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Kapitel 1

Einleitung

Die Bedeutung der Elektromobilität 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 wächst der Elektrofahrzeugmarkt in Deutschland deut-
lich schneller als im Ausland, doch auch im europäischen Mittel und weltweit
verzeichnet der Anteil der BEV an den Neuzulassungen einen deutlichen Anstieg
[2–4]. Die Weiterentwicklung der Batterietechnologien1 und der Einsatz eigens für
Elektrofahrzeuge entwickelter Modellplattformen durch die Automobilhersteller
machen BEV zunehmend zu einer technisch ansprechenden, konkurrenzfähigen
Alternative. In Deutschland wird durch eine umfassende finanzielle Förderung
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 unverändert hoch und führt in Verbindung
mit weltweiten Lieferengpässen zu langen Lieferzeiten. Die Entwicklung der Neu-
zulassungen spiegelt daher nicht mehr die Nachfrage, sondern vornehmlich die
Lieferfähigkeit 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 überwiegend auf Kurzstrecken bewegt und zu Hause geladen
werden [8].
Sowohl hinsichtlich des notwendigen Netzausbaus als auch zur Schonung der Fahr-

1Im allgemeinen Sprachgebrauch wird der Energiespeicher eines BEV als Batterie bezeich-
net, obwohl es sich tatsächlich um einen wiederaufladbaren Akkumulator handelt. In dieser
Arbeit wird ebenfalls der Begriff Batterie verwendet.
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KAPITEL 1. EINLEITUNG

zeugbatterien sind Ladevorgänge mit geringer Leistung von bis zu 11 kW (höchs-
tens 22 kW) zu bevorzugen. In diesem Segment wird üblicherweise mit Wechsel-
oder Drehstrom über 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-
übergestellt (Vgl. [9]). Es wird deutlich, dass die gleichen Komponenten zum Ein-

Netz

Wechselrichter

HF-DC/DC-Wandler

Batterie

AC (Onboard) Laden

Galvanische Trennung

Gleichrichter
DC/DC 

(optional)Gleichrichter

Ladestation       Fahrzeug

DC Laden

Ladestation       Fahrzeug

Induktives Laden

Ladestation       Fahrzeug

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

satz kommen. Konduktive Ladesysteme benötigen 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 für
die effiziente Übertragung von Energie die gleichen leistungselektronischen Kom-
ponenten. Daher unterscheidet sich der erzielbare Wirkungsgrad nur geringfügig
und ist besonders von den Einzelkomponenten abhängig [10].

1.2 Induktives Laden

1.2.1 Chancen der Technologie

Um den Komfort eines Ladevorgangs zu erhöhen und so die Akzeptanz der Elek-
tromobilität zu steigern, wird gegenwärtig in die Entwicklung automatisierter La-
desysteme investiert. Insbesondere auf privaten (Heim-)Ladeplätzen 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 Schlüsseltechnologie, damit die BEV auch den Ladevor-
gang eigenständig abwickeln können. Bidirektionales Laden und das Erbringen
von Netzdienstleistungen durch Elektrofahrzeuge werden durch automatisiertes
Laden ebenfalls begünstigt, da Elektro-PKW zwar die überwiegende 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 Batteriekapazitäten moderner BEV immer größer werden,
um die Langstreckentauglichkeit zu erhöhen, wird ein Ladevorgang bei alltäglichen
Kurzstreckenfahrten erst nach mehreren Tagen notwendig. Die Verfügbarkeit der
Batteriespeicher am Netz könnte durch automatisiertes Laden erhöht werden. Im
öffentlichen Personennahverkehr würde das automatisierte Laden dazu beitragen,
die ohnehin notwendigen Standzeiten von Bussen und Taxen für kurze Ladevor-
gänge zu nutzen. Die Installation der Ladetechnik im Straßenbelag der Haltestelle
erfordert dabei, im Vergleich zu herkömmlichen Ladesäulen, weniger Platz.
Konduktive automatisierte Ladesysteme befinden sich in der Entwicklung, be-
nötigen jedoch immer bewegliche Komponenten und einen aufwändigen elektri-
schen Kontaktmechanismus [12, 13]. Induktives Laden kann dagegen ohne beweg-
liche Teile realisiert werden. Es ist damit unempfindlicher gegen Nässe, Schmutz,
Vandalismus und Abnutzung. Nachdem die korrekte Ausrichtung der Ladespu-
len durch Sensorik erfasst wurde, kann der Ladevorgang problemlos automatisiert
gestartet werden. Flexibilität hinsichtlich der Fahrzeugklasse und auch die Einhal-
tung regulatorischer Vorgaben zum Schutz vor den Auswirkungen magnetischer
Felder sind technisch bereits möglich [14].

1.2.2 Herausforderungen

Die technischen Herausforderungen des induktiven Ladens werden zwar als be-
herrschbar beschrieben, aber die dafür notwendige Technologie ist bisher zu auf-
wändig und zu teuer, sodass sie in Serienelektrofahrzeugen nicht konfigurierbar ist.
In einem PKW ist der verfügbare Bauraum immer stark beschränkt. Ein indukti-
ves Ladesystem mit hoher Übertragungsleistung, hohem Wirkungsgrad, Flexibi-
lität in der Fahrzeugpositionierung, Fremdobjekterkennung, geringen elektroma-
gnetischen Emissionen und sicherer Datenübertragung 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. Für autonom fahrende BEV oder öffentliche Verkehrsmittel
mit intensiver Nutzung der Ladeinfrastruktur durch sehr häufige Ladevorgänge
wäre es jedoch die ideale Technologie. Um die zukünftige Einführung in den Mas-
senmarkt der Elektromobilität zu ermöglichen muss daher geprüft werden, durch
welche Maßnahmen die kostentreibende Komplexität und der Bauraum induktiver
Ladesysteme reduziert werden können.

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 benötigt besonders wenig Baurum im Fahr-
zeug, während Topologie 2 eine flexible Positionierung des Fahrzeugs ermöglicht.
Beide Spulensysteme werden in ein leistungselektronisches System eingebettet,
das mit möglichst wenigen Komponenten realisiert wird, um Platz und Material-
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KAPITEL 1. EINLEITUNG

kosten zu sparen. Dazu gehört auch das Prinzip, auf aufwändige Messtechnik zu
verzichten und diese durch Berechnungen zu ersetzen.
Die Bereitstellung mathematischer Methoden ist themenübergreifend ein zentraler
Beitrag dieser Arbeit. Für die effiziente Auslegung der Spulen, die Modellierung
und die Zustandserfassung im Betrieb werden eigene Berechnungsverfahren vor-
gestellt. Der Aufbau eines vollständigen induktiven Energieübertragungssystems
im Labor und die Durchführung von Experimenten dienen der Verifikation und
Bewertung einzelner mathematischer Methoden in einem realitätsnahen Szenario.

1.3.1 Anwendungsszenario
Induktives Laden ist auf privaten Stellplätzen, öffentlichen Parkplätzen und sogar
während der Fahrt möglich. Diese Arbeit beschränkt sich jedoch auf das Laden auf
einem privaten Stellplatz mit dreiphasigem Netzanschluss bei 11 kW oder 22 kW.
Ein solches Ladesystem könnte 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 erwähnt 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 Netzrückwirkungen im Betrieb, die
Emission elektrischer und magnetischer Felder und die Wärmeentwicklung, die für
ein Serienprodukt relevant wären, 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
Verfügbarkeit, Flexibilität und Nutzbarkeit in Laborversuchen ausgewählt.

1.4 Aufbau der Arbeit

Die vorliegende Arbeit ist in sechs Kapitel gegliedert.
Kapitel 2 behandelt relevante Grundlagen induktiver Ladesysteme und führt die
untersuchten Spulentopologien ein. Zudem gibt es einen Überblick 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 Über-
legungen dieser Arbeit dar. Die Auslegung behandelt Zusammenhänge des Wir-
kungsgrads, der Spulenparameter und der Kompensation in analytischer Form.
Auch die Widerstandsberechnung von Spulen, bestehend aus Hochfrequenzlitze,
wird detailliert analytisch behandelt. Für die anschließende dreidimensionale Kon-
struktion und Analyse zweier Spulensysteme kommt numerische Berechnungssoft-
ware zum Einsatz.

4



1.4. AUFBAU DER ARBEIT

Die Betriebsstrategie in Kapitel 4 befasst sich anschließend damit, wie ein aus
den vorhergehenden Kapiteln abgeleitetes induktives Ladesystem effizient betrie-
ben werden kann. Dabei sorgt das Modell einer Fahrzeugbatterie für einen varia-
blen Arbeitspunkt. Anstelle der Erfassung von Messwerten wird der Zustand des
Hochfrequenz-AC-Netzwerks berechnet. Ein Regelungskonzept zur Nachführung
eines effizienten Arbeitspunktes wird vorgestellt.
In Kapitel 5 wird zunächst die Versuchsanlage beschrieben, anschließend werden
theoretische Ansätze der Betriebsstrategie messtechnisch überprüft und bewertet.
Das abschließende Kapitel 6 fasst die Arbeit zusammen und gibt einen Ausblick
auf mögliche weiterführende Forschung.
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Kapitel 2

Konzeption induktiver Ladesysteme

In diesem Kapitel werden zunächst das Konzept und der Aufbau der induktiven
Energieübertragung für Elektrofahrzeuge eingeführt. Zu den wichtigsten Kompo-
nenten werden elektrotechnische Grundlagen dargelegt und relevante Topologien
abgeleitet.

2.1 Überblick und Definitionen

Kontaktlose Energieübertragung 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 für Elektrofahrzeugbatteri-
en betrachtet. Diese beziehen elektrische Energie aus dem Niederspannungsnetz
und übertragen sie an die Hochvoltbatterie (HV-Batterie). Im Oktober 2020 wur-
de für diesen Anwendungsfall der Standard SAE J2954 mit dem Titel „Wireless
Power Transfer for Light-Duty Plug-in/Electric Vehicles and Alignment Metho-
dology“[16] veröffentlicht. Er definiert grundlegende Richtlinien und Begriffe für
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 Überblick der Normungs-
bestrebungen in Deutschland findet sich in [22].
Abb. 2.1 stellt die grundlegenden Komponenten und Übertragungswege dar. Die
beiden Wicklungen befinden sich in räumlich 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-
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Induktives Ladesystem

GA-Leistungsteil VA-Leistungsteil

Netz

Steuerung, 

Regelung

Steuerung, 

Regelung

Kontaktlose 

Datenübertragung

GA-Spule VA-Spule

BMS

HV-Batterie

Ground Assembly Vehicle Assembly

Energieübertragung

GA-Leistungs-

elektronik

& 

Kompensation

VA-Leistungs-

elektronik

& 

Kompensation

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

bands 79 bis 90 kHz durchflossen wird. Die Nennfrequenz beträgt dabei 85 kHz.
Die an die VA-Spule übertragene 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 überwacht und geregelt betrieben werden, um die
Komponenten vor Schäden und Personen vor Gefahren zu schützen. Zudem ist
ein effizienter Arbeitspunkt erstrebenswert. Dazu werden elektronische Control-
ler und eine kontaktlose Kommunikationsschnittstelle benötigt. 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 vollständig 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 für induktive Ladesysteme von ∆x = ±75mm und
∆y = ±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 gemäß Abb. 2.2 (b) als Abstand des VA-Gehäuses zum
Boden definiert ist.
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x

y z
Bodenfreiheit

VA

GA

(a) (b)

Gehäuse

Spule

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

Θ =
∫
A

(
~J + ∂ ~D

∂t

)
d ~A =

∮
S

~H d~s . (2.1)

Dabei ist A die vom Stromfluss eingeschlossene Fläche, ~J die Stromdichte, ~D die
Verschiebungsstromdichte und ~s ein geschlossener Integrationsweg. Das magneti-
sche Wirbelfeld führt dazu, dass der magnetische Fluss

Φ =
∫
A

µ ~H d ~A (2.2)

die eingeschlossene Fläche durchsetzt. Das Verhältnis aus Durchflutung und ma-
gnetischem Fluss wird als Reluktanz

Rm = Θ
Φ (2.3)

bezeichnet und kann als magnetischer Widerstand interpretiert werden.
Die zeitliche Änderung des magnetischen Flusses führt nach dem Induktionsge-
setz in einem Leiter mit dem durch C gegebenen Verlauf zu einer induzierten
Spannung:

uind =
∮
C

~E d~s = −
∫
A

∂ ~B

∂t
d ~A = −dΦ

dt . (2.4)

Dabei ist ~E das hervorgerufene elektrische Feld und ~B = µ ~H die magnetische
Flussdichte.

9
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Magnetischer Kreis

Nun wird die in Abb. 2.3 (a) dargestellte Anordnung aus zwei Spulen betrach-
tet1. Die stromdurchflossene Spule 1 ruft den magnetische Fluss Φ11 hervor. Der

𝑅m,h

𝑅m,σ2

𝑅m,σ1

𝛩2

𝛩1
𝛷σ1

𝑖1

𝑢2

𝑢1

𝛷11

𝛷21

𝛷σ1

𝛷σ2 𝛷h

(a) (b)

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 Φ21 durchsetzt die Spule 2 und induziert damit die Spannung u2. Spule 2
ist im Leerlauf, sodass entsprechend der dargestellten Feldlinien kein Strom fließt
und kein Fluss hervorgerufen wird (i2 = 0, Φ22 = 0). Das Verhältnis

k21 = Φ21

Φ11
(2.5)

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

Φσ1 = Φ11 − Φ21 . (2.6)

Sofern auch Spule 2 einen Strom i2 6= 0 führt, gilt in Analogie zu (2.5)-(2.6):

k12 = Φ12

Φ22
(2.7)

Φσ2 = Φ22 − Φ12 . (2.8)

Mit der Definition des Hauptflusses

Φh = Φ21 + Φ12 (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. ähnliche Darstellungen in [23, 25–28].
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Elektrische Netzwerkgleichungen

Die Darstellung des Spulensystems kann durch Einführung der Induktivität

L1 = Φ11

i1
(2.10)

L2 = Φ22

i2
(2.11)

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

M = Φ21

i1
= Φ12

i2
. (2.12)

Der gemeinsame Koppelfaktor k ist mit

k =
√
k21 · k12 =

√
Φ21

Φ11
· Φ12

Φ22
= M√

L1 · L2
(2.13)

definiert.
Für die Berechnung der Spannung über den Kontakten einer Spule muss der ge-
samte magnetische Fluss, der eine Spule durchsetzt, berechnet werden. Nach Abb.
2.3 (b) gilt für Spule 1

Φ1 = Φh + Φσ1 = Φ11 + Φ12 , (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:(

u1
u2

)
=
(
L1 M
M L2

)
·
(

di1/dt
di2/dt

)
. (2.15)

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

𝑢1 𝑢2

𝑖1

𝑀·d𝑖2/d𝑡

𝐿1

𝑀·d𝑖1/d𝑡

𝐿2𝑖2

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.
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KAPITEL 2. KONZEPTION INDUKTIVER LADESYSTEME

Approximation durch die Grundschwingung

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

U1
U2

)
=
(

jωL1 jωM
jωM jωL2

)
·
(
I1
I2

)
, (2.16)

wobei ω die Kreisfrequenz ist.
Mit Hilfe dieses Gleichungssystems kann die Übertragungsleistung des verlustlosen
Spulensystems untersucht werden. Es wird angenommen, dass Spule 1 als Quelle
und Spule 2 als Senke agiert. Die Übertragungsscheinleistung beträgt dann

S21 = −jωMI1I
∗
2 = ωM · |I1I2| · sin(φ12)− jωM · |I1I2| · cos(φ12) , (2.17)

wobei φ12 die Phasendifferenz zwischen I1 und I2 ist [30]. Die Übertragungswirk-
leistung entspricht dem Realteil von (2.17).
Die summierte Scheinleistung des Spulensystems kann ebenfalls bestimmt werden:

S1 + S2 = (jωL1I1 + jωMI2)I∗1 + (jωL2I2 + jωMI1)I∗2
= jω(L1|I1|2 + L2|I2|2 + 2M · |I1I2| · cos(φ12)) . (2.18)

Sie entspricht der Blindleistung des Spulensystems. Wie in [30] hergeleitet, kön-
nen aus (2.17) und (2.18) der präferierte Betriebspunkt und die Designstrategie
des Kompensationsnetzwerks abgeleitet werden. Bei hoher Kopplung im Bereich
k � 0,5 ähnelt 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(φ12) ≈ −1 gilt, die
Spulenströme 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 Eigeninduktivitä-
ten, sondern die Streuinduktivitäten kompensiert, sodass ein nach außen resistives
Verhalten erzielt wird.
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2.2. DAS SPULENSYSTEM

Induktive Energieübertragungssysteme 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 Gegeninduktivität
M klein ist, muss gemäß (2.17) sin(φ12) ≈ 1 gelten, damit eine technisch relevante
Übertragungsleistung möglich wird. Die Ströme 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-
vitäten L1 und L2 abgestimmt, es entsteht also eine Resonanzanordnung. Obwohl
bei 90◦ Phasenversatz der Ströme 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-leitfähiges Ferritmaterial eingesetzt wird. Kupferverluste sind dagegen bei
hohen Frequenzen relevant, da Wirbelstromeffekte den Leiterwiderstand erhöhen.
Es gilt also, bei gegebener Stromstärke den Betriebspunkt maximaler Übertra-
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 Übertragungsleistung, die Reduzierung von Bauraum und Materialkosten ei-
ne besondere Bedeutung inne. Ohne diese Einschränkungen wäre der Entwurf sehr
großer Spulen technisch sinnvoll, da diese eine hohe Induktivität und einen hohen
Koppelfaktor ermöglichen. Ein großer Leiterquerschnitt der Wicklungen ermög-
licht geringe Spulenwiderstände, 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 für Elektrofahrzeuge beträgt 85 kHz [16].
Eine für HV-Batterien relevante Ladeleistung erfordert eine Stromstärke von meh-
reren Ampere und einen entsprechend großen Leiterquerschnitt. Diese Kombinati-
on führt 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 Veröffentlichungen
Hochfrequenzlitze (HF-Litze) eingesetzt. Diese besteht aus vielen parallel ver-
bundenen Einzeldrähten, die gegeneinander durch eine Lackschicht isoliert sind.
Dadurch wird eine deutlich bessere Ausnutzung des Leiterquerschnitts erreicht,
als dies bei einem Vollleiter der Fall wäre. Die Modellierung und Auslegung von
Litze wird separat in Kap. 3.4 beschrieben.
Vereinzelt wurden Alternativen zum üblichen Aufbau von HF-Litze aus Kupfer
vorgeschlagen. Es ist möglich, 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 Ausführung der Windungen als
leitfähiges Rohr [34] oder faches Kupferband [35].

Magnetische Feldsteuerung

In Analogie zu dem Kern eines Transformators dient Ferritmaterial in induktiven
Energieübertragungssystemen zur Erhöhung der Spuleninduktivität und der ma-
gnetischen Kopplung [36], während der Bauraum möglichst klein gehalten wird.
Das Material muss weichmagnetisch sein, eine ausreichende Sättigungsflussdichte
bieten und geringe Leitfähigkeit besitzen, um Wirbelstromverluste zu vermeiden.
Üblicherweise wird Mangan-Zink(MnZn)-Leistungsferrit verwendet. Dieses Mate-
rial ist jedoch sehr hart und spröde, muss vor mechanischen Einwirkungen ge-
schützt werden und lässt sich nur mit großem 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
Fläche oder eine Reihe von Ferritstreifen sein, die wiederum aus einzelnen Ferrit-
kacheln zusammengesetzt sind [41]. Prinzipiell sind aber beliebige Anordnungen
möglich.
In Abb. 2.5 (a) ist beispielhaft das Schnittbild zweier gekoppelter, runder Luft-
spulen dargestellt. Ihre homogenisierten Windungen werden mit 5 kA/m2 ange-

Betrag magn. Flussdichte in μT; Betrag Stromdichte in kA/m2 

(a) Luftspulen (b) Spulen mit Ferritspiegel

(c) Spulen mit Ferritspiegel und Aluminiumschirm
0
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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 Strömen 90◦ beträgt. 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 Permeabilitätszahl
des Ferrits führt zu einer hohen magnetischen Flussdichte in seinem Inneren, so-
dass der Ferritspiegel in Abb. 2.5 gemäß der Farbskalierung schwarz dargestellt
ist. Da die Schirmwirkung der Ferritfläche, insbesondere hinter der Fahrzeugspule,
oft nicht ausreicht, wird zusätzlich Aluminiumblech als Schirm angebracht. Das
Einhalten von zulässigen Grenzwerten [42, 43] und der Schutz von dahinter lie-
genden Metallteilen vor induktiver Erwärmung 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 leitfähige Aluminium ein, sondern indu-
ziert Wirbelströme auf der Oberfläche. Diese erzeugen ihrerseits ein magnetisches
Feld, welches das anregende magnetische Feld auf der Rückseite des Blechs invers
überlagert. Die Schirmwirkung wird somit von Wirbelstromverlusten begleitet,
die sich auf den Wirkungsgrad des Spulensystems auswirken. Daher korreliert die
Konstruktion der Flussführung aus Ferrit und Aluminiumabschirmung mit den
Umgebungsbedingungen, dem angestrebten Wirkungsgrad und den Kosten.

Weitere untersuchte Ansätze für die magnetische Feldsteuerung

Für 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 können in das Spulengehäuse integriert werden [44, 45]. Dadurch beschränkt
sich die Flussführung nicht auf einen Ferritspiegel hinter den Spulen. Der flexiblere
Einsatz von flussführendem 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 können durch die Partikelgröße, den Füllgrad und den Herstellungsprozess
variiert werden [46, 47]. Die Permeabilitätszahl pro Gewichts- und Volumenein-
heit ist bei gesintertem Ferrit jedoch höher als bei einem Verbundmaterial. Damit
die Flussführung verlustarm und platzsparend ist, muss die Ferritpartikeldichte
so hoch sein, dass der Vorteil guter Formbarkeit verloren geht [48].

Metamaterial ist die Bezeichnung für eine Gitterstruktur kleiner Schwingkreise,
die makroskopisch eine beeinflussbare Permeabilität µ und Permittivität ε auf-
weist [49]. Die Eigenschaften sind frequenzselektiv2 und können zur magnetischen

2Dies kann vorteilhaft sein, beispielsweise um eine Oberfläche nur in einem bestimmten Fre-
quenzband elektromagnetisch schirmend zu entwerfen. Nachteilig sind jedoch die nichtlinearen
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Flussführung oder Schirmung eingesetzt werden [50–52]. Im Frequenzband induk-
tiver Energieübertragung unter 100 kHz sind die als Zellen bezeichneten Schwing-
kreise jedoch so groß, dass die Materialeigenschaften makroskopisch nicht mehr
als homogen betrachtet werden können [53].
Die Eigenschaft des Metamaterials, den magnetischen Fluss der Spulen eines in-
duktiven Energieübertragungssystems zu führen, wurde experimentell nachgewie-
sen [54]. Dabei sind die Schwingkreise in Resonanz und der Stromfluss erzeugt ein
überlagertes magnetisches Feld [55, 56]. Durch die Verluste der Zelleninduktivität
und -kapazität 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 Übersicht ist in [57] zu finden. Üblicherweise 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 schließt sich über alle Außenkanten. Polarisierte Topologien,
wie DoubleD (DD), haben zwei Pole an den gegenüberliegenden Seiten [16].
In Tab. 2.1 sind einige verbreitete Spulengeometrien gelistet (vgl. [16]). Sie bie-

Tabelle 2.1: Ausgewählte, häufig eingesetzte Spulengeometrien

Bezeichnung Abbildung Literaturverweis

Zirkular

1

1

2

2

3

3

4

4

5

5

6

6

7

7

8

8

A A

B B

C C

D D

E E

F F

1 
A2

Status Änderungen Datum Name

Gezeich

Kontroll

Norm

Datum Name
06.07.2021 jg7094

[37]

Rechteck / Quadrat

BAUTEILLISTE
BAUTEILNUMMERANZAHLOBJEKT

Rechteck11

2 
A4

Status Änderungen Datum Name

Gezeich

Kontroll

Norm

Datum Name
06.07.2021 jg7094

[9]

DoubleD

BAUTEILLISTE
BAUTEILNUMMERANZAHLOBJEKT

Rechteck11

2 
A4

Status Änderungen Datum Name

Gezeich

Kontroll

Norm

Datum Name
06.07.2021 jg7094

[58]

DDQ

1

1

2

2

3

3

4

4

5

5

6

6

7

7

8

8

A A

B B

C C

D D

E E

F F

1 
A2

Status Änderungen Datum Name

Gezeich

Kontroll

Norm

Datum Name
06.07.2021 jg7094

[58]

Bipolar

1

1

2

2

3

3

4

4

5

5

6

6

7

7

8

8

A A

B B

C C

D D

E E

F F

1 
A2

Status Änderungen Datum Name

Gezeich

Kontroll

Norm

Datum Name
06.07.2021 jg7094

[59]

Solenoid

1

1

2

2

3

3

4

4

5

5

6

6

7

7

8

8

A A

B B

C C

D D

E E

F F

1 
A2

Status Änderungen Datum Name

Gezeich
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2.2. DAS SPULENSYSTEM

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
für eine hohe Versatztoleranz ausgelegt werden [26]. Polarisierte Geometrien wie
DoubleD oder Solenoid ermöglichen einen deutlich größeren vertikalen Abstand
zwischen den Spulen bei gleichen Außenmaßen [30]. Die Achse der beiden Pole wird
gemäß SAE J2954 in x-Richtung (Fahrtrichtung) angeordnet [16]. Solenoidspulen
besitzen Wicklungen auf beiden Seiten des Ferrits, sodass eine Seite vollständig
durch leitfähiges 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 zusätzliche,
unabhängige 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 Überlappen sind die Spulen magnetisch
voneinander entkoppelt. Verglichen mit DDQ besitzt eine bipolare Spule geringe-
ren Materialaufwand und geringere Komplexität, aber auch weniger Flexibilität
im Design.

2.2.4 Ableitung der untersuchten Topologien
Aus den bisher erläuterten Grundlagen werden zwei Spulentopologien abgeleitet,
deren Funktionalität als Komponenten eines induktiven Energieübertragungssys-
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 Systemkomplexität. Interoperabilität ist
nicht gefordert. Die Betriebsstrategie, die in Kap. 4 eingeführt wird und auf der
Nutzung möglichst weniger Komponenten basiert, kann dadurch an zwei unter-
schiedlichen Topologien geprüft werden.

Topologie 1: Induktiver Steckverbinder

Eine Herausforderung bisheriger induktiver Ladesysteme für Elektrofahrzeuge ist
die Einhaltung der ICNIRP-Grenzwerte der magnetischen Flussdichte in der für
Menschen zugänglichen Umgebung [42, 43]. Dies betrifft den Innenraum und den
Bereich neben dem Fahrzeug. Unter dem Fahrzeug dürfen die ICNIRP-Grenzwerte
überschritten werden, wenn entsprechend sichergestellt wird, dass sich während
des Ladevorgangs keine Lebewesen in diesem Bereich aufhalten. Da eine hohe
magnetische Flussdichte bei induktivem Laden über einen großen Luftspalt un-
vermeidbar ist, muss eine Lebendobjekterkennung (LOD) implementiert werden.
Durch Fremdobjekterkennung (FOD) muss zudem verhindert werden, dass leitfä-
hige Objekte im magnetischen Feld aufgeheizt werden.
Ein Spulensystem mit geringerem Streufluss würde die Komplexität von LOD und
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KAPITEL 2. KONZEPTION INDUKTIVER LADESYSTEME

FOD senken. Zudem können die Spulen mit höherer Leistungsdichte gebaut wer-
den. Erforderlich ist dafür ein Koppelfaktor von über 50% und ein entsprechend
geringer Abstand der Spulen. Dies ermöglicht wiederum, die Streuinduktivitäten
nur primärseitig zu kompensieren. Im Fahrzeug kann somit der Bauraum für 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 Energieübertragung nicht behandelt, wer-
den die Definitionen nach Kap. 2.1 übernommen. Gemäß Abb. 2.2 liegt die an-
genommene Einbauposition des VAs am Unterboden des Fahrzeugs. Damit die
beiden Spulen für den Ladevorgang in Kontakt gebracht werden können, 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 beschäftigt. Die Vorteile polarer Spu-
lengeometrien kommen durch den geringen Spulenabstand nicht zur Geltung. Zur
Reduzierung der Komplexität der Positionierung wird das Spulensystem rotati-
onssymmetrisch (zirkular) geplant. Dies ermöglicht zudem einen höheren Kop-
pelfaktor als andere Formen [61]. Außerdem soll es das Einstecken, wie es bei
konduktiver Energieübertragung mit metallischen Kontakten üblich ist, nicht er-
fordern. Unter dem Fahrzeug ist eine mechanische Verriegelung nicht notwendig,
und für die magnetische Kopplung ist es ausreichend, wenn die Spulenoberflächen
auf losen Kontakt gebracht werden. Angestrebt wird außerdem eine sehr kompak-
te Bauform bei einer Nennleistung von 11 kVA. Durch das Positionierungssystem
kann von einem konstanten Koppelfaktor ausgegangen werden. Dies wird für die
Auslegung, aber auch für die Regelung genutzt, um die notwendige Variabilität
des Arbeitspunkts mit möglichst wenigen aktiven Komponenten und einfacher
Messtechnik zu erreichen.
In der Literatur wurden bereits verschiedene Konzepte induktiver Steckverbinder
für das Laden von Elektrofahrzeugen vorgestellt. In [62] wird die Performance
eines Spulensystems mit Schalenkernen (P-Kernen) untersucht, das ebenfalls für
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 präsentiert [25] ein zirkulares Spulensystem mit Ferritspiegel für
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 Energieübertragung mit Unterbodenfreiheitsklasse Z2 für
PKW nach SAE J2954 [16]. Dabei liegt die Unterbodenfreiheit zwischen 140mm
und 210mm. 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. Für den
Betrieb mit wenigen Komponenten muss bei der Auslegung beachtet werden, dass
nur begrenzt Messwerte zur Verfügung stehen. Der Koppelfaktor darf sich im zu-
lässigen Versatzbereich der Positionierung nicht zu stark ändern. 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 Größe der Spulen erreicht
[66]. Um dennoch einen möglichst hohen Koppelfaktor und geringen Streufluss zu
erzielen, bieten sich polarisierte Topologien an. Da weiterhin der Bauraum und der
Materialaufwand minimiert werden sollen, fällt 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 für 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 für 3,7 kW, 7,7 kW und 11,1 kW [16] wurden auch höhere Übertra-
gungsleistungen realisiert, wie beispielsweise 50 kW in [67]. Besonders für die Hoch-
skalierung der Übertragungsleistung 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 durchgeführt.

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-

Umrichter HF-AC-Netzwerk

AC/DC DC/AC
Kompen-

sation
Gleichrichter

Kompen-
sation

Spulensystem

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 geglättet.
Prinzipiell wäre auch die Ausführung als Gleichstromzwischenkreis möglich, ist in
dieser Anwendung aber unüblich. Der sekundärseitige HF-Gleichrichter wird pas-
siv ausgeführt und besitzt in dieser Auslegung ebenfalls einen Gleichspannungs-
zwischenkreis. Auf zusätzliche 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 Sekundärseite entfallen kann. Die einzelnen Kompo-
nenten werden in den folgenden Abschnitten näher erläutert.

2.3.1 Netzseitiger Gleichrichter
Veröffentlichungen über induktive Ladesysteme behandeln vielfach nur die DC-zu-
DC-Übertragung vom Gleichspannungszwischenkreis des GA-Umrichters zu einer
DC-Last. Dies ist möglich, da zur Bereitstellung der Gleichspannung im Zwischen-
kreis des Umrichters prinzipiell eine beliebige kommerziell erhältliche Gleichspan-
nungsquelle eingesetzt werden kann. Für die Auslegung der übrigen Komponenten
des induktiven Ladesystems bekommt der netzseitige Gleichrichter nur durch das
verfügbare Spannungsband Relevanz. Dieses ist jedoch von der Topologie abhän-
gig.
Aufgrund der angestrebten Leistungsklasse von mindestens 11 kVA werden nur
dreiphasige Gleichrichterschaltungen für den Anschluss an das Niederspannungs-
netz betrachtet. Eine einfache und preiswerte Lösung ist die ungesteuerte Sechspuls-
Brückenschaltung (B6U) mit passivem LC-Netzfilter. Diese Schaltung ist funktio-
nal für den Betrieb eines induktiven Ladesystems ausreichend, die hohe Ober-
schwingungsverzerrung macht sie aber ungeeignet für den Betrieb am öffentlichen
Stromnetz [70]. Höherpulsige Gleichrichterschaltungen können die Oberschwin-
gungsverzerrung deutlich reduzieren. Eine weitaus flexiblere Lösung ist aber ein
selbstgeführter Gleichrichter [71]. Die selbstgeführte Drehstrombrückenschaltung
(Abb. 2.7) ermöglicht sehr geringe Netzrückwirkungen und zudem die aktive Re-
gelung der Zwischenkreisspannung in einem Bereich oberhalb der Spannung einer
ungesteuerten B6-Brücke:

Ud1 >
√

2 · 400 V = 565 V . (2.19)

Als Ventile können für den Betrieb am 400V Netz Bipolartransistoren mit iso-

𝑈d1Netz

Abbildung 2.7: Ersatzschaltbild einer selbstgeführten Drehstrombrückenschal-
tung mit Netzdrosseln und IGBTs.

lierter Gate-Elektrode (IGBT) zum Einsatz kommen.
Da die Zwischenkreiskapazität Gleich- und Wechselrichter entkoppelt und die
Spannung glättet, kann der selbstgeführte Gleichrichter für die Auslegung der
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übrigen Komponenten als Spannungsquelle Ud1 betrachtet werden. Im Betriebs-
konzept ist die Nutzung einer konstanten oder aktiv geregelten variablen Gleich-
spannung möglich. Eine detaillierte Beschreibung der Dimensionierung und Rege-
lung einer selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung 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 Energieübertragungssystem 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.
Grundsätzlich eignen sich zahlreiche Topologien für die Umsetzung des Wech-
selrichters. Sowohl Spannungs- als auch Stromeinprägung ist möglich, ebenso
die Nutzung einer oder mehrerer Halbbrücken und unterschiedlicher Leistungs-
halbleiter-Bauelemente. Vergleiche verschiedener Topologien sind unter anderem
in [72] zu finden. Auch selbst-oszillierende Konzepte sind möglich [73, 74]. Eta-
bliert hat sich jedoch die spannungsgespeiste Vollbrücke (Vierquadrantensteller),
wobei Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistoren (MOSFET) als Schalter ge-
nutzt werden (vgl. Beispielsysteme in [16]). Die Vorteile dieser Topologie sind
dabei folgende:

• Spannungseinprägung ermöglicht eine direktere Steuerung der Ausgangsleis-
tung des Wechselrichters als Stromeinprägung [72].
• Siliciumcarbid(SiC)-MOSFETs sind aufgrund ihrer schnellen Schaltvorgän-
ge gut für den Betrieb im Frequenzband um 100 kHz geeignet. Sie erzielen
nicht die hohen Sperrspannungen eines IGBTs, können aber bei den auftre-
tenden Spannungen bis ca. 1 kV in induktiven Batterieladesystemen einge-
setzt werden [75].
• Gegenüber einer Halbbrücke besitzt eine Vollbrücke mehr Freiheitsgrade und
kann die zweifache Spannungsamplitude stellen.

Modulation

Aufgrund der Höhe 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 Halbbrücke schalten komplementär. Durch Va-
riation der Grundschwingungsamplitude der Wechselspannung kann die Übertra-
gungsleistung des induktiven Ladesystems gesteuert werden. Die Auswahl mögli-
cher Modulationstechniken ist jedoch durch die Notwendigkeit, bei variabler Aus-
gangsspannung stets verlustarmes Schalten sicherzustellen, stark eingeschränkt3.
Zwei mögliche Strategien werden im Folgenden vorgestellt.

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

𝑈a0 𝑈b0

𝑈ab𝑈d1

𝛽

Grundschwingung 𝑈ab,1

Abbildung 2.8: Zusammenhang der Ausgangsspannungen zweier Halbbrücken
und ihrer Kombination als Vollbrücke bei Schwenksteuerung mit
dem Winkel β.

gungseffektivwert der Ausgangsspannung kann durch Variation der Phasenlage β
beeinflusst werden und beträgt [72]

Uab,1 = Uinv,1 =
√

8
π
Ud1 · sin

(
β

2

)
. (2.20)

Sind beide Halbbrücken in Phase (β = 0), dann stellt der Wechselrichter die
Spannung 0V. Theoretisch kann der Spannungseffektivwert bis zum Maximum√

8/π · Ud1 stufenlos variiert werden, wobei die Phasenlage in der Praxis durch
die begrenzte Taktfrequenz des steuernden Controllers quantisiert wird. Schwenk-
steuerung eignet sich daher gut für 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 Halbbrücken werden ein-
zelne Pulse weggelassen. Der Effektivwert der Ausgangsspannung kann dann als
Mittelwert über mehrere Perioden gestellt werden. Allerdings ist der einstellba-
re Spannungsbereich nicht kontinuierlich und die Übertragungsleistung pulsiert.
In [77] und [78] wird Pulsdichtemodulation erfolgreich bei induktiver Energieüber-
tragung mit sehr geringer Kopplung (≈ 1 %) und bei höherer Frequenz (≈ 1 MHz)
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eingesetzt. Im Anwendungsfall eines Batterieladesystems mit einer Leistung von
mehreren Kilowatt ist jedoch die Dämpfung des Schwingkreises durch die Last
zu groß, insbesondere bei der hohen Kopplung von Topologie 1. Mit Pulsdich-
temodulation lässt sich ein kontinuierlicher Betrieb nicht realisieren, daher wird
Schwenksteuerung als Modulationsverfahren weiterverfolgt.

Verlustarmes Schalten

Jede Halbbrücke besteht im betrachteten Fall aus zwei MOSFETs, die nicht gleich-
zeitig leitfähig sein dürfen, um einen Brückenkurzschluss zu verhindern. Um den
Schaltzustand zu wechseln, muss daher immer zunächst der leitfähige 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 möglich, zumindest einen der beiden
Schaltvorgänge verlustfrei zu gestalten. In der Literatur finden sich dazu zwei
Konzepte: Zero-Voltage-Switching (ZVS) und Zero-Current-Switching (ZCS).
Für die Erklärung dieser Konzepte muss zunächst ein MOSFET-Ersatzschaltbild
eingeführt werden. Abb. 2.9 (a) zeigt das in dieser Arbeit verwendete Symbol
eines MOSFETs mit antiparalleler Diode. Das Verhalten eines MOSFETs kann

D D
D

S
S S

G G G

𝑐GD

𝑐GS

𝑐DS 𝑐OSS
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𝐿S

(a) (b) (c)

𝐴𝐵𝐶𝐷𝐸𝐹𝐻𝐼𝐽𝐾𝐿𝑀𝑁𝑂𝑃𝑄𝑅𝑆𝑇𝑈𝑉𝑊𝑋𝑌𝑍
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Abbildung 2.9: (a) Schaltkreissymbol eines n-Kanal MOSFETs mit antiparalle-
ler Diode. (b) Ersatzschaltbild mit parasitären Kapazitäten [79].
(c) Ersatzschaltbild zur Modellierung des Schaltverhaltens [25].

aber durch diese Darstellung als spannungsgesteuerter Schalter mit zwei Zustän-
den nicht ausreichend detailliert abgebildet werden. Zwischen den Anschlüssen
Gate, Drain und Source sind die in Abb. 2.9 (b) dargestellten parasitären Kapa-
zitäten wirksam [79].
Zur Modellierung des Schaltverhaltens können die relevanten Kapazitäten jedoch
als Kleinsignalausgangskapazität eines MOSFETs cOSS zusammengefasst werden:

cOSS = cDS + cGD (2.21)

Diese Kapazität wird üblicherweise in Datenblättern angegeben. Die Gate-Source-
Kapazität kann vernachlässigt werden. Das Schaltverhalten wird außerdem durch
die parasitären Leitungsinduktivitäten LD und LS beeinflusst. Daraus folgt das
Ersatzschaltbild in Abb. 2.9 (c), welches für die weiteren Simulationen des Schalt-
vorgangs genutzt wird.
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Bei ZVS einer Halbbrücke ist das Ziel, den Einschaltvorgang bei minimaler Drain-
Source-Spannung UDS auszuführen. 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 während der Totzeit die Ausgangskapazitäten cOSS umladen.
Dies ist nur möglich, 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 auszuführen. Dadurch können 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 Ausgangskapazitäten werden bei hoher Stromstärke um-
geladen und bilden dabei mit den parasitären Induktivitäten einen Schwingkreis.
Es treten hohe Einschaltverluste auf, welche die ZVS-Verluste übersteigen [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 Übersichtlichkeit, nur eine Halb-
brücke. Die gewonnenen Erkenntnisse sind jedoch auf Vollbrücken übertragbar.
Das MOSFET-Schaltsymbol wird um die Ausgangskapazität ergänzt, da diese
einen eigenständigen Strompfad darstellt. Parasitäre Induktivitäten sind wirksam,
aber nicht eingezeichnet. Der effektive Stromfluss ist in den Ersatzschaltbildern
in Abb. 2.10 grau unterlegt.
Im Ausgangszustand (t0 bis t1) ist S1 leitfähig und die Stromrichtung von iOUT
ist gemäß der eingezeichneten Pfeilrichtung positiv. Über der Kapazität C2 (ent-
spricht cOSS von S2) liegt die Zwischenkreisspannung Ud an. Die Schalthandlung
beginnt mit dem Sperren von S1 zum Zeitpunkt t1. Der Stromfluss wird durch
die Induktivität der Last aufrechterhalten, sodass C2 entladen wird. Als Potenti-
alausgleich wird C1 geladen und der Laststrom entspricht der Summe von i1 und
iC2. Die Schwingkreise aus parasitärer Kapazität und parasitärer Induktivität der
MOSFETs führen in diesem Vorgang zu oszillierenden Strömen mit Gleichanteil.
Sobald die Kapazitäten umgeladen sind (Zeitpunkt t2), kommutiert der Strom auf
die Diode D2. Über der Kapazität C2 liegt dann nur die Vorwärtsspannung USD
der Diode an. Nun kann der MOSFET S2 bei sehr geringer Spannung einschalten
(Zeitpunkt t3). Dieser in Abb. 2.10 (a) dargestellte Vorgang erreicht ZVS, da die
Totzeit ∆ttot = t3 − t1 größer ist, als die für das Umladen der Kapazitäten not-
wendige Zeit t2 − t1.
Abb. 2.10 (b) zeigt die Verläufe der Ströme und Spannungen für den Fall, dass die
Totzeit exakt der Zeit entspricht, die für das Umladen der Kapazitäten benötigt
wird. Bei gegebener Totzeit ist dies der ZVS-Zustand mit minimalen Ausschalt-
verlusten, da der Ausschaltstrom iOUT,OFF nicht größer als notwendig ist [80].
Wird S2 zu früh leitfähig, dann entlädt sich die zugehörige Ausgangskapazität

24



2.3. KOMPONENTEN EINES INDUKTIVEN LADESYSTEMS

𝑈d

S1 D1 C1 S1 D1 C1 S1 D1 C1 S1 D1 C1

S2 D2 C2S2 D2 C2S2 D2 C2 S2 D2 C2

𝑢1≈0V

𝑢2≈𝑈d

Ladevorgang

Entladen 𝑢2≈0V

10 2 3

𝑖1

𝑖OUT
𝑈d 𝑈d 𝑈d

𝑖2

𝑢1≈𝑈d 𝑢1≈𝑈d

𝑢2≈-𝑈SD

tot 2 1 

tot 2 1 

S
p
a
n
n
u
n
g
 i
n
 V

S
p
a
n
n
u
n
g
 i
n
 V

S
p
a
n
n
u
n
g
 i
n
 V

tot 2 1 

2 3

3

S
tr

o
m

 i
n
 A

𝑖1 𝑖1

𝑖OUT

𝑖1

𝑖OUT 𝑖OUT

𝑖2 𝑖2 𝑖2

S
tr

o
m

 i
n
 A

S
tr

o
m

 i
n
 A

Abbildung 2.10: Strompfade einer Halbbrücke bei Zustandswechsel und induk-
tiver Last. (a)-(c) zeigen die Strom- und Spannungsverläufe
bei verschiedenen Einschaltzeitpunkten von S2.
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über den MOSFET. Dies ist in Abb. 2.10 (c) dargestellt. Es fließt kurzzeitig ein
hoher Strom, der in einem Resonanzkreis aus Ausgangskapazität und parasitär-
er Induktivität der MOSFETs Schwingungen erzeugt. Dies kann die Halbleiter
zerstören. An den äußeren Anschlüssen der MOSFETs ist eine überschwingende
Ausgangsspannung messbar, wenn ZVS nicht vorliegt. Der Ausgangsstrom ist da-
gegen vom Schaltverhalten unbeeinflusst (siehe Abb. 2.10).
Die Totzeit ∆ttot 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 iOUT die Ladung beider Ausgangskapazitäten der Halbbrücke im Zeit-
intervall ∆ttot aufbringen:

Q = 2 · cOSS(Ud) · Ud =
∫ t1+∆ttot

t1

iOUT(t) dt . (2.22)

Dabei ist cOSS(Ud) die spannungsabhängige Ausgangskapazität. Sie kann üblicher-
weise dem Datenblatt des Bauteils entnommen werden. Sofern die Totzeit deutlich
kürzer als die Periodendauer aller relevanten Harmonischen des Ausgangsstroms
ist (∆ttot � Tn), kann iOUT näherungsweise als konstant betrachtet werden. Die
betreffende Grenzstromstärke zum Schaltzeitpunkt, bei der ZVS vorliegt, beträgt
dann

Ith = 2 · cOSS(Ud) · Ud

∆ttot
. (2.23)

2.3.3 Hochfrequenz-Gleichrichter
Auf der Sekundärseite des Spulensystems wandelt der HF-Gleichrichter die Wech-
selspannung in Gleichspannung, um das Laden einer Fahrzeugbatterie mit Gleich-
strom zu ermöglichen. Einweggleichrichter sind wegen ihrer geringen Leistungs-
dichte, Mittelpunktgleichrichter wegen der schlechten Nutzung der Sekundärwick-
lung des Spulensystems ungeeignet für diese Anwendung. Zahlreiche aktive und
passive Brückengleichrichterschaltungen können jedoch eingesetzt werden. Eine
Übersicht ist beispielsweise in [25] zu finden. Die Basisschaltung, die ungesteu-
erte Zweipuls-Brückenschaltung (B2U) mit Glättungskapazität, ist in Abb. 2.11
dargestellt. Mögliche Abwandlungen sind die folgenden:

𝑈d2
𝑢rec

D1 D3

D2 D4

Abbildung 2.11: Schaltbild eines passiven Brückengleichrichters mit Gleich-
spannungszwischenkreis.
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• Spannungsverdopplung, wobei ein Brückenzweigpaar Dioden durch zwei Ka-
pazitäten ersetzt wird.
• Stromverdopplung, indem Speicherdrosseln entweder in Reihe zu D1 und D3
oder zu D2 und D4 geschaltet werden.
• Bridgeless PFC boost rectifier [81, 82], bei dem D2 und D4 durch selbst-
geführte Transistoren ersetzt werden. Dadurch wird die Schaltung um die
Funktionalität eines Hochsetzstellers erweitert.
• Selbstgeführter Brückengleichrichter, bei dem alle Dioden durch Transisto-
ren ersetzt werden.

Das behandelte Anwendungsszenario erfordert insbesondere eine preiswerte und
platzsparende Umsetzung des Gleichrichters. Dies lässt sich durch eine passive
Schaltung ohne zusätzliche Leistungsdrosseln realisieren. Daher wird der passive
Brückengleichrichter für beide Topologien genutzt.

2.3.4 Kompensation
Kompensationsnetzwerke beeinflussen das induktive Übertragungsverhalten we-
sentlich und erfüllen zugleich mehrere Funktionen innerhalb des Ladesystems.
Dazu gehören:

• Blindleistungskompensation
• Anpassung des Kurzschlussverhaltens
• Beeinflussung der notwendigen Leistungsgrenzen anderer Komponenten
• Passive Filterung
• Anpassung der Spannungsübersetzung

Aus der großen Anzahl möglicher Varianten werden hier jedoch nur die Grund-
schaltungen dargestellt. Anschließend werden die für die weitere Auslegung ge-
nutzten Varianten erklärt.
Die Benennung des Kompensationsnetzwerkes eines induktiven Übertragungssys-
tems mit zwei Spulen wird in der Literatur nicht einheitlich vorgenommen. Mit-
unter werden die Übertragungsspulen in die Abkürzung aufgenommen, worauf in
dieser Arbeit verzichtet wird. Die Grundschaltungen können dann durch folgende
Abkürzungen notiert werden:

• S (seriell) für eine Kapazität in Reihenschaltung zur betreffenden Spule
• P (parallel) für eine Kapazität in Parallelschaltung zur betreffenden Spule
• N (keine, engl. none) bei fehlender Kapazität

Die beidseitig serielle Kompensation eines induktiven Energieübertragungssys-
tems wird dann mit S-S bezeichnet. Tab. 2.2 gibt eine Auswahl möglicher Schaltun-
gen an, wobei auf Varianten ohne primärseitige Kompensation verzichtet wurde,
da diese für die hier behandelte Anwendung keine Relevanz besitzen. Das Übertra-
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Tabelle 2.2: Übersicht einer Auswahl von Grundschaltungen zur Spulenkompen-
sation.

Primärseite
Sekundärseite seriell parallel

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

S-N

P-N

S-S

S-P

P-P

P-S

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

S-N

P-N

S-S

S-P

P-P

P-S

seriell
𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

S-N
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𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀
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𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

S-N

P-N

S-S

S-P

P-P

P-S
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𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀
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𝑀
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𝑀
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𝑀
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𝑀
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𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2

𝑀

𝐿1 𝐿2
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P-N

S-S

S-P

P-P

P-S

keine

gungsverhalten eines Kompensationsnetzwerks kann anhand der Eingangsimpe-
danz des jeweiligen AC-Netzwerks aus Spulen, Kompensation und Last bestimmt
werden. Für 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 Primärseite erfordert eine Kompensationskapazität zur Minimierung der Blind-
leistung, die durch den speisenden Wechselrichter gestellt werden muss. Bei der
Parallelschaltung ohne weitere Komponenten bildet die Kapazität einen Hochpass
für den Ausgangsstrom des Wechselrichters. Die Harmonischen der rechteckigen
Wechselrichterspannung (siehe Abb. 2.8) würden hohe Ströme hervorrufen. Geeig-
neter ist die Serienkompensation, bei der die Spule und die Kapazität ein schmal-
bandiges Filter bilden, sodass Harmonische des Stroms um -40 dB pro Dekade
abnehmen [9]. Zudem kann durch die Serienkompensation der Streuinduktivitä-
ten ein lastunabhängiges Übertragungsverhalten erzielt werden.
In Abb. 2.12 ist das Ersatzschaltbild eines Spulensystems mit S-N Kompensation
und dem Lastwiderstand RL dargestellt. Es nutzt die Approximation durch die
Grundschwingung gemäß (2.16). Mit Hilfe der Definition des Lastfaktors

γ0 = RL

ω0L2
(2.24)
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Abbildung 2.12: Ersatzschaltbild eines Spulensystems mit S-N Kompensation.

und der Eigenfrequenz des LC-Schwingkreises

ω0 = 1√
L1 · C1

(2.25)

kann die Eingangsimpedanz des S-N Kompensationsnetzwerks in normierter Form
notiert werden:

Z inv
ω0L1

= j
(
ω

ω0
− ω0

ω

)
+

k2 · ω
2

ω2
0

j ω
ω0

+ γ0
. (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

𝛾0=1

𝛾0=10

𝛾0=0,1

𝛾0=0,1

𝛾0=10

__
__

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

Kopplung und kleinem Lastfaktor γ0 von ω0 abweicht. Bei gegebener Kopplung
ist ein einzelner Frequenzwert mit weitgehend lastunabhängigem Betrag der Ein-
gangsimpedanz sichtbar. Da bei Topologie 1 von einer festen Positionierung aus-
gegangen wird, ist die Sensitivität für Varianz der induktiven Kopplung irrelevant.
Die S-N Kompensation eignet sich für ein Spulensystem mit hoher Kopplung.
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Beidseitige Serienkompensation (S-S)

Während ein Spulensystem mit hoher Kopplung ohne sekundärseitige Kompen-
sation betrieben werden kann, wird bei geringer Kopplung beidseitige Blindleis-
tungskompensation notwendig (siehe Kap. 2.2.1). Auch dafür bietet sich die serielle
Kompensation an. Der Strom über eine Parallelkapazität der Sekundärseite würde
auch durch die Sekundärspule fließen und somit die Anforderungen an die Strom-
tragfähigkeit und die Verluste der Spule erhöhen. Beidseitige Serienkompensation
ist zudem die einzige Kompensationsstrategie, bei der ein Resonanzpunkt ohne
Abhängigkeit von variabler Kopplung und Änderung der Last existiert [9]. Für den
angestrebten Ladevorgang einer Batterie ist vorteilhaft, dass die Spannungsüber-
setzung eines Spulensystems mit S-S-Kompensation bei variabler Lastimpedanz
(siehe Abb. 2.18) ebenfalls variabel ist. Die zugehörige Übertragungsfunktion wird
in [27] hergeleitet.
Auch für dieses Netzwerk kann bei Approximation durch die Grundschwingung
mit Hilfe des Ersatzschaltbildes in Abb. 2.14 eine normierte Eingangsimpedanz
bestimmt werden. Diese beträgt

jω𝑀𝐼2  

𝐶1

𝑈1

𝐿1 𝐼1

jω𝑀𝐼1  

𝐼2 𝐿2

𝑅L

𝐶2

𝑈2

𝑍inv

_

_ _

_

‒

‒ ‒

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

Z inv
ω0L1

= j
(
ω

ω0
− ω0

ω

)
+

k2 · ω
2

ω2
0

j
(
ω
ω0
− ω0

ω

)
+ γ0

, (2.27)

wobei beide Schwingkreise gemäß

ω0 = 1√
L1 · C1

= 1√
L2 · C2

(2.28)

auf die Eigenfrequenz gestimmt werden. In Abb. 2.15 ist der Verlauf von Betrag
und Phase über der Frequenz dargestellt. Es wird deutlich, dass in Abhängigkeit
des Verhältnisses aus Koppel- und Lastfaktor Bifurkation auftreten kann, wobei
die Bifurkationsgrenze in guter Näherung durch γ0 ≈ k gegeben ist.

Erweiterung der Kompensation der Primärseite

Mit den vorgestellten Kompensationsnetzwerken sind die beiden untersuchten To-
pologien induktiver Energieübertragung funktionsfähig. Außerdem nutzen sie die
minimale Anzahl passiver Komponenten. Dennoch ist es für 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 eingeschränkt ist, muss die Eingangsimpe-
danz des Kompensationsnetzwerks an die Umrichterausgangsspannung angepasst
werden. Dies ist prinzipiell durch die Windungszahlen der Übertragungsspulen
möglich, doch diese sind weiteren Randbedingungen unterworfen. Die Induktivität
der Sekundärspule wird zur Maximierung des Wirkungsgrads genutzt (siehe Kap.
3.2.1 und 3.3.1). Die Primärspule könnte die Spannungsanpassung zwar durch eine
hohe Windungszahl realisieren, aber die resultierende hohe Klemmenspannung er-
höht die Anforderungen an die Isolationskoordination. Da die Durchflutung maß-
geblich für die Übertragungsleistung der Primärspule ist, kann eine Spule mit
geringer Windungszahl und entsprechend höherem Leiterquerschnitt die gleiche
Leistung bei geringerer Klemmenspannung übertragen. In dieser Arbeit wird die
Induktivität der Primärspule daher durch die auftretende Klemmenspannung be-
stimmt4.
Ein zusätzliches LC-Glied kann die Spannungsanpassung ebenfalls realisieren. Es
ergänzt die primärseitige Serienkompensation zu einem LCC-Netzwerk (siehe Abb.
2.16). Dieses wird in der Literatur zu induktiven Energieübertragungssystemen
vielfach verwendet. Neben dem zusätzlichen Freiheitsgrad, der eine Abstimmung
der Eingangsimpedanz ermöglicht, dient es der Begrenzung des Stroms durch die
Primärspule [83]. Dieser ist, bei entsprechender Abstimmung, direkt proportional
zur Ausgangsspannung des Wechselrichters und unabhängig von der Last (siehe
Kap. 3.2.2). Das zusätzliche LC-Glied bildet außerdem einen weiteren Strompfad,
der für die Erfüllung 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
1,5 kV Teilentladungen auf. Die notwendige Spannung an den Klemmen der DD-Primärspule,
die im weiteren Verlauf ausgelegt wird, würde bei Spannungsanpassung durch das Windungs-
zahlverhältnis etwa 5,5 kV betragen (Effektivwerte).
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𝑀

𝐿1 𝐿2

LCC-N

𝑀

𝐿1 𝐿2

LCC-S

Abbildung 2.16: Ersatzschaltbilder der Kompensationsnetzwerke LCC-N und
LCC-S.

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

2.4 Modellierung der Batterie

Die betrachteten induktiven Energieübertragungssysteme sind für das Laden von
HV-Fahrzeugbatterien konzipiert. Für 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-
änderung muss das Regelungskonzept des Ladesystems umgehen können, und die
Auslegung muss einen effizienten Betrieb über einen weiten Lastbereich ermögli-
chen.
Für die Validierung eines Ladesystems ist es notwendig, dass das elektrische Ver-
halten einer Batterie an den Klemmen während des Ladevorgangs plausibel mo-
delliert wird. Die chemischen Prozesse innerhalb der Batterie und die Alterung
werden dagegen nicht abgebildet, da sie für 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

𝐼Bat

𝑈Bat

Ladegerät𝑅0

 𝛥𝑇/𝐶Bat

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

SC(tk) = SC(tk−1) + Ibat(tk) ·∆T
Cbat

(2.29)

bestimmt, wobei ∆T die Schrittweite und Cbat die Batteriekapazität ist [89]. Für
die Regelung des Ladevorgangs muss das Batteriemodell einen Strom-Sollwert
vorgeben. Üblicherweise werden Lithium-Ionen Batterien bei geringem Ladestand
mit konstantem Strom (CC), bei hohem Ladestand mit konstanter Spannung (CV)
geladen [92]. Ist zusätzlich eine Begrenzung der Ladeleistung vorgesehen, so ergibt
sich der Sollwert des Ladestrom mit der Vorgabe

Ibat,soll = min

(
Ibat,max

(Ubat,max − UOC)/R0
Pbat,max/Ubat

)
. (2.30)

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

Abbildung 2.18: Simulierter zeitlicher Verlauf eines Batterieladevorgangs.

dargestellt. Er variiert bereits bei CC- und CP-Ladebetrieb um mehr als 30%. Die-
se Arbeitspunkte müssen in der Auslegung berücksichtigt werden, um einen hohen
Wirkungsgrad zu ermöglichen. 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 für 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
Energieübertragungssysteme. Eine Auswahl dieser Veröffentlichungen 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 gewählt, die
mit den Ansätzen der oben genanten Veröffentlichungen viele Gemeinsamkeiten
hat. Im Unterschied dazu wurden jedoch die zahlreichen Freiheitsgrade, welche
die Auslegung mit sich bringt, durch Beschränkung auf einzelne Topologien schon
vor der Optimierung begrenzt. Daraus ergibt sich die ausführliche Behandlung
der Konzeption in Kap. 2.
Die Begründung für diese Beschränkung liegt in der grundsätzlichen Problematik
jeder Auslegungsmethodik: Die Modellbildung müsste perfekt sein, um das globale
Optimum zu bestimmen. In der Praxis können jedoch zahlreiche Parameter nicht
berücksichtigt werden, andere werden auf der Basis von Vereinfachungen und An-
nahmen approximiert. Bezogen auf induktive Energieübertragungssysteme wird
das an zwei Problemen sichtbar:

• Induktive Energieübertragungssysteme mit unterschiedlichen Komponenten
(z.B. Spannungswandler oder Kompensationsnetzwerke) sind nicht direkt
miteinander vergleichbar, da ihre Vor- und Nachteile nicht nur von offen-
sichtlichen Größen, wie beispielsweise dem Wirkungsgrad, abhängen. Eigen-
schaften wie das Kurzschlussverhalten, der Schutz vor mechanischer Be-
schädigung oder die Kosten können im Auslegungsprozess kaum adäquat
mathematisch dargestellt werden.

• In der Auslegung elektrischer Netzwerke kommen analytische Ansätze oder
Schaltungssimulationen zum Einsatz. Für die Modellbildung werden auch
die Systemverluste benötigt. Da die Berechnung der Verluste aber komplex
ist und von der magnetischen Flussführung im dreidimensionalen Raum ab-
hängt, kann nicht davon ausgegangen werden, in einer Optimierungsrech-
nung auch das globale Optimum zu finden.

In Abb. 2.19 ist der Ablauf der gewählten 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 verläuft in diesem Ansatz simultan
mit der Auslegung des elektrischen Netzwerks, da eine starke Abhängigkeit zwi-
schen diesen Schritten besteht. Nachfolgend wird auch der innere Aufbau der Win-
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2.5. AUSLEGUNGSMETHODIK

Abbildung 2.19: Übersicht der verwendeten Methodik zur Auslegung eines in-
duktiven Energieübertragungssystems.
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dungen ausgelegt und das gesamte Design schließlich einer simulativen Prüfung
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 Energieübertragungssystems. 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 schließt an die konzeptionellen Vorüberlegungen des Kapitels 2
an. Ausgehend von der Definition der untersuchten Topologien werden Kriterien
für das Spulendesign abgeleitet. Der Einbezug der Verluste des Spulensystems er-
möglicht 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. Abschließend erfolgt eine simulative Prüfung
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 für die Auslegung auf Netzwerkebene ge-
nutzt werden, da Ströme und Spannungen des HF-AC-Netzwerks durch ihre Grund-
schwingungen approximiert werden können [9]. Das Spulensystem kann unter die-
ser Annahme auch in Bezug auf Verluste untersucht werden, da die Spulenströme
aufgrund der filternden Wirkung des AC-Netzwerks in guter Näherung sinusför-
mig sind. Die Last, bestehend aus dem ungesteuerten HF-Gleichrichter und der
HV-Batterie, muss dazu jedoch in Form einer äquivalenten AC-Impedanz ausge-
drückt werden.
Im Zuge der Auslegung in diesem Kapitel wird die Last durch den AC-Widerstand

RL = 8
π2 ·

Ubat

Ibat
(3.1)
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repräsentiert [29]. Diese Näherung ist in der Literatur üblich und ermöglicht
für die Untersuchung des Spulensystems bei Nennbetrieb eine hinreichende Ge-
nauigkeit [27]. In Kap. 4 werden auch Betriebspunkte mit Lückbetrieb des HF-
Gleichrichters berücksichtigt. Die Berechnung wird dazu präzisiert und modelliert
die Last als komplexe AC-Impedanz. Dies ist jedoch für die Auslegung nicht not-
wendig.
Bei Approximation durch die Grundschwingung im Frequenzbereich kann das Spu-
lensystem durch seine Eigeninduktivitäten, die Gegeninduktivität und die Spulen-
widerstände dargestellt werden. Die Widerstände repräsentieren die Verluste des
Spulensystems. Aus Abb. 3.1 können die Grundgleichungen abgeleitet werden:

jω𝑀𝐼2  𝑈1

𝑅1 𝐿1 𝐼1

jω𝑀𝐼1  

𝐼2 𝐿2 𝑅2

‒

  

𝑈2

_

_ _

_

‒

 

Abbildung 3.1: Vereinfachtes Ersatzschaltbild des Spulensystems

(
U1
U2

)
=
(

jωL1 +R1 jωM
jωM jωL2 +R2

)
·
(
I1
I2

)
. (3.2)

Die übertragene Wirkleistung beträgt bei fehlender oder serieller Kompensation
der Sekundärseite

PL = |−I2|
2 RL . (3.3)

Für die folgende Analyse des Wirkungsgrades werden die Gütefaktoren der Spulen

Q1 = ωL1

R1
(3.4)

Q2 = ωL2

R2
(3.5)

und der Lastfaktor

γ = RL

ωL2
(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 sekundärseitige Kompensation gilt RL = U2/(−I2) . Durch Einsetzen in
(3.2) kann die Eingangsimpedanz des Netzwerks bestimmt werden:

U1
I1

= R1 + jωL1 + (ωM)2

jωL2 +R2 +RL
. (3.7)
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Es wird angenommen, dass das noch nicht spezifizierte Kompensationsnetzwerk
den Imaginärteil dieser Impedanz kompensieren kann. Der Wirkungsgrad des Spu-
lensystems beträgt dann:

η = PL

Re
(
U1
I1

)
|I1|2

(3.8)

= RL · (ωM)2

R1 · (ωL2)2 +R1 · (R2 +RL)2 + (R2 +RL) · (ωM)2 (3.9)

= 1

1 + 1
k2Q1

(
γ + 1

γ
+ 1

γQ2
2

+ 2
Q2

)
+ 1

γQ2

. (3.10)

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

∂η−1(γ)
∂γ

= 1
k2Q1

(
1− 1

γ2 −
1

γ2Q2
2

)
− 1
γ2Q2

!= 0 . (3.11)

Daraus folgt der Zusammenhang

γηmax =
√

1 + 1
Q2

2
+ k2Q1

Q2

Q2�1
≈

√
1 + k2Q1

Q2
, (3.12)

wobei die Näherung zulässig ist, da die Spulengüte typischerweise eine dreistellige
Zahl ist. Durch Berechnen der zweiten Ableitung kann nachgeprüft werden, dass
der Wirkungsgrad durch (3.12) maximiert wird.
Da die Spulen der hier betrachteten Topologie 1 bei minimalem Abstand betrieben
werden sollen, müssen sie zur Maximierung der Kopplung mit identischem Durch-
messer konstruiert werden. Es bietet sich an, beide Spulen vollständig gleich auf-
zubauen, sodass sich auch ihre Gütefaktoren gleichen. Daraus folgt Q1 = Q2 = Q
und γηmax =

√
1 + k2 . Dieser Fall ist in Abb. 3.2 grafisch dargestellt. Für die

𝑘=0,5
𝑄=100

𝑄=400

𝑘=0,7 𝑘=0,9

Abbildung 3.2: Auswirkungen des Koppelfaktors, der Last und der Spulengüte
auf den erreichbaren Wirkungsgrad des Spulensystems.
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Auslegung des Spulensystems liefert die Wirkungsgradanalyse das Kriterium

ωNL2,ηmax = RL√
1 + k2

, (3.13)

wobei ωN die Nennschaltfrequenz ist. Die Reaktanz der Sekundärspule ist demnach
kleiner als der äquivalente AC-Lastwiderstand. Dies ist vorteilhaft für die Ausle-
gung von Topologie 1, da diese besonders auf ein kompaktes Spulensystem abzielt.
Um das Lücken des Stroms durch die Sekundärspule und somit Verluste durch
Oberschwingungen zu begrenzen, sollte die Induktivität jedoch nicht zu klein ge-
wählt werden. Es bietet sich an, sie am äquivalenten AC-Widerstand der Batterie
bei Maximalspannung und maximaler Ladeleistung RL = 8/π2 ·U2

bat,max/Pbat,max
zu orientieren.

3.2.2 Kompensation
Für die Ableitung der Auslegungsvorschriften der Kompensation werden aus Abb. 3.3
zunächst die Netzwerkgleichungen abgelesen. Es wird weiterhin die Approximation

jω𝑀𝐼2  𝑈inv,1

𝐼inv,1 𝐿s 𝐶s

𝐶p 𝑈1

𝑅1 𝐿1 𝐼1

jω𝑀𝐼1  

𝐼2 𝐿2 𝑅2

𝑅L

jω𝑀𝐼2  𝑈inv,1

𝐼inv,1 𝐿s 𝐶s

𝐶p 𝑈1

𝑅1 𝐿1 𝐼1

jω𝑀𝐼1  

𝐼2 𝐿2 𝑅2

𝑅L

𝐶2

‒ ‒

‒ ‒

_ _

_

_

_

_ _

_

_

_

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

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

U inv,1 =
(

jωLs + 1
jωCp

)
· I inv,1 −

1
jωCp

· I1 (3.14)

0 = 1
jωCp

· I inv,1 −
(

jωL1 + 1
jωCp

+ 1
jωCs

+ (ωM)2

RL + jωL2

)
· I1 . (3.15)

Die Größen uinv und iinv bezeichnen die Ausgangsspannung und den Ausgangs-
strom des Wechselrichters. U inv,1 und I inv,1 sind die zugehörigen komplexen Grund-
schwingungsanteile. Die Auslegung bezieht sich auf die Nennfrequenz ωN. Durch
die Bedingung

ωN = 1√
LsCp

(3.16)

kann (3.14) folgendermaßen umgestellt werden:

I1 = −jωNCp · U inv,1 . (3.17)

Der Strom I1 der Primärspule ist somit unabhängig von der Last und propor-
tional zu U inv,1. Außerdem wird deutlich, dass die Wahl der Kapazität Cp den
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maximal erreichbaren Strom der Primärspule und somit die Übertragungsleistung
bestimmt. Soll also die maximale Ausgangsspannung des Inverters U inv,1 mit der
maximalen Übertragungsleistung korrespondieren, so muss dies bei gegebenem
Spulensystem über die Wahl von Cp eingestellt werden. Mit (3.16) wird dann die
Induktivität Ls berechnet.
Mit Hilfe der Serienschaltung aus Cs und Ls muss nun, wie in (3.10) bereits
vorausgesetzt, der Imaginärteil der Eingangsimpedanz des Spulensystems kom-
pensiert werden. Aus den Systemgleichungen (3.14) und (3.15) folgt unter dieser
Bedingung:

Cs =
(
ω2

N(L1 − Ls)−
ω4

NM
2L2

(ωNL2)2 +R2
L

)−1

. (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 über einen weiten Lastbereich
verlustarm mit ZVS zu betreiben. Dazu muss der Strom der Spannung nacheilen
(siehe Kap. 2.3.2). Die Wechselrichterlastimpedanz Z inv,1 = U inv,1/I inv,1 liegt bei
Auslegung der Kompensation nach (3.16-3.18) im induktiven Bereich, wenn die
Betriebsfrequenz ω kleiner ist als die Nennfrequenz ωN. Es ist somit sinnvoll, die
Nennfrequenz am oberen Ende des zulässigen Frequenzbands zu wählen, um in-
duktiven Betrieb zu garantieren. Abb. 3.4 zeigt beispielhaft eine solche Auslegung
auf die Frequenz fN = 90 kHz, wobei die Lastimpedanz (3.13) erfüllt. Im zuläs-

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

sigen Frequenzband der Grundschwingung ändert sich der Betrag der Impedanz
kaum, während die Phasenlage zwischen 0◦ und 38◦ variiert werden kann.
Die rechteckförmige Ausgangsspannung des Wechselrichters enthält neben der
Grundschwingung auch ungeradzahlige Harmonische. Die Eingangsimpedanz des
LCC-Netzwerks ist bei dreifacher Nennfrequenz üblicherweise so klein, dass die
dritte Harmonische des Stroms einen relevanten Beitrag zum Schaltverhalten leis-
tet. Harmonische höherer Ordnung werden durch die Induktivität Ls stark ge-
dämpft und können vernachlässigt werden. In Abb. 3.4 sind Betrag und Phase der
Wechselrichterlastimpedanz auch bei dreifacher Nennfrequenz eingezeichnet. Der
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Strom eilt der Spannung in diesem Frequenzband um 90◦ nach. Zu den Schaltzeit-
punkten nimmt er daher näherungsweise seinen Maximalwert an und begünstigt
so das Umladen der Streukapazitäten der MOSFETs1. Die induktive Charakteris-
tik der dritten Harmonischen verringert die für ZVS notwendige Phasendifferenz
zwischen Spannung und Strom der Grundfrequenz. Auf diese Weise wird ZVS
durch die Wahl des LCC-Netzwerks als Kompensation begünstigt. Frequenzände-
rungen wirken sich auf die dritte Harmonische durch die Änderung 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 berücksichtigen, da sie das Überset-
zungsverhältnis 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 Spannungsübersetzung bieten.
Sowohl hinsichtlich der Schaltverluste, als auch für die Implementierung eines si-
cheren Einschaltvorgangs des Ladesystems, ist dies nützlich.

3.3 Netzwerkauslegung bei schwacher Kopplung und LCC-S
Kompensation

Auch für Topologie 2 können Vorschriften zur Auslegung des Spulensystems aus
den Netzwerkgleichungen abgeleitet werden. Das Ersatzschaltbild wird dazu um
die Serienkapazität C2 ergänzt und ist in Abb. 3.5 dargestellt.

jω𝑀𝐼2  𝑈inv,1

𝐼inv,1 𝐿s 𝐶s

𝐶p 𝑈1
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jω𝑀𝐼1  

𝐼2 𝐿2 𝑅2
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𝐼inv,1 𝐿s 𝐶s

𝐶p 𝑈1

𝑅1 𝐿1 𝐼1

jω𝑀𝐼1  

𝐼2 𝐿2 𝑅2
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‒ ‒

‒ ‒
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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:

U1
I1

= R1 + jωL1 + (ωM)2

jωL2 +R2 + 1
jωC2

+RL
. (3.19)

1Dies wird in Kap. 4.2.1 und Kap. 4.5 untersucht.
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Bei schwacher Kopplung werden die Eigeninduktivitäten der Spulen kompensiert,
um die Blindleistung des Gesamtsystems zu reduzieren. Daraus folgt die Vorschrift

ωN = 1√
L2C2

(3.20)

für die Sekundärseite. Das LCC-Netzwerk kompensiert den verbleibenden Imagi-
närteil von (3.19). Bei Betrieb in Resonanz beträgt der Wirkungsgrad des Spu-
lensystems dann

η = PL

Re
(
U1
I1

)
|I1|2

(3.21)

= RL · (ωM)2

R1 · (R2 +RL)2 + (R2 +RL) · (ωM)2 (3.22)

= 1

1 + 1
k2Q1

·
(
γ + 1

γQ2
2

+ 2
Q2

)
+ 1

γQ2

. (3.23)

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

∂η−1(γ)
∂γ

= 1
k2Q1

(
1− 1

γ2Q2
2

)
− 1
γ2Q2

!= 0 . (3.24)

Daraus folgt

γηmax =
√
k2Q1

Q2
+ 1
Q2

2

Q2�1
≈ k ·

√
Q1

Q2
, (3.25)

wobei durch das Bilden der zweiten Ableitung geprüft werden kann, dass der Wir-
kungsgrad durch (3.25) maximiert wird.
Die Abhängigkeit des Wirkungsgrads von den betrachteten Faktoren ist in Abb. 3.6
grafisch dargestellt, wobei Spulen gleicher Güte Q1 = Q2 = Q vorausgesetzt wer-
den. In diesem Fall vereinfacht sich (3.25) weiter zu γηmax ≈ k. Die Auslegungs-
vorschrift der Sekundärspule lautet somit:

ωNL2,ηmax = RL

k
. (3.26)

Anders als bei Topologie 1 ist die Reaktanz der Sekundärspule bei optimierter
Auslegung hier deutlich größer als der äquivalente AC-Lastwiderstand. Aufgrund
des Wirkungsgradverlaufs in Abb. 3.6 gilt es jedoch besonders, γ � k zu vermei-
den. Dazu kann der minimale AC-Lastwiderstand RL = 8/π2 · Ubat,min/Ibat,max
in der Auslegung genutzt werden.
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𝑘=0,1
𝑄=100

𝑄=400

𝑘=0,2 𝑘=0,3

Abbildung 3.6: Auswirkungen des Koppelfaktors, der Last und der Spulengüte
auf den erreichbaren Wirkungsgrad des Spulensystems.

3.3.2 Kompensation
Die Auslegung des Kompensationsnetzwerks für Topologie 2 besitzt Gemeinsam-
keiten mit Topologie 1. Die Wahl der Kapazität Cp passt den Ausgangsspan-
nungsbereich des Wechselrichters an den der Batterie an. Der Zusammenhang
zwischen Ls und Cp ist durch (3.16) und zwischen L2 und C2 durch (3.20) ge-
geben. Aufgrund der schwachen Kopplung kann Cs unabhängig von der Lastim-
pedanz so dimensioniert werden, dass die Eingangsimpedanz des AC-Netzwerks
keinen Blindanteil besitzt. Aus Abb. 3.5 folgt:

Cs = 1
ω2

N · (L1 − Ls)
. (3.27)

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

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

Lastimpedanz die Bedingung (3.26). Die beschriebenen Auslegungsvorschriften
führen 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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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 Frequenzänderung, beispielswei-
se um ZVS zu erreichen, wirkt sich also deutlich auf die Übertragungsleistung 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 für die Bewertung eines Spulendesigns auch die den Spulen zugerechneten
Verluste berücksichtigt werden müssen. Der verfügbare Bauraum ist dabei ein be-
grenzendes Kriterium, da die Verluste prinzipiell durch einen großen Leiterquer-
schnitt und einen voluminösen Ferritkern reduziert werden können. Der Platzbe-
darf der Windungen muss in die Gesamtbetrachtung der Konstruktion einbezogen
werden, um zu ermitteln, ob eine Erhöhung 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 Wärme innerhalb eines abgeschlossenen Spulenkörpers eine weitere Heraus-
forderung darstellt.
Je kleiner der Querschnitt der Einzeladern von HF-Litze ist, um so geringer ist die
Erhöhung des Leiterwiderstands durch Wirbelstromeffekte. Das Isolationsmaterial
und die Struktur sorgen aber, verglichen mit einem Vollleiter gleichen Kupferquer-
schnitts, für eine Erhöhung des Platzbedarfs. Je feiner die Einzeladern sind, desto
größer wird der Anteil des zu Verfügung 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-
fügung stehende Platz bestmöglich ausgenutzt werden kann [97]. Die Herstellung
von HF-Litze ist aufgrund ihrer komplexen Struktur mit dünnen Adern und mehr-
stufiger Verdrillung aufwändig. Die Optimierung des Aufbaus von HF-Litze durch
exakte Modellierung ermöglicht es somit, die ökonomisch beste Lösung zu finden
und Überdimensionierung zu vermeiden.
Die Berechnung der Wirbelstromverluste in HF-Litze wird an dieser Stelle ex-
plizit behandelt, während die Verluste des Ferritkerns und der Abschirmbleche
in Kap. 3.6 nur erwähnt werden. Die Begründung dafür liegt zum einen in der
Verteilung der Verluste des Spulensystems auf seine Komponenten: In eigenen
Simulationen überstiegen die Kupferverluste die Kernverluste jeweils mindestens
um den Faktor 4, während die Verluste der Abschirmung anteilig an den Gesamt-
verlusten vernachlässigbar klein waren. Auch in [9] haben die Wicklungen den
größten Anteil an den Verlusten des Spulensystems. In [25] werden Kernverluste
und Verluste der Abschirmung jeweils als vernachlässigbar klein eingestuft. Zum
anderen ist die Berechnung von Wirbelstromverlusten in analytischer Form mög-
lich. Die mathematischen Zusammenhänge können in allgemeiner Form notiert
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werden und sind somit unabhängig von konkreten Spulenkonstruktionen.

Modellierung von Hochfrequenzlitze

Die Wirbelstromverluste müssen in Abhängigkeit 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 möglich, da die fei-
ne Struktur der Adern zu großen Datenmengen führt. 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, wofür die Einzeladern der HF-Litze nicht abgebildet
werden müssen.
Wenn ein einzelnes magnetisches Bauteil, beispielsweise eine Spule, als abge-
schlossenes physikalisches System betrachtet werden kann, wirken sich Wirbel-
stromverluste durch eine Erhöhung des Widerstands aus. Der Wechselstromwi-
derstand (AC-Widerstand) ist dann größer 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 möglich ist. Folgende
Effekte und Anteile werden berücksichtigt:

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

• 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.

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

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

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

Die getrennte Berechnung ist möglich, da die einzelnen Effekte Orthogonalität auf-
weisen (siehe [98] in Bezug auf die Orthogonalität von Skin-Effekt und Proximity-
Effekt und [99] für die Orthogonalität 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 Überlegungen als vernachlässigbar
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eingestuft. Bei Frequenzen oberhalb von 500 kHz müssen auch parasitäre Kapazi-
täten zwischen einzelnen Leitern berücksichtigt werden [84, 100]. Für 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 gleichmäßig zu verteilen. Es entsteht ein Bündel in
Helix-Struktur. Mehrere dieser Bündel können erneut zu einem Bündel auf über-
geordneter Ebene verdrillt werden. Die Adern der Hochfrequenzlitze sind durch
das mehrstufige Verdrillen länger als die Litze auf höchster Bündelebene. Für die
Berechnung des DC-Widerstands muss also zuerst die Aderlänge bestimmt wer-
den.
Die Geometrieberechnungen basieren auf folgenden Daten, die vom Hersteller ge-
geben oder durch Schätzung ermittelt werden müssen:
• Der Durchmesser einer Ader d0;
• Die Anzahl der Adern oder Bündel ni, die auf der Bündelebene i zu einem
neuen Bündel zusammengefasst werden;
• Die Gesamtzahl der Adern N =

∏
ni;

• Der Packungsfaktor Ki auf Bündelebene i. Meist ist nur das Verhältnis des
Kupferquerschnitts zum Gesamtquerschnitt der Litze KΣ bekannt. Die Fak-
toren der einzelnen Bündelebenen müssen dann auf dieser Basis geschätzt
werden.
• Die Schlaglänge pi der Adern oder Bündel auf der Bündelebene i, der Länge
des Abschnitts, auf dem die Adern oder Bündel durch die Verdrillung eine
Drehung um 360◦ durchlaufen.

Abb. 3.8 zeigt die berechneten Größen auf Bündelebene i. Der Bündeldurchmesser

𝑑𝑖-1

𝑑𝑖

𝑑𝑖-1

Abbildung 3.8: Skizze zur Veranschaulichung der Länge und des Durchmessers
auf Bündelebene i. Die Strukturen auf der untergeordneten Ebe-
ne i− 1 können Bündel oder Adern sein.

aller Ebenen kann dann rekursiv mit

di =

√
ni d2

i−1

Ki

(
1 +

π2 ni d2
i−1

4Ki p2
i

)
(3.28)
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berechnet werden [32], wobei i = 1,2, . . . ,imax gilt. Unter Nutzung der Länge der
Wicklung limax kann die Länge der Adern l0 ebenfalls rekursiv mit

li =
√
p2
i+1 + (πdi+1)2

pi+1
· li+1 (3.29)

bestimmt werden [32]. Der DC-Widerstand einer Ader beträgt dann

Rdc,A = l0
πr2

0 · σ
, (3.30)

wobei r0 = d0/2 der Radius einer Ader und σ die Leitfähigkeit des Leitermaterials
ist. Mit N =

∏
ni folgt der DC-Widerstand der Wicklung:

Rdc,N = Rdc,A

N
. (3.31)

3.4.2 Der Skin-Effekt in zylinderförmigen Leitern
Als Skin-Effekt wird die frequenzabhängige Stromdichteverteilung innerhalb eines
elektrischen Leiters bezeichnet, die durch den Strom dieses Leiters hervorgeru-
fen wird. Da er eine ungleichmäßige Nutzung des Leiterquerschnitts hervorruft,
führt der Skin-Effekt zu einer Erhöhung des Leiterwiderstands. Er kann durch
den Faktor

FS = Rac

Rdc
(3.32)

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

∆ ~E = µσ
d ~E
dt . (3.33)

Dabei ist µ = µ0 · µr die Permeabilität, σ die Leitfähigkeit und ∆ der Laplace-
Operator. Durch Einsetzen des Ohmschen Gesetzes σ ~E = ~J , Definition der Strom-
richtung in Zylinderkoordinaten ~J = Jz,A·~ez und bei Annahme eines sinusförmigen
Stromverlaufs nach Iz,A(t) = Î · ejωt kann (3.33) wie folgt umgeformt werden:

∂2

∂r2 Jz,A + 1
r
· ∂
∂r
Jz,A − jωµσ · Jz,A = 0 . (3.34)

Die Konstanten können zu einer neuen Konstante α =
√
−jωµσ zusammengefasst

werden. Durch das Einsetzen in (3.34) folgt:

∂2

∂r2 Jz,A + 1
r
· ∂
∂r
Jz,A + α2 · Jz,A = 0 . (3.35)
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Diese Gleichung hat die Form einer Besselschen Differentialgleichung. Die Lösung
kann daher anhand der Literatur folgendermaßen bestimmt werden [15]:

Jz,A(r) = Iz,A · α
2πr0

· J0(α · r)
J1(α · r0) . (3.36)

Dabei ist Iz,A der Strom durch den elektrischen Leiter. J0 und J1 sind Bessel-
funktionen erster Art.
In (3.36) ist die Stromdichte Jz,A(r) innerhalb eines zylinderförmigen Leiters in
Abhängigkeit der radialen Koordinate r bei der Frequenz ω gegeben. Um damit
die AC-Impedanz zu berechnen, müssen Strom und Spannung durch den Leiter
in Zylinderkoordinaten durch Integration bestimmt werden. Der AC-Widerstand
einer Ader mit der Länge l0 entspricht dem Realteil der AC-Impedanz:

Rac,A = Re
(
Uac
Iac

)
= Re

( ∫ l0
0 σ−1Jz,A(r0)dz∫ 2π

0

∫ r0
0 Jz,A(r) · r dr dφ

)

= Re
(
l0 · α · J0(α · r0)
σ · 2πr0J1(α · r0)

)
. (3.37)

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

FS = Rac,A

Rdc,A
= Re

(
r0 · α

2 · J0(α · r0)
J1(α · r0)

)
. (3.38)

Da der Skin-Effekt keine gegenseitige Beeinflussung mehrerer Leiter berücksich-
tigt, gibt (3.38) auch die relative Erhöhung 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 beträgt
dann

PS = I2
z,NRdc,N · FS . (3.39)

Dabei ist Iz,N = N · Iz,A der durch die Wicklung fließende Strom.

3.4.3 Einfluss der Verbinder auf den Leiterwiderstand
Die Kontaktierung der HF-Litze an den beiden Enden impliziert eine leitfähige
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 großer Aderanzahl, hoher Frequenz und
hoher Leitfähigkeit führen Wirbelstromeffekte innerhalb des Verbinders zu einer
schlechten Ausnutzung des Leiterquerschnitts, da die Stromdichte innerhalb der
Querschnittsfläche variiert [102]. Da ein Verbinder, beispielsweise ein Kabelschuh,
verglichen mit der HF-Litze sehr kurz ist, kann sein Widerstand dennoch in der
Gesamtbetrachtung vernachlässigt 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 Stromstärke in den
Einzeladern ist über die Länge der Litze invariant, da die Adern von einer iso-
lierenden Schicht überzogen sind. Es wird im Folgenden angenommen, dass die
Stromdichte in jeder Ader dem Mittelwert der beiden positionsabhängigen 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
möglich. Mit Hilfe statistischer Betrachtung kann über die Gesamtheit der Adern
aber eine Aussage getroffen werden. Da der Einfluss der Verbinder ohnehin nur bei
großer Aderanzahl relevant ist, liefert diese Methode adäquate Ergebnisse. Dazu
wird die Position einer Ader im Verbinder als Zufallsvariable betrachtet und mit
der entsprechenden positionsabhängigen Stromdichte zu einer weiteren Zufallsva-
riable verknüpft. Erwartungswert und Varianz enthalten dann Informationen über
die Stromdichteverteilung der Gesamtheit der Adern.
In der folgenden Herleitung wird somit ausgenutzt, dass die Wahrscheinlichkeits-
theorie mathematische Begriffe definiert, die für die Berechnung des Einflusses der
Verbinder relevant sind. Die Betrachtung beschränkt sich auf die durch den Skin-
Effekt hervorgerufene Stromdichteverteilung. Da sich die Verbinder üblicherweise
nicht innerhalb einer Spule unter Einfluss starker magnetischer Felder befinden,
ist zu erwarten, dass der Skin-Effekt den Einfluss des Proximity-Effekts deutlich
übersteigt.

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

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

p = ~E · ~J
∗

= σ−1 · JzJ
∗
z = σ−1 · |Jz|

2 (3.40)

kann der folgende Zusammenhang abgeleitet werden:

FS = Pac

Pdc
=

1
σ

∫
v

∣∣Jz,A(r)
∣∣2 dv

l0
σπr2

0
· I2

z,A
=
∫ r0

0

∣∣Jz,A(r)
∣∣2 · r dr(

Iz,A
π·r2

0

)2
· r

2
0
2

=
∫ r0

0

∣∣Jz,A(r)
∣∣2 · r dr

J2
0 ·

r2
0
2

.

(3.41)

In Worten bedeutet dies, dass der Skin-Effekt Faktor dem Verhältnis der mittle-
ren quadrierten Stromdichte zur quadrierten homogenen Stromdichte des Leiters
entspricht. Die Mittelwertbildung erfolgt dabei durch Integration über den Lei-
terquerschnitt.
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Die quadratische Abweichung von einem Erwartungswert wird in der Wahrschein-
lichkeitstheorie durch die Varianz ausgedrückt. Eine weitere Darstellung des Skin-
Effekt Faktors durch Varianz und Erwartungswert erfordert die Definition von
Zufallsvariablen.
Die betrachtete radiale Position innerhalb eines zylinderförmigen Leiters kann als
Zufallsvariable R beschrieben werden. Aus der Berechnungsvorschrift einer Kreis-
fläche lässt sich die Verteilungsfunktion

FR(r) = P (R ≤ r) =


0 r < 0
πr2

πr2
0

0 ≤ r ≤ r0

1 r > r0

(3.42)

und durch Ableiten die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion bestimmen:

fR(r) = d
drFR(r) =

{ 2r
r2

0
0 ≤ r ≤ r0

0 sonst
. (3.43)

Durch Einsetzen von R in (3.36) wird die Zufallsvariable J = Jz,A(R) definiert,
welche die Wahrscheinlichkeit einer spezifischen Stromdichte in Abhängigkeit der
radialen Position beschreibt. Der Erwartungswert wird mit Hilfe der Funktionen
(3.36) und (3.43) bestimmt [103] und muss der homogenen Stromdichteverteilung
J0 entsprechen:

E[J ] = E[Jz,A(R)] =
∫ ∞
−∞

Jz,A(r) · fR(r) dr = Iz,A
πr2

0
= J0 . (3.44)

Ebenso kann die Varianz berechnet werden:

Var(J) = E[|J − E[J ]|2] =
∫ ∞
−∞
|Jz,A(r)− E[J ]|2 · fR(r) dr . (3.45)

Aus der Ähnlichkeit 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 ausgerückt wer-
den:

FS = Var(J) + E[J ]2

E[J ]2 =
∫ ∞
−∞

∣∣∣∣Jz,A(r)
E[J ] − 1

∣∣∣∣2 · fR(r) dr + 1 . (3.46)

Die drei Berechnungsvorschriften (3.38), (3.41) und (3.46) zur Bestimmung von FS
führen zum gleichen Ergebnis. Dies beweist, dass die Formulierung des Skin-Effekt
Faktors mit Hilfe von Varianz und Erwartungswert gültig 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 ungleichmäßige Stromaufteilung
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der Adern zu quantifizieren. Im Gegensatz zu den Adern der HF-Litze besitzen
die Verbinder nicht zwangsläufig Zylinderform. Die analytische Beschreibung der
Stromdichte in Abhängigkeit der radialen Position innerhalb des Leiters ist dann
nicht mehr möglich. Die Stromdichte wird daher im Folgenden als Zufallsvariable
mit dem Ortsvektor ~x dargestellt. Aus den Vorüberlegungen folgt die Erweiterung
von (3.46) auf Litze mit den zwei Verbindern (Bezeichnung mit a und b):

FV =
Var(J~xa,~xb ) + E[J~xa,~xb ]2

E[J~xa,~xb ]2 . (3.47)

Der Faktor FV repräsentiert die Widerstandserhöhung aufgrund der ungleichen
Stromaufteilung unter den Adern, hervorgerufen durch Verbinder an den Aderen-
den.
Für die Berechnung müssen 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 Querschnittsfläche ist dabei der Übergang zwischen isolierten und leitfähig
verbundenen Einzeladern. Sie entspricht der Summe der Querschnittsflächen al-
ler Adern und ist somit an beiden Verbindern gleich. Der Erwartungswert muss
wieder der homogenen Stromdichte entsprechen:

E[J~x] = Iz∫
A
~x d ~A

= Iz
N · πr2

0
. (3.48)

Die Varianz der Zufallsvariable J~xa,~xb muss diskret bestimmt werden, da die Simu-
lationsergebnisse die Stromdichte an diskreten Punkten beschreiben. Bei großer
Aderanzahl, nicht-idealer Verdrillung und wenn die Länge der Litze deutlich größer
ist als die Schlaglänge, können die Positionen einer Ader in den beiden Verbin-
dern als unabhängige 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 führt. Die Varianz wird dann in
diskreter Form durch

Var(J~xa,~xb ) =
Ma∑
ma=1

(
Mb∑
mb=1

1
Ma ·Mb

(
J(~xma ) + J(~xmb )

2 − E[J~x]
)2
)

(3.49)

bestimmt, wobeiMa undMb jeweils die Zahl der ausgewerteten Punkte innerhalb
der betrachteten Flächen angeben. Unter Nutzung der Unabhängigkeit der beiden
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Zufallsvariablen kann die Gleichung folgendermaßen umgeformt werden:

Var(J~xa,~xb ) =
Ma∑
ma=1

(J(~xma )− E[J~x])2

4 ·Ma
+

Mb∑
mb=1

(J(~xmb )− E[J~x])2

4 ·Mb

+
Ma∑
ma=1

(
Mb∑
mb=1

(J(~xma )− E[J~x])(J(~xmb )− E[J~x])
4 ·Ma ·Mb

)
(3.50)

=
Var(J~xa ) + Var(J~xb )

4 . (3.51)

Zur Berechnung der gemeinsamen Varianz müssen 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 erhöht der Skin-Effekt der Verbinder
zwar den Widerstand von HF-Litze, jedoch in geringerem Maße als der Skin-
Effekt bei einem Vollleiter gleichen Querschnitts. Dieses Ergebnis ist plausibel, da
HF-Litze mit großer Aderanzahl sonst keinen praktischen Vorteil bieten würde.
Anschaulich macht dies der Vergleich einer HF-Litze mit zwei identischen, zylin-
derförmigen Verbindern mit einem Vollleiter gleichen Querschnitts. Der Wider-
stand des Vollleiters erhöht sich frequenzabhängig mit dem nach (3.46) berechne-
ten Faktor FS. Für den Verbinder gilt der Faktor FV mit

FV =
Var(J~xa,~xb ) + E[J~xa,~xb ]2

E[J~xa,~xb ]2
a=b=

Var(J)
2 + E[J ]2

E[J ]2 = 1
2FS + 1

2 , (3.52)

der einen weniger steilen Verlauf besitzt. Dies ist auch in Abb. 3.9 dargestellt,
wobei die Faktoren in Abhängigkeit des Verhältnisses aus Leiterradius und Skin-
tiefe dargestellt sind, um Unabhängigkeit von konkreten Zahlenwerten zu wahren.
HF-Litze kommt gerade dann zum Einsatz, wenn die Skintiefe δ =

√
1/(πfσµ)

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

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

Der Proximity-Effekt beschreibt Wirbelströme im Inneren eines Leiters, die durch
ein magnetisches Feld hervorgerufen werden, das durch Stromfluss in anderen Lei-
tern erzeugt wird. Diese Wirbelströme verursachen zusätzliche Verluste und sind
daher unerwünscht, sofern sie nicht gleichzeitig aufgrund der schirmenden Wir-
kung benötigt werden.
Bei der Untersuchung von HF-Litze wird häufig 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 für zusätzliche 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 stromführende Komponenten hervorgerufen werden. Für eine Berechnung
der Verluste aufgrund des externen Proximity-Effekts werden Informationen über
die Anordnung der Windungen und weiterer magnetisch wirksamer Komponenten
(bspw. Ferrit oder metallische Abschirmung) benötigt.
Aus dem Proximity-Effekt kann nur dann auf eine Widerstandserhöhung geschlos-
sen werden, wenn die eindeutige Zuordnung zu einer Quelle (d.h. einem strom-
durchflossenen Leiter) möglich ist. Bei der Betrachtung einer einzelnen, strom-
durchflossenen Spule ist die Zuordnung möglich. Sämtliche Wirbelstromverluste
in den Windungen oder anderen leitfähigen Teilen, die durch den Proximity-Effekt
hervorgerufen werden, erhöhen den Widerstand dieser Spule. Liegt jedoch ein ge-
koppeltes System aus mehreren Spulen vor, so induzieren diese jeweils gegenseitig
Wirbelströme in den Windungen und die Zuordnung einer Widerstandserhöhung
ist nicht möglich.
Trifft ein mit der Kreisfrequenz ω oszillierendes magnetisches Feld der Amplitu-
de Ĥ senkrecht auf einen zylinderförmigen, 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]

∆ ~A = −µ~J (3.53)

lässt sich mit Hilfe von ~J = σ ~E und ∇× ~E = dB/dt die folgende Differentialglei-
chung in Zylinderkoordinaten aufstellen:

0 = ∂2Az
∂r2 + 1

r

∂Az
∂r

+ 1
r2
∂2Az
∂φ2 − jωµσAz . (3.54)

Dabei wird ausgenutzt, dass das Vektorpotential in Richtung der z-Koordinate
nicht variiert. Eine Funktion für Az, die diese Gleichung erfüllt, kann mit den
Besselfunktionen erster Art J0 und J1 formuliert werden. Nach weiteren Rechen-
schritten ergibt sich die Stromdichtefunktion in Abhängigkeit des magnetischen
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Feldes2 Ĥ [105, 106]:

Ĵz(r, φ) = 2Ĥα J1(αr)
J0(αr0) sin(φ) . (3.55)

Die Verlustleistung eines Leiters der Länge l0 kann durch Integration über das
Leitervolumen bestimmt werden und beträgt [104]:

Pprox = 1
2σ

∫ r0

0

∫ 2π

0

∣∣Ĵz

∣∣2 r dr dφ = Re
(

2π · l0 · Ĥ2

σ

αr0J1(αr0)
J0(αr0)

)
.

(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 führt. Die Verluste in jeder Einzelader ergeben sich aus der Überlagerung
der magnetischen Felder, die durch den Stromfluss in allen übrigen Adern erzeugt
werden. Die Adern sind üblicherweise in mehreren Bündelebenen verdrillt. Für die
folgenden Berechnungen wird angenommen, dass jede Ader jede Position inner-
halb des Querschnitts der Litze gleich oft einnimmt, die Aderanzahl groß genug
und die Schlaglänge kurz im Vergleich zur Länge der Litze ist. Die Verdrillung wird
in diesem Fall als ideal bezeichnet. Die Stromdichte ist über 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 Bündel innerhalb der
Litze in guter Näherung konstant.
Die magnetische Feldstärke, der eine Ader ausgesetzt ist, hängt von ihrer Positi-
on innerhalb der Litze ab. Hat die Litze eine runde Querschnittsfläche mit dem
Durchmesser 2 · rN und wird von dem Strom Iz,N durchflossen, dann beträgt die
homogene Stromdichte

Jz,ideal = Iz,N
πr2

N
. (3.57)

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

Hφ(r) = Iz,N · r
2πr2

N
. (3.58)

2Es hat sich in der Literatur etabliert, dazu die Amplitude und nicht den Effektivwert der
magnetischen Feldstärke anzugeben [98, 99, 104].
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Um mit (3.56) die Verluste aufgrund des internen Proximity-Effekts der gesamten
Litze berechnen zu können, muss das Quadrat der mittleren Feldstärkeamplitude
Ĥ2 ermittelt werden. Dies wird durch die Integration

Ĥ2 = 2π
πr2

N

∫ rN

0

√
22 ·H2

φ(r) · r dr =
I2
z,N

4π2r2
N

(3.59)

bestimmt. Einsetzen in (3.56) ergibt:

Pp,int = Re
(
I2
z,NRdc,NNKΣ

2
αr0J1(αr0)
J0(αr0)

)
. (3.60)

Dabei ist KΣ = N ·r2
0/r

2
N das Verhältnis aus Kupferquerschnitt der Litze und dem

Gesamtquerschnitt unter Einbezug der Isolation.

Der Externe Proximity-Effekt bei ideal verdrillter HF-Litze

Sofern induzierte Wirbelströme auch auf andere stromführende Leiter zurückzu-
führen sind, muss der externe Proximity-Effekt berücksichtigt werden. Die wir-
kende magnetische Feldstärke ist dabei die vektorielle Überlagerung 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 führt auch die gegen-
seitige Beeinflussung der einzelnen Windungen zu Wirbelströmen. Der externe
Proximity-Effekt ist somit schon bei einer einzelnen Spule nicht vernachlässig-
bar. Im Gegensatz zu den Berechnungen der vorherigen Abschnitte muss nun der
dreidimensionale Verlauf der Litze im Raum berücksichtigt werden. Das wirkende
magnetische Feld Ĥ2 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 Ströme, sodass nur die numerische Simulation
(z.B. durch FEM-Software) zur Bestimmung der Feldstärke infrage kommt.
Aufgrund der angenommenen idealen Verdrillung der Adern können 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 Ansätze, 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 über
der Querschnittsfläche der Windung nur in vernachlässigbarem Maße variiert. In
jedem Längenabschnitt kann die wirkende magnetische Feldstärke dann durch
Auswertung des Mittelpunkts der Querschnittsfläche der Windung bestimmt wer-
den, da dort das interne Feld gemäß (3.58) verschwindet [105].
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Nachdem das über die Querschnittsfläche gemittelte und in einem Längenab-
schnitt ∆l gültige magnetische Feld Ĥ2

ext,mean,m mit einem der genannten Ansät-
ze ermittelt wurde, kann es für die Berechnung der Verluste durch den externen
Proximity-Effekt mit

Pp,ext = Re

(
2π ·N ·∆l

σ

l0/∆l∑
m=1

Ĥ2
ext,mean,m

αr0J1(αr0)
J0(αr0)

)
(3.61)

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. Während
der externe Proximity-Effekt die Bestimmung des magnetischen Feldes im Volu-
men der Litze und damit die Feldverteilung im dreidimensionalen Raum erfordert,
wirken die übrigen Wirbelstromeffekte nur im Inneren. Sie sind nicht vom Verlauf
der Litze im Raum abhängig und erhöhen die Verlustleistung proportional zum
DC-Widerstand Rdc,N und dem Quadrat des Stroms Iz:

PLitze = I2
z,NRdc,N

(
FS + (FV − 1) + Re

(
NKΣ

2
αr0J1(αr0)
J0(αr0)

))
+ Pp,ext .

(3.62)

Dabei werden nurWirbelstromverluste berücksichtigt, die durch induzierte Ströme
innerhalb der betrachteten Litze auftreten. In benachbarten leitfähigen Kompo-
nenten können ebenfalls Wirbelströme induziert werden, die den messbaren ohm-
schen Widerstand der stromführenden Litze erhöhen. Auch Kernverluste müssen
ausgeschlossen werden, wenn die Ergebnisse einer Widerstands- oder Leistungs-
messung mit (3.62) verglichen werden sollen.

Einschränkungen der analytischen Berechnungsansätze

Die hergeleiteten Berechnungsansätze basieren auf zahlreichen Annahmen, die vor
jeder Berechnung sorgfältig überprüft werden müssen. Die Verdrillung der Adern
ist in der Praxis selbstverständlich nicht ideal, somit ist auch die magnetische
Feldstärke, welche die Adern durchsetzt, nicht homogen. Magnetisch wirksame
Materialien in der Umgebung können das Feld beeinflussen und dafür sorgen,
dass die analytischen Ansätze ungültig sind. FEM-Simulationen können 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 nützliches Hilfsmittel. Selbst wenn eine absolute Widerstandsberechnung
nicht möglich ist, kann doch der Einfluss verschiedener Parameter auf die Ver-
luste relativ untersucht und in die iterative Auslegung einbezogen werden. Für
die systematische Entwicklung induktiver Energieübertragungssysteme reicht die-
se Betrachtung aus und wird in vergleichbarer Literatur ebenfalls verwendet [25,
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26, 84]. Eine noch detailliertere Modellierung wäre aufgrund des Aufwands im
Rahmen der Auslegung eines Gesamtsystems nicht verhältnismäßig. Spezialisierte
Arbeiten bieten jedoch weiter verbesserte Modelle (siehe bspw. [105]).

3.4.6 Validierung der Widerstandsberechnung von HF-Litze
Für die Validierung der Berechnungsvorschriften wurde der frequenzabhängige
Widerstand verschiedener Luftspulen gemessen, da diese die einfachste Anordnung
zur Berechnung der Verluste durch den externen Proximity-Effekt darstellen3.

HF-Litze mit 7350 Adern

Die erste betrachtete Spule ist in Abb. 3.10 dargestellt. Sie besitzt 11 Windungen

Kabelschuh

Spulenkörper (MDF)

Litze

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

einer Litze mit 7350 Adern und dem Aderdurchmesser 0,071mm. An den Enden
befinden sich Kabelschuhe, die im Heißcrimpverfahren aufgebracht wurden. Inner-
halb der Kabelschuhe sind die Adern der HF-Litze durch das Verdampfen der Iso-
lationsschichten leitfähig verbunden. Sie werden in Stadionform gepresst, die durch
die Darstellung in Abb. 3.11 angenähert werden kann (siehe dazu [26]). Frequenz-
abhängig ändert sich in Abb. 3.11 die Stromdichte in der Querschnittsfläche, wobei
bei steigender Frequenz auch in der entgegengesetzten Richtung Strom fließt. Die
große Aderanzahl dieser Litze führt zu einer vergleichsweise großen Querschnitts-
fläche. 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 hierfür verwendeten Spulen dienen in dieser Arbeit nur der Verifizierung der
Widerstandsberechnung. Sie sind nicht identisch mit den Spulen, die im weiteren Verlauf für
den experimentellen Betrieb induktiver Ladesysteme verwendet werden.
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z-Komponente der StromdichteFrequenz
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Abbildung 3.11: Darstellung der frequenzabhängigen Stromdichte in der Quer-
schnittsfläche der verbundenen Adern der Litze im Kabel-
schuh. Die dargestellte Stromstärke beträgt 1A.

Fläche.
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 Ströme
ist, kann auch der externe Proximity-Effekt in eine Widerstandserhöhung 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 höheren Frequenzen
bestimmt der Proximity-Effekt maßgeblich den Verlauf.

Vergleich von HF-Litzen unterschiedlicher Aderzahl

Die zweite untersuchte HF-Litze besitzt 420 Adern mit dem Aderdurchmesser
0,1mm, die an den Enden durch Lot verbunden und in eine Hülse gepresst wurden.
Die Litze wurde zu einer einlagigen Luftspule mit 15 Windungen gewickelt. Der
Kupferquerschnitt ist gegenüber der Litze mit 7350 Adern um den Faktor 8,8 klei-
ner. Die Verbinder beeinflussen den Widerstandsverlauf entsprechend in geringem
Maße. Erst bei 137 kHz übersteigt der Anteil der Verbinder den DC-Widerstand
(siehe Abb. 3.13). Da der Aderdurchmesser von Litze üblicherweise an die Be-
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Abbildung 3.12: Zusammensetzung der frequenzabhängigen Widerstandsbe-
rechnung einer einzelnen Luftspule und Vergleich mit gemes-
senen Werten. Da die Reaktanz der Spule deutlich größer ist
als ihr Widerstand, sind die Widerstandswerte für den Mess-
bereich eigentlich zu klein. Die Toleranz führt zu Streuung.

Abbildung 3.13: Frequenzabhängige Widerstandsberechnung einer einzelnen
Luftspule und Vergleich mit gemessenen Werten mit geringem
Einfluss der Verbinder.
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triebsfrequenz angepasst und nicht unnötig klein gewählt wird, bekommt der Ein-
fluss der Verbinder Relevanz, wenn die Aderanzahl groß ist. Mehrere Tausend
Adern implizieren eine große Differenz zwischen den Kupferquerschnitt einer Ein-
zelader und dem der Verbinder. In einem Frequenzband, in dem die Einzeladern
noch eine nahezu homogene Stromdichte führen, 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 Überblick
Die theoretischen Überlegungen der vorherigen Abschnitte ermöglichen die Be-
wertung des HF-AC-Netzwerks eines induktiven Ladesystems. Sie bilden damit
die Grundlage der Spulenkonstruktion. Unter Berücksichtigung der geometrischen
Randbedingungen können die Spulenwicklungen und die magnetische Flussfüh-
rung entworfen und angepasst werden, bis sie den gewünschten Anforderungen
entsprechen.
In diesem Abschnitt werden Beispiele für 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 abhängig ist, kann
er nicht allgemeingültig beschrieben werden. Anhand einer Auswahl von Abbil-
dungen werden daher nur Ergebnisse der iterativen Auslegung dargestellt. Dabei
beschränkt sich die Darstellung auf Simulationen der magnetischen Flussdich-
te innerhalb des Kernmaterials und der magnetischen Feldstärke im Bereich der
Wicklungen. Es wird jeweils der in der Auslegung verwendete Nennbetriebspunkt
vorausgesetzt. Die Auswahl dieser Ergebnisabbildungen ist in ihrer Bedeutung
begründet. Die Sättigungsflussdichte des Kernmaterials darf nicht überschritten
werden, um das magnetische Verhalten der Spulen als linear annehmen zu können.
Die magnetische Feldstärke wird für die Berechnung der Wirbelstromverluste in
Kap. 3.4 benötigt. Für 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 Wicklungswiderständen und hoher magnetischer Kopplung. Dies lie-
ße sich durch große Abmessungen der Spulen realisieren. In der Praxis existieren
jedoch stets Randbedingungen, die einen indirekten Bezug zur induktiven Ener-
gieübertragung haben. Dazu gehören beispielsweise:

• Symmetrieanforderungen
• Positionierungshilfen
• Verfügbarer Bauraum
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• Maßnahmen zum mechanischen Schutz der Komponenten
• Kosten und Verfügbarkeit der Komponenten
• Wärmeabfuhr

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
Spulenkörper des induktiven Steckverbinders

Der Aufbau des Spulenkörpers und der magnetischen Flussführung orientiert sich
stark an den äußeren Randbedingungen. Rotationssymmetrie und die Anforde-
rung an das Volumen und die Höhe des Spulensystems führen bei Topologie 1,
dem induktiven Steckverbinder, zu einem einheitlichen Design von Boden- und
Fahrzeugspule mit einem möglichst flachen Ferritspiegel hinter den Wicklungen.
Einteilige Schalenkerne in passender Form und Größe waren nicht verfügbar, daher
wurde der in Abb. 3.14 dargestellte Spulenkörper entworfen. Er enthält Ferritka-
cheln und einen Ferrit-Toroid, deren Anordnung zwar keine geometrische Rota-
tionssymmetrie aufweist, aber dennoch für eine vernachlässigbar kleine Verände-
rung der Induktivität bei Rotation sorgt. Der Spulenkörper wurde aus Kunststoff
gefertigt. Um die mechanischen Anforderungen im Automobilbereich adäquat zu
modellieren, beträgt die Wandstärke an jeder Stelle mindestens 3,5mm.

FEM-Simulation des induktiven Steckverbinders

Für die Simulation magnetischer Felder müssen Komponenten, deren magnetische
Eigenschaften sich nicht von denen der umgebenden Atmosphäre unterscheiden,
nicht gesondert modelliert werden. Das FEM-Modell, dargestellt in Abb. 3.15 (a)
und (b), beinhaltet daher nur den Ferrit und die Windungen. Zunächst werden
Induktivitäten und Gegeninduktivität der Spulen ermittelt. Nach dem Durchflu-
tungsgesetz ist dafür die Feldverteilung außerhalb der stromführenden Spulen rele-
vant, während das Spuleninnere als Bereich homogener Stromdichte angenommen
werden kann [105]. Als Ergebnis des Auslegungsprozesses besitzt die Wicklung 8
Windungen und eine Induktivität von 19,6µH. Der Koppelfaktor beträgt 75%.
Bei 88 kHz Nennfrequenz, einer Nennübertragungsleistung von 10,5 kW und der
maximalen Batteriespannung von 415V liegt die Zielinduktivität für den optima-
len Wirkungsgrad nach (3.13) bei 19,2µH.
Die Untersuchung des Nennbetriebspunkts erfordert die Einbindung des FEM-
Modells in ein einfaches elektrisches Netzwerkmodell. Abb. 3.15 (c) zeigt die ma-
gnetische Feldstärke bei Nennleistung und entsprechenden Spulenströmen im Be-
reich der Wicklungen. Diese Daten werden für die Berechnung des Wicklungswi-
derstands benötigt. Die eingesetzte HF-Litze besteht aus 7350 Adern4 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.
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Abbildung 3.14: (a) Explosionszeichnung des gesamten Spulenkörpers mit Fer-
rit, jedoch ohne Wicklungen. (b) Bodenplatte mit Ferritka-
cheln als Flussführung hinter den Wicklungen. (c) Spulenkör-
per mit vertikal aufgestellten Ferritkacheln und dem mittig po-
sitionierten Ferrit-Toroid. (d) Fotografie der gefertigten Spule
mit Wicklung.
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Abbildung 3.15: (a) 3D-Ansicht des FEM-Modells der Spulen für 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 Oberfläche der Ferritblöcke.
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Aderdurchmesser 0,071 mm. In Abb. 3.15 (c) und (d) ist außerdem die magneti-
sche Flussdichte an der Oberfläche und im Schnittbild des Ferritkerns sichtbar.
Kritische Bereiche ergeben sich an den Kontaktstellen verschiedener Ferritblöcke
und an den Innenkanten. Die Sättigungsflussdichte der Materials von 470 mH darf
nicht überschritten werden.

Spulenkörper des DD-Spulensystems

Dieser Spulenkörper basiert auf den Ergebnissen der Auslegung eines zirkularen
Spulensystems in [26]. Die Außenmaße und die Abschirmbleche wurden über-
nommen. Abgewandelt wurde die Positionierung der Ferritkacheln und die me-
chanische Führung der Windungen. In Abb. 3.16 ist eine 3D-Konstruktion der
Spulenkörper abgebildet. Der Größenunterschied zwischen GA und VA sorgt für
hohe Versatztoleranz. Es wird somit beabsichtigt, über einen weiten Versatzbe-
reich geringe Änderungen des Koppelfaktors zu erzielen. Absolut betrachtet ist
die magnetische Kopplung dadurch jedoch geringer, als bei einem Spulensatz mit
ähnlicheren Maßen.
In Abb. 3.17 sind die gefertigten Spulenkörper mit den Wicklungen dargestellt.
Die Wicklungen der Primärspule werden nicht abgedeckt und liegen offen auf dem
Ferritspiegel5. Die Sekundärspule wird von unten durch ein Gitter gestützt, sodass
Luftkühlung der Windungen möglich ist.
Für den inneren Aufbau der Windungen der Primärspule wurden zwei parallel
verlaufende Litzleiter mit je 7350 Adern und dem Aderdurchmesser 0,071 mm
gewählt6. Ein vergleichbares Design mit nur einem Leiter würde zusätzliche Maß-
nahmen zur Vermeidung von Teilentladungen7 an den Zuleitungen erfordern, da
die auftretenden Spannungen dann um den Faktor 4 größer wären. Die beiden
Teilwicklungen der DD-Spule sind in Reihe geschaltet und besitzen jeweils 3,5
Windungen.
Die DD-Sekundärspule wurde mit zweilagiger Wicklung entworfen. Die beiden
Teilspulen besitzen je 9 Windungen. Für die Wicklungen wird ebenfalls Litze mit
7350× 0,071mm Aderdurchmesser verwendet.

FEM-Simulation des DD-Spulensystems

Die Windungen der DD-Spulen werden für die FEM-Simulation als homogenisier-
te Mehrfachwicklungen modelliert, um den Rechenaufwand zu reduzieren (siehe
Abb. 3.18). Die Induktivität der Primärspule beträgt in der Simulation 17,8µH.
Die Sekundärspule besitzt eine Induktivität von 46,0µH. Bei 85 kHz Nennfre-
quenz, einer Fahrzeugbatterie mit 345V Minimalspannung, 55A Maximalstrom
und 21% Koppelfaktor beträgt die Induktivität für den optimalen Wirkungsgrad
nach (3.26) 45,3µH.

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

6Die Auswahl der HF-Litze orientierte sich, neben der Verlustberechnung, auch am vorhan-
denen Lagerbestand.

7Die gemessene TE-Einsetzspannung der verwendeten HF-Litze beträgt 1,4 kV. Bei zwei
Litzleitern parallel beträgt die Maximalspannung im Betrieb etwa 1,1 kV (siehe Abb. 5.14).
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Abbildung 3.16: (a) CAD-Konstruktion der Spulenkörper mit Ferritspie-
gel und Abschirmungen. (b) Explosionszeichnung des
GA-Spulenkörpers. (c) Explosionszeichnung des VA-
Spulenkörpers. Die Aluminiumplatte besitzt Löcher für
die Durchführung der Anschlüsse und für Luftzufuhr zur
Kühlung der Wicklung.
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(a) (b) Ansicht von unten

(c)

Wicklung mit zwei 
HF-Litze-Kabeln 
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Adern

Gewindestangen für 
die Befestigung

Abbildung 3.17: (a) Fotografie der Sekundärspule ohne Abschirmung und Fer-
rit. (b) Fotografie der Sekundärspule mit montiertem Alumini-
umblech bei Ansicht von unten. (c) Fotografie der Primärspule.
Die Querverstrebungen fixieren die Windungen.

Der Koppelfaktor ist in diesem Design positionsabhängig. Dem Anwendungssze-
nario entsprechend wird die horizontale Versatztoleranz gemäß SAE J2954 [16]
berücksichtigt, 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 können in Form einer Impedanzrandbedingung an ihren
Oberflächen modelliert werden, um zu vermeiden, dass sie aufgrund ihrer dün-
nen Struktur durch die finiten Elemente schlecht aufgelöst werden. Dabei wird
ausgenutzt, dass Wechselstrom im relevanten Frequenzbereich 79 kHz bis 90 kHz
aufgrund der geringen Skintiefe fast vollständig an der Oberfläche leitfähiger Kom-
ponenten fließt. Das Innere des Leiters (bzw. der Abschirmung) kann aus der Si-
mulationsumgebung ausgeschlossen werden, während die Impedanzrandbedingung
Stromfluss auf der Oberfläche entsprechend der Materialeigenschaften zulässt.
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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 Feldstärke farblich hervorgehoben.
(b) Schnittbild des DD-Spulensystems mit Feldlinien und Dar-
stellung der magnetischen Feldstärke.

In Abb. 3.18 (b) sind der Verlauf der Feldlinien und die magnetische Feldstärke
dargestellt. Die Wirkung der Aluminiumbleche ist deutlich erkennbar. Die Aus-
sparungen in der fahrzeugseitigen Abschirmung verschlechtern die Eigenschaften
nur geringfügig.
An der Sekundärspule wurde nur wenig Ferrit eingesetzt, um den Bauraum klein
zu halten. Dabei wird ausgenutzt, dass die DD-Spulen für die Flussführung nur
eine Achse mit geringer Reluktanz benötigen. Durch die Simulation der magneti-
schen Flussdichte im Nennbetrieb kann geprüft werden, dass die Sättigungsfluss-
dichte des Ferritmaterials von 520 mH nicht überschritten wird. Die Ergebnisse
sind in Abb. 3.19 dargestellt. Falls die auftretende magnetische Flussdichte zu
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Abbildung 3.19: Darstellung der magnetischen Flussdichte an der Oberfläche
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 Prüfung

Nach der Auslegung ist eine umfassende simulative Plausibilitätsprüfung der Er-
gebnisse notwendig. Die Komponenten müssen der elektrischen Belastung in allen
Betriebspunkten standhalten. Unter Umständen müssen auch externe Anforde-
rungen und Randbedingungen überprüft werden. Dies erfordert für die jeweilige
Topologie zahlreiche spezifische Simulationen. Um den Schwerpunkt dieser Arbeit
auf den mathematischen Zusammenhängen zu belassen, ist die Prüfung nicht Teil
dieser Arbeit. Im Folgenden ist jedoch eine Auswahl relevanter Themen zusam-
mengestellt:

• Induktivitäten und Gegeninduktivitäten der Spulen müssen durch FEM-
Simulation in allen zulässigen Versatzpositionen bestimmt werden.
• Durch Schaltungssimulationen können die maximal auftretenden Spannun-
gen und Ströme bei relevanten Betriebspunkten ermittelt werden. Dadurch
ist es möglich, die Komponenten des HF-AC-Netzwerks und die leistungs-
elektronischen Komponenten so zu dimensionieren, dass sie den Belastungen
standhalten.
• Das Spulensystem befindet sich während eines realen Ladevorgangs un-
ter dem Fahrzeug. Da der magnetische Fluss nicht vollständig innerhalb
des Kerns geführt wird, wird auch die Umgebung von magnetischem Fluss
durchsetzt. Es muss daher geprüft und mit den Anforderungen abgeglichen
werden, in welchen Bereichen die Grenzwerte der magnetischen Flussdichte
nach ICNIRP 1998 [42] und ICNIRP 2010 [43] überschritten werden. Für
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Topologie 1 ist die Darstellung einer solchen Simulation in Kap. A.3 zu
finden.

• Die Verluste des Ferritkerns und Wirbelstromverluste in angrenzenden leit-
fähigen Komponenten können bestimmt werden. Dies wird bspw. in [84]
behandelt.

• Die Wärmeentwicklung durch Verluste innerhalb des Spulensystems muss
untersucht werden, um die Kühlung auslegen zu können. Weiterführende
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 Induktivitäten von Topolo-
gie 1 fallen in der Messung etwas geringer aus, da die Flussführung 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 Maße der Ferritkacheln zustande. Bei diesem De-
sign ist der Spulenabstand so klein, dass zusätzliche 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 grö-
ßere prozentuale Abweichung zwischen Messung und Simulation der Induktivität
auftritt.
Die Widerstandsmessung zeigt gute Übereinstimmung mit den simulierten Wer-
ten, wobei die Messungenauigkeit bei derartig kleinen Widerstandswerten und der
großen 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

Nennübertragungsleistung 10,5 kW 20 kW
Nennfrequenz 88 kHz 85 kHz

Simulation Messung Simulation Messung
Induktivität L1 19,6µH 16,7µH 17,8µH 16,7µH
Induktivität L2 19,6µH 16,9µH 46,0µH 46,8µH
Koppelfaktor 75,0% 72,2% 17,7-22,3% 19-21,9%
Wicklungswiderstand R1 9,7 mΩ 12,1 mΩ 6,2 mΩ 4,8 mΩ
Wicklungswiderstand R2 9,7 mΩ 12,2 mΩ 22,5 mΩ 21,1 mΩ

Konstruktion
Spulengeometrie Zirkular DoubleD
Windungszahlen je 8 3,5 (GA), 9 (VA)
Flächenmaße GA-Spule 157mm Durchmesser 660 mm× 660 mm
Flächenmaße VA-Spule 157mm Durchmesser 340 mm× 340 mm
Höhe GA (inkl. Gehäuse) 31mm 40mm
Höhe VA (inkl. Gehäuse) 31mm 30mm
Bodenfreiheit beliebig 150mm
Spulenabstand (Kupfer) 7mm 100mm

Ferrit
Permeabilitätszahl 2300 und8 3200 3200
Sättigungsflussdichte 470mH 520mH

HF-Litze
Anzahl Adern GA 7350 2× 7350
Anzahl Adern VA 7350 7350
Aderdurchmesser 0,071 mm 0,071 mm

Kompensation
Schaltungsbezeichnung LCC-N LCC-S
Induktivität Ls 11,9µH 10,9µH
Parallelkapazität Cp 272,7 nF 321,4 nF
Serienkapazität Cs 1200 nF 600nF
Sekundärkapazität C2 entfällt 75,0 nF
8Es wurden zwei verschiedene Materialien verwendet.
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Kapitel 4

Betriebsstrategie

Für den Betrieb eines induktiven Ladesystems wird eine Strategie zur Regelung
und simultanen Minimierung der Verluste benötigt. Regelungskonzepte für die
induktive Energieübertragung 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 gehören 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 benötigt, um
einen Batterieladevorgang zu demonstrieren.

4.1 Vorüberlegungen

4.1.1 Anforderungen

Die Betriebsstrategie eines induktiven Ladesystems wird in dieser Arbeit anhand
des Szenarios eines Batterieladevorgangs geprüft. Durch die SOC-abhängige Leer-
laufspannung der Batterie kommt es im Betrieb zu einer fortwährenden Änderung
des Arbeitspunktes (siehe Kap. 2.4). Um die geforderte Ladeleistung bereitzu-
stellen, ist die Regelung der aktiven Komponenten notwendig. Zeitgleich werden
innerhalb der verfügbaren Freiheitsgrade die Verluste minimiert.
Weiterhin wird angestrebt, den Ladevorgang mit einem einfachen Systemaufbau
und möglichst wenigen Komponenten umzusetzen. Auf die Erfassung von Mess-
werten, insbesondere mit hoher Abtastrate und entsprechend aufwändiger Digi-
talisierung, wird verzichtet, soweit dies möglich ist. Auch wenn das Regelungs-
konzept zunächst 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 Datenübertragung
Ein induktives Ladesystem erfordert auch die Übertragung von Daten zwischen
den Steuerungseinheiten von GA und VA (siehe Abb. 2.1). In dieser Arbeit wird
die Umsetzung der Datenübertragung nicht behandelt. Es wird bei der Entwick-
lung der Betriebsstrategie angenommen, dass die Datenübertragung ohne signifi-
kante Latenz möglich ist. Das Steuergerät befindet sich dabei auf der Primärseite
und benötigt von der Fahrzeugseite Angaben über Stromstärke und Spannung der
Batterie in Echtzeit. Die Zyklendauer der Regelung beträgt 1ms.

4.1.3 Regelungskonzept
Die Regelung des induktiven Energieübertragungssystems wird in diesem Kon-
zept vollständig unter Nutzung der aktiven Komponenten auf der Primärseite
ausgeführt. Mit der selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung als netzseitigem
Gleichrichter kann die Zwischenkreisspannung der Primärseite gesteuert werden.
Die beiden Halbbrücken des HF-Wechselrichters können durch Schwenksteuerung
eine in Frequenz und Effektivwert variable, rechteckförmige Ausgangsspannung er-
zeugen. Mit diesen Stellgrößen müssen durch das Regelungskonzept mehrere Ziele
erfüllt werden:

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

• Zur Minimierung der Schaltverluste muss der Arbeitspunkt ZVS ermögli-
chen. Dazu muss der Strom zum Schaltzeitpunkt der Halbbrücken bestimmt
werden.

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

• Beim Startvorgang des Ladesystems müssen hohe Einschaltströme und har-
tes Schalten vermieden werden. ZVS ist während des Einschaltvorgangs nicht
aufgrund des Wirkungsgrads notwendig, da der Einschaltvorgang nicht lan-
ge andauert. Hartes Schalten kann durch elektromagnetische Störung jedoch
zum Ausfall anderer Komponenten oder Geräte führen [112].

Für einen geschlossenen Regelkreis müssen somit der Ladestrom der Batterie und
der Ausgangsstrom des HF-Wechselrichters bestimmt werden. Wie im weiteren
Verlauf dieses Kapitels erläutert wird, ist die messtechnische Erfassung des ZVS-
Zustands jedoch aufwändig und fehleranfällig, 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 Steuergerät selbst vorgegeben werden, und von gemessenen Gleichgrößen,
wird stattdessen die Berechnung relevanter Strom- und Spannungsverläufe durch-
geführt.
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Abbildung 4.1: Übersicht des Regelungskonzepts und der dazu erhobenen Mess-
werte im Ersatzschaltbild des induktiven Ladesystems.

Eine Übersicht 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
für beide Topologien einsetzbar. Die Regelgrößen sind der gemessene Strom der
Batterie Ibat und der berechnete Schaltstrom ION. Die Berechnung des Istwerts
des Schaltstroms wird in Kap. 4.2.3 erklärt. 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 −Ith bezeichnet.
Die Regler nutzen Messwerte der Zwischenkreisspannung Ud1, der Batteriespan-
nung Ubat und des Batteriestroms Ibat, um die Ausgangsspannung des Wech-
selrichters uinv als Zusammenführung der Stellgrößen f , β und Ud1 zu beein-
flussen. Zur Regelung der Zwischenkreisspannung Ud1 benötigt die selbstgeführte
Drehstrombrückenschaltung ebenfalls eine DC-Spannungsregelung mit unterlager-
ter AC-Stromregelung. Auch die messtechnische Erfassung der Netzströme und
-spannungen ist dazu notwendig. Konzepte für 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 Netzrückwirkungen. Die Zwischenkreisspannung durch die
Einbindung in die übergeordnete Regelung anheben zu können ermöglicht 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 möglich, die Betriebsstrategie eines indukti-
ven Ladesystems auf eine konstante DC-Zwischenkreisspannung und somit geringe
Komplexität der Regelung aufzubauen.

4.2 Minimierung der Schaltverluste

Zur Minimierung der Schaltverluste bei variierenden Arbeitspunkten des Wechsel-
richters wird eine Regelschleife benötigt. Sie hat zum Ziel, ZVS durch Änderung
der Schaltfrequenz sicherzustellen. Die Grenzstromstärke −Ith gemäß (2.23) re-
präsentiert den Sollwert des Stroms zum Schaltzeitpunkt einer Halbbrücke (siehe
Kap. 2.3.2). Der Istwert ION muss durch die Wechselrichterregelung an den Soll-
wert angepasst werden.

4.2.1 ZVS 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 möglich ist. Die Auslegung
des Kompensationsnetzwerks in Kap. 3.2.2 und 3.3.2 stellt dies sicher und führt
dazu, dass der Momentantwert des Stroms zum Schaltzeitpunkt bei Absenkung
der Frequenz steigt. Dazu trägt 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 iinv zum Zeitpunkt einer Schalthandlung. Anhand des
in Abb. 4.2 gezeigten Ersatzschaltbildes können die Schalthandlungen des Wech-
selrichters untersucht werden. Es beinhaltet den HF-Wechselrichter mit der Zwi-

𝑢inv

𝑖inv 𝐿s 𝐶s

𝐶p

𝐿1 𝑖1 𝑖2 𝐿2

𝑈d1 𝑀·d𝑖2/d𝑡 𝑀·d𝑖1/d𝑡
𝑍eq

𝑆1

𝑆2

𝑆3

𝑆4

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

schenkreisspannung Ud1 und das HF-AC-Netzwerk. Um Unabhängigkeit von der
konkreten Topologie zu wahren, ist das Lastnetzwerk nicht spezifiziert.
In Abb. 4.3 sind die Verläufe von uinv und iinv bei verschiedenen Betriebspunkten
dargestellt. Innerhalb einer Schwingungsperiode treten vier Schalthandlungen auf.
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Abbildung 4.3: Simulierte Verläufe von Wechselrichterspannung und -strom bei
Veränderung des Winkels β 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 MOSFETs aus Abb. 4.2 an. Bei sta-
tionärem Betrieb der Halbbrücken mit 50% Aussteuergrad sind die Verläufe der
positiven und der negativen Halbschwingung identisch, sodass nur für die ZVS-
Untersuchung nur A und B berücksichtigt werden müssen. In [111] wird zudem
bewiesen, dass der Momentanwert des Stroms ION betraglich bei Schalthandlung
B stets größer ist als bei Schalthandlung A. Daher werden alle Schalthandlungen
mit ZVS ausgeführt, sofern die ZVS-Bedingung bei A erfüllt ist. Aufgrund des
nacheilenden Stroms muss der Momentanwert ION,A bei Schalthandlung A gemäß

ION,A ≤ −Ith (4.1)

einen negativen Wert besitzen (siehe Abb. 4.3 (a)). Dabei gilt Ith > 0 per Defini-
tion nach (2.23).
Der ideale ZVS-Betrieb liegt vor, wenn der Strom zum Schaltzeitpunkt in einem
kleinen Intervall ±∆Idb um den Sollwert −Ith liegt. Dies ist in Abb. 4.3 (a) bei
Vollaussteuerung und der Schaltfrequenz 89 kHz der Fall. Die Verschiebung der
Schaltzeitpunkte durch Änderung des Schwenksteuerungswinkels β (siehe Abb.
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Tabelle 4.1: Schalthandlungen des Wechselrichters in Abb. 4.2 und Abb. 4.3

Bezeichnung Schalthandlungen

A S3 aus S4 ein
B S1 aus S2 ein
C S4 aus S3 ein
D S2 aus S1 ein

2.8), beispielsweise zur Regelung der Übertragungsleistung, hebt den ZVS-Zustand
jedoch auf, was an der überschwingenden Spannung uinv in Abb. 4.3 (b) sichtbar
wird. Durch Absenkung der Frequenz kann der ZVS-Zustand erneut erreicht wer-
den, wobei die Beeinflussung der Übertragungsleistung in Abb. 4.3 (d) abgefangen
werden muss. In Abb. 4.3 (c) liegt ZVS vor, jedoch mit einem hohen Spitzenstrom
und einer größer 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 −Ith anzugleichen. Aus dem in Abb. 4.3 (c)
dargestellten Zustand heraus muss die Frequenz entsprechend angehoben werden.

4.2.2 ZVS-Regelung

Der ZVS-Regler nutzt die Frequenz des Wechselrichters als Stellgröße. Jede Fre-
quenzänderung wirkt wie ein Sprung auf den eingeschwungenen Zustand des AC-
Netzwerks. Ein großer Frequenzsprung kann zu unzulässig hohen Stromspitzen
führen, daher wird dieser Regler als Dreipunktregler mit einer festen Frequenz-
änderung ∆f realisiert [111, 115]. Der Wirkungsplan ist in Abb. 4.4 dargestellt.
Um zu verhindern, dass die Frequenz sich kontinuierlich bei kleiner Regeldifferenz

−𝐼th
≥ ∆𝐼db ?

𝐼ON,A

ja

≤−∆𝐼db ?

nein

nein

ja

79...90 kHz

−∆𝑓

0

+∆𝑓
𝑓

+

−

+

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

verändert, wird die Abweichung von −Ith um den Wert ±∆Idb akzeptiert. Ein
Begrenzungsglied sorgt dafür, dass das gewünschte Frequenzband nicht verlassen
wird.
Die Dynamik dieses Reglers ist gering, dies ist jedoch zur Vermeidung von Fre-
quenzsprüngen notwendig. Im Normalbetrieb ändert sich der Arbeitspunkt der
Batterie, und daraus folgend des Ladesystems, nur langsam. Bei Fehlerzuständen
oder Lastsprüngen muss der ZVS-Regler nicht reagieren, da eine Frequenzände-
rung nicht nicht zur Fehlerklärung beiträgt und die Abschaltung des Systems
durch andere Mechanismen erfolgen muss.

4.2.3 Berechnung des Schaltstroms

Um den ZVS-Regler gemäß Abb. 4.4 betreiben zu können, muss der Schaltstrom
ION,A bestimmt werden. Wie in Abb. 4.3 dargestellt, kann die Stromsteilheit
zum Schaltzeitpunkt der MOSFETs jedoch sehr groß sein. Dies erschwert eine
Messung mit hoher Genauigkeit. Messtechnische Lösungen erfordern entweder ei-
ne hohe Abtastrate oder die Synchronisierung der Analog-Digital-Wandlung mit
den Schaltzeitpunkten. Selbst wenn diese Synchronisierung gegeben ist, hängt die
Strommessung jedoch von weiteren Faktoren ab. In Abb. 4.5 ist der Vergleich
zwischen den gemessenen Verläufen zweier Stromsensoren dargestellt. Der trans-
formatorische Stromwandler gibt den erwarteten Stromverlauf wieder. Lediglich
zu den Schaltzeitpunkten sorgt das begrenzte Frequenzband für eine reduzier-
te Steilheit der Stromflanken. Dieser Wandler ist aufgrund seiner Größe, seines
Gewichts und der Beschaffungskosten jedoch nur für Laboranwendungen geeignet
und könnte in einem Serienprodukt nicht zum Einsatz kommen. Der deutlich kom-
paktere magnetoresistive Sensor liefert einen völlig anderen Stromverlauf. Seine
Bandbreite ist größer, sodass die Harmonischen stärker ausgeprägt sichtbar sind.
Die Messung ist jedoch von einer Störung überlagert, die von den Schalthandlun-
gen der MOSFETs ausgeht und in diesem Aufbau nicht abgeschirmt werden kann,
da der Stromsensor den Stromfluss durch die MOSFETs darstellen soll. In Abb. 4.5
liegt dabei ZVS vor, während bei hartem Schalten noch größere Störeinflüsse auf-
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treten würden. Dies erschwert die Messung des Stroms zum Schaltzeitpunkt. Für
die Implementierung der ZVS-Regelung in dieser Arbeit wurde daher eine Alter-
native zur Messung des Schaltstroms untersucht.
Ein mögliches Verfahren ist die Berechnung des Schaltstroms auf Basis von ge-
messenen DC-Größen [116]. Diese können 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 Ud1 wird messtechnisch erfasst.
Strom und Spannung der Batterie müssen ebenfalls gemessen werden, um die äqui-
valente Lastimpedanz Zeq zu bestimmen. Im Betrieb gibt das GA-Steuergerät die
Frequenz und die Phasenlage β der Halbbrücken des Wechselrichters vor. Diese
Größen sind somit bekannt. Zusätzlich müssen die Bauteilwerte aller Komponen-
ten des HF-AC-Netzwerks vorliegen. In [111] wird gezeigt, dass der vollständi-
ge Stromverlauf iinv(t) bei primärseitiger LCC-Kompensation berechnet werden
kann, indem die Anteile der Harmonischen bis zur dritten Ordnung summiert wer-
den. Für 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 vollständige Herleitung und die mathematische
Beschreibung des Stromverlaufs können 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 tA = 0. Zu-
nächst müssen Betrag und Phase der Harmonischen der Wechselrichterausgangs-
spannung bestimmt werden. Mit Berechnung der Fourierkoeffizienten auinv,n und
buinv,n der Spannung uinv(t) ergibt sich:

|Uinv,n| =

√
a2

uinv,n + b2uinv,n

2 =
√

8
n · πUd1,A ·

∣∣∣sin(n · β2)∣∣∣ (4.2)

φn = arctan
(
auinv,n

buinv,n

)
= arctan

(
sin(n · β)

1− cos(n · β)

)
. (4.3)

Dabei ist n die Ordnung der Harmonischen. Die Spannung über der in Abb. 4.2
eingezeichneten Parallelkapazität Cp beträgt

UCp,n = |Uinv,n|
ZCp,n

ZCp,n + jωnLs
. (4.4)

Die Hilfsimpedanz ZCp,n ist bei Betrachtung der Grundschwingung durch

ZCp,1 =

jωCp + 1
1

jωCs
+ jωL1 + (ωM)2

jωL2+Zeq

−1

(4.5)

gegeben, wobei Zeq die AC-Lastimpedanz ZL und, sofern vorhanden, die Impe-
danz der sekundärseitigen Kompensationskapazität enthält. Für höhere Harmoni-
sche bildet die Primärspule eine hohe Impedanz in der Parallelschaltung, sodass
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die Näherung

ZCp,n6=1 ≈
1

jnωCp
(4.6)

genutzt werden kann1.
Der gesuchte Schaltstrom wird mit

ION,A =
√

2 ·
3∑

n=1

[
Real(UCp,n)

nωLs
cos(φn)−

Imag(UCp,n)
nωLs

sin(φn)
]

+ d0

(4.7)

berechnet, wobei der zusätzliche Summand d0 notwendig ist, um die Randbedin-
gungen des abschnittsweise definierten Stromverlaufs von iinv(t) zu erfüllen [111].
Er wird durch

d0 = −Ud1,A

ωLs
· β2 (4.8)

bestimmt.

Genauigkeit und Sensitivität des Verfahrens

Die Nutzbarkeit der Stromberechnung als Teil der ZVS-Regelschleife in der Praxis
hängt 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 für das Berechnungsverfahren. Das DD-Spulensystem hingegen lässt
aufgrund des möglichen Versatzes einen Bereich des Koppelfaktors zu. Der exak-
te Wert ist dem Steuergerät nicht bekannt, daher muss das Verfahren auch bei
leichter Abweichung plausible Ergebnisse liefern.
Die Bauteilwerte des HF-AC-Netzwerks werden grundsätzlich als bekannt voraus-
gesetzt. Dennoch muss berücksichtigt werden, dass die in der Berechnung ange-
nommenen Werte, beispielsweise durch Alterung der Kondensatoren oder Beein-
flussung des magnetischen Flusses von Induktivitäten, möglicherweise nicht der
Realität entsprechen [117]. Anhand des Vergleichs mit einer Schaltungssimulation
wird daher in Abb. 4.6 der Einfluss verschiedener Parameter untersucht. Dabei
wird der vollständige Stromverlauf des DD-Spulensystems berechnet, da dies die
Darstellung aller relevanter Parameter ermöglicht.
Der berechnete Verlauf mit höchster Farbdeckung zeigt zunächst die gute Überein-
stimmung mit dem Stromverlauf der Schaltungssimulation bei Nutzung der kor-
rekten Parameter. Die kreisförmige Markierung deutet dabei den berechneten und
für 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

1Für die Berechnung ist dabei nur die dritte Ordnung relevant, da höhere Harmonische
vernachlässigbar sind und geradzahlige Harmonische aufgrund der Symmetrie entfallen.
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𝑘𝑈d1 𝐿s

𝐶s

𝐶p

𝐿1 𝐿2𝐶2

𝐼ON,A

Abbildung 4.6: Vergleich des simulierten Stromverlaufs iinv,Sim mit der Strom-
berechnung unter Einbezug der Sensitivität für fehlerhaft be-
stimmte Parameter.

ein abweichender Koppelfaktor zwar zu einer fehlerhaften Berechnung des Strom-
verlaufs führt, der relevante Schaltstrom aber davon nur geringfügig abhängig ist.
Der Koppelfaktor beeinflusst nur den Grundschwingungsanteil des Stromverlaufs,
und dieser ist zum Schaltzeitpunkt in der Nähe seines Nulldurchgangs2. Die dritte
Harmonische wird unabhängig vom Koppelfaktor korrekt berechnet. Daher führt
es zu ausreichender Genauigkeit, dem Steuergerät einen Mittelwert des erwarteten
Koppelfaktorbereichs vorzugeben.
Der Einfluss der übrigen 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 gewählt, dass
die Darstellung in Abb. 4.6 übersichtlich bleibt. Die Zwischenkreisspannung der
Primärseite Ud1, die Kompensationsinduktivität Ls und die Induktivität der Se-

2Aufgrund 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 (siehe Abb. 3.7).
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kundärspule L2 zeigen wenig Einfluss auf die Stromberechnung. Größeren Einfluss
haben die Kapazitäten Cp, Cs auf der Primärseite und C2 auf der Sekundärseite.
Diese Parameter müssen mit maximal 4% Toleranz bekannt sein, um eine fehler-
hafte Berechnung zu vermeiden. Den größten Fehler in der Berechnung verursacht
jedoch die Abweichung der Induktivität der Primärspule L1, sodass hier eine To-
leranz von maximal 2% vorliegen sollte.
Die Auswirkungen einer fehlerhaften Berechnung der äquivalenten Lastimpedanz
werden in den folgenden Abschnitten behandelt.

Strom- und Spannungsverläufe des HF-Gleichrichters

Ein weiterer für die Stromberechnung relevanter Parameter ist die äquivalen-
te AC-Impedanz des Lastnetzwerks, bestehend aus dem HF-Diodengleichrichter
und der Batterie. Neben Messfehlern bei der Bestimmung von Batteriestrom und
-spannung muss berücksichtigt werden, dass der Eingangsstrom des Gleichrichters
von einem sinusförmigen Verlauf abweichen kann und Lückbetrieb möglich ist.
In Veröffentlichungen zu induktiven Energieübertragungssystemen wird üblicher-
weise die in [29] vorgestellte Näherung des äquivalenten AC-Widerstands (3.1)
genutzt. Diese nimmt an, dass der Grundschwingungsanteil des Eingangsstroms
des Gleichrichters Irec,1 = π/

√
8 · Id2 beträgt und in Phase mit der Eingangsspan-

nung ist. Nähert sich der Arbeitspunkt des Gleichrichters jedoch dem Lückbetrieb,
dann ist diese Annahme nicht mehr gültig. Abb. 4.7 zeigt beispielhaft die Verläufe
von Strom und Spannung an der Grenze des Lückbetriebs bei einem Gleichrichter
gemäß Abb. 4.8. Der Stromverlauf ist nicht sinusförmig. Daher weicht die durch

Abbildung 4.7: Vergleich der Grundschwingung des simulierten Stromverlaufs
mit dem berechneten Verlauf auf der AC-Seite eines HF-
Gleichrichters an der Lückbetriebsgrenze. Die dargestellten Grö-
ßen 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 äquivalenten AC-Widerstands ist in diesem Betriebspunkt

83



KAPITEL 4. BETRIEBSSTRATEGIE

somit fehlerhaft. Für die ZVS-Regelung muss eine äquivalente AC-Impedanz be-
stimmt werden, wobei weiterhin neben den DC-Größen Ibat, Ubat und Ud1 keine
Messwerte zur Verfügung stehen. Der folgende Abschnitt behandelt die Herleitung
dieser Impedanz.

4.3 Erweiterte Berechnung der Lastimpedanz

Eine präzise Bestimmung der äquivalenten AC-Impedanz der Last ermöglicht auch
eine präzise Berechnung des Schaltstroms. Daher wird die Berechnung der AC-
Impedanz im Folgenden für beide betrachteten Topologien hergeleitet. Die Vor-
gehensweise besteht dabei aus der Berechnung der zeitlichen Verläufe von Strom
und Spannung auf der AC-Seite des Gleichrichters. Daraus können die Fourierko-
effizienten der Grundschwingungen und somit die komplexen Grundschwingungs-
effektivwerte bestimmt werden. Die resultierenden Berechnungsvorschriften der
äquivalenten AC-Impedanz müssen einfach genug sein, um sie auf einem Steuer-
gerät zu implementieren und in Echtzeit berechnen zu lassen.

4.3.1 Verläufe im Zeitbereich bei LCC-N Kompensation

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

𝑢rec

𝐿1 𝑖1 𝑖2 𝐿2

𝑀·d𝑖2/d𝑡 𝑀·d𝑖1/d𝑡 𝑈d2

𝐼d2

𝑢2𝑢1

𝑖rec

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

Strom auf der DC-Seite des Gleichrichters werden als ideal geglättet angenom-
men. Die zeitlichen Verläufe von irec und urec müssen bestimmt werden, wobei
ohne Kompensation auf der Sekundärseite urec = u2 und irec = −i2 gilt. Die
gesuchte äquivalente AC-Impedanz ist durch die Grundschwingungseffektivwerte
mit

ZL =
U rec,1

Irec,1
(4.9)

definiert.
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Herleitung der Funktionen im Zeitbereich

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

u1(t) = Û1 sin(ωt+ λ) (4.10)

angesetzt3. Bekannt sind die aktuelle Betriebsfrequenz und die Parameter des
Spulensystems. Der Arbeitspunkt der Batterie ist durch die Messwerte Ud2 und
Id2 gegeben.
Fließt Strom durch die Sekundärspule, dann sind jeweils zwei der Dioden leitfähig
und die DC-Zwischenkreisspannung des Gleichrichters liegt auch an der Fahr-
zeugspule an. Somit können folgende Systemgleichungen aus Abb. 4.8 abgeleitet
werden:

u1(t) = L1
di1(t)

dt +M
di2(t)

dt (4.11)

u2(t) = Ud2 · sgn(−i2(t)) = M
di1(t)

dt + L2
di2(t)

dt . (4.12)

Dabei bezeichnet sgn() die Signumfunktion. Die Ströme und Spannungen haben
einen periodisch wiederholenden Verlauf mit der Periodendauer T . Für die Ana-
lyse genügt es, eine Halbschwingung zu berechnen. Um die Gleichungen zu ver-
einfachen, wird im Folgenden nur die positive Halbschwingung von urec und irec
betrachtet. Durch das Eliminieren von di1(t)/dt ergibt sich die Gleichung

di2(t)
dt = L1Ud2 −M · Û1 sin(ωt+ λ)

L1L2 −M2 (4.13)

und durch Integration folgt daraus der Stromverlauf der Fahrzeugspule:

i2(t) = 1
L1L2 −M2

(
L1Ud2 · t+ M

ω
Û1 cos(ωt+ λ)

)
+ Ikon . (4.14)

Der Beginn der betrachteten Halbschwingung wird per Definition durch den Null-
durchgang des Stroms zum Zeitpunkt t0 = 0 festgelegt. Aus der Randbedingung
i2(0) = 0 folgt dann die Berechnung der Konstante

Ikon = −1
L1L2 −M2 ·

M

ω
Û1 cos(λ) (4.15)

und somit der Stromverlauf:

irec(t) = −i2(t) = −L1Ud2 · ωt+MÛ1 (cos(ωt+ λ)− cos(λ))
ω(L1L2 −M2) . (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 bestätigt.
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Abbildung 4.9: Berechnete Verläufe der Spannung und des Stroms am Eingang
des Wechselrichters, falls kein Lückbetrieb vorliegt.

Für die weitere Analyse muss berücksichtigt werden, dass der Strom der Sekundär-
spule möglicherweise innerhalb jeder Halbschwingung ganz zum Erliegen kommt.
Dies wird als Lückbetrieb bezeichnet und tritt auf, wenn die induzierte Spannung
der Sekundärspule nach einem Nulldurchgang des Stroms i2 noch nicht größer
ist als die Zwischenkreisspannung Ud2. Die Dioden sperren in diesem Zustand.
Da die Randbedingungen der Gleichungen für Spannungen und Ströme davon
abhängen, ob Lückbetrieb vorliegt, muss dies zunächst ermittelt werden. An der
Lückbetriebsgrenze besitzt der zeitliche Verlauf des Stroms einen Nulldurchgang
zum Zeitpunkt t = T/2. Aus i2(T/2) = 0 folgt

cos(λ) = πL1Ud2

2MÛ1
. (4.17)

Zudem entspricht die induzierte Spannung der Sekundärspule bei Grenzwertbe-
trachtung genau der Zwischenkreisspannung nach dem Stromnulldurchgang. Dies
ist nach (4.12) nur möglich, wenn di2(t = T/2)/dt = 0 gilt. Durch Einsetzen von
(4.10) und (4.11) in (4.12) unter dieser Bedingung folgt der Zusammenhang

u2

(
T

2

)
= M

L1
Û1 · sin

(
ωT

2 + λ
)

= sgn
[
irec

(
T

2

)]
· Ud2 = −Ud2 (4.18)

sin(λ) = L1Ud2

MÛ1
. (4.19)

Die mittlere Stromstärke der Sekundärspule muss in jeder Halbschwingung der
Stromstärke des DC-Zwischenkreises entsprechen. Berechnet man

2
T

∫ T/2

t=0
irec(t)dt = Id2 (4.20)

und setzt (4.17), (4.19) und (2.13) ein, so erhält man die Stromstärke des DC-
Zwischenkreises an der Grenze zum Lückbetrieb des Gleichrichters:

ILGr = 2 · Ud2

π · ωL2(1− k2) . (4.21)
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Randbedingungen ohne Lückbetrieb

Ist der Strom des DC-Zwischenkreises mit Id2 > ILGr größer als der Lückbetriebs-
grenzwert, dann lückt der Strom nicht. Die gesuchte Spannung urec beträgt in der
positiven Halbschwingung

urec(t) = sgn[irec(t)] · Ud2 = Ud2 , (4.22)

da die Dioden über das vollständige betrachtete Zeitintervall leitfähig sind. Der
Stromverlauf wird durch (4.16) beschrieben, die beiden Unbekannten λ und Û1
müssen jedoch noch bestimmt werden. Da zum Zeitpunkt t = T/2 ein Nulldurch-
gang des Stroms vorliegt, gilt die Randbedingung (4.17) erneut und es folgt

λ = arccos
(
πL1Ud2

2MÛ1

)
. (4.23)

Durch das Einsetzen von (4.16) und (4.17) in (4.20) kann auch Û1 bestimmt
werden:

Û1 = π

2M
√

((L1L2 −M2)ωId2)2 + (L1Ud2)2 . (4.24)

Randbedingungen bei Lückbetrieb

Lückbetrieb liegt vor, wenn Id2 < ILGr erfüllt ist. Während (4.16) und (4.22)
in einem Zeitintervall mit Stromfluss weiterhin gültig sind, wird das Zeitinter-
vall ohne Stromfluss durch die folgenden aus Abb. 4.8 abgeleiteten Gleichungen
beschrieben:

i2(t) = 0 (4.25)

u1(t) = L1
di1(t)

dt (4.26)

u2(t) = M
di1(t)

dt . (4.27)

Aus der Kombination dieser Gleichungen folgt die Spannung

u2(t) = M

L1
Û1 sin(ωt+ λ) , (4.28)

die in der Zeit des stromlosen Zustands an der Fahrzeugspule anliegt. Die Dioden
des Gleichrichters sperren.
Wenn die Zwischenkreisspannung zum Zeitpunkt t0 = 0 von der induzierten Span-
nung der Fahrzeugspule überschritten wird, sind die Dioden bis zum nächsten
Nulldurchgang des Stroms zum Zeitpunkt t = t1 leitfähig. Dies ist in Abb. 4.10
dargestellt. Zur vollständigen Beschreibung des Strom- und Spannungsverlaufs
müssen t1 und λ bestimmt werden. Mit Hilfe der Randbedingung (4.19) wird zu-
nächst Û1 aus dem Stromverlauf (4.16) eliminiert. Setzt man außerdem den Lück-
betriebsgrenzwert (4.21) ein, so kann der Stromverlauf einer Halbschwingung bei
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Abbildung 4.10: Berechnete Verläufe der Spannung und des Stroms am Eingang
des Wechselrichters bei Lückbetrieb.

Lückbetrieb wie folgt formuliert werden4:

irec(t) =
{

ILGr · π2 [sin(ωt)− ωt+ cot(λ)(1− cos(ωt))] 0 ≤ t < t1
0 t1 ≤ t < T/2 .

(4.29)

Aus der Randbedingung irec(t1) = 0 folgt:

cot(λ) = sin(ωt1)− ωt1
cos(ωt1)− 1 . (4.30)

Da im Zeitintervall t ≥ t1 innerhalb der betrachteten Halbschwingung kein Strom
fließt, gilt der Zusammenhang

2
T

∫ t1

t=0
irec(t)dt = Id2 (4.31)

zwischen irec(t) und Id2. Durch Berechnen des Integrals und Einsetzen von (4.30)
ergibt sich die Gleichung

Id2 = ILGr ·
1
2

[
−1

2(ωt1)2 + 1− cos(ωt1) + (sin(ωt1)− ωt1)2

1− cos(ωt1)

]
, (4.32)

in der neben t1 alle Unbekannten eliminiert sind. Dennoch kann sie analytisch
nicht nach t1 aufgelöst werden. Es ist jedoch möglich eine einfachere Funktion
g(t1/T ) zu definieren, welche die Gleichung

Id2 = ILGr · g(t1/T ) (4.33)

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

4Dabei wird das Additionstheorem cos(x + y) = cos(x) cos(y) − sin(x) sin(y) genutzt.
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Abbildung 4.11: Darstellung der Gleichung (4.32).

g(t1/T ) = 23,75 · (t1/T )4,591 (4.34)

abgeleitet, die die gesuchte Funktion aus Abb. 4.11 für t1 ∈ (0, T/2] mit einer
RMS-Abweichung von 0,37 % nachbildet. Nun kann t1 berechnet werden:

t1 = T ·
(

Id2

23,75 · ILGr

) 1
4,591

. (4.35)

Diese Berechnungsvorschrift gilt völlig unabhängig von den Parametern des Spu-
lensystems und der Kompensation, da diese aus (4.32) bereits eliminiert wurden.
Alle übrigen Unbekannten können durch Einsetzen in (4.19) und (4.30) direkt
bestimmt werden. Für den Verlauf der Spannung folgt damit:

urec(t) =
{

sgn(irec(t)) · Ud2 0 ≤ t < t1
M
L1
Û1 sin(ωt+ λ) t1 ≤ t < T/2 . (4.36)

4.3.2 Verläufe im Zeitbereich bei LCC-S Kompensation

Für die Berechnung der äquivalenten AC-Impedanz der Last wird auch bei dieser
Topologie zunächst ein Ersatzschaltbild erstellt. Die Verluste werden vernachläs-
sigt. Durch die filternde Wirkung des LCC-Netzwerks und die geringe Rückwir-
kung der Sekundärseite auf den Strom der Primärspule aufgrund von schwacher
Kopplung, ist dieser in guter Näherung sinusförmig5 [83]. Die induzierte Spannung
der Sekundärspule ist dann ebenfalls sinusförmig und kann für die Analyse der
Lastimpedanz als Spannungsquelle modelliert werden. Daraus folgt das in Abb.
4.12 dargestellte Ersatzschaltbild mit

uind(t) = Ûind · sin(ωt+ ζ) . (4.37)

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

Stromverlauf im Zeitbereich

Aufgrund des periodischen Verlaufs genügt es, eine Halbschwingung des Stroms
zu betrachten. Wie in Kap. 4.3.1 wird dazu die positive Halbschwingung von
irec = −i2 und urec ausgewählt. Aus Abb. 4.12 folgt die Maschengleichung

Ud2 = 1
C2

∫
i2(t) dt+ UC0 + L2

di2(t)
dt + Ûind · sin(ωt+ ζ) , (4.38)

wobei UC0 der Anfangswert der Spannung über C2 im betrachteten Zeitintervall
ist. Zur Berechnung der Lösung i2(t) wird die Laplace-Transformierte von (4.38)
bestimmt:

1
s
Ud2 = 1

s

( 1
C2
I2(s) + UC0

)
+ sL2I2(s)− i2(0) + Ûind ·

ω

s2 + ω2 e
ζs . (4.39)

Per Definition besitzt i2 einen Nulldurchgang zum Zeitpunkt t0 = 0. Mit der
Auslegungsvorschrift ωN = 1/

√
L2 · C2 folgt:

I2(s) = Ud2 − UC0

L2(ω2
N + s2) −

Ûind · eζs

L2
· ω

ω2 + s2 ·
s

ω2
N + s2 . (4.40)

Laplace-Rücktransformation ergibt die Gleichung

i2(t) = Ûind

L2

(
cos(ωNt+ ζ)− cos(ωt+ ζ)

2(ωN − ω) − cos(−ωNt+ ζ)− cos(ωt+ ζ)
2(ωN + ω)

)
+ Ud2 − UC0

ωNL2
sin(ωNt) . (4.41)

Diese beschreibt den Stromverlauf in einer Halbschwingung, ist aber aufgrund der
Definitionslücke bei ω = ωN ungeeignet für 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 ωN = ω
genutzt werden. In Worten ausgedrückt entspricht dies der Annahme, dass die
Kapazität C2 bei jeder betrachteten Frequenz vollständig die Blindleistung von L2

90



4.3. ERWEITERTE BERECHNUNG DER LASTIMPEDANZ

kompensiert. Die Berechnung der Laplace-Rücktransformierten von (4.40) ergibt
nach Einsetzen von ωN = ω:

i2(t) = Ud2 − UC0

ωL2
sin(ωt)− Ûind

2ωL2
(ωt · sin(ωt+ ζ) + sin(ωt) · sin(ζ)) .

(4.42)

Nun muss die Grenze zum Lückbetrieb des Gleichrichters identifiziert werden. Die-
ser Betriebszustand besitzt nach einer Halbschwingung einen Nulldurchgang des
Stroms. Aus i2(T/2) = 0 folgt sin(ζ) = 0. Da der Strom an der Lückbetriebsgren-
ze bei jedem Nulldurchgang für einen infinitesimal kurzen Zeitraum zum Erliegen
kommt, gilt außerdem

di2(t = 0)
dt = 0 . (4.43)

Aus der Kombination der beiden Randbedingungen folgt UC0 = Ud2, die Kapazität
C2 wird also in jeder Halbschwingung auf den Wert ±Ud2 geladen.
Betriebspunktunabhähngig lädt der Strom irec = −i2 die Kapazität C2 in jeder
Halbschwingung um. Daraus folgt

1
C2

∫ T/2

0
irec(t) dt = 2UC0 . (4.44)

Die mittlere Stromstärke einer Halbschwingung auf beiden Seiten des Gleichrich-
ters muss identisch sein:∫ T/2

0
irec(t) dt = T

2 Id2 . (4.45)

Aus (4.44) und (4.45) kann der Zusammenhang

UC0 = π

2 ·
Id2

ωC2
(4.46)

abgeleitet werden. Mit UC0 = Ud2 folgt daraus die Stromstärke des DC-Zwischenkreises,
die die Grenze zum Lückbetrieb des Gleichrichters angibt:

ILGr = π

2ωC2Ud2 . (4.47)

Randbedingungen ohne Lückbetrieb

Wenn Id2 > ILGr erfüllt ist, lückt der Strom nicht (siehe Abb. 4.9). Die Spannung
auf der AC-Seite des Gleichrichters beträgt dann

urec(t) = sgn[irec(t)] · Ud2 = Ud2 . (4.48)

Aus der Randbedingung i2(T/2) = 0 folgt sin(ζ) = 0. Des weiteren gilt (4.45)
und ermöglicht die Berechnung von Ûind. Durch Einsetzen in (4.42) ergibt sich
der vollständig bestimmte Stromverlauf:

irec(t) = −i2(t) =
[
Id2 · ωt−

Ud2 − UC0

ωL2

(
1− 2ωt

π

)]
· sin(ωt) . (4.49)
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Randbedingungen bei Lückbetrieb

Lückbetrieb liegt vor, wenn die Stromstärke des DC-Zwischenkreises die Unglei-
chung Id2 < ILGr erfüllt. Während die Dioden leiten wird der Stromverlauf durch
(4.42) beschrieben. Um den vollständigen Stromverlauf von irec zu bestimmen,
muss zunächst der Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs t1 berechnet werden (sie-
he Abb. 4.10). Per Definition werden die Dioden aus Abb. 4.12 zum Zeitpunkt
t0 = 0 leitfähig. Da der Strom in jeder Halbschwingung zum Erliegen kommt, gilt
die Randbedingung direc(t = 0)/dt = 0 und es folgt:

Ud2 − UC0 = Ûind · sin(ζ) . (4.50)

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

cot(ζ) = 1
ωt1
− cot(ωt1) . (4.51)

Mit der Randbedingung der Stromerhaltung
∫ t1

0 irec(t) dt = T
2 Id2 und den Glei-

chungen (4.42), (4.50) und (4.51) kann schließlich eine Gleichung abgeleitet wer-
den, die den Zeitpunkt t1 als einzige Unbekannte enthält:

2π · ωL2 · Id2

Ud2 − UC0
= ωt1

sin(ωt1) + sin(ωt1)
ωt1

− 2 . (4.52)

Um t1 zu bestimmen kann (4.52) weiter umgeformt und beispielsweise mit Hil-
fe einer Taylorreihenentwicklung des Terms sin(ωt1)/(ωt1) gelöst werden. Unter
Nutzung der Hilfsvariablen

κh := 2π · ωL2 · Id2

Ud2 − UC0
(4.53)

besteht ein direkterer Lösungsweg jedoch darin, durch Kurvenanpassung die Funk-
tion ωt1 = h(κh) zu bestimmen. Die gesuchte Funktion ist in Abb. 4.13 dargestellt.
Eine mögliche Lösung ist

Abbildung 4.13: Darstellung des Zusammenhangs von κh und ωt1.

h(κh) = 1,01 · 10−5κ3
h + 2,348κ0,2231

h − 1,059 · 1,026κh + 0,8958κh , (4.54)
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wobei die gesuchte Funktion im Intervall κh ∈ [0, 60] mit einer RMS-Abweichung
von 1,11 % nachgebildet wird. Für größere Werte von κh kann die Lückbetriebs-
grenze als Approximation genutzt werden. Somit gibt

t1 =
{

1/ω · h(κh) 0 ≤ κh ≤ 60
T/2 κh > 60 . (4.55)

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

irec(t) =
{ (Ud2−UC0)[sin(ωt)−ωt·(sin(ωt) cot(ζ)+cos(ωt))]

2·ωL2
0 ≤ t < t1

0 t1 ≤ t < T/2
.

(4.56)

Auch die Spannung urec muss abschnittsweise berechnet werden. Solange die Di-
oden leitfähig sind, liegt die Zwischenkreisspannung Ud2 auch auf der AC-Seite des
Gleichrichters an. In der Sperrphase kann die anliegende Spannung aus Abb. 4.12
bestimmt werden. Während die Induktivität L2 im stromlosen Zustand span-
nungsfrei ist, wurde die Kapazität zum Zeitpunkt t1 bereits umgeladen und hält
die Spannung −UC0. Mit der induzierten Spannung uind aus (4.37) folgt

urec(t) =
{

sgn(irec(t)) · Ud2 0 ≤ t < t1
Ûind · sin(ωt+ ζ)− UC0 t1 ≤ t < T/2 . (4.57)

4.3.3 Berechnung der komplexen äquivalenten Lastimpedanz
Nachdem die zeitlichen Verläufe der Spannung und des Stroms am Eingang des
Gleichrichters bestimmt wurden, muss für die Überführung in den Frequenzbe-
reich die jeweilige Grundschwingung als komplexer Effektivwert ausgedrückt wer-
den. Dazu werden die Fourierkoeffizienten af,1 und bf,1 in Sinus-Kosinus-Form
berechnet:

af,1 = 4
T

∫ T/2

t=0
f(t) · cos(ωt) dt (4.58)

bf,1 = 4
T

∫ T/2

t=0
f(t) · sin(ωt) dt (4.59)

Für f(t) wird die jeweilige Funktion des Strom- oder Spannungsverlaufs im Zeit-
bereich eingesetzt. Die berechneten Koeffizienten aller betrachteter Fälle sind im
Anhang in Kap. A.4 zu finden.
Die Effektivwerte folgen mit den Gleichungen

U rec,1 =

√
a2

urec,1 + b2urec,1

2 · exp
(

j · arctan
(
aurec,1

burec,1

))
(4.60)

Irec,1 =

√
a2

irec,1 + b2irec,1

2 · exp
(

j · arctan
(
airec,1

birec,1

))
. (4.61)
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Die gesuchte komplexe AC-Impedanz des Gleichrichters und der Last wird durch

ZL =
U rec,1

Irec,1
(4.62)

bestimmt.

4.3.4 Auswirkungen auf die Berechnung des Schaltstroms
Die komplexe AC-Lastimpedanz kann für die Berechnung des Schaltstroms nach
(4.2)-(4.8) genutzt werden. Um zu überprüfen, inwiefern das erweiterte Berech-
nungsverfahren die Genauigkeit erhöht und die Regelung des ZVS-Zustands ver-
bessert, wird für beide Topologien ein Vergleich mit den Ergebnissen einer Schal-
tungssimulation durchgeführt. Dabei werden die Auslegungsergebnisse aus Tab. 3.1
genutzt. Durch Variation der Frequenz und des Schwenksteuerungswinkels β wer-
den verschiedene Arbeitspunkte simuliert. In Abb. 4.14 sind die Auswirkungen der
erweiterten Impedanzberechnung in Abhängigkeit des jeweiligen Batteriestroms
dargestellt. Zunächst werden Betrag und Phase der äquivalenten Lastimpedanz
untersucht. Die Referenz bildet dabei das Ergebnis der Schaltungssimulation, wo-
bei die Impedanz ZL mit Hilfe einer FFT aus den Strom- und Spannungsverläufen
des HF-Gleichrichters gebildet wird.
Das erweiterte Berechnungsverfahren liefert bei dem induktiven Steckverbinder
eine leicht verbesserte Übereinstimmung des Betrags der äquivalenten Impedanz
mit dem Simulationsergebnis. Der HF-Gleichrichter arbeitet bei dieser Topologie
unterhalb von etwa 20A Batteriestrom im Lückbetrieb. Da die Berechnung nach
[29] den Lückbetrieb nicht berücksichtigt, weicht sie stärker von den Simulations-
werten ab. Bei dem DD-Spulensystem tritt dagegen Lückbetrieb erst bei unter
5A Batteriestrom auf. Beide Berechnungsverfahren führen zu einer guten Ap-
proximation des Betrags |ZL|. Eine deutliche Verbesserung bringt die erweiterte
Berechnung in beiden Topologien jedoch bei der Bestimmung der Phasenlage von
ZL. Da die Berechnung nach [29] grundsätzlich 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
abhängig vom Schwenksteuerungswinkel β. 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 großer Strom
ermöglicht eine hohe Genauigkeit bei der Berechnung der äquivalenten Lastimpe-
danz. Bei sehr kleinen Stromstärken verliert die Lastimpedanz an Einfluss auf den
Schaltstrom. Die Berechnung des Schaltstroms wird dann durch das Kompensa-
tionsnetzwerk der Primärseite bestimmt. Sofern dessen Parameter bekannt sind,
ist ebenfalls eine hohe Genauigkeit der Schaltstromberechnung möglich.
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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Abbildung 4.14: Erweiterte Impedanzberechnung und ihre Auswirkungen auf
die Schaltstromberechnung bei (a) dem induktiven Steckver-
binder und (b) dem DD-Spulensystem, aufgetragen über dem
jeweiligen Ladestrom.
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Abhängigkeit von der Batteriestromstärke in beiden Fällen 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 für den induktiven Steckverbinder
wird die ZVS-Regelung auf Basis der Schaltstromberechnung so erst ermöglicht.
Bei diesem ist die Abweichung an der Lückbetriebsgrenze besonders groß. 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
Einführung 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 Übertragungsleistung des
Spulensystems. Mit dem Schwenksteuerungswinkel β und der Zwischenkreisspan-
nung Ud1 stehen zwei Größen zur Verfügung, die den Ausgangsspannungseffektiv-
wert des Wechselrichters beeinflussen.
Der Winkel β wird als Stellgröße für die Leistungsregelung eines induktiven Ener-
gieübertragungssystems in der Literatur vielfach verwendet (siehe z.B. [111, 119]).
Diese Umsetzung ermöglicht das Stellen von 0V Ausgangsspannung und die Im-
plementierung eines PI-Reglers mit hoher Dynamik. Bei Schwenksteuerung muss
der Winkel β 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 trägt dazu bei, dass
auch schon bei kleiner Wechselrichterausgangsspannung genug Strom fließt, um
ZVS zu erreichen. Dies ist bei dem induktiven Steckverbinder problemlos möglich,
da das System aufgrund des hohen Koppelfaktors der Spulen auch hohe Dämp-
fung aufweist und gut kontrollierbar ist. Die Zwischenkreisspannung kann dann
für die Regelung der Frequenz genutzt werden und diese an die Nennfrequenz an-
gleichen, um den Wirkungsgrad zu maximieren. Der Winkel β ist für die Regelung
der Ladeleistung ausreichend.
Das DD-Spulensystem ist jedoch aufgrund der schwachen Kopplung schwerer kon-
trollierbar. Durch die Möglichkeit, die Wechselrichterausgangsspannung mit Hilfe
der Zwischenkreisspannung weiter anzuheben, kann das Kompensationsnetzwerk
mit einer hohen Eingangsimpedanz ausgelegt werden6. Das schnelle Anheben des
Winkels β führt dann nicht zu einer hohen Übertragungsleistung, sondern sorgt
nur dafür, dass im Kompensationsnetzwerk genug Strom fließt, um ZVS zu er-
reichen. Erst mit dem darauffolgenden Anheben der Zwischenkreisspannung wird

6Dies bedeutet, dass die Kapazität Cp klein gewählt wird. (3.17) gibt den Einfluss auf den
Strom an.
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auch Energie übertragen. 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 τ kann der

𝐾I,β

s

𝐾P,β ++BMS
𝐼bat,soll

𝐾I,U

s

𝐾P,U ++
𝑓0

𝑓
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𝐼bat −

−

𝛽
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0...𝜋

𝜏
−

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 möglich, weil eine Anhebung der Zwischenkreis-
spannung zum einen nach (2.23) den Sollwert des Schaltstroms erhöht, und zum
anderen der Winkel β bei gleicher Übertragungsleistung reduziert werden muss.
Beides führt 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 für einen hohen Wirkungsgrad, da bei Nennfrequenz
geschaltet wird, aber verhindert auch, dass die Regler an ihre Stellgrößenbeschrän-
kungen stoßen und wirkungslos werden.
Der Regler mit der Stellgröße β kann mit deutlich höherer Dynamik ausgelegt
werden, als der Regler mit der Stellgröße Ud1,soll. Letzterer gibt einen Sollwert für
die Regelung der selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung vor.
Für die praktische Implementierung der Regler in Abb. 4.15 ist eine Stellgrößenbe-
schränkung notwendig. Der Winkel β liegt definitionsgemäß im Intervall [0, π] (sie-
he Abb. 2.8), während die Zwischenkreisspannung spezifisch in Abhängigkeit der
jeweiligen Komponenten begrenzt wird7. Dies führt zu der Notwendigkeit, Anti-
Windup-Methoden zu implementieren. Die klassische Methode Back-Calculation
kann in diesem Regelungskonzept genutzt werden, aber auch komplexere Entwürfe
sind möglich (siehe bspw. [120]).

7Im Fall der hier betrachteten selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung ist das Span-
nungsband abhängig von der Isolationsfestigkeit der Einzelkomponenten und von den Stabi-
litätsgrenzen 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 geprüft werden. Dies ist, vor der experimentellen Verifikation, insbesondere
auch für die Abstimmung der Reglerparameter und die Untersuchung der Start-
und Abschaltvorgänge notwendig. Die Simulationsschrittweite muss dabei klein
genug sein, um die Verläufe von Strom und Spannung bei einer Betriebsfrequenz
von bis zu 90 kHz aufzulösen. Andererseits erfordert der vollständige 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
für die Analyse des Schaltverhaltens durch ein Kleinsignalmodell nachgebildet
werden [109]. Ein linearisiertes Zustandsraummodell (wie in [121]) ist dafür nicht
ausreichend.

4.5.1 Netzwerkgleichungen
Die Berechnung wird in diskreten Zeitschritten ∆T ausgeführt, wobei der be-
trachtete Zeitpunkt mit tk = k · ∆T, k ∈ N bezeichnet wird. In Abb. 4.16 ist
das Erstsatzschaltbild des DD-Ladesystems (Topologie 2) dargestellt. Die beiden

𝑖inv 𝐿s 𝐶s

𝐶p

𝐿1 𝑖1

𝑀·d𝑖2/d𝑡 𝑢C2

𝑖2 𝐿2

𝑈bat

𝐼bat

𝐶2

𝑀·d𝑖1/d𝑡𝑢Cs𝑢Cp 𝑈d2

𝐶d2

𝐿d2

𝑢inv

𝑅0

𝑅2𝑅1

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

Topologien unterscheiden sich, wie in vorhergehenden Schaltbildern, nur durch
die Kapazität 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 uinv repräsentiert die Wechsel-
richterausgangsspannung und ist als Summe der Spannungen der Halbbrücken
folgendermaßen definiert (siehe Abb. 2.8):

uinv(tk) = Ud1

(
sgn[sin(ωtk)]

2 − sgn[sin(ωtk + β)]
2

)
. (4.63)

Als Senke dient die Spannungsquelle Ubat, die nach Kap. 2.4 eine Kennlinie in
Abhängigkeit des Ladestands einer HV-Fahrzeugbatterie hinterlegt hat. Der La-
destand wird mit (2.29) berechnet.
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Aus Abb. 4.16 können die folgenden diskreten Änderungen innerhalb eines Zeit-
schrittes ∆T abgeleitet werden:

∆iinv = ∆T
Ls
· (uinv − uCp) (4.64)

∆i1 = ∆T · [L2(uCp − uCs −R1i1) +M(uC2 + Ud2 · sgn(i2) +R2i2)]
L1 · L2 −M2

(4.65)

∆i2 = ∆T · [L1(uC2 + Ud2 · sgn(i2) +R2i2) +M(uCp − uCs −R1i1)]
M2 − L1 · L2

(4.66)

∆Ibat = ∆T
Ld2
· (Ud2 − Ubat −R0Ibat) (4.67)

∆uCp = ∆T
Cp
· (iinv − i1) (4.68)

∆uCs = ∆T
Cs
· i1 (4.69)

∆uC2 = ∆T
C2
· i2 (4.70)

∆Ud2 = ∆T
Cd2
· (|i2| − Ibat) . (4.71)

Die Momentanwerte der Größen aus (4.64)-(4.71) zum Zeitpunkt tk werden mit
der Vorschrift

x(tk) = x(tk−1) + ∆x (4.72)

berechnet.
Die leistungselektronischen Komponenten werden somit in der Simulation als ver-
lustlos angenommen. Es ist nicht möglich, das reale Schaltverhalten des Wechsel-
richters abzubilden, aber die Berechnung des Schaltstroms kann ausgeführt wer-
den. Daher kann die ZVS-Regelung implementiert werden, auch wenn sich die
Abweichung vom ZVS-Betrieb in der Simulation nicht in Form erhöhter Schalt-
verluste auswirkt. Die Wicklungswiderstände können berücksichtigt 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 dafür relevanten Kenngrößen
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 müssen in diskreter Form notiert werden. In Abhängigkeit der
jeweiligen Taktrate basiert die Berechnung der Regelgrößen auf der Schrittwei-
te ∆TR und wird zum Zeitpunkt tn = n·∆TR, n ∈ N ausgeführt. Für die PI-Regler
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zur Ladestromregelung folgt aus Abb. 4.15:

∆Ibat(tn) = Ibat,soll(tn)− Ibat(tn) (4.73)

β(tn) = KP,β ·∆Ibat(tn) +KI,β ·
n∑
i=0

∆Ibat(ti) ·∆TR (4.74)

∆E(tn) = ∆Ibat(tn)− τ · [fN − f(tn)] (4.75)

Ud1,soll(tn) = KP,U ·∆E(tn) +KI,U

n∑
i=0

∆E(ti) ·∆TR . (4.76)

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

f(tn) = f(tn−1) +

{ +∆f , ∆IZVS(tn) ≥ +∆Idb
−∆f , ∆IZVS(tn) ≤ −∆Idb
0 , sonst

, (4.77)

wobei die Regelabweichung durch

∆IZVS(tn) = −Ith(tn)− ION,A(tn) (4.78)

gegeben ist.
Die Reglerparameter wurden in diesem Konzept heuristisch bestimmt. Die Regel-
größe β wird mit möglichst hoher Dynamik nachgeführt, soweit die Taktrate des
Reglers dies in der praktischen Umsetzung zulässt. Zur Vermeidung von Instabi-
lität 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 gewünschte Verhalten hervorbringt. Die Dynamik des ZVS-Reglers
richtet sich nach der Rechenleistung des eingesetzten Controllers, da die Taktrate
davon abhängt, wie viel Zeit die Berechnung des ZVS-Zustands (siehe Kap. 2.3.2
und 4.2.3) benötigt. Da jede Frequenzänderung als Sprung auf das eingeschwunge-
ne AC-Netzwerk wirkt, ist die Frequenzänderung auf kleine Werte begrenzt (siehe
Kap. 4.2.2).

4.5.3 Simulation des Einschaltvorgangs
Beispielhaft für 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 Abläufe der Betriebsstrategie
darzustellen und im Entwicklungsprozess eine Optimierung zu ermöglichen, ohne
den Einsatz von experimentellen Aufbauten zu erfordern. Ein Überblick 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 β und die Auswirkungen auf den
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Abbildung 4.17: Einschaltverhalten des Ladesystems im ersten Moment.
(a) Der Winkel β wird angehoben und der Wechselrichter-
strom iinv erreicht nach 0,1 s die ZVS-Bedingung. Es fließt
dabei noch kein Ladestrom Ibat. (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.
Während dieses Vorgangs überträgt das Spulensystem noch keine Energie, erst
mit der Anhebung der Zwischenkreisspannung beginnt die Energieübertragung.
Ab t = 0,1 s liegt ZVS vor. Dies ist auch an den Verläufen 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 Einhüllen-
den von iinv entspricht. Die Stromberechnung wird in Abb. 4.17 (a) jedoch, in
Anlehnung an eine Implementierung auf einem Embedded Controller, in Schrit-
ten von 100ms ausgeführt. Die Dauer bis zum Erreichen des ZVS-Zustands kann
durch die Wahl der Startfrequenz beeinflusst werden, dabei wird jedoch auch glei-
chermaßen der Betrag des Spitzenstroms bei höherem Aussteuergrad beeinflusst.
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Die hier gewählte Frequenz von 82 kHz ist für den Startvorgang ein guter Kom-
promiss.
Ab dem Zeitpunkt t = 0,5 s wird der Winkel β zunächst bei 0,9 · π gehalten, da
die Stromspitze zum Schaltzeitpunkt sonst sehr groß werden würde8. 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 8 s dar. Durch die Anhebung der Zwischenkreisspannung fließt ab t = 3,5 s

Abbildung 4.18: Im weiteren Verlauf des Startvorgangs werden in (a) die Fre-
quenz und die Zwischenkreisspannung angepasst, sodass in (b)
schließlich der Ladestrom angehoben wird. (c) und (d) zeigen
die Ausgangsspannung und den -strom des Wechselrichters.

ein Ladestrom9. Die beginnende Energieübertragung über das Spulensystem ist
auch anhand der Grundschwingung des Wechselrichterstroms in Abb. 4.18 (b)

8Die Umsetzung dieser Maßnahme erfolgt in diesem Fall durch das Begrenzen des Lade-
stromreglers, sobald der Betrag von ION,A deutlich größer ist als der Betrag von −Ith.

9Der Ladestrom Ibat entspricht dabei nicht der Einhüllenden des Wechselrichterstroms iinv
und nimmt nur bei dieser Konfiguration zufällig 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 Einhüllen-
den des Stroms iinv ab. Der Winkel β kann nun weiter angehoben werden, da
der Betrag des Schaltstroms mit dem Beginn der Energieübertragung fällt. Die
Frequenz wird, nach dem Durchfahren der Arbeitspunkte ohne ZVS zu Beginn
des Vorgangs, kontinuierlich angehoben, da ZVS vorliegt. Durch die Annäherung
an die Nennfrequenz von 85 kHz wird die Übertragungsleistung erhöht und der
Wirkungsgrad verbessert.

Zusammenfassung

Durch die abschließende Simulation zeigt sich, dass das Regelungskonzept einen
Batterieladevorgang nach den Vorgaben dieser Arbeit ausführen kann. Auch bei
variierendem Arbeitspunkt können, 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 ausgeführt
werden kann. Sie bestätigt damit die Ergebnisse aus Kap. 4.3.4. Voraussetzung
für 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
Verfügung stehenden Freiheitsgrade bei Nutzung einer selbstgeführten Drehstrom-
brückenschaltung als Gleichrichter und LCC-Kompensation auf der Primärseite
ausreichen, um einen Startvorgang ohne hohe Stromspitzen auszuführen. Dadurch
kann auf einen zusätzlichen Gleichspannungswandler verzichtet werden.
Die Betriebsstrategie beider behandelten Topologien (siehe Kap. 2.2.4) ist iden-
tisch, daher sind die dargestellten Abläufe auch für beide Systeme charakteris-
tisch. Unterschiede in der Parametrierung und den gemessenen Größen werden im
Rahmen der experimentellen Validierung (Kap. 5) behandelt.
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Kapitel 5

Experimentelle Validierung

In diesem Kapitel wird zunächst die für die Validierung eingesetzte Versuchsanlage
vorgestellt. Anschließend folgen die Beschreibung der Versuche und die daraus
abgeleitete Bewertung verschiedener Methoden und Konzepte dieser Arbeit.

5.1 Beschreibung der Versuchsanlage

5.1.1 Überblick der Komponenten
Für 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 enthält. Dazu konnten aus
einer vorangegangenen Dissertation ein ungesteuerter HF-Gleichrichter, Kompen-
sationskondensatoren, ein dreiachsiges Positioniersystem für die automatisierte
Ausrichtung der Sekundärspule und ein 19-Zoll Umrichterschaltschrank übernom-
men werden [26]. Der Aufbau des Umrichters aus [26] wurde in dieser Arbeit
stark überarbeitet. Er wird als zentrales Element des Ladesystems im folgenden
Abschnitt gesondert beschrieben. Wie in Abb. 5.1 dargestellt, wird die induktiv
übertragene Energie von einer elektronischen Last ins Netz zurückgespeist. Die
Last dient als Emulation einer HV-Batterie und wird über eine analoge Schnittstel-
le als gesteuerte Spannungsquelle gemäß Abb. 2.17 betrieben. Die Steuerung der
Batterieemulation und des Umrichters übernimmt 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 für die Rege-
lung. Der Leistungsteil und der Embedded-Controller bilden damit in ihren Funk-
tionen ein industrielles induktives Batterieladesystem nach. Für 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 Messgeräten, die Laborumgebung für die Beobachtung der Experimente
mit dem induktiven Energieübertragungssystem.
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Embedded-Controller

Desktop-Computer

Energieübertragung

Umrichter

Weitere Messgeräte

BatterieemulationUmrichterregelung

Benutzerschnittstelle, Statusanzeige, Datenerfassung

MesswerteSchaltsignale Batteriespannung Ladestrom

Messwerte und StatusVorgaben

Elektronische Last

Netz Netz

Abbildung 5.1: Übersicht der Daten-, Signal- und Energieübertragung 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 vollständig in Eigenentwicklung im Rahmen der Arbeit an dieser und
einer vorhergehenden Dissertation [26]. Der Netzanschluss des Leistungsteils ist
dreiphasig für 400V Spannungsversorgung und Ströme von bis zu 63A ausgelegt.
Die internen Sicherheitssysteme begrenzen die Zwischenkreisspannung auf 1000V
und die Ausgangsstromamplitude auf 123A. Die Frequenz der gestellten Recht-
eckspannung am Ausgang beträgt bis zu 100 kHz.
Abb. 5.2 zeigt den konzeptionellen Aufbau mit den wichtigsten Teilkomponenten
des Umrichters, während in Abb. 5.3 eine Fotografie des Umrichterschaltschranks
dargestellt ist. Das Sicherheitskonzept umfasst zum einen die Schutztechnik am

Embedded controller

FPGA
• Modulation
• Fault handling

Realtime processor
• Control

Engineering computer
• Data log
• HMI (parametrization, 

display)

Software

Netz-
anschluss

Schutz-
technik

Filter
Gleich-
richter

Wechsel-
richter

Leistungsteil

Mess-
technik

VA

Signalverarbeitung
• Fehlererkennung
• Not-Abschaltung

• Signalwandlung

Sicherheitskreis
• Not-Aus
• Türkontakt

• Überspannungsschutz

Embedded-Controller

Analogteil

Abbildung 5.2: Konzeptioneller Aufbau des Umrichters für den Betrieb als ein-
phasige Rechteckspannungsquelle.
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Stromamplitudenüberwachung 

und RMS-Wert-Berechnung

Anschlusskasten Ausgang und 

Ausgangsstromsensoren

Hauptschalter

Schutztechnik und 

Bedienelemente

IGBTs und Drosseln der 

selbstgeführten Dreh-

strombrücke

Zwischenkreiskondensatoren

Wechselrichter

Eingangsfilter und 

Eingangsstromsensoren

Steuereinheit

Abbildung 5.3: Fotografie des Umrichterschaltschranks.

Netzanschluss und deren Steuerung über einen Sicherheitskreis (entwickelt und
beschrieben in [26]). Zum anderen werden die leistungselektronischen Komponen-
ten durch Grenzwertüberprüfungen auf dem FPGA des Embedded-Controllers
und analog auf einer Steuerungsplatine geschützt. Der Schaltschrank ist vollstän-
dig geschlossen, durch Rollen ortsveränderlich und kann neben seinem Einsatz
in der induktiven Energieübertragung auch flexibel als Rechteckspannungsquelle
genutzt werden.
Im Schaltschrank befindet sich die Steuereinheit als separater 19-Zoll Einschub
ganz oben, um die elektromagnetische Störung durch die weiter unten positio-
nierten Leistungshalbleiter zu minimieren. Ebenfalls im oberen Bereich, hinter
den Bedienelementen, ist die Schutztechnik verbaut. Die untere Hälfte des Schalt-
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schranks enthält den Leistungsteil.

Leistungsteil

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

Schutztechnik Wechselrichter
MOSFET 1,7 kV

EMV Filter Drosseln Gleichrichter
IGBT 1,7 kV

Vorlade-
schaltung

Sicherung 100 A

Sicherung 
80 A

Hauptschalter

Schütz (2x) 500 μH

2 mF 50 μF

73 Ω 

73 Ω 

Abbildung 5.4: Ersatzschaltbild des Leistungsteils.

Schutz der Halbleiter mit 80A Schmelzsicherungen abgesichert1. Zwei redundante
Schütze können die Spannungsversorgung des aktiven Gleichrichters unterbrechen.
Eines der Schütze besitzt einen weiteren Abgriff, mit dem der Gleichspannungs-
zwischenkreis vor dem aktiven Betrieb intern über einen ungesteuerten Dioden-
gleichrichter zwischen zwei Phasen vorgeladen wird. Ein EMV-Filter reduziert die
Emission hochfrequenter Oberschwingungen in das Stromnetz2. Die Stromglät-
tung, die für den Betrieb des aktiven Gleichrichters notwendig ist, wird durch
Drosseln mit einer Induktivität von je 500µH realisiert.
Der selbstgeführte Gleichrichter und der Wechselrichter besitzen jeweils Snub-
berkondensatoren auf der Gleichspannungsseite, um die Zwischenkreisanbindung
niederinduktiv zu halten. Die große Zwischenkreiskapazität von 2mF glättet 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 belüfteten Kühlkörpern
montiert. Auf den DC-Anschlüssen der Leistungshalbleiter befinden sich die Snub-
berkondensatoren. Die großen Zwischenkreiskondensatoren hängen unter der Mon-
tageplatte, auf der der Kühlkörper der Drehstrombrücke 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.

1Der 63A Netzanschluss muss am Verteilerkasten mit einem 63A Sicherungsautomaten
abgesichert sein.

2Die Dämpfung beträgt -30 dB bei Schaltfrequenz 16 kHz.
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Drosseln

IGBT-Drehstrombrücke
(aktiver Gleichrichter)

Snubberkondensatoren

Sicherung

MOSFET-Halbbrücken
(2x)

Zwischenkreis-
kondensatoren

EMV-Filter

Hall-Effekt Stromsensoren
(3x) für die

Eingangsstrommessung

Durchführung zum 
Anschlusskasten

Tür

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

Für den Laborbetrieb sind insbesondere die Halbleiter und der Zwischenkreis über-
dimensioniert worden, sodass in Versuchsphasen auch bei Notabschaltung keine
Gefahr besteht, diese zu zerstören. Durch die aktive Kühlung bleibt die Tempera-
tur der Leistungskomponenten bei 22 kW Dauerlast unter 50 ◦C. Der gemessene
Gradient der Rechteckspannung am Ausgang des Wechselrichters beträgt bis zu
20 kV/µs, wobei dies abhängig vom Stromfluss ist.

Messtechnik und Signalverarbeitung

Eine Übersicht der Messwerte, die innerhalb des Umrichters erfasst und verarbei-
tet werden, ist in Abb. 5.6 zu finden. Vor den Glättungsdrosseln der drei Phasen
befinden sich die in Abb. 5.5 dargestellten Hall-Effekt Sensoren zur Strommessung.
Über ein Analogmodul des Embedded-Controllers wird die Spannung, die für den
Betrieb der selbstgeführten Drehstrombrücke 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 zusätzlich durch eine analoge Freigabeschaltung über-
prüft. Grenzwertüberschreitungen führen 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. Für den Wechselrichter gibt der FPGA dagegen
nur ein Signal pro Halbbrücke aus. Die MOSFETs einer Halbbrücke werden durch
das Erzeugen eines invertierten Signals mit Totzeit alternierend leitfähig, wobei
ein Brückenkurzschluss verhindert wird.
Abb. 5.7 zeigt die Steuereinheit als 19-Zoll Einschub. Auf der Platine befinden sich
die analoge Grenzwertüberwachung und die Signalverarbeitung aus Abb. 5.6, die
auch mehrere analoge Filter umfasst. Der NI cRIO ist über Flachbandkabel mit
der Platine verbunden. Die zahlreichen Anschlüsse der Steuereinheit sind an der
Front- und der Rückplatte angebracht. Über einen zusätzlichen 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 über 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 während des Betriebs dazu genutzt werden, in den Versuchsablauf einzu-
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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 selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung läuft auf
dem Echtzeitprozessor. Vorgaben an die Ausgangsspannungsparameter Frequenz,
Schwenksteuerungswinkel und Zwischenkreisspannung können manuell über Ether-
net oder durch die übergeordnete Regelung (siehe Kap. 4) erfolgen. Die Zyklen-
dauer ist abhängig von der Komplexität der jeweiligen Schleife und reicht von
1ms (bei Umrechnungsprozessen und der Regelung der Drehstrombrückenschal-
tung) bis zu 100ms (bei der ZVS-Regelung).
Der FPGA besitzt eine Taktrate von 40MHz. Die Modulation des Gleichrich-
ters mit PWM und des Wechselrichters mit PS SWM (siehe Kap. 2.3.2) nutzen
die minimale Zyklendauer von 25 ns in Form getakteter Schleifen. Auch andere
Funktionen mit hohen zeitlichen Anforderungen, wie die Grenzwertüberprüfung
zur Erkennung von Fehlern oder die Phasenregelschleife (PLL), werden auf dem
FPGA ausgeführt, jedoch durch ihre Komplexität mit größerer Zykluszeit. Die
Skalierung und die Filterung von Messwerten müsste nicht auf dem FPGA umge-
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setzt werden, aber für eine übersichtliche Programmstruktur ist diese Aufteilung
hilfreich, da die Zahlenwerte der genutzten Variablen dann einen physikalischen
Bezug haben.

5.1.3 Versuchsaufbau
Für die Durchführung der Versuche wird der in Abb. 5.9 dargestellte Aufbau ver-
wendet. Auf diesem Foto ist das DD-Spulensystem angeschlossen und die Ener-
gieübertragung erfolgt von rechts nach links. Der bereits beschrieben Umrich-
ter befindet sich daher auf der rechten Seite. Daneben sind eine einstellbare In-
duktivität und modular aufgebaute Kapazitäten sichtbar, die als Kompensation
eingesetzt werden. Die DD-Primärspule (siehe Kap. 3.5.3) liegt auf dem Boden.
An dem dreiachsigen Positioniersystem [26] ist die entworfene DD-Sekundärspule
montiert. Direkt über der Abschirmplatte, ebenfalls an dem beweglichen Arm
des Positioniersystems, befinden sich die sekundärseitige Kompensation und der
HF-Gleichrichter. An diesen ist die elektronische Last angeschlossen. Mit Ausnah-
me der Kompensationsinduktivität sind die Komponenten des HF-AC-Netzwerks
mit möglichst kurzen Kabelstrecken verbunden, um den Koppelfaktor und den
Wirkungsgrad zu maximieren. An der Kompensationsinduktivität sind lange An-
schlussleitungen kein Nachteil, sofern die Leitungsinduktivität in der Abstimmung
des Resonanzkreises berücksichtigt wird.
Der induktive Steckverbinder ist in Abb. 5.9 ebenfalls dargestellt, aber nicht mit
den übrigen Komponenten verbunden. Bei Versuchen mit dieser Topologie ersetzt
der induktive Steckverbinder die DD-Spulen. Das Positioniersystem entfällt und
die übrigen Komponenten werden mit geringem Abstand zueinander angeordnet.

5.2 Versuchsdokumentation

5.2.1 Berechnung der Lastimpedanz
Als Ergänzung zu der simulativen Prüfung in Kap. 4.3.4 wird die Berechnung der
äquivalenten AC-Impedanz der Last auch messtechnisch überprüft. Der Embed-
ded-Controller berechnet im Betrieb aus den Zustandsdaten der elektronischen
Last und des Umrichters Betrag und Phase der äquivalenten Impedanz ZL. Er
nutzt keine Messdaten des HF-AC-Netzwerks. Durch die zusätzliche Messung der
realen Verläufe von Strom und Spannung am Gleichrichter und die Bestimmung
der äquivalenten AC-Lastimpedanz mittels FFT kann der berechnete Wert ge-
prüft werden. Abb. 5.10 stellt die ermittelten Impedanzen in Abhängigkeit der
jeweiligen Batteriestromstärke gegenüber. Dabei bleibt die Spannung an der Bat-
terie konstant bei 415V.
In Übereinstimmung 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 Batteriestromstärke auf. In diesem Bereich lückt
der Gleichrichterstrom sehr deutlich und die vereinfachenden Annahmen der ana-
lytischen Beschreibung reichen für die korrekte Berechnung nicht mehr aus. Wie
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Abbildung 5.10: Vergleich der äquivalenten AC-Impedanzen der Last, bestimmt
durch Messwerte der tatsächlichen Verläufe und durch Berech-
nung nach Kap. 4.3.

bei Abb. 4.14 beschrieben ist dies jedoch für die Berechnung des Schaltstroms un-
erheblich, da eine große Lastimpedanz für eine geringe Übertragungsleistung sorgt
und somit den Stromfluss am Wechselrichter kaum beeinflusst. Die Berechnung
nach (3.1) weicht im Mittel deutlich stärker von den Messwerten ab.
Die Messwerte bestätigen auch, dass die Berechnung der Phasenlage eine Verbes-
serung der Genauigkeit gegenüber der einfachen Berechnung eines AC-Lastwider-
stands ermöglicht. Es fällt 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 vernachlässigt, es wird
also vereinfachend angenommen, dass die Dioden im Moment des Stromnulldurch-
gangs zwischen dem leitenden und dem sperrenden Zustand wechseln können.
Reale Dioden besitzen jedoch parasitäre Kapazitäten (Sperrschichtkapazität und
Diffusionskapazität [123]), die vor der Umpolung umgeladen werden müssen und
den Nulldurchgang der Spannung dadurch verzögern. Da die Grundschwingung
des Stromverlaufs grundsätzlich dem Spannungsverlauf nacheilt, führt dieser zeit-
liche Versatz zu einer etwas kleineren Phasenlage der AC-Impedanz, als in der Be-
rechnung angenommen. Für 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 parasitäre Kapazität bei größerer
Stromstärke schneller umgeladen werden kann, wird die Abweichung bei größeren
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 überprüft werden. Die elektronische Last
wird bei Topologie 1 als Batterie mit einer Kapazität von 2Ah3 und dem Span-
nungsbereich 340V bis 418V angesteuert. Der Ladevorgang beginnt bei einem
Ladestand von 10%, was 350V Batteriespannung entspricht. Die Sollwertvorgabe
des Batteriestroms ergibt sich gemäß (2.30) aus den Maximalwerten 28A, 10,5 kW
und 418V an der Batterie. Die aus dem Netz entnommene Wirkleistung ist, auf-
grund der Verluste, entsprechend größer.
Die Steuerung des Ladesystems erfolgt vollständig automatisiert durch den Em-
bedded-Controller. Die Aufzeichnung seiner gemessenen und vorgegebenen Größen
ist in Abb. 5.11 dargestellt. Mit dem Beginn des Ladevorgangs wird der Schwenk-
steuerungswinkel angehoben. Der Schaltstrom ION,A übersteigt sofort den Soll-
wert, sodass ZVS erreicht wird. Auch die Übertragung 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 dafür, dass der Schaltstrom an −Ith angeglichen
wird. Durch die Anhebung der Zwischenkreisspannung kann die Frequenz nah am
Sollwert 88 kHz gehalten werden, der bei diesem System den höchsten Wirkungs-
grad verspricht. Es ergibt sich ein nahezu stationärer Schwenksteuerungswinkel
von etwa 0,91 ·π, da die Anpassung der Zwischenkreisspannung die kontinuierliche
Änderung der Batteriespannung ausgleicht. Durch die Einbindung der Zwischen-
kreisspannung in die Regelung können somit der Batteriestrom nachgeführt und
der Schaltstrom und die Frequenz im optimalen Betriebspunkt gehalten werden.
Um zu überprüfen, ob die Stromberechnung tatsächlich den ZVS-Zustand bestim-
men kann, sind die Strom- und Spannungsverläufe des HF-AC-Netzwerks zu zwei
spezifischen Zeitpunkten in Abb. 5.12 dargestellt. Zum Zeitpunkt t = 80 s wird
ZVS erreicht und die Wechselrichterspannung schwingt nicht über. Der gemessene
Strom zum Schaltzeitpunkt liegt mit −27A etwas unter dem berechneten Wert
ION,A = −25A. Für die Impedanzberechnung ist zudem relevant, dass die An-
nahme eines sinusförmigen Spannungsverlaufs an den Klemmen der Primärspule
erfüllt ist. Der HF-Gleichrichter ist in diesem Betriebspunkt nicht im Lückbe-
trieb.
Während der Batteriestrom im CC-Betrieb abgeregelt wird (ab dem Zeitpunkt
t = 235 s in Abb. 5.11), kann der ZVS-Zustand nicht gehalten werden. Der Leis-
tungsregler reagiert mit einer deutlichen Absenkung des Schwenksteuerungswin-
kels zur Nachführung 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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Abbildung 5.11: Messwertaufzeichnung der Kenngrößen des Ladevorgangs mit
dem induktiven Steckverbinder. Die Schaltstromwerte ION,A
und −Ith sind zur Verbesserung der Übersichtlichkeit mit um-
gekehrtem Vorzeichen dargestellt.
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Abbildung 5.12: Aufzeichnung der Strom- und Spannungsverläufe 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 überträgt. Bei der geringen Batteriekapazität von 2Ah ist der Gra-
dient des Schaltstroms so groß, dass der ZVS-Regler die Frequenz nicht schnell
genug ändern kann. Somit könnte zur Einhaltung des ZVS-Zustands die Dynamik
des Reglers erhöht werden. Bei einer realistischen Batteriekapazität eines BEV
würde die Arbeitspunktänderung aber ohnehin deutlich langsamer ablaufen.
In Abb. 5.12 (b) ist der Spannungsverlauf des Wechselrichters zum Zeitpunkt
t = 239 s dargestellt. Da kein ZVS vorliegt, schwingt die Spannung über. Der
berechnete Schaltstrom liegt erneut nur leicht über dem gemessenen Wert. In
diesem Arbeitspunkt lückt der Strom des HF-Gleichrichters. Verglichen mit der
analytischen Betrachtung des zugehörigen Spannungsverlaufs in Abb. 4.10 ist die
Spannung in Abb. 5.12 (f) von einer höherfrequenten Schwingung überlagert. 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 52A, 20 kW und 418V geladen. Das System könnte
somit an einem 22 kW Netzanschluss betrieben werden. Die Batteriekapazität be-
trägt in dem aufgezeichneten Versuch 4Ah.
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 führt. Die aus dem
Zwischenkreis abfließende Energie sorgt dafür, dass die tatsächliche Zwischenkreis-
spannung dem Sollwert zunächst nicht folgen kann und dann leicht überschwingt.
Auch der Ladestrom übersteigt kurzzeitig den Sollwert, wird anschließend aber
durch den Schwenksteuerungswinkel angepasst.
Durch die geringe Dämpfung des HF-AC-Netzwerks schwingt der Ladestrom wei-
terhin um den Sollwert. Die Zwischenkreisspannung nimmt in dieser Konfiguration
an der Regelung der Übertragungsleistung teil und sorgt nicht für die Regelung
der Frequenz, da dies ein zusätzliches niederfrequente Schwingen der Regler zur
Folge hätte4. Die Frequenz ist daher auf den Bereich 79 kHz bis 85 kHz begrenzt,
wobei 85 kHz die Nennfrequenz ist. Ab etwa t = 100 s wird in Abb. 5.13 (b) die
Frequenzobergrenze erreicht. Anschließend liegt ZVS weiterhin vor und die Fre-
quenz entspricht dem Nennwert, aber der Schaltstrom ION,A ist betraglich größer
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 grundsätzlich mit einem Si-
cherheitsfaktor belegt ist, sind diese leichten Abweichungen vom Sollwert für die
schaltenden MOSFETs unproblematisch.
Die Verläufe der Wechselrichterspannung in Abb. 5.14 (a) und (b) zeigen ZVS
bei maximaler Übertragungsleistung 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 Verläufen des Wechselrichterstroms überein.
Topologie 2 erfordert nur eine leichte Absenkung des Schwenksteuerungswinkels
um die Übertragungsleistung zu reduzieren. Dies begünstigt ZVS bei Teillast, da
die Schaltzeitpunkte und der Anteil der dritten Harmonischen des Stroms nahezu
unverändert bleiben, wenn die Übertragungsleistung reduziert wird. Der Grund-
schwingungsanteil des Wechselrichterstroms trägt zum Schaltstrom kaum bei, so-
fern das System bei Nennfrequenz arbeitet.
Der Stromverlauf der Primärspule in Abb. 5.14 (c) und (d) bleibt leistungsun-
abhängig näherungsweise sinusförmig, was die Annahme in Kap. 4.3.2 bestätigt.
Abb. 5.14 (f) zeigt, dass in dieser Konfiguration auch bei 8A Ladestrom noch kein
Lückbetrieb 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 Kenngrößen des Ladevorgangs mit
dem induktiven Steckverbinder. Die Schaltstromwerte ION,A
und −Ith sind zur Verbesserung der Übersichtlichkeit mit um-
gekehrtem Vorzeichen dargestellt.
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Abbildung 5.14: Aufzeichnung der Strom- und Spannungsverläufe innerhalb des
HF-AC-Netzwerks des DD-Spulensystems.

5.2.4 Wirkungsgrad

Der mittlere Wirkungsgrad eines vollständigen Ladevorgangs (gemäß 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 zeitabhängige
Darstellung des Wirkungsgrads wäre 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 groß. Eine Wirkleis-
tungsmessung direkt an den Spulen erbringt keine belastbaren Ergebnisse, da der
Leistungsfaktor nahezu Null beträgt. 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 größer, aber dennoch muss die Mes-
sung bei hoher Frequenz und starker Beeinflussung durch Harmonische durchge-
führt werden. Die Wirkungsgradangaben der Einzelkomponenten sind daher nur
als Richtwerte zu verstehen. Die höchste Belastbarkeit besitzt die Angabe des Ge-
samtwirkungsgrads, da dieser mit der dreiphasigen Messung der Netzströme und
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Tabelle 5.1: Mittlerer Wirkungsgrad der Komponenten bei den Ladevorgängen

Komponenten Topologie 1: Induk-
tiver Steckverbinder

Topologie 2:
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 50Hz und der DC-Messung an der Batterie berechnet wird.
Der Umrichter besitzt aufgrund des weichen Schaltens und durch die Überdi-
mensionierung der Leistungselektronik einen sehr hohen Wirkungsgrad. Sowohl
die eingesetzten MOSFETs als auch die IGBTs besitzen eine Stromtragfähigkeit
von über 200A. 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 fällt eher
gering aus5. Eine Überarbeitung der eingesetzten Gleichrichter wäre 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 enthält
eine rückblickende 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 Induktivitäten und der magnetischen Kopplung
von Spulen sind in ihrem Aufwand überschaubar. Obwohl die Abstraktion der
Windungen und Abschirmungsbleche notwendig war, ist die Übereinstimmung
mit den Messergebnissen gut. Somit können die Spulen rechnergestützt 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 ermögliche eine Plausibilitätsprüfung.
Da das Spulensystem insbesondere bei schwacher Kopplung den größten 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 Induktivität,
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 überprüft werden. Die Übereinstimmung validiert die Berech-
nungsmethode, wobei die große Toleranz der Messgeräte in dieser Anwendung
beachtet werden muss.
Die Berechnungsmethodik kann aber durchaus als aufwändig bezeichnet werden.
Sie ist hilfreich, wenn eine rigorose Optimierung der Kosten und des Wirkungs-
grads der Spulen gefordert ist und beugt der Überdimensionierung der Litze vor.
In der Praxis richtet sich die Auswahl der HF-Litze für ein Spulensystem aber
auch nach anderen Faktoren. Im hier beschriebenen Aufbau war die Verfügbarkeit
das entscheidende Kriterium.
Es ist auch möglich, auf Widerstandsberechnungen vollständig zu verzichten und
in einem fertigen Aufbau die Spulenwiderstände verschiedener Litzen zu messen,
bis die gewünschten Parameter gefunden sind. Möglicherweise ist dies schneller
umsetzbar als aufwändige Widerstandsberechnungen. Auf die Entwicklung eines
Regelungskonzepts haben die Widerstände keinen Einfluss, lediglich der erzielbare
Wirkungsgrad kann erst mit Kenntnis der Spulenwiderstände 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 Störein-
flüsse 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 Geräte durch die elektromagnetische Beeinflussung
aufgrund der steilen Spannungsflanken gestört wurden. Nach der vollständigen
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] übernommen. Die experimentelle Validierung erfolgte in den ei-
genen Versuchen dieser Arbeit jedoch mit deutlich höherer Übertragungsleistung
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
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und erspart die schaltungssynchronisierte Messung des Stroms durch den einge-
setzten Controller. Allerdings begrenzt die Rechenkapazität des Controllers die
Durchlaufzeit der ZVS-Regelschleife. In den Versuchen besaß die ZVS-Regelung
eine an die Rechenzeit angepasste Durchlaufzeit von 100ms6. Es wurde gezeigt,
dass der ZVS-Zustand mit dieser Konfiguration nachgeführt werden kann, aber
auf schnelle Änderungen des Arbeitspunkts zu langsam reagiert wird (siehe Abb.
5.11). Selbstverständlich würde eine kürzere Durchlaufzeit zu höherer Dynamik
führen oder kleinere Frequenzschritte ermöglichen.
Die betrachteten Systeme sind für die Stromberechnung gut geeignet, da der in-
duktive Steckverbinder keine Positionsabhängigkeit der Spulenparameter zulässt
und das DD-Spulensystem auf eine hohe Versatztoleranz und einen unveränder-
lichen Spulenabstand ausgelegt ist. Ohne diese Voraussetzungen wäre die Strom-
berechnung voraussichtlich weniger genau.

Berechnung der Lastimpedanz

Insbesondere bei Lückbetrieb, der bei dem HF-Gleichrichter von Topologie 1 in
dieser Arbeit vorliegt, ist die Berechnung eines äquivalenten 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 erhö-
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 ausgeführt werden können. Es sei außerdem er-
wähnt, dass die Impedanzberechnung bei dem DD-Spulensystem unabhängig von
dem möglicherweise unbekannten Koppelfaktor der Spulen ist. Bei dem indukti-
ven Steckverbinder wird zwar die Gegeninduktivität 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 äquivalenten AC-
Lastwiderstands. Vergleiche mit experimentellen Ergebnissen zeigten, dass die
Berücksichtigung der parasitären Kapazitäten der Gleichrichterdioden das neue
Verfahren weiter verbessern würde.

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 vollständigen Ladevorgangs, der wiederum zur Darstellung einer realistischen,

6Dabei muss beachtet werden, dass der Echtzeitprozessor zeitgleich zahlreiche weitere
Schleifen ausführt.
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kontinuierlichen Arbeitspunktänderung genutzt wird. Die Funktionalität 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 Nachführung der
Frequenz

Mit Schwierigkeiten war die Abstimmung der übergeordneten Regelung, die den
Schwenksteuerungswinkel und die Frequenz beeinflusst, mit der untergeordneten
Regelung der selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung 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 Änderung der Zwischenkreis-
spannung auch die Übertragungsleistung des Systems ändert. Es fließt bei hö-
herer Spannung mehr Energie aus dem Zwischenkreis ab. Dies begünstigt zum
einen das Überschwingen des Ladestroms (siehe Abb. 5.13), zum anderen kann
es dazu führen, dass der Schwenksteuerungs-Stromregler und der AC-Stromregler
gegeneinander schwingen. Diese Problematik verhinderte die Einbindung der Fre-
quenznachführung in die Sollwertvorgabe der Zwischenkreisspannung7 bei Topo-
logie 2. Als Auswirkung der fehlenden Frequenznachführung 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 dafür, dass Spannung und Strom am
Wechselrichter in Phase sind (siehe Abb. 3.7). Damit wäre auch ein Konzept mit
aktivem Wechselrichter, aber konstanter Zwischenkreisspannung ausreichend und
verspricht bessere Stabilität.
Bei Topologie 1 konnte die Frequenznachführung dagegen umgesetzt werden (siehe
Abb. 5.11). Dadurch entsprechen der der Schaltstrom und die Frequenz zeitgleich
ihren jeweiligen Sollwerten für den höchstmöglichen Wirkungsgrad. Die Nachfüh-
rung aller relevanter Vorgaben wurde umgesetzt und ein über 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
Zustandsgrößen dabei von großem Vorteil. Auf diese Weise wurde Problemen mit
Überstrom am Wechselrichterausgang effektiv vorgebeugt.

7Die Erklärung 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 durchgeführt werden. Die Ladedauer wurde dabei durch
die Wahl der Batteriekapazität auf wenige Minuten reduziert.
Aufgrund des größeren Koppelfaktors besitzt Topologie 1 einen höherenWirkungs-
grad als Topologie 2. Der geringe Spulenabstand vereinfacht außerdem die Rege-
lung und sorgt im Vergleich für 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 für Probleme mit der Wärmeabfuhr, da die eng liegenden
Windungen und der Kontakt der beiden Spulen konzeptbedingt wenig Wärme-
abfuhr zulassen. Obwohl das DD-Spulensystem einen geringeren Wirkungsgrad
besitzt, kann es bei 20 kW Übertragungsleistung dauerhaft betrieben werden. Der
induktive Steckverbinder wird dagegen bei 10,5 kW Übertragungsleistung bereits
über 100◦ C heiß. Ein so konzipiertes Spulensystem müsste im Dauerbetrieb stark
gekühlt werden.
In Verbindung mit der Notwendigkeit eines beweglichen Arms für die Positionie-
rung kann zudem das Gewicht des induktiven Steckverbinders problematisch sein.
Zusätzlich zu dem Gewicht des Kupfers und des Ferrits der Primärspule müssten
auch das Gewicht der Kondensatoren zur Kompensation und das Gewicht des
Kühlsystems 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 geringfügig, insbesondere wenn bei dem getesteten System
(Topologie 1) die Verluste des HF-Gleichrichters reduziert werden können. Jedoch
ist zu erwarten, dass der induktive Steckverbinder durch den höheren Material-
aufwand mit HF-Litze und Ferrit und durch das höhere Gewicht des bewegli-
chen Steckers auch höhere Kosten aufweist als ein konduktives Ladesystem. Um
wirtschaftlich konkurrenzfähig zu sein, müsste 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 Wärmeab-
fuhr steht. Der Vorteil des induktiven Steckverbinders, im Vergleich mit einem
konduktiven Ladesystem, liegt im fehlenden Kontaktverschleiß und dem daraus
resultierenden geringen Wartungsaufwand. Ob dies die höheren 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 Nässe und Verschleiß sind große Vorteile, zudem entfallen die Kosten für 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 Sekundärseite
und ohne Messwerterfassung im HF-AC-Netzwerk möglich ist, einen Ladevorgang
auszuführen. Der gemessene Wirkungsgrad ist geringer als bei einem kondukti-
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ven Ladesystem. Die Verlustmechanismen sind jedoch bekannt und können in der
Auslegung berücksichtigt werden, sodass mit höherem Materialaufwand auch ein
wettbewerbsfähiger Wirkungsgrad erreicht werden kann.
Es ist nicht zu erwarten, dass die Beschaffungskosten der Komponenten eines
induktiven Ladesystems mit denen eines konduktiven Ladesystems konkurrieren
können. Die induktive Energieübertragung besitzt ihren Vorteil bei geringen War-
tungskosten, und kann diesen besonders bei langfristiger und intensiver Nutzung
ausspielen. Zudem können zahlreiche kurze Ladevorgänge durch ein kontaktloses
System sehr komfortabel umgesetzt werden. Daraus ergibt sich beispielsweise ein
Anwendungsszenario zum Laden einer autonomen Fahrzeugflotte oder öffentlicher
Verkehrsmittel. Sofern durch ein induktives Ladesystem mehr Betriebsstunden
pro Tag realisiert werden können als durch ein konduktives System, werden die
höheren Beschaffungskosten durch die bessere Ausnutzung der Investition gerecht-
fertigt. Dies muss im Einzelfall geprüft werden.
Der Wirkungsgrad muss dazu jedoch konkurrenzfähig sein. Ausschlaggebend da-
für 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 gleichermaßen an.
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Kapitel 6

Zusammenfassung

In der vorliegenden Dissertation wird der Entwicklungsprozess eines induktiven
Ladesystems für 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 führen diese zu neuartigen Berechnungsvorschriften. Die experimentelle
Validierung der theoretischen Ansätze geschieht anhand zweier unterschiedlicher
Topologien: Einem induktiven Steckverbinder mit Spulen, die auf Kontakt ge-
bracht werden, und einem DD-Spulensystem, welches Energie über einen Luftspalt
kontaktlos überträgt. Die zugehörige Leistungselektronik wird mit dem Ziel aus-
gelegt, möglichst wenige Komponenten zu erfordern und dennoch die notwendige
Flexibilität für den variablen Arbeitspunkt eines Batterieladevorgangs zu bieten.
Das entwickelte Regelungskonzept sorgt für verlustarmes Schalten des Wechsel-
richters.
Die folgenden mathematischen Methoden bilden den inhaltlichen Beitrag dieser
Arbeit zur Entwicklung eines effizienten Übertragungssystems mit einfachem Sys-
temaufbau:

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

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

• 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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hochaufgelöste Messung des Schaltstroms verzichten zu können, wird die-
ser anhand einfacher DC-Messwerte berechnet. Die Genauigkeit dieses Ver-
fahrens wird durch die neuartige, detaillierte Berechnung der äquivalenten
AC-Impedanz der Last im Betrieb deutlich erhöht.

• 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. Für die Verifikation des Gesamtkonzepts, insbesondere jedoch der Schalt-
stromberechnung im Betrieb, wurde ein Versuchsstand aufgebaut. Er enthält al-
le Komponenten der entworfenen Ladesysteme und überträgt 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 rechteckförmige Wechselspannung mit bis
zu 1000V Amplitude bei maximal 100 kHz ausgeben kann.
Die Betriebsstrategie und die Funktionalität der Demonstratoren wurden anhand
eigener Versuche validiert. Die entworfene Steuerungssoftware kann einen Batte-
rieladevorgang mit der Ladekurve einer Lithium-Ionen-Batterie eigenständig re-
geln und den ZVS-Zustand nachführen. Die entwickelten mathematischen Ansätze
werden in der abschließenden Bewertung der durchgeführten Versuche als nütz-
liche Hilfsmittel eingestuft. Sie können 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 können.

Weiterer Forschungsbedarf

Die Forschung an effizienten und kostengünstigen Spulensystemen muss weiter
voranschreiten, um das induktive Laden in den Sektor der Elektromobilität zu
integrieren. Insbesondere der Windungsaufbau und die magnetische Flussführung
erfordern weitere neue Ansätze, um die Nachteile schwacher Kopplung zu über-
winden.
Unter den behandelten mathematischen Ansätzen bietet das Konzept der Schalt-
stromberechnung viel Potential für weitere Forschung. Die Impedanzberechnung
wurde in dieser Arbeit nur für LCC-S und LCC-N Kompensation hergeleitet, ande-
re Kompensationsformen stehen noch aus. Der Einfluss fehlerhafter Informationen
über die Parameter der Komponenten auf das Berechnungsergebnis muss weiter
untersucht werden. In der Folge wäre es nützlich, Maßnahmen zu entwickeln, die
einer fehlerhaften Berechnung entgegenwirken.
Die Regelung der leistungselektronischen Komponenten eines induktiven Lade-
systems wird in dieser Arbeit nur als Hilfsmittel für den Betrieb bei variablem
Arbeitspunkt behandelt. Die Untersuchung weiterer, spezialisierter Regelungskon-
zepte besitzt das Potential, den Systemwirkungsgrad ohne zusätzliche Material-
kosten zu erhöhen.
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Anhang A

Ergänzende Informationen

A.1 Regelung der selbstgeführten Drehstrombrückenschal-
tung

Die Regelung der selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung als aktiver Gleich-
richter wurde aus der Literatur übernommen [71, 113, 114]. In Abb. A.1 ist der
Wirkungsplan dargestellt. Als Teil des eigenentwickleten Laborumrichters ist die
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Abbildung A.1: Wirkungsplan der in dieser Arbeit eingesetzten Regelung der
selbstgeführten Drehstrombrückenschaltung.

Regelung auf dem Echtzeitprozessor des Embedded Controllers implementiert,
während die Transformationen und die Modulation auf dem FPGA ausgeführt
werden (siehe 5.8). Die Sollwertvorgabe der Zwischenkreisspannung Ud1,soll erfolgt
durch eine übergeordnete Struktur. Ein PI-Regler führt die gemessene Zwischen-
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kreisspannung Ud1 nach.
Für die Stromregelung müssen die dq-Komponenten der Netzspannung und des
Netzstroms bestimmt werden. Neben den Transformationsmatrizen erfordert dies
die Umsetzung einer Phasenregelschleife zur Bestimmung der Netzkreisfrequenz ωNetz.
Die transformierten Stromkomponenten werden durch PI-Regler nachgeführt. 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 Kenngrößen des Ladevorgangs in normierter Form dargestellt. Um das
gesamte Spektrum der Arbeitspunkte bei steigendem SOC, im Bereich 10% bis
100%, zeitlich kompakt abzubilden, beträgt die Batteriekapazität nur 1Ah. Der
Ladevorgang dauert damit etwa 80 s. Die Regelung muss bei diesen Vorgaben
schneller auf Arbeitspunktänderungen reagieren, als dies bei einer größeren Bat-
teriekapazität der Fall wäre.
Der Winkel der Schwenksteuerung β wird zu Beginn des Ladevorgangs schnell
angehoben, da der Sollwert des Batteriestroms deutlich vom Istwert abweicht.
Auch mit maximalem Winkel (β = π) würde jedoch zunächst kein Strom fließen.
Erst mit Anhebung der Zwischenkreisspannung Ud1 wird die Gegenspannung der
Batterie überwunden und der Ladestrom Ibat 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 −Ith entspricht. Die Anhebung der Zwischenkreisspannung verhindert ei-
ne größere Abweichung von der Nennfrequenz 85 kHz. Die schrittweise Anpassung
der Frequenz erzeugt Sprünge des Ladestroms, die jedoch durch den Winkel β
ausgeregelt werden. Die Zwischenkreisspannung ist in Abb. A.2 (c) normiert auf
die Amplitude der Leiter-Leiter-Spannung ÛL dargestellt.
Im Nennbetrieb muss die Zwischenkreisspannung stetig erhöht werden, um der
steigenden Batteriespannung zu folgen. Ab dem Erreichen der Ladeschlussspan-
nung Ubat,max wird der Batteriestrom-Sollwert reduziert. Der Winkel β 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 ermöglicht es so, den ZVS-Zustand zu halten, obwohl keine
Energie mehr übertragen 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 während des Ladevor-
gangs unter dem Fahrzeug. Da der magnetische Fluss nicht vollständig innerhalb
des Kerns geführt wird, ist dabei auch die Umgebung von magnetischem Fluss
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DES INDUKTIVEN STECKVERBINDERS

Abbildung A.2: Simulierter Verlauf der Kenngrößen 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 6,25µT
und nach ICNIRP 2010 [43] von 27µT möglichst klein zu halten.
Für die Simulation wird angenommen, dass eine leitfähige Platte im Unterbo-
den des Fahrzeugs den Innenraum vollständig abschirmt. Seitlich und nach unten
(negative z-Richtung) wird der magnetische Fluss durch das Medium Luft ge-
führt und nicht explizit geschirmt. Abb. A.3 zeigt die jeweiligen Ausmaße der
Bereiche, in denen die eingezeichneten Grenzwerte der magnetischen Flussdichte
überschritten werden. Zur besseren Veranschaulichung werden sie ins Verhältnis
mit typischen Maßen 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 Größenver-
hältnissen eines Kompakt-PKWs.
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dass die ICNIRP-Grenzwerte nur unterhalb des Fahrzeugs, in einem weit von der
Außenkante entfernten Bereich, überschritten werden. In vertikaler Richtung wird
die erwartete Bodenfreiheit jedoch durch die Maße der eingezeichneten Bereiche
deutlich überschritten. Lebewesen unter dem Fahrzeug und die elektrischen Kom-
ponenten des Ladesystems könnten beeinflusst werden.

A.4 Implementierung der Lastimpedanzberechnung

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

A.4.1 LCC-N Kompensation

Zuerst wird mit (4.21) die Lückbetriebsgrenze bestimmt. Der gemessene Strom
im Gleichspannungszwischenkreis, Id2, wird mit diesem Wert verglichen.

Kein Lückbetrieb

Es gilt Id2 > ILGr und t1 = T/2. Die benötigten Hilfsgrößen sind in (4.24) und
(4.17) gegeben. Nun können die Fourierkoeffizienten des Stromverlaufs (4.16) und
der Spannung (4.22) mit (4.58) und (4.59) berechnet werden:

airec,1 = 4L1Ud2 −MÛ1 cos(λ)π
ωπ(L1L2 −M2) (A.1)

birec,1 = MÛ1(π sin(λ) + 4 cos(λ))− L1Ud2 · 2π
ωπ(L1L2 −M2) (A.2)

aurec,1 = 0 (A.3)

burec,1 = 4Ud2

π
. (A.4)

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

Lückbetrieb

Es gilt Id2 < ILGr. Mit (4.35) kann t1 und durch Umformen von (4.30) kann
λ berechnet werden. Die Hilfsgröße ILGr ist durch (4.21) ebenfalls bekannt. Die
Fourierkoeffizienten des Stromes können nun durch Einsetzen des Stromverlaufs
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(4.29) in (4.58) und (4.59) berechnet werden:

airec,1 = ILGr

4 · f · [3− ωt1 cot(λ) + 2(cot(λ)− ωt1) sin(ωt1)

− cos(ωt1)(cot(λ) sin(ωt1) + 2)− cos2(ωt1)] (A.5)

birec,1 = ILGr

8 · f · [cot(λ) cos(2ωt1)− 4(cot(λ)− ωt1) cos(ωt1)

+ 3 cot(λ) + 2ωt1 − 4 sin(ωt1)− sin(2ωt1)] . (A.6)

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

aurec,1 = 2Ud2 sin(ωt1)
π

− MÛ1[cos(λ)− 2π sin(λ)− cos(2ωt1 + λ) + 2ωt1 sin(λ)]
2πL1

(A.7)

burec,1 = 2Ud2

π
(1− cos(ωt1))

− MÛ1[sin(λ)− 2π cos(λ)− sin(2ωt1 + λ) + 2ωt1 cos(λ)]
2πL1

. (A.8)

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 UC0 und der Lückbetriebsgrenz-
strom ILGr berechnet.

Kein Lückbetrieb

Sofern Id2 > ILGr gilt, können die Fourierkoeffizienten mit (4.58) und (4.59) direkt
berechnet werden:

airec,1 = −Id2

2 −
Ud2 − UC0

πωL2
(A.9)

birec,1 = πId2

2 (A.10)

aurec,1 = 0 (A.11)

burec,1 = 4Ud2

π
. (A.12)

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

Liegt aufgrund der Bedingung Id2 < ILGr Lückbetrieb vor, so muss zuerst die
Hilfsvariable κh mit (4.52) berechnet werden. Die Funktion zur Berechnung des
Stromnulldurchgangs t1 ist nur gültig, sofern κh ≤ 60 gilt. In diesem Fall folgt die
benötigte Zeit t1 aus (4.55) und der Ausdruck cot(ζ) aus (4.51). Die Fourierko-
effizienten des Stroms können durch Einsetzen des Stromverlaufs (4.56) in (4.58)
und (4.59) berechnet werden:

airec,1 = Ud2 − UC0

8πωL2
· [5− 2(ω2t21 + 1)− sin(2ωt1) · (cot(ζ) + 2ωt1)

+ cos(2ωt1) · (2 cot(ζ)ωt1 − 3)] (A.13)

birec,1 = Ud2 − UC0

8πωL2
· [−2ωt1(ωt1 cot(ζ)− 2) + sin(2ωt1)(2ωt1 cot(ζ)− 3)

+ cos(2ωt1)(cot(ζ) + 2ωt1)− cot(ζ)] . (A.14)

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

aurec,1 = (Ud2 − UC0)
(

1 + −2ωt1 + cot(ζ) cos(2ωt1)− sin(2ωt1)− cot(ζ)
2π

)
+ (Ud2 + UC0) · 2 sin(ωt1)

π
(A.15)

burec,1 = −2UC0[1 + cos(ωt1)] + 2Ud2[cos(ωt1)− 1]
π

+ (Ud2 − UC0)[cos(2ωt1) + cot(ζ)(sin(2ωt1) + 2π − 2ωt1)− 1]
2π .

(A.16)

Falls κh > 60 gilt liegt der Arbeitspunkt zu dicht an der Lückbetriebsgrenze,
um den Stromnulldurchgang t1 zu berechnen. In diesem Fall kann das sehr kurze
Lücken des Gleichrichterstroms vernachlässigt 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 . . . . . . . . . . . Gleichgröße oder Effektivwert
X̂ . . . . . . . . . . . Amplitude
X . . . . . . . . . . . Komplexe Größe
Im(X) . . . . . . Imaginärteil von X
Re(X) . . . . . . Realteil von X
X∗ . . . . . . . . . . Komplexe Konjugation
|X| . . . . . . . . . Absoluter Betrag
∆x . . . . . . . . . . Abschnitt oder Änderung der Größe x
~x . . . . . . . . . . . Vektorielle Größe
E(X) . . . . . . . Erwartungswert der Zufallsvariable X
Var(X) . . . . . Varianz der Zufallsvariable X
P (X) . . . . . . . Wahrscheinlichkeit

Formelzeichen
α . . . . . . . . . . . Hilfskonstante zur Berechnung der Stromdichte zylinderförmiger

Leiter
β . . . . . . . . . . . Phasendifferenz zwischen den Spannungen der beiden Halbbrücken

eines Vollbrückenwechselrichters bei Schwenksteuerung
γ . . . . . . . . . . . Lastfaktor
γηmax . . . . . . . Lastfaktor, bei dem das theoretische Maximum des Wirkungsgrads

erreicht werden kann
δ . . . . . . . . . . . . Skintiefe
ε . . . . . . . . . . . . Permittivität
ζ . . . . . . . . . . . . Phasenlage der in der Sekundärspule induzierten Spannung
η . . . . . . . . . . . . Wirkungsgrad
Θ . . . . . . . . . . . Durchflutung
κh . . . . . . . . . . Hilfsvariable
λ . . . . . . . . . . . Phasenlage der Spannung der Primärspule
µ . . . . . . . . . . . Permeabilität
µ0 . . . . . . . . . . Permeabilität Vakuum
µr . . . . . . . . . . . Permeabilitätszahl
σ . . . . . . . . . . . Elektrische Leitfähigkeit
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τ . . . . . . . . . . . Hilfsvariable
Φ . . . . . . . . . . . Magnetischer Fluss
Φσ . . . . . . . . . . Streufluss
Φh . . . . . . . . . . Hauptfluss
Φmn . . . . . . . . Magnetischer Fluss durch Spule m, der von Spule n hervorgerufen

wurde
φn . . . . . . . . . . Phasenlage der n-ten Harmonischen der Wechselrichterausgangs-

spannung
φmn . . . . . . . . . Phasendifferenz der Ströme durch die Spulen n und m
ω . . . . . . . . . . . Kreisfrequenz
ω0 . . . . . . . . . . Eigenfrequenz eines Schwingkreises
ωN . . . . . . . . . . Kreisfrequenz des Nenn-Arbeitspunkts
A . . . . . . . . . . . Fläche
A . . . . . . . . . . . Magnetisches Vektorpotential
af,n . . . . . . . . . Fourierkoeffizienten
B . . . . . . . . . . . Magnetische Flussdichte
Bsat . . . . . . . . . Sättigungsflussdichte
bf,n . . . . . . . . . Fourierkoeffizienten
c . . . . . . . . . . . . Parasitäre Kapazität
C2 . . . . . . . . . . Kompensationskapazität der Sekundärspule
Cbat . . . . . . . . Batteriekapazität
Cd2 . . . . . . . . . Glättungskapazität des Zwischenkreises der Sekundärseite
cOSS . . . . . . . . Parasitäre Ausgangskapazität eines MOSFETs
Cp . . . . . . . . . . Parallelkapazität der Kompensationsschaltung
Cs . . . . . . . . . . Serienkapazität der Kompensationsschaltung
D . . . . . . . . . . . Drain-Anschluss MOSFET
D . . . . . . . . . . . Verschiebungsstromdichte
d0 . . . . . . . . . . . Durchmesser einer Ader eines Litzleiters
d0 . . . . . . . . . . . Summand zur Erfüllung der Randbedingungen des Wechselrichter-

stromverlaufs
di . . . . . . . . . . . Durchmesser eines Bündels auf Bündelebene i
E . . . . . . . . . . . Elektrische Feldstärke
E . . . . . . . . . . . Hilfsgröße bei der Berechnung der Regelabweichung
f . . . . . . . . . . . Frequenz
fN . . . . . . . . . . Nennfrequenz
Fs . . . . . . . . . . Skin-Effekt Faktor
FV . . . . . . . . . . Faktor zur Beschreibung der relativen Erhöhung des Widertsnds

von Litze durch Skin-Effekt der Verbinder
FR . . . . . . . . . . Verteilungsfunktion der Zufallsvariable R
fR . . . . . . . . . . Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der Zufallsvariable R
G . . . . . . . . . . . Gate-Anschluss MOSFET
H . . . . . . . . . . . Magnetische Feldstärke
i . . . . . . . . . . . . Laufvariable, Nummerierung der Bündelebene
i1 . . . . . . . . . . . Strom durch die Primärspule
i2 . . . . . . . . . . . Strom durch die Sekundärspule
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Ibat,soll . . . . . . Sollwert des Ladestroms der Batterie
Ibat . . . . . . . . . Ladestrom der Batterie
Id2 . . . . . . . . . . Gleichstrom auf der DC-Seite des HF-Wechselrichters
Idb . . . . . . . . . . Akzeptable Abweichung des Schaltstroms vom Sollwert
Idb . . . . . . . . . . Akzeptierte Abweichung vom Sollwert des ZVS-Reglers (Totband)
ILGr . . . . . . . . Stromstärke auf der DC-Seite des HF-Gleichrichters an dessen

Lückbetriebsgrenze
ION,A . . . . . . . Momentanwert des Stroms zum Einschaltzeitpunkt eines MOS-

FETs bei Schalthandlung A
ION . . . . . . . . . Momentanwert des Stroms zum Einschaltzeitpunkt eines MOS-

FETs
Irec,1 . . . . . . . . Grundschwingungseffektivwert des Stroms auf der AC-Seite des

HF-Wechselrichters
irec . . . . . . . . . . Momentanwert des Stroms auf der AC-Seite des HF-Wechselrichters
Ith . . . . . . . . . . Grenzstromstärke, die zum Schaltzeitpunkt eines MOSFETs für

Zero-Voltage-Switching benötigt wird
IZVS . . . . . . . . Regelabweichung des Schaltstroms
I1 . . . . . . . . . . . Strom durch die Primärspule
I2 . . . . . . . . . . . Strom durch die Sekundärspule
Ibat,max . . . . . Maximaler Ladestrom der Batterie
Iinv . . . . . . . . . Ausgangsstrom des Wechselrichters
Ji . . . . . . . . . . Besselfunktion erster Art der Ordnung i
j . . . . . . . . . . . . Imaginäre Einheit
J . . . . . . . . . . . Stromdichte
k . . . . . . . . . . . Koppelfaktor
k . . . . . . . . . . . Laufvariable
KΣ . . . . . . . . . Verhältnis des Kupferquerschnitts zum Gesamtquerschnitt eines

Litzleiters
KI . . . . . . . . . . Regler Integralanteil
KP . . . . . . . . . Regler Proportionalanteil
Ki . . . . . . . . . . Packungsfaktor auf Bündelebene i
L1 . . . . . . . . . . Induktivität der Primärspule
L2 . . . . . . . . . . Induktivität der Sekundärspule
Lηmax . . . . . . . Induktivität der Sekundärspule, bei der das theoretische Maximum

des Wirkungsgrads erreicht werden kann
Ld2 . . . . . . . . . Induktivität des Zwischenkreises der Sekundärseite
Ls . . . . . . . . . . Serieninduktivität der Kompensationsschaltung
li . . . . . . . . . . . Länge der Adern oder Bündel auf Bündelebene i
M . . . . . . . . . . Gegeninduktivität
N . . . . . . . . . . . Anzahl der Adern eines Litzleiters
n . . . . . . . . . . . Laufvariable
ni . . . . . . . . . . . Anzahl der Adern oder Bündel auf Bündelebene i
p . . . . . . . . . . . . Verlustleistungsdichte
Pp,ext . . . . . . . Durch externen Proximity-Effekt verursachte Leitungsverluste
Pp,int . . . . . . . Durch internen Proximity-Effekt verursachte Leitungsverluste
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Pprox . . . . . . . . Durch Proximity-Effekt verursachte Leitungsverluste
Ps . . . . . . . . . . Durch Skin-Effekt verursachte Verlustleistung
pi . . . . . . . . . . . Schlaglänge auf Bündelebene i
PL . . . . . . . . . . Wirkleistungsaufnahme der Last
Pbat,max . . . . . Maximale Ladeleistung der Batterie
Q . . . . . . . . . . . Elektrische Ladung
Q . . . . . . . . . . . Spulengüte
Q1 . . . . . . . . . . Güte der Primärspule
Q2 . . . . . . . . . . Güte der Sekundärspule
R . . . . . . . . . . . Zufallsvariable zur Beschreibung einer radialen Position
R0 . . . . . . . . . . Innenwiderstand einer Batterie
r0 . . . . . . . . . . . Radius eines zylinderförmigen Leiters
R1 . . . . . . . . . . Widerstand der Primärspule
R2 . . . . . . . . . . Widerstand der Sekundärspule
Rac,A . . . . . . . AC-Widerstand einer Ader eines Litzleiters
rbat . . . . . . . . . Arbeitspunktabhängiger Klemmenwiderstand der HV-Batterie
Rdc,A . . . . . . . DC-Widerstand einer Ader eines Litzleiters
Rdc,N . . . . . . . DC-Widerstand eines Litzleiters
RL . . . . . . . . . . Äquivalenter Widerstand der Last, transformiert auf die AC-Seite

des Gleichrichters
Rm . . . . . . . . . Reluktanz
S . . . . . . . . . . . Source-Anschluss MOSFET
s . . . . . . . . . . . . Laplace Variable
SC . . . . . . . . . . Ladestand einer Batterie
Sn . . . . . . . . . . Scheinleistung von Spule n
Smn . . . . . . . . Übertragungsscheinleistung von Spule n zu Spule m
T . . . . . . . . . . . Periodendauer
t . . . . . . . . . . . . Zeit
t1 . . . . . . . . . . . Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs bei Lückbetrieb
tA . . . . . . . . . . Zeitpunkt der Schalthandlung A
ttot . . . . . . . . . Totzeit zwischen den Schalthandlungen der MOSFETs einer Halb-

brücke
tk . . . . . . . . . . . Zeitpunkt mit dem Index k
Tn . . . . . . . . . . Periodendauer der Harmonischen mit der Ordnung n
u1 . . . . . . . . . . Spannung an den Klemmen der Primärspule
u2 . . . . . . . . . . Spannung an den Klemmen der Sekundärspule
Uab . . . . . . . . . Spannungsdifferenz zwischen den beiden Halbbrücken a und b
UC0 . . . . . . . . . Anfangswert der Spannung über der Kapazität C2
UCp . . . . . . . . . Spannung über der Kapazität Cp
Ud1,soll . . . . . . Sollwert der Zwischenkreisspannung auf der Primärseite
Ud1 . . . . . . . . . Gleichspannung des Zwischenkreises auf Primärseite
Ud2 . . . . . . . . . Gleichspannung des Zwischenkreises auf Sekundärseite
uind . . . . . . . . . Induzierte Spannung
Urec,1 . . . . . . . Grundschwingungseffektivwert der Spannung auf der AC-Seite des

HF-Wechselrichters
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urec . . . . . . . . . Eingangsspannung des HF-Gleichrichters
USD . . . . . . . . . Vorwärtsspannung einer Diode
U1 . . . . . . . . . . Spannung an den Klemmen der Primärspule
U2 . . . . . . . . . . Spannung an den Klemmen der Sekundärspule
Ubat,max . . . . . Maximale Klemmenspannung der Batterie
Ubat,min . . . . . Minimale Klemmenspannung der Batterie
Ubat . . . . . . . . Klemmenspannung der Batterie
Uinv . . . . . . . . . Ausgangsspannung des Wechselrichters
x . . . . . . . . . . . Variable zur repräsentativen Darstellung mehrerer anderer Größen
ZCp . . . . . . . . . Hilfsimpedanz
Zeq . . . . . . . . . Summe der AC-Lastimpedanz und der Impedanz einer Kompen-

sationskapazität auf der Sekundärseite
Zeq . . . . . . . . . Äquivalente Impedanz eines elektrischen Netzwerks
Zinv . . . . . . . . . Wechselrichterlastimpedanz
ZL . . . . . . . . . . Komplexe äquivalente Lastimpedanz, transformiert auf die AC-

Seite des HF-Gleichrichters

Abkürzungen
AC . . . . . . . . . Wechselstrom
B2U . . . . . . . . Ungesteuerter Brückengleichrichter
B6U . . . . . . . . Ungesteuerte sechspulsige Brückenschaltung
BEV . . . . . . . . Batterieelektrisches Fahrzeug
BMS . . . . . . . . Battery Management System
CAD . . . . . . . . Computer-Aided Design
CC . . . . . . . . . Ladeverfahren mit konstantem Strom
CCS . . . . . . . . Combined Charging System
CLC . . . . . . . . Filterschaltung mit zwei Parallelkapazitäten und einer seriellen In-

duktivität
CP . . . . . . . . . . Ladeverfahren mit konstanter Leistung
CV . . . . . . . . . Ladeverfahren mit konstanter Spannung
DC . . . . . . . . . Gleichstrom
DD . . . . . . . . . DoubleD Spulenform
DDQ . . . . . . . DoubleD Spule mit zusätzlicher zirkularer Wicklung
EMV . . . . . . . Elektromagnetische Verträglichkeit
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 für Normung
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LCC . . . . . . . . Kompensationsschaltung, bestehend aus einer Induktivität und
zwei Kapazitäten

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
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