungsverlaufs (4.36) in (4.58) und (4.59):

2Ud2 sin(wtl)
aurecal =
™
B MU, [cos(\) — 27 sin(A) — cos(2wts + A) + 2wty sin()] (A7)
271'L1 ’
bupec,1 = 2Ua (1 — cos(wt1))
T
_ MU [sin(\) — 27 cos(A) — sin(2wt1 + A) + 2wty cos(\)] (A.8)
27TL1 ’ ’

Die Impedanz folgt mit dem Einsetzen der Koeffizienten in (4.60)-(4.62).

A.4.2 LCC-S Kompensation

Mit (4.46) und (4.47) werden die Hilfsvariable Uco und der Liickbetriebsgrenz-
strom Igr berechnet.

Kein Liickbetrieb

Sofern Ias > Ic: gilt, konnen die Fourierkoeffizienten mit (4.58) und (4.59) direkt
berechnet werden:

a2 Uaz —Uco

Biree,1 = 75 Lo (A.9)
Biree,t = M;Q (A.10)
Qupee,1 =0 (A.11)
busee,1 = w%~ (A12)

Die Impedanz folgt mit dem Einsetzen dieser Ergebnisse in (4.60)-(4.62).
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Liickbetrieb

Liegt aufgrund der Bedingung las < Ing: Liickbetrieb vor, so muss zuerst die
Hilfsvariable i mit (4.52) berechnet werden. Die Funktion zur Berechnung des
Stromnulldurchgangs ¢; ist nur giltig, sofern xn < 60 gilt. In diesem Fall folgt die
benétigte Zeit ¢; aus (4.55) und der Ausdruck cot(¢) aus (4.51). Die Fourierko-
effizienten des Stroms konnen durch Einsetzen des Stromverlaufs (4.56) in (4.58)
und (4.59) berechnet werden:

Gt = UZ%LU;O 5 — 2(w + 1) — sin(2wts ) - (cot(C) + 2wt1)
+ cos(2wt1) - (2 cot(Q)wtr — 3)] (A.13)
~ Uaz —Ucxo )

bireC71 = W . [—2u)t1 (wt1 COt(C) — 2) + 51n(2wt1)(2wt1 COt(C) — 3)
+ cos(2wt1)(cot(¢) + 2wt1) — cot(C)] . (A.14)

Die Fourierkoeffizienten der Spannung werden mit Hilfe von (4.57) und durch
Einsetzen von (4.50) bestimmt:

ot = (Ugs — Uco) <1 n —2wtq + cot(¢) Cos(2w2t71r) —sin(2wty) — cot(C))

n (Uaz + Uco) - 2sin(wty)

p- (A.15)
b _ —2Ucol[1 + cos(wt1)] + 2Uqz[cos(wt1) — 1]
rec,l — T
n (Ua2 — Uco)[cos(2wt1) + cot(¢) (sin(2wt1) + 27 — 2wt1) — 1]
27 )
(A.16)

Falls ki, > 60 gilt liegt der Arbeitspunkt zu dicht an der Liickbetriebsgrenze,
um den Stromnulldurchgang ¢; zu berechnen. In diesem Fall kann das sehr kurze
Liicken des Gleichrichterstroms vernachléssigt werden. Die Berechnung erfolgt mit
den Fourierkoeffizienten (A.9)-(A.12).

Die Impedanz folgt mit dem Einsetzen der Koeffizienten in (4.60)-(4.62).
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Nomenklatur

Attribute an Formelzeichen

X Gleichgroe oder Effektivwert

X oo Amplitude

X o Komplexe Grofe

Im(X) ...... Imaginarteil von X

Re(X) ...... Realteil von X

X" o Komplexe Konjugation

| X o Absoluter Betrag

PAV: Abschnitt oder Anderung der Grofe

T oo Vektorielle Groie

E(X) ....... Erwartungswert der Zufallsvariable X

Var(X) ..... Varianz der Zufallsvariable X

P(X) ....... Wahrscheinlichkeit

Formelzeichen

Q e Hilfskonstante zur Berechnung der Stromdichte zylinderférmiger
Leiter

B Phasendifferenz zwischen den Spannungen der beiden Halbbriicken
eines Vollbriickenwechselrichters bei Schwenksteuerung

S Lastfaktor

Ynmax ec.e-- Lastfaktor, bei dem das theoretische Maximum des Wirkungsgrads
erreicht werden kann

O v Skintiefe

€ i Permittivitat

Covvvvnnnnn Phasenlage der in der Sekundérspule induzierten Spannung

[/ B Wirkungsgrad

O . Durchflutung

Kh eevvnnnnn. Hilfsvariable

A Phasenlage der Spannung der Primérspule

B Permeabilitat

O e Permeabilitdt Vakuum

Pr oooeeennn. Permeabilitatszahl

O e Elektrische Leitfadhigkeit
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T o Hilfsvariable

D Magnetischer Fluss

Dy o Streufluss

Dy o Hauptfluss

Doy e Magnetischer Fluss durch Spule m, der von Spule n hervorgerufen
wurde

G e Phasenlage der n-ten Harmonischen der Wechselrichterausgangs-
spannung

BPrmm vevenn Phasendifferenz der Stréme durch die Spulen n und m

2% Kreisfrequenz

WO veveeennns Eigenfrequenz eines Schwingkreises

WN cvveennnnn Kreisfrequenz des Nenn-Arbeitspunkts

A Fliche

A Magnetisches Vektorpotential

Afp veveennn Fourierkoeffizienten

B ........... Magnetische Flussdichte

Bsat vvvnnnn.. Sattigungsflussdichte

bem oo, Fourierkoeffizienten

[ Parasitiare Kapazitét

(6 Kompensationskapazitdt der Sekundéarspule

Chat vvvennn. Batteriekapazitét

Cag oot Glattungskapazitat des Zwischenkreises der Sekundérseite

COSS +vnvvnn. Parasitare Ausgangskapazitit eines MOSFETs

Co v Parallelkapazitat der Kompensationsschaltung

Cs ooviinnn.. Serienkapazitit der Kompensationsschaltung

D ........... Drain-Anschluss MOSFET

D ... Verschiebungsstromdichte

do oo Durchmesser einer Ader eines Litzleiters

do vovviiin. Summand zur Erfiillung der Randbedingungen des Wechselrichter-
stromverlaufs

di oo Durchmesser eines Biindels auf Biindelebene 7

E ... Elektrische Feldstarke

E ... Hilfsgrofle bei der Berechnung der Regelabweichung

oo Frequenz

N Nennfrequenz

Fs ... ...... Skin-Effekt Faktor

ool Faktor zur Beschreibung der relativen Erhchung des Widertsnds
von Litze durch Skin-Effekt der Verbinder

Fr .......... Verteilungsfunktion der Zufallsvariable R

frR ool Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der Zufallsvariable R

(€ Gate-Anschluss MOSFET

H . .......... Magnetische Feldstéirke

T o Laufvariable, Nummerierung der Biindelebene

% T, Strom durch die Primérspule

19 e Strom durch die Sekundérspule



NOMENKLATUR

That,soll <= Sollwert des Ladestroms der Batterie

Toat ovvvnnn.. Ladestrom der Batterie

Tag ool Gleichstrom auf der DC-Seite des HF-Wechselrichters

Tap oonn.. Akzeptable Abweichung des Schaltstroms vom Sollwert

Tap ooonnn.. Akzeptierte Abweichung vom Sollwert des ZVS-Reglers (Totband)

Iigr vvovvnn.. Stromstérke auf der DC-Seite des HF-Gleichrichters an dessen
Liickbetriebsgrenze

IoNna ovonnn Momentanwert des Stroms zum Einschaltzeitpunkt eines MOS-
FETs bei Schalthandlung A

IoNn oo Momentanwert des Stroms zum Einschaltzeitpunkt eines MOS-
FETs

Trecn ooonenn. Grundschwingungseffektivwert des Stroms auf der AC-Seite des
HF-Wechselrichters

BreC oeennnns Momentanwert des Stroms auf der AC-Seite des HF-Wechselrichters

Tin oo Grenzstromstérke, die zum Schaltzeitpunkt eines MOSFETs fir
Zero-Voltage-Switching benotigt wird

Izvs o.ono. .. Regelabweichung des Schaltstroms

Iy oo Strom durch die Primérspule

Iy ool Strom durch die Sekundérspule

Tvat,max - -« Maximaler Ladestrom der Batterie

Tiny oo Ausgangsstrom des Wechselrichters

Ti e Besselfunktion erster Art der Ordnung ¢

J oo Imaginére Einheit

J oo Stromdichte

koo Koppelfaktor

k... Laufvariable

Ks ool Verhéltnis des Kupferquerschnitts zum Gesamtquerschnitt eines
Litzleiters

Ky ..o Regler Integralanteil

Kp ......... Regler Proportionalanteil

Ki .......... Packungsfaktor auf Biindelebene 4

Li ... ... Induktivitiat der Primérspule

Lo .......... Induktivitdt der Sekundéarspule

Lymax -«-v--- Induktivitit der Sekundéarspule, bei der das theoretische Maximum
des Wirkungsgrads erreicht werden kann

Las ......... Induktivitiat des Zwischenkreises der Sekundarseite

Ls ool Serieninduktivitdt der Kompensationsschaltung

Li oo Léange der Adern oder Biindel auf Biindelebene ¢

M ..o Gegeninduktivitat

N ... Anzahl der Adern eines Litzleiters

Mo Laufvariable

7 Anzahl der Adern oder Biindel auf Biindelebene 1

Do Verlustleistungsdichte

Ppext «ovnnnn Durch externen Proximity-Effekt verursachte Leitungsverluste

Poing -ovnn-. Durch internen Proximity-Effekt verursachte Leitungsverluste
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Porox «ovvnnn. Durch Proximity-Effekt verursachte Leitungsverluste

P ool Durch Skin-Effekt verursachte Verlustleistung

Di oo Schlagliange auf Biindelebene ¢

Pr ool Wirkleistungsaufnahme der Last

Poat,max - -- Maximale Ladeleistung der Batterie

Q .o Elektrische Ladung

Q i Spulengiite

[ Giite der Primérspule

Q2 oo Gite der Sekundérspule

R ... Zufallsvariable zur Beschreibung einer radialen Position

Ro .......... Innenwiderstand einer Batterie

TO o Radius eines zylinderférmigen Leiters

Ri ..ol Widerstand der Primérspule

Ro .......... Widerstand der Sekundéarspule

RacA onnn.. AC-Widerstand einer Ader eines Litzleiters

That «cvoennnn Arbeitspunktabhingiger Klemmenwiderstand der HV-Batterie

RacA oonnn.. DC-Widerstand einer Ader eines Litzleiters

RaeN oonnne. DC-Widerstand eines Litzleiters

Ry ..ol Aquivalenter Widerstand der Last, transformiert auf die AC-Seite
des Gleichrichters

Ru oo Reluktanz

S Source-Anschluss MOSFET

S i Laplace Variable

Sc oo Ladestand einer Batterie

Sn o Scheinleistung von Spule n

Sim e Ubertragungsscheinleistung von Spule n zu Spule m

T .. Periodendauer

t oo Zeit

tr ool Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs bei Liickbetrieb

17 Zeitpunkt der Schalthandlung A

Brot «oevvnnnn Totzeit zwischen den Schalthandlungen der MOSFETs einer Halb-
briicke

{7 Zeitpunkt mit dem Index k

Tn oo, Periodendauer der Harmonischen mit der Ordnung n

UL e Spannung an den Klemmen der Primérspule

UD oo Spannung an den Klemmen der Sekundérspule

Usb oo Spannungsdifferenz zwischen den beiden Halbbriicken a und b

Uco «oovvenn. Anfangswert der Spannung tiber der Kapazitat Co

Ucp . ovovonn. Spannung {iber der Kapazitat Cp

Udisol --.... Sollwert der Zwischenkreisspannung auf der Primérseite

Uar oo Gleichspannung des Zwischenkreises auf Primérseite

Udz oo Gleichspannung des Zwischenkreises auf Sekundarseite

Uind = vovvnnn Induzierte Spannung

Urec,1 vvvenn Grundschwingungseffektivwert der Spannung auf der AC-Seite des

HF-Wechselrichters
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Urec «vnevnnn. Eingangsspannung des HF-Gleichrichters

Usp -.ovuvnn Vorwirtsspannung einer Diode

Uy oot Spannung an den Klemmen der Primérspule

Us ..ol Spannung an den Klemmen der Sekundérspule

Upat,max ----- Maximale Klemmenspannung der Batterie

Uvat,min ---- - Minimale Klemmenspannung der Batterie

Ubat «ovvvn.. Klemmenspannung der Batterie

Uinv ovvvvnnnn Ausgangsspannung des Wechselrichters

T o Variable zur reprasentativen Darstellung mehrerer anderer Grofien

ZCp v Hilfsimpedanz

Loq weneeenn. Summe der AC-Lastimpedanz und der Impedanz einer Kompen-
sationskapazitit auf der Sekundérseite

Loq woneeenn. Aquivalente Impedanz eines elektrischen Netzwerks

Zinw eeeennn Wechselrichterlastimpedanz

Y/ PR Komplexe dquivalente Lastimpedanz, transformiert auf die AC-

Seite des HF-Gleichrichters

Abkiirzungen

AC ... ... Wechselstrom

B2U ........ Ungesteuerter Briickengleichrichter

B6U ........ Ungesteuerte sechspulsige Briickenschaltung

BEV ........ Batterieelektrisches Fahrzeug

BMS ........ Battery Management System

CAD ........ Computer-Aided Design

CC ......... Ladeverfahren mit konstantem Strom

CCS ........ Combined Charging System

CLC ........ Filterschaltung mit zwei Parallelkapazitdten und einer seriellen In-
duktivitat

CP.......... Ladeverfahren mit konstanter Leistung

CV ......... Ladeverfahren mit konstanter Spannung

DC ......... Gleichstrom

DD ......... DoubleD Spulenform

DDQ ....... DoubleD Spule mit zusétzlicher zirkularer Wicklung

EMV ....... Elektromagnetische Vertraglichkeit

FEM ........ Finite-Elemente-Methode

FFT ........ Schnelle Fourier-Transformation

FOD ........ Fremdobjekterkennung

FPGA ...... Field-Programmable Gate Array

GA ......... Ground Assembly

HF .......... Hochfrequenz

HV ......... Hochvolt

ICNIRP ..... International Commission on Non-Ionizing Radiation Protection

IEC ......... International Electrotechnical Commission

IGBT ....... Bipolartransistoren mit isolierter Gate-Elektrode

ISO ......... Internationale Organisation fiir Normung
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LCC ........ Kompensationsschaltung, bestehend aus einer Induktivitdt und
zwei Kapazititen

LOD ........ Lebendobjekterkennung

MDF ....... Mitteldichte Faserplatte

MnZn ....... Mangan-Zink Ferrit

MOSFET ... Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistoren

NI cRIO .... Embedded-Controller mit Echtzeitprozessor und FPGA

OCV ........ Leerlaufspannung, engl. Open Circuit Voltage

PC.......... Einzelplatzrechner

PFC ........ Leistungsfaktorkorrekturfilter, engl. Power Factor Correction

PI ... Proportional-Integral-Regler

PKW ....... Personenkraftwagen

PLL ........ Phasenregelschleife, engl. Phase-Locked Loop

PS ... Phasenlage, engl. Phase-Shift

PWM ....... Pulsweitenmodulation

RMS ........ Quadratischer Mittelwert

SAE ........ Society of Automotive Engineers

SOC ........ Ladestand einer Batterie, engl. State Of Charge

SWM ....... Blocktaktung, engl. Square-Wave-Modulation

TE .......... Teilentladung

VA ... Vehicle Assembly

ZCS ........ Zero-Current-Switching

ZVS ........ Zero-Voltage-Switching

142



Literaturverzeichnis

Zitierte Literatur

[1] KRAFTFAHRT-BUNDESAMT: Neuzulassungen von Kraftfahrzeugen mit alter-
nativem Antrieb - Monatsergebnisse. 24932 Flensburg, 2022 [Online, Zugriff
am 25. Feb. 2022]. Fahrzeugzulassungen (FZ) Datenlizenz by-2-0. Verfiig-
bar unter: www.kba.de/DE/Statistik/Fahrzeuge/Neuzulassungen/Monat
licheNeuzulassungen/monatl_neuzulassungen_node.html.

[2] INTERNATIONAL ENERGY AGENCY: Global EV Outlook 2019. Paris, 2019.
Verfiigbar unter: www.iea.org/reports/global-ev-outlook-2019.

[3] INTERNATIONAL ENERGY AGENCY: Global EV Outlook 2020. Paris, 2020.
Verfiigbar unter: www.iea.org/reports/global-ev-outlook-2020.

[4] INTERNATIONAL ENERGY AGENCY: Global EV Outlook 2021. Paris, 2021.
Verfiigbar unter: www.iea.org/reports/global-ev-outlook-2021.

[5) BUNDESMINISTERIUM FUR WIRTSCHAFT UND ENERGIE: Bekanntmachung
der Richtlinie zur Forderung des Absatzes von elektrisch betriebenen Fahr-
zeugen (Umweltbonus). 2020. Verfiigbar unter: www.bundesanzeiger.de.

[6] BUNDESMINISTERIUM FUR WIRTSCHAFT UND ENERGIE: Anderung der Richt-
linie zur Forderung des Absatzes von elektrisch betriebenen Fahrzeugen
(Umweltbonus). 2021. Verfiigbar unter: www.bundesanzeiger .de.

[7] MOELLER, S.: Nexztnews #187: Zulassungszahlen im Januar. Hrsg. von
CYX MOBILE KG. Arnstadt, 2022 [Online, Zugriff am 5. Méarz 2022]. Ver-
fligbar unter: www.nextmove.de/blog/.

[8] CLIMATE GROUP EV100: Progress and Insights Report: The EV revolution
is here. 2021 [Online, Zugriff am 1. Dez. 2021]. Verfiighbar unter: www.thec
limategroup.org/ev100-annual-report-2021.

[9] BOSSHARD, R.: Multi-Objective Optimization of Inductive Power Transfer
Systems for EV Charging. 2015. Verfligbar unter DOI: 10.3929/ETHZ-A-0
10664107. Diss. ETH Zurich.

[10] BARZDUKAS, A.: Wireless v. wired charging for EVs: why the efficiency is
comparable. Hrsg. von WITRICITY NEWSROOM. 2022 [Online, Zugriff am
4. Mérz 2022]. Verfiigbar unter: www.witricity.com/newsroom/blogs/wha
t-is-efficiency-how-do-you-measure-it-and-why-should-you-care.

143


www.kba.de/DE/Statistik/Fahrzeuge/Neuzulassungen/MonatlicheNeuzulassungen/monatl_neuzulassungen_node.html
www.kba.de/DE/Statistik/Fahrzeuge/Neuzulassungen/MonatlicheNeuzulassungen/monatl_neuzulassungen_node.html
www.iea.org/reports/global-ev-outlook-2019
www.iea.org/reports/global-ev-outlook-2020
www.iea.org/reports/global-ev-outlook-2021
www.bundesanzeiger.de
www.bundesanzeiger.de
www.nextmove.de/blog/
www.theclimategroup.org/ev100-annual-report-2021
www.theclimategroup.org/ev100-annual-report-2021
https://doi.org/10.3929/ETHZ-A-010664107
https://doi.org/10.3929/ETHZ-A-010664107
www.witricity.com/newsroom/blogs/what-is-efficiency-how-do-you-measure-it-and-why-should-you-care
www.witricity.com/newsroom/blogs/what-is-efficiency-how-do-you-measure-it-and-why-should-you-care

LITERATURVERZEICHNIS

(11]

[12]

[13]

[14]

[15]

[16]

(17]

18]

(19]

20]

(21]

144

INSTITUT FUR AUTOMATION UND KOMMUNIKATION E.V. MAGDEBURG und
KIEFERMEDIA GMBH: JustPark - Begleitforschung zum kabellosen Laden
von Elektrofahrzeugen: Chancen und Risiken beim kabellosen Laden von
Elektrofahrzeugen, Technologiefolgenabschdtzung fiir eine Schlisseltechno-
logie in der Durchbruchphase der Elektromobilitit: FulE-Programm Forde-
rung von Forschung und Entwicklung im Bereich der Elektromobilitdt. 2011
[Online, Zugriff am 4. Méarz 2022]. Verfiighar unter: www . erneuerbar-mob
il.de/projekte/justpark.

VOLTERIO GMBH: Redefining Charging: Automatic Conductive Connec-
tion Device. Graz, Austria, 2019 [Online, Zugriff am 4. Marz 2022]. Ver-
fligbar unter: www.volterio.com.

EASELINK GMBH: Matriz Charging. Graz, Austria, 2022 [Online, Zugriff
am 4. Méarz 2022]. Verfiigbar unter: www.easelink. com.

WITRICITY CORPORATION: The Next Wireless Revolution: Electric Vehicle
Wireless Charging: Power and Efficiency. Watertown, MA 02472 USA,
2018 [Online, Zugriff am 4. Méarz 2022]. Verfiighar unter: www.witricity
.com/wp-content/uploads/2018/03/WIT_White_Paper_PE_20180321.pdf

MatHIis, W. und REIBIGER, A.: Kiupfmiiller Theoretische Elektrotechnik.
Berlin, Heidelberg: Springer Berlin Heidelberg, 2017. 1SBN 978-3-662-54836-
3. Verfiigbar unter DOI: 10.1007/978-3-662-54837-0.

HYBRID - EV COMMITTEE: Wireless Power Transfer for Light-Duty Plug-
in/Electric Vehicles and Alignment Methodology. Warrendale, PA, United
States: SAE International, 2020. Verfiigbar unter DOI: 10.4271/J2954_20
2010.

GRAZIAN, F.; SHi, W.; Dong, J.; vAN DUlISEN, P.; SOEIRO, T. B. und
BAUER, P.: Survey on Standards and Regulations for Wireless Charging of
Electric Vehicles. In: 2019 AEIT International Conference of Electrical and
Electronic Technologies for Automotive (AEIT AUTOMOTIVE). IEEE,
2019, S. 1-5. 1SBN 978-8-8872-3743-6. Verfiigbar unter DOI: 10.23919/EET
A.2019.8804573.

IEC 61980-1:2020: Electric vehicle wireless power transfer (WPT) systems
- Part 1: General requirements. Berlin: VDE-Verlag GmbH, 2020.

IEC TS 61980-2:2019: Electric vehicle wireless power transfer (WPT)
systems - Part 2: Specific requirements for communication between electric
road vehicle (EV) and infrastructure. Berlin: VDE-Verlag GmbH, 2019.

IEC TS 61980-3:2019: Electric vehicle wireless power transfer (WPT)
systems - Part 3: Specific requirements for the magnetic field wireless power
transfer systems. Berlin: VDE-Verlag GmbH, 2019.

ISO 19363:2020-04: Elektrisch angetriebene Straflenfahrzeuge - Kontakt-
lose Energietibertragung - Sicherheits- und Interoperabilititsanforderungen.
Berlin: Beuth Verlag GmbH, 2020.


www.erneuerbar-mobil.de/projekte/justpark
www.erneuerbar-mobil.de/projekte/justpark
www.volterio.com
www.easelink.com
www.witricity.com/wp-content/uploads/2018/03/WIT_White_Paper_PE_20180321.pdf
www.witricity.com/wp-content/uploads/2018/03/WIT_White_Paper_PE_20180321.pdf
www.witricity.com/wp-content/uploads/2018/03/WIT_White_Paper_PE_20180321.pdf
https://doi.org/10.1007/978-3-662-54837-0
https://doi.org/10.4271/J2954_202010
https://doi.org/10.4271/J2954_202010
https://doi.org/10.23919/EETA.2019.8804573
https://doi.org/10.23919/EETA.2019.8804573

ZITIERTE LITERATUR

22]

23]

[24]

[25]

[26]

[27]

[28]

[29]

[30]

31]

NATIONALE PLATTFORM ELEKTROMOBILITAT: Die Deutsche Normungs-
Roadmap FElektromobilitdt 2020. Hrsg. von GEMEINSAME GESCHAFTSSTEL-
LE ELEKTROMOBILITAT DER BUNDESREGIERUNG. Berlin, 2017 [Online, Zu-
griff am 9. Méarz 2022]. Verfugbar unter: www.din.de/de/forschung-und-
innovation/themen/mobilitaet/normen-und-standards.

ARNOLD, R.: Automatische Abstimmung der Sekunddrseite eines dreipha-
stgen Systems zur berihrungslosen induktiven Energietibertragung: Zugl.:
Karlsruhe, KIT, Diss., 2015. Karlsruhe: KIT Scientific Publishing, 2015.
Karlsruher Schriftenreihe Fahrzeugsystemtechnik. 1ISBN 9783731503552. Ver-
fligbar unter: https://books.google.de/books?id=fZYVCgAAQBAJ.

SCHWAB, A. J.: Begriffswelt der Feldtheorie. Berlin, Heidelberg: Springer
Berlin Heidelberg, 2013. 1SBN 978-3-642-34565-4. Verfiigbar unter DOI: 10
.1007/978-3-642-34566-1.

JOFFE, C.: Modellbasierter Entwurf und Charakterisierung eines induktiven
Ladesystems fiir Elektrofahrzeuge. Erlangen: Friedrich-Alexander-Universi-
tat Erlangen-Niirnberg (FAU), 2019.

KrAus, B.: Aspekte zur praxisnahen Auslequng induktiver Energietibertra-
gungssysteme fiir Elektrofahrzeuge. 2018. Verfiigbar unter DOI: 10.5445/1
R/1000084846. Diss. Karlsruher Institut fiir Technologie (KIT).

MAIER, D.; HEINRICH, J.; ZIMMER, M.; MAIER, M. und PARSPOUR, N.:
Contribution to the system design of contactless energy transfer systems.
In: Proceedings, 2016 IEEFE International Power Electronics and Motion
Control Conference (PEMC). Piscataway, NJ: IEEE, 2016, S. 1008-1013.
ISBN 978-1-5090-1798-0. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/EPEPEMC.2016.775
2132.

VAN SCHUYLENBERGH, K. und PUERS, R.: Inductive Powering: Basic Theo-
ry and Application to Biomedical Systems. Dordrecht: Springer Nether-
lands, 2009. Analog Circuits and Signal Processing. 1SBN 9789048124121.
Verfiigbar unter DOI: 10.1007/978-90-481-2412-1.

STEIGERWALD, R. L.: A comparison of half-bridge resonant converter topo-
logies. IEEE Transactions on Power Electronics. 1988, Jg. 3, Nr. 2, S. 174—
182. 1sSN 0885-8993. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/63.4347.

L1, S. und Mi, C. C.: Wireless Power Transfer for Electric Vehicle Applica-
tions. IEEFE Journal of Emerging and Selected Topics in Power Electronics.
2015, Jg. 3, Nr. 1, S. 4-17. 1SSN 2168-6777. Verfiigbar unter DOI: 10.1109
/JESTPE.2014.2319453.

TANG, X. und SULLIVAN, C. R.: Optimization of stranded-wire windings
and comparison with litz wire on the basis of cost and loss. In: Conference
proceedings / PESC 04, 2004 IEEE 35th Annual Power Electronics Specia-
lists Conference. Piscataway, NJ: IEEE Service Center, 2004, S. 854—-860.
ISBN 0-7803-8399-0. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/PESC.2004.1355530.

145


www.din.de/de/forschung-und-innovation/themen/mobilitaet/normen-und-standards
www.din.de/de/forschung-und-innovation/themen/mobilitaet/normen-und-standards
https://books.google.de/books?id=fZYVCgAAQBAJ
https://doi.org/10.1007/978-3-642-34566-1
https://doi.org/10.1007/978-3-642-34566-1
https://doi.org/10.5445/IR/1000084846
https://doi.org/10.5445/IR/1000084846
https://doi.org/10.1109/EPEPEMC.2016.7752132
https://doi.org/10.1109/EPEPEMC.2016.7752132
https://doi.org/10.1007/978-90-481-2412-1
https://doi.org/10.1109/63.4347
https://doi.org/10.1109/JESTPE.2014.2319453
https://doi.org/10.1109/JESTPE.2014.2319453
https://doi.org/10.1109/PESC.2004.1355530

LITERATURVERZEICHNIS

32]

(33]

34]

(35]

(36]

37]

(38]

39]

146

TANG, X. und SULLIVAN, C. R.: Stranded wire with uninsulated strands
as a low-cost alternative to litz wire. In: Conference proceedings / PESC
03, 2003 IEEE 3jth Annual Power Electronics Specialists Conference. Pis-
cataway, NJ: IEEE Service Center, 2003, S. 289-295. 1SBN 0-7803-7754-0.
Verfligbar unter DOI: 10.1109/PESC.2003.1218308.

SuLLIvAaN, C. R.: Aluminum Windings and Other Strategies for High-Fre-
quency Magnetics Design in an Era of High Copper and Energy Costs.
IEEE Transactions on Power Electronics. 2008, Jg. 23, Nr. 4, S. 2044—
2051. 1ssN 0885-8993. Verfiigbar unter DOI1: 10.1109/TPEL. 2008.925434.

Bu, Y.; ENDO, S. und MizuNo, T.: Improvement in the Transmission Ef-
ficiency of EV Wireless Power Transfer System Using a Magnetoplated
Aluminum Pipe. IEEE Transactions on Magnetics. 2018, Jg. 54, Nr. 11,
S. 1-5. 1SN 0018-9464. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TMAG.2018.2840109.

Enpo, S.; Bu, Y. und Mizuno, T.: Copper Loss Reduction in Wireless
Power Transmission Coil Using Magnetic Path Control Technology. In:
2018 21st International Conference on FElectrical Machines and Systems
(ICEMS). IEEE, 2018, S. 2587-2592. 1SBN 978-89-86510-20-1. Verfiigbar
unter DOI: 10.23919/ICEMS.2018.8549439.

KnNaiscH, K.; SPRINGMANN, M. und GRATZFELD, P.: Comparison of coil
topologies for inductive power transfer under the influence of ferrite and
aluminum. In: 2016 Eleventh International Conference on FEcological Ve-
hicles and Renewable Energies (EVER). Piscataway, NJ: IEEE, 2016, S. 1—-
9. 1SBN 978-1-5090-2464-3. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/EVER.2016.747
6339.

BubHiA, M.; Covic, G. A. und Boys, J. T.: Design and Optimization
of Circular Magnetic Structures for Lumped Inductive Power Transfer
Systems. IEEE Transactions on Power Electronics. 2011, Jg. 26, Nr. 11,
S. 3096-3108. 1sSN 0885-8993. Verfiigbar unter Do1: 10.1109/TPEL.2011.2
143730.

Covic, G. A.; KissiN, M. L. G.; KAcPrzAK, D.; CLAUSEN, N. und Hao, H.:
A bipolar primary pad topology for EV stationary charging and highway
power by inductive coupling. In: 2011 IEEE Energy Conversion Congress
and Ezposition (ECCE 2011). Piscataway, NJ: IEEE, 2011, S. 1832-1838.
ISBN 978-1-4577-0542-7. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/ECCE.2011.606400
8.

NAGATSUKA, Y.; EHARA, N.; KANEKO, Y.; ABE, S. und YASUDA, T.: Com-
pact contactless power transfer system for electric vehicles. In: 2010 In-
ternational Power FElectronics Conference. Piscataway, NJ: IEEE, 2010,
S. 807-813. 1SBN 978-1-4244-5394-8. Verfiigbar unter DoOI: 10.1109/IPEC.2
010.5543313.


https://doi.org/10.1109/PESC.2003.1218308
https://doi.org/10.1109/TPEL.2008.925434
https://doi.org/10.1109/TMAG.2018.2840109
https://doi.org/10.23919/ICEMS.2018.8549439
https://doi.org/10.1109/EVER.2016.7476339
https://doi.org/10.1109/EVER.2016.7476339
https://doi.org/10.1109/TPEL.2011.2143730
https://doi.org/10.1109/TPEL.2011.2143730
https://doi.org/10.1109/ECCE.2011.6064008
https://doi.org/10.1109/ECCE.2011.6064008
https://doi.org/10.1109/IPEC.2010.5543313
https://doi.org/10.1109/IPEC.2010.5543313

ZITIERTE LITERATUR

[40]

[41]

[42]

[43]

[44]

[45]

[46]

[47]

[48]

SimMoN, O.; MAHLEIN, J.; TURKI, F.; DORFLINGER, D. und HOPPE, A.:
Field test results of interoperable electric vehicle wireless power transfer.
In: 2016 18th European Conference on Power Electronics and Applications
(EPE’16 ECCE Europe). IEEE, 2016, S. 1-10. 1SBN 978-9-0758-1524-5.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/EPE.2016.7695694.

LaMMLE, T.; PARSPOUR, N. und FucHus, C.: Investigation of the Influ-
ence of Split Ferrite Tiles in an Inductive Charging System with FEM
-Simulation. In: 2019 IEEE PELS Workshop on Emerging Technologies:
Wireless Power Transfer (WoW). IEEE, 2019, S. 65-70. 1SBN 978-1-5386-
7514-4. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/WoW45936.2019.9030606.

MATTHES, R. und BERNHARDT, J. H. (Hrsg.): Guidelines on limiting ex-
posure to non-ionizing radiation: A reference book based on the guidelines
on limiting exposure to non-ionizing radiation and statements on special
applications. Oberschleifheim: International Commission on Non-Ionizing
Radiation Protection, 1999. ICNIRP. 1sBN 3980478963.

G. ZIEGELBERGER und P. VECCHIA: Guidelines for limiting exposure to
time-varying electric and magnetic fields (1 Hz to 100 kHz): International
Commission on Non-Ionizing Radiation Protection. Health physics. 2010,
Jg. 99, Nr. 6, S. 818-836. Verfiigbar unter DOI: 10.1097/HP.0b013e3181f
06c86.

DELGADO, A.; SALINAS, G.; RODRIGUEZ, J.; OLIVER, J. A. und COBOS,
J. A.: Finite Element Modelling of Litz Wire Conductors and Compound
Magnetic Materials based on Magnetic Nano-particles by means of Equi-
valent Homogeneous Materials for Wireless Power Transfer System. In:
2018 IEEE 19th Workshop on Control and Modeling for Power Electronics
(COMPEL). Piscataway, NJ: IEEE, 2018, S. 1-5. 1SBN 978-1-5386-5541-2.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/COMPEL.2018.8460012.

SHOKROLLAHI, H. und JANGHORBAN, K.: Soft magnetic composite materi-
als (SMCs). Journal of Materials Processing Technology. 2007, Jg. 189, Nr.
1-3, S. 1-12. 1SSN 09240136. Verfiigbar unter DOI: 10.1016/j. jmatprotec
.2007.02.034.

ANHALT, M. und WEIDENFELLER, B.: Magnetic properties of polymer bon-
ded soft magnetic particles for various filler fractions. Journal of Applied
Physics. 2007, Jg. 101, Nr. 2, S. 023907. 1ssN 0021-8979. Verfiigbar unter
DOI: 10.1063/1.2424395.

EGELKRAUT, S.; MARZ, M. und RySSEL, H.: Polymer bonded soft magnetic
particles for planar inductive devices. In: Proceedings / CIPS 2008, 5th
International Conference on Integrated Power Electronics Systems. Berlin:
VDE-Verl., 2008, S. 1-8. ETG-Fachbericht. 1SBN 978-3-8007-3089-6.

SARASA, M.: Finsatz neuer weichmagnetischer Werkstoffe bei elektrischen
Maschinen im Kraftfahrzeug. Miinchen: Fakultat fiir Elektrotechnik und
Informationstechnik, 2005. Verfiigbar unter: urn:nbn:de:bvb:706-1714.
Dissertation. Universitdt der Bundeswehr Miinchen.

147


https://doi.org/10.1109/EPE.2016.7695694
https://doi.org/10.1109/WoW45936.2019.9030606
https://doi.org/10.1097/HP.0b013e3181f06c86
https://doi.org/10.1097/HP.0b013e3181f06c86
https://doi.org/10.1109/COMPEL.2018.8460012
https://doi.org/10.1016/j.jmatprotec.2007.02.034
https://doi.org/10.1016/j.jmatprotec.2007.02.034
https://doi.org/10.1063/1.2424395
urn:nbn:de:bvb:706-1714

LITERATURVERZEICHNIS

(49]

[50]

[51]

[52]

53]

[54]

[55]

[56]

[57]

[58]

148

PENDRY, J. B.; HOLDEN, A. J.; RoBBINS, D. J. und STEWART, W. J.:
Magnetism from conductors and enhanced nonlinear phenomena. IEEFE
Transactions on Microwave Theory and Techniques. 1999, Jg. 47, Nr. 11,
S. 2075-2084. 1sSN 00189480. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/22.798002.

L1, W.; ZHANG, Y.; YAO, C. und TANG, H.: Simulations on shifting medium
and its application in wireless power transfer system to enhance magnetic
coupling. Journal of Applied Physics. 2016, Jg. 119, Nr. 19, S. 194901. 1SSN
0021-8979. Verfiigbar unter DOI: 10.1063/1.4948948.

Dong, Y.; L1, W.; YaNG, X.; YAO, C. und TANG, H.: Using shifting layer
to shift and expand coils in a wireless power transfer system. In: 2017
IEEFE PELS Workshop on Emerging Technologies: Wireless Power Transfer
(WoW). IEEE, 2017, S. 148-152. 1sBN 978-1-5090-6258-4. Verfiigbar unter
DOI: 10.1109/WoW.2017.7959383.

BESNOFF, J.; CHABALKO, M. und RICKETTS, D. S.: A Frequency-Selective
Zero-Permeability Metamaterial Shield for Reduction of Near-Field Elec-
tromagnetic Energy. IEEE Antennas and Wireless Propagation Letters.
2016, Jg. 15, S. 654-657. 1SSN 1536-1225. Verfiigbar unter pDOI: 10.1109
/LAWP.2015.2466172.

BovyvaT, M. und HAFNER, C. V.: MAGNETIC FIELD SHIELDING BY
METAMATERIALS. Progress In Electromagnetics Research. 2013, Jg. 136,
S. 647—664. Verfiigbar unter DOI: 10.2528/PIER12121805.

WANG, B.; YERAZUNIS, W. und TEO, K. H.: Wireless Power Transfer: Me-
tamaterials and Array of Coupled Resonators. Proceedings of the IEEE.
2013, Jg. 101, Nr. 6, S. 1359-1368. 1ssN 0018-9219. Verfiigbar unter DOI:
10.1109/JPR0OC.2013.2245611.

SmitH, D. R. und PENDRY, J. B.: Homogenization of metamaterials by
field averaging (invited paper). Journal of the Optical Society of America
B. 2006, Jg. 23, Nr. 3, S. 391. 1SSN 0740-3224. Verfiigbar unter DOI: 10.13
64/J0SAB.23.000391.

SHAMONINA, E. und SOLYMAR, L.: Diamagnetic properties of metamate-
rials: a magnetostatic analogy. The European Physical Journal B. 2004,
Jg. 41, Nr. 3, S. 307-312. 15SN 1434-6028. Verfiigbar unter DOI: 10.1140/e
pjb/e2004-00322-7.

KNaiscH, K.: Untersuchung von Spulensystemen zur induktiven Energie-
tubertragungvon Elektrofahrzeugen: Dissertation. Karlsruher Institut fiir Tech-
nologie, 2017. Karlsruher Schriftenreihe Fahrzeugsystemtechnik. 1SBN 978-
3-7315-0630-0. Verfiigbar unter DOI: 10.5445/KSP/1000065246.

BubHiA, M.; Boys, J. T.; Covic, G. A. und HUANG, C.-Y.: Development
of a Single-Sided Flux Magnetic Coupler for Electric Vehicle IPT Charging
Systems. IEEFE Transactions on Industrial Electronics. 2013, Jg. 60, Nr. 1,
S. 318-328. 18sN 0278-0046. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TIE.2011.217
9274.


https://doi.org/10.1109/22.798002
https://doi.org/10.1063/1.4948948
https://doi.org/10.1109/WoW.2017.7959383
https://doi.org/10.1109/LAWP.2015.2466172
https://doi.org/10.1109/LAWP.2015.2466172
https://doi.org/10.2528/PIER12121805
https://doi.org/10.1109/JPROC.2013.2245611
https://doi.org/10.1364/JOSAB.23.000391
https://doi.org/10.1364/JOSAB.23.000391
https://doi.org/10.1140/epjb/e2004-00322-7
https://doi.org/10.1140/epjb/e2004-00322-7
https://doi.org/10.5445/KSP/1000065246
https://doi.org/10.1109/TIE.2011.2179274
https://doi.org/10.1109/TIE.2011.2179274

ZITIERTE LITERATUR

[59]

[60]

[61]

[62]

[63]

[64]

[65]

[66]

Covic, G. A. und Boys, J. T.: Modern Trends in Inductive Power Transfer
for Transportation Applications. IEEE Journal of Emerging and Selected
Topics in Power Electronics. 2013, Jg. 1, Nr. 1, S. 28-41. 1SSN 2168-6777.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/JESTPE.2013.2264473.

OMBACH, G.; KURSCHNER, D.; MATHAR, S. und CHLEBOSZ, W.: Optimum
magnetic solution for interoperable system for stationary wireless EV char-
ging. In: 2015 Tenth International Conference on Ecological Vehicles and
Renewable Energies (EVER). IEEE, 32015, S. 1-8. 1SBN 978-1-4673-6785-1.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/EVER.2015.7112996.

BoOSSHARD, R.; MUHLETHALER, J.; KOLAR, J. W. und STEVANOVIC, I.:
Optimized magnetic design for inductive power transfer coils. In: 2013
Twenty-FEighth Annual IEEE Applied Power Electronics Conference and
Ezxposition (APEC). IEEE, 2013, S. 1812-1819. 1SBN 978-1-4673-4355-8.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/APEC.2013.6520541.

LAOUAMER, R.; BRUNELLO, M.; FERRIEUX, J. P.; NORMAND, O. und BUCH-
HEIT, N.: A multi-resonant converter for non-contact charging with electro-
magnetic coupling. In: Proceedings of the IECON ’97 - 23rd International
Conference on Industrial Electronics, Control, and Instrumentation. Pis-
cataway, NJ: IEEE Service Center, 1997, S. 792-797. 1SBN 0-7803-3932-0.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/IECON.1997.671998.

IPT TeEcHNOLOGY GMBH: IPT Group taken over PRIMOVE E-mobility
Wireless Charging technology portfolio. Efringen-Kirchen, Germany, 2021
[Online, Zugriff am 4. Mérz 2022]. Verfiigbar unter: https://ipt-techno
logy.com/ipt-group-taken-over-primove-e-mobility-wireless-char
ging-technology-portfolio/.

SEVERNS, R.; YEOW, E.; WooDyY, G.; HALL, J. und HAYES, J.: An ultra-
compact transformer for a 100 W to 120 kW inductive coupler for electric
vehicle battery charging. In: Conference proceedings 1996 / APEC 96,
Eleventh Annual Applied Power Electronics Conference and FExposition,
March 8 - 7, 1996, San Jose, CA. Piscataway, NJ: IEEE, 1996, S. 32-38.
ISBN 0-7803-3044-7. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/APEC. 1996.500418.

PERNIA, A. M.; PrIETO, M. J.; VILLEGAS, P. J.; NUNO, F. und MARTIN-
RaAMOs, J. A.: LCLC resonant converter with PWM control. In: 2019 21st
European Conference 03.09.2019 - 05.09.2019. [0.D.], P.1-P.9. Verfiigbar
unter DOI: 10.23919/EPE.2019.8914744.

ZHENG, C.; CHEN, R. und LAI, J.-S.: Design considerations to reduce gap
variation and misalignment effects for inductive power transfer system. In:
IECON 2014 - 40th Annual Conference of the IEEE Industrial Electro-
nics Society. IEEE, 2014, S. 1384—1390. 1SBN 978-1-4799-4032-5. Verfiugbar
unter DOI: 10.1109/IECON.2014.7048682.

149


https://doi.org/10.1109/JESTPE.2013.2264473
https://doi.org/10.1109/EVER.2015.7112996
https://doi.org/10.1109/APEC.2013.6520541
https://doi.org/10.1109/IECON.1997.671998
https://ipt-technology.com/ipt-group-taken-over-primove-e-mobility-wireless-charging-technology-portfolio/
https://ipt-technology.com/ipt-group-taken-over-primove-e-mobility-wireless-charging-technology-portfolio/
https://ipt-technology.com/ipt-group-taken-over-primove-e-mobility-wireless-charging-technology-portfolio/
https://doi.org/10.1109/APEC.1996.500418
https://doi.org/10.23919/EPE.2019.8914744
https://doi.org/10.1109/IECON.2014.7048682

LITERATURVERZEICHNIS

[67] BOSSHARD, R.; IRURETAGOYENA, U. und KOLAR, J. W.: Comprehensive
Evaluation of Rectangular and Double-D Coil Geometry for 50 kW /85
kHz IPT System. IEEE Journal of Emerging and Selected Topics in Power
Electronics. 2016, Jg. 4, Nr. 4, S. 1406-1415. 1ssSN 2168-6777. Verfiigbar
unter DOI: 10.1109/JESTPE.2016.2600162.

[68] PRrIES, J.; GALIGEKERE, V. P. N.; ONAR, O. C. und Su, G.-J.: A 50-kW
Three-Phase Wireless Power Transfer System Using Bipolar Windings and
Series Resonant Networks for Rotating Magnetic Fields. IEEE Transacti-
ons on Power Electronics. 2020, Jg. 35, Nr. 5, S. 4500-4517. 1SN 0885-8993.
Verfligbar unter DOI: 10.1109/TPEL.2019.2942065.

[69] KiM, S.; AMIRAPOUR, M.; DHARMAKEERTHI, T.; ZAHIRI BARSARIL, V.; CoO-
vic, G. A.; BICKERTON, S. und THRIMAWITHANA, D. J.: Thermal Evalua-
tion of an Inductive Power Transfer Pad for Charging Electric Vehicles.
IEEFE Transactions on Industrial Electronics. 2021, S. 1. 1SSN 0278-0046.
Verfligbar unter DOI: 10.1109/TIE.2021.3055186.

[70] VEO; VSE; CSRES und VDN: Technische Regeln zur Beurteilung von
Netzrickwirkungen. 2. Ausgabe. VDE FNN Netztechnik/Netzbetrieb, 2007.

[71] KRASSELT, P. F.: Optimierte Netzvertraglichkeit von Gleichstrom-Schnell-
ladesystemen durch aktive Netzbeeinflussung: Dissertation. Karlsruhe: Karls-
ruhe, 2016. 1SBN 978-3-7315-0570-9. Verfiigbar unter DoOI: 10.5445/KSP/10
00057948.

[72] Hu, A. P.: Wireless/contactless power supply: Inductively coupled resonant
converter solutions. Saarbriicken: VDM Verlag Dr. Miiller, 2009. 1SBN 978-
3639116731.

[73] MAIER, M.; MAIER, D.; ZIMMER, M. und PARSPOUR, N.: A novel self oscil-
lating power electronics for contactless energy transfer and frequency shift
keying modulation. In: 2016 International Symposium on Power Electro-
nics, Electrical Drives, Automation and Motion (SPEEDAM). IEEE, 2016,
S. 67-72. 1SBN 978-1-5090-2067-6. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/SPEEDAM
.2016.7525952.

[74] ASSAWAWORRARIT, S.; YU, X. und FAN, S.: Robust wireless power transfer
using a nonlinear parity-time-symmetric circuit. Nature. 2017, Jg. 546, Nr.
7658, S. 387-390. Verfiigbar unter DOI: 10.1038/nature22404.

[75] CREE INC.: CAS300M17BM?2: All-Silicon Carbide Half-Bridge Module. Da-
tenblatt, Rev. B. Durham, NC 27703, 2018 [Online, Zugriff am 4. Mérz
2022]. Verfugbar unter: https://assets.wolfspeed.com/uploads/2020/1
2/cas300m17bm2. pdf.

[76] LEE, J. H,; SoN, W.-J.; ANN, S.; ByuN, J. und LEE, B. K.: Improved Pul-
se Density Modulation with a Distribution Algorithm for Semi-Bridgeless
Rectifier of Inductive Power Transfer System in Electric Vehicles. In: ICPE
2019-ECCE Asia 2019. [0.D.], S. 1-6. Verfiigbar unter DOI: 10.23919/ICP
E2019-ECCEAsia42246.2019.8797336.

150


https://doi.org/10.1109/JESTPE.2016.2600162
https://doi.org/10.1109/TPEL.2019.2942065
https://doi.org/10.1109/TIE.2021.3055186
https://doi.org/10.5445/KSP/1000057948
https://doi.org/10.5445/KSP/1000057948
https://doi.org/10.1109/SPEEDAM.2016.7525952
https://doi.org/10.1109/SPEEDAM.2016.7525952
https://doi.org/10.1038/nature22404
https://assets.wolfspeed.com/uploads/2020/12/cas300m17bm2.pdf
https://assets.wolfspeed.com/uploads/2020/12/cas300m17bm2.pdf
https://doi.org/10.23919/ICPE2019-ECCEAsia42246.2019.8797336
https://doi.org/10.23919/ICPE2019-ECCEAsia42246.2019.8797336

ZITIERTE LITERATUR

[77]

(78]

[79]

[80]

[81]

[82]

[83]

[84]

[85]

[86]

L1, H.; CHEN, S.; FANG, J.; TANG, Y. und Roo1s, M. A. de: A Low-Subhar-
monic, Full-Range, and Rapid Pulse Density Modulation Strategy for ZVS
Full-Bridge Converters. IEEE Transactions on Power Electronics. 2019,
Jg. 34, Nr. 9, S. 8871-8881. 1SN 0885-8993. Verfiigbar unter DOI: 10.1109
/TPEL.2018.2889116.

L1, H.; FANG, J.; CHEN, S.; WANG, K. und TANG, Y.: Pulse Density Modu-
lation for Maximum Efficiency Point Tracking of Wireless Power Transfer
Systems. IEEE Transactions on Power FElectronics. 2018, Jg. 33, Nr. 6,
S. 5492-5501. 1SsN 0885-8993. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TPEL.2017.2
737883.

REISCH, M.: Halbleiter-Bauelemente. Zweite bearbeitete Auflage. Berlin
Heidelberg: Springer Berlin Heidelberg, 2007. Springer-Lehrbuch. 1SBN 978-
3-540-73200-6. Verfiigbar unter DOI: 10.1007/978-3-540-73200-6.

GRAZIAN, F.; VAN DULISEN, P.; SOEIRO, T. B. und BAUER, P.: Advantages
and Tuning of Zero Voltage Switching in a Wireless Power Transfer Sys-
tem. In: 2019 IEEE PELS Workshop on Emerging Technologies: Wireless
Power Transfer (WoW). IEEE, 2019, S. 367-372. 1SBN 978-1-5386-7514-4.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/WoW45936.2019.9030626.

MITCHELL, D. M.: AC-DC converter having an improved power factor: U.S.
Patent. US4412277A. 1983.

HUBER, L.; JANG, Y. und JovaNovic, M. M.: Performance Evaluation of
Bridgeless PFC Boost Rectifiers. IEEE Transactions on Power Electronics.
2008, Jg. 23, Nr. 3, S. 1381-1390. 1SSN 0885-8993. Verfiigbar unter DOI: 10
.1109/TPEL.2008.921107.

PanTIC, Z.; BAL S. und Lukic, S. M.: ZCS LCC-Compensated Resonant
Inverter for Inductive-Power-Transfer Application. IEEE Transactions on
Industrial Electronics. 2011, Jg. 58, Nr. 8, S. 3500-3510. 1SSN 0278-0046.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TIE.2010.2081954.

KURSCHNER, D.; JUMAR, U. und LINDEMANN, A.: Methodischer Entwurf to-
leranzbehafteter induktiver Energietibertragungssysteme: Zugl.: Magdeburyg,
Univ., Fak. fiir Elektrotechnik und Informationstechnik, Diss., 2009. Aa-
chen: Shaker, 2010. Berichte aus der Elektrotechnik. 1ISBN 9783832288976.

MAIER, D.; YE, W. und PARSPOUR, N.: Contactless Energy Transfer - Ana-
lytical Calculation of the Coil Systems’ Efficiencies for Different Topologies.
In: 2021 IEEE PELS Workshop on Emerging Technologies: Wireless Power
Transfer (WoW). IEEE, 2021, S. 1-5. 1SBN 978-1-7281-9548-3. Verfiigbar
unter DOI: 10.1109/WoW51332.2021.9462893.

NGUYEN, B. X.; SINGH, J.; ZHANG, X.; JIANG, W.; KOH, L. H. und WANG,
P.: Design and Control for ZVS Constant Current and Constant Voltage
Wireless Charging Systems. In: 2018 IEEE jth Southern Power Electronics
Conference (SPEC). IEEE, 2018, S. 1-7. 1sBN 978-1-5386-8257-9. Verfiigbar
unter DOI: 10.1109/SPEC.2018.8635891.

151


https://doi.org/10.1109/TPEL.2018.2889116
https://doi.org/10.1109/TPEL.2018.2889116
https://doi.org/10.1109/TPEL.2017.2737883
https://doi.org/10.1109/TPEL.2017.2737883
https://doi.org/10.1007/978-3-540-73200-6
https://doi.org/10.1109/WoW45936.2019.9030626
https://doi.org/10.1109/TPEL.2008.921107
https://doi.org/10.1109/TPEL.2008.921107
https://doi.org/10.1109/TIE.2010.2081954
https://doi.org/10.1109/WoW51332.2021.9462893
https://doi.org/10.1109/SPEC.2018.8635891

LITERATURVERZEICHNIS

(87]

(88]

(89]

[90]

[91]

[92]

(93]

(94]

[95]

[96]

152

XI0NG, M.; DAL, H.; L1, Q.; JIANG, Z.; Luo, Z. und WEI, X.: Design of the
LCC-SP Topology with a Current Doubler for 11 kW Wireless Charging
System of Electric Vehicles. IEEE Transactions on Transportation Electri-
fication. 2021, S. 1. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TTE.2021.3074007.

Guipi, G. und SuuL, J. A.: Minimizing Converter Requirements of Induc-
tive Power Transfer Systems With Constant Voltage Load and Variable
Coupling Conditions. IEEE Transactions on Industrial Electronics. 2016,
Jg. 63, Nr. 11, S. 6835-6844. 1sSN 0278-0046. Verfiigbar unter DOI: 10.110
9/TIE.2016.2582459.

NAHA, A.; HAN, S.; AGARWAL, S.; GUHA, A.; KHANDELWAL, A.; TAGADE,
P.; HARIHARAN, K. S.; KOLAKE, S. M.; YOON, J. und OH, B.: An Incre-
mental Voltage Difference Based Technique for Online State of Health Esti-
mation of Li-ion Batteries. Scientific reports. 2020, Jg. 10, Nr. 1, S. 9526.
Verfiigbar unter DOI: 10.1038/s41598-020-66424-9.

OvEJAs, V. J. und CUADRAS, A.: Effects of cycling on lithium-ion battery
hysteresis and overvoltage. Scientific reports. 2019, Jg. 9, Nr. 1, S. 14875.
Verfiigbar unter DOI: 10.1038/s41598-019-51474-5.

Han, X.; FENG, X.; OUuYANGg, M.; Lu, L.; Li, J.; ZHENG, Y. und L1, Z.:
A Comparative Study of Charging Voltage Curve Analysis and State of
Health Estimation of Lithium-ion Batteries in Electric Vehicle. Automotive
Innovation. 2019, Jg. 2, Nr. 4, S. 263-275. 1SSN 2096-4250. Verfiigbar unter
DOI: 10.1007/s42154-019-00080-2.

KORTHAUER, R. (Hrsg.): Handbuch Lithium-Ionen-Batterien. Berlin: Sprin-
ger Vieweg, 2013. ISBN 978-3-642-30653-2.

MoHAMED, A. A. S.; MARIM, A. A. und MoHAMMED, O. A.: Magnetic
Design Considerations of Bidirectional Inductive Wireless Power Trans-
fer System for EV Applications. IEEE Transactions on Magnetics. 2017,
Jg. 53, Nr. 6, S. 1-5. 1SN 0018-9464. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TMAG
.2017.2656819.

STIELAU, O. H. und Covic, G. A.: Design of loosely coupled inductive
power transfer systems. In: WoNg, K. P. (Hrsg.). Proceedings / PowerCon
2000, 2000 International Conference on Power System Technology. Pisca-
taway, NJ: IEEE Operations Centre, 2000, S. 85-90. 1SBN 0-7803-6338-8.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/ICPST.2000.900036.

ViLvLa, J. L.; SALLAN, J.; LLOMBART, A. und SANZ, J. F.: Design of a high
frequency Inductively Coupled Power Transfer system for electric vehic-
le battery charge. Applied Energy. 2009, Jg. 86, Nr. 3, S. 355-363. ISSN
03062619. Verfiighar unter DOI: 10.1016/j.apenergy.2008.05.009.

WanNg, C.-S.; Covic, G. A. und STIELAU, O. H.: Power Transfer Capability
and Bifurcation Phenomena of Loosely Coupled Inductive Power Transfer
Systems. IEEFE Transactions on Industrial Electronics. 2004, Jg. 51, Nr. 1,
S. 148-157. 18SN 0278-0046. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TIE.2003.822
038.


https://doi.org/10.1109/TTE.2021.3074007
https://doi.org/10.1109/TIE.2016.2582459
https://doi.org/10.1109/TIE.2016.2582459
https://doi.org/10.1038/s41598-020-66424-9
https://doi.org/10.1038/s41598-019-51474-5
https://doi.org/10.1007/s42154-019-00080-2
https://doi.org/10.1109/TMAG.2017.2656819
https://doi.org/10.1109/TMAG.2017.2656819
https://doi.org/10.1109/ICPST.2000.900036
https://doi.org/10.1016/j.apenergy.2008.05.009
https://doi.org/10.1109/TIE.2003.822038
https://doi.org/10.1109/TIE.2003.822038

ZITIERTE LITERATUR

[97]

[98]

[99]

[100]

[101]

[102]

[103]

[104]

[105]

[106)

VAISANEN, V.; HILTUNEN, J.; NERG, J. und SILVENTOINEN, P.: AC Re-
sistance Calculation Methods and Practical Design Considerations When
Using Litz Wire: 39th annual conference of the IEEE Industrial Electronics
Societ ; 10 - 13 Nov. 2013, Vienna, Austria ; proceedings. Piscataway, NJ:
IEEE, 2013. 1SBN 9781479902231. Verfiigbar unter: http://ieeexplore.i
eee.org/servlet/opac?punumber=6683943.

FERREIRA, J. A.: Appropriate modelling of conductive losses in the design
of magnetic components. In: 21st Annual IEEE Conference on Power Elec-
tronics Specialists. IEEE, 1990, S. 780-785. Verfiigbar unter DOI: 10.1109
/PESC.1990.131268.

FERREIRA, J. A.: Analytical computation of AC resistance of round and
rectangular litz wire windings. IEFE Proceedings B Electric Power Appli-
cations. 1992, Jg. 139, Nr. 1, S. 21. 1SN 01437038. Verfiighbar unter DOI:
10.1049/ip-b.1992.0003.

VonN RoLL ScHWEIZ AG (Hrsg.): Wicklungsdrihte und Litzen. Breiten-
bach, Schweiz, 2012.

MUHLETHALER, J.: Modeling and multi-objective optimization of inductive
power components. 2012. Verfiigbar unter DOI: 10.3929/ETHZ-A-00732810
4. Diss. ETH Zurich.

ROSSKOPF, A.; BAR, E. und JOFFE, C.: Influence of Inner Skin- and Pro-
ximity Effects on Conduction in Litz Wires. IEEE Transactions on Power
Electronics. 2014, Jg. 29, Nr. 10, S. 5454-5461. 1ssSN 0885-8993. Verfiighar
unter DOI: 10.1109/TPEL.2013.2293847.

JONDRAL, F. und WIESLER, A.: Wahrscheinlichkeitsrechnung und stochas-
tische Prozesse: Grundlagen fiir Ingenieure und Naturwissenschaftler ; mit
45 Ubungsaufgaben und Tabellen. 2., durchges. und aktualisierte Aufl. Stutt-
gart: Teubner, 2002. Lehrbuch. 1SBN 978-3-519-16263-6. Verfiigbar unter
DOI: 10.1007/978-3-663-01598-7.

RossMANITH, H.; DOEBROENTI, M.; ALBACH, M. und EXNER, D.: Measure-
ment and Characterization of High Frequency Losses in Nonideal Litz Wi-
res. IEEE Transactions on Power Electronics. 2011, Jg. 26, Nr. 11, S. 3386—
3394. 1sSN 0885-8993. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TPEL.2011.2143729.

RoSskOPF, A.: Calculation of frequency dependent power losses in inductive
systems with litz wire conductors by a coupled numeric approach. Erlangen,
2018. Verfiigbar unter: urn:nbn:de:bvb:29-opus4-96689. Dissertation.
Friedrich-Alexander-Universitdt Erlangen-Niirnberg.

TOURKHANI, F. und VIAROUGE, P.: Accurate analytical model of winding
losses in round Litz wire windings. IEEE Transactions on Magnetics. 2001,
Jg. 37, Nr. 1, S. 538-543. 1sSN 0018-9464. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/2
0.914375.

153


http://ieeexplore.ieee.org/servlet/opac?punumber=6683943
http://ieeexplore.ieee.org/servlet/opac?punumber=6683943
https://doi.org/10.1109/PESC.1990.131268
https://doi.org/10.1109/PESC.1990.131268
https://doi.org/10.1049/ip-b.1992.0003
https://doi.org/10.3929/ETHZ-A-007328104
https://doi.org/10.3929/ETHZ-A-007328104
https://doi.org/10.1109/TPEL.2013.2293847
https://doi.org/10.1007/978-3-663-01598-7
https://doi.org/10.1109/TPEL.2011.2143729
urn:nbn:de:bvb:29-opus4-96689
https://doi.org/10.1109/20.914375
https://doi.org/10.1109/20.914375

LITERATURVERZEICHNIS

[107]

[108]

109

[110]

[111]

[112]

[113]

[114]

154

MISAKIAN, M.: Equations for the Magnetic Field Produced by One or More
Rectangular Loops of Wire in the Same Plane. Journal of research of the
National Institute of Standards and Technology. 2000, Jg. 105, Nr. 4, S. 557—
564. 1SSN 1044-677X. Verflighar unter DOI: 10.6028/jres.105.045.

Liu, Z.; WANG, L.; Guo, Y. und L1, S.: Primary-Side Linear Control for
Constant Current/Voltage Charging of the Wireless Power Transfer Sys-
tem Based on the LCC-N Compensation Topology. IEEE Transactions on
Industrial Electronics. 2021, S. 1. 1SSN 0278-0046. Verfiighbar unter DOI:
10.1109/TIE.2021.3114670.

WEIL Y. und Wu, F.: Indirect Control Strategy of Secondary Current for
LCC-Series Compensated Wireless Power Transfer System Based on Pri-
mary Current Closed-Loop Control. IEEE Transactions on Transportation
Electrification. 2021, S. 1. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TTE.2021.31295
08.

Jiang, Y.; WANG, L.; WANG, Y.; Liu, J.; L1, X. und NING, G.: Analy-
sis, Design, and Implementation of Accurate ZVS Angle Control for EV
Battery Charging in Wireless High-Power Transfer. IEEE Transactions on
Industrial Electronics. 2019, Jg. 66, Nr. 5, S. 4075-4085. 1SSN 0278-0046.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/TIE.2018.2795523.

Hu, H.; Ca1, T.; Duan, S.; ZuANG, X.; N1u, J. und FENG, H.: An Opti-
mal Variable Frequency Phase Shift Control Strategy for ZVS Operation
Within Wide Power Range in IPT Systems. IEEE Transactions on Power
Electronics. 2020, Jg. 35, Nr. 5, S. 5517-5530. 1SSN 0885-8993. Verfiigbar
unter DOI: 10.1109/TPEL.2019.2947092.

DENg, P.; ZHOUu, B.; L1, S.; QING, X.; Liu, Z. und TANG, C.: Modeling and
Analysis of EMI of Full-bridge Inverter for LCC-S Compensated WPT Sys-
tem. In: 2020 8th International Conference on Power Electronics Systems
and Applications (PESA). 2020, S. 1-5. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/PE
SA50370.2020.9343992.

Luu, H. V.; PUNZET, A.; MULLER, V. und PHUNG, N. L.: Control of front-
end converter with shunt active filter using adaptive gain. In: 2005 Euro-
pean Conference on Power Electronics and Applications. IEEE, 2005, 10
pp—P.10. 1sBN 90-75815-09-3. Verfiighbar unter DO1: 10.1109/EPE. 2005.21
9216.

LiccarDO, F.; MARINO, P. und TRIGGIANESE, M.: Design criteria for a
synchronous active front-end in high power applications. In: International
Symposium on Power Electronics, Electrical Drives, Automation and Moti-
on, 2006. SPEEDAM 2006. IEEE, 2006, S. 1252-1257. 1SBN 1-4244-0193-3.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/SPEEDAM. 2006. 1649960.


https://doi.org/10.6028/jres.105.045
https://doi.org/10.1109/TIE.2021.3114670
https://doi.org/10.1109/TTE.2021.3129508
https://doi.org/10.1109/TTE.2021.3129508
https://doi.org/10.1109/TIE.2018.2795523
https://doi.org/10.1109/TPEL.2019.2947092
https://doi.org/10.1109/PESA50370.2020.9343992
https://doi.org/10.1109/PESA50370.2020.9343992
https://doi.org/10.1109/EPE.2005.219216
https://doi.org/10.1109/EPE.2005.219216
https://doi.org/10.1109/SPEEDAM.2006.1649960

ZITIERTE LITERATUR

[115]

[116]

[117]

[118]

[119]

[120]

[121]

[122]

[123]

REUTER, M. und ZACHER, S.: Regelungstechnik fir Ingenieure: Analyse,
Simulation und Entwurf von Regelkreisen. 12., korrigierte und erweiterte
Auflage. Wiesbaden: Vieweg +Teubner / GWV Fachverlage GmbH Wies-
baden, 2008. 1SBN 978-3-8348-9504-2. Verfiigbar unter DOI: 10.1007/978-
3-8348-9504-2.

FANG, Y. und PoNg, B. M. H.: Multiple Harmonics Analysis for Variable
Frequency Asymmetrical Pulsewidth-Modulated Wireless Power Transfer
Systems. IEEE Transactions on Industrial Electronics. 2019, Jg. 66, Nr. 5,
S. 4023-4030. 15SN 0278-0046. Verfiighar unter por: 10.1109/TIE.2018.2
850015.

FARAJIZADEH, F.; VILATHGAMUWA, D. M.; JAYATHURATHNAGE, P. und
LeEDWICH, G.: Estimation of the Transferred Power in LCC Compensated
Wireless Power Transmitters with the use of PWM-Synchronized Samp-
ling Technique. IEEE Transactions on Transportation Electrification. 2021,
S. 1. Verfiigbar unter por: 10.1109/TTE.2021.3098643.

STILLIG, J.; ENSSLE, A. und PARSPOUR, N.: Modular Wireless Power Trans-
fer System for the Supply of Mobile Industrial Production Equipment. In:
2021 IEEE PELS Workshop on Emerging Technologies: Wireless Power
Transfer (WoW). IEEE, 2021, S. 1-6. 1SBN 978-1-7281-9548-3. Verfiigbar
unter DOI: 10.1109/WoW51332.2021.9462864.

RIEKERK, C.; GRAZIAN, F.; SOEIRO, T. B.; DONG, J. und BAUER, P.: Stu-
dy on Soft Start-Up and Shut-Down Methods for Wireless Power Transfer
Systems for the Charging of Electric Vehicles. In: 2021 IEEE PELS Work-
shop on Emerging Technologies: Wireless Power Transfer (WoW). IEEE,
2021, S. 1-6. 1SBN 978-1-7281-9548-3. Verfiighar unter DO1: 10.1109/WoW5
1332.2021.9462867.

ORTSEIFEN, A.: Entwurf von modellbasierten Anti- Windup-Methoden fir
Systeme mit Stellbegrenzungen: Zugl.: Darmstadt, Techn. Univ., Diss., 20183.
Als Ms. gedr. Disseldorf: VDI-Verl., 2013. Berichte aus dem Institut fiir
Automatisierungstechnik und Mechatronik der TU Darmstadt. ISBN 978-
3-18-522508-6.

SANDERS, S. R.; NowoOROLSKI, J. M.; L1u, X. Z. und VERGHESE, G. C.: Ge-
neralized averaging method for power conversion circuits. IEEE Transac-
tions on Power Electronics. 1991, Jg. 6, Nr. 2, S. 251-259. 1SSN 0885-8993.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/63.76811.

Kravus, B.; MULLER, B.; SACK, M. und LEIBFRIED, T.: Contactless Electric
Vehicle Charging - Development of a High Power Resonance Converter:
Special Features during Design Process for an Experimental Setup. In: 2015
IEEE Vehicle Power and Propulsion Conference (VPPC). Piscataway, NJ:
IEEE, 2015, S. 1-6. 1SBN 978-1-4673-7637-2. Verfiigbar unter DOI: 10.110
9/VPPC.2015.7352917.

ZACH, F.: Leistungselektronik: Ein Handbuch. Wien: Springer, 2010. I1SBN
978-3-211-89213-8.

155


https://doi.org/10.1007/978-3-8348-9504-2
https://doi.org/10.1007/978-3-8348-9504-2
https://doi.org/10.1109/TIE.2018.2850015
https://doi.org/10.1109/TIE.2018.2850015
https://doi.org/10.1109/TTE.2021.3098643
https://doi.org/10.1109/WoW51332.2021.9462864
https://doi.org/10.1109/WoW51332.2021.9462867
https://doi.org/10.1109/WoW51332.2021.9462867
https://doi.org/10.1109/63.76811
https://doi.org/10.1109/VPPC.2015.7352917
https://doi.org/10.1109/VPPC.2015.7352917

LITERATURVERZEICHNIS

Eigene Veroffentlichungen

[124]

[125]

[126]

[127]

[125]

[129]

[130]

[131]

156

Kraus, B.; BARTH, D.; SILLMANN, B. und LEIBFRIED, T.: Design and im-
plementation of a transmission system for high-performance contactless
electric vehicle charging. In: 2017 IEEE Transportation Electrification Con-
ference and Expo (ITEC). IEEE, 2017, S. 39-44. 1SBN 978-1-5090-3953-1.
Verfiigbar unter DOI: 10.1109/ITEC.2017.7993244.

Kraus, B.; BARTH, D.; WoLL, D. und LEIBFRIED, T.: Development and
construction of a measurement device for testing and safe operation of ex-
perimental wireless electric vehicle chargers. In: 2017 IEEE 12th Interna-
tional Conference on Power Electronics and Drive Systems (IEEE PEDS
2017). Piscataway, NJ: IEEE, 2017, S. 287-290. 1SBN 978-1-5090-2364-6.
Verfligbar unter DOI: 10.1109/PEDS.2017.8289134.

BARTH, D.; LEIBFRIED, T. und CORTESE, G.: Analytical calculation of the
frequency-dependent litz wire resistance considering the wire connectors.
In: 2019 21st European Conference on Power Electronics and Applications
(EPE ’19 ECCE Europe). IEEE, 2019, P.1-P.10. 1SBN 978-9-0758-1531-3.
Verfiigbar unter DOI: 10.23919/EPE.2019.8915419.

BARTH, D.; CORTESE, G. und LEIBFRIED, T.: Evaluation of Soft Magnetic
Composites for Inductive Wireless Power Transfer. In: 2019 IEEE PELS
Workshop on Emerging Technologies: Wireless Power Transfer (WoW).
IEEE, 2019, S. 7-10. 1SBN 978-1-5386-7514-4. Verfiigbar unter DOI: 10.11
09/WoW45936.2019.9030664.

BARTH, D.; CORTESE, G.; DARRAT, A. H.; CHENG, C.; WOHR, E.; SURIYAH,
M. R. und LEIBFRIED, T.: Interoperability Rating of Wireless Charging
Equipment using a Decoupled Impedance Interface. In: 2020 IEEE Vehicle
Power and Propulsion Conference (VPPC). IEEE, 2020, S. 1-6. ISBN 978-
1-7281-8959-8. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/VPPC49601.2020.9330964.

BARTH, D.; KLAus, B. und LEIBFRIED, T.: Litz wire design for wireless
power transfer in electric vehicles. In: 2017 IEEE Wireless Power Transfer
Conference (WPTC). IEEE, 2017, S. 1-4. 1SBN 978-1-5090-4585-3. Verfiig-
bar unter DOI: 10.1109/WPT.2017.7953819.

BARTH, D.; SURIYAH, M. und LEIBFRIED, T.: Soft Start-up Current Control
of an LCC-S Compensated Inductive Charging System. In: 2022 IEEE
7th International Energy Conference (ENERGYCON). IEEE, 2022, S. 1-
6. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/ENERGYCON53164.2022.9830463.

Kraus, B.; BArTH, D. und LEIBFRIED, T.: Pulse-test for wireless power
transfer systems: A special feature for resonance frequency determination.
In: 2017 IEEE Wireless Power Transfer Conference (WPTC). IEEE, 2017,
S. 1-4. 1SBN 978-1-5090-4585-3. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/WPT.2017.7
953882.


https://doi.org/10.1109/ITEC.2017.7993244
https://doi.org/10.1109/PEDS.2017.8289134
https://doi.org/10.23919/EPE.2019.8915419
https://doi.org/10.1109/WoW45936.2019.9030664
https://doi.org/10.1109/WoW45936.2019.9030664
https://doi.org/10.1109/VPPC49601.2020.9330964
https://doi.org/10.1109/WPT.2017.7953819
https://doi.org/10.1109/ENERGYCON53164.2022.9830463
https://doi.org/10.1109/WPT.2017.7953882
https://doi.org/10.1109/WPT.2017.7953882

EIGENE VEROFFENTLICHUNGEN

[132]

[133)

[134]

[135]

SANDER, R.; WENIG, S.; BARTH, D.; SURIYAH, M. und LEIBFRIED, T.:
HVDC grid protection with integrated fault categorization for selective
tripping. In: 2016 18th European Conference on Power Electronics and
Applications (EPE’16 ECCE Europe). IEEE, 2016, S. 1-9. I1SBN 978-9-0758-
1524-5. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/EPE.2016.7695313.

SANDER, R.; BARTH, D.; SURIYAH, M. und LEIBFRIED, T.: Short circuit
detection in HVDC grids. In: 2016 IEEE Power and Energy Conference
at Illinois (PECI). IEEE, 2016, S. 1-5. 1SBN 978-1-5090-0261-0. Verfiigbar
unter DOI: 10.1109/PECI.2016.7459254.

BARrTH, D.; CHENG, C.; DARRAT, A. H.; FARAJIZADEH, F.; VILATHGA-
MUWA, D. M. und LEIBFRIED, T.: Resonance Behavior of Low Frequency
Metamaterial Cells. In: 2020 IEEE Wireless Power Transfer Conference
(WPTC). Piscataway, NJ: IEEE, 2020, S. 248-251. ISBN 978-1-7281-4238-
8. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/WPTC48563.2020.9295577.

FARAJIZADEH, F.; BARTH, D.; VILATHGAMUWA, D. M.; LEIBFRIED, T. und
MADAWALA, U. K.: Control of Power in Dynamic Wireless Power Transfer
Systems With the use of PWM-Synchronized Sampling Technique. In: Pro-
ceedings of the Energy Conversion Congress and Exposition - Asia, 2021
(ECCE Asia 2021). Piscataway, NJ: IEEE, 2021, S. 148-152. 1SBN 978-1-
7281-6344-4. Verfiigbar unter DOI: 10.1109/ECCE-Asia49820.2021.94792
51.

157


https://doi.org/10.1109/EPE.2016.7695313
https://doi.org/10.1109/PECI.2016.7459254
https://doi.org/10.1109/WPTC48563.2020.9295577
https://doi.org/10.1109/ECCE-Asia49820.2021.9479251
https://doi.org/10.1109/ECCE-Asia49820.2021.9479251

	Einleitung
	Laden batterieelektrischer Fahrzeuge
	Induktives Laden
	Chancen der Technologie
	Herausforderungen

	Inhaltlicher Beitrag dieser Arbeit
	Anwendungsszenario
	Abgrenzung

	Aufbau der Arbeit

	Konzeption induktiver Ladesysteme
	Überblick und Definitionen
	Das Spulensystem
	Grundlagen induktiver Energieübertragung
	Konstruktion effizienter Spulen
	Spulengeometrien
	Ableitung der untersuchten Topologien

	Komponenten eines induktiven Ladesystems
	Netzseitiger Gleichrichter
	Hochfrequenz-Wechselrichter
	Hochfrequenz-Gleichrichter
	Kompensation

	Modellierung der Batterie
	Auslegungsmethodik

	Auslegung des Hochfrequenz-AC-Netzwerks
	Modellierung auf Netzwerkebene
	Netzwerkauslegung bei hoher Kopplung und LCC-N Kompensation
	Wirkungsgrad
	Kompensation

	Netzwerkauslegung bei schwacher Kopplung und LCC-S Kompensation
	Wirkungsgrad
	Kompensation

	Innerer Aufbau der Windungen
	Geometrieberechnung
	Der Skin-Effekt in zylinderförmigen Leitern
	Einfluss der Verbinder auf den Leiterwiderstand
	Der Proximity-Effekt in zylinderförmigen Leitern
	Zusammenfassung der Wirbelstromverluste
	Validierung der Widerstandsberechnung von HF-Litze

	Konstruktion der Spulen
	Überblick
	Anforderungen und Randbedingungen
	Dreidimensionale Modellierung und Simulation

	Simulative Prüfung
	Ergebnisse der Auslegung

	Betriebsstrategie
	Vorüberlegungen
	Anforderungen
	Abstraktion der Datenübertragung
	Regelungskonzept

	Minimierung der Schaltverluste
	ZVS und LCC-Kompensation
	ZVS-Regelung
	Berechnung des Schaltstroms

	Erweiterte Berechnung der Lastimpedanz
	Verläufe im Zeitbereich bei LCC-N Kompensation
	Verläufe im Zeitbereich bei LCC-S Kompensation
	Berechnung der komplexen äquivalenten Lastimpedanz
	Auswirkungen auf die Berechnung des Schaltstroms

	Regelung des Ladestroms
	Simulative Analyse der Betriebsstrategie
	Netzwerkgleichungen
	Regler
	Simulation des Einschaltvorgangs


	Experimentelle Validierung
	Beschreibung der Versuchsanlage
	Überblick der Komponenten
	Umrichter zur Erzeugung einer HF-Rechteckspannung
	Versuchsaufbau

	Versuchsdokumentation
	Berechnung der Lastimpedanz
	Ladevorgang mit dem induktiven Steckverbinder
	Ladevorgang mit dem DD-Spulensystem
	Wirkungsgrad

	Bewertung der Methoden und Konzepte
	Iterativer Auslegungsprozess der Spulen
	Berechnung des Wicklungswiderstands
	ZVS-Regelung
	Regelung des Ladestroms
	Regelung der Zwischenkreisspannung zur Nachführung der Frequenz
	Einschaltvorgang des Wechselrichters
	Spulentopologien und Systemaufbau


	Zusammenfassung
	Ergänzende Informationen
	Regelung der selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung
	Simulative Untersuchung des Ladevorgangs
	Simulation der magnetischen Flussdichte in der Umgebung des induktiven Steckverbinders
	Implementierung der Lastimpedanzberechnung
	LCC-N Kompensation
	LCC-S Kompensation


	Nomenklatur
	Literaturverzeichnis
	Zitierte Literatur
	Eigene Veröffentlichungen


