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Kurzfassung

Seit vielen Jahren ist die Steigerung des Wirkungsgrades bei gleichzeitiger Reduzie-
rung der BaugrofRe die Maxime bei der Entwicklung leistungselektronischer Konver-
ter. Durch die EinfGhrung neuartiger Leistungshalbleiter mit gro3er Bandllicke erge-
ben sich neue Moglichkeiten in der Auslegung der Konverter, etwa weil hohere
Schaltfrequenzen erzielt werden kdnnen oder der Betrieb bei hdheren Umgebungs-
temperaturen ermoglicht wird. Fur die rechnergestutzte Designoptimierung werden
moglichst genaue Verlustmodelle der Bauteile bendtigt. Die hohen Schaltgeschwin-
digkeiten der Leistungshalbleiter stellen die Messtechnik aber vor bisher nicht ge-
kannte Schwierigkeiten. Daher werden in dieser Arbeit verschiedene Methoden flr
die Messung von Schaltverlusten an Leistungshalbleitern sowie Wicklungs- und
Kernverlusten an magnetischen Bauteilen wie Drosselspulen und Transformatoren
untersucht. Besondere Aufmerksamkeit gilt dabei den Einfliissen von Zeitverschie-
bungen zwischen Strom und Spannung bei der Leistungsmessung. Als alternative
Messmethode wurde eine kalorimetrische Leistungsmessung untersucht. Diese bie-
tet den Vorteil, die Leistungsmessung vollig unabhangig vom elektrischen System
durchzufihren. Nachteilig ist die Tragheit des thermischen Systems, die zu langen
Messdauern flihrt, was jedoch teilweise durch eine Temperaturregelung kompensiert
werden konnte. AbschlieRend wird der Entwurf leistungselektronischer Konverter mit

Leistungshalbleitern groRer Bandlucke in einigen typischen Applikationen diskutiert.
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Abstract

For many years, increasing the efficiency while reducing the size has been the max-
im in the development of power electronic converters. The introduction of novel wide-
bandgap power semiconductors opens up new possibilities in the design of the con-
verters, for example higher switching frequencies can be achieved or the converter
can be operated at higher ambient temperatures. For the computer-aided design op-
timization as exact as possible loss models of the components are needed. However,
the high switching speeds of the power semiconductors generate previously unknown
problems for measurements. Therefore, different methods for the measurement of
switching losses of power semiconductors as well as winding and core losses of
magnetic components such as inductors and transformers are investigated in this
thesis. Particular attention is paid to the effects of time shifts between current and
voltage during power measurement. As an alternative measurement method, a calo-
rimetric power measurement is investigated. This offers the advantage of being able
to carry out the power measurement completely independently of the electrical sys-
tem. A disadvantage is the “inertia” of the thermal system, which leads to long meas-
urement periods, which, however, is compensated in part by a temperature control.
Finally, the design of power electronic converters with wide-bandgap power semi-

conductors is discussed in several typical applications.
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Einleitung und Motivation

1. Einleitung und Motivation

Mit der EinfUhrung von Leistungshalbleitern auf Basis von Halbleitermaterialien mit
groRer Bandlicke ist in den letzten Jahren Bewegung in den Bereich der elektroni-
schen Stromversorgungen gekommen. Man verspricht sich eine weitere Steigerung
des ohnehin schon hohen Wirkungsgrades bei gleichzeitiger Reduzierung des Bau-
volumens im Vergleich zur klassischen Technik auf Siliziumbasis.

Die neuen Leistungshalbleiter mit grolRer Bandlucke zeichnen sich durch ausgespro-
chen schnelle Schaltvorgange aus. Es wurden bereits Schaltflanken mit Gber 100
kV/us gemessen [San15]. Dadurch ergeben sich ganz neue Herausforderungen flr
die Aufbautechnik, die Unterdriickung von Stérungen und die Messungen an den
Bauteilen. Bedingt durch die hohen Stromanderungen wird das Schaltverhalten be-
reits durch Induktivitdten in der Schaltmasche im nH-Bereich beeinflusst. Blockkon-
densatoren werden wirkungslos, wenn ihr komplexer Ersatzreihenwiderstand nicht
ausreichend klein ist. Bei potentialtrennenden Treiberspannungsversorgungen flihren
Koppelkapazitaten im pF-Bereich zu erheblichen Gleichtaktstérungen oder die Isola-
tion wird durch ein hohes du/dt zerstort.

Die Bestimmung von Bauteilverlusten mit Leistungsmessgeraten oder digitalen Spei-
cheroszilloskopen wird zunehmend problematisch. Die Reserven in der Bandbreite
der Messeinrichtungen werden geringer, bereits geringe Zeitverschiebungen zwi-
schen Strom- und Spannungsmessung fuhren zu grol3en Fehlern in der ermittelten
Wirkleistung. Daher stellt sich die Frage, ob etablierte Methoden wie etwa die Mes-
sung von Schaltverlusten mit dem Doppelpulsversuch oder die Messung von Kern-
verlusten Uber die Integration der durchlaufenen B-H-Schleife weiterhin mit ausrei-
chender Genauigkeit durchfuhrbar sind. Eine alternative Mdglichkeit ist die Messung
der Verluste Uber die Abwarme des Priflings in einem Kalorimeter. Der Charme die-
ser Losung besteht in der weitestgehenden Entkopplung zwischen dem zu untersu-
chenden elektrischen System und dem Messsystem.

Im Rahmen dieser Arbeit wurden Verlustmodelle fur Leistungshalbleiter und magne-
tische Bauelemente entworfen. Um die Verluste in den Bauteilen messen bzw. die
Verlustmodelle validieren zu kdnnen, wurde ein Versuchsstand zur Messung von

Schaltverlusten in Leistungshalbleitern anhand des Doppelpulsversuches und ein
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Kalorimeter zur Erfassung von Verlusten beliebiger elektrischer Bauteile entwickelt.
Die Fehlerquellen der Messverfahren werden ebenso wie Mdoglichkeiten zur Kalibrie-
rung der Messeinrichtungen diskutiert. Hierfur ist genaue Kenntnis der Eigenschaften
von Messeinrichtungen wie auch den Verlustmechanismen in den Bauteilen von No6-
ten. AbschlieRend werden die Verlustmodelle durch eine numerische Simulation und
Optimierung einiger ausgewahlter Konverter und vergleichenden Messungen verifi-
ziert. Die Arbeit gliedert sich wie folgt: In Kapitel 2 wird das kalorimetrische Verfahren
zur Bestimmung von Bauteilverlusten aus der Abwarme vorgestellt. Durch die Einflh-
rung einer kompensierenden Temperaturreglung kann die Dauer einer Messung
deutlich reduziert werden. Kapitel 3 widmet sich den Eigenschaften von Leistungs-
halbleitern aus Silizium, Siliziumkarbid und Galliumnitrid und den in diesen Bauteilen
auftretenden Verlusten. Einen besonderen Schwerpunkt bilden dabei die Schaltver-
luste, die bevorzugt mit dem Doppelpulsversuch bestimmt werden. Die Problematik
der korrekten Erfassung von Schalterspannung und -strom wird diskutiert, ebenso
wie die kalorimetrische Messung von Schaltverlusten als Alternative zum Doppel-
pulsversuch. Kapitel 4 beschreibt die Verlustmechanismen in magnetischen Bautei-
len wie etwa Transformatoren und Drosselspulen sowie deren Messung und Model-
lierung. In Kapitel 5 schlieBlich wird die Simulation und Optimierung einiger Konverter
mit Leistungshalbleitern groRer Bandllicke anhand der entwickelten Bauteilverlust-
modelle beschrieben. Es handelt sich um einen galvanisch gekoppelten und einen
galvanisch getrennten DC-DC-Wandler und um drei verschiedene netzfreundliche
Gleichrichter. Die Ergebnisse wurden teilweise durch elektrische und kalorimetrische
Messungen validiert. Eine Zusammenfassung und einen Ausblick der in dieser Arbeit

behandelten Aspekte gibt Kapitel 6.
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2. Messung von Verlusten leistungselektronischer Bauelemente

Um die Verluste an elektrischen Bauteilen modellieren zu kdnnen, mussen diese in
geeigneter Weise moglichst genau gemessen werden. Dabei liegt zunachst die Mes-
sung der elektrischen Klemmengrélen Spannung und Strom zur Bestimmung der
Leistung nahe. Neben der korrekten Skalierung ist die zeitrichtige Erfassung der ge-
messenen Groflen von hoher Bedeutung (s. Kap. 3.6 ff.). Als problematisch erweist
sich bei induktiven oder kapazitiven Bauelementen die Unterscheidung zwischen
dem Blindleistungsanteil und dem Wirkleistungsanteil, welcher die Verluste reprasen-
tiert. Die Skalierung der Messgerate muss zwangslaufig an die volle Signalamplitude
angepasst werden, was zu einer schlechten Auflosung des eigentlichen Nutzsignals
fuhrt. Als Folge kdnnen die Verluste in magnetischen Bauteilen wie etwa Drosselspu-
len fur netzfreundliche Gleichrichter oder Transformatoren flir Resonanzkonverter
nur mit eingeschrankter Genauigkeit gemessen werden. Eine verlustbehaftete Dros-
selspule kann als Reihenschaltung aus einer idealen Induktivitdt mit dem Induktivi-

tatswert L und einem ohmschen Widerstand R beschrieben werden (s. Abb. 1 a)).

a) b)
U U |
| |_> R > £ IU
o_>_rvm_|:'_o U |
L
R - I
u Un I

Abb. 1: a) Ersatzschaltbild und b) Zeigerdiagramm flr eine verlustbehaftete Dros-

selspule

Der Verlustwinkel der verlustbehafteten Drosselspule lasst sich aus dem Zeigerdia-

gramm in Abb. 1 b) konstruieren:

& =tan‘lﬂ. (2.1)

So betragt beispielsweise der Verlustwinkel einer Resonanzdrosselspule mit Indukti-
vitatswert L =100 yH und Wicklungswiderstand R =100 mQ bei der Frequenz
w = 21 - 100 kHz nur ¢ = 0,09 °. Haufig ist das Verhaltnis R/wL noch kleiner, was im
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Sinne geringer Verluste zwar zu begrufen ist, eine exakte Messung der tatsachlich

auftretenden Verluste jedoch deutlich erschwert.

2.1 Kalorimetrische Messung von Verlusten

Eine alternative Methode von Bauteilverlusten stellt das kalorimetrische Messverfah-
ren dar: Alle Verlustmechanismen in elektrischen Bauteilen fihren zur Umwandlung
elektrischer Energie in Warme. Folglich kann man aus der Warmemenge Ruck-
schlusse auf die elektrische Verlustleistung am Bauteil schlieBen [RPB+04]
[GGB+01]. Es kann zwischen drei verschiedenen Kalorimetertypen unterschieden
werden (s. Abb. 2) [XCOO07].

?) TR b) ©
DUT
DUT
$ Run
J J Ja
st v

Abb. 2: a) Warmebilanzkalorimeter b) Warmeflusskalorimeter c) adiabatisches

Kalorimeter

Ein Warmebilanzkalorimeter besteht aus einem thermisch isolierenden Behaltnis mit
einem Warmetauscher. Durch den Warmetauscher wird ein Kihimedium geleitet.

Aus der Temperaturdifferenz A3 zwischen Vor- und Rucklauf, der isobaren spezifi-
schen Warmekapazitat cp und dem Massenfluss des Kihimediums ‘;—’: wird die ein-

getragene Warmeleistung bestimmt:

dm dm
" AY = CPE (19V - 7-9r) . (22)

Py, = ey

Dieser Kalorimetertyp eignet sich auch fur grole Warmeleistungen, weil der Prifling

durch das Kihimedium entwarmt wird.
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Bei einem Warmeflusskalorimeter wird die Temperaturdifferenz an einer Aufdenwand
mit einem bekannten thermischen Widerstand fur die Bestimmung der Warmeleis-

tung ausgewertet:

191 - 193
R

Py = (2.3)
Falls der thermische Widerstand der AuRenwand so groB ist, dass keinerlei Warme-
fluss zustande kommt, warmt sich das Medium im Kalorimeter entsprechend der ein-
gebrachten Warmemenge auf. In diesem Fall spricht man von einem adiabatischen
Kalorimeter. Die zugefuhrte Warmemenge Qw ergibt sich aus der Temperaturdiffe-
renz Ad vor und nach Warmeabgabe des Priflings und der isochoren spezifischen

Warmekapazitat cy des Mediums:

Dieser Kalorimetertyp kann eingesetzt werden, wenn nur geringe Warmemengen bei

einem einmaligen Ereignis freigesetzt werden.

a) b)
¢Rth 6 . .

iDUT 79[ 193 5 ............... .............. ............. “
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Abb. 3: a) Versuchsaufbau zur kalorimetrischen Vermessung der Bauteilverluste

b) Verlustleistung Py, in Abhangigkeit zur Temperaturdifferenz Ad

In dieser Arbeit wurde ein Warmeflusskalorimeter entwickelt und fur Verlustmessun-
gen genutzt. Es besteht aus einer warmeisolierenden Box aus Polystyrol (s. Abb. 3
a)). Fur die Messung der Innentemperatur & und der AuRentemperatur J, wurden
Temperatursensoren auf der Innen- und Aul3enseite montiert, etwa auf halber Hohe
einer der senkrechten Wande. Der Deckel lasst sich fur den Einbau des Pruflings

abnehmen. Zwischen Deckel und Box befindet sich eine Nut, die einen Luftaus-
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tausch mit der Umgebung verhindert. Zum Zwecke der Kalibrierung befindet sich au-
Rerdem ein Heizwiderstand R in der Box, womit eine definierte Warmeleistung ab-
gegeben werden kann. Die Leistung am Heizwiderstand P, wird aus dem Heizstrom

I, und dem Widerstandswert Ry, berechnet:
P, = Ry} . (2.5)

Unberucksichtigt bleibt hierbei die Abwarme der Zuleitungen. Bei dem Heizwider-
stand handelt es sich um einen Drahtwiderstand im Aluminiumgehause des Herstel-
lers Vishay Dale [Dal17] mit dem Widerstandswert R, = 1,5 Q + 1 %. Der Tempera-
turkoeffizient at betragt 50 ppm /°C, bei einer Differenztemperatur Ad= 100 °C

ergibt sich fur die maximale Abweichung des Widerstandswertes:
+1%+ A9 ar=+1%+100°C -50-10° = =+15%. (2.6)

Das verwendete Strommessgerat Fluke 8845A garantiert im 10 A Messbereich eine
Abweichung kleiner + 0,15 %. Insgesamt erreicht die Leistungsmessung also eine

Genauigkeit von = 1,8 %.

Ad | °C
o o

0 40 80 120 160 200
t/ min

10+

Pnl W

0 40 80 120 160 200
t/ min
Abb. 4: Zeitlicher Verlauf der Temperaturdifferenz A3 bei konstanter Warmeleistung

Pn=35W

Zunachst wurde ein rein passives Messverfahren erprobt: Zu Beginn der Vermes-
sung, nach dem Verschlie3en der Box, sind Innen- und Aulentemperatur gleich, die
Temperaturdifferenz ist Null. Nun wird der Prifling im zu vermessenden Arbeitspunkt
betrieben und aufgrund der Abwarme beginnt die Temperaturdifferenz zu steigen. Es
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muss naturlich Sorge dafur getragen werden, dass sich der Arbeitspunkt wahrend
der Messung uber einen langeren Zeitpunkt nicht verschiebt und auch die Aul3en-
temperatur sich nicht andert. Nach einiger Zeit ist der Ausgleichsvorgang abge-
schlossen und die Temperaturdifferenz bleibt konstant. Im Diagramm Abb. 3 b) kann
nun die Verlustleistung Ph(AJ) abgelesen werden. In Abb. 4 ist der zeitliche Verlauf
der Temperaturdifferenz A3 bei konstanter Warmeleistung Py, = 3,5 W aufgetragen,
die mit dem ohmschen Heizwiderstand zugeflhrt wurde.

Aufgrund der hohen thermischen Zeitkonstante r, des Kalorimeters und des Prif-
lings dauert es etwa 220 Minuten, bis sich eine konstante Temperaturdifferenz ein-
stellt und das Messergebnis abgelesen werden kann. Eine Messdauer von fast vier
Stunden ist im Allgemeinen nicht akzeptabel: Falls ein Prufling in vielen Arbeitspunk-
ten vermessen werden muss, vergehen fur die gesamte Messreihe schnell Tage
oder Wochen. Haufig handelt es sich bei den Pruflingen und bei den zum Betrieb
notwendigen leitungselektronischen Schaltungen um Laborprototypen, die generell
eine hohe Ausfallrate aufweisen und nicht ausreichend fir Langzeitbetrieb erprobt
sind. Die Glasubergangstemperatur von Polystyrol betragt etwa 100 °C, weshalb der
Deckel der Box bereits bei Warmeleistungen Py =220 W zu schmelzen und in der
Folge zu verschmoren beginnt, was im Laufe der Entwicklung des Kalorimeters eini-
ge Male vorgekommen ist. Daher muss das Experiment permanent durch Laborper-

sonal Uberwacht werden.
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2.2 Kalorimetrische Messung mit kompensierender Temperaturre-
gelung

Um den Messvorgang zu beschleunigen, wurde eine kompensierende Temperatur-
regelung entwickelt [BKA+17]. Der Heizwiderstand, der ursprunglich nur zur Kalibrie-
rung vorgesehen war, wird nun permanent betrieben. Ein Temperaturregler sorgt fur
eine konstante Temperaturdifferenz. Die Temperaturdifferenz wird zu Beginn der
Messung so festgelegt, dass die Heizleistung des Widerstandes hoher als die zu er-

wartenden Verluste des Priflings ist.

a) Temperatur- Heizleistungs- pour(t)
regler regler
AS* ph*(t)
I pOo—>| Cy(s) — Co(s) » A1)
Netzwerkmodell mit
konzentrierten Elementen
b)
AF* Laborrechner: AS(t) Temperatur-
—» -Regelung < messung
-Datenerfassung

o ro——————— = -~
T ‘ I I
s I |
ds I I
2 m:“’ 80 100 pDUT(t) I 19 19 I
A I | a I
. | DUT |
pn*(t) pn(t) I |
' | |
. {1 |
Tiefsetzsteller | R |
! |
l |
I ; I
| Kalorimeter |

Abb. 5: a) Struktur der kompensierenden Temperaturregelung b) Schematischer

Aufbau von Kalorimeter, Mess- und Regelungseinrichtungen

In Abb. 5 a) ist die Struktur der kompensierenden Temperaturregelung dargestellt.
Die Dynamik der Leistungsregelung am Heizwiderstand ist um GroéRenordnungen
schneller als die thermische Zeitkonstante des Kalorimeters. Daher kann die Leis-
tungsregelung gegenuber der Temperaturregelung als ideal angesehen werden, wo-
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raus C,= 1 folgt. Hieraus kann die FUhrungsibertragungsfunktion G(s) abgeleitet

werden:

Cy(s)G(s)
1+ Cy(s)G(s)~

Gr(s) = (2.7)

Die zusatzliche Leistung ppur(t) des Priflings kann als Stérgrofle aufgefasst werden,

mit folgender Storubertragungsfunktion:

G(s)
1+ Cy(s)G(s)’

Gy(s) = (2.8)
FUr die Temperatur- und Leistungsregelung wird ein Laborrechner verwendet. Der
Laborrechner ist mit analogen und digitalen Ein- und Ausgangen ausgestattet, die
zur Messung analoger Signale oder zur Ausgabe eines pulsweitenmodulierten Sig-
nals geeignet sind. Ein Widerstandsthermometer mit zwei PT100 Temperatursenso-
ren, die in einer Brickenschaltung mit anschlieRendem Messverstarker verschaltet
sind, dient zur Erfassung der Temperaturdifferenz. Das der Temperaturdifferenz pro-
portionale Spannungssignal wird einem analogen Eingang des Laborrechners zuge-
fuhrt. Der Temperaturregler gibt den Sollwert flr die Heizleistung pn*(t) an den Heiz-
leistungsregler weiter. Die Einstellung der Heizleistung P, am Widerstand Ry erfolgt
mit einem Tiefsetzsteller, welcher mit Einrichtungen zur Messung der Ausgangsleis-
tung ausgestattet ist, die an den Heizleistungsregler zurlckgeflhrt werden. An den
Tiefsetzsteller wird ein pulsweitenmoduliertes Signal abgegeben. Der Laborrechner
erfasst wahrend des Experiments permanent die Temperaturdifferenz und die Heiz-
leistung und speichert diese Informationen in aquidistanten Zeitschritten ab. Zu Be-
ginn des Experiments betragt die Temperaturdifferenz A3 =0 °C. Mit der auf 10 W
begrenzten Heizleistung P stellt sich eine konstante Temperaturdifferenz A$ = 15 °C

bereits nach etwa 45 Minuten ein.

10
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Abb. 6: Zeitlicher Verlauf von Temperaturdifferenz A$ und Heizleistung pn,

Zum Zeitpunkt t; wird ein zweiter onmscher Widerstand als Prifling mit wohldefinier-
ter Verlustleistung eingeschaltet. Die Temperaturdifferenz steigt kurzzeitig an, bis die
Temperaturregelung nach etwa 30 Minuten zum Zeitpunkt f; die Stérung durch den
Prifling soweit ausgeregelt hat, dass wieder eine konstante Leistung am Heizwider-
stand anliegt. Die gemessene Verlustleistung des Priflings kann nun aus der Diffe-

renz der Heizleistung bestimmt werden:
PDUT,mess = AP, = pn(t1) — (L) . (2.9)

Im gezeigten Beispiel wurde die Verlustleistung am Prufling anhand einer elektri-
schen Messung mit Tischmultimetern des Typs Fluke 8845A auf exakt Ppytr =4 W
eingestellt. Das kalorimetrische Messsystem bestimmte die Verlustleistung auf
Pput mess = 3,95 W. Die Gesamtdauer der Messung konnte durch die kompensieren-
de Temperaturregelung von 220 Minuten auf 75 Minuten gesenkt werden. Bei der
passiven Messmethode wirde jede weitere Messung erneut 220 Minuten dauern,
wahrend mit der kompensierenden Temperaturregelung nun alle 30 Minuten ein
neuer Arbeitspunkt angefahren werden kann. Das entspricht einer Zeitersparnis um
Faktor Sieben.
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3. Messung und Modellierung von Halbleiterverlusten

3.1 Eigenschaften von Leistungshalbleitern mit groRer Bandliicke

Betrachtet man die Entwicklung von Transistoren seit der Erfindung des Bipolartran-
sistors im Jahre 1947, so ist seit Anfang der 1970er Jahre Silizium (Si) das dominie-
rende Material fur Halbleiter. Nachdem zunachst Transistoren und Dioden auf Basis
von Germanium (Ge) vorherrschend waren, hat sich Silizium aufgrund geringerer
Herstellungskosten und hoherer Zuverlassigkeit durchgesetzt. In der Folge wurden
auch MOSFET und IGBT auf Basis von Silizium als Halbleitermaterial entwickelt.
Diese Halbleiterschalter werden seit den 1980er Jahren in verschiedenen Anwen-
dungsbereichen der elektronischen Stromversorgungen und Maschinenumrichter
eingesetzt und haben die klassischen bipolaren Halbleiterschalter wie Bipolartransis-
tor, Thyristor und GTO weitestgehend verdrangt. Fir spezielle Anwendungen gab es
neben Silizium stets weitere Halbleitermaterialien. So werden die Materialien Silizi-
umkarbid (SiC) und Galliumarsenid (GaAs) beispielsweise fur Leuchtdioden einge-
setzt, denn mit der Bandlicke von Silizium lassen sich keine Farben mit Wellenlan-
gen im sichtbaren Bereich realisieren. Aullerdem finden JFET auf Basis von GaAs
Anwendung in linearen Leistungsverstarkern fur Frequenzen im Gigahertzbereich,
etwa in der Radar- und Funktechnik. Eine weitere Galliumverbindung, die sich flr die
Herstellung von Transistoren eignet, ist Galliumnitrid. Die physikalischen Eigenschaf-
ten von SiC und GaN im Vergleich zu Silizium sind in Abb. 7 und Tab. 1 zusammen-
gefasst [MGP+14]. Aus der gréfleren Bandllcke E4 und der héheren kritischen Feld-
starke Eyit ergibt sich die hohere Sperrfahigkeit. Die hdhere Schmelztemperatur Js
und die bessere Warmeleitfahigkeit A erlauben den Betrieb bei hdheren Temperatu-
ren, die groRere Elektronenbeweglichkeit u, schlieBlich fihrt zu schnelleren Schalt-
vorgangen und verringerten Schalt- und Durchlassverlusten.

In den frithen 2000er Jahren wurde mit Schottkydioden auf SiC-Basis ein neues Bau-
teil fur Schaltnetzteile eingefihrt. SiC-Dioden weisen im Gegensatz zu Si-Dioden ein

verbessertes Reverse-Recovery-Verhalten auf.
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kritische Feldstarke — Sj
Eua/ 1% — sic
5 — GaN
Bandliicke ~ Warmeleitfahigkeit
EyleV , W
Al10 mK

Elektronengeschwindigkeit

V/1OT

Schmelztemperatur
9s110%°C

Abb. 7: Vergleich der physikalischen Eigenschaften von Si-, SiC- und GaN-
Halbleitern [Bro15]

In der Folge verursachen die SiC-Dioden nur geringe Rlckstrome beim Abschalten,
was sie fur den Einsatz in hartschaltenden Konvertern pradestiniert. Daher werden
SiC-Dioden zusammen mit Superjunction-MOSFETs beispielsweise in Hochsetzstel-
lern netzfreundlicher Gleichrichter eingesetzt, wodurch der Wirkungsgrad dieser
Schaltungen in den 2000er Jahren auf bis zu 98% gesteigert werden konnte [LDZ04].
In Halbbrickentopologien bleibt das Problem der hinsichtlich ihres Recovery-

Verhalten mangelhaften Inversdiode von Superjunction-MOSFETSs bestehen.

Parameter Einheit | Si SiC GaN
Bandliicke E, eV 1,1 2,9 3,4
Kritische elektr. Feldstarke Eqit | V/m 30-10° 250-10° 330-10°
Elektronenbeweglichkeit i, m?Vs | 130102 |26-107 200-107
Elektronengeschwindigkeit v | cm/s 1,0-10" | 2,010’ 2,210’
Permittivitat & - 11,4 9,7 9,5
Warmeleitfahigkeit A W/mK | 1,510> | 3,810° 1,3:102
Temperatur Schmelzpunkt 3s | °C 1400 2300 2500

Tab. 1: Vergleich der physikalischen Eigenschaften von Si-, SiC- und GaN-

Halbleitern [Bro15]

Das Umgehen der Inversdiode durch Reihenschaltung einer weiteren Diode und Pa-
rallelschaltung einer schnellen PIN- oder SiC-Diode ist aufgrund der erhéhten Durch-

lassverluste keine Option. Als erste aktive Leistungsschalter auf SiC-Basis wurden
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JFET entwickelt. Diese sind jedoch selbstleitend, zum Sperren muss eine negative
Spannung Ugsj zwischen Gate und Source angelegt werden. Dieses Verhalten ist fur
leistungselektronische Konverter denkbar ungunstig. Daher kam schnell die Losung
auf, den SiC-JFET mit einem Niedervolt-Si-MOSFET zu kaskodieren (s. Abb. 8 a)).
Beim Abschaltvorgang fallt die Spannung erst am Niedervolt-Si-MOSFET ab, bis der

SiC-JFET schlieBlich sperrt und den groReren Teil der Sperrspannung ubernimmt.

a) b)
De
‘|' SiC JFET
dl
— — trench D
Uss| G | | SiMOSFET Source
° : trench SiC m Drift layer
Seo SiC sub
S Mewl

Abb. 8: a) SiC-JFET kaskadiert mit einem Si-MOSFET b) Selbstsperrender SiC-
MOSFET mit doppelter Trenchstruktur [NNA+11]

Durch den zusatzlichen Si-MOSFET liegt keine reine SiC-Struktur mehr vor, weshalb
die maximale Temperatur eines Si-Halbleiters maligeblich ist. Weitere Entwicklungen
haben zum SiC-MOSFET gefluhrt, der selbstsperrend ist und sich daher abgesehen
von einer hoheren anzulegenden Gate-Source-Spannung im Leitendzustand hin-
sichtlich des Treibers kaum von einem Si-MOSFET unterscheidet (s. Abb. 8 b)). Das
Recovery-Verhalten der Inversdioden des SiC-MOSFET entspricht dem Verhalten
einer PIN-Diode, es gibt somit auch im Halbbrickenbetrieb keinerlei Einschrankun-
gen beim harten Schalten. Wahrend SiC-MOSFET einen Spannungsfestigkeitsbe-
reich von 900 V bis Uber 1,7 kV abdecken, sind GaN-HEMT im Bereich von 30 V bis
650 V auf dem Markt verflugbar. In elektronischen Stromversorgungen mit 400 V
Zwischenkreisspannung werden bisher typischerweise 650V Si-MOSFET einge-
setzt, die einen geringeren Kanalwiderstand als 900 V SiC-MOSFET aufweisen. Da-
her wurden in diesem Spannungsbereich bisher hauptsachlich die GaN-HEMT als
neue Schaltertechnologie genutzt. GaN-HEMT zeichnen sich durch einen sehr klei-

nen Kanalwiderstand pro Chipflache aus, zudem haben sie sehr geringe Schaltver-
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luste. Der Leitungsmechanismus in GaN-HEMT kommt durch ein zweidimensionales
Elektronengas zustande, das sich an der Grenzflache zwischen zwei unterschiedlich
dotierten Schichten ausbildet, die z.B. aus den Materialien GaN und AlGaN beste-
hen. In der Struktur des GaN-HEMT gibt es keine parasitare Inversdiode, wie es
beim Si- und SiC-MOSFET der Fall ist. Um die Stromleitung in Ruckwartsrichtung
auch ohne aktive Ansteuerung des GaN-HEMT zu erreichen, wird die Funktion der
Inversdiode durch Aufsteuern des Kanals emuliert. Ahnlich wie SiC-JFET sind auch
GaN-HEMT selbstleitende Bauteile, weshalb einige Hersteller ebenfalls hier zu der
Losung der Kaskodierung mit einem Niedervolt-Si-MOSFET greifen. Es besteht je-
doch auch die Mdglichkeit, den GaN-HEMT durch das Einfligen einer positiv dotier-
ten Schicht am Gate zu einem selbstsperrenden Bauteil zu machen [HKB+10] (s.
Abb. 9 a)). Durch diese MalRnahme wird der Potentialtopf des Kanals aus dem Fer-
miniveau geschoben und zumindest eine geringe Schwellenspannung erzielt. Die
Eigenschaften eines selbstsperrenden GaN-HEMT lassen sich anhand des Typs
GS66516T des Herstellers GaN Systems beschreiben. Aufgrund der geringen
Schwellenspannung Ugsi = 1,3 V muss sichergestellt werden, dass der Transistor
nicht durch in die Gate-Zuleitung eingekoppelte Stérungen eingeschaltet wird, was
gegebenenfalls zum Brickenkurzschluss und somit zur Zerstérung der Bauteile fuh-

ren kann.
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Abb. 9: a) Struktur eines selbstsperrenden GaN-HEMT mit p-dotiertem Ga-
te [HKB+10] b) Ausgangskennlinienfeld eines GaN-HEMT fir den Inversbe-

trieb bei unterschiedlichen Gate-Source-Spannungen Ugs [GaN14]

Um den GaN-HEMT sicher im abgeschalteten Zustand zu halten, kann eine negative
Gate-Source-Spannung anlegt werden. Die negative Gate-Source-Spannung ver-
schiebt allerdings auch die Schwellenspannung der emulierten Inversdiode (s. Abb. 9
b)), was zu erheblich groReren Durchlassverlusten fuhrt, wenn der Strom wahrend
der Wechselsperrzeit Uber die Inversdiode fliet. Daher ist eine Gate-Source-
Spannung ugs < 0V im abgeschalteten Zustand nicht zu empfehlen. Der vom Her-
steller angegebene Kanalwiderstand Rpson = 25 mQ wird bei einer Gate-Source-
Spannung ugs = 6,0 V erreicht. Die maximale Gate-Source-Spannung liegt allerdings
bei nur ugs = 7,0 V im statischen und bei ugs = 10,0 V im dynamischen Fall. Bei gro-
Reren Spannungen kann die Isolation zwischen Gate und Source durchbrochen wer-
den. All dies macht vor allem die Auslegung der Treiberschaltung zu einer Heraus-

forderung im Vergleich zu klassischen Si-MOSFET.
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3.2 Durchlassverluste in Leistungshalbleiterbauelementen

Wann immer Leistungshalbleiter Strom flhren, treten Durchlassverluste auf. Es kann
dabei zwischen zwei verschiedenen Verlustmechanismen unterschieden werden: Bei
bipolaren Bauteilen wie etwa Siliziumdioden, IGBTs oder BJTs gibt es pn-
Ubergénge, die sich neben anderen Parametern durch eine Schwellenspannung Urg
charakterisieren lassen. Bei unipolaren Bauteilen, wie MOSFETs auf Si, SiC oder
GaN Basis, liegt im eingeschalteten Zustand ein Durchlasswiderstand Rpson Vor. Im
Folgenden wird die Berechnung der Durchlassverluste anhand dieser Bauteilparame-
ter naher beschrieben [Spe10]. In Abb. 10 a) ist die idealisierte Kennlinie einer pn-
Diode dargestellt. In Bauteilen mit pn-Ubergéngen tragen zwei Ladungstragerarten

(Elektronen und Defektelektronen bzw. ,Locher”) zur Stromleitung bei.

a) .
IFh
b) Uro
IF,n' ————— Alr _>E I'e
AUE A ir K
0 ur
0 UTO Ur

Abb. 10: a) Idealisierte Kennlinie und b) Ersatzschaltbild einer pn-Diode im leiten-
den Zustand
Die Durchlassspannung ur einer pn-Diode setzt sich aus der Schwellenspannung Urg

und dem Spannungsabfall am differentiellen Widerstand rr zusammen (siehe Abb. 10

b)):

uF=UT0+rF-iFmitrF=AA—’I’:. (3.1)
Der differentielle Widerstand lasst sich aus der Steigung der Tangente bestimmen,
die bei Nennstrom /r, an die Kennlinie angelegt wird. Wird dieser differentielle Wi-
derstand als konstant angenommen, gentgen fir die Berechnung der Durchlassver-

luste der Mittelwert i und der Effektivwert /r des Stromes durch die Diode:

PDD=UT0-i_F+TF-I§. (32)
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Die Berechnung der Durchlassverluste von IGBTs erfolgt auf gleiche Weise. Neben
IGBTs kommen heute bei schaltenden Konvertern mit hohen Schaltfrequenzen vor
allem MOSFETs zum Einsatz. Bei MOSFETs wird die elektrische Leitfahigkeit des
Substrates durch ein elektrisches Feld mit der Gate-Source-Spannung ugs gesteuert.
Im Gegensatz zu IGBTs steht nur eine Ladungstragerart fur die Stromleitung zur Ver-
fugung. Daher entfallt der Ladungsspeicher-Effekt bipolarer Leistungshalbleiter, was
zu schnellerem Abschalten fihrt.

Das idealisierte Ausgangskennlinienfeld eines MOSFETs ist in Abb. 11 a) dargestellt.
Um die Durchlassverluste moglichst gering zu halten, ist in schaltenden Konvertern
vor allem der Betrieb im ohmschen Bereich bei kleinen Drain-Source-Spannungen
Ups relevant.

a) ohmscher Ubergangs- Séttigungs-
. ABereich bereich bereich

Ip | A
AUps

;; \ Ves b) in
Alp [ \\ : C

! ]

) Ups
7

G
/ NUGS = const. Ugs l()

0= >
0 Ups

Abb. 11: a) Idealisierte Ausgangskennlinien und b) Ersatzschaltbild eines MOSFET

Der MOSFET wird mit einer hohen Gate-Source-Spannung, die bei Si-MOSFETs im
Bereich von ugs = 12...15 V liegt, voll durchgesteuert. Aus der Anderung der Drain-
Source-Spannung Ups in Abhangigkeit zur Anderung des Drainstromes ip folgt dann

der Durchlasswiderstand:

Alp

Rpson(Ugs) = (3.3)

Die Durchlassverluste konnen nun aus dem Effektivwert des Stromes durch den
MOSFET berechnet werden:

Pps = Rpson ° I]% . (34)
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FUr die Berechnung des Strommittelwertes und -effektivwertes durch die Leistungs-
halbleiter wird eine entsprechende Schaltungssimulation oder ein Berechnungsskript
bendtigt. Die Entwicklung eines Berechnungsskriptes fur einen netzfreundlichen
Gleichrichter im stromkontinuierlichen Betrieb in Totem-Pole-Struktur ist im Kapitel 5

beschrieben.

3.3 Verluste in Treiberschaltungen

Aufgrund der bei den Umladungsvorgangen am Gate auftretenden Strome kdnnen
auch spannungsgesteuerte Leistungshalbleiter nicht leistungslos geschaltet werden.
Es treten Treiberverluste auf, die je nach Art des verwendeten Leistungshalbleiters
nicht unerheblich sind. Fur eine Abschatzung der Treiberverluste werden die Vor-
gange am Gate eines MOSFETs beim Einschaltvorgang betrachtet (siehe Abb. 12)
[Bal06]. Die Gate-Source-Kapazitat Cgs und die Gate-Drain-Kapazitat Cgp sind als
parasitare Elemente des MOSFETs zu verstehen und daher in grau eingezeichnet.
Der MOSFET ist Uber einen ohmschen Lastwiderstand R_ mit einer Gleichspan-

nungsquelle Upc verbunden.

CGS CGD CGS

Ues A‘Qesl J Qep - ‘Qeszz
RL UM Millerplateau UTr
b Un1
-
S C Cos A !
S R S Dl
T Dc Ups
. H Ubs Ubc _
U+, QD I Ugs CGs—|— Ip I Use
R
| \ >

fo 4y t t t t

Abb. 12: Idealisierte Spannungsverlaufe am MOSFET E)e;szinscP?altv;rgang

Zum Zeitpunkt fp wird der Schalter S von der Position 0 auf die Position 1 geschaltet.
In der Folge wird die Parallelschaltung aus Gate-Source-Kapazitat Cgs und Gate-
Drain-Kapazitat Cgp Uber den Gatewiderstand Rg geladen. Der Drainstrom ip beginnt
zu steigen, nachdem zum Zeitpunkt t; die Schwellenspannung Uy, Uberschritten wird.
Sobald die Drain-Source-Spannung ups anfangt zu sinken, entladt sich ab dem Zeit-
punkt t, die Gate-Drain-Kapazitat Cgp Uber den Gatewiderstand. Die Gate-Source-

Spannung bleibt daher nahezu konstant, bis der Umladevorgang abgeschlossen ist

20



Messung und Modellierung von Halbleiterverlusten

und die Drain-Source-Spannung am Zeitpunkt t3 Null erreicht. Die charakteristische
Stufe im Verlauf der Gate-Source-Spannung ist als Millerplateau bekannt. Anschlie-
Rend wird die Gate-Source-Kapazitat Css noch weiter geladen, bis die volle Treiber-
spannung Ut am Gate anliegt. Die in den Gatekapazitaten gespeicherte Energie Egs

folgt aus der Integration der Gate-Source-Spannung ugs(qc) Uber die Ladung qgc:

Qgz

Egs = f ugs(qe) - dqg. (3.9)
0

Anhand der Spannung Uy wahrend des Millerplateaus lasst sich die in den Gateka-

pazitaten gespeicherte Energie berechnen:

1 1 1
Egy = (E Qgs1 + Qgp + EQGSZ) Uu + > Qgs2Urr - (3.6)

Unter der Annahme, dass die Energie Egs bei jedem Schaltvorgang vom Gatewider-
stand Rg dissipiert wird, erhalt man die Treiberverluste aus dem Produkt mit der

Schaltfrequenz fs:
Prr = 2Egsfs - (3-7)

Der Verlauf der Gate-Source-Spannung ugs in Abhangigkeit zur Ladung am Gate qc
und der Drain-Source-Spannung ups ist Ublicherweise im Datenblatt enthalten. Folg-

lich kbnnen die Treiberverluste ohne weitere Messungen abgeschatzt werden.
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3.4 Messung von Schaltverlusten mit dem Doppelpulsversuch

Die in Leistungshalbleitern auftretenden Schaltverluste hangen von vielen Einflussen
ab. Im Wesentlichen betrachtet man den Einfluss von Schalterspannung, also die
Spannung, die durch den Schalter im gesperrten Zustand blockiert werden muss,
und Schalterstrom, also dem Strom, den der Schalter im leitenden Zustand flUhren
muss. Haufig kann die Schalterspannung als konstant angesehen werden, so dass
sich eine reine Abhangigkeit vom Strom ergibt. Die Temperatur des Halbleiters hat
nicht nur Einfluss auf die Durchlassverluste, sondern auch auf die Schaltverluste,

wenn auch in geringerem Umfang.

EDoff EDon
l io ] UDCA Up Eson Esoff
Y S -
—o Ip
—— -
Upc <> » C t
I ° U A
Sl 2K Jus s P W
ucC b v l[pg--r------- s LT~
-—o0 L
Yis -
< > t

tp

Abb. 13: Prinzipschaltbild und qualitative Signalverlaufe beim Doppelpulsversuch

Der Doppelpulsversuch (siehe Abb. 13) stellt die bewahrte Methode zur messtechni-
schen Bestimmung von Schaltverlusten dar [LMT88], [LK02]. Im Rahmen dieser Ar-
beit wurde ein entsprechender Versuchstand aufgebaut, sieche Anhang A.1. Der Pruf-
ling, Schalter S, wird fur die Untersuchung in eine Schaltzelle eingebaut. Diese be-
steht aus der Diode D, der Spule L, dem Kondensator C und einer Gleichspan-
nungsquelle mit der Spannung Upc. Mit einem Mikrokontroller uC werden zwei Pulse
unterschiedlicher Lange generiert, die Uber eine geeignete Treiberschaltung auf den
Steuereingang des Schalters gegeben werden. Der erste Puls dient zur prazisen
Einstellung des Schalterstroms, die eigentliche Messung erfolgt mittels eines zweiten
Pulses. Unter der Voraussetzung, dass die Spule L vor Beginn der Messung strom-
los ist, ergibt sich der Schalterstrom is in Abhangigkeit der Dauer des ersten Pulses

tr zu:
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U
is(tp) = %"-tp. (3.8)

Der Kondensator C setzt sich aus einer Parallelschaltung von Folien- und Keramik-
kondensatoren mit moglichst geringer parasitarer Induktivitdt zusammen und sorgt
dafur, dass die Spannung Upc wahrend des Schaltvorgangs konstant bleibt und es
nur zu geringem Uberschwingen der Schalterspannung us beim Abschaltvorgang
kommt. Zur Messung von Schalterspannung us und Schalterstrom Js ist ein digitales
Speicheroszilloskop mit dem Schalter verbunden. Hiermit werden die Strom- und
Spannungsverlaufe wahrend des Schaltvorgangs erfasst und in einem Datenvektor
gespeichert. Der Momentanwert fur die Schalterverlustleistung ergibt sich aus dem

Produkt aus Strom und Spannung:
ps(t) = us(t) - is(t) . (3.9)

Die Verlustarbeit am Schalter errechnet sich aus der Integration Gber einen Schalt-

vorgang:
t

es(t) = fps (1) - dr. (3.10)

0

Wahrend der Schaltvorgange fallen in kurzer Zeit hohe Verlustbeitrage an (siehe
Abb. 15). Diese zeichnen sich deutlich von den durch die Durchlassverluste verur-

sachten Anteilen im Intervall [t,, t5] ab.

.

[ 299
Schnittstelle zum PC

Abb. 14: Versuchsstand zur Messung von Schaltverlusten mit dem Doppelpulsver-

such
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is(t) 1 A

ps(t) / kW

es(t) / mJ

Abb. 15: Schalterspannung us(f) und -strom is(t), Leistung ps(f) und Arbeit es(f)

Aus der Hohe der Stufen kdnnen die Verluste fur den jeweiligen Schaltvorgang be-

stimmt werden:

Eson = es(tz) — es(ty), Esoe = es(ty) — es(t3) .

Um ein Kennfeld der Schaltverluste zu erhalten, muss der Schalter in allen relevan-
ten Arbeitspunkten vermessen werden. Abb. 16 zeigt die Schaltverluste fur einen

SiC-MOSFET bei verschiedenen Schalterspannungen und -stromen.

(3.11)
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Abb. 16: Einschaltverluste Eson und Ausschaltverluste Esqs in Abhangigkeit von
Schalterspannung us und -strom Js fur den Si-MOSFET IPP65R065C7 bei

Temperatur 9s = 60 °C

In vielen Anwendungen ist zusatzlich die Temperaturabhangigkeit der Schaltverluste
relevant. Da der Messvorgang selbst kaum zu einer Erwarmung der Schalter flhrt,
muss durch einen Heizwiderstand Warme zugefihrt werden. Der Heizwiderstand
wird gemeinsam mit den Schaltern auf eine Kupferschiene montiert (s. Abb. 14). Die
Kupferschiene dient zur Kopplung von Warmequelle und Prifling und sorgt mit ihrer

Warmekapazitat Cy, fir die notige thermische Tragheit.

2,0 1 350 1
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Abb. 17: Einschaltverluste E,,s und Ausschaltverluste Eq¢s in Abhangigkeit von
Schalterstrom is und -temperatur J9s flir den IGBT IKW30N60H3 bei der zu
schaltenden Spannung us = 400 V [Bau13]
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Mithilfe eines Sensors wird die Temperatur Js in unmittelbarer Nahe der Schalter er-
fasst und einer Temperaturregelung zugefuhrt. Die Erzeugung der Schaltsignale und
die Temperaturregelung erfolgt mit einem Mikrocontroller.

Durch die Auslegung der Treiberschaltung lassen sich die Schaltverluste mal3geblich
beeinflussen. Je nach Art des Schalters kommen unterschiedliche Treiber, uni- oder
bipolare Treiberspannungen und Gatewiderstande in Betracht. Grundsatzlich steigt
die Schaltgeschwindigkeit mit kleineren Werten fur den Gatewiderstand an. Durch
die kirzere Uberlappungszeit von Strom und Spannung wéahrend des Schaltvor-

gangs nehmen somit auch die Schaltverluste ab. Gleichzeitig steigt aber auch die

dis

5. an. was durch parasitare Induktivitaten in der

Stromanderung am Schalter

Schaltmasche zu Uberspannung beim Abschalten fihrt. In [CPI85] wird ein theoreti-
scher Ansatz fur die Optimierung des Schaltverhaltens unter Berlcksichtigung para-
sitarer Elemente in der Schaltmasche beschrieben. In der Praxis stehen viele der
bendtigten Werte jedoch nicht zur Verfligung und mussten erst aufwendig ausge-
messen werden. Daher ist es zielfUhrender, eine Reihe von Werten Rg fur den Ga-
tewiderstand iterativ zu bestimmen, um den Wert zu finden, an dem die geringsten
Schaltverluste in Summe Essmin auftreten. Die Variation des Widerstandswertes
konnte mit einem Potentiometer realisiert werden. Ein solches Potentiometer bringt
allerdings zusatzliche Streuinduktivitat in die Masche zwischen Treiber und Gate.
Aullerdem ist ein Potentiometer nicht reproduzierbar auf bestimmte feste Werte ein-
zustellen, wenn der Wert nicht jedes Mal ausgemessen wird. Eben das ist aber wun-
schenswert, um verschiedene Schalter vergleichen zu kénnen. Daher wurde hier ei-
ne andere Losung gewahlt: Insgesamt acht Widerstande mit je 22 Q kdénnen einzeln
Uber Schalter parallel geschaltet werden (s. Abb. 18 a)). Aus der Parallelschaltung
folgen die Widerstandswerte R = {22; 11, 7,3; 5,5; 4,4; 3,7; 3,1; 2,8} Q.
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Abb. 18: a) Treiberschaltung mit variablen Gatewiderstand Rg b) Schaltverluste fur
den IGBT IKWS50N65H5 bei unterschiedlichen Gatewiderstanden

In Abb. 18 b) sind die Schaltverluste flir den IGBT IKW50N65H5 bei unterschiedli-
chen Gatewiderstanden aufgetragen. Die Schalterspannung us betragt 400 V, der
geschaltete Strom is = 18 A. Die Summe der Schaltverluste Ess = Eson + Esoff hat bei
Rs = 3,1 Q ein Minimum. Fr kleinere Werte Rg steigen die Ausschaltverluste wieder

an. Hier wirkt sich die bereits genannte Uberspannung beim Abschalten aus.

Us, Uss
/' Uge
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Abb. 19: Treiberschaltung mit asymmetrischen Gatewiderstanden fur Ein- und Aus-

schalten

Das Schaltverhalten kann weiter verbessert werden, indem unterschiedliche Gatewi-
derstande beim Ein- und Abschalten verwendet werden. Eine mdgliche Losung hier-
fur zeigt Abb. 19. Beim Einschaltvorgang ist der Transistor T4 aktiv, die Gatekapazita-
ten Cge, Cop werden Uber Rgq mit der Anstiegszeit t, aufgeladen. Beim Abschaltvor-
gang ist der Transistor T, aktiv, in Folge dessen werden die Gatekapazitaten durch
Rs2 mit der Abfallzeit & entladen. Fur den IGBT IKW50N65H5 empfiehlt sich geman
der Versuchsergebnisse ein Einschalten mit Rgi =2,8 Q und ein Ausschalten mit
Rc2=4,4 Q.
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3.5 Strommessverfahren fur die Messung des Schalterstromes

Beim Doppelpulsversuch treten hohe Stromanderungsraten am Schalter auf.
Stromzangen mit Hall-Sensoren weisen im Vergleich zu passiven Tastkopfen eine
erhohte Signallaufzeit auf. AuBerdem ist das Ubertragungsverhalten bei hohen Fre-
quenzen eingeschrankt, so dass hochdynamische Vorgange im Stromverlauf nicht
erfasst werden. Die Zeitverschiebung zwischen den Signalen und die Abweichungen
im Signalverlauf fuhren zu Ungenauigkeiten bei der Bestimmung der Verluste. Daher
wurden flr den Doppelpulsversuch die folgenden drei Strommessverfahren betrach-

tet: Messung per Stromzange, Stromwandlertransformator und Shuntwiderstand.

Bandbreite Gleichstrom bis 120 MHz

max. Strom 30 A

Genauigkeit Gleichstrom bis 60 Hz: +1%, 60 Hz bis 5 kHz: +1,5%
max. Ampere-Sekunde- _

Produkt 500 Arps

Signalverzdgerung 14,5 ns

Tab. 2: Eigenschaften der Stromzange TCP0O030A [Tek16]

Die Messung des Schalterstroms mit einer Stromzange stellt die einfachste Mdglich-
keit dar. Das verwendete Oszilloskop MS04104 [Tek09] des Herstellers Tektronix ist
mit Stromzangen des Typs TCPOO30A ausgestattet. Die wichtigsten Eigenschaften
dieser Stromzange sind in Tab. 2 zusammengefasst. Die Stromzange weist laut Da-
tenblatt eine Signalverzégerung von 14,5 ns auf und die Genauigkeit fur Frequenzen
Uber 5 kHz ist nicht genauer spezifiziert. Daher wurde als Alternative ein Stromwand-

lertransformator entwickelt und aufgebaut.
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a) 0 6, b)

Ny Nl uy

[,

Abb. 20: a) Magnetisches und b) Elektrisches Ersatzschaltbild des Stromwandler-

transformators mit Burdenwiderstand

Der Transformator besteht aus einem toroidférmigen Ferritkern des Materials N30,
auf den die Sekundarwicklung aus N, = 50 Windungen Kupferlackdraht mit 0,22 mm
Durchmesser aufgebracht wurde. Die Primarwicklung besteht aus einem einzelnen
Draht (N1 =1) mit 1,5 mm Durchmesser. An die Sekundarwicklung ist ein Burdenwi-
derstand Rg = 500 mQ angeschlossen. Somit ergibt sich das Ubertragungsverhaltnis

Zu:
1 m
—~=— . Rg=—-050=10—. (3.12)

Bei einem Maximalstrom von iy = 10 A betragt die sekundarseitige Spannung
up = 100 mV, was fur eine rauscharme Erfassung des Signals mit dem Oszilloskop

ausreicht.

I‘,1 ip i2 11

Lm I:] RB U,

\ 4
< (0]
< 1%

I

ly |

0 —

—

T T t

2

Abb. 21: a) Ersatzschaltbild und b) qualitative Stromverlaufe zur Bestimmung der

unteren Grenzfrequenz f,

Um die Abweichung des gemessenen Stromes durch den Magnetisierungsstrom auf
maximal 1% zu beschranken, darf eine untere Grenzfrequenz f, nicht unterschritten
werden (s. Abb. 21).
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Der Magnetisierungstrom betragt

%a)=i3(1—e%), (3.13)

mit der Zeitkonstante 7 = ;—m. Aus der Vorgabe, dass der Magnetisierungsstrom i,
B

nicht groRer als 1% des Stromes i; durch den Blrdenwiderstand Rg ist, folgt die Un-

gleichung:

T L
iusam.Qca@—eﬁ)sop1=Ts-q-mmgmzop17§. (3.14)
B
Damit stets ausreichend Zeit flir die Entmagnetisierung des Kerns zur Verfligung
steht, darf die Einschaltdauer nicht grofer als 50% sein. Somit errechnet sich die

untere Grenzfrequenz f, flr einen rechteckférmigen Strom als:

fo=or % In 0L (3.15)

FUr den hier betrachteten Stromwandlertransformator betragt die untere Grenzfre-
quenz f, = 5 kHz, was flr die Messung des Schalterstromes beim Doppelpulsversuch
keinerlei Einschrankung darstellt. Von groRerer Bedeutung ist die obere Grenzfre-

quenz des Transformators.

Rs | u2

Abb. 22: Ersatzschaltbild fir die Bestimmung der oberen Grenzfrequenz f,

Die Streuresonanz des Transformators fiihrt bei sprungférmigen Anderungen im ge-
messenen Strom zu stdérenden, hochfrequenten Schwingungen auf dem Messsignal.
Da sich die Oszillationen der parasitaren Elemente des Transformators von auf3en
nicht geeignet dampfen lassen, wurde die obere Grenzfrequenz durch ein zusatzli-
ches Filter herabgesetzt. Der bereits vorhandenen parasitaren Parallelkapazitat
Cp =420 pF, die sich aus der Kabelkapazitat und der Eingangskapazitat des Oszil-

loskops zusammensetzt, ein weiterer Kondensator Cr parallelgeschaltet. Die obere
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Grenzfrequenz wird nun durch den aus dem Blrdewiderstand Rg und dem Filterkon-
densator Cps = C,, + C; gebildeten Tiefpass bestimmit:
i, —Xc 1

=g = 2foRsC =19 fo = g
p

=T (3.16)

Der Verlauf der Ubertragungsfunktion oberhalb der Grenzfrequenz ist somit wesent-
lich glatter und der Einfluss der Streuresonanz ist weitestgehend unterdrickt. Mit
Cs =470 pF betragt f, = 320 MHz, was immer noch deutlich Gber der oberen Grenz-

frequenz der Stromzange TCPOO30A liegt.

3.6 Messung und Korrektur des Zeitfehlers bei der Strommessung

Um eine Korrektur der Zeitverschiebung zwischen Spannungs- und Strommessung
bei der Auswertung durchzufihren, muss diese zunachst flr verschiedene
Stromsensoren gemessen werden. Zu diesem Zweck wird ein pulsformiger Strom mit
zumindest einer steilen Flanke bendtigt. Abb. 23 zeigt die Schaltung, die zur Erzeu-
gung der Strompulse aufgebaut wurde: Eine Konstantstromquelle wird Uber eine

Spule mit einem MOSFET S und einer Reihe von Dioden D4...D4 verbunden.

a) 300 UH D1 D2 D3 D4 b)
—— DD
5A Ip
_”_ I %S Strom-
Shunt Transformator zange
Pulsquelle — —/
L ] \J
Rs ~Y é
g I S =
O .
—T'B—' = Sy Transformator
’_{ }_ _{C}; Stromzange
Co Co e
Masse _o€4——0 o€—o od—
Oszilloskop = Ch2 Ch1 Ch4

Abb. 23: a) Schaltung und b) Versuchsaufbau fur die Vermessung der Zeitver-

schiebung zwischen den Stromsensoren

Es werden vier Dioden in Reihe geschaltet, damit sie trotz der Restspannung am

eingeschalteten MOSFET sicher sperren. Der MOSFET wird mit einem pulsweiten-
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modulierten Signal geschaltet, wobei die Abschaltdauer nur etwa 1% der gesamten
Periodendauer betragt. In der Folge fliel3t nur ein kurzer Strompuls durch die Dioden
und die Stromsensoren. Die steigende Flanke des Strompulses erreicht dabei eine
Stromanderung von bis zu 60 A/us. Als Referenz fir die Strommessung ist ein induk-
tionsarmer Shuntwiderstand Rs mit der Stromzange und dem Stromwandlertransfor-
mator in Reihe geschaltet. Der Shuntwiderstand ist als einziger Stromsensor galva-
nisch mit dem Stromkreis verbunden. Folglich wird auch die Masseverbindung zwi-
schen der Schaltung und dem Oszilloskop Uber die Verbindungsleitung zum Shunt-

widerstand hergestellt.

Tak Prevu Tak Stop

b

2] 346000 33.5mv
a) —— Transformator b) (S
——Shunt At, = 23,6 ns »r—
P ity O
Stromzange S
fl
| AL
\ A A7
| A
| 5 A i /‘v;v,

) %,,»«ﬂ »>—€«At; = 13,4 ns

/5 | - s Hnma‘ (@ 9.55mV 2 @ 1004 | [40.0ns HE 00GS/S
s || 10M points

H @ s 1aomaA

Abb. 24: a) Skalierung der Signale auf die gleiche Amplitude b) Vermessung des
Zeitfehlers von Stromwandlertransformator und Stromzange gegenlber

dem Shuntwiderstand

Die Stromsensoren haben verschiedene Abbildungsmalistabe zwischen dem ge-
messenen Strom und der am Oszilloskop ausgegebenen Spannung. Fur die
Stromzange wird vom Oszilloskop automatisch ein Messbereich in Ampere angege-
ben. Die beiden anderen Sensoren werden fir den Vergleich entsprechend skaliert

und an die Amplitude der Stromzange angepasst (s. Abb. 24 a)).
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——Transformator
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Abb. 25: Signale der Stromsensoren nach Abgleich des Zeitfehlers

Gegenuber dem Shuntwiderstand weisen der Stromwandlertransformator und die
Stromzange einen Zeitfehler Aty bzw. At, auf (siehe Abb. 24 b)). In Tab. 3 sind die

gemessenen Zeitfehler der Stromsensoren zusammengefasst.

Shuntwiderstand | Stromwandlertransformator | Stromzange TCP0O030A

At/ns |0 13,4 23,6
Tab. 3: Vergleich der Zeitfehler der Stromsensoren

Unter der Voraussetzung, dass die Leitungslangen fur Spannungs- und Strommes-
sung identisch sind und sich somit auch die Signallaufzeiten nicht unterscheiden,
kann nun anhand der Werte eine Korrektur der zeitlichen Verschiebung vorgenom-
men werden. Abb. 25 zeigt die Signale der Stromsensoren nach Abgleich der Zeit-
fehler. Der Shuntwiderstand und der Stromwandlertransformator weisen eine hdhere
Dynamik als die Stromzange auf, daher wird die Uberstromspitze, die sich beim Ein-

schalten der Dioden D ... D4 ergibt, deutlicher erfasst.
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3.7 Fehlerabschatzung bei der Schaltverlustmessung

FiUr eine Abschatzung des Messfehlers sollen zunachst die Schaltverluste fur ideale
Schaltvorgange ohne zeitliche Verschiebung zwischen dem Strom- und Spannungs-
signal (siehe Abb. 26) hergeleitet werden. Zur Vereinfachung wird eine rein ohmsche

Last angenommen.

tsoff

Abb. 26: Qualitativer Strom- und Spannungsverlauf beim Ein- und Ausschaltvor-

gang

Am Schalter liegt im gesperrten Zustand die Spannung Up an und es fliet kein
Strom. Im eingeschalteten Zustand fliet der Strom /y durch den Schalter und die
Spannung ist auf Null zurickgegangen. Weiterhin wird vereinfachend davon ausge-
gangen, dass ein linearer Verlauf zwischen den Anfangs- und Endwerten vorliegt.
Die Verlaufe von Schalterspannung us und -strom is beim Einschaltvorgang in Ab-
hangigkeit von der Dauer des Schaltvorgangs tson lassen sich durch folgende Funkti-

onen beschreiben:

us(t)=UO(1—tL),iS(t)=10 L (3.17)

Son tSon

Die Arbeit beim Einschalten ergibt sich aus der Integration Uber die Leistung im In-

tervall t = [0, fson):

tson tson tson
t t
Eson = j p(t) -dt = J ug(t)ig(t) - dt = f Uy (1 - )IO - dt
S 0 0 Son Son
tson tson
_Uzj(1 t)t dt—UIJ(t tz)dt—UIltZ i ron
00 o tson’ tson 00 0 tson tgon 00 2tSon 3t§0n 0

34



Messung und Modellierung von Halbleiterverlusten

1
S Egon = E Uolptson - (318)

Far die Arbeit beim Ausschalten ergibt sich durch analoge Rechnung:

1
Esofr = EUOIOtSoff- (3.19)

Laut Tab. 3 liegt ein positiver Zeitfehler t; zwischen den Spannung und Strom vor,

das Signal fur den Strom kommt also ohne Kompensation des Fehlers zu spat.

Abb. 27: Qualitativer Strom- und Spannungsverlauf beim Einschaltvorgang mit Zeit-

fehler t;

Wahrend die zeitliche Position der Funktion fur die Schalterspannung gleich bleibt,
wird die Funktion des Schalterstroms is um den Zeitfehler  erweitert:
t—t
is (8, t1) = Io—— (3.20)

Son

Hiermit ergibt sich fur die Arbeit beim Einschalten:

tson tson tson
. t t—t¢
Bsont(t) = | p(©-de = [ us@is(t)-de = [ vp(1-—)1,=—" -t
o 0 e Son Son
tson tson
t—te t2  t-tg t te t?  t-tg
== Uolo - 2 + 2 . dt - Uolo - - 2 + 2 . dt
tson tSon tSon tson tson tSon tSon
te te
Uyl l t* . e +t2'tfltson
= Uolo - -
2tson  tson  3t3,, 2t3.,

te
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tf tf

tf -t

Son

t2 t t3 t2 -t t2
— UOIO< Son f Son Son © f f

te tf tf

— - +
2 2
3t50n 2tSon Ztson

ts +

¢ _
tson 3tgon 2tgon

&

- +
3 2 2tSon tSon

2
tS on tf tf

YY)
3tSon 2tSon

£
6 2 2tsen 6t%,)

Ad ESon,f(tf) = Uply <_ -5+

Mit & = 0 erhalt man dasselbe Ergebnis wie in (3.18). Falls der Zeitfehler & = tson ist,
errechnet sich die Arbeit beim Einschalten zu Null, weil durch die zeitliche Verschie-
bung scheinbar Nullspannungseinschalten erzielt wird. Beim Ausschalten stellt sich
ein gegenteiliger Effekt ein: Der Strom flieRt scheinbar weiter, obwohl am Schalter

bereits die volle Sperrspannung anliegt. Dadurch ergibt sich ein wesentlich grolzerer

Wert fiir die Arbeit beim Ausschalten.

Abb. 28: Qualitativer Strom- und Spannungsverlauf beim Ausschaltvorgang mit

Zeitfehler t

Fir die Berechnung der Arbeit beim Ausschalten wird die untere Integrationsgrenze
t = 0 an den Beginn des Anstiegs der Schalterspannung us(t) gelegt. Bei den Funkti-

onen fur Schalterspannung (3.22) und -strom (3.23) mussen nun Fallunterscheidun-

gen getroffen werden.

t

U, —
us(t) = { 0 tsoff

U, sonst.

10, t S tf

is(t,te) = {Io (1 _ L ), sonst.

tsoff

)

)

(3.21)

(3.22)

(3.23)
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Die Berechnung der Arbeit beim Ausschalten erfolgt erneut durch die Integration der
Leistung im Intervall t = [0, fsort+t]:

tsofrtif tsofrt+if
Esotre(ts) = f p(t) -dt = f ug(t)is(t, te) - dt
0 0

tr tsoff

tsofrttr

t t t—tg t—tg
J soff Lsoff Usoff Usoff

tr tsoff
te tsoff tsofft+if
t t t —t; t —t;
= U], St + (1— )-dt+ (1— )-dt
tsoff tsoff tsoff tsoff
0 tr tsoff
- [ £2 ltf s l t £3 . tztf ltSoff s I(l t; )t £2 ltSoff+tf
2tsortly,  |2tsoft  3tsofr  2tSorl,, tsoft/  2tsoffl,
2 2 3 2 2 3 2
— U] < tf tsoff  lSoff , lsoftlf  Lf tf tte + (1 tr ) (toore + £0)
= Uyl - - - - soff T Lt
2tsoff  2tsoft  3tSorr  2téorr  2tsoff  3tiofr  2tiofr tsott)
2
(tsoft + t)? (1 te ) R tSoff)
————— |1 —— ) tsorr
2tsof soft/ . 2tsofe
2 2 3 2 2
—UI( et tsorf tp L togrr + te + tf lsoff tf >
— Yofo
2tsorf  2tsorr 3 2 6ti tsofft 2 Ztsofr
tsoff  tf tf tf
(—4 Es ff'f(tf) = Uolo <_ ~ + - . (324)

Anhand der Funktionen Esonf(f;) und Eses () kann nun der relative Fehler, der sich
durch den Zeitfehler t ergibt, bestimmt werden (s. Abb. 29). Unter der Annahme,
dass der Zeitfehler kleiner als die Dauer der Schaltvorgange ist, ergibt sich eine ma-
ximale Abweichung beim Einschalten Eso, um 100 %, beim Ausschalten Esqf um
600 % und bei der Summe Ess = Eson + Esof Um 300 %, bezogen auf die aufsum-
mierte Schaltzeit s = tson + tsoff. Durch die mit steigendem Zeitfehler sinkenden Ein-

schaltverluste werden die Ausschaltverluste teilweise ausgeglichen.
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Abb. 29: Relative Abweichung der Schaltarbeiten Eson, Esof Und Ess in Abhangig-

keit zum relativen Zeitfehler t;, Angaben in %

Beim Superjunction-MOSFET liegen die Schaltdauern tson, tsorf bei etwa 50 ns. Geht
man davon aus, dass nach der Korrektur des Zeitfehlers eine maximale Abweichung

von t; = 2,5 ns bleibt, entspricht das einem relativen Fehler von:

=5%. (3.25)

Daraus kann die zeitfehlerbedingte relative Abweichung der Schaltverluste abge-

schatzt werden:

E
=857 %, = 1157 %, % =100,7 % . (3.26)

ESon Soff Sx

Eson s Esofes

Neben dem Einfluss des Zeitfehlers muss auch die Genauigkeit der gemessenen
Schalterspannung und des Schalterstroms beachtet werden. Der 10:1 Spannungs-
tastkopf vom Typ P6139A [Tek03] wurde mit einem wesentlich genaueren Tischmul-
timeter des Typs Fluke 8845A [Flu06] an 400 V Gleichspannung kalibriert und der
selbstgebaute Stromwandlertransformator wurde anhand des Shuntwiderstandes mit
einem rechteckféormigen Strom mit 10 A Spitzenwert abgeglichen. Das verwendete
Oszilloskop besitzt einen Analog-Digital-Wandler mit einer Auflésung von 8 Bit ent-
sprechend 28 = 256 Schritten. Somit ergibt sich in dem beim Doppelpulsversuch ver-
wendeten 500 V, 10 A Messbereich fir die vertikale Aufldésung von Spannung und

Strom:

1 , 1
U =500V o5 =195V, iz =10A -—5=39mA. (3.27)
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Geht man nach der Kalibrierung der Messmittel von maximal einem Bit Messun-
genauigkeit aus, erhalt man fur Spannung und Strom also eine relative Abweichung
von:

1

+1Bit = +

=40,39%. (3.28)

Die Abweichung des Momentanwertes der Leistung p(t) = us(f)-is(t) betragt demnach
10,8 %. In Tab. 4 ist die maximale Abweichung der Schaltverluste unter den getroffe-
nen Annahmen zusammengefasst. Fur Superjunction-MOSFETs oder langsamere
Bauteile wie z.B. IGBTs liegen die Abweichungen unter 20 %, was im Allgemeinen
ausreichen sollte. Bei der Summe der Schaltverluste ergibt sich eine sehr geringe
Abweichung von 1,5 %, die jedoch nur zutrifft, wenn mit gleicher Spannung und glei-

chem Strom ein- und abgeschaltet wird, was normalerweise jedoch nicht der Fall ist.

Zeitfehler Leistungsmessung | Insgesamt
Eson 48 % +0.8 % a0 %

Tab. 4: Maximale Abweichung der Schaltverluste

Bei Halbleitern mit groRer Bandllicke, die erheblich schneller als klassische Bauteile
auf Si-Basis schalten, sind die Verhaltnisse leider ungunstiger [San15]. GaN Transis-
toren erreichen Schaltzeiten im Bereich von ts = 10 ns (s. Abb. 30) [CRC+16]. Falls
es gelingt, den Zeitfehler auf maximal t =1 ns zu begrenzen, betragt der relative
Fehler bezogen auf die Schaltdauer bereits 10 %. Damit steigen die Abweichungen
der Schaltverluste bereits auf etwa 30 %, was zwar flr eine grundsatzliche Charakte-
risierung der Bauteile noch ausreicht, fur eine exakte Schaltungssimulation und -

optimierung jedoch unbefriedigend ist.
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Abb. 30: Einschaltvorgang bei einem GaN Transistor

Eine alternative Lésung stellt die Bestimmung der Schaltverluste durch eine kalori-
metrische Messung dar [BWA+17].

3.8 Kalorimetrische Schaltverlustmessung

Bei der kalorimetrischen Messung werden die Verluste des Priflings anhand seiner
Abwarme identifiziert. Im Falle der Messung von Halbleiterverlusten bedeutet das,
dass der Leistungsschalter zusammen mit allen zum Betrieb erforderlichen Bauteilen
auf einer Platine in das Kalorimeter montiert wird. Zur Erprobung dieser Methode
wurde eine Halbbricke mit GaN-Transistoren des Typs GS66516T des Herstellers
GaN Systems auf einer Platine aufgebaut. Die Platine enthalt neben den Transisto-
ren eine Treiberschaltung und einen Zwischenkreiskondensator. Die Halbbrtcke bil-
det mit einer Drosselspule einen Hochsetzsteller. Der Eingang des Hochsetzstellers
wurde mit einer Gleichspannungsquelle Ui,, der Ausgang mit einem verstellbaren
Lastwiderstand R verbunden. Die Drosselspule zur Stromformung wird auf3erhalb
des Kalorimeters platziert, wobei sich die zusatzliche Leitungsinduktivitat einfach zur
Induktivitat der Drosselspule hinzuaddiert. Die Verlustleistung der Drosselspule wird
somit nicht vom Kalorimeter erfasst. Es verbleiben die folgenden Verlustanteile im
Kalorimeter: Die Durchlassverluste Pp, die Summe der Schaltverluste Pss beider
Transistoren, die Treiberverluste Pr, und die Kondensatorverluste Pc.
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Abb. 31: Versuchsaufbau zur Vermessung der Schaltverluste mit dem Kalorimeter

Als Zwischenkreiskondensator wurde ein Vielschichtkeramikkondensator verwendet,
der sich durch sehr geringe Verluste auszeichnet. Im Rahmen der Messgenauigkeit
konnen die Kondensatorverluste Pc daher vernachlassigt werden. Die Treiberverlus-
te kénnen durch eine elektrische Leistungsmessung an der Treiberspannungsver-
sorgung bestimmt werden. Die Summe der Schaltverluste berechnet sich dann aus

den vom Kalorimeter erfassten Gesamtverlusten Ps:

PSZ = PE - PD - PTI' - PC . (329)
Nach der Abspaltung der Schaltverluste von den anderen Verlustanteilen ergibt sich

die Summe der Arbeit fur einen einzelnen Schaltvorgang aus der Schaltfrequenz fs:

B =2 (3.30)
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Leider ist es mit dieser Methode nicht moglich, zwischen den Ein- und Ausschaltver-
lusten der Transistoren zu unterscheiden. Immerhin kdnnen aber auch Schaltverluste

unter weichschaltenden Bedingungen erfasst werden [RBK16].

iuos sojgl

Abb. 32: Schaltung zur Bestimmung der Durchlassverluste

Zu den Durchlassverlusten tragen auch die Kupferwiderstande der Leiterbahnen auf
der Platine und der Zuleitungen zu den Verlusten im Kalorimeter bei. Daher ist es
zweckmafRig, die Durchlassverluste in Abhangigkeit zum Strom ebenfalls zu vermes-
sen. Dies kdnnte geschehen, indem man einen Transistor der Halbbricke permanent
einschaltet und mit einer Konstantstromquelle verbindet. Hierbei wird jedoch nicht
bertcksichtigt, dass die Schalter sich in ihrem Kanalwiderstand unterscheiden kon-
nen. AuRerdem flie3t der Strom nie durch eine der Inversdioden, wie es im schalten-
den Betrieb aufgrund der Wechselsperrzeit der Fall ist. Aus diesem Grund wurde ein
anderer Weg zur Bestimmung der Schaltverluste gewahlt. Die Halbbriicke wird mit
einer sehr niedrigen Schaltfrequenz fs = 10 Hz und demselben Tastverhaltnis D wie
im nachfolgenden Versuch bei hoher Schaltfrequenz zur Bestimmung der Schaltver-
luste betrieben. Der Stromfluss durch die einzelnen Komponenten, Leiterbahnen etc.
ist also im zeitlichen Mittel exakt gleich. Die Konstantstromquelle ist mit einer Span-
nungsbegrenzung versehen, die gerade so hoch eingestellt wird, dass die Fluss-
spannung der Inversdioden Uberwunden wird. Aufgrund der geringen Spannung ucs
und der niedrigen Schaltfrequenz sind die auftretenden Schaltverluste absolut zu
vernachlassigen und die Messung im Kalorimeter liefert die gewlinschten Durchlass-
verluste Pp in Abhangigkeit zum Strom /.

42



Messung und Modellierung von Halbleiterverlusten
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Abb. 33: Schaltverluste des GaN-Transistors mit dem Doppelpulsversuch gemes-

sen

Die Schaltverluste des GaN-Transistors wurden zunachst mit dem Doppelpulsver-
such bei der Schalterspannung wus=200V und den Schalterstromen
is={1, 2, 3, 4, 5} A gemessen. Der Zeitfehler t; wurde dabei im Rahmen der Genau-
igkeit des verwendeten Oszilloskops so gut wie mdglich korrigiert [JWC+15], wobei
die verbleibende Abweichung wahrscheinlich sogar geringer als 1 ns ist. Die Ergeb-
nisse sind in Abb. 33 aufgetragen. AnschlieRend wurde die Halbbricke in das Kalo-
rimeter eingebaut (s. Abb. 31) und zunachst die Durchlassverluste gemessen. Wie
bereits erwahnt ist es bei der kalorimetrischen Messung nicht moglich, zwischen den
Ein- und Ausschaltverlusten zu unterscheiden. Um dennoch einen Wert fir die
Summe der Schaltverluste bezogen auf einen bestimmten geschalteten Strom zu
erhalten, wurde die Schwankung des Eingangsstroms mdglichst gering gehalten. So
wurde bei einer Schaltfrequenz fs = 50 kHz eine Drosselspule mit dem Induktivitats-
wert L=1mH und einem Tastverhaltnis D =90% gewahlt. Damit liegt die

Stromschwankung bei etwa:

ro _ Wow = Ui)(1 = D) _ (200V —20V)(1 = 0,9)
tin = fo L = 50kHz 1mH

=360 mA. (3.31)

Die Strome beim Ein- und Ausschalten der Transistoren weichen also nur um
180 mA vom Strommittelwert ab (s. Abb. 34). Die Messung der Schaltverluste erfolg-
te erneut bei den Strommittelwerten i, = {1, 2, 3, 4, 5} A. Bei jedem Wert ist nach et-
wa 30 Minuten die Differenz Ad zwischen der inneren und aufleren Temperatur am

Kalorimeter konstant und die gesamte Verlustleitung Ps kann abgelesen werden.
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Abb. 34: Eingangsstrom ij, und Schalterspannung vs1 wahrend der kalorimetrischen

Messung

Eine Ubersicht der gemessenen Werte gibt Tab. 5. Die Verlustleistung fiir den
Strommittelwert 7, = 5 A Uberschritt den Messbereich des Kalorimeters, der auf etwa
5 W beschrankt ist. Daher musste die Messung dieses Arbeitspunktes verworfen
werden. Aufgrund der geringen Eingangskapazitat des GaN-Transistors sind die

Treiberverluste vergleichsweise gering. Bei der verwendeten Schaltfrequenz von

1

fs =1 = 206ms

= 48,5 kHz (3.32)

betrugen die Treiberverluste Pr; = 20 mW. Die Summe der Schaltverluste Ess wurde
mit (3.29) und (3.30) berechnet. Da die Werte flr Ess stets die Verluste beider Tran-
sistoren in der Halbbrlcke reprasentieren, wobei die exakte Aufteilung der Verluste
nicht bekannt ist, wird der Wert fir den Vergleich mit den Ergebnissen aus dem Dop-

pelpulsversuch durch zwei geteilt (s. Abb. 35).

iin | A Ps W Po /W Pss I W Ess [ ud
1 1,60 0,65 0,93 19,2
2 2,70 1,25 1,43 29,5
3 3,40 1,65 1,73 35,6
4 4,50 2,10 2,38 49,0

Tab. 5: Gemessene Verlustanteile und die davon abgeleiteten Schaltverluste

Die Datenpunkte aus dem Doppelpulsversuch sind mit Fehlerindikatoren versehen,

welche die maximale Abweichung von +30% anzeigen. Es zeigt sich, dass die Da-
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tenpunkte aus der Messung mit dem Kalorimeter gut innerhalb der abgeschatzten
Abweichung bleiben.

35
301
251

3 20- % ® Essq
» 151 i + " Essk

10+

is ! A
Abb. 35: Vergleich der gemessenen Schaltverluste mit Essq (Doppelpuls) und Essk

(Kalorimeter)

Nachdem die realen Werte fir die Schaltverluste unbekannt sind, kann zumindest

festgestellt werden, dass:

e es maglich ist, Schaltverluste mit der beschriebenen, kalorimetrischen Metho-
de zu messen
e der Doppelpulsversuch ebenfalls recht genaue Ergebnisse liefert, sofern die

Messvorrichtungen sorgfaltig kalibriert sind

Betrachtet man den Zeitbedarf der kalorimetrischen Messung, die selbst mit der
kompensierenden Temperaturregelung etwa 60 Minuten fur einen Arbeitspunkt dau-
ert (jeweils 30 Minuten fur die Bestimmung der Durchlass- und der Schaltverluste),
wahrend die Doppelpulsmessung bei automatisierter Messwerterfassung nach weni-
gen Sekunden abgeschlossen ist, sollte die kalorimetrische Messung eher zur Kalib-

rierung der elektrischen Messung verwendet werden.
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4. Messung und Modellierung von Verlusten in magnetischen Bau-

teilen

Neben den Halbleitern tragen vor allem die magnetischen Bauteile wie etwa Drossel-
spulen und Transformatoren zu den Verlusten in leistungselektronischen Konvertern
bei. Daher muss bei der Wirkungsgradoptimierung von Konvertern den magneti-

schen Bauteilen eine hohe Bedeutung zugemessen werden.

Abb. 36: a) geblechter (laminierter) Kern b) Eisenpulverkern c) Ferritkern

Gleichzeitig nehmen die magnetischen Bauteile ein grof3es Bauvolumen ein und be-
stimmen somit ganz wesentlich die zu erzielende Leistungsdichte. Bei geringen Be-
triebsfrequenzen < 20 kHz werden in der Regel Dynamobleche verwendet. Im mittle-
ren Frequenzbereich 20 — 50 kHz kénnen Eisenpulverkerne von Vorteil sein, die eine
deutlich hdhere Sattigungsflussdichte als Ferritkerne haben. Abb. 36 zeigt einige ty-

pische Kernbauformen.

Eisenpulver Ferrite
Sattigungsflussdichte Bsat / T 1...1,8 0,2...0,5
Spezifischer Widerstand p/ Qm | 20-10® ... 200-10® 20 ... 100
Max. relative Permeabilitat u, 300 10000

Tab. 6: Vergleich der Eigenschaften von Eisenpulver und Ferriten

Fir die typischen Betriebsfrequenzen der in dieser Arbeit betrachteten Halbleiter mit
grolRer Bandlicke kommen nur noch Ferrite als Kernmaterial in Betracht, die auf-
grund ihrer geringen Leitfahigkeit kaum Verluste durch Wirbelstréme aufweisen (s.
Tab. 6) [Rob02]. Als Wickelmaterial greift man bevorzugt auf Hochfrequenzlitze oder

Folien zurtck. Diese zeichnen sich durch geringere Verluste bei hohen Frequenzen
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aus. Die Verluste in magnetischen Bauteilen lassen sich in Kernverluste und Wick-

lungsverluste aufteilen. Im Folgenden werden beide Anteile separat betrachtet.

4.1 Wicklungsverluste
4.1.1 Modellierung von Wicklungsverlusten

Die Wicklungsverluste kdnnen in folgende Komponenten unterteilt werden:
¢ Frequenzunabhangige ohmsche Verluste
e Frequenzabhangige Verluste aufgrund des Skineffekts

e Frequenzabhangige Verluste aufgrund des Proximityeffekts

Frequenzunabhangige ohmsche Verluste treten in jeder Art von Leiter, abgesehen
naturlich von Supraleitern, auf. Der Gleichstromwiderstand der Wicklung lasst sich
aus der Querschnittsflache A und der Lange / und dem spezifischen Widerstand pg

des Drahtes berechnen:

l
ROZPOZ' (41)

Am haufigsten werden aufgrund ihres geringen spezifischen Widerstandes bei ver-
tretbaren Materialkosten Kupfer und Aluminium als Leiter eingesetzt. In magneti-
schen Bauteilen wird fast ausschlieBlich Kupfer verwendet, daher ist der Begriff Kup-

ferverluste haufig synonym zum Begriff Wicklungsverluste zu sehen.

Metall | Spezifischer Widerstand oo / 10° Qm | Temperaturkoeffizient ¢/ 10 K
Ag 1,50 4,10

Al 2,50 4,67

Au 2,04 3,98

Cu 1,55 4,33

Tab. 7: [SKpoehzsi)g:]‘cher Widerstand po und Temperaturkoeffizient ¢ einiger Metalle

Da Metalle ein Kaltleiterverhalten aufweisen, nimmt der Widerstand mit steigender
Temperatur zu. Der Gleichstromwiderstand Ry gilt fur die Temperatur =0 °C, an-
hand des Temperaturkoeffizienten ¢ folgt fur den Widerstand bei héheren Tempera-

turen:
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R(9) = Ry(1+ - 9). (4.2)

Die spezifischen Widerstande und Temperaturkoeffizienten einiger Metalle, die in der
Elektrotechnik als Leiter eingesetzt werden, sind in Tab. 7 zusammengefasst.

Das durch den Stromfluss im Draht erzeugte Magnetfeld nimmt bei Gleichstrom aus-
gehend vom Mittelpunkt der Querschnittsflache linear zu. Bei einem Wechselstrom
mit der Frequenz w = 21if ist auch das Magnetfeld zeitveranderlich, sodass es zu
Wirbelstromen im Draht kommt. In der Folge konzentriert sich der Strom auf die Au-
Renbereiche des Drahtes, die hochste Stromdichte Jy liegt am Rand vor. Dieses

Phanomen ist als Skineffekt bekannt.

a) b) 1,0

~1x1,00 mm |

5% 0,

0 01020304050607 0809 1,0
f/ MHz

Abb. 37: a) Inhomogene Stromdichte im Leiter aufgrund des Skineffekts
b) Vergleich des frequenzabhangigen Widerstandes R(f) bei Drahten mit
unterschiedlichem Durchmesser

Die Stromdichte J(r) fallt im Intervall 0 < r < d/2, also zwischen dem Rand und dem
Mittelpunkt des Drahtes exponentiell ab (s. Abb. 37 a)):

J(r) =o€ . (4.3)

Dabei hangt die Eindringtiefe 6 vom spezifischen Widerstand po, der Frequenz w und

der Permeabilitat des Materials u ab:

5@0:]%%. (4.4)

49




Messung und Modellierung von Verlusten in magnetischen Bauteilen

Im Abstand & Ist die Stromdichte J auf das e'-fache abgesunken. Kupfer ist ein dia-
magnetisches Material dessen relative Permeabilitat bei y, = 1 liegt, daher kann in
guter Naherung u = o gesetzt werden. Abb. 37 b) zeigt den frequenzabhangigen
Widerstand fur drei Drahte mit unterschiedlichem Durchmesser (Volldraht mit 1 mm,
Litzebundel mit 5x0,45 mm und 10x0,32 mm Durchmesser). Bei den Drahten mit
kleinerem Durchmesser wurde eine grof3ere Anzahl kombiniert, sodass die Quer-
schnittsflache identisch ist. Folglich weisen alle Kombinationen den gleichen Gleich-
stromwiderstand R, auf. Wird der gleiche Querschnitt aus mehreren Einzeldrahten
zusammengesetzt, erhoht sich die Oberflache gegenlber einem einzelnen Draht.
Daher steigt der Widerstand aufgrund der hoheren Stromdichte erst bei hdheren
Frequenzen an, wodurch der Vorteil von Hochfrequenzlitze begriindet ist.

Eine inhomogene Stromdichte wird nicht nur durch das eigene Magnetfeld des Drah-
tes hervorgerufen, auch auflere Magnetfelder von benachbarten Windungen tragen
zur Stromverdrangung bei. Die durch duflere Magnetfelder induzierten Wirbelstrome

verursachen Verluste in der Windung, die Proximityverluste genannt werden [Alb17].

a) A‘ — A — A Y OOg:Ia ) 1000 FRERESH
h Q 00 L
4 a a ©3f ——3Llagen |
v v d ——-5Lagen | ,/-"'/-
888 100“ R B / T
Q 000 : A
b d & S e et

000 RS Xy
() ooo IR S AT A
Saa 10 g Lo

/1% 1,00 mm.
5x 0.45 mm
! O 8% 1 i
[eXeXe) . L
Foli Draht Draht Lit 0,01 0,1 1 ,0 10
olie quadratisch  rund lize f/ MHz

Abb. 38: a) Ubergang von der Folienwicklung zur Litze b) Widerstandsverhaltnis Fr
in Abhangigkeit zur Frequenz f fur verschiedene Drahtkombinationen und

Lagenzahlen

Das Verhaltnis Fr zwischen dem frequenzabhangigen Widerstand Ry aufgrund der
Proximityverluste und dem Gleichstromwiderstand R, kann fur eine Folienwicklung

mit der Lagenzahl N gemal [Dow66] wie folgt berechnet werden:
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Rw _ _ sinh(2r) +sin(2I) N FZ(NLZ — 1) sinh(I") — sin(I)

Fy = — = :
R7 R cosh(2I") — cos(2I) 3 cosh(I") + cos(I')

(4.5)

Urspringlich wurde Gleichung (4.5) fur eine Folie mit einer Dicke h entwickelt, die
uber die gesamte Breite b des Wickelkorpers geht, folglich gibt es nur einen Leiter
pro Lage (s. Abb. 38 a)). Fur Runddrahte bzw. Litzen ist die HilfsgroRe I in Abhan-
gigkeit zum Gesamtdurchmesser d, der Anzahl der Einzeldrahte n und dem Abstand

zwischen den Einzeldrahten a definiert [Woj16]:

m\%75 d / d

Die Frequenzabhangigkeit ergibt sich aus der Eindringtiefe 6(w). In Abb. 38 b) ist das
Widerstandsverhaltnis Fr fir die bereits betrachteten Drahtkombinationen Uber einen
Frequenzbereich von 10 kHz bis 10 MHz und die Lagenzahlen N. =3 und N. =5
aufgetragen. Solange der Drahtdurchmesser d klein gegenuber der Eindringtiefe &
ist, was bei niedrigen Frequenzen der Fall ist, treten kaum Proximity- und Skinverlus-
te auf. Im mittleren Frequenzbereich bis etwa 1 MHz steigen die Verluste stark an.
Eine hohere Lagenzahl fuhrt ebenfalls zu einer Verstarkung der Proximityverluste.
Daher kann eine Wicklung mit nur einer Lage zur Reduzierung der Wicklungsverluste
beitragen. Bei hohen Frequenzen ist der Stromfluss komplett auf die Aul3enbereiche

der Drahte verdrangt, die Steigung des Widerstandsverhaltnis Fr nimmt ab.
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4.1.2 Messung von Wicklungsverlusten

Fir eine bereits existierende Drosselspule wird der frequenzabhangige Widerstand
Rcy mit einem Impedanzmessgerat des Typs Agilent Precision Impedance Analyzer
4294A [AgI03] gemessen.

D) oo ,
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
fl kHz n-fs
Abb. 39: a) Frequenzabhangiger Widerstand Rcy(f) einer Drosselspule b) Spektrum

a
) 600 b) 1,0
550 1 Rcu, gemessen 1 0,9+
500+ Rcy, Naherung : : 0,8+
450 ¢ < 0,7+
% 400 | S o6t
~ 350 @ 05
E‘ED 300 % 04}
250 + 0,3+
200 ’ 0,2}
150 foswmipr? T 0,1} ,
T ? Q o) @ D D 4
01 2 3 4 5 6 7 8 9 10

des Spulenstromes mit Mittelwert 7 = 1 A und Schwankungsbreite Ai =2 A
und Tastverhaltnis D = 0,5

Da der Verlauf (s. Abb. 39 a)) ein Rauschen aufweist, wird der Widerstandsverlauf
nach der Methode der kleinsten Quadrate angenadhert und kann im Folgenden an-

hand eines Polynoms zweiter Ordnung berechnet werden:
Reu(f) = axf? +aif +a,. (4.7)

FUr den Widerstandsverlauf in Abb. 39 a) ergeben sich somit die Koeffizienten
a,=3-10"Qs? a; =4-107 Qs, ap=0,14 Q. Um nun anhand des Widerstandes die
Wicklungsverluste zu berechnen, wird das Spektrum des Spulenstroms bendétigt. Bei
einem dreieckformigen Stromverlauf, wie er etwa bei der kalorimetrischen Messung
der Verluste in der Drosselspule eingestellt wurde, kdnnen die Koeffizienten I, des

Spektrums direkt aus der Fourierreihe bestimmt werden:

Iy=1i flr n = 0 (Gleichanteil),
I, = Ai 4 o furn>1 e
n = A2 2n - 1)2 '
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Das Spektrum fiir einen dreieckférmigen Strom mit Mittelwert /=1 A und Schwan-
kungsbreite Ai =2 A zeigt Abb. 39 b). Die Wicklungsverluste ergeben sich nun aus
der Summation der Verlustanteile fir den Gleichanteil und die einzelnen Spektralan-

teile des Stromes:

Pru = Fea O + Y (%) reutos “9)
n=1

Die Grundschwingung des Spulenstromes liegt bei der Schaltfrequenz f,. Die
Amplituden der Harmonischen nehmen reziprok zum Quadrat ab. Daher ist es in der

Regel ausreichend genau, wenn bis N = 10 aufsummiert wird.
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4.2 Kernverluste

In Kernen magnetischer Bauteile kann zwischen drei verschiedenen Verlustmecha-

nismen unterschieden werden [Alb17]:

o Hystereseverluste
e Wirbelstromverluste

e Erweiterte Wirbelstromverluste

Wird eine magnetische Feldstarke H in ein bisher nicht magnetisiertes ferromagneti-
sches Material eingepragt, so steigt die magnetische Flussdichte B zunachst linear
an. Die Steigung ergibt sich aus der Permeabilitat y = uyuo des Materials. Ab einer
bestimmten Flussdichte beginnt die effektive Permeabilitdt zu sinken, die Steigung
der Funktion B(H) nimmt ab. Bei Erreichen der Sattigungsflussdichte Bs, ist die Stei-
gung auf Null zurickgegangen, durch eine weitere Erhdhung der Feldstarke ist keine
Anderung der Flussdichte mehr zu erzielen. Sinkt nun die Feldstarke wieder ab, so
beginnt die Flussdichte erst nach einer Verzégerung zu fallen. Folglich lauft die

Flussdichte nicht auf demselben Weg zurlick zum Nullpunkt.
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Abb. 40: a) Idealisierte = Hystereseschleife eines ferromagnetischen Kerns
b) Permeabilitdat y in Abhangigkeit von der magnetischen Feldstarke H,
Material N27 [Epc13]

Ohne aulieres magnetisches Feld bleibt aufgrund der Ausrichtung der Elementar-
magnete im Kernmaterial die Remanenzflussdichte Br zurlick. Es muss die negative
magnetische Koerzitivfeldstarke Hc angelegt werden, damit die Flussdichte wieder

auf Null zurlickgeht. Durch weitere Aussteuerung des Kerns in die negative und zu-
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ruck in die positive Richtung der magnetischen Feldstarke entsteht die typische Hys-
tereseschleife eines ferromagnetischen Materials. Beim Durchlaufen der Hysterese-
schleife entstehen durch die Ummagnetisierung des Materials Verluste, die proporti-

onal zur Flache der Hystereseschleife sind:
PC,hySt o %H -dB. (410)

Diese Verluste werden als Hystereseverluste bezeichnet. Aufgrund der Proportionali-
tat zur Flache kommen fur die Anwendung in leistungselektronischen Konvertern nur
weichmagnetische Materialien mit schmalen Hystereseschleifen in Frage. Bei hart-
magnetischen Materialien, wie sie z.B. in Datenspeichern eingesetzt werden, waren
die Hystereseverluste zu grol3.

Ein weiterer Verlustbeitrag wird durch Wirbelstrome im Kernmaterial verursacht.
Durch die zeitliche Anderung des magnetischen Flusses ¢ werden orthogonal zur
Ausrichtung der Feldlinien Wirbelstrome erzeugt, die zu ohmschen Verlusten fuhren.

Die Hohe der Verluste hangt von der elektrischen Leitfahigkeit des Materials ab.

YIYY Y | Magnetischer Fluss ¢

D Wirbelstrome

YIYYYVY

Abb. 41: Induzierte Wirbelstrome im Kernmaterial

In Ferrit- oder Eisenpulverkernen ist die Ausbreitung von Wirbelstromen aufgrund der
geringen Leitfahigkeit des Materials stark eingeschrankt. Bei Kernen aus gestapel-
tem Dynamoblechen wird die Ausbreitung durch die Laminierung und die Isolation
der Bleche untereinander begrenzt.

Unter erweiterten Wirbelstromverlusten versteht man einen Effekt, der sich aus dem
nicht-homogenen Magnetisierungsverlauf ferromagnetischer Materialien ergibt. In
den Kristallen eines ferromagnetischen Stoffes existieren mikroskopisch kleine Be-
reiche, in denen die magnetischen Momente der Atome parallel ausgerichtet sind.
Diese Bereiche werden nach ihrem Entdecker Weisssche Bezirke genannt. Die
Grenzlinien zwischen den Bezirken, die sogenannten Bloch-Wande, verschieben
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sich unter dem Einfluss eines auReren Magnetfeldes ruckartig, sobald die Ausrich-

tung in zwei benachbarten Bezirken Ubereinstimmit.

— Bloch-Wande

<— Elementar-
magnete

«— — <«
<« — <«
«— — <«

«— — <«
o | <<«
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Abb. 42: Weisssche Bezirke und Verschiebung der Bloch-Wande

Da das Volumen der Bloch-Wande bezogen auf das Gesamtvolumen sehr klein ist,
ist die Magnetisierungsanderung in den Bloch-Wanden sehr viel grol3er als die mittle-
re Magnetisierungsanderung im gesamten Material. Aus diesem Grund sind die in-
duzierten Wirbelstrome viel groRRer als sie bei gleichmalliger Magnetisierungsande-
rung waren. Diese erweiterten Wirbelstromverluste sind auch als excess eddy cur-

rent losses bekannt.
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4.2.1 Modellierung von Kernverlusten mit der Steinmetzgleichung

FUr die Modellierung von Kernverlusten wird haufig die nach Charles P. Steinmetz

benannte Steinmetzgleichung verwendet [Ste92]:
Pie=— =k -f%-BF. (4.11)

Mit der Steinmetzgleichung wird die Verlustdichte P, im Kern in Abhangigkeit von
der Frequenz f und dem Scheitelwert der magnetischen Flussdichte B im Kern be-
rechnet. Es hat sich die Angabe einer Verlustdichte Pk, eingeburgert, die zur Be-
rechnung der Kernverlustleistung Pre noch mit dem Kernvolumen Vg multipliziert
werden muss. Die Steinmetzparameter sind a fur die frequenzabhangige und g fur
die flussdichteabhéngige Anderung der Verluste, k ist eine von der Kernbauform ab-
hangige Konstante. Da es sich bei der Steinmetzgleichung um eine empirische For-
mel handelt, fuhrt eine Aufteilung des anregenden magnetischen Flusses in die ein-
zelnen Frequenzanteile gemal einer Fourierzerlegung nicht zu korrekten Ergebnis-
sen. Folglich kann die Steinmetzgleichung in ihrer Grundform nur bei mittelwertfreier,
sinusformiger Anregung des Kernmaterials angewendet werden. In der Literatur gibt

es verschiedene Erweiterungen der klassischen Steinmetzgleichung.

a) b)
a i A
S b« | TV .
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Abb. 43: Stromverlauf an der Drosselspule eines Zweiquadrantenstellers

In [SWB+07] etwa wird ein Vorfaktor je nach Form des Flussverlaufes vorgeschla-
gen. Zielfihrender ist aber der Ansatz der iGSE (improved generalized Steinmetz
equation, verbesserte erweiterte Steinmetzgleichung) [MKE11], die fur beliebige ste-

tige Flussverlaufe ein Ergebnis liefert
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a

T

Pre 1 dB
! = —_—= s | ﬁ_a .

P, T Tfk‘|dt (AB) dt (4.12)

mit der Flussdichteanderung AB und der Periodendauer T. Die Parameter a und 8

sind die gleichen Werte wie zuvor, k wird in den Parameter k; umgerechnet:

k
k. = :
" (@m)et [ |coss|*2h~ - dg

(4.13)

Wird die Periodendauer in N Intervalle mit rampenférmigen Flussverlaufen AB(n) der

Dauer AT(n) zerlegt, lasst sich die Integration in (4.12) als Summe beschreiben:

AB(n)
AT (n)

N a
Pp, = VF;ki Z(AB(n))B_a AT(n) . (4.14)
n=1

Der Zweiquadrantensteller stellt ein typisches Beispiel fir Konverter mit abschnitts-
weise rampenformigen Flussverlaufen dar (s. Abb. 43). Im eingeschwungenen Zu-
stand mit konstantem Tastverhaltnis D kann der Stromverlauf durch zwei Intervalle
mit den Dauern DTs und (1-D)Ts und der Stromschwankungsbreite Aj. beschrieben

werden. Dadurch reduziert sich die Summe in (4.14) auf zwei Summanden:

a

— VFeki

AB |*
Pre (AB)B-« < DT, +

DT,

AB
|(1——st 1- D)TS> . (4.15)

S

Es soll nun die Kernverlustleistung einer Drosselspule bestehend aus einem
E20/10/6 Ferritkern des Materials N87 berechnet werden. Fur die Eigenschaften der
Drosselspule siehe Tab. 13. Mit dem Induktivitatswert L = 48 uH bei einer Ausgangs-
spannung U, = 12V, die sich bei dem Tastverhaltnis D = 0,5 einstellt, und der Schalt-

frequenz fs = 200 kHz betragt die Schwankung des Spulenstroms:

Ly U(=D) 12V 05
“TTTLF T 48uH - 200 kHz

=0,625A. (4.16)

Daraus resultiert eine Flussdichteschwankung (siehe Anhang A.2) von:

_moNy 4m-1077 7. 22 _
AB—EAQ _46,3-10‘3m+05 10_3m'0,625A—32,8mT. (417)
TRIRC 1680 o
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FUr das Material N87 wurden aus dem Herstellerdatenblatt fur den Bereich
f=200...300 kHz, B = 25...50 mT die folgenden Steinmetzparameter ermittelt:

w
m3HzeThA

a=1,26; =2,58; k=28,5
Mit (4.13) errechnet sich k = 1,91 ﬁ, durch Einsetzen der weiteren Werte in
(4.15) folgt fur die Verlustleistungsdichte P’re = 3,24 l:nl\; Multipliziert man nun die

Verlustleistungsdichte mit dem (recht kleinen) Kernvolumen Ve = 1,49:10° m®, was
1,49 ml entspricht, ergibt sich fur die Kernverlustleistung Pre = 4,83 mW.

Die Hersteller von Ferritkernen liefern umfangreiche Datenblatter, aus denen sich die
Steinmetzparameter flr einen bestimmten Flussdichte- und Frequenzbereich be-

stimmen lassen.

FAL0605-H

10*
Kw
m3 pZ 200 mT
PV 103 //"l
T 7100 mT
g 1 L
2 ll "‘ I"' . !"
10 == =+ —=AF50mT =
> i P I’ )
Fe P ’,/ - ’
Ll A s 2725 mT |
10! < et
”a’ ’I’
100 &"‘ e
25°C
----- 100 °C
101 L Ll
10° 5 10° kHz ~ 10°
—»f

Abb. 44: Verlustdichte P%. in Abhangigkeit von der Frequenz f und dem Scheitel-
wert der magnetischen Flussdichte B bei unterschiedlichen Temperaturen
fur das Material N87 [Epc13]

HierfGr werden die Verlustdichten in drei Arbeitspunkten bei zwei unterschiedlichen

Frequenzen fi, f, und Flussdichten B4, B, benétigt:
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— log(PIf‘e3) - log(Pl;ez)

4.1
log(f,) —log()) (4.18)
log(PIf‘ez) - log(Pl;el)
= = —— 4.19
log(Bz) - log(Bl) ( )
Pgeq
k = — - 4.20

Aus dem Diagramm in Abb. 44 lassen sich die Werte flr die Verlustdichte in den drei

Arbeitspunkten ablesen (s. Tab. 8).

NT. f1 kHz B/mT Pre | =2
1 50 50 10
2 50 100 50
3 100 100 120

Tab. 8: Verlustdichte fur den Kern R34, Material N87 in drei Arbeitspunkten aus
Datenblattangaben

Mit den Werten aus Tab. 8 ergeben sich anhand der Formeln (4.18), (4.19) und

(4.20) fir das Material N87 um den Arbeitspunkt f = 50 kHz, B = 50 mT die B folgen-

den Steinmetzparameter:
w

a=1,26;8=2,32; k=126 m3Hz*TB

Die Verlustdichte fur das Material N87 wurde laut Datenblatt anhand eines toroidfér-
migen Kerns mit 34 mm Aufldendurchmesser gemessen. In toroidférmigen Kernen ist
die Querschnittsflache stets gleich, daher ist auch die magnetische Flussdichte im
gesamten Material als homogen anzunehmen. Bei anderen Kernbauformen, wie et-
wa E- oder PQ-Kernen, gibt es jedoch Ecken und Verzweigungen, welche zu inho-
mogener Verteilung der Flussdichte fuhren kdnnen. Das wirkt sich in erster Linie auf
den Parameter k aus. Leider sind in der Regel keine Daten fur andere Kernbaufor-
men zu bekommen. Auch eine Vormagnetisierung, wie sie in allen Konvertern mit
nicht mittelwertfreiem Strom vorkommt, ist bei den Datenblattwerten nicht berticksich-
tigt [MBK+12]. Um dennoch mdglichst exakte Modelle fur die Kernverluste zu erhal-
ten, sind eigene Messungen erforderlich. In der Folge werden zwei Verfahren vorge-

stellt: Die elektrische und die kalorimetrische Messung von Kernverlusten.
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4.2.2 Elektrische Messung von Kernverlusten

Fir die elektrische Vermessung von Kernverlusten wird der Prifling (CUT) mit zwei
Wicklungen versehen (s. Abb. 45 a)). Die Primarwicklung mit der Windungszahl N,
ist mit einer Stromquelle verbunden, die den Strom iy in die Wicklung einpragt. An der

Sekundarwicklung mit der Windungszahl N, wird die Spannung u, gemessen.

Urcu2 =0

o

Abb. 45: a) Schematischer Versuchsaufbau und b) Ersatzschaltbild fir die Mes-

sung von Kernverlusten
Fir die magnetische Flussdichte Bcyr(t) im Kern gilt:
t

N,A fuz(‘[)‘d‘[. (4.21)
0

Bcyr(t) = Beyr(0) +

Die magnetische Feldstarke Hgyr(f) kann aus dem in die Primarwicklung eingeprag-

ten Strom iy bestimmt werden:

Nyiy ()
le

HCUT(t) = . (422)
Aus der von der B-H-Schleife eingeschlossenen Flache ergibt sich die Verlustenergie
des Kerns, durch Multiplikation mit der Frequenz erhalt man die volumenbezogene

Verlustleistung im Kern:

Pcyr
Ve

A dB
=f'¢HCUT'dBCUT=f'fHCUT(t)%(Q'

0

dt
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T

_ Ny () 1
= f [ AR e
0
N T
J— 1 . 1 .
= NALT fuz(t)ll(t) dt. (4.23)
0

In Abb. 45 b) ist das elektrische Ersatzschaltbild fir den CUT dargestellt. Der primar-
seitige Kupferwiderstand Rcy1 verursacht Wicklungsverluste, die bei einer kalorimet-
rischen Messung der Kernverluste von den Gesamtverlusten mit einer geeigneten
Methode abgezogen werden mussen. Weil die Sekundarwicklung durch die Span-
nungsmessung jedoch kaum belastet wird, ist der sekundarseitige Kupferwiderstand
zu vernachlassigen und fuhrt nicht zu einem Spannungsabfall. Folglich kann auf der
Sekundarseite die an der Hauptinduktivitdt L, und dem Eisenwiderstand Rge abfal-

lende Spannung gemessen werden, woraus anhand (4.23) die volumenbezogene

Verlustleistung berechnet wird.

(@ 500V @ 500mAC ) (4.00us [2.50C5/5 H - 5 32 vl & 200V @ 50.0mAD | [2.00p8 5.0065/s | @ S 560V
| | 100K points 100k points L

Abb. 46: Strom i; und Spannungen u4, u; wahrend der Kernverlustmessung in den
Arbeitspunkten a) f= 40 kHz, B=50 mT b) f=100 kHz, B =100 mT

Im Rahmen der Masterarbeit von Herrn Rolf Brinkmann wurden mit dieser Methode
die Kernverluste fur verschiedene Ferritkerne gemessen [Bri14]. Um einen Vergleich
zu den aus dem Datenblatt gewonnenen Werten zu ziehen, werden im Folgenden
die Messergebnisse fur einen Kern aus dem gleichen Material N87 betrachtet, der
aber eine andere Bauform hat. Es handelt sich um einen Mantelkern RM14 ohne
Luftspalt, die Primar- und Sekundarwicklungszahl betragt Ny = N, = 10. Die Drahte

der beiden Wicklungen wurden parallel zueinander gefuhrt (,bifilare Wicklung®) um
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eine mdglichst geringe Streuung zu erreichen. Abb. 46 zeigt den Strom j; und die
Spannungen u4 an der Haupt- und u, an der Hilfswicklung fur zwei verschiedene Ar-
beitspunkte. Die Messung erfolgte bei Raumtemperatur. Um eine Erwarmung des
Pruflings zu vermeiden, wurde die Spannung u4 immer nur kurz zur Messung ange-
legt und bis zur Aufnahme des nachsten Arbeitspunktes ausreichend Zeit zur Abkuh-
lung gegeben. Aus den gemessenen Daten wurde mit einem Matlab-Skript die Ver-

lustdichte in verschiedenen Arbeitspunkten berechnet (s. Abb. 47).

103 é/mT
156

E 102 == le
E .4 = LN
- F Eeo » JU
-\L?-) 1 ‘/I//
a 10 ==

FFet

30 100 300
fl kHz

Abb. 47: Verlustdichte Pk, in Abhangigkeit von der Frequenz f und dem Scheitel-
wert B der magnetischen Flussdichte fur den Ferritkern RM14, Material
N87 [Bri14]

Aus den gemessenen Verlustdichten flr drei benachbarte Arbeitspunkte kénnen nun
erneut die Steinmetzparameter berechnet werden.

N f/ kHz B/mT Pre/ =

1 40 50 7

2 40 100 35

3 100 100 110
Tab. 9: Verlustdichte fur den Kern RM14, Material N87 in drei Arbeitspunkten an-

hand elektrischer Messung der Verluste

Mit den Werten aus Tab. 9 ergeben sich die folgenden Steinmetzparameter:

a=1,25: =232 k=12,9 —r _

m3Hz2TB
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Im Vergleich mit den aus dem Datenblatt gewonnenen Parametern fallt der leicht ho-
here Wert beim Steinmetzparameter k auf. Insgesamt passen die Messergebnisse

fur den RM14-Kern aber recht gut zu den Datenblattwerten.
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4.2.3 Kalorimetrische Messung von Kernverlusten

Bei kleinen Drosselspulen mit geringen Kernverlusten stdf3t die direkte, elektrische
Messung haufig an ihre Grenzen. Daher wurde als Alternative die kalorimetrische
Messung von Kernverlusten erprobt. Die Herausforderung besteht hier hauptsachlich
in der Unterscheidung der Wicklungsverluste und der Kernverluste, da die Messung
mit dem Kalorimeter naturlich nur die Gesamtverlustleistung Ps liefern kann.

Es sollen die Steinmetzparameter einer Drosselspule bestimmt werden, wie sie etwa
in einem netzfreundlichen Gleichrichter (s. Abschnitt 5.2.3) eingesetzt wird. Die
Drosselspule hat 47 Windungen auf einem ETD29 Ferritkern aus dem Material N87
mit einem Luftspalt von 2 mm. Der Induktivitatswert betragt L = 100 yH. Die Drossel-
spule wurde in das Kalorimeter eingebaut und bei verschiedenen Schaltfrequenzen
und Stromschwankungsbreiten betrieben. Die gemessenen Differenztemperaturen
AJ und die daraus abgeleiteten Gesamtverlustleistungen Ps (s. Abb. 3) sind in Tab.

10 zusammengefasst.

fikHz | AA | BImT | A9/°C | PoimW | Po,/mw | PRl Pref
50 2,0 59,1 0,9 301 220 81 103
100 2,0 59,1 16 515 307 208 265
100 11 325 0.7 241 191 50 64

Tab. 10: Auswertung der kalorimetrischen Messung von Kernverlusten

Der frequenzabhangige Widerstand der Drosselspule wurde mit einem Impedanz-
messgerat bestimmt, der Verlauf ist in Abb. 39 a) dargestellt. Die Kupferverluste Pc,
wurden fur die gegebenen Schaltfrequenzen f;, den Schwankungsbreiten Ai des
Stromes und dem Strommittelwert 7= 1 A anhand (4.9) berechnet.

Die Steinmetzparameter sind fur sinusformige Flussdichteverlaufe definiert, hier lie-
gen aber dreieckformige Flussdichteverlaufe vor. In [SWB+07] wurde ein Formfaktor
eingefuhrt, um den Einfluss des von der Sinusform abweichenden Verlaufes zu be-

rucksichtigen:

4

PFe~ == EPFeA . (424)

In der Praxis ist diese Vorgehensweise nicht besonders sinnvoll, da der Formfaktor

nur fur symmetrische Dreieckssignale entsprechend 50% Einschaltdauer gultig ist.
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Dementsprechend musste abhangig von der Einschaltdauer einen anderen Formfak-
tor fur die Berechnung der Kernverluste verwendet werden und es empfiehlt sich der
Einsatz der erweiterten Steinmetzgleichung. Hier kann der Formfaktor aber ange-
wandt werden, um die Leistung passend zu skalieren. Da das Verhaltnis der Leistun-
gen zueinander gleich bleibt, hat diese Anpassung nur Einfluss auf den Steinmetzpa-
rameter k. Um wie vorher die Leistungsdichte P’k zu erhalten, mussen die Kernver-
lustleistungen Pr.- noch durch das Kernvolumen Vi, = 5,35-10° m® geteilt werden (s. Tab.
11).

NT. f1 kHz B/mT Pre | =2
1 50 59,1 19,3
2 100 32,5 12,0
3 100 59,1 49,5

Tab. 11: Verlustdichte fir den Kern ETD29, Material N87 in drei Arbeitspunkten

anhand kalorimetrischer Messung der Verluste

Hieraus erhalt man die Steinmetzparameter:

w

a=135 =237 k=745 ———

Im Vergleich zu den vorab mit der elektrischen Messung und der Auswertung des
Datenblatts ermittelten Steinmetzparametern fallt auf, dass sich der Parameter
a deutlich unterscheidet, was sich auf den Parameter k auswirkt. Die Kernverluste
scheinen eine starkere Abhangigkeit von der Frequenz zu haben wahrend die Ab-
hangigkeit von der Flussdichte nahezu identisch ist. Das kann jedoch darin begrin-
det sein, dass die Kupferverluste fur hohe Frequenzen zu niedrig angesetzt sind, welil
z.B. durch das Streufeld am Luftspalt auftretende Proximityverluste bei der Wider-
standsmessung mit dem Impedanzmessgerat unzureichend berucksichtigt sind.
Folglich werden die Kupferverluste in der Bilanz den Kernverlusten zugeschlagen,
was zu einem scheinbar hoheren Exponenten a flihrt. Eine mdgliche Gegenmal3-
nahme ist, Kernverluste ausschlieRlich mit Drosselspulen ohne Luftspalt mit niedriger
Windungszahl und groRem Kupferquerschnitt, nach Moglichkeit mit Hochfrequenzlit-
ze gewickelt, zu verwenden.

Ein anderes Problem der derzeitigen Messanordnung fur kalorimetrische Messungen
stellt die fehlende Mdglichkeit dar, die Temperatur des Priflings wahrend des Mess-
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vorgangs auf einem definierten Wert zu halten. Absoluter Nullpunkt fur die Differenz-
temperaturmessung ist die Raumtemperatur von in der Regel mehr als 20 °C. Am
oberen Ende der Messskala betragt die Differenztemperatur A$ an der Innenwand
des Kalorimeters bereits 15 °C. Bei Pruflingen mit kleinem Volumen kann die Ober-
flachentemperatur in diesem Fall aber schon 80 °C betragen, die Materialtemperatur

im Inneren ist entsprechend noch hoher.

B/mT 200 kHz 250 kHz 300 kHz

50 51,2°C 51,1°C 50,3 °C

100 54,1 °C 57,6 °C 58,1 °C

200 76,8 °C 91,1°C 104,8 °C
Tab.12: Kerntemperatur in Abhangigkeit von Frequenz und Flussdichte bei der

Messung im Kalorimeter

In Tab. 12 sind die Temperaturen aufgetragen, die bei der kalorimetrischen Messung
einer Drosselspule mit einem PQ26/20 Ferritkern des Materials N97 direkt am Kern
gemessen wurden.
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Abb. 48: Temperaturabhangige Verlustdichte flir das Material N97 [Epc13]

Der temperaturabhéngigen Anderung des Wicklungswiderstandes kann man begeg-
nen, indem der frequenzabhangige Widerstand direkt nach Abschluss der kalorimet-
rischen Messung mit dem Impedanzmessgerat aufgenommen wird. Da jedoch auch

die Kernverluste stark temperaturabhangig sind, konnen die gemessenen Werte
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nicht fur die Bestimmung der Steinmetzparameter herangezogen werden. Abb. 48
zeigt die temperaturabhangige Verlustdichte fur das Material N97 bei der Frequenz
f=100 kHz und verschiedenen Flussdichten; Daten flur hohere Frequenzen liegen
leider nicht vor. Die Kernverluste erreichen bei ca. 100 °C ihr Minimum. Es ist klar
ersichtlich, dass die bei 50 °C gemessenen Verluste fiir die Flussdichte B =50 mT
nicht mit den bei 100 °C gemessenen Verlusten fiir die Flussdichte B =200 mT in
Relation gesetzt werden konnen, um den Steinmetzparameter 8 zu bestimmen. Um
aber eine derartige Beeinflussung durch die Temperatur auszuschlieRen, musste
man die Kerntemperatur unabhangig von der auftretenden Verlustleistung konstant
halten. Das ist bei Beibehaltung der eingesetzten Messmethode nur durch die Er-
ganzung um eine Klimakammer oder, als einfachere Variante, einer Gefriertruhe fir
die Absenkung der AulRentemperatur des Kalorimeters zu erreichen. Eine der Reali-
tat entsprechende Temperaturverteilung, mit all ihren Auswirkungen auf die Kernver-

luste, kann dennoch nicht garantiert werden.
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5. Konverter mit Halbleitern groRer Bandliicke

5.1 Einstufiger, nichtisolierender DC-DC Wandler

GaN-HEMT sind mittlerweile flr einen gro3en Spannungsbereich verfligbar
[JRA+14]. Durch ihr exzellentes Reverse-Recovery Verhalten und geringen Kanalwi-
derstand eignen sie sich hervorragend fur hart geschaltete Konverter wie etwa Tief-
setzsteller in Spannungsbereich < 100 V [GA16]. Bei hohen Schaltfrequenzen kann
das Bauvolumen der Drosselspule im Tiefsetzsteller deutlich reduziert werden. Zur
Verringerung der Wicklungsverluste ist unter Umstanden eine Kombination aus Voll-
draht und Litze sinnvoll, etwa wenn der Strom durch die Drosselspule einen hohen
Gleichanteil, Uberlagert mit einem kleinen, hochfrequenten Wechselanteil aufweist.
Spulenstrome mit hohem Gleichanteil erfordern Kupferlackdrahte mit groliem Quer-
schnitt, um die Wicklungsverluste gering zu halten. Beim Betrieb mit hohen Schalt-
frequenzen muss zur Reduzierung von Skin- und Proximityeffekt haufig Hochfre-
quenzlitze eingesetzt werden (vgl. Abschnitt 4.1.1). Eine Hochfrequenzlitze besteht
aus einem Bilndel dunner Kupferlackdrahte, die untereinander durch eine Lack-
schicht isoliert sind. Durch die Lackschichten und die eingeschlossene Luft besitzt
Hochfrequenzlitze einen vergleichsweise kleinen Kupferfullfaktor, dementsprechend
ist auch der Querschnitt gegentber Vollmaterial reduziert. Daher kam die Idee auf,
anstatt ausschlieBlich Volldraht oder Hochfrequenzlitze zu verwenden, eine gemisch-
te Wicklung aus beiden aufzubauen [SBD16] (siehe Abb. 49).
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Abb. 49: Schematischer Aufbau der Wicklung mit Volldraht, Hochfrequenzlitze und

einer Mischung aus beiden Materialien
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Die gemischte Wicklung erreicht einen hoheren Kupferfullfaktor als eine Wicklung mit
Hochfrequenzlitze und stellt hinsichtlich des frequenzabhangigen Widerstandes ei-
nen Kompromiss dar. Fiur die ndhere Untersuchung des Konzepts wurden drei Spu-
len mit den entsprechenden Wicklungskonzepten entworfen und aufgebaut (s. Abb.
51 b)).

Litze Draht Kombination
Kern E20/10/6 aus Ferritmaterial N87
Luftspaltlange I4y=0,5mm
Windungszahl N=22
Induktivitatswert L=48 yH
Windungskonfiguration 2x40x0,1 mm 2x0,7 mm (0,7 + 40x0,1) mm
Kupferquerschnittsflache 0,62 mm? 0,76 mm? 0,69 mm?

Tab. 13: Eigenschaften der Drosselspulen mit verschiedenen Wicklungskonfigura-

tionen

Kernbauform, Kernmaterial, Windungszahl und Luftspaltlange der Spulen sind iden-
tisch (s. Tab. 13). Folglich sind auch der Induktivitatswert und der zeitliche Verlauf
des magnetischen Flusses durch den Kern identisch, so dass Unterschiede in der

Verlustleistung der Drosselspulen ausschlie3lich auf die Wicklungsverluste zurlickzu-

fuhren sind.
fs =200 kHz
1,0 = Kombination —
mLitze
> 08 Draht B
~ 0,6 —
Q.
0,4 —
0,0 1 T T 1
1 2 3 4 5

il A
Abb. 50: Verluste P, der Drosselspulen bei der Schaltfrequenz fs = 200 kHz fur ver-

schiedene Strommittelwerte i,
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Die Verluste der Spulen wurden im Kalorimeter bei unterschiedlichen Strommittel-
werten und Frequenzen gemessen (s. Abb. 50) [BAB17]. Es zeigte sich, dass der
Volldraht trotz des grof3ten Querschnitts in allen Arbeitspunkten die hochsten Verlus-
te aufweist. Die Hochfrequenzlitze erreicht bei kleinen Strommittelwerten die gerings-
ten Verluste, also genau dann, wenn der hochfrequente Anteil dominant ist. Beim
groRten betrachteten Strommittelwert i_ =5 A werden die geringsten Wicklungsver-
luste durch die Spule mit gemischter Wicklung erzielt. Je nach Schaltfrequenz liegt
die Reduktion der Verluste bei 7,6 % bis 9,8 %. Damit wurde gezeigt, dass die ge-
mischte Wicklung eine mogliche Alternative in bestimmten Anwendungen beim Be-

trieb mit hohen Schaltfrequenzen darstellt.

Abb. 51: a) Vergleich der Oberflachentemperatur der Drosselspulen
b) Reihenschaltung, Strommittelwert . =5 A, Stromschwankung
Ai. = 0,75 A; a) Draht B) Litze y) Kombination

Um die mogliche Wirkungsgradsteigerung durch den Einsatz der Drosselspule mit
gemischter Wicklung zu bewerten, wurde ein Zweiquadrantensteller fir den Betrieb
als Tiefsetzsteller unter Verwendung eines bewahrten Layouts auf einer Platine auf-
gebaut [BFB18] (s. Abb. 53). Als Halbleiterschalter wurden Niedervolt GaN-HEMT
vom Typ GS61008P verwendet. Diese weisen bei einer Sperrspannung von max.

100 V einen recht kleinen Kanalwiderstand Rpson, = 7 mQ auf.
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Abb. 52: Zweiquadrantensteller mit Drosselspule L

Um die gleichen Stromverlaufe in den Drosselspulen wie in der vorherigen Untersu-
chung zu erhalten, wurde die Schaltfrequenz fs auf 200 kHz und das Tastverhaltnis D
auf 50 % eingestellt. Mit diesen Werten betragt die Stromschwankung Ai_ in der

Drosselspule:

D Ui-U 05 12V ‘.
WTE L T 200kHz40pH | 0 1)

Die Eingangsspannung wird von einem Labornetzteil eingespeist und kann als kon-
stant angesehen werden. Unter Belastung muss das Tastverhaltnis zum Halten der
Ausgangsspannung geringfugig angepasst werden. Dennoch bleibt die
Stromschwankung Uber alle vermessenen Arbeitspunkte bei ziemlich genau 0,75 A,
nur der Strommittelwert andert sich in Abhangigkeit zur Last:

a:g:%. (5.2)
Bei der Inbetriebnahme zeigte sich, dass die Verluste in den Transistoren bei den
betrachteten Laststromen /, von maximal 5 A so gering sind, dass bereits die Kupfer-
flachen auf der Platine zur Kuihlung ausreichen und kein weiterer Kuihlkdrper benotigt
wird. Dies unterstreicht die hohe Leistungsdichte, die sich durch die Verwendung von
GaN-HEMT erreichen lasst.
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Ausgangsfil
Vo Drosselspule .

Abb. 53: Versuchsaufbau einstufiger, nichtisolierender DC-DC Wandler

Die drei Drosselspulen wurden nacheinander in den Konverter eingebaut und der
Wirkungsgrad in verschiedenen Arbeitspunkten mit Ausgangsleistungen P, von etwa
einem Watt bis maximal 60 W gemessen, wobei die Eingangsspannung U; =24 V
und die Ausgangsspannung U, =12 V betrug. Um Temperatureinflisse zu vermei-
den, wurde die Last stets nur fur wenige Sekunden zur Aufnahme der Messwerte
eingeschaltet und danach der Konverter fir etwa eine halbe Minute bei Nulllast be-

trieben.

98,0 -

97,5 1
97,0
< 96,5 -

96,0 |

m Kombination
mLitze
= Draht

0 10 20 30 40 50 60 70
P, W

95,5 -

95,0

Abb. 54: Wirkungsgradverlaufe des Zweiquadrantenstellers mit drei unterschiedli-
chen Drosselspulen
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Die Wirkungsgradverlaufe sind in Abb. 54 aufgetragen. Bei Ausgangsleistungen von
weniger als funf Watt ist der Wirkungsgrad aller drei Varianten in etwa gleich, weil
hier die Schaltverluste, die aufgrund der Ausgangskapazitdten der Schalter auch
schon bei Nulllast auftreten, dominierend sind. Ab einer Ausgangsleistung von etwa
5 W entsprechend einem Laststrom von 0,4 A ist der Mittelwert des Spulenstromes
stets grofRer als die halbe Stromschwankung. Daher flief3t der Spulenstrom nur noch
in positive Richtung und der untere Schalter S1 wird nicht mehr unter Nullspannung
eingeschaltet (vgl. Abb. 55). In der Folge nehmen die Schaltverluste zu, was sich in
einem Abfallen der Steigung der Wirkungsgradverlaufe auflert. Der hochfrequente
Wechselanteil des Spulenstromes ist gegenuber dem Gleichanteil in diesem Bereich
noch sehr dominant. Der Konverter mit der Drosselspule, die ausschlieRlich mit
Hochfrequenzlitze gewickelt wurde, weist aufgrund ihres geringen Widerstandes bei
hohen Frequenzen den hdchsten Wirkungsgrad auf, dicht gefolgt vom Konverter mit
der Drosselspule mit gemischter Wicklung. Die Drosselspule aus Volldraht kann in
diesem Bereich nicht von ihrem geringen Gleichstromwiderstand profitieren, daher ist
der Wirkungsgrad dieses Konverters am geringsten. Mit steigender Ausgangsleis-
tung steigt auch der Mittelwert des Ausgangsstromes. Alle drei Varianten erreichen
bei einer Ausgangsleistung von etwa 25 W ihren maximalen Wirkungsgrad. Bei etwa
40 W Ausgangsleistung treffen sich die Kurven der Konverter mit der Drosselspule
aus Hochfrequenzlitze und der Drosselspule mit gemischter Wicklung, der von nun
an den hochsten Wirkungsgrad hat. Bei maximaler Ausgangsleistung 60 W erzielt
der Konverter mit der Drosselspule mit gemischter Wicklung einen Wirkungsgrad von
96,7 %. Die anderen Konverter liegen 0,4 % (Litze) bzw. 0,6 % (Volldraht) darunter.
Die zunehmenden Verluste der Drosselspule mit Hochfrequenzlitze sind auch darin
begriindet, dass aufgrund der vielen Lackschichten und der eingeschlossenen Luft
zwischen den Einzeldrahten der thermische Widerstand vom Wicklungsanfang bis
zur Oberflache relativ groB3 ist [JB13] (s. Abb. 51 a)). Daher erwarmt sich die Wick-
lung in den inneren Lagen starker als z.B. bei der Drosselspule mit Volldraht und der
ohmsche Widerstand der Litze nimmt aufgrund des positiven Temperaturkoeffizien-

ten des Kupfers unter Belastung am meisten zu.
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Abb. 55: Spulenstrom j und Schalterspannung us¢ fir Ausgangsstrom ips = a) 1 A
b)5 A

Nachdem die Drosselverluste P, fir die Strommittelwerte i = {1, 2, 3, 4, 5} A bereits
mit der kalorimetrischen Messung bestimmt wurden, wurde der Versuch unternom-
men, aus den Gesamtverlusten Py = Py — P, der Schaltung die Schaltverluste zu iso-
lieren. Dadurch kann indirekt auch die Korrektheit der kalorimetrischen Messung
nachgewiesen werden, denn die Schaltverluste sollten vom Aufbau der jeweiligen
Drosselspule unabhangig sein. Neben der Wicklungskapazitat zahlt hier hauptsach-
lich der Induktivitatswert, der nahezu identisch ist (L = 48 yH + 5 yH). Die Durchlass-
verluste der Transistoren sind zwar im Vergleich zu den Durchlassverlusten der
Drosselspulen gering (Transistor GS61008P Rpson =7 mQ, Drosselspulen
Ro=17 ... 25 mQ), kdnnen aber leicht berechnet werden. Der Spulenstrom flief3t
immer abwechselnd durch den Kanal einer der beiden Transistoren, aufer wahrend
der Wechselsperrzeit T. Solange beide Transistoren ausgeschaltet sind, fliel3t der
Strom durch eine der beiden Inversdioden. Bei GaN-HEMT ist die Schleusenspan-
nung Ur der Inversdiode abhangig von der angelegten Gate-Source-Spannung ugs.
Laut Datenblatt des Transistors GS61008P [GaN16] betragt die Schleusenspannung
Ur =2V, wenn im abgeschalteten Zustand die Spannung uss = 0V zwischen Gate
und Source anliegt. Unter Berucksichtigung der Wechselsperrzeit T; = 80 ns berech-
nen sich die Durchlassverluste durch die Transistoren zu:

T, -2T 2T,
P = ———— I Rpson + -~ Urix. . (5.3)
S S
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Die Treiberschaltungen wurden durch eine separate Spannungsquelle versorgt und
tragen somit nicht zu den gemessenen Schaltungsverlusten bei. Die Schaltverluste

ergeben sich aus der Leistungsbilanz:
PS=PV_PL_PD' (54)

Die Schaltverluste der einzelnen Schalter, aufgeteilt auf den Ein- und Ausschaltvor-
gang kann naturlich nicht identifiziert werden, es ist allenfalls méglich, die Gesamt-
schaltverluste Ess auszurechnen. Geteilt durch die Schaltfrequenz ergibt sich fur die

Gesamtschaltverluste in Abhangigkeit zum Mittelwert des Spulenstroms:

Py (i) = P.(ip, fs) — Pp(iL)

55
2 (5:5)

Ess (1) =

Abb. 56 zeigt die Ergebnisse fur alle drei Drosselspulen im Vergleich. Obwohl die
Werte aus unterschiedlichen Messungen mit ihren individuellen Fehlerquellen ent-
standen sind (Drosselspulenverluste P_ aus kalorimetrischer Messung, Schaltungs-

verluste Py aus elektrischer Messung) liegen die Werte recht nahe zusammen.

4 |
m Kombination
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Abb. 56: Aus der Leistungsbilanz bestimmte Gesamtschaltverluste Ess fur ver-

schiedene Spulenstrome i

Die Schaltverlustarbeiten fur einen Strommittelwert fur die drei unterschiedlichen
Drosselspulen zeigen eine geringere Abweichung als der Vergleich zwischen den

verschiedenen Strommittelwerten. Das deutet darauf hin, dass die Verluste korrekt
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gemessen wurden und man tatsachlich einen Ruckschluss auf die entstehenden
Schaltverluste ziehen kann. Beim Strommittelwert i_ = 1 A sind die Gesamtschaltver-
luste flr die Drosselspule mit Volldraht scheinbar Null. Das ist darauf zurickzuflh-
ren, dass bei kleinen Ausgangsstromen der obere Schalter S, noch nahezu bei

Nullspannung eingeschaltet wird und somit nur geringe Schaltverluste verursacht.

a b
)A ) B - S T e
4
Au, i
U g S e T B R N .73
/ _ \ U I_
L i
v | Aug i \ 1 Aur
0 »t O e e ,,,_._.__?_____V
Y. PN «—> D —m—
? ‘t g tSon 1 R tSoff R
on Soff SRRV FSbutusli REVESN i

Abb. 57: a) Idealisierter und b) gemessener Spannungsverlauf am Schalter S4

Dagegen wirkt sich ein Fehler in den Verlusten der Drosselspule hier starker aus. Ab
Strommittelwerten i = 2 A liegt hartes Schalten fur beide Schalter vor.

Die Platine mit dem Zweiquadrantensteller lasst leider keine direkte elektrische
Vermessung der Schaltverluste mit dem Doppelpulsversuch zu, weil es keine Mog-
lichkeit gibt, einen Sensor zur Messung der Schalterstrome einzubauen. Daher wur-
de eine Abschatzung der Schaltverluste anhand des mittleren Stromes i, der Span-
nungsdifferenzen Au;, Au, und den gemessenen Schaltzeiten tson, tsor fur den Ein-
und Ausschaltvorgang getroffen (s. Abb. 57) [GGY+15].

il A tson / NS Aug/ V tsoff / NS Au. IV | Essc/pd | Essm/ pd
2 12,0 29,0 21,0 48,0 0,91 0,63
3 12,2 32,0 22,9 48,0 1,49 1,40
4 12,3 38,0 24,7 48,0 2,21 2,50
5 12,6 43,0 27,0 48,0 3,07 3,92

Tab. 14: Schaltzeiten tson, tsor, Spannungsdifferenzen Aus, Au, und die berechneten
Schaltverluste Ess. in Abhangigkeit zum mittleren Strom ., als Vergleich

die gemittelten Schaltverluste Ess, aus der Leistungsbilanz
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Unter der Annahme, dass der Schalter S, den invertierten Spannungsverlauf von
Schalter Sq erfahrt, berechnet sich die Summe der Schaltverluste aus (vgl. Gl. (3.18),
(3.19)):

1
ESE,C =2 E lL(AuftSon + AurtSoff) . (56)

Die gemessenen Schaltzeiten und Spannungen (s. Anhang A.3) sowie die daraus
berechneten Schaltverluste Ess ¢ sind in Tab. 14 aufgetragen. Fur den Vergleich wur-
de fir die aus der Leistungsbilanz bestimmten Schaltverluste der Mittelwert Ess
gebildet (s. Abb. 58). Der Wert fiir den kleinsten Strommittelwert i = 1 A liegt im Be-
reich des Messfehlers, was fur den Volldraht zu scheinbar negativen Schaltverlusten

fuhrt (vgl. Abb. Abb. 56) und wurde daher im Vergleich ausgelassen.

4
3 m Abschatzung
Leistungsbilanz
5
3
2 —
i
1 I _
0 'J T T T 1
2 3 4 5

il A

Abb. 58: Vergleich der aus der Abschatzung und der Leistungsbilanz bestimmten
Schaltverluste

Aufgrund der Streuinduktivitat in der Schaltmasche treten bei den Schaltvorgangen
eine Uberspannung und ein Oszillieren der Spannung am Schalter auf. Die Uber-
spannung wurde bei der Abschatzung berlcksichtigt, hieraus erklart sich die zuneh-
mende Steigerung bei hdheren Laststromen. Insgesamt ist die Abschatzung der
Schaltverluste ohne Messung des Schalterstromes als Notbehelf zu sehen. Die Halb-
leiterverluste kénnen jedoch aus den Gesamtverlusten eines Tiefsetzstellers sepa-

riert werden, wenn ein exaktes Verlustmodell fur die Drosselspule vorliegt, welches
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beispielsweise durch eine kalorimetrische Messung in ausreichend vielen Arbeits-

punkten gewonnen wurde.
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5.2 Netzfreundliche Gleichrichter
5.2.1 Verlustmodell fiir netzfreundliche Gleichrichter

Um die Wechselspannung aus dem Stromnetz gleichzurichten, wird traditionell eine
passive Gleichrichterschaltung bestehend aus einer Diodenbricke mit einem Kon-
densator zur Glattung der Spannung verwendet (s. Abb. 59). Da der Kondensator nur
geladen wird, wenn der Betrag der Netzspannung hoher als die Spannung am Kon-
densator ist, fliel3t nur flr kurze Zeit ein Ladestrom in den Kondensator (s. Abb. 60).

Die Dauer des Stromflusses wird Uber den Stromflusswinkel @ definiert:

o

360
@ = @(ty) —o(ty) = 0

GRS (5.7)

Hierbei gibt Ty die Dauer einer Netzperiode an, im mitteleuropaischen Netz betragt

Ty = —— =20 ms.

50 Hz
Ly Ry BEY/ N Y/ \
— YN[ o
iin
UN <> Uin C=—/ Uz
Stromnetz D:/AN\ Do\ v

Abb. 59: Passive Gleichrichterschaltung am Stromnetz mit Netzimpedanz

Unter Berucksichtigung der Netzimpedanz, die hier durch die Induktivitat Ly und den
Widerstand Ry reprasentiert wird, fuhrt dieses stark nichtlineare Verhalten zu einer
erheblichen Verzerrung der Eingangsspannung ui,. Die dadurch hervorgerufenen
Oberschwingungen flihren zu unerwlinschten und teilweise unzulassigen Netzriick-
wirkungen. Die einzuhaltenden Grenzwerte sind in der Norm EN61000-3-2 [ENO5]
definiert. Zur Vermeidung von Oberschwingungen werden aktive netzfreundliche
Gleichrichterschaltungen, die haufig als PFC-Gleichrichter bezeichnet werden, ein-
gesetzt. Der Leistungsfaktor A gibt das Verhaltnis zwischen Wirkleistung P und

Scheinleistung S an:

P
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Uin(t) A
uc(t)

iin(t) A

Abb. 60: Eingangsspannung ui, und -strom i, sowie die Kondensatorspannung uc

beim passiven Diodengleichrichter

Die Grundidee beim PFC-Gleichrichter ist es, den Eingangsstrom des Gleichrichters
dem Eingangsspannungsverlauf nachzufihren, sodass sich das Gerat am Netz wie
ein ohmscher Widerstand verhalt [Ros94]. So lasst sich die Verzerrungsblindleistung

D, auf ein Minimum reduzieren.
S2=P2+Q?+D?mitD?=YQ%, m=22. (5.9)

Im einfachsten Fall besteht ein PFC-Gleichrichter aus einer Diodenbricke mit einem
nachgeschalteten Hochsetzsteller, der die Eingangsspannung auf eine hohere Zwi-
schenkreisspannung umsetzt (s. Abb. 61). Dabei muss die Zwischenkreisspannung
héher als der Scheitelwert der Netzspannung liegen. Ein typischer Wert flr die Zwi-
schenkreisspannung ist uzx = 400 V. Der Verzicht auf die Gleichrichterbrucke ist eine
wichtige Option, um den Wirkungsgrad des PFC-Gleichrichters zu erhéhen (bricken-
loser Betrieb). Durch diese MalRnahme wird die Anzahl der Halbleiter im Strompfad

von drei auf zwei reduziert, was zu einer Verringerung der Durchlassverluste fuhrt.
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Abb. 61: PFC-Gleichrichter mit Diodenbricke und Hochsetzsteller

In [HJJO8] werden die Eigenschaften verschiedener brickenloser PFC-Gleichrichter
diskutiert. Hierbei stellt der sogenannte Totem-Pole PFC-Gleichrichter (s. Abb. 62)
die aussichtsreichste Variante hinsichtlich Durchlassverlusten, Bauteilanzahl und
EMV-Verhalten dar.

D, Sl ZNDs

uNlQ oL |u

DR Sify ZNDs

o -

Abb. 62: Briickenloser Totem-Pole PFC-Gleichrichter

Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein numerisches Verlustmodell fur den Totem-Pole
PFC-Gleichrichter in Form eines Matlab-Skriptes entwickelt. Das Modell berlcksich-
tigt die Durchlass- und Schaltverluste der Halbleiter und die Windungs- und Kernver-
luste der PFC-Drosselspule.

Der Verlauf der Eingangsspannung ergibt sich aus der Netzfrequenz fy und dem

Scheitelwert der Netzspannung Uy:

un(t) = Oy - sin(2rfyt) . (5.10)
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FUr die Modellierung wird zunachst fur jede Schaltperiode des Hochsetzstellers das
notige Tastverhaltnis d(t) berechnet (s. Abb. 63 a)), um vom Momentanwert der Ein-
gangsspannung un(t) auf die konstante Zwischenkreisspannung u, = 400 V herauf-
zusetzen:

d@ =1 -0 (5.11)

Uzk

Um einen rein ohmschen Lastwiderstand zu emulieren, musste auch der Verlauf des
Eingangsstromes i, sinusformig sein. Bedingt durch die Schaltvorgange im Hoch-
setzsteller und dem endlichen Induktivitatswert der PFC-Drosselspule ist dem Ein-

gangsstrom ein hoherfrequenter, dreieckformiger Strom Uberlagert.

a b
400 S S S S S A ) A
ASOO ..... ..... ..... ..... ..... ..... _ . . —_— iLmax
‘22’200 ...... ..... ..... ..... ..... ..... _ _ IL___¥1%
100 ..... ..... ..... ..... ..... ..... ..... ..... _ I~ - iS1 ._-__ iLmin
00423 4 56 7 8 910 fsz
10 !t/!ms!
E 05k i L J
° [——— | T
L e Te Ta
0 =534 56 7 6 910 N T >
t/ ms ®

Abb. 63: a) Eingangsspannung un und Tastverhaltnis d b) Spulenstrom j_ und

Schalterstrome is1, is; wahrend einer Schaltperiode Ts

Die Schwankungsbreite des Spulenstromes Aj. kann aus dem Tastverhaltnis d(f), der
Schaltperiodendauer T, dem Induktivitatswert L der PFC-Drosselspule und der Zwi-

schenkreisspannung uz bestimmt werden:
. Uzk
ALL(d(t)) = (1 - d(t))TST . (512)

Die Schaltfrequenz f; ist um Dekaden hoher als die Netzfrequenz fy, sodass der An-
fangs- und Endwert des Spulenstromes in einer Schaltperiode naherungsweise iden-
tisch ist. Somit folgt fur den Minimalwert i min bzw. fur den Maximalwert i max des Spu-

lenstroms in der n-ten Schaltperiode:
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iLmin(n) = iin = 380 (d (), (5.13)
iLmax(n) = iin + 700 (d(t(n))). (5.14)

Anhand dieser Werte kdnnen nun die Schaltverluste der Transistoren berechnet
werden. Bei positiver Eingangsspannung schaltet der Transistor S4, beim Minimal-
wert des Spulenstroms ein und beim Maximalwert aus, wahrend der Transistor S,
beim Maximalwert des Spulenstroms einschaltet und beim Minimalwert ausschaltet.
Die Einschaltverluste Eso, und Ausschaltverluste Esq der Transistoren und die Aus-
schaltverluste der Inversdiode Epo¢ wurden vorab fur verschiedene Schalterstrome is

mit dem Doppelpulsversuch gemessen und als Polynom zweiter Ordnung approxi-

miert:
Eson(is) = azié +a;is + ap, (5.19)
Esofr(is) = byié + byis + by, (5.16)
EDoff(iD) = Czi]% + CliD + Co - (517)

Far eine halbe Periodendauer Ty / 2 der Netzspannung ergibt sich die Verlustleistung

einer Halbbricke aus der Summation der Schaltverluste:

k
2
PS = E z ESon(iLmin(n)) + ESoff(iLmax(n)) + EDoff(iLmin(n)) . (51 8)
n=1
Der Spulenstrom flie3t immer abwechselnd durch einen der zwei Transistoren in ei-
ner Halbbrlicke. Daher lassen sich die Durchlassverluste der Transistoren Pps aus
dem Effektivwert des Spulenstromes und dem Kanalwiderstand Rpson im eingeschal-

teten Zustand bestimmen:

Pps = RDSon(Iszl + 1522 = RDSonIf . (519)
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Auch auf Seiten der Netzgleichrichterdioden D+, D teilt sich der Spulenstrom so auf,
dass immer eine der beiden Dioden leitet. Mit der Schwellenspannung Ur und dem
differenziellen Widerstand rp ergeben sich die Durchlassverluste der Netzgleichrich-

terdioden Ppg aus dem Effektivwert /i und dem Mittelwert i, des Spulenstromes:
PDG = Ufi_L + T'DIE . (520)

Die Wicklungsverluste Pc, der PFC-Drosselspulen werden aus dem Spektrum des
Spulenstromes und dem frequenzabhangigen Widerstand der Wicklung berechnet.
Im Spektrum treten die Netzfrequenz fy sowie die Schaltfrequenz f; und deren Vielfa-

che auf:

Peu = Rau(RZ () + ) Reu(m - fIZ(m - £) (5.21)
m=1

Mit den bekannten Eigenschaften der PFC-Drosselspule kann der Verlauf der mag-
netischen Flussdichte b (f) aus dem Spulenstrom i (f) berechnet werden. Parameter
sind die Windungszahl N, die Lange der Luftspule /5, die mittlere Eisenweglange /re

und die relative Permeabilitat u; des Kerns (s. Anhang A.2):

poN

lFe
=< 41
TR

b(t) = i (t) (5.22)

Fir Flussdichteverlaufe mit abschnittsweise rampenformigen Verlaufen, wie sie im
Hochsetzsteller vorliegen, werden die Kernverluste mit der erweiterten Steinmetz-
gleichung berechnet. Mit der Einschaltdauer Tq(n) = d(n)Ts, der Ausschaltdauer
Ta(n) = (1-d(n))Ts und der Schwankungsbreite der Flussdichte AB(n) = bimax(n) —

bLmin(n) ergeben sich die Kernverluste zu:

2 Vieks
Fe TN Ts n=1

AB(n)
Te(n)

AB(n)

T.(n) + )

(AB(n))B—« ( Ta(n)> : (5.23)

Im Folgenden werden drei netzfreundliche Gleichrichter betrachtet:
e Totem-Pole-PFC mit SiC-MOSFET, einphasig, 3 kW Ausgangsleistung
e Boost-PFC mit GaN-Transistor, einphasig, 1 kW Ausgangsleistung
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e Totem-Pole-PFC mit funf verschiedenen GaN-Transistoren,

3 kW Ausgangsleistung

einphasig,
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5.2.2 Netzfreundlicher Gleichrichter mit SiC

Aufgrund des Schaltverhaltens von Si-MOSFETSs, insbesondere dem Ruckstromver-
halten der inharenten Bodydiode beim Abschaltvorgang, ist es nicht sinnvoll, diesen
Schaltertyp hartschaltend im stromkontinuierlichen Betrieb zu nutzen. Daher wurden
Konzepte mit weichem Schalten diskutiert [MBK10], dem sogenannten Triangular
Current Mode (TCM). Nachteilig beim TCM ist die erhdhte Schwankungsbreite des
Spulenstroms i, was auch zu einer héheren Strombelastung der Transistoren, auf-
wendigeren EMV-Eingangsfiltern, erhdhten Kernverlusten, einer komplexeren Rege-
lungsstruktur und der Notwendigkeit zusatzlicher Messeinrichtungen, wie etwa einer

Nullstromerkennung, fuhrt.
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Abb. 64: Netzfreundlicher Gleichrichter in Totem-Pole-Struktur im zweifachen Pa-

rallelbetrieb

In diesem Abschnitt wird die Optimierung eines netzfreundlichen Gleichrichters mit
einem Siliziumkarbid-MOSFET vom Typ SCH2080KE des Herstellers Rohm betrach-
tet [BBH+13]. Die SiC-Leistungsschalter verbinden die positiven Eigenschaften eines
MOSFET auf Siliziumbasis (geringe Durchlassverluste, hohe Schaltfrequenzen) mit
denen der bereits auf breiter Front eingesetzten SiC-Schottkydioden (praktisch keine
Recovery-Verluste) [LDZ04]. Somit ermdglicht dieses Bauteil den stromkontinuierli-
chen Betrieb des Pulsgleichrichters in Totem-Pole-Topologie. In dieser Betriebsart ist
die Schwankung des Drosselstroms deutlich reduziert, was sich positiv auf die Ver-
luste in der PFC-Drosselspule auswirkt und aufgrund der kleineren Flussanderung im
Magnetkern der Drosselspule geringere Anforderungen an das Kernmaterial stellt.

Das Simulationsmodell fir den netzfreundlichen Gleichrichter wurde fir den zweifa-
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chen Parallelbetrieb mit zwei Drosselspulen L4, L, und zwei Halbbricken S4,S; und
S3,S4 erweitert (s. Abb. 64). Die Netzgleichrichterdioden Dg4, Dg2 sind nur in einfa-
cher Ausfuhrung vorhanden und fliihren somit als einzige Bauteile im Strompfad den

gesamten Eingangsstrom ii,.
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Abb. 65: Schaltverluste des SiC-MOSFETs und der Inversdiode fiir verschiedene

Strome bei der Zwischenkreisspannung ux = 400 V

Die Schaltverluste des SiC-MOSFETs wurden mit dem Doppelpulsversuch flr eine
Zwischenkreispannung ux =400V und Strome im Bereich von is=1... 20 A be-
stimmt. Die Verlaufe in Abb. 15 stammen aus der Messung fiur den Schalterstrom
is =18 A. Gemessen wurden die Einschalt- (Eson) und Ausschaltverluste (Eso) des
MOSFETs und die Ausschaltverluste (Epof) der Inversdiode (s. Abb. 65).

Leider waren zum Zeitpunkt der Messungen (Juli 2013) noch keine SiC-MOSFET mit
Isolationsspannungen kleiner als 1,2 kV verfigbar. Der 1,2 kV SiC-MOSFET
SCH2080KE weist einen Gesamtwiderstand Rpson = 80 mQ auf [Roh12], was natr-
lich im Vergleich zu den spater verfigbaren 900 V SiC-MOSFETs mit dem Gesamt-
widerstand Rpson = 65 mQ zu erhéhten Durchlassverlusten flhrt.
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Neben den Leistungsschaltern tragen die Drosselspulen L4 und L, entscheidend zu
den Verlusten bei. Es wurde ein Ferritkern der Bauform EC45A aus dem Material
DMR40 ausgewahlt. Zur Berechnung der Wicklungsverluste in Abhangigkeit zur
Windungszahl wurde der Wickelkérper des gegebenen Kerns mit Kupferlitze bewi-
ckelt. Hierbei wurde das Wickelfenster komplett ausgenutzt, was einer Windungszahl
N; =52 entspricht. AnschlieRend wurde der frequenzabhangige ohmsche Wider-
stand Rcy(f) mit einem Impedanz-Analysator [AglO3] fur den Bereich von 40 Hz bis

500 kHz vermessen und durch ein Polynom 2. Ordnung approximiert:
Reu(f)=4-1071Qs?- f245-107%Qs- f+99,2-1073 Q. (5.24)

Um die Veranderung des Wicklungswiderstandes in Abhangigkeit zur Windungszahl

zu berucksichtigen, wird eine Skalierung vorgenommen:
, N
Reu(N, ) = 3-Reu(f) - (5.25)
1

Diese Skalierung ist nur in eingeschranktem Rahmen guiltig, da vor allem die Proxi-
mityverluste stark mit der Anzahl der vorhandenen Windungen und damit der Lagen-

zahl variieren (vgl. Abschnitt 4.1.1).
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Abb. 66: Verlaufe des Spulenstromes i und Schwankungsbreite der magnetischen

Flussdichte AB im Kern wahrend einer Netzhalbperiode
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Anhand des Amplitudenspektrums des Stroms i durch die Drosselspulen lassen sich
nun die Wicklungsverluste bestimmen.

Ein Verlustmodell der netzfreundlichen Pulsgleichrichterstufe wurde teils mit selbst
gemessenen, teils aus Herstellerdatenblattern gewonnenen Bauteildaten bestuckt.
Die Steinmetzparameter des Ferritkerns wurden mit der in Abschnitt 4.2.2 beschrie-
benen elektrischen Messmethode bestimmt. Anhand dieses Modells lassen sich nun
die Verluste an den einzelnen Komponenten flr beliebige Arbeitspunkte bestimmen.
Als Freiheitsgrade stehen die Anzahl der Windungen N und die Lange des Luftspalts

Is der Drosselspulen L4, Ly zur Verfigung.

Beitrag | Bezeichnung

Pps | Durchlassverlustleistungen der Schalter S1 — Sy

Ppp | Durchlassverlustleistungen der Freilaufdioden Dg1 — Ds4

Ppe | Durchlassverlustleistungen der Gleichrichterdioden Dg1, D2

Ps,n | Einschaltverlustleistung S1— Sy

Psoie | Einschaltverlustleistung S¢ — Sy

Ppore | Ausschaltverlustleistung Dsy — Ds4

Pre Kernverlustleistung in den Drosselspulen L4, L

Pcy Wicklungsverlustleistung in den Drosselspulen Ly, Ly
Tab. 15: Verlustbeitrage im netzfreundlichen Gleichrichter

Zur Bestimmung der Gesamtverluste wird der Verlauf des Spulenstroms i, und die
Schwankung der magnetischen Flussdichte AB im Kern in Abhangigkeit der Ein-
gangsleistung P, der Induktivitdt L und der gewahlten Schaltfrequenz f; flr eine
Netzhalbperiode berechnet (s. Abb. 66). Die Wicklungs- und Kernverluste kdnnen so
anhand der Formeln (5.21), (5.23) bestimmt werden.
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Abb. 67: Vergleich der Durchlass-, Schalt- und Kernverluste fur drei Schaltfre-

quenzen

Aus der HOohe des Eingangsstroms ii, jeweils zu den Schaltzeitpunkten Iasst sich die
Schaltverlustarbeit an den Leistungsschaltern anhand der Kennfelder aufsummieren.
Zur Berechnung der Durchlassverluste an den Halbleitern S¢ - S4, Dsy - Ds4 und Dgy,
Ds2 wurden die Datenblattangaben der Hersteller herangezogen. Insgesamt werden
acht verschiedene Verlustbeitrage flr die Gesamtverluste addiert (s. Tab. 15).

Um abzuschatzen, wie sich die einzelnen Verlustbeitrage in Abhangigkeit zur Schalt-
frequenz fs verhalten, wurden die Anzahl der Windungen N und die Lange des Luft-
spalts /s der Drosselspulen L4, Ly zunachst auf N =30 und /s = 5 mm festgelegt. Die
Simulation erfolgte bei der maximalen Eingangsleistung P, = 3 kW bei der Netz-
spannung Ui, = 230 V.

In Abb. 67 sind die Durchlass-, Schalt und Kernverluste fur die drei Schaltfrequenzen
fs = {25, 35, 45} kHz aufgetragen. Dabei wurden die Verlustbeitrage fur Durchlass- Pp

und Schaltverluste Ps wie folgt zusammengefasst:

PD = PDS + PDD + PDG + PCu B (526)
Ps = Pson + Psofr + Pporr - (527)

Aus Abb. 67 ist ersichtlich, dass die Schaltverluste Ps erwartungsgemaf mit steigen-
der Frequenz zunehmen. Die magnetischen Verluste im Kern Pg steigen zu den
niedrigen Frequenzen hin an, was sich durch die erhdhte Schwankung des Stroms
durch die Drosselspulen L4, L, erklart. Hieraus ergibt sich eine groRere Fluss-

dichteanderung AB. Dieser Effekt ist dominant bei den Kernverlusten, der Einfluss
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der Schaltfrequenz ist nicht erkennbar. Den grof3ten Beitrag der Gesamtverluste stel-
len die Durchlassverluste Pp dar. Mit steigender Frequenz nehmen vor allem die
Wicklungsverluste Pc, aufgrund der Skinverluste zu, wahrend die Durchlassverluste
der Halbleiter nahezu gleich bleiben. Die geringsten Verluste treten mit Py = 55,8 W
bei der Schaltfrequenz f; =35 kHz auf, dies entspricht einem Wirkungsgrad
n=98,1%.

gewabhlter

8 30

Abb. 68: Wirkungsgrad n in Abhangigkeit von Luftspaltlange /s und Windungszahl N

Anhand des Verlustmodells soll nun die effizienz-optimale Kombination aus der Win-
dungszahl N und die Lange des Luftspalts /5 fir den vorgegebenen Ferritkern be-
stimmt werden. Untersucht wird erneut der Arbeitspunkt mit maximaler Ausgangsleis-
tung Pout =3 KW bei der Netzspannung Uy =230V, wobei die Schaltfrequenz
fs = 35 kHz betragt. Die Windungszahl wird von N = 30 bis N = 50, die Luftspaltlange
von Is = 0,5 mm bis /s =8 mm variiert. Der maximale Wirkungsgrad n = 98,4 % bei
Volllast stellt sich fur N =40 und Is =2 mm ein (s. Abb. 68). Das entspricht einer In-
duktivitat L1 = L, = 308 pH. Im Teillastbereich ist der Wirkungsgrad geringfugig hoher,
hier werden bis zu 98,5 % erreicht (s. Abb. 69). Der erzielbare Wirkungsgrad liegt
demnach trotz der fur diesen Spannungsbereich nicht optimalen 1,2 kV SiC MOS-
FETs hoher, als bei einer vergleichbaren Gleichrichterschaltung mit 650 V IGBTs
(siehe [BBK+17] bzw. [BHB+17]), welche maximal 97,9 % Wirkungsgrad erreicht.
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Abb. 69: Wirkungsgrad n in Abhangigkeit zur Eingangsleistung Pi,
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5.2.3 Netzfreundlicher Gleichrichter mit GaN

Der erste im Rahmen dieser Arbeit hinsichtlich seiner Schaltverluste vermessene
GaN-Transistor war vom Typ PGA26A10DS des Herstellers Panasonic [BFB15].
Dieser Transistor mit 650V Isolierspannung hat einen Kanalwiderstand
Rpson = 80 mQ. Es stand nur exakt ein Transistor als Muster zur Verfligung. Daher
wurde in diesem Fall statt der Totem-Pole- die klassische Topologie mit Brucken-
gleichrichter am Eingang simuliert, um die Leistungsfahigkeit dieses Bauteils in ei-
nem netzfreundlichen Gleichrichter beurteilen zu kdnnen. Als Freilaufdiode dient eine
schnelle SiC-Diode vom Typ IDT08S60C.

Uzk

Abb. 70: Schaltbild des netzfreundlichen Gleichrichters mit GaN-Transistor

Aufgrund der sehr geringen Schwellenspannung von nur 1,5 V empfiehlt Panasonic
fur das zuverlassige Abschalten des Transistors eine spezielle Treiberschaltung, die
anhand eines RC-Gliedes zumindest kurzzeitig eine negative Spannung zwischen

Gate und Source anlegt (s. Anhang A.4).
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Abb. 71: a) Gate-Source-Spannung ugs bei einem Schaltvorgang b) Signalverlaufe
beim Doppelpulsversuch
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IDT08S60C PGA26A10DS

Abb. 72: Platine fur die Messung der Schaltverluste mit dem Doppelpulsversuch

Die Schaltverluste des GaN-Transistors T und der SiC-Diode D wurden vermessen
(s. Abb. 73). Bei der Diode wurde auf die Messung der Einschaltverluste verzichtet,
da diese so klein sind, dass sie nicht exakt bestimmt und somit vernachlassigt wer-

den kdnnen.
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Abb. 73: Ein- Esqn und Ausschaltverluste Esq des Transistors T und Ausschaltver-
luste Epss der Diode D

Fir das Design der Drosselspule wurden ein Ferritkern der Bauform ETD29 aus dem
Material N87 gewahlt (s. Tab. 16). Fur die nun folgenden Optimierungsrechnungen
wurden die Steinmetzparameter des Ferritkerns mit dem in Abschnitt 4.2.3 beschrie-
benen kalorimetrischen Messverfahren bestimmt. Der frequenzabhangige Wider-
stand der Wicklung Rcy(f) ist in Abb. 39 a) dargestellt.

Ferritkern ETD29/16/10 Material N87
Anzahl der Windungen N =47
Gleichstromwiderstand der Wicklung | Rcyo = 140 mQ
Luftspaltlange Is=2,0 mm
Induktivitatswert L =100 pH

Tab. 16: Eigenschaften der Drosselspule des netzfreundlichen Gleichrichters
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Als Optimierungsparameter standen die Schaltfrequenz fs, die Luftspaltlange /5 zwi-
schen den Halften des Ferritkerns und die Anzahl der Windungen N zur Verfligung.
Das Verlustmodell der Schaltung bertcksichtigt die Durchlassverluste Pp und Schalt-
verluste Ps der Leistungsschalter sowie die Kernverluste Pre und Wicklungsverluste
Pcy der Drosselspule. Die Verluste der Schaltung wurden flr einen Schaltfrequenz-
bereich f; =50...150 kHz in 5 kHz Schritten simuliert, fir jede Frequenz wurde die
Windungszahl der Drosselspule N = 30...60 in 1 Windungsschritten und die Luftspalt-
lange /5=0,5...2,5 mm in 0,1 mm-Schritten variiert. Insgesamt ergeben sich also
20x30x20 = 12000 Durchlaufe des Verlustmodells. Die Rechendauer hierfir betrug
91 Sekunden auf einem Computer mit einer Intel i5-3210M CPU @ 2,5 GHz mit 4 GB
Arbeitsspeicher unter Windows 7 (64 Bit Version).

99,0

98,9 |-

98,8

| x ohne A
| o mit }BegrenzungB

98,7 |
2
2986 |
<
98,5 |
98,4 |
98,3 |
98,2 R S R A S
50 60 70 80 90 100 110 120 130 140 150
fs / kHz

Abb. 74: Maximaler Wirkungsgrad n in Abhangigkeit zur Schaltfrequenz f; mit und

ohne Begrenzung der maximalen Flussdichte B

Da das Verlustmodell von einem konstanten Induktivitatswert ausgeht, muss die
Flussdichte im Kern der Drosselspule aulRerhalb des Sattigungsbereichs liegen. Da-
her wurde ein Grenzwert B = 300 mT, bei dem das Material N87 gerade noch nicht
sattigt, definiert. Bei Uberschreitung des Grenzwertes wird das Ergebnis verworfen.
In Abb. 74 ist der maximale Wirkungsgrad des netzfreundlichen Gleichrichters in Ab-

hangigkeit zur Schaltfrequenz dargestellit.
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gewahlter
Entwurf T~
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Abb. 75:  Wirkungsgrad n in Abhangigkeit zur Luftspaltlange /5 und Windungszahl

N der Drosselspule L bei der Schaltfrequenz f; = 70 kHz

Ohne Flussdichtebegrenzung wird der Induktivitatswert groRer, dementsprechend die
Schwankung des Spulenstroms kleiner, was zu einer Reduktion der Schaltverluste
(kleinerer Strom beim Abschalten) und aufgrund der geringen Flussdichteanderung
auch zu einer Reduktion der Kernverluste fuhrt. Mit der Flussdichtebegrenzung findet
die Optimierungsrechnung unterhalb von einer Schaltfrequenz fs = 70 kHz keine L6-
sung mehr. Gleichzeitig wird bei dieser Schaltfrequenz der maximale Wirkungsgrad
Nmax = 98,6 % des netzfreundlichen Gleichrichters erzielt. Fir die Luftspaltlange
ergibt sich Is=2,4 mm und fur die Windungszahl N =58, was einer Induktivitat
L =131 yH entspricht. Der maximale Wirkungsgrad wird fur mehrere Kombinationen
aus Luftspaltlange und Windungszahl erzielt, es wurde der Punkt mit den jeweils
kleinsten Werten flr N, Is gewahlt. Der gewahlte Entwurf liegt genau an der Satti-
gungsflussdichte im Ferritkern (rote Linie in Abb. 75), das Material ist somit optimal

ausgenutzt. In Abb. 76 ist die Verteilung der einzelnen Verlustanteile dargestellt.
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Pcu=2,9W

Po=57W

PFe = 0,8 w

Ps=48W
Abb. 76:  Verlustverteilung fur die Ausgangsleistung Pout = 1 KW bei der Schaltfre-
quenz fs = 85 kHz

In der Drosselspule Uberwiegen die Wicklungsverluste Pg,, was darauf hindeutet,
dass der Induktivitatswert hier Uber eine verhaltnismalig hohe Windungszahl reali-
siert wird. Gerade dadurch wird aber das Bauteilvolumen klein gehalten. Von den
insgesamt Pp = 5,7 W Durchlassverlusten fallen alleine Ppg = 3,9 W in der Gleich-

richterbricke an. Hier zeigt sich das Einsparpotential brickenloser Gleichrichter.
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Im Jahr 2016 hat sich die Anzahl der am Markt verfugbaren Halbleiter mit grol3er
Bandlicke deutlich erhoht. Bei den GaN-Leistungsschaltern waren Produkte der
Hersteller OnSemi, Panasonic und GaN Systems erhaltlich, die sich in ihren Eigen-
schaften deutlich voneinander unterschieden. Einige der GaN-Transistoren erreichen
erstmals ahnliche Kanalwiderstande wie Si-MOSFETs. Daher kam die Frage nach
der Leistungsfahigkeit der Leistungsschalter in einer typischen Anwendung wie ei-
nem netzfreundlichen Gleichrichter auf, vor allem in Bezug auf die mogliche Redukti-
on der Schaltverluste [BFB16°].

. Kelvin max. max. Robson /
Nr. Typ Hersteller Gehause Source Uns | V s/ A mo
#1 | PGA26E08BV | Panasonic SMD ja 600 15 54
#2 | GS66508P GaN Sys- SMD ja 650 30 55
tems
#3 GS66516T GaN Sys- SMD nein 650 60 27
tems
#4 | NTP8G206N On Semi THT nein 600 17 150
#5 | NTP8G202N On Semi THT nein 600 9 290

Tab. 17: Eigenschaften der ausgewahlten GaN Leistungsschalter

Mit dem Ziel, die Schaltverluste zu messen, wurden flinf GaN-Leistungsschalter aus-
gewahlt (s. Tab. 17). Da jeder Leistungsschalter ein individuelles Gehause aufweist
und zwei Leistungsschalter zudem einen separaten Source-Anschluss fur die Gate-
Ansteuerung besitzen, eine sogenannte Kelvin Source, war es erforderlich, fur den

Doppelpulsversuch insgesamt vier Platinenlayouts zu entwerfen.

Gate-Source-Spannung

Spulenstrom i (Ch4) Ugs (Ch2)

Drain-Source-Spannung
us (Ch1)

Schalterstrom is (Ch3)

Drosselspule L (300 uH)

Abb. 77: Platine fur den Doppelpulsversuch mit angeschlossenen Messeinrichtun-

gen
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Vor der Durchfuhrung der Schaltversuche wurden zunachst die Treiberschaltungen
auf den Platinen (s. Abb. 77) so angepasst, dass jeder Leistungsschalter unter den
gegebenen Bedingungen die geringsten Schaltverluste aufweist. Bei den Schaltver-
suchen wurden wahrend der Einschaltvorgange Schaltgeschwindigkeiten mit bis zu
65 kV/us beobachtet (s. Abb. 78 b)).
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Abb. 78: a) Strom und Spannungsverlaufe beim Doppelpulsversuch b) Schaltflanke
beim Einschaltvorgang

Dies stellt hohe Anforderungen an die Genauigkeit der Messgerate und erfordert eine
sorgfaltige Korrektur der Phasenverschiebung zwischen Strom- und Spannungsmes-
sung. Alle Messungen wurden bei Raumtemperatur 4 = 20 °C und einer Zwischen-

kreisspannung uz = 400 V durchgefuhrt. Die Ergebnisse der Versuchsreihe sind in

Abb. 79 aufgetragen.
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Abb. 79: Einschalt- und Ausschaltverluste in Abhangigkeit zum geschalteten Strom

FiUr die Berechnung der Verlustanteile beim Einsatz der GaN-Transistoren in einem
PFC-Gleichrichter wurde erneut das in Abschnitt 5.2.1 beschriebene Verlustmodell

verwendet; die zugrunde liegende Schaltung zeigt Abb. 64. Es werden wieder zwei
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Halbbricken in Parallelschaltung mit einer Phasenverschiebung um eine halbe
Schaltperiodendauer T/ 2 betrieben. Die Phasenverschiebung der Spulenstrome
fuhrt in Summe zu einer Reduktion der Stromschwankung des Eingangsstroms Aii,
[OLo06] (s. Abb. 80). AuRerdem verdoppelt sich die resultierende Frequenz des Ein-
gangsstromes, wodurch das Eingangsfilter in seinem Bauvolumen verkleinert werden

kann.

a) 25 T T T T T T T T T b)

ool 3 W

15L..i... Al W T

10.4““E LY

01 2 3 456 7 8 9 10
t/ ms

Abb. 80: Eingangsstrom ii, und Spulenstrome i+, 2

Die Schaltfrequenz fs wurde flr alle Schalter auf 100 kHz festgelegt. Fur das Ver-
lustmodell der beiden Drosselspulen standen Daten eines Labormusters zur Verfu-
gung. Es handelt sich um eine Drosselspule mit einem ETD34-Kern aus dem Materi-
al N87. Mit N = 30 Windungen und einer Luftspaltlange /5 = 1,0 mm stellt sich als In-
duktivitatswert L = 104 yH ein.
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Abb. 81: Frequenzabhangiger Widerstand Rcy(f) der Wicklung der Drosselspule
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Die Steinmetzparameter des Kerns wurden mit der kalorimetrischen Messmethode
zu a =124, B=2,59, k=17,9 W/(Hz°TPm?) bestimmt. Den frequenzabhangigen Wi-
derstand der Wicklung zeigt Abb. 81.

Da die Stromtragfahigkeit einiger Pruflinge den Betrieb mit 3 kW Ausgangsleistung
im nordamerikanischen Netz mit 115 V Eingangsspannung nicht erlauben, wurde die
Ausgangsleistung in diesem Fall auf 1,5 kW reduziert. Die Netzfrequenz wurde auf
60 Hz angepasst, was jedoch keinen nennenswerten Einfluss auf die Verluste hat,
weil der niederfrequente Anteil des Eingangsstromes kaum zu den Kernverlusten

beitragt und die Anzahl der Schaltvorgange pro Sekunde gleich bleibt.
a) Uy =230V, fy =50 Hz, Py = 3,0 kW

25 - 9861 n
> 201 98,81 : = Pg
~ 1579599 ! " Po
0? 10 | 99,11 9913 : Pcy

5 - | = Pre
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#1 #2
b) Uy=115V, fy =60 Hz, Py, = 1,5 kW

25 ; 97,42 | f
> 20 1 97,78 | = Pg
~ 15145 11 | " Pp
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Abb. 82: Vergleich der Durchlass- Pp und Schaltverluste Ps des netzfreundlichen
Gleichrichters mit unterschiedlichen GaN-Leistungsschaltern bei Betrieb

im a) europaischen Netz b) nordamerikanischen Netz

Ein Vergleich des erzielbaren Wirkungsgrades mit den funf GaN Leistungsschaltern
zeigt Abb. 82. Die Stromverlaufe durch die Drosselspule und die Netzgleichrichterdi-
oden sind unabhangig vom verwendeten Leistungsschalter identisch. Daher ergeben
sich die Verluste dieser Bauteile (Kernverluste Pre, Wicklungsverluste Pg,, Durch-
lassverluste der Gleichrichterdioden Ppg) nur in Abhangigkeit des simulierten Ar-

beitspunktes.
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Hinsichtlich der Schaltverluste ist der Prufling Nr. 2 zu bevorzugen. Da aber auch die
Durchlassverluste bertcksichtigt werden mussen, ist bei groReren Stromen ungeach-
tet seiner hohen Ausschaltverluste der Prifling Nr. 3 im Vorteil, der den kleinsten
Kanalwiderstand in Hohe von 27 mQ aufweist. Die Priflinge 4 und 5 disqualifizieren
sich fur die meisten Anwendungen aufgrund ihrer vergleichsweise hohen Kanalwi-

derstande.
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5.3 Zweistufiger, isolierender DC-DC Wandler

In Elektro- und Hybridfahrzeugen werden Ublicherweise Traktionsbatterien mit einer
nominellen Spannung im Bereich Ugat = 400 V verwendet. Je nach Ladegrad der
Batterie andert sich diese Spannung, fur eine Lithium-lonen-Batterie mit zehn Zellen
in Reihenschaltung ergibt sich z.B. Ugait = 250...370 V. Einige Verbraucher im Fahr-
zeug, vornehmlich mit hoher Leistungsaufnahme wie z.B. Heizung, Klimaanlage und
elektrische Lenkkraftunterstitzung, konnen direkt aus der Batterie gespeist werden.
Im Vergleich zur klassischen 14 V Spannungsebene flie3t bei gleicher Leistung ein
erheblich geringerer Strom, Leitungsquerschnitte kbnnen demnach verkleinert wer-
den. Es gibt aber nach wie vor eine grof3e Anzahl an Verbrauchern im Fahrzeug,
welche die 14 V Spannungsebene bendtigen [Sch08]. Daher wurde ein DC-DC Kon-
verter fir Mehrspannungsbordnetze in Elektrofahrzeugen konzipiert, der das 14 V
Netz bzw. die 14 V Batterie fur Kleinverbraucher direkt aus der Traktionsbatterie des
Fahrzeugs speist [BFB16.

=C,
S1°J}; 1 S;3 }:

=N
Ly 1 “

i SzoJ = C,, Sd \
T \ Transformator mit integrierter
- Resonanzinduktivitat

Abb. 83: Schaltplan des zweistufigen, isolierenden DC-DC Wandlers

Der Konverter besteht aus zwei Stufen (s. Abb. 83): Ein Hochsetzsteller passt die
variierende Batteriespannung Ugatt = Uin auf die Zwischenkreisspannung Uz = 400 V
an. Da von den Fahrzeugherstellern in der Regel eine Potentialtrennung zwischen
den Spannungsebenen gefordert wird, muss ein Transformator zur Isolation einge-
fugt werden. Fur diesen Zweck kommt ein Serienresonanzkonverter zum Einsatz.
Liegt die Betriebsfrequenz des Serienresonanzkonverters leicht tGber der Resonanz-
frequenz, dann ist der Verstarkungsfaktor nahezu unabhangig von der Belastung und
es wird Nullspannungseinschalten fur die Schalter S;, S4 erzielt [Ste87]. Folglich
kénnen grofiflachige MOSFETs mit kleinem Kanalwiderstand und geringen Durch-

lassverlusten verwendet werden. Aufgrund der geringen Lastabhangigkeit kann auf
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die Regelung des Serienresonanzkonverters verzichtet werden, er arbeitet als ,elekt-
ronischer Transformator®, die Regelung der Ausgangsspannung erfolgt allein durch
den Hochsetzsteller am Eingang [PKC12] [BSF+15].

o 254 O o
3 30 32 }
\C 20 . o \5:15 JUREER - | o o
o P ]
W 104 i
400 - =
300 Y 5 6
200 > 3 5
us/Vv 1001 is | A us/V 1001 is | A

Abb. 84: Gemessene Schaltverluste der SiC-MOSFETs S1, S, bei verschiedenen

Schalterspannungen und -strébmen

Fir den Hochsetzsteller wurde ein SiC-MOSFET vom Typ C3M006509D des Herstel-
lers Cree ausgewahlt, dessen Sperrspannung Usmax = 900 V und Kanalwiderstand
Rbson = 65 mQ betragt. Dieser Leistungsschalter ist flr hartschaltenden Betrieb ge-
eignet [FMS+07]. Die Schaltverluste wurden mit dem Doppelpulsversuch bei ver-
schiedenen Schalterspannungen und -strémen gemessen und interpoliert (s. Abb.
84). Das Verlustmodell fur den Hochsetzsteller entspricht dem des netzfreundlichen
Gleichrichters (s. Abschnitt 5.2.1), nur das in diesem Fall eine Gleichspannung am
Eingang anliegt. Fur die Bestimmung der Kern- Pyre und Wicklungsverluste Pycy der
Drosselspule L, kam erneut die bewahrte Methode der Berechnung anhand der

Steinmetzparameter und des Wicklungswiderstandes zum Einsatz.
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Abb. 85: a) Versuchsaufbau Hochsetzsteller b) Wirkungsgrad n in Abhangigkeit

der Ausgangsleistung Py, Vergleich zwischen Simulationsergebnis und

Messung

Die Simulationsergebnisse wurden fur die Eingangsspannungen Uj, =250V und
370 V durch eine Wirkungsgradmessung an einem Versuchsaufbau validiert (s. Abb.

85), wobei die Abweichungen bei den meisten Messpunkten deutlich unter 0,5 %

liegen.
a) 1,0 b) 120
0,9
’ 110
0,8
0,7 100
_ 06y T 9
S 05 30
0,3 70
0,2
01 | . 60
0,0 : i 50
0,5 1,0 1,5 2,0
fsr/ fO

Abb. 86: a) Verstarkungsfaktor |[M| eines Serienresonanzkonverters in Abhangigkeit
zur normierten Frequenz f / fy und des Gutefaktors Q b) Streuinduktivitat
L4s des Transformators in Abhangigkeit zur Lange des Abstandshalters /s

Der Serienresonanzkonverter wird mit einer Halbbrlcke realisiert, was in dieser An-
wendung den Vorteil bietet, dass die Spannung am Transformator bereits auf die
halbe Zwischenkreisspannung reduziert wird. Dadurch kann das Ubersetzungsver-

haltnis i des Transformators um Faktor zwei verringert werden:
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N, Uy 400V
qo_ _

=N, " 20, "7 14V =14. (5.28)
FUr den Transformator wurde ein Ferritkern des Typs ETD 44/22/15 aus dem Materi-
al N87 gewahlt, die Schaltfrequenz des Serienresonanzkonverters wurde auf
fsr = 200 kHz festgelegt. Die Flussdichte im Kern aufgrund der angelegten Spannung
sollte klein sein, um die Kernverluste gering zu halten. Mit der Begrenzung auf eine
maximale Flussdichte Bmnax =25 mT und der Kernquerschnittsflache Ag. =173 mm?
ergibt sich fir die primarseitige Windungszahl:

Upe 400 V
V273 V25 5y (5.29)

" ApeBmax2nf 1,73-10~*mZ-25mT - 21 - 200 kHz

Ny

Fir den praktischen Aufbau des Transformators wurde die primarseitige Windungs-
zahl auf N; =50 abgerundet, hiermit betragt die sekundarseitige Windungszahl
N, = 3,5. Da zur Reduzierung der Gleichrichterverluste eine Zweiweggleichrichtung
vorgesehen ist, wird die Sekundarwicklung mit 2-N, = 7 Windungen mit einer Anzap-
fung nach 3,5 Windungen realisiert. Mit einem C-Ausgangsfilter (Spannung am Aus-
gang ideal geglattet) berechnet sich der primarseitige AC-Ersatzlastwiderstand zu
[Fro08]:

2 2
.2 8 Uout _ 1422(14\/)

Ry = 2 — 28t = = 6230. 5.30
ac =Wz 72 500 W (5:30)

Der Gutefaktor Q ist als Verhaltnis zwischen der Kennimpedanz Z, und dem Lastwi-

ZO Lr
= mitZ, = |—. (5.31)
VTR, M ﬁ

Um eine Schaltentlastung durch Nullspannungsschalten im leicht Uberresonanten

derstand R’ac definiert:

Betrieb zu erzielen, wird der Gutefaktor bei Volllast auf Q = 2 gelegt. Mit der Reso-

nanzfrequenz fy = 200 kHz ergibt sich fur die Induktivitat der Serieninduktivitat L

L Zy Q-R'ac  2-623Q
" 2nfy 2nfy, 2m-200kHz

=992 uH. (5.32)
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Die Kondensatoren des Resonanzkreises C;q, Cy; liegen flir den Resonanzstrom pa-

rallel, folglich missen sie jeweils die Halfte des Kapazitatswerts C; haben:

C, 1 1

C :C = —= =
T T 2 T 4nfyQR pc 4m-200kHz -2 - 62,3 Q

=3.2nF. (5.33)

Bei hartschaltenden Konvertern wie z.B. Flusswandlern stellt die Streuinduktivitat des
Transformators ein Problem dar, weil sie bei Schaltvorgangen Uberspannungen an
den Leistungsschaltern hervorruft. Leider lasst sich die Streuinduktivitat auch durch
geschickte Aufbautechnik des Transformators nicht vollig eliminieren. Bei einem Se-
rienresonanzkonverter liegt die Resonanzinduktivitat in Reihe mit der Primarwicklung
des Transformators. Normalerweise wird fur die Resonanzinduktivitat ein separates

Bauteil verwendet.

a) Sekundarwicklung N,  b)
—>—t.— Primarwicklung N

Abstandshalter
Ferritkern

I/
|
-

N
-~
iy

Abb. 87: a) Querschnitt und b) Foto des Transformators mit Abstandshalter zwi-

schen Primar- und Sekundarwicklung

Es besteht aber auch die Moglichkeit, die Streuinduktivitdt des Transformators als
Resonanzinduktivitdt zu verwenden, wodurch dieses Bauteil eingespart und somit
das bendtigte Bauvolumen reduziert und die nicht vermeidbare Streuung sinnvoll
genutzt wird. Um einen ausreichenden Induktivitatswert zu erhalten, ist jedoch ein
besonderer Wicklungsaufbau notwendig. Zwischen Primar- und Sekundarwicklung
des Transformators wurde zusatzlich ein Abstandshalter eingefugt, der den Kopp-
lungsfaktor zwischen den Wicklungen verringert und somit zu einer Erhdhung der
Streuinduktivitat fuhrt (s. Abb. 87). Die Streuinduktivitat 1asst sich anhand der geo-
metrischen Eigenschaften der Wicklungskonfiguration abschatzen (s. Anhang A.5):
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pomN{
LlO' = b

nly, 13 1 1 \[,
?;+Z+(n+h+ig)g+oy+h+g+zb>§. (5.34)
Die Abschatzung mit (5.34) liefert anhand der Daten aus Tab. 18 den Abstand
Is = 2,9 mm fur eine Streuinduktivitat L1 = 99,2 yH (s. Abb. 86 b)). Tatsachlich wurde
bei einem Abstand von ca. s =3 mm bei kurzgeschlossener Sekundarwicklung die

Streuinduktivitat L1om = 96 uyH gemessen.

Kern ETD 44/22/15 aus Material N87
Dicke Primarwicklung /4 5,0 mm

Dicke Sekundarwicklung l» 6,5 mm

Dicke Abstandshalter /s 3,0 mm

Innenradius Wicklung r, 18,0 mm

Wickelbreite b 30,0 mm

Primarwindungszahl Ny 50

Material Primarwicklung HF-Litze 60x0,1 mm
Sekundarwindungszahl N, 2x3,5 mit Anzapfung in der Mitte
Material Sekundarwicklung HF-Litze 480x0,1 mm

Tab. 18: Eigenschaften des Transformators flr den Serienresonanzkonverter

Beim Betrieb nahe der Resonanzfrequenz sind die Strome durch den Transformator
nahezu sinusformig mit der Frequenz fs = 200 kHz.
Aufgrund des recht hohen Wertes der priméarseitigen Hauptinduktivitat L4, = 8,8 mH
flieRt nur ein kleiner Magnetisierungsstrom i, = 20 mA, daher ist dieser Anteil bei der
Berechnung der Strome durch Primar- [, und Sekundarwindung /s zu vernachlassi-
gen:

Pout Pout

b=, k=g (5.35)

Fir die Berechnung der Wicklungsverluste Pgrc, des Transformators wurden die fre-
quenzabhéangigen Widerstande von Primar- R, und Sekundarwicklung Rs gemessen
(s. Abb. 88).
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Abb. 88: Frequenzabhangiger Widerstand der Primar- R, und der Sekundarwick-

lung Rs (Rs Uber gesamte Wicklung gemessen)

Hierbei ist zu bertcksichtigen, dass jeweils nur eine Halfte der Sekundarwicklung
vom Strom durchflossen wird, daher ist der Widerstand Rs noch durch zwei zu teilen.

Die Kernverluste des Transformators fur die Flussdichte Bmax = 25 mT bei der Fre-
quenz fs =200 kHz wurden aus dem Materialdatenblatt N87 (s. Abb. 44) zu
Prre = 200 m\W bestimmt.

Pout | W A8/ °C Pca !/ W Prre I W Prcu !/ W ( Prre + Prcu ) /W
250 3,7 1,2 0,2 1,1 1,3
500 13,0 4.4 0,2 42 4.4

Tab. 19: Temperaturdifferenz A9, daraus abgeleitete gemessene Verlustleistung

Pca und die berechnete Verlustleistung Prre + Prcy am Transformator

Die berechneten Verluste wurden anhand einer kalorimetrischen Messung der War-
meverluste Pc, des Transformators validiert (s. Abb. 89). In diesem Fall wurde noch
die passive Messmethode verwendet, in Tab. 19 sind die Temperaturdifferenzen
nach rund vier Stunden Betriebsdauer des Transformators und die daraus abgeleite-
ten Leistungen (vgl. Abb. 3 b)) zusammengefasst. Dabei ist zu beachten, dass bei
der kalorimetrischen Messung nicht zwischen den Kern- und Wicklungsverlusten un-

terschieden werden kann.
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Pout = 250 W out - 500 W

4:
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Abb. 89: Vergleich der simulierten und gemessenen Verluste im Transformator bei

den Ausgangsleistungen Py = 250 W und Pyt = 500 W

Es zeigen sich nur geringe Abweichungen, wodurch auch die Eignung des kalorimet-
rischen Messverfahrens fur Bauteile mit kleinen Verlustwinkeln erneut bestatigt wird.
Fir die Simulation der Halbleiterverluste wurden als primarseitige Schalter S3, S4 des
Serienresonanzkonverters MOSFET des Typs IPW65R019C7 mit dem Kanalwider-
stand Rpsonr = 19 mQ und als sekundarseitige Schalter S5, S¢ MOSFET des Typs
IRFB8409 mit dem Kanalwiderstand Rpsonsr = 0,9 mQ angesetzt.

Die simulierte Verlustverteilung fur den gesamten Konverter ist in Abb. 90 fur vier
Arbeitspunkte dargestellt. Bei der kleinsten Eingangsspannung U, = 250 V erreicht
der Eingangsstrom [, seinen Maximalwert. Um auf die Zwischenkreisspannung
ux =400V hochzusetzen wird der Hochsetzsteller mit einem Tastverhaltnis
D = 37,5 % betrieben. Hier ist die Schwankung des Spulenstroms bereits relativ

hoch, das Maximum der Schwankung tritt bei D = 50 % auf.

161 U,=250V U, =370V
1 Pus
312 - .
-~ ] u PHCu
W 8 1 " Phre
>
Q‘ 7 I i L PRD
4 1 . " Prey
- _— " Prre
0 || ||

Pot= 250 W 500W 250 W 500 W
Abb. 90: Verlustverteilung fur den kompletten Konverter bei verschiedenen Ein-

gangsspannungen und Ausgangsleistungen
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In der Folge sind die Durchlassverluste Pyp und Schaltverluste Pys der Leistungs-
schalter S4, S, und die Wicklungsverluste Pyc, der Drosselspule besonders grol3. Bei
der hochsten Eingangsspannung U, =370V genugt ein Tastverhaltnis von
D = 8,1 % um die Zwischenkreisspannung u = 400 V zu stellen, d.h. der Leistungs-
schalter S ist fast dauerhaft eingeschaltet. Die Stromschwankung ist nahe ihres Mi-
nimums, welches bei D =0 % erreicht wird. Aufgrund des stark reduzierten Wech-
selanteils des Stromes durch die Drosselspule wirkt sich dies vor allem auf die Wick-
lungsverluste Pyc, und die Kernverluste Pyre aus. Die Spannungen Uz, U,y am Re-
sonanzkonverter sind unabhangig von der Eingangsspannung, hier zeigt sich nur die
Auswirkung der Ausgangsleistung P, auf die Durchlassverluste Prp der Leistungs-

schalter und die Kern- Prre und Wicklungsverluste Prcy des Transformators.

Pout =500 W

200 300
Pout/W 100 250 Un !V
Abb. 91: Wirkungsgrad n in Abhangigkeit zur Ausgangsleistung P,y und der Ein-

gangsspannung Ui,

Abb. 91 zeigt den Wirkungsgrad n flur den kompletten Eingangsspannungsbereich
und fur Ausgangsleistungen von Py, = 100...500 W. Der maximale Wirkungsgrad
n =98,2 % wird bei der héchsten Eingangsspannung und Ausgangsleistung erzielt.
FUr Eingangsspannungen unter 275 V fallt der Wirkungsgrad bei Schwachlast unter
96 %. Diese Arbeitspunkte werden aber unter Umstanden nicht oder nur selten er-
reicht, da das Batteriemanagement des Elektrofahrzeugs normalerweise eine Rest-
energiemenge in der Batterie belasst und folglich die minimal mdgliche Batteriespan-

nung in der Praxis nicht auftritt.
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Abb. 92: Versuchsaufbau Serienresonanzkonverter
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6. Zusammenfassung und Ausblick

In dieser Arbeit wurde die Messung und Modellierung der Verluste in Leistungshalb-
leitern mit groRer Bandllcke und den typischen magnetischen Bauteilen betrachtet.
Fir diesen Zweck wurden diverse Versuchsaufbauten fur die Messung der Schaltver-
luste in den Leistungshalbleitern auf Basis des Doppelpulsversuches und fur die
Messung von Kernverlusten in magnetischen Bauteilen entwickelt.

Anhand der gewonnenen Daten wurden Verlustmodelle fur die Bauteile erstellt und
mit numerischen Skripten Schaltungssimulationen flir einige gebrauchliche Applikati-
onen durchgeflthrt. Durch die Beschrankung auf die flr die Berechnung der Verluste
noétigen GroRen konnte die Berechnungszeit kurz gehalten werden. So konnte das
Modell fur einen netzfreundlichen Gleichrichter mit der Berechnung der Durchlass-
und Schaltverluste der Leistungshalbleiter sowie der Wicklungs- und Kernverluste
der Drosselspule jeweils fir eine halbe Netzperiodendauer innerhalb von eineinhalb
Minuten fur 12000 unterschiedliche Parametersatze ausgefuhrt werden.

Mit dem Ziel, die Wicklungsverluste in Drosselspulen bei hohen Schaltfrequenzen zu
reduzieren, wurde eine Variante mit einer gemischten Wicklung bestehend aus Voll-
draht und Hochfrequenzlitze untersucht. Hierbei konnte der Wirkungsgrad bei Volllast
in einem DC-DC-Konverter um 0,6 % gegenuber einer Wicklung aus Volldraht und
0,4 % gegenuber einer Wicklung aus Hochfrequenzlitze gesteigert werden.

Aufgrund der zunehmenden messtechnischen Herausforderungen, die sich durch
den Betrieb schnell schaltender Leistungshalbleiter bei hohen Schaltfrequenzen er-
geben, insbesondere bei der Strommessung, wurde ein kalorimetrisches Messver-
fahren als Alternative zur direkten, elektrischen Messung untersucht. Die fur diese
Messmethode typische lange Versuchsdauer von anfanglich bis zu 240 Minuten pro
Arbeitspunkt konnte durch Entwicklung einer kompensierenden Temperaturregelung
auf unter 45 Minuten reduziert werden. Bisher gibt es im verwendeten Kalorimeter
keine Moglichkeit, die sich am Prifling einstellende absolute Temperatur zu beein-
flussen. So kann es passieren, dass Pruflinge bei hdheren Temperaturen gemessen
werden, als sie spater im Gerat ausgesetzt sind. Dies lieRe sich nur durch die An-
passung der Umgebungstemperatur I6sen, etwa indem das Kalorimeter in einen

Temperaturschrank eingebaut wird. Die Messung und Regelung der Differenztempe-
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ratur erfolgt derzeit mit einem dSpace-System, welches mit dieser Aufgabe weitaus
unterfordert ist. Hier konnte ein Mikrocontroller mit einem entsprechenden Programm
Abhilfe schaffen. Ein generelles Problem der kalorimetrischen Messung ist der Um-
stand, dass immer nur die Gesamtverluste gemessen werden kdénnen. Es ist aber
nicht immer moglich, bei einem Prufling nur eine Verlustart, also z.B. Kern- oder
Wicklungsverluste bei magnetischen Bauteilen und Schalt- oder Durchlassverluste
bei Leistungshalbleitern zu generieren. Wird fir die Modellierung nur eine Verlustart
bendtigt, muss sie durch geeignete Berechnungen von den Gesamtverlusten isoliert
werden, wodurch sich einige Fehlerquellen ergeben. Die kalorimetrische Bestim-
mung der Schaltverluste stellt vor allem eine Mdglichkeit dar, die Ergebnisse aus der
elektrischen Messung per Doppelpulsversuch zu verifizieren. Aufgrund des hohen
Zeitaufwands empfiehlt es sich, den Doppelpulsversuch durch Verwendung hochauf-
|I6sender, digitaler Speicheroszilloskope, breitbandigen Tastkopfen und madglichst
exakter Kalibrierung weiter zu verbessern um mit den immer schneller schaltenden
Leistungshalbleitern Schritt zu halten. Da dieses Problem alle Anwender der Leis-
tungshalbleiter mit groRer Bandlicke betrifft, werden die Messgeratehersteller den
gestiegenen Anforderungen Rechnung tragen muissen und in Zukunft entsprechende

Messmittel anbieten.
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A. Anhang

A.1 Platine zur Steuerung des Doppelpulsversuchs

Fir die rechnergestitzte Durchfihrung von Schaltverlustmessungen mit dem Dop-
pelpulsversuch wurde eine Steuerplatine entwickelt. Herzstlick der Platine ist ein
ATMega32 8 Bit Mikrocontroller des Herstellers Atmel. Die vorhandenen Schnittstel-

len sind in Tab. 20 zusammengefasst.

Port am Mikrocontroller | Funktion

PCO, PC1, PC2, PC3 Digitaler Ausgang +5 V, optional Treiberausgang +15 V

PAO, PA1, PA2, PA3 Analoger Eingang +15 V, Auflésung 10 Bit

UART Serielle Schnittstelle RS232
SPI Programmierschnittstelle
PBO, PB1 Taster 1, 2

PB2, PB3 LED 1,2

Tab. 20: Schnittstellen, Bedien- und Anzeigeelemente an der Steuerplatine

Die digitalen Ausgange PCO, PC1 dienen zur Erzeugung der Schaltsignale flr bis zu
zwei Transistoren in der Halbbrickenschaltung des Doppelpulsversuchs. Der digitale
Ausgang PC2 wird fUr das Schalten des Heizwiderstandes zur Einstellung der Halb-
leitertemperatur genutzt. Um die Speichertiefe des digitalen Speicheroszilloskops
optimal ausnutzen zu kdnnen, sollten die Strom- und Spannungsverlaufe gezielt ab
dem zweiten Puls aufgenommen werden. Daher wird der digitale Ausgang PC3 zur
Triggerung des Oszilloskops verwendet. Die Halbleitertemperatur wird mit einem
PT100-Temperatursensor gemessen und dem analogen Eingang PAO zugeflihrt. Ein
digitaler Zweipunktregler stellt die gewlinschte Temperatur ein. Die Sollwerte fir
Temperatur und der Dauer des ersten Pulses, welcher dem Aufbau des gewunsch-
ten Schalterstromes dient, werden Uber die UART-Schnittstelle vom Laborrechner an
das Programm im Mikrocontroller Gibergeben. Zusatzlich kann die aktuelle Schalter-
temperatur abgefragt werden.
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Temperatursensor M

PAO
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PC2

Heizkorper

Abb. 93: Schematischer Aufbau des Doppelpulsversuches mit der Steuerplatine

In Abb. 93 sind die Verbindungen zwischen Laborrechner, Steuerplatine, Doppelpul-
splatine, Heizkorper und Oszilloskop dargestellt. Die Platine selbst ist in Abb. 94 dar-
gestellt, den Schaltplan zeigt Abb. 95.

MOSFET
fur Heizung

Abb. 94: Steuerplatine fir den Doppelpulsversuch im Detail
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Abb. 95
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A.2 Reluktanzmodell der Drosselspule

In leistungselektronischen Konvertern kommen bei Schaltfrequenzen im Bereich von
20 — 500 kHz uberwiegend Drosselspulen mit Kernen aus Ferrit oder Eisenpulver
zum Einsatz. Bei toroidférmigen Kernen wird die Wicklung direkt auf den Kern aufge-
bracht, wahrend Kerne in Doppel-E-Form nachtraglich in den bereits mit der Wick-
lung versehenen Wickelkorper eingeschoben werden. Neben der vereinfachten Her-
stellung der Wicklung hat diese Anordnung den Vorteil, dass zwischen den Kernhalf-
ten ein Platzhalter aus nicht-magnetischem Material eingebaut werden kann, der ei-

nen ,Luftspalt® mit der Dicke /5 definiert.

a ) Symmetrieachse

| b)
Fe —{

e L C) o(t
ATK

Abb. 96: a) Skizze und b) Reluktanzmodell eines Doppel-E Ferritkerns mit Luftspalt

Bei Doppel-E-Kernen (und vielzahligen weiteren Varianten dieser Bauform) ist die
Flache Ar. des Mittelschenkels doppelt so grol3 wie die Flache eines Aullenschen-
kels. Der Luftspalt befindet sich nur zwischen den Enden des Mittelschenkels, wah-
rend die AuRenschenkel plan aufeinander stoRen. Somit ergibt sich eine Symmetrie-
achse durch den Mittelschenkel (s. Abb. 96) und die Anordnung lasst sich auf einen
Eisenkern mit mittlerer Lange Ire und konstanter Querschnittsflache Age reduzieren.
Am Luftspalt tritt der magnetische Fluss etwas Uber die Flache des Mittelschenkels
heraus. Daher ist die Flussdichte im Luftspalt etwas niedriger. Fur das Reluktanzmo-
dell kann man bei kleinen Luftspalten aber naherungsweise davon ausgehen, dass
die Querschnittsflache As des Luftspalts nahezu identisch mit der Querschnittsflache

Are des Eisenkerns ist.
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FiUr die Reluktanz des Eisenkerns Rge und die Reluktanz des Luftspalts Rs ergeben

sich die folgenden Ausdrucke:

lFe
Rge = , A1

Fe .ur.quFe ( )
Ry = —2 (A.2)

: HoAs .

In Summe erhalt man fur die magnetische Reluktanz der Drosselspule:

Ry = Rpo + Ry = — (lFe+l) (A.3)

> Fe o .uOAFe HUr %) .

Anhand der Anzahl der Windungen N kann nun die Induktivitat L der Drosselspule

berechnet werden:

N? 1 N?upoAre
Rs -Fe ls lpe + prls . (A4)

Die relative Permeabilitat eines Ublichen Eisenkerns liegt im Bereich von einigen tau-
send. Daraus ist ersichtlich, warum der Luftspalt maRgeblich flr die Energiespeiche-

rung der Drosselspule ist:

_ 1B%Ape (lF_e

lFe
- +1 ) mit £ « 1. (A.5)
2 e 5 5

1
Wz—fH-B-dv
2V Ur Ur

Aus der magnetischen Feldstarke 6(t) lasst sich zunachst der magnetische Fluss ¢(t)

und durch Division mit der Querschnittsflache Agr. die magnetische Flussdichte by ()

bestimmen:
_0(@)  N-i(t)
() = R - Ry (A.B)
_p@ _N-w@® N 1 HoN
b (t) = A ARy Are HoAre Ire iL(t). (A.7)

1
Feils Ee4
fe 8 p 7O
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A.3 Oszillogramme der Schaltzeiten und Spannungsdifferenzen fiir die Abschatzung

der Schaltverluste
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Abb. 97: Spannungsverlauf uss am Schalter S; beim a) Einschalten b) Ausschalten

fur den mittleren Schalterstrom i =2 A
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Abb. 98: Spannungsverlauf uss am Schalter S4 beim a) Einschalten b) Ausschalten

fur den mittleren Schalterstrom is =3 A
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Abb. 99: Spannungsverlauf us;s am Schalter S1 beim a) Einschalten b) Ausschalten

fur den mittleren Schalterstrom is =4 A
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Abb. 100: Spannungsverlauf uss am Schalter S4 beim a) Einschalten b) Ausschalten

fur den mittleren Schalterstrom i =5 A

124



Anhang

A.4 Treiberschaltung fur Panasonic GaN-Transistor

Um die Schwellenspannung in den Bereich ugs >0V zu verschieben, besitzt der
GaN-Transistor zwischen Gate und Source eine pn-Struktur die sich als parasitare
Diode Dgs beschreiben lasst (s. Abb. 101). Im eingeschalteten Zustand ist die Span-
nung an der Diode Dgs in Vorwartsrichtung, die Gate-Source-Spannung wird auf ugs =
3,2 V geklemmt.

RD1 CD

Abb. 101:  Treiberschaltung fir den Panasonic GaN-Transistor

Um die Verlustleistung in der pn-Struktur zu begrenzen, wird ein Vorwiderstand Rp;
vorgesehen. Anhand der Treiberspannung ug- und dem empfohlenen kontinuierlichen
Gate-Source-Strom g, folgt:

Ugr — Ugs

Rp, = ;
i

(A.8)
g2
Drei zusatzliche Komponenten wurden eingefiigt, um das Gate vor Uberspannung
(Z,, Dp) und elektromagnetischen Stérungen (R,) zu schitzen. Der initiale Gate-
Ladestrom wird mit dem Widerstand Rp1 eingestellt:

Udr

: Ugr * A.9
81~ Ry A9

Rp; =

Durch den Wert des Kondensators Cp wird die Gate-Ladezeit Ty, festgelegt. Diese
hat einen Einfluss auf die Schaltgeschwindigkeit beim Einschaltvorgang.
ig- T,
Cp = 2 (A.10)
Ugr
Beim Abschalten entladt sich der Kondensator Cp Uber die Widerstdande Rps und Rpy,
wobei kurzzeitig eine negative Spannung am Gate anliegt. Hierdurch wird sicherge-
stellt, dass der Transistor zuverlassig abschaltet.
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Ausgangsspannung des Treibers ug =10V
Initialer Gate-Strom beim Einschaltvorgang | ig1 = 200 mA
Kontinuierlicher Gate-Strom Ig2 =20 mA
Gate-Ladezeit Ten =150 ns
Widerstandswert Rp+ Rp1 =58 Q
Widerstandswert Rp; Rp2 =350 Q
Kapazitat Cp Cp=3,0nF

Tab. 21: Auslegung der Treiberschaltung gemaf Herstellerempfehlungen

Die Werte ugs, ig1, ig2, Tcn Wurden den Herstellerempfehlungen entnommen (s. Tab.

21), die Ausgangsspannung ug- des Treibers ergab sich aus dessen kleinster mogli-

cher Versorgungsspannung.
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A.5 Herleitung Streuinduktivitat

r A

h 4

Ferritkern

Primarwicklung
Abstandshalter

b Sekundarwicklung

Abb. 102: Wicklungsgeometrie des Transformators mit eingebautem Streupfad

Die Streuinduktivitat des Transformators mit eingebautem Streupfad kann aus der im
Magnetfeld gespeicherten Energie abgeschatzt werden. Die Anordnung ist rotations-
symmetrisch um die Mittelachse des Ferritkerns (s. Abb. 102). Der Wickelraum wird
in drei Intervalle eingeteilt: Die Primarwicklung mit der Lange /4, der Abstandshalter
mit der Lange /s und die Sekundarwicklung mit der Lange . Der Spitzenwert der
magnetischen Feldstarke H ergibt sich aus der primarseitigen Windungszahl N4, der
Wickelbreite b und dem Strom durch die Primarwicklung is:
N,i2

g—_11 A.11
a T ( )

Die magnetische Energie E, bestimmt sich aus der Integration Uber das Produkt aus
magnetischer Flussdichte B und magnetischer Feldstarke H fur das komplette Volu-

men des Wickelfensters V:

b
EmZ—fBH‘dVZ_ f 2nrH?(r) - dr. (A12)

1% Wickel—-
fenster

Das Integral wurde unter Zuhilfenahme der Guldinschen Regel zur Volumenberech-
nung von Rotationskérpern berechnet [Bro05]. Fir die parabelférmigen Verlaufe von
H*(r) qilt, dass die Flache unter einem Parabelast 1/3 der aufgespannten Rechteck-
flache betragt. Der Flachenschwerpunkt liegt bei 3/4 der Basislinie bei einer steigen-
den Parabel bzw. bei 1/4 der Basislinie bei einer fallenden Parabel. Somit ergibt sich
die magnetische Energie zu:
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ri+ll ri+ll+lS ri+ll+ls+lz
E,, = uohm f rH?(r) - dr + f rH2(r) - dr + f TH?(r) - dr
Ty Ti+ll Ti+ll+ls

Azl ~

3.\ 1\, 1\ A2,
= Hobm (ri+Zl1)T+<ri+ll+§ls>H ls+(ri+l1+ls+zlz>

3

. 2 rill l% 1 1 lZ
= pobnH? | —+—+ (n+ L +=L )+ (n+ L+ +=1,)=

3 4 2 4 3
ANZiZ (1l D2 1 1\
_ HO%(%“LZH (ri + 1, +§zs)zs + (ri ) +le)§2>' (A.13)

Aus dem Strom iy durch die primarseitige Streuinduktivitat L4 folgt fur die gespei-
cherte Energie:

1
Eri6 = ELlo'i% . (A.14)

Durch Gleichsetzen von (A.13) und (A.14) erhalt man einen Zusammenhang zwi-

schen der Streuinduktivitat und der Wicklungsgeometrie:

Eri6 =En
1 pemNZi? (nl, 12 1 1 4\l
@ELlcl%=%<T1+Zl+(Ti+l1+Els>ls+(ri+ll+ls+zlz>§2
uomNZ (rily 12 1 1 1\,
oLy =2t T+Z+(ri+11+§ls>ls+(ri+l1+ls+zlz>§ . (A15)
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