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Kurzfassung X1

Kurzfassung

Leistungstransistoren auf Basis neuer Halbleitermaterialien wie Siliziumcarbid ermoglichen bisher uner-
reicht niedrige Schaltverlustenergien und verbesserte Durchlasseigenschaften bei gleichzeitig geringerer
Chipfliche. Durch den aktuellen Trend der Elektrifizierung der Individualmobilitét entsteht zunehmend
die Anforderung, stetig kompakter und leistungsfahiger werdende leistungselektronische Wandler bei
widrigen Umweltanforderungen im Fahrzeug zu integrieren. Aus diesen aktuellen Entwicklungen resul-
tiert die Fragestellung, inwiefern die neuen Halbleitertechnologien nutzbringend im Anforderungsumfeld
eingesetzt werden konnen.

Nachdem die Eigenschaften und der Entwicklungsstand der neuen Halbleitertechnologien dargestellt
sind, wird die Kommutierungszelle als Basiselement aller Wandlertopologien eingefiihrt. Bei Forschungs-
vorhaben mit Hinblick auf die Elektromobilitdt untersuchte Wandlertopologien mit Spannungs-, Strom
und Impedanzzwischenkreis werden anhand analytisch abgeleiteter Giitekriterien verglichen. Im Ergebnis
zeigt der Hochsetzsteller-Wechselrichter insgesamt die vielversprechendste Charakteristik. Anhand gene-
rischer Halbbriicken-Eigenschaftsmodelle werden beim Vergleich zwischen den Silizium-IGBTs und
Siliziumcarbid-JFETs beim Wechselrichter und Hochsetzsteller-Wechselrichter Unterschiede der Techno-
logien aufgezeigt. Die Analyse ergibt bei SiC-JFETs eine signifikante Verbesserung der Giiteparameter
Chipfliche und Wirkungsgrad. Im Rahmen der Labormusterentwicklung werden die Speicherdrossel,
Zwischenkreiskondensator, Kithlung und Gatetreiber analysiert. Beim Hochsetzsteller-Wechselrichter
ermdglichen die Phasenzahl des Hochsetzstellers und das Steuerverfahren eine zusitzliche Zwischen-
kreiseffektivstromentlastung. Per Frequenzbereichsanalyse werden verbesserte Steuerverfahren fiir den
Betriebsverbund ermittelt. Der entworfene SiC-Gate-Treiber ermoglicht zuerst die detaillierte Analy-
se des Schaltverhaltens der Verarmungstyp-Transistoren und nachfolgend den sicheren Betrieb eines
Labormusters. Zur Aufnahme der Stromtransienten in der niederinduktiven Kommutierungszelle ist
das Messkonzept einer Rogowskispule mit Offline-Integration implementiert worden. Zur Leistungs-
halbleiterkiihlung wurde das bekannte Konzept einer direkten Bodenplattenkiihlung fiir das beigestellte
Prototyp-Halbleitermodul angepasst, am Beispiel einer Halbbriicke charakterisiert und ins Labormuster
integriert. Durch die temperaturabhiingige Spannung der Gate-Diode des Sperrschicht-Transistor konnte
die thermische Impedanz dieses Kiihlsystem gemessen werden. Um bei hohen Schaltfrequenzen und
Umgebungstemperaturen einen volumenreduzierten Zwischenkreis aufzubauen, wurden Keramikkonden-
satoren mit anti-ferroelektrischem Keramik-Dielektrikum verwendet. Aktuelle gekoppelte Methoden
zur analytisch-numerischen Verlustberechnung in magnetischen Bauelementen werden bei der Dimen-
sionierung der Drossel angewendet und ermoglichen ein kompaktes Design. Die a priori modellbasiert
ermittelten Giiteparameter sind mit dem erfolgreichen Betrieb des aufgebauten Wandlersystems und
daraus gewonnenen Messdaten abschliefend belegt.

Zentrale Beitriige dieser Arbeit sind neben der Uberpriifung der entwickelten Ansiitze zur Technologiebe-
wertung auch die Konzepte zur Volumenreduktion sowie die entwickelten Messmethoden.

Schlagworte:
Hybridfahrzeug, Eigenschaftsmodelle, Technologiebewertung, Siliziumcarbid, JFET, Verarmungstyp,
Hochsetzsteller, Wechselrichter, Zwischenkreisstrom, Schalttransienten, Systemdimensionierung
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Abstract

Power transistors based on new semiconductor material like silicon carbide reach unmatched low
switching loss and improved conduction characteristics with smaller chip area at the same time. Driven
by the actual trend of electrification in individual mobility systems, vehicular integrated power electronic
converters require continuous improvement of power density and robustness at harsh environmental
conditions. The question, in what extent the new semiconductor technologies can contribute beneficially
to this application, ultimately arises from these contemporary developments.

After giving a resume on the actual development status of the semiconductor technologies, the commu-
tation cell is introduced as essential element yielding the foundation for all power electronic converter
topologies. Subsequently, power electronic converter topologies which have been in the focus in hybrid or
electric vehicle drive train research are compared. Generic figures of merit for different types of voltage-,
current- and impedance-source converters were derived for this comparison and point to the step-up
converter with inverter as most promising candidate. In order to examine this result, scalable behavioural
loss-models are used for the technology-assessment of silicon IGBT and silicon carbide JFET based
inverter and combined step-up converter inverter systems. The results show significant superior chip
area and efficiency using JFETSs. This justifies the development of a laboratory prototype, during which,
inductor, DC-link, cooling and gate driver are analysed. In addition degrees of freedom concerning the
number of phases of the step-up converter as well as a coordinated converter-inverter pulse patterns
have been used to reduce the current load of the DC-link. A frequency domain analysis method was
used to generate the optimized pulse pattern control and a four phase step-up converter was selected for
prototype realisation. Since the depletion mode behaviour of the JFET requires additional effort regarding
the safe system operation and start-up, known approaches were reviewed and a gate driver with high
speed high voltage redundant flyback power supply is derived and developed. Variants of this gate driver
enabled a detailed analysis of the switching transients of the silicon carbide JFET half bridge and later a
safe operation of the system prototype. A purpose-developed Rogowski Coil with offline-integration is
introduced for the measurement of the current transients in the low inductive commutation cell. A know
direct cooling concept was adapted and finally integrated into the laboratory system to cool the substrates
of the provided baseplate less silicon carbide half bridge modules. Beforehand integration, the thermal
impedance of a single module was successfully characterized by detecting the temperature-sensitive
gate-source-diode of the JFET. To utilize the capacitor volume reduction effect of high switching fre-
quencies at high environmental temperatures a ceramic capacitor with anti-ferroelectric dielectric was
selected. For the inductors actual methods of combined analytic numeric loss calculation where applied
for the dimensioning to enable a compact component. By successfully operating and characterizing the
laboratory prototype a verification of the model based a priori defined figures of merit could be achieved.

Major contributions of this work are the developed technology assessment methods as well as concepts
for volume reduction and measurement methods.

Keywords:
hybrid electric vehicle, behavioural models, technology assessment, silicon carbide, JFET, depletion-
mode, step-up converter, inverter, DC-link, switching transients, system design, system dimensioning
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1 Einleitung

Durch Innovationen im Bereich leistungselektronischer Systeme und leistungselektronischer Bauelemen-
te motiviert, wurde in der Vergangenheit und heute eine stetige Steigerung der Systemleistungsdichte
erreicht. Bei hochintegrierten leistungselektronischen Wandlern machen einzelne Komponenten und
Baugruppen wie Speicherdrosseln, Speicherkondensatoren, Transformatoren, Kiihlkorper und Leis-
tungshalbleitermodule einen Grofteil des Systemvolumens aus. Zusétzlich entféllt ein Grofteil der
Materialkosten auf eben jene Komponenten. Aus der VergroBerung der Systemleistungsdichte erwichst
zusitzlich der Bedarf einer Effizienzsteigerung, da die Verlustleistungsdichte durch thermische Grenzen
der Baugruppen limitiert ist. Der magebliche Treiber dieser Innovationen in leistungselektronischen
Systemen aus industrieller Perspektive sind die Kosten [1]. Da die Kosten fiir neue Technologien und
Prototypen eine geringe Aussagekraft besitzen, werden im Rahmen dieser Arbeit kostenskalierende
GroBen wie Chipflache, Wirkungsgrad und Volumen zur Bewertung herangezogen.

1.1 Thematische Einordnung

Diese Arbeit aus dem Bereich der Ingenieurwissenschaften ist der Elektrotechnik im Fachbereich der
Energietechnik zuzuordnen. Zentrale Untersuchungen fokussieren Themenbereiche der leistungselektro-
nischen Energiewandlung wie den Vergleich von Halbleitertechnologien und Wandlertopologien, die
Entwicklung neuer Steuer- und Modulationsverfahren, sowie die Dimensionierung, die Optimierung,
das Design und die Konstruktion einer Leistungselektronik und deren Peripheriekomponenten. Fiir die
nachfolgenden Untersuchungen in dieser Arbeit wird das Beispiel eines Traktionswandlersystems fiir ein
hybrid-elektrisch angetriebenes Personenkraftfahrzeug genutzt, weswegen der Applikationsschwerpunkt
im Bereich der Elektromobilitit liegt. In Abb. 1.1 ist das Hochspannungsbordnetz eines elektrischen oder
hybrid-elektrischen Fahrzeugs unter Angabe typischer Leistungs- und Spannungsbereiche skizziert.
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Abbildung 1.1: Hochspannungsbordnetz eines elektrischen oder hybrid-elektrischen Fahrzeugs



2 1. Einleitung

Die leistungselektronischen Umformer, Quellen, Senken und Speicher sind darauf skizziert. Optionale
Systeme wie die Brennstoffzelle mit Gleichspannungswandler als auch der Gleichspannungswandler
der Batterie sind gestrichelt dargestellt. Im Fokus dieser Arbeit steht die Untersuchung des markierten
Antriebsumrichters im Hinblick auf die Anwendung der Siliziumcarbid-Halbleitertechnologie.

1.2 Stand der Technik und Forschung

Im Bereich der Hybridfahrzeugapplikationen gibt es stark unterschiedlich aufgebaute Systeme des
Parallel-, Serien-, leistungsverzweigten Hybridfahrzeugs in unterschiedlichen Elektrifizierungsstufen
Mikro-, Mild-, Plugin- oder Voll-Hybrid. Bei den Antriebsumrichtern haben sich, wie auch in der
industriellen Antriebstechnik, dreiphasige Halbbriickenwandler je Fahrantrieb durchgesetzt. Hinsichtlich
der Halbleitertechnologie wird im europdischen Umfeld derzeit auf Silizium-IGBTs mit Sperrspannungen
im Bereich von 650 V bis 750 V gesetzt z.B. BMW i3. Asiatische Hersteller, welche schon deutlich langer
im Markt aktiv sind, verwenden Silizium IGBTs mit hoheren Sperrfestigkeiten von 970 V bis 1200 V.
Beziiglich der Systemtopologie kann bei leistungsverzweigten Hybridfahrzeugen den zwei dreiphasigen
Wechselrichtern ein Hochsetzsteller bei Batteriespannungen ab ca. 200 V und Zwischenkreisspannungen
bis 700 V vorgeschaltet werden; z.B. beim Toyota Prius. Als US-amerikanischer Fahrzeughersteller
verwendet Chevrolet im ebenfalls leistungsverzweigten Volt zwei dreiphasigen Wechselrichtern mit
600 V IGBTs ohne Hochsetzsteller. Hinsichtlich der Technologien und Topologien existiert somit eine
gewisse Diversitit.

Zum Erreichen der hohen Drehzahlen bei den kompakten elektrischen Maschinen sind typischer Weise
elektrische Frequenzen im Bereich von ca. 1 kHz und dementsprechend hohe Schaltfrequenzen er-
forderlich. Neben der Schaltverlustreduktion durch die Wide-Bandgap-Halbleitertechnologien besteht
auch die Moglichkeit mit aktiven Schaltentlastungen wie z.B. durch die bereits 1990 in [2] vorgestellte
Hilfsschaltung" oder resonante Wandlertopologien ein verlustreduziertes Kommutieren der Halbbriicke
zu erreichen. Durch die Speicherladung der bipolaren IGBTs konnen die Verluste hierbei jedoch nur in
Grenzen reduziert werden [3]. Aber auch nicht resonante Topologien konnen bei geeigneter Kompo-
nentendimensionierung durch das Steuerverfahren quasiresonant betrieben werden [4]. Im Bereich der
Antriebsstrangwechselrichter und Antriebsstranggleichspannungswandler fiir Hybrid- und Elektrofahr-
zeuge wurden Konzepte mit aktiver Schaltentlastung bereits von der Schweizer Firma BRUSA Elektronik
AG bis zur Marktreife entwickelt und werden seit 2010 als SoftSwing®-Technologie angeboten. Daher
sind Wandlersysteme in dieser Ausfithrungsform bereits kommerzialisiert, wurden jedoch, wie auch
bei Industrieantrieben, nur in Nischen adaptiert. Insgesamt wird die Anwendung der Wide-Bandgap-
Halbleitertechnologie fiir den Fahrantrieb in der Elektromobilitét in den néchsten Jahren erwartet [5].

Durch den sich zunehmend abzeichnenden Trend des Wandels zur abgasfreien Mobilitdt und die fort-
schreitende Elektrifizierung von PKWs getrieben, werden im Bereich der leistungselektronisch orientier-
ten Forschung viele Ansitze verfolgt, um giinstigere, zuverlédssigere, kompaktere, sicherere aber auch
effizientere Systeme zu erzielen. Dabei ist bei allen leistungselektronischen Wandlern der im Vordergrund
stehende Systemgedanke kennzeichnend dafiir, dass bereits in Forschungsvorhaben die Ergebnis- oder
Performanzbewertung anhand einer Vielzahl von Giitekriterien erfolgen muss. Der Einsatz neuer Halblei-
tertechnologien wie Siliziumcarbid ist dabei ein Ansatz, effizientere und kompaktere Wandlersysteme
zu erzeugen, welcher in einer Vielzahl von Forschungsvorhaben seit etwa einer Dekade thematisiert
wird. Als Beispiele aktueller Forschungen mit hoher Leistungsdichte fiir Fahrzeugapplikationen sind der
55 kW Wechselrichter [6] und der 39 kW [7] und 200 kW [8] Gleichspannungswandler zu nennen. Im
Zusammenhang mit den Eigenschaften der Wide-Bandgap-Halbleitechnologie werden neben speziellen
Wandlertopologien zudem neue Konzepte fiir die Integration, Verwendung neuer Materialien fiir passive
Komponenten oder verbesserte Kiihlkonzepte untersucht. Durch die erforderliche Systembetrachtung

DARCP engl. auxiluary resonant commutated pole
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und thermische Begrenzung werden interdisziplinidre Ansitze verfolgt, welche auf der Basis einer mo-
dellbasierten Mehrfachzieloptimierung eine Bewertung ermoglichen [9]. Zudem werden die Kosten,
welche nach [10] den Haupttreiber leistungselektronischer Innovation darstellen, beriicksichtigt.

1.3 Forschungsleitende Hypothesen, Fragestellung und Ziele

A priori sind die folgenden forschungsleitenden Hypothesen formuliert worden, welche zur Motivation
der durchgefiihrten und nachfolgend dokumentierten Untersuchungen im Einzelnen als auch dieser
Arbeit insgesamt dienen.

e Durch den Einsatz von 1200 V SiC-Halbleiterchips kann trotz reduzierter Chipfliche und gestei-
gerter Schaltfrequenz eine effizientere Leistungselektronik aufgebaut werden als mit 1200 V Si-
IGBTs.

e Durch optimierte Betriebsfithrung und abgestimmte Steuerverfahren lésst sich die Belastung von
Systemkomponenten verringern bzw. verlagern, wodurch die Systemausnutzung und damit die
Leistungsdichte gesteigert werden konnen.

e Bei den Halbleitermaterialien Siliziumcarbid und Galliumnitrid weisen Leistungstransistoren vom
Verarmungstyp ein hoheres Minimierungspotenzial hinsichtlich des Durchlasswiderstands auf als
Leistungstransistoren vom Anreicherungstyp

e Der Energiespeicherbedarf in passiven Bauelementen reduziert sich durch eine erhohte Schaltfre-
quenz, sodass das Systemvolumen verkleinert werden kann, ohne die thermischen Grenzen der
Bauteile zu {iberschreiten.

e Beim schnellen Schalten entstehende Storungen der Elektromagnetischen Vertriaglichkeit lassen
sich beim Aufbau und durch konstruktive MaBnahmen oder Filter fiir die geforderte Leistungsklasse
soweit vermindern, dass eine hohe Schaltgeschwindigkeit zuldssig ist.

Anhand dieser Postulate werden unmittelbar die zentralen Fragestellungen deutlich:

1. Inwiefern konnen die Bauelemente aus neuen Halbleitermaterialien nutzbringend in der Elektro-
mobilitét appliziert werden?

2. Inwiefern sind durch die besonderen Eigenschaften dieser Halbleiterbauelemente grundsétzlich
neue Methoden oder Ansitze zu verfolgen?

3. Welche Anforderungen und Anderungen, Vorteile und Nachteile ergeben sich beziiglich des
Systemdesigns?

Ziel dieser Arbeit ist: einen Beitrag zur besseren Einschitzbarkeit der Leistungsfihigkeit aber auch
des Implementierungsaufwands beim Einsatz neuer Halbleitertechnologien unter Beriicksichtigung des
Systemgedankens zu leisten.
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2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

Das Design eines Systems gilt als technisch gelungen, wenn es die vorgesehenen Funktionen unter
den auftretenden Umgebungsbedingungen fiir eine ausreichende Dauer ausfiihren kann. Bei der Di-
mensionierung der Systemkomponenten sollte daher bereits im Vorfeld abschétzbar sein wie sich die
Umgebungsbedingungen und das Ausfiihren der Funktionen auswirken. Modelle der Systemkomponen-
ten, aber auch der angebundenen Systeme und Steuerungen mit reduzierter Komplexitit, sind hilfreich um
a priori Umgebungsbedingungen und Funktionen in Belastungsgrden und Anforderungen zu iibersetzen.

Bei leistungselektronischen Systemkomponenten ist zudem eine doméneniibergreifende Modellbildung
im Bereich der Elektrodynamik und Thermodynamik sinnvoll. Denn zum einen miissen beziiglich der
Funktion elektrische Kenngrofen erreicht und gleichzeitig thermische Grenzen eingehalten werden und
zum anderen haben thermische Zustandsgrof3en erheblichen Einfluss auf die elektrischen Eigenschaften
der Komponenten, insbesondere der Leistungshalbleiterbauelemente. Komponentenbeschreibungen und
-modelle, welche in Bezug auf die eingesetzten Technologien und die Leistungsklasse generisch sind,
ermdglichen durch Anwenden eines Giitekriteriums bzw. einer Giitefunktion neben der Dimensionierung
zusitzlich eine Technologiebewertung.

Im Folgenden wird in Abschn. 2.1 zunéchst das Fundament fiir die verwendeten Ansétze und Begrifflich-
keiten gelegt. Darauf aufbauend zeigt Abschn. 2.2 einen Uberblick zu den Halbleitertechnologien und
deren Entwicklung, bevor in Abschn. 2.3 relevante Wandlertopologien diskutiert und bewertet werden
und nachfolgend in Abschn. 2.4 zunichst ein modellbasierter Technologievergleich fiir zwei ausgewéhlte
Topologien gefiihrt wird.

2.1 Die Kommutierungszelle als fundamentale Schaltung der
Leistungselektronik

Bei leistungselektronischen Anwendungen kénnen die Halbleiterbauelemente verallgemeinert als nichtli-
neare elektrische Senken verstanden werden, welche, je nach Schaltzustand, entweder eine Spannung
aufnehmen konnen oder einen Strom fiithren. Aus dieser Grundvorstellung ist auch unmittelbar der hohe
Wirkungsgrad leistungselektronischer Systeme abzuleiten, da in beiden idealisierten Betriebszustdnden
keine Energie in den nichtlinearen Senken umgesetzt wird.

Bei einschaltbaren Leistungshalbleitern wie z.B. Thyristoren kann aktiv vom spannungshaltenden, sper-
renden Zustand in den stromfiihrenden, leitenden Zustand gewechselt werden, wihrend abschaltbare
Bauelemente wie Feldeffekt- oder Bipolartransistoren zusétzlich einen aktiven Wechsel vom leitenden in
den sperrenden Zustand ermoglichen. Allerdings sind bei einem solchen Zustandswechsel, neben den
zunichst vernachlidssigten Treibern, auch externe Quellen beteiligt welche die zu haltende Spannung oder
den zu fithrenden Strom fiir die Senken bereitstellen und daher mit den Leistungshalbleitern wechselwir-
ken. Da somit immer ein System aus mehreren Ersatzelementen zu betrachten ist, wird fiir diese Arbeit
der Begriff der Kommutierungszelle genutzt, welche den Grundbaustein fiir alle leistungselektronischen
Systeme bildet.
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Eine idealisierte Kommutierungszelle besteht aus mindestens zwei leistungselektronischen Bauteilen
und aus mindestens einer Spannungs- und einer Stromquelle. Die Natur der Quellen und Bauelemente
bedingt die Reihenschaltung mindestens eines Leistungsbauelements S1 mit der Spannungsquelle uy
sowie die Parallelschaltung der Leistungsbauelemente und Spannungsquellen S> mit der Stromquelle ij,
sodass zwei Maschen entstehen. Zur Veranschaulichung zeigt Abb. 2.1 eine Kommutierungszelle mit
den zwei Leistungshalbleitern S; und S, sowie Skizzen der nichtlinearen Kennlinien von relevanten
Leistungshalbleitertypen.

leiten leiten leiten

sperren sperren

> Uak > Uke > Uds

sperren

Verallgemeinerte Kommutierungszelle Diode IGBT FET mit intrinsicher Diode

Abbildung 2.1: Kommutierungszelle und stationédre Halbleitercharakteristika

Im stationér nicht nutzbaren Bereich der Leistungshalbleitertypen sind die Kennlinien schattiert darge-
stellt. Die Kennlinie des leitenden Zustands ist blau und die Kennlinie des sperrenden Zustands ist in Abb.
2.1 rot gekennzeichnet. Durch den gegensinnigen simultanen Zustandswechsel beider Leistungshalbleiter
bzw. durch Kommutierung des Quellenstroms von einem auf den anderen Leistungshalbleiter konnen die
Quellen entweder gekoppelt oder getrennt werden. Die Kommutierungszelle kann somit zwei Zustédnde

e §; sperrend und S, leitend: Kein Energieaustausch der Quellen (getrennt) und
e S, sperrend und S leitend: Energieaustausch der Quellen (gekoppelt)

einnehmen. Folglich ist es moglich den Energieaustausch der Quellen durch die Leistungshalbleiter Sy
und S effizient zu steuern. Bei fremdgefiihrten Kommutierungszellen kann die Kommutierung nur durch
die Zustandsdnderung der (Wechsel)-Quellen herbeigefiihrt werden, wihrend bei den ausschlieBlich
betrachteten selbstgefiihrten Kommutierungszellen jederzeit eine Kommutierung durch aktive Zustands-
dnderung bzw. durch Ausschalten oder Einschalten der Leistungshalbleiter erzwungen werden kann. Fiir
eine selbstgefiihrte Kommutierungszelle ist daher immer mindestens ein abschaltbarer Leistungshalbleiter
erforderlich. Da eine simultan gesteuerte Umschaltung von zwei unabhéngigen Bauelementen ein bisher
ungeldstes Problem darstellt, ist als weiteres Bauelement immer ein Leistungshalbleiter erforderlich, wel-
cher den Quellenstrom im ausgeschalteten Zustand fithren kann. In Anlehnung daran wird nachfolgend
zwischen selbst kommutiertem und fremd kommutiertem Bauelement unterschieden.

Dem Ersatzschaltbild in Abb. 2.1 ist zudem ein roter Pfad hinterlegt der die Kommutierungskreis-
masche kennzeichnet. Im Kommutierungskreis muss aufgrund des kapazitiven Verhaltens sperrender
leistungselektronischer Bauelemente zur Zustandsianderung ein Verschiebestrom flieBen, welcher den
Kommutierungsknotenpunkt umladt. Der dargestellte unterbrochene rote Pfad mit Pfeil symbolisiert
den Verschiebekreisstrom mit Zihlrichtung. Das Pfeilende sowie die Offnung des Pfades deutet auf den
ebenfalls rot gekennzeichneten Kommutierungsknotenpunkt welcher bei der Kommutierung gegeniiber
den anderen Knoten der Zelle im Potenzial springt. Bei selbstgefiihrten Zellen wird in hoher Frequenz
zwischen den Zustinden gewechselt, weswegen die Analyse und Verbesserung der dynamischen und
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verlustbehafteten Schaltvorginge einen signifikanten Anteil der Forschung und Bauteilentwicklung mit
leistungselektronischer Fokussierung ausmacht. Nachfolgend wird daher das qualitative Verhalten der
Kommutierungszelle an einem Beispiel erortert.
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Abbildung 2.2: Dynamische Vorgénge in der Kommutierungszelle

Anhand von Abb. 2.2 wird der Ablauf der dynamischen Vorgédnge beim Schalten einer selbstgefiihrten,
unidirektionalen Kommutierungszelle mit n-Kanal-Feldeffekttransistor an Stelle von S, und Diode an
Stelle von S untersucht. Dargestellt sind das Ersatzschaltbild der selbstgefiihrten Kommutierungszelle
mit den relevanten Netzwerkelementen der Leistungsschalter, sowie die Ausgangskennlinien von Diode
und Feldeffekttransistor und Zeitverldufe ausgewihlter elektrischer Groflen beim Zustandswechsel.
Ausgehend vom einem Anfangszustand bei dem der Quellenstrom ix durch die Diode flieSt und der
Feldeffekttransistor gespertt ist, verlduft der Schaltvorgang in der dargestellten zeitlichen Abfolge:
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Einschalten - Kommutieren auf den Transistor (selbst kommutiertes Bauelement)

to <t <t: Die Gatetreiberspannung u, steigt von der negativeren Treiberspannung U, , auf die positivere
Ug,p wodurch der Einschaltvorgang des n-Kanal-Feldeffekttransistors eingeleitet wird. Der Strom i
bildet sich im Gatekreis aus und teilt sich im Halbleiterbauelement in den Gatestrom ic,, durch die
Gate-Source-Kapazitdt und den Gate-Drainstrom ic,, durch die Gate-Drain-Kapazitit entsprechend
der Kapazititen auf. Zunéchst flieit der Strom fast ausschlieBlich iiber die Gate-Source-Kapazitit
wodurch die Gate-Source-Spannung ugs zu steigen beginnt.

11 <t <1p: Die steigende Gate-Source-Spannung ug erreicht den Schwellwert des Transistors wodurch
der Kanal leitfihig wird und ein Drainstrom i4 iiber Dy, Ls, uz und 7> zu flieBen beginnt. Durch
den Stromanstieg fillt an der Induktivitit L; eine Spannung ab, welche eine Reduktion der
Drain-Source-Spannung zur Folge hat. Verminderungen der Drain-Source-Spannung u4s bedingen
einen Verschiebestrom tiber die Gate-Drain- und Gate-Source-Kapazitit welcher sich dem Gate-
Source-Strom negativ und dem Gate-Drainstrom positiv iiberlagert. Durch diesen Effekt wird die
Anstiegsgeschwindigkeit der Gate-Source-Spannung vermindert was zudem zu einer Verringerung
bzw. Begrenzung der Stromanstiegsgeschwindigkeit des Kanalstromes fiihrt. Der Transistor arbeitet
somit ab diesem Zeitpunkt im aktiven Bereich (vgl. Abb. 2.2) des Ausgangskennlinienfeldes was
zu einer deutlich gesteigerten Verlustentwicklung fiihrt. Mit weiterhin steigender Gate-Source-
Spannung steigt auch der durch die Spannungsquelle getriebene Drainstrom des Transistors.
Gleichzeitig verringert sich der Anodenstrom der Diode i, gemifl dem Kirchhoffschen Knotensatz.

t» <t < t3: Der Drainstrom iy erreicht den Wert des Quellenstroms ixg womit der Anodenstrom null
wird. Durch die Quellenspannung u,, welche iiber dem leitfahigen Transistor und der zunichst
spannungsfreien Diode anliegt, wird ein negativer Anodenstrom aufgebaut, wodurch die Diode
anfidngt zu sperren und beginnt Spannung aufzunehmen. Je nachdem ob es sich bei der Diode um
ein bipolares oder unipolares Bauelement bzw. bipolaren oder unipolaren Arbeitspunkt handelt
treten unterschiedliche Effekte auf, welche sich qualitativ durch einen negativen Strom durch das
Halbleiterbauelement beschreiben lassen. Bei unipolaren Dioden erfolgt durch diesen negativen
Strom die Umladung der Sperrschichtkapazititen, wihrend bei bipolaren Dioden zusétzlich die
Speicherladung oder Reverse-Recovery-Ladung O, ausgerdumt wird. Wahrend die Drain-Source-
Spannung des Transistors fillt, steigt die Spannung uy, an der Diode bei negative Anodenstrom
bis die Quellenspannung U erreicht ist. Mit der schnellen Anderung der Drain-Source-Spannung
ugs muss ein Verschiebestrom durch die Transistorkapazititen flieBen welcher nahezu die Hohe
des Treiberstroms erreicht, sodass der Gate-Source-Strom ic,, sehr klein ist und die Gate-Source-
Kapazitit nicht weiter aufgeladen wird. Durch diese Riickwirkung auf den Gatekreis, den so-
genannten ,,Miller-Effekt®, bildet sich im Zeitverlauf der Spannung das ,,Miller-Plateau* aus.
Das Spannungsniveau des Plateaus entspricht dabei gerade genau der Gate-Spannung, welche
der Feldeffekttransistor minimal benétigt um den Drainstrom im aktiven Bereich zu fiithren. Die
Riickwirkungskapazitit Cyge kann dementsprechend nur mit dem vom Treiber bereitgestellten
Strom umgeladen werden, weshalb die Spannungsinderungsrate bzw. Schaltgeschwindigkeit des
MOSFETs beim Einschalten gut durch einen Widerstand R, eingestellt werden kann.

13 <t <t4: Ab diesem Zeitpunkt flieit kein negativer Anodenstrom i, mehr, die volle Quellenspannung
uzx wurde von der Diode iibernommen und der Laststrom ist vollstdndig auf den Transistor
kommutiert. Der Transistorarbeitspunkt liegt nun unmittelbar an der Grenze zwischen aktivem und
ohmschen Bereich. Nachfolgend wird die Gate-Source-Spannung ugs des Transistors weiter durch
den Gatestrom ic,, aufgeladen welcher in diesem Zeitabschnitt dem Treiberstrom iy entspricht.
Folglich wandert der Arbeitspunkt des Transistors in den ohmschen Bereich. Der Einschaltvorgang
ist abgeschlossen, wenn die Gate-Source-Spannung u,s den Wert der positiveren Treiberspannung
Uy erreicht hat.
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Ausschalten - Kommutieren auf die Diode (fremd kommutiertes Bauelement)

t4 <t <ts: Dieser Vorgang lduft beim Feldeffekttransistor in umgekehrter Reihenfolge ab wie das
Einschalten. Die Treiberspannung u; fillt von der positiveren Spannung Uy ;, auf die negativere
Spannung U, ,,. Konsequent bildet sich ein Treiberstrom i; aus welcher die Gate-Source-Kapazitit
Cgs und die Gate-Drain-Kapazitit Cgq entlddt. Durch die Verminderung der Gate-Source-Spannung
ugs wird der Kanal des Feldeffekttransistors hochohmiger.

ts <t <tg: Die Gate-Source-Spannung ug ist soweit gefallen, dass der Transistor die Bereichsgrenze
zwischen aktivem und ohmschem Bereich erreicht hat, worauthin die Drain-Source-Spannung
ugs deutlich zu steigen beginnt. Mit der steigenden Spannung bildet sich ein Verschiebestrom
tiber die Gate-Drain und Gate-Source-Kapazitit aus, welcher dem Steuerstrom ic,, entgegenwirkt
und den Riickwirkungsstrom ic,, verstérkt. Zusitzlich resultiert aus der Spannungsénderungen
ein Verschiebestrom iiber u,, Ly, Cx, und T, durch die Umladung der Kapazititen Cy, welcher
den Anoden-Strom i, erhoht und den Drainstrom i4 vermindert. Der Gatestrom wird bei diesem
Vorgang auf einen sehr kleinen Wert reduziert sodass der Treiberstrom nahezu ausschlieflich in
die Gate-Drain-Kapazitiit Cg flieBt. Analog zum Einschaltvorgang begrenzt somit bei ausreichend
hohem Quellenstrom der Treiberstrom die Spannungsidnderungsrate der Drain-Source-Spannung
ugs. Bei diesem Vorgang muss jedoch die Drain-Source-Kapazitit durch einen Teil des Drainstroms
bzw. Laststroms, welcher nicht durch den Transistorkanal fliet umgeladen werden. Somit kann bei
kleinen Quellenstromen ix der Fall eintreten, dass der Transistorkanal bereits sehr hochohmig ist,
die Drain-Source-Spannung aber noch nicht den entsprechenden Wert erreicht hat. In diesem Fall
ist die Spannungsanstiegsrate der Drain-Source-Spannung dann proportional zum Quellenstrom.

te <t < t7: Zudiesem Zeitpunkt erreicht die Drain-Source-Spannung den Wert der Quellenspannung
U wodurch die Diodenspannung zunichst null wird. Nachfolgend erhoht sich die Drain-Source-
Spannung weiter da der Widerstand des Transistors weiter steigt bzw. der Quellenstrom weiterhin
die Drain-Source-Kapazitit auflidt. Somit ist die Diode in Flussrichtung gepolt und beginnt Strom
zu fithren wodurch der Strom durch die Spannungsquelle zu- und der Strom im Transistor abnimmt.
Durch die Anderungsrate des Stromes fillt an der Induktivitit L, eine Spannung ab welche eine
zusitzliche Erhohung der Drain-Source-Spannung zur Folge hat. Diese ,,Uberspannung* muss
durch das Design L, die Quellenspannungen u oder einen ausgebremsten Schaltvorgang auf einen
Wert unterhalb der Durchbruchspannung des Transistors reduziert werden.

t < t7: Die Diode fiihrt den vollen Quellenstrom und der Transistor ist durch niedrige Gate-Source-Span-
nung bereits sehr Hochohmig und hilt die volle Quellenspannung. Der Treiberstrom flie3t nahezu
vollstindig iiber die Gate-Source-Kapazitit und entlddt diese bis die negativere Treiberspannung
Ug , erreicht ist. Nach dem Erreichen der Spannung ist der Kommutierungsvorgang abgeschlossen
und der Ausgangszustand des Systems wiederhergestellt.

Um einen bidirektionalen Energiefluss zwischen den Quellen erreichen zu kénnen, sind Bauelemente oder
Kombinationen aus Bauelementen mit mindestens bidirektionaler Stromtragfahigkeit oder mindestens
bidirektionaler Spannungshaltung erforderlich. Fiir die untersuchte Batterie bzw. Antriebsanwendungen
mit elektrischer Maschine ist ein bidirektionaler Energiefluss iiber den leistungselektronischen Wandler
notwendig, damit die Maschine sowohl beschleunigt als auch abgebremst und gleichzeitig die Batterie
entladen oder geladen werden kann.
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2.2 Uberblick zu Wide-Bandgap Transistoren und deren
Kommerzialisierung

Dieser Abschnitt soll eine Zusammenstellung jener Wide-Bandgap-Bauelemente liefern, welche bis heute
zur Marktreife entwickelt wurden und hinsichtlich der Stromtragfahigkeit fiir die leistungselektronische
Anwendung im Antriebsstrang eines Hybridfahrzeuges relevant sind. Im Fokus stehen aus diesem Grund
vorrangig Bauelemente, die fiir Sperrspannungen im Bereich von 600 V bis 1200 V ausgefiihrt wurden
und damit in Konkurrenz zu den in Abschn. 1.2 dargelegten Technologien stehen. Da im Fokus dieser
Arbeit die Anwendung und nicht die innere Funktion der Wide-Bandgap-Transistoren steht, werden die
halbleiterphysikalischen Zusammenhénge nur in Grundziigen angedeutet.

2.2.1 Eigenschaften der Wide-Band-Gap Halbleitermaterialien

Wide-Bandgap-Halbleitermaterialien wie Siliziumcarbid (SiC) und Galliumnitrid (GaN) weisen im
Vergleich zu Silizium (Si) zunéchst einen namensgebenden hoheren Bandabstand zwischen Leitungs-
und Valenzband auf. Dieser fiihrt nach [11] " unmittelbar zu

kT NAN; W
B <AD>+G

up ~ — In
e NcNvy e

(2.1)

einer erhohten Diffusionsspannung der pn-Ubergiinge welche linear mit steigender Bandliicke Wg
zunimmt. In die Berechnung der Diffusionsspannung gehen die Temperatur 7', die Boltzmann Konstante
kg, die Einheitsladung e, die Akzeptor- Ns und die Donatorkonzentration Np sowie die Zustandsdichten
der Valenz-Ny und Leistungsbandkante Nc untergeordnet ein. Mit der Beobachtung aus [12] liegt
nun die Schleusenspannung ug eines pn-Ubergangs bzw. die Durchlassspannung ur bei niedrigen
Durchlassstromdichten von etwa 10 ;% in der Nihe der Diffusionsspannungen up, sodass

UF = Us ~ Up (2~2)

gilt. Bei 25 °C liegt die Diffusionsspannung von Silizium bei 0,66 V und bei Siliziumcarbid mit bei etwa
2,7 V. Die hohere Bandliicke bedeutet fiir das Durchlassverhalten bipolarer Leistungsbauelemente wie
Dioden, Thyristoren und IGBTs welche ungeradzahlige vielfache von pn-Ubergiingen im Hauptstrompfad
aufweisen, somit zunichst einen erheblichen Nachteil. Diese Bauelemente sind daher schon aufgrund
der Durchlassspannung fiir die Anwendung im Automobilsektor uninteressant.

Im Vergleich zu Silizium weist Siliziumcarbid eine um eine GroBenordnung hohere kritische Feldstirke
Ex:i¢ auf, weshalb fiir Sperrspannungen im zweistelligen kV-Bereich bipolare Bauelemente realisiert wer-
den konnen bei denen die erhohte Schleusenspannung keinen nennenswerten Nachteil bedeutet. Durch
diese Bauelemente werden Zweilevel-Topologien auch bei Mittelspannungsanwendungen ermoglicht.
Leistungshalbleiter wie SiC-IGBTs und SiC-pn-Diode kénnen aufgrund der Schleusenspannungen daher
erst nutzbringend in Hoch- und Mittelspannungsapplikationen wie z.B. in Mittelspannungs-Wechselrich-
tern [13] oder isolierenden Mittelspannungs-Gleichspannungswandlern [14] eingesetzt werden.

Bei unipolaren Leistungshalbleiterbauelementen wie FETs sind hingegen, die entsprechend der kriti-
schen Feldstdrke zu begrenzende Dotierstoffkonzentration und die Ladungstrigerbeweglichenkeit im
Halbleitermaterial von entscheidender Bedeutung fiir das Durchlassverhalten. Dieser Zusammenhang
lasst sich auch an den in [15] entwickelten Giitefaktoren: ,,material figure-of-merit “(HMFOM) und ,,chip
area figure-of-merit“(HCAFOM) fiir Leistungshalbleiter ablesen. Unter Beriicksichtigung der Durchlass-
verluste im Driftgebiet und der Verwendung eines einfachen Schaltverlustmodells kénnen die minimal

1)Gleichung (1.17) und Gleichung (2.57)
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erreichbaren Gesamtverluste analytisch bestimmt werden. Hieraus lassen sich die Materialeinflussgrof3en
als reziprok proportionaler Giitefaktor gemif

HMFOM = +/Iin Eiit (2.3)

extrahieren. Gleichzeitig wird im angenommenen Modell bei minimaler Verlustleistung eine optimale
Chipflache erreicht, woraus sich dann analog das ebenfalls reziprok proportionale Giitekriterium zur
Chipflache nach

HCAFOM = &/l EL, (2.4)

ergibt. Aus der mit der Wirmeleitfdhigkeit bewerteten Division der minimalen Verlustleistung und der
optimalen Chipfliche wird in [15] ein thermisches Giitekriterium: ,,thermal figure-of-merit “(HTFOM)
nach

A

HTFOM =
SrEkrit

(2.5)

generiert welches sich reziprok proportional zum Temperaturhub im Chip verhélt.

Das Kiviat-Diagramm in Abb. 2.3 fasst die Eigenschaften und Giitekriterien fiir Silizium, Siliziumcarbid
und Galliumnitrid vergleichend zusammen.

o8
AW
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A !} '
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A UL 3y

HCAFOM

Abbildung 2.3: Vergleich der Materialeigenschaften und Giitekriterien von Si, SiC und GaN (Daten aus [16],
Giitefaktoren normalisiert auf Silizium)

Aus diesen Grofien kann unmittelbar die Motivation fiir den Einsatz der WBG-Materialien abgeleitet
werden, denn ein Siliziumcarbid-FET konnte demnach mit einer 62-mal kleineren Chipflache bei etwa
einem Siebtel der Gesamtverluste eines vergleichbaren Silizium-FET realisiert werden.
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AbschlieBend ist anzumerken, dass diese Giitekriterien insgesamt kritisch zu betrachten sind, da:

1. der Kanalwiderstand welcher vor allem bei SiC-FETs derzeit einen Grof3teil des Gesamtwider-
stands ausmacht nicht beriicksichtigt wird,

2. die zugrundeliegende Betrachtung nur fiir vertikale Bauelemente giiltig ist, welche einen dreiecki-
gen, durch die Dotierung eingestellten, Feldstirkeverlauf aufweisen,

3. der Temperaturhub innerhalb des Halbleiterchips bei nahezu allen praktisch relevanten Aufbauten
nicht maBgeblich ist und

4. die unipolaren WBG Halbleiter auch in Konkurrenz zu unipolaren Kompensationsbauelementen
bzw. bipolaren Bauelementen aus Silizium stehen welche nicht als Referenz abgebildet werden.

Obwohl diese klassischen Giitekriterien aus den genannten Griinden nicht geeignet sind, exakte Aussagen
hinsichtlich der derzeit Leistungshalbleiterbauelemente zu treffen, konnen trotzdem valide Tenden-
zen hinsichtlich der Vorziige der Wide-Band-Gap-Halbleitermaterialen abgeleitet werden; z.B. sind
geringere Verluste und gleichzeitig geringere Chipfliche beim Vergleich mit unipolaren Silizium-
Halbleiterbauelementen zu erwarten.

2.2.2 Siliziumcarbid-Feldeffekttransistoren

Dieser Abschnitt soll einen Uberblick iiber die bisher kommerzialisierten SiC-Feldeffekttransistoren ge-
ben. Die Abbildungen Abb. 2.4 und Abb. 2.5 zeigen den strukturellen Aufbau von zwei SiC-Sperrschicht-
Feldeffekt-Transistoren (JFET). Der vertikale SiC-D-JFETs in Abb. 2.4 wurde als Verarmungstyp-
Bauelement (D) ausgefiihrt und wird ausschlieBlich von der Firma Infineon seit 2012 angeboten. Der
Leistungshalbleiter ist durch einen lateral gefiihrten Steuerkanal und eine intrinsische SiC-pn-Diode
gekennzeichnet. Auf Grundlage dieses Leistungsbauelementtyps wurden im Rahmen dieser Arbeit in
den nachfolgenden Abschnitten weiterfilhrende Systembetrachtungen und Analysen durchgefiihrt.

Gate Source
p ‘
Source [ Source Gate [ Gate
| |
p+ n+ ‘ n+ p+ p ‘ p
| |
| |
| |
l l
| |
R R
| |
| |
| |
| |
Drlhun Drlbun
| |
Abbildung 2.4: Struktur einer SiC-D-JFET- Abbildung 2.5: Struktur einer SiC-E/D-TJFET-
Zelle Zelle

Der zweite kommerzialisierte SiC-Sperrschicht-Transistor in Abb. 2.5 wurde von der Firma Semisouth
erstmals 2008 in zwei Ausfithrungen sowohl als Anreicherungsbauelement (E) und Verarmungsbauele-
ment (D) angeboten. Das vertikale Halbleiterbauelement besitzt einen ebenfalls vertikal gefiihrten Steu-
erkanal, ein implantiertes Trench-Gate und keine intrinsische pn-Source-Drain-Diode. Beim Vergleich
der Ausfiihrungsvarianten ist der Verarmungstyp dem Anreicherungstyp hinsichtlich der stationéren
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Bauelementcharakteristik deutlich iiberlegen [17]. Verglichen mit dem SiC-D-JFET und bisher kom-
merziell verfiigbaren SiC-MOSFETs konnen durch die hohere Packungsdichte bei vertikal gefiihrtem
Kanal mit diesem SiC-Trench-Sperrschicht-Feldeffekttransistor (SiC-E-TJFET, SiC-D-TJFET) deutlich
geringere flaichenbezogene Durchlasswiderstdnde erreicht werden [18]. Hinsichtlich des Schaltverhaltens
bendtigt der TIFET aufgrund der groBeren Riickwirkungskapazitit einen deutlich hoheren Gatestrom
als der JFET mit lateralem Kanal, weswegen von Semisouth ein zweistufiger Treiber [19] und in der
Literatur ein passives Pulsformungsnetzwerk [18] verwendet wird. Bei beiden Losungsansitzen wird
zum Einschalten kurzzeitig ein sehr hoher Strom in den Gatekreis eingeprigt. Durch die Insolvenz von
Semisouth im Jahr 2012 bietet derzeit nur die Firma United Silicon Carbide einen SiC-D-TJFET in der
Verarmungstyp-Variante an.

Bei SiC-JFETs kann bis heute eine deutlich hohere Trigerbeweglichkeit im Steuerkanal von < 200 cm?/Vs
verglichen mit < 40 cm?/Vs bei SiC-E-MOSFETs erzielt werden, wodurch ein insgesamt geringerer

flichenbezogener Durchlasswiderstand erreicht und damit grundsétzlich eine bessere Ausnutzung des

teuren Halbleitermaterials seitens der JFETs erwartet wird. Des Weiteren galt die Lebenserwartung

des SiO,/SiC-Systems durch die erhohte Feldstirkebelastung im Vergleich zum SiO,/Si-Systems lange

Zeit als unzureichend. Auch die thermische Langzeitstabilitit des Gate-Oxides bei SiC-MOSFETSs

wurde als problematisch eingeschétzt [20] weswegen sich diese, vom Anwender klar favorisierten

Anreicherungsbauelemente, erst in den letzten Jahren gegen die JFETs durchsetzen.

Die nachfolgenden Abbildungen Abb. 2.6 und Abb. 2.7 zeigen die skizzierten Strukturen der heute
kommerziell verfiigbaren SiC-MOSFET. Der am weitesten verbreite SiC-E-MOSFET in Abb. 2.6 wurde
von der Firma Cree erstmals im Jahr 2010 als kommerzielles Produkt angeboten. Das Bauelement ist
durch einen lateralen Inversionskanal und eine intrinsische pn-Diode gekennzeichnet. Die Firmen Rohm,
ST Microelectronics, Microsemi, Mitsubishi und General Electric haben SiC-MOSFETSs entwickelt und
bieten die Leistungshalbleiter direkt oder Wandlersysteme auf deren Basis an.

1
Gate Gate

n+ 1. 1
Source [ Source Source Mt i ™ Source
| I
p+ p i p p+ Pt p Oxid p p+
| |
| |
l l
n n
| |
| |
| |
Drain Drain
| |
Abbildung 2.6: Struktur einer SIC-DMOSFET- Abbildung 2.7: Struktur einer SiC-TMOSFET-
Zelle Zelle

Abbildung Abb. 2.7 zeigt das Strukturschema eines Trench-SiC-MOSFETs (SiC-E-TMOSFET) welcher
als Weiterentwicklung des SiC-MOSFETs seit 2015 von der Firma Rohm produziert wird. Analog zum
TJFET bietet der vertikale Kanal beim TMOSFET durch die hohere Packungsdichte die Moglichkeit den
signifikanten Anteil des Kanalwiderstands zu reduzieren. Gleichzeitig erhoht sich die Feldbelastung des
Gate-Oxids, weswegen Strukturen zur Abschirmung des elektrischen Feldes z.B. tiefer in die Driftregion
hineingezogene P-Gebiete notwendig werden [21]. Toyota entwickelt seit einigen Jahren ebenfalls einen
SiC-TMOSFET [22] mit dem expliziten Anwendungsziel im Fahrantrieb eines Hybridfahrzeuges.
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Allgemein kann hieraus abgeleitet werden, dass durch vertikale Steuerkanile die Materialausnutzung
steigt und somit ein Kostenvorteil gegeniiber lateralen Bauelementen entsteht insofern hohere Prozess-
kosten kompensiert werden konnen.

Infineon hat in [23] und [24] ebenfalls einen SiC-TMOSFET angekiindigt und vorgestellt, welcher im
Gegensatz zu bisherigen SiC-Bauelementen mit den Si-IGBT-Gatespannungsniveaus von —8 V und
15 V arbeitet. Zum Einsatz heutiger SIC-MOSFETs in der Anwendung sei an dieser Stelle angemerkt,
dass bei geringen Gatespannungen und hohen Betriebstemperaturen ein Heilleiterverhalten des Bauteils
auftreten kann was bei der Parallelisierung mehrerer Leistungstransistoren beriicksichtigt werden muss.
Des Weiteren zeigen die aktuellen SiC-MOSFETs Kurzschlussfestigkeiten von teilweise unter 5 us was
bei der Kurzschlusserkennung und Treiberentwicklung bedacht werden muss [25].

2.2.3 Galliumnitrid-Feldeffekttransistoren

Leistungstransistoren auf Galliumnitridbasis sind fiir Hochfrequenzanwendungen mit Sperrspannungen
< 50V bereits seit 2006 kommerziell erhiltlich. Diese Transistoren sind durchweg vom Transistortyp
HEMT (High Electron Mobility Transistor) und weisen eine Gruppe-IlI-Nitride Heterostruktur auf. Abb.
2.8 veranschaulicht den Heterostrukturiibergang von AlIGaN auf GaN und die Energetischen Zustinde
anhand des zugehorigen Bianderdiagramms.

T Al(1x)Ga 2DEG ;

— 0000000000000 ‘
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Abbildung 2.8: A1GaN/GaN-Heterostruktur mit Banddiagramm im thermischen Gleichgewicht

Beim AlGaN/GaN-HEMT erfolgt die Tréagerleitung in einem zweidimensionalen Elektronengas (2DEG)
welches durch den Polarisationsunterschied zwischen einer GaN- und einer epitaktisch aufgewachsenen
AlGaN-schicht entsteht. Die Polarisation im Al,_;Ga,N-Gebiet kann durch das Stoffmischungsverhéltnis
x eingestellt werden. Durch Anwenden des GauB3schen Gesetzes auf die Grenzschicht gemaf

p=V-D=PFsn—Pacn mit Poun < Paigan (2.6)

wird nachvollziehbar, dass Elektronen vorhanden sind. Diese Elektronenschicht bildet sich im undotierten
GaN-KTristall aus, da im Leitungsband aufgrund der Unstetigkeit der Bandliicke an der Heterostruktur-
grenze freie 2D-Zusténde vorhanden sind.

Durch das besondere Streuverhalten der 2D-Elektronen im undotierten Kristall konnen bei niedrigen
Temperaturen im Bereich von 150 K extrem hohe Elektronenbeweglichkeiten von < 20000 cm?/V's
erreicht werden. Dieser Effekt wird bei leistungselektronischen Anwendung im Bereichen der Raum-
temperatur nur in einer leicht erhchten Beweglichkeit von < 2000 cm?/Vs wirksam, dennoch werden
Transistoren dieser Bauart als HEMT bezeichnet. Aufgrund der 2DEG-Tr#gerleitung der HEMT sind die
hergestellten Bauelemente stets lateraler Bauart. Die Ansteuerung eines solchen in Abb. 2.9 dargestellten
Verarmungstyp-HEMTs erfolgt iiber ein als Schottky-Kontakt ausgefiihrtes Gate. Durch eine negative
Gate-Source-Spannung kann das Potenzial der besetzten 2DEG-Zusténde angehoben, diese somit von
Elektronen verarmt und der Transistor gesperrt werden. Die Firmen International Rectifier (Infineon)
und Transphorm haben Produkte auf HEMT-Basis bis zur Marktreife entwickelt.
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Ein kommerzialisiertes Anreicherungstyp-Bauelement auf AlGaN/GaN-Basis ist der schematisch in
Abb. 2.10 dargestellte und in [26] beschriebene Gate-Injection-Transistor (GIT). Im Gegensatz zum
HEMT wird beim GIT das Gate mit einer Akzeptor-dotierten AlGaN-Schicht angebunden, wodurch
bereits ohne angelegte Gate-Source-Spannung das Potenzial der 2DEG-Zusténde durch das im dotierten
AlGaN niedriger liegende Fermi-Niveau angehoben wird. Der GIT kann durch Locherinjektion in das
Kanalgebiet bei hoheren Gatespannungen im Bipolarmodus (dhnlich SiC-JFET) betrieben werden, was
die Leitfahigkeit zusétzlich verbessert. Verarmungstyp-GaN-Transistoren aus dem Produktportfolio der
Firmen Efficient Power Conversion Company sind seit 2009 sowie GaN-Systems und Panasonic seit
2014 verfiigbar.

Gate ; Gate ;
Source Drain Source p-AlGaN Drain
i-AlGaN i-AlGaN
i-GaN i-GaN
Buffer Buffer
i-Si i-Si
Abbildung 2.9: Al1GaN/GaN-D-HEMT Abbildung 2.10: AIGaN/GaN-E-GIT

Trotz der lateralen Stromfiihrung erreichen GaN-HEMTs éhnlich niedrige Werte des auf die Chipfliche
bezogenen Durchlasswiderstands wie SiC-FETs mit vertikaler Struktur [16]. Des Weiteren konnen
komplexe Leistungsteile, beispielsweise ein Dreiphasenwechselrichter [27], oder die gesamte Elektronik
leistungselektronischer Systeme mit Leistungs- und Steuerungsteil auf einem Silizium-Chip integriert
werden [28]. Der moglicherweise entscheidendste Vorteil gegeniiber SiC-Transistoren besteht jedoch
darin, dass laterale GaN-Transistoren epitaktisch auf Substraten aus Silizium gewachsen werden (siehe
Abb. 2.9 und Abb. 2.10). Mit der bereits vorhandenen und ausgereiften Epitaxietechnologie konnten
in Zukunft deutliche Kostenvorteile gegeniiber SiC-Transistoren erreicht werden. Aktuelle GaN-on-Si
Transistoren sind durch vertikale Leckstrome [29] noch auf Durchbruchspannungen unterhalb von ca.
1000 V begrenzt. Fiir den Einsatz im Fahrantriebswandler eines Hybrid- oder Elektrofahrzeugs zeichnet
sich aufgrund dieser Spannungsgrenze und der zu iibertragen Leistung dreistelliger Kilowatts insgesamt
ein Trend hin zu SiC-Bauelementen ab. GaN-Transistoren sind hingegen eher fiir Peripheriegerite mit
einzelnen Kilowatt Nennleistung wie z.B. als Klimakompressorwechselrichter interessant. Daher wurde
der Fokus dieser Arbeit auf SiC-Transistoren gelegt.

2.3 Wandlertopologien in der Forschung

Im Zusammenhang mit dem Trend zur Elektrifizierung des Individualverkehrs, aber auch mit der
Marktfihigkeit der neuen Halbleiterbauelemente ist zu iiberpriifen, ob die etablierten Wandlertopologien
geeignet sind oder ob neue Wandlertopologien deutliche Vorteile fiir dieses Einsatzgebiet bieten. Gerade
in Verbindung mit der Verarmungstyp-Charakteristik von SiC-D-JFETSs konnten Systeme vorteilhaft sein,
bei denen im Normalbetrieb Halbbriicken durchleitend geschaltet werden.

In Hinblick auf die sehr groBe Anzahl an moglichen Schaltungsvarianten wurde die Betrachtung auf
Wandler ohne galvanische Trennung mit einer moglichst geringen Komplexitit d.h. geringen Anzahl an
passiven und aktiven Bauelementen und auf dreiphasige Antriebssysteme eingeschriankt. Umfangreiche
Untersuchungen zu galvanisch trennenden Gleichspannungswandlertypen, welche dem Wechselrichter
vorgeschaltet werden konnen, sind bereits in den Dissertationen [30] und [31] durchgefithrt worden.
Im Rahmen dieser Arbeit wird diesbeziiglich auf jene Literatur verwiesen. Eine umfassende Unter-
suchung riickwirtig gekoppelter dreiphasiger Wechsel- bzw. Gleichrichter und anderer dreiphasiger
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Wechselstromumrichter sowie eine Analyse hinsichtlich der Anwendbarkeit von Verarmungstyp-SiC-
Halbleitern im Vergleich zu der etablierten Silizium-Technologie wurde bereits in [32] durchgefiihrt
und anhand von Laboraufbauten belegt. Die Ergebnisse der letztgenannten Arbeit sind in Teilen auf die
Anwendung im Fahrzeug iibertragbar und liefern fiir die Wechselstromumrichter die Erkenntnis, dass
beim Einsatz unipolarer SiC-Leistungstransistoren Topologien mit Spannungszwischenkreis hinsichtlich
der Effizienz und des Volumens passiver Komponenten vorteilhaft abschneiden. Nachfolgend ist zu
iberpriifen, ob diese Erkenntnisse beziiglich der Effizienz auch fiir Fahrantriebswandler zutreffen und
welche Wandlertopologie hier am leistungsfihigsten ist.

Zunichst wird eine kurze Vorstellung und Bewertung genau der Wechselrichtersysteme vorangestellt,
welche in Forschungsvorhaben als batterieelektrisch gespeiste Fahrantriebswandler vermehrt unter-
sucht werden. Dabei wird zwischen spannungs- und stromeinprigenden Wandlern mit Hinblick auf die
Ausgangsklemmen des Wechselrichters unterschieden.

Die nachfolgende analytische Ableitung der Belastungsgrofen und Bewertungsgrundlage beziiglich
unipolarer Leistungshalbleiter aus SiC zur Einschédtzung der Topologien sind im Rahmen dieser Arbeit
entstanden und bisher in dieser speziellen Form nicht in der Literatur dokumentiert.

2.3.1 Dreiphasen-Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis

Der dreiphasige Wechselrichter (3WR) in Abb. 2.11 weist eine Halbbriicke je Phase und damit drei
unabhingig schaltbare Kommutierungszellen K;,Ky, und Ky, auf. Der 3WR stellt als meistgenutzte
Topologie das Referenzsystem fiir die folgenden Untersuchungen dar. Des Weiteren ist der dreiphasige
Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis der Grundbaustein weiterer Topologien.
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Abbildung 2.11: Dreiphasen-Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis (3WR)

Der Zwischenkreis des Wechselrichters ist direkt mit der Hochspannungsbatterie des Fahrzeugs ver-
bunden, weswegen die Zwischenkreisspannung u,x der ladezustandsabhiingigen Batteriespannung ¢
entspricht. Der Zwischenkreiskondensator des Wechselrichters ist hier nur erforderlich, um eine nieder-
induktive Kommutierungszelle zu generieren und die pulsformigen Eingangsstrome der Halbbriicken
batterieseitig zu glitten. Am Ausgang des Wechselrichters kann mit der ausschlieBlich betrachteten
Raumzeigermodulation (NSVM) aus [33] durch Vorgabe des Modulationsgrads m ein symmetrisches
dreiphasiges Drehspannungssystem mit einer Leiter-Leiter-Amplitude geméaf

V3 V3

din=tiw=1a =1 =m-— U =M — U mit 0<m< — 2.7
1,1 1,uv 1,vw 1,wu ) zk D) bat = = \/§ ( )

erzeugt werden. Somit ergibt sich fiir den Batteriewechselrichter bei m = eine maximale Leiter-

S

Leiter-Spannungsamplitude von upy;.
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Fiir Leistungshalbleiter mit ohmscher Charakteristik ist das Quadrat des Bauteileffektivstroms eine
GroBe, welche sich linear zu den Durchlassverlusten verhilt. Das kumulierte Effektivstromquadrat aller
Halbleiterschalter ist somit als ein erstes Bewertungskriterium zum Vergleich verschiedener Wandler-
topologien hinsichtlich der Durchlassverluste unipolarer Bauelemente geeignet, solange Bauelemente
der selben Sperrspannungsklasse verglichen werden. Vor allem fiir heutige SiC-Leistungshalbleiter
kann dieses Kriterium als valide angenommen werden, da der Kanalwiderstand einen signifikanten
Anteil am Gesamtwiderstand ausmacht und somit die Reduktion im Driftwiderstand bei geringeren
Sperrspannungen vernachlédssigbarer ist als bei Silizium.

Das Effektivstromquadrat, welches beispielsweise den bidirektional-stromleitfdhigen Leistungstransistor
Ty n des Wechselrichters belastet, kann nach dem in [34] vorgestellten Verfahren mittels

o 2
L, = / dr,, (1) i (7)dt = (”;‘T> mit (2.8)

iy (1) =l1 swcos 2nfiT— @)

_ max(ow(T),0(7),0w (7)) +min (o (7),0n (7),0w (7))

1+ (7) 5
2 b

dy(T) =dun (1) =

oy (7) =mcos (2mfiT)

2
o (T) =mcos (27rf11'— 3”) und

O (T) =mcos <27rf11'— 4;)

berechnet werden. Dabei stellt i, den sinusférmigen Halbbriickenausgangsstrom der Frequenz f1, d, den
Tastgrad der Ausgangsspannung und o, 0, sowie oy, den Aussteuergrad der jeweiligen Phase dar.

Aufgrund der bidirektionalen Stromleitfahigkeit der Bauelemente bzw. der Punktsymmetrie der Bau-
teilkennlinie zum Ursprung ist zudem nachvollziehbar, dass dieses erwartete Ergebnis unabhingig vom
Modulationsverfahren fiir alle Betriebsarten des Wandlersystems gelten muss, so lange ein sinusférmiger
Ausgangsstrom eingeprigt wird. Durch die unipolaren Transistoren entsteht beim Wechselrichter beim
Ubertragen einer Scheinleistung S vom Gleichspannungs- in das Drehspannungssystem mit Gl. (2.7)
somit ein kumuliertes Effektivstromquadrat nach

N s\ s
Pop = E=6(1) —¢6 -2 ity > . 2.9
3WR Z T < ) N , Mt wpye > Uy (2.9)

~2
TE3WR Uiy

Aus der maximalen Leiter-Leiter-Spannung mit m = % und GI. (2.7) resultiert somit die minimale
Transistoreffektivstrombelastung gemaf3
SZ
I3 = min (Byg) =2-, (2.10)
Uit
welche im Folgenden als Bezugsgrofe fiir den Topologievergleich herangezogen wird. Fiir die relative
Effektivstrombelastung der Leistungshalbleiter kann beim 3WR somit das Giitekriterium & 3wr nach

Bwe _ U
t : A
Ee3wr = 2= S5, Mt Upee > g (2.11)
ref Ui

festgelegt werden.
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Der Vergleich von zwei Designs soll die Arbeitsweise des Giitekriteriums nachfolgend verdeutlichen.
Aufgrund der Normierung mit GI. (2.10) wird bei allen Designs die eine gleiche Scheinleistung S im
Drehspannungssystem zugrunde gelegt, z.B. ist dies bei zwei baugleichen elektrischen Maschinen mit
unterschiedlicher Statorwindungszahl zutreffend. Im ersten Design kommt die elektrische Maschine mit
hoherer Statorwindungszahl zum Einsatz, welche bei einer Leiter-Leiter-Spannung von #; jy p1 = 0,95 -
lpat die Nenndrehzahl erreicht. Im zweiten Design wird die Maschine mit niedriger Statorwindungszahl
verwendet, welche bei i1y j pp = 0,67 - fipy die gleiche Nenndrehzahl erreicht. Im ersten Design wird, trotz
gleichem Systemarbeitspunkt beziiglich der Batterie und des mechanischen Systems, mit & swr p1 =
1,11 nur etwa das halbe Effektivstromquadrat des zweiten Designs mit §C,3WR,D2 = 2,23 auftreten.
Weiterfithrend bedeutet dies bei der Verwendung von Wechselrichtern mit den gleichen unipolaren
Halbbriicken, dass beim ersten Design nur halb so viele Durchlassverluste entstehen wiirden.

Neben den Durchlassverlusten sind bei der Bewertung der Wandlertopologien jedoch auch die Schaltver-
luste zu beriicksichtigen. Zur Vereinfachung der Berechnung wird die Annahme einer hohen Schaltfre-
quenz getroffen, d.h. die Augenblickswerte von Kommutierungsstrom und -spannung entsprechen den
Mittelwerten von Kommutierungszellenstrom und -spannung je Schaltperiode. Anzumerken ist, dass
diese Annahme vor allem beim Design mit hohen Strom- bzw. Spannungswelligkeiten in Kombination
mit stark unterschiedlichen Einschalt- und Ausschaltverlustenergien wie z.B. bei Hochspannungs-Kom-
pensations-MOSFETs aus Silizium zu erheblichen Fehler bei der Verlustanalyse fithren. Obwohl gerade
diese Designs zu kompakten und Effizienten Wandlern fithren kénnen [4], wird der Einfluss zunéchst zur
Verringerung der Komplexitit vernachldssigt.

Als weitere Vereinfachung wird die lineare Abhingigkeit der Schaltverluste vom kommutierten Strom und
der zu sperrenden Spannung vorausgesetzt. Die Multiplikation der absoluten Mittelwerte von Spannung
und Strom bzw. der ,,geschalteten Leistung® px, in Kommutierungszelle K, (gelb in Abb. 2.11) nach

t+ﬁ t+ﬁ
. " 24 2 28 45 u
Pk, = N / lu (T> Uzk (T)df = flux / Ly (T) dr= quEll,str = Mzk;m = E 12?1:

t t

(2.12)

ist demnach ein giiltiges MaB fiir die dazu proportional auftretenden Schaltverlustenergien. Analog zum
Vorgehen bei der Effektivstrombelastung ist die kumulierte ,,geschaltete Leistung® pswr nach

_ _ _ 43S u
p3WR e Z pK = 3pKu — Abat (2'13)
KE3WR Toun

eine topologieinhdrente Grofle, deren Minimum py¢ gemaf

_ o 4v/38

Pref = min (P3wr) = ——— (2.14)
als Referenz herangezogen werden kann. Nachfolgend ist durch

& 3WR = P3WR _ Zot (2.15)

Pref U1

die relative Schaltverlustenergieentwicklung des 3WR mit dem Giitekriterium & 3wr beschrieben.

In diesem Abschnitt ist eine Methode zur Ermittlung von Giitefunktionen der Effektivstrombelastung und
Schaltverlustenergie fiir Wandlertopologien beim Einsatz unipolarer Leistungshalbleiter beschrieben und
auf den Dreiphasen-Wechselrichter angewendet worden. In den nachfolgenden Abschn. 2.3.2 bis Abschn.
2.3.5 wird diese Methode auf weitere Wandlertopologien angewendet und in Abschn. 2.3.5 ausgewertet.
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2.3.2 Hochsetzsteller und Dreiphasen-Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis

Beim Hochsetzsteller und Dreiphasen-Wechselrichter (H3WR) in Abb. 2.12 wird die Batterie durch
eine Speicherdrossel mit zusitzlicher Halbbriicke an den Zwischenkreis angeschlossen. Begriindet
durch deren Wechselwirkung wird bewusst keine gesonderte Betrachtung von Wechselrichter und
Gleichspannungswandler durchgefiihrt, sondern stets der gesamte Antriebsumrichter als Einheit mit
einem kombinierten Steuerverfahren betrachtet.

iy
S

uv

AN . Uyw
uba{% \ xR
T Ta 1 [\ J Tu 1 v,l Tw 1

G/M
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Abbildung 2.12: Hochsetzsteller-Dreiphasen-Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis (H3WR)

Durch den induktiven Energiespeicher und die zusitzliche Kommutierungszelle K, ist es nun moglich,
den Zwischenkreis geregelt auf hohere Spannungen als die Batteriespannung aufzuladen. Hierbei knnen
in der engeren Betrachtung zunichst Batteriespannungsschwankungen ausgeglichen werden, im Weiteren
aber auch noch hohere Zwischenkreisspannungen erreicht und somit ggf. bei hohen Spannungen vorteil-
hafte Halbleitertechnologien besser ausgenutzt werden. Das stationére Verhiltnis der Batteriespannung
und der Zwischenkreisspannung kann durch die bekannte Steuerkennlinie des Hochsetzstellers in

Ubat

Uzk

=dr,, = 1 —dr,, mit upy < Uk (2.16)

fiir den kontinuierlichen Betrieb mit dem Tastgrad des oberen dr,, bzw. unteren dr,, Transistors einge-
stellt werden. Hinsichtlich der Schaltfrequenzen konnen Wechselrichter und Hochsetzsteller unabhéngig
voneinander betrieben werden, weswegen in

__ KK
AR K K 17

das Verhiltnis der Schaltfrequenzen als neue Variable hinzugefiigt werden muss. Hierbei sei angemerkt,
dass der bekannte Liickbetrieb bzw. diskontinuierliche Betrieb zwar bei Teillast zur Verlustverminderung
eingesetzt werden konnte, jedoch fiir die Dimensionierung der Leistungshalbleiter bei Volllast nicht
relevant ist. Das System arbeitet bei maximaler Spannungszeitfliche und somit auch im Vollastbetrieb
mindesten an der Liickgrenze, da andernfalls die Induktivitdt nicht optimal genutzt wird, worauf in
Abschn. 7.2 eingegangen wird. Die bestmogliche Ausnutzung des Systems hinsichtlich der Halbleiter-
bauelemente wird im Hochsetzbetrieb genau dann erreicht, wenn der Wechselrichter mit maximalem
Modulationsgrad und das Wandlersystem entsprechend bei minimaler Zwischenkreisspannung betrieben
wird. Das kumulierte Effektivstromquadrat mit

Scos 2 Scos 2 s2 52 cos? s2
II%BWR = <((P)> dTb.l + <(q))> dTb_h + ZT = ﬁ +2T (218)
Ubat Ubat Ui Uy Ui

berechnet werden.
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Die mittlere geschaltete Leistung kann mit

Scos(p)i ~
CaSCOSu(b‘i)Mzk 4\7/T§S ﬁuf; ) & COSM(;Z’[)MLH 4\7/1:557 bar < 11 -
p = Muge=ii )
PH3WR 4/3Sup ( )

T Upat 2> U111

bestimmt werden, wobei cos (¢) den Leistungsfaktor der Grundschwingung der am Wechselrichter
angeschlossenen Last darstellt. Daraus folgen die Giitekriterien des Hochsetzsteller-Wechselrichters
gemal

2 2
cos” (@) u
Ee H3WR = 2() +-2% und (2.20)
Uiy
1+ QMM’ Upae < A1
Eawr =1, V3t o 2.21)
A Upat = U1 ]11-

Der Eingangsstrom des Wandlers weist einen dreieckigen Zeitverlauf mit Gleichanteil auf, weswegen
je nach Stromwelligkeit und Batterieanforderungen ein Eingangskondensator mit geringer Kapazitit
und Wechselstrombelastbarkeit notwendig sein kann. Die pulsformigen Strome des Wechselrichters
und des Hochsetzstellers iiberlagern sich im gemeinsamen Zwischenkreis was im Vergleich zum nor-
malen 3WR ohne Steuerungs- und Designmafinahmen zu einer hoheren Effektivstrombelastung und
Spannungswelligkeit fithren kann (siehe Abschn. 3.2.2).

2.3.3 Tief-Hochsetzsteller und Dreiphasen-Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis

Der Tief-Hochsetzsteller und Dreiphasen-Wechselrichter (TH3WR) in Abb. 2.13 folgt dem gleichen
Funktionsprinzip wie der Hochsetzsteller mit der Option die Zwischenkreisspannung unter das Batterie-
spannungsniveau abzusenken.

Ibat iT iH  BWR

G/M

Tx) Ty \__ |\ | Ty Twy

Abbildung 2.13: Hochtiefsetzsteller-Dreiphasen-Wechselrichter mit Spannungszwischenkreis (TH3WR)

Beziiglich der Steuerung des Systems wird vereinfachend angenommen, dass im Tiefsetzbetrieb nur die
Halbbriicke k geschaltet wird und der Transistor 7 ;, dauerhaft durchleitet und im Hochsetzbetrieb nur
die Halbbriicke a geschaltet wird und der Transistor T j, dauerhaft durchleitet. Diese Annahme aus [35]
und [31] ist energetisch sinnvoll, da Schaltverluste in jeweils einer Briicke vermieden werden konnen.
Daher gilt neben der Gl. (2.16) fiir den Hochsetzstellerbetrieb auch noch

Ubat
Uzk

= di‘h =1 —di_J mit  Upa > Ugk. (2.22)

fiir den Tiefsetzstellerbetrieb.
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Analog zu Gl. (2.17) gilt fiir das Schaltfrequenzverhiltnis zwischen Wechselrichter und Tiefsetzsteller
zusitzlich

Js (Ki)

Ck N fS (KlviVaKW) ‘ (223)

Komplexere Steuerverfahren mit beidseitig geschalteten Briicken wie z.B. die CF-ZVS-M? aus [31]
werden im Rahmen dieser Arbeit nicht beriicksichtigt. Analog zum Hochsetzsteller wird das Effek-
tivstromquadrat durch

2
2 (Scos((p)) _'_25272

52 cos? 2 N
m =25 @) 4 0 8 > Z5]
zk Ml 1 A

u U
=i 1 [l 11 (2.24)
Upay < U111

I%H}WR -
2520052( Q) 4252 S2

2 2

bat U

und die geschaltete Leistung durch

CkSCOS((P)”bat + 4\/ 38 ug =& Scos(@)upar 4\/§37 Upa > G111
_ . Uz i Upe=01 uyn T - 295
PTH3WR = C Scos(@)ux 4[3 g C Scos(@)i) q n 4./38 e < 0 ( . )
a Ubat T dnn ug—iin — ba Ubat T 0 bat 1,1

abgebildet. Folglich sind die Giitekriterien der Hochtiefsetzsteller-Wechselrichtertopologie durch Gl.
(2.26) und GI. (2.27) festgelegt.

2
(1+cos? (@) ;‘g—j, Ubat = U1 11

& THIWR = ) 2 § . (2.26)
cos” (@) + A%“l‘l, Upar < U111
ﬂ:cos Up; 7y
1+ G \/ Vit g >y
g — 4 1,11 (2 27)
s, TH3WR 1 ﬂ:cos ) an I .
TG wy Ueat < i

Fiir den TH3WR wird im Vergleich zum H3WR neben der zusitzlichen Halbbriicke auch ein Eingangs-
kondensator Cyt zur Erzeugung der niederinduktiven Kommutierungszelle Ky und zum Glitten der im
Tiefsetzbetrieb pulsformigen Eingangsstrome benotigt.

2.3.4 Dreiphasen-Wechselrichter mit Impedanzzwischenkreis

Der Impedanzzwischenkreis ist ein in [36] vorgeschlagenes verallgemeinerbares Energiespeicherkonzept,
welches in vielen Umrichtertypen und Anwendungen der Leistungselektronik zum Einsatz gebracht
werden konnte. Als Besonderheit fiir diese in Abb. 2.14 spannungseinprigende Topologien werden im
Hochsetzbetrieb die Halbbriicken des Wechselrichters durchleitend geschaltet, weswegen eine besondere
Eignung fiir Verarmungstyp-Bauelemente vermutet wird.

Im Wechselrichterbetrieb ist der Transistor 7, leitend, der Wechselrichter wird mit Raumzeigermodulation
betrieben, die Kondensatoren sind auf die Batteriespannung aufgeladen und die Induktivitéten fithren
jeweils einen Strom welcher geméal

o V3 .. _ . Scos(p)
Ucy, = UCy = UCy = Ubat, UL = 7 * 1M - Ubat und Ky =Kz = Ky = T (228)
al

dem Quotienten aus abgegebener Wirkleistung und Batteriespannung entspricht.

D Constant Frequency Zero Voltage Switching Modulation
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Fiir den Hochsetzbetrieb des Z3WR kann die gesamte Wechselrichterbriicke als ein einziges Leis-
tungshalbleiterbauelement verstanden werden, welches zusammen mit dem Transistor 7, im gleichen
Kommutierungskreis K, angeordnet ist. Somit ist es moglich die Wechselrichterbriicke durchleitend zu
schalten, sobald der Transistor 7 sperrt. Anzumerken ist hierbei, dass der im Hochsetzbetrieb geschaltete
Zustand mit kurzgeschlossener Wechselrichterbriicke und dem sperrenden Transistor 7, die elektrische
Maschine und die Batterie energetisch entkoppelt, d.h. sowohl die elektrische Maschine als auch die
Batterien nehmen weder Energie auf noch geben sie Energie an die Energiespeicher des Wandlersystems
ab. Mit durchgeschalteter Wechselrichterbriicke liegt die Kondensatorspannung an den Induktivitdten und
ladt diese auf. Bei leitendem Transistor 7, und sperrend bzw. normal betriebener Wechselrichterbriicke
liegt dann die Differenz aus Batteriespannung und der jeweiligen Kondensatorspannung an der jeweiligen
Induktivitit und entlddt diese wieder.
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Abbildung 2.14: Dreiphasen-Wechselrichter mit Impedanzzwischenkreis Z3WR

Ein Uberblick iiber giingige Steuerverfahren fiir den Z3WR kann aus [37] gewonnen werden. Fiir
die folgenden Betrachtungen wurde das in [38] vorgeschlagene Maximum Constant Boost Control
Steuerverfahren (MCBC) zugrunde gelegt, da hierbei keine niederfrequente Harmonische der Wech-
selrichtergrundfrequenz im Drosselstrom auftritt. Weitere Steuerverfahren wie Simple Boost Control
(SBC) oder Maximum Boost Control (MBC) aus [37] werden aufgrund der angedeuteten Nachteile nicht
beriicksichtigt. Durch die Anwendung des MCBC-Steuerverfahrens gilt

31 s
v3 md i, = 325(@)

ic, =din, = T m * Ubat o (2.29)

fiir den Hochsetzbetrieb des Z3WR. Der Transistor 7, wird mit dem Wechselrichter synchronisiert
getaktet und wird zweimal je Wechselrichtertaktperiode fiir eine konstante Dauer gesperrt. Das kumulierte
Tastverhiltnis des Transistors 77 bzw. des Durchleitens der Wechselrichterbriicke T3wr gemessen an
einer Wechselrichterperiode kann durch

iy

A1 11— Ubat
— = bzw. ————— =d 2.30
iy — b - T (230

201 11 — ipat

abgebildet werden. Wihrend der Transistor 77 durchleitet, fiihrt er den Strom iz = 2ir, — i3wr. Alle
Transistoren des Wechselrichters fiihren je 2/3i1, zusitzlich zum Ausgangsstrom bei durchleitender Wech-
selrichterbriicke. Das kumulierte Effektivstromquadrat beim Wechselrichter mit Impedanzzwischenkreis
kann daraus abgeleitet und durch

2 2 i 2 i
2 { 4cos(e 4cos(@ 8 i jcos() 2 2
S LAZ( r_ uz( ) + 3z 3 + I3 + = Upat = U111
12 _ T bat Upat Upat Uoat (2 3 1)
Z3WR 52 cos ((P)2 20 + 20i 3 + 8 _ dupy 6 + 2 U < U .
200 ) — Uy Bupae | 3ul, 3wy 4,y 3wy bat Ll

berechnet werden.
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Fiir die Schaltverluste wurde angenommen, dass bei der Kommutierung im Hochsetzbetrieb alle Tran-
sistoren gleichzeitig schalten und sich der Strom gleichmiBig aufteilt. Bei positivem Drosselstrom iy,
ist der Transistor bzw. dessen intrinsische Diode als fremd kommutierter Halbleiterschalter und die
Wechselrichterbriicke als selbst kommutierter Halbleiterschalter anzusehen und bei negativem Drossel-
strom entsprechend umgekehrt. Durch das Steuerverfahren kommutiert die Wechselrichterbriicke beim
Wechsel vom aktiven Zustand zum Nullzustand den Strom 2i;, auf und 2i;, — izwr ab, beim Wechsel von
Nullzustand zu aktivem Zustand den Strom 2i;, ab und 2i;, — izwr auf. Der Transistor 7 schaltet als das
komplementére Halbleiterbauelement jeweils den gleichen Strom. Beim Wechsel zwischen zwei aktiven
Zustinden wird kein Durchleiten der Halbbriicke initialisiert, weswegen hier wie im Normalbetrieb z.B.
der Phasenstrom iy von Ty , auf 7, ; kommutiert. Die Spannung in der Kommutierungszelle ist bei allen
Kommutierungsvorgéngen 2 11 — upa.. Mit diesen Erkenntnissen kann fiir die ,,geschaltete Leistung®

4\/§ Sttpar

/3 St Ubat = U1 I
] (eosto (it 2w o) ¢ (1 ) o < 11
J cos(p)=f (2.32)

4‘/R§S (cos((p) (fm“ 13- \[” \[ub“) + /1 —cosZ () (1 - i“”“)) Ut < U1 1

Upat 241 ain
1 <cos(p)< 0
formuliert werden. Als Giitekriterien ergeben sich fiir den Z3WR dann die Groen gemél

i1 005(90)2

u| 1

2 2} 2
2600 Mo _ 9 cos ()7 4 ok DLn<AP) e Upat > U111

Ezwr=1 " SO (233)
C = 2 .
' Upat 2(_ 10 10'41 ny ) 2ubat 1
20y 31— tipgy (COS (¢) ( B 2 3””1 Il 7y, u1.11 T 3miy Upat < U1
fiir die Effektivstrombelastung und nach
% Upat = UL 11
V37 Bup, .
cos () ( ub;‘ 123 - f” \gll_‘]‘l"’“ + (1 - Zﬁ’“ﬁ) Upge < U111
&s.73WR = ' sz (2.34)
V3m ’ N
cos (@) ( ub:il 1 _/3— \f” + é;?';;“) ++/1—cos? () (1 — :‘l"ﬁ) Ubar < A1 11
' %Scos(¢)<§

fiir die Schaltverlustenergien.

2.3.5 Dreiphasen-Wechselrichter mit Stromzwischenkreis

In Abb. 2.15 ist der in [39] fiir Fahrantriebsanwendungen vorgeschlagene Dreiphasen-Wechselrichter mit
Stromzwischenkreis (2QI3WR) dargestellt. Um eine Riickspeisefdhigkeit des Stromzwischenkreiswech-
selrichters zu ermdglichen muss der Batterie mindestens ein Zweiquadrantensteller (2Q) nachgeschaltet
werden. Werden als Leistungsschalter ausschlieBlich FET-Transistoren eingesetzt, entsteht der in Abb.
2.16 dargestellte und im Folgenden betrachtete Vierquadrantensteller-Stromzwischenkreis-Wechselrich-
ter (4QI3WR). Im Gegensatz zum 2QI3WR ist beim 4QI3WR das Giitekriterium &. des kumulierte
Effektivstrom fiir die Durchlassverluste anwendbar. Es wird angenommen, dass beim Vierquadrantenstel-
ler entweder die Transistoren 7 , und 7j; oder 7i; und 7, simultan eingeschaltet sind. Der Mittelwert
der Stromzwischenkreis-Eingangsspannung kann zwischen +up,; und —up, nach der Steuerkennlinie in

20 My yo.dy, = 1-2-dy, (2.35)

Ubat Ubat

durch den Tastgrad dr , eingestellt werden.
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Analog zu GI. (2.17) kann

o fS (KkaKl)
K Ko K 239

fiir das Verhiltnis der Schaltfrequenzen von Vierquadrantensteller zu Wechselrichter formuliert werden.
Der Zwischenkreisstrom dndert bei diesem Wandler seine Flussrichtung im Betrieb nicht weswegen der
Mittelwert der an den Zwischenkreis angebundenen Spannungen die Polaritit wechseln muss, um die
Richtung des Energiefluss umzukehren.
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Abbildung 2.15: Zweiquadrantensteller-Dreiphasen-Wechselrichter mit Stromzwischenkreis (2QI3WR)
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Abbildung 2.16: Vierquadrantensteller-Dreiphasen-Wechselrichter mit Stromzwischenkreis (4QI3WR)

Beim Wechselrichter flieBen die Verschiebestrome zur Umladung der Bauelemente wéhrend des Kom-
mutierungsvorgangs durch die Kondensatoren an den Ausgidngen der Halbbriicke, damit wird immer auf
ein Bauelement der benachbarten Halbbriicke kommutiert. Bei diesem Wandlersystem ist der durchge-
schaltete Zustand einer Halbbriicke am Ausgang unkritisch und muss sogar im Normalbetrieb auftreten,
da der Stromfluss aufgrund des Stromzwischenkreises nicht unterbrochen werden kann. Mit der in [40]
unter anderem beschriebenen Fullwave Symmetrical Modulation (FSM) kommutiert der Wechselrich-
ter den Zwischenkreisstrom dreimal je Schaltperiode. Die Spannungen in den Kommutierungszellen
werden dabei jeweils durch die Kondensatoren am Ausgang eingeprégt. Dabei entsteht eine mittlere
Wechselrichtereingangsspannung upzwr gemif

S

3 :
UBWR = - “dyp-m-cos(@) mit 0>m<1 und m= l;—rr (2.37)
Z



24 2. Grundlagen und Vorbetrachtungen

Im stationdren Betriebsfall muss diese immer der Vierquadrantensteller-Ausgangsspannung usq entspre-
chen. Fiir die Betriebsstrategie des Wandlersystems wird angenommen, dass der Wechselrichter immer
mit maximalem Modulationsgrad betrieben wird und der Vierquadrantensteller die Zwischenkreisspan-
nung anpasst bis die Gegenspannung upzwr die Hohe der Batteriespannung uy,, erreicht. Erst bei einer
Spannungsamplitude der verketteten Spannung #; ; welche eine noch hohere Eingangsspannung erfordert
wird der Modulationsgrad zuriickgenommen. Mit diese Annahmen kann das Effektivstromquadrat der
Halbleiterbelastung nach

2 2
6 ( 25 ) =852 e > Ly ycos
N a7, Yot Z HLL (9)

Ihwe | oY (2.38)
6% Upat < ?ﬁl,ucos((p)
berechnet werden. Die mittlere geschaltete Leistung wird nachfolgend durch
6
_ i (Cab“ba‘JrM) =7 (C 1 )) b 2 5211111005 (@) 2.39)
PI3WR = 2, .
Sc;);i@ (6cos(7(f)u1111) _ 6SCO:CS5:‘ g gt < %ﬁl,ll cos ((P)

beschrieben. Abschlieffend sind fiir den Q4I3WR daraus die Giitekriterien der Durchlassverluste nach

2
4:5’4 Upat > ?ﬁl,ll cos(¢)
Ee3WR = L 5 Vi (2.40)
3COS((p) Upat < TMLHCOS(QD)
(2.41)
und der Schaltverlustenergie nach
Tlitpat > V3,
g COoS ((P) + Ck,l 6%, 1 Upat = 2 1231 1 Ccos ((p) (2 42)
s, BWR = 2, ’ .
5 7‘@“;5:: 3 e ttoat < S 1108 (@)

mittels Normierung abgeleitet.

2.3.6 Bewertung der Wandlertopologien
Anhand der in den vorangestellten Abschnitten jeweilig fiir die Wandlertopologien:

e 3WR Dreiphasen-Wechselrichter,

H3WR Hochsetzsteller und Dreiphasen-Wechselrichter,

TH3WR Tief-Hochsetzsteller und Dreiphasen-Wechselrichter,

Z3WR Dreiphasen-Wechselrichter mit Impedanzzwischenkreis und

4QI3WR Vierquadrantensteller und Dreiphasen-Wechselrichter mit Stromzwischenkreis

abgeleiteten Giitekriterien kann nun hinsichtlich der Halbleiterbelastungsgrofien eine generische To-
pologiebewertung durchgefiihrt werden. In Abb. 2.17 sind zu diesem Zweck das Kriterium fiir die
Durchlassverlustbelastung & und die Schaltverlustbelastung &; fiir alle Wandlersysteme bei cos (@) = 1
und § = §, = {x = {1 = 1 dargestellt.
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Abbildung 2.17: Belastungsgrofen fiir 3WR, H3WR, TH3WR, Z3WR und 4QI3WR bei cos(¢) = 1 und
=1

Topologievergleich:

Bei den Durchlassverlusten ist der 3WR die geeignetste Topologie fiir den Tiefsetzspannungsbereich wo
Upae > U1 11 gilt. In der normierten Darstellung wurde der optimal ausgenutzte 3WR bei upy = i1 1 als
ReferenzgroBe herangezogen, wodurch sich hier ein minimales & 3wr von eins ergibt. Nachfolgend sind
im niedrigen Spannungsbereich die Topologien H3WR sowie Z3WR, TH3WR und 4QI3WR in dieser
Reihenfolge zu bewerten.

Im Hochsetzbetrieb ist der Hochsetzsteller-Wechselrichter die Variante mit dem geringsten Effektiv-
strom und erreicht absolut sogar niedrigere Belastungswerte Werte als die Referenz. Die Belastung des
H3WR verlduft fiir groBe Spannungsverhiltnisse von Leiter-Leiter-Spannungsamplitude #; j; zu Batte-
riespannung uy,, asymptotisch dem Wert cos*(9)/2 entgegen. Nachfolgend ist der Tief-Hochsetzsteller-
Wechselrichter einzustufen, welcher sich asymptotisch dem Wert cos? (¢) anniihert und somit bei dem
gewihlten Leistungsfaktor von eins keine Verbesserung gegeniiber dem 3WR Wechselrichter ermoglicht.
Im Spannungsbereich ﬁl.ll/ubﬂt < 1,67 ist der Z3WR bei den gesetzten Bedingungen hinsichtlich der
Durchlassverluste giinstiger einzuschitzen als der TH3WR. Mit den ungiinstigsten Belastungswerten
fallt der 4QI3WR auf was durch die hohe Zahl der stromfithrenden Bauelemente erklirt werden kann.
Abschlielend ist anzumerken, dass bei der Verwendung leistungselektronischer Bauelemente mit ohm-
scher Charakteristik die Hochsetzsteller-Wechselrichtertopologien hinsichtlich der Durchlassverluste
am besten abschneidet, insofern die Leistungshalbleiter bei den hoheren Zwischenkreisspannungen
verwendbar sind.

Bei den Schaltverlusten sind 3WR, H3WR und Z3WR im Tiefsetzbetrieb gleichwertig, da jeweils nur
die Wechselrichterbriicke angesteuert wird. Mit dem TH3WR und dem 4QI3WR sind bei niedrigen
Spannungen geringere Schaltverluste erreichbar als mit den anderen Topologien. Im Hochsetzbetrieb
steigen die Schaltverluste beim H3WR und dem TH3WR an, wodurch gegeniiber dem 3WR ein Nachteil
entsteht. Durch die hohen Kommutierungsstromstirken des Z3WR steigen dessen Schaltverluste mit
zunehmender Ausgangsspannung deutlich stirker an als bei den anderen Wandlern. Mit dem 4QI3WR ist
es sogar moglich im Anfangsspannungsbereich des Hochsetzbetriebs insgesamt geringere Schaltverluste
zu erreichen als H3WR, TH3WR und Z3WR, insbesondere im Spannungsbereich wo der Vierquadran-
tensteller gerade nicht mehr getaktet werden muss. Jedoch steigen die Schaltverluste bei 4QI3WR bei
Spannungssteigerung stirker an als beim H3WR und TH3WR. Zusammengefasst steigen die Schaltver-
luste bei Spannungssteigerung an und keine Topologie erreicht geringere Werte als der 3WR. Inwiefern
die Topologie insgesamt einen Verlustvorteil bietet, hdangt von den erforderlichen Systemparametern und
Umgebungsbedingungen, aber auch und maf3geblich von den Eigenschaften der Halbleiter ab.
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Einfluss der Halbleitertechnologie:

Im folgenden Beispiel sind zur Verdeutlichung zwei Technologien mit unterschiedlichen Verhéltnissen
zwischen Schalt- und Durchlassverlusten angenommen. Um Schalt- und Durchlassverluste, welche
durch die dimensionslosen Giitekriterien reprisentiert werden, zu kombinieren, wird das Verhiltnis der
Giitekriterien am Referenzpunkt @ 1 = upy fiir den 3WR festgelegt. Bei der Technologie A sind die
Schaltverluste im Referenzpunkt gleich den Durchlassverlusten, daher gilt 55’3WR7ref = 60’3WR7ref. Bei
der Technologie B machen die Schaltverluste im Referenzpunkt hingegen nur 20 % der Durchlassver-
luste aus und es gilt 6573WR,ref =0,2- 5C73WR7ref. Fiir beide Technologien A und B wurde ebenfalls ein
Schaltfrequenzverhiltnis von { = 1 und eine Leistungsfaktor von cos (¢) = 1 angenommen.

3 : 30 o .
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Abbildung 2.18: Topologie-Technologie-Vergleich mit A:&s /& = 100 % und B:& /& =20 %

Die Abb. 2.18 zeigt deutlich, dass mit der Technologie A insgesamt keine Verlustverminderung gegeniiber
der 3WR-Topologie erreicht werden kann. Im Umkehrschluss kann somit durch die Verwendungen
dieser Topologien keine Effizienzsteigerung erwartet werden Bei Technologie B ist es hingegen mit
der H3WR-Topologie moglich die Halbleiterverluste unter das Niveau der 3WR-Topologie abzusenken,
sofern beziiglich des Systemdesign einen hohere Leiter-Leiter-Spannung moglich ist. Durch diesen
Vergleich lisst sich schlieBen, dass mit der H3WR-Topologie neben der Entkopplung von Batterie und
Zwischenkreisspannung auch insgesamt eine Reduktion hinsichtlich der Halbleiterverluste und damit der
notwendigen kumulierten Chipfldche erzielt wird, insofern die Schaltverluste der Halbleitertechnologie
vergleichsweise gering sind. Im nachfolgenden Abschn. 2.4 wird daher zur verbesserten Abbildung der
Halbleitertechnologie ein thermisch-elektrisches Modell inklusive Dimensionierungsmethode vorgestellt.

Beziiglich der besonderen Eignung einer bestimmten Topologien fiir Verarmungstyp-Transistoren ist
zu erwihnen, dass weder beim Z3WR noch dem 4QI3WR, welche im Betrieb durchleitende Ausgangs-
halbbriicken aufweisen, ein Vorteil gegeniiber dem 3WR bzw. dem TH3WR ableitbar ist. Alle vier
Topologien weisen im versorgungsspannungsfreien Zustand einen niederinduktiven Kurzschlusspfad zur
Batterie auf. Beim Schlielen eines Batterieschiitzes ohne Gate-Spannungsversorgung wiirde somit sofort
ein sehr grofler Kurzschlussstrom iiber die Leistungshalbleiterbauelemente flieBen welcher aufgrund
der dran gleichzeitig abfallenden hohen Batteriespannung zur unmittelbaren Zerstérung im zwei bis
dreistelligen Mikrosekundenbereich fiihrt. Dieses Verhalten wird in Abschn. 4 noch genauer erldutert.

Bei den Topologien H3WR und 2QI3WR entsteht bei so einer fehlerbehafteten Einschaltsequenz hin-
gegen ein Kurzschluss iiber die Drosseln, wodurch der Strom langsamer ansteigt und die Spannung
zunichst iiber der Speicherdrossel abfillt. Dies hat eine verldngerte Reaktionszeit fiir Malnahmen zur
Fehlerbehandlung zur Folge. Gegebenenfalls konnte hier bereits ein Offnen des mechanischen Batte-
riekontakts ausreichend schnell sein, insofern dieser fiir das Trennen der Gleichspannung im Lastfall
geeignet ist.
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Beim Ausfall einer einzelnen Gatespannungsversorgung im Betrieb kann hingegen die Kurzschlussiiber-
wachung des noch funktionierenden Bauelements in der Kommutierungszelle den Fehler behandeln
und den Kurzschlussstrom ausreichend schnell abschalten. Dies gilt gleichermalien fiir alle betrachteten
Wandlertopologien.

Insgesamt wird somit der H3WR Hochsetzsteller-Wechselrichter als sichere und geeignete Topologie
beim Einsatz unipolarer Verarmungstyp-Leistungshalbleiter identifiziert.

2.4 Modellierung und Technologievergleich von Leistungshalbleitern

Bei der Beschreibung vom Leistungshalbleiterbauelementen werden je nach Anwendungsgebiet ver-
schiedene Modelltypen eingesetzt. In [41] wird ein umfassender Uberblick zu den derzeit verfiigbaren
Modellen von SiC-MOSFETs und SiC-Dioden gegeben wihrend in [42] SiC-JFETs, SiC-BJTs, SiC-
IGBTs, SiC-Thyristoren und GaN-HFETs adressiert werden. Die beiden Arbeiten unterscheiden zwischen
den fiinf Modelltypen®:

e Figenschafts-Modelle,

e halbphysikalische Modelle,
e physikalische Modelle,

e halbnumerische Modelle und
e numerische Modelle.

Numerische und halbnumerische Modelle werden vor allem von Bauteildesignern eingesetzt um aus
dem geometrischen Aufbau bei Kenntnis der lokalen Dotierstoffkonzentrationen die Eigenschaften des
Halbleiterbauelements aber auch die Vorginge im Halbleiterbauelement meist mit Hilfe von 2D-Finite-
Elemente-Modellen vorauszuberechnen.

Bei physikalischen und halbphysikalische Modellen werden die Bauteileigenschaften auf Grundlage
analytischer Differenzialgleichungen der halbleiterphysikalischen Vorginge im Bauelement berechnet.
Diese Modelle lassen sich durch nichtlineare elektrische Netzwerke abbilden und dienen vor allem den
Anwendern der Bauelemente zur Vorausberechnung der dynamischen Eigenschaften des im System
eingebundenen Leistungshalbleiterbauelements wie z.B. das exakte zeitliche Nachstellen der Kommutie-
rungsvorgiange.

Eigenschafts-Modelle von Leistungshalbleitern beschreiben hingegen gezielt fiir das Systemdesign
relevante GroBen der Bauelemente wie z.B. die Schaltverlustenergien mit dem Ziel einer moglichst
einfachen Anwendbarkeit und geringen Komplexitidt. Meist handelt es sich hierbei um rein mathema-
tische Beschreibungen der relevanten Gréfen in Abhiéingigkeit von Systemzustinden ohne Bezug zur
zugrundeliegenden Physik.

Zur technologietibergreifenden und leistungsskalierbaren Beschreibung von Systemen mit eingebetteten
Halbleiterbauelementen eignet sich aufgrund der stark reduzierten Komplexitit die mathematische
Beschreibung der Halbleitereigenschaften besonders gut.

3 ~.Behavioural Models“, ,,Semiphysics Models*, ,,Physics-Based Models*, ,,Seminumerical Models* und ,,Numerical Models*
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Im Folgenden wird ein Eigenschafts-Modell fiir Leistungshalbleiter unter Anwendung der Parametrier-
funktion nach

fi(x) = coi X 405X 40 - X (2.43)

verwendet, welches bereits in [43] vorgestellt worden ist und moglichst allgemeingiiltig angelegt wurde.

2.4.1 Stationare Halbleitercharakteristik

Zur mathematischen Abbildung der Durchlasscharakteristik von Halbleiterbauelementen in der leistungs-
elektronischen Anwendung wird mit der bekannten Gleichung

UF = US (19]) +rE (l%) - Ip (2.44)

der im Normalbetrieb relevante Arbeitsbereich® approximiert. Dabei fillt die Spannung up iiber einem
Bauteil mit der Sperrschichttemperatur ¥; ab, wenn dieses vom Strom ir durchflossen wird. Mit der
Beschrinkung der stationdren Bauteileigenschaften auf diese Durchlassspannung werden durch Leck-
strome entstehende Sperrverluste vernachlidssigt. Aufgrund gesteigerter Leckstrome bei Erhdhung der
intrinsischen Leitfahigkeit ist diese Annahme bei vertikalen Si-Bauelementen nur bis zu Sperrschicht-
temperaturen von etwa 200 °C giiltig. Bei SiC-Bauelementen sind die Sperrverluste aufgrund der durch
die groflere Bandliicke um Groflenordnungen geringeren intrinsischen Leitfahigkeit bis zu extremen
Temperaturen jenseits der Sperrschichttemperaturen im Normalbetrieb vernachlidssigbar. Ausgehend von
einem Nennbetriebspunkt in

UF ref = US (7-9j,ref) +7F (ﬁj,ref) : iF.,ref (2.45)

konnen die Parameterabhéngigkeiten durch Funktionen nach Gl. (2.43) abgebildet werden. Fiir den
Durchlassspannungsanteil mit ohmschem Verhalten wird ein temperaturabhéngiger differentieller Wider-
stand 7 ref verwendet wihrend fiir den stromunabhiingigen Anteil eine temperaturabhiingige Spannung
us ref definiert ist.

ur (ip, %) = Us rer fa (05) + Irret - f5 () - iF (2.46)

Bei niedrigen und vor allem bei sehr hohen Stromdichten kann hierbei ein erheblicher Modellierungsfeh-
ler auftreten, da sich der differenzielle Widerstand in diesen Betriebsbereichen je nach Halbleiterbauele-
ment stark verdndert. Fiir die mit der Chipflache erweiterte Approximation in

. A :
up (i, 85,A) = syer- fo (B5) +1rer — - f5 (8) i (247)
folgt, dass bei stark von der Nennstromdichte irrf/A.; abweichenden Stromdichten das Modell nicht
mehr giiltig ist. Trotz der aufgezeigten schwichen des Modells kann es zur Dimensionierung verwendet
werden, da die Stromdichten sowohl technisch als auch 6konomisch relevanter Systeme typischer Weise
im Modellierungsbereich geringer Fehler liegen.

In Abb. 2.19 sind die Temperaturabhéingigkeiten des differentiellen Widerstands und der Schleusen-
spannung dargestellt. Die Marker-Datenpunkte bei den SiC-Bauelementen entsprechen den im Labor
aufgenommenen Messgrofien, wihrend die Si-Marker ausschlieflich aus Datenblittern generiert wurden.
Zudem ist das Modellierungsergebnis nach Gl. (2.44) fiir die Bauelemente als Linie dargestellt. Beim
Vergleich der Temperaturcharakteristik des ohmschen Anteils der SiC-Transistoren mit der SiC-JBS-
Diode kann in Abb. 2.19 grob der Steuerkanalwiderstand der Bauelemente abgelesen werden.

Dlinearer Bereich bei unipolaren und Séattigungsbereich bei bipolaren Leistungstransistoren
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Im Vergleich zur SiC-JBS-Diode weist der SiC-D-JFET eine Parallelverschiebung der Kennlinie d.h.
einen etwa temperaturunabhéngigen Kanalwiderstand auf, wihrend beim SiC-E-TJFET ein deutlich
positive und beim SiC-MOSFET eine deutlich negative Temperaturcharakteristik im Kanalwiderstand
beobachtbar sind.
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4 || —— 1200 v sic-D-JFET —— 1200 V Si-IGBT
36| | 1200V SICETIEET 1,3 650 V Si-IGBT
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Abbildung 2.19: Temperaturabhingigkeit der Durchlassparameter (Marker = Messung bzw. Datenblatt)

2.4.2 Dynamische Halbleiterverlustcharakteristik

Die Schaltverlustenergien werden neben der Sperrschichttemperatur @ und dem Kommutierungsstrom
ik zusétzlich auch von der Zwischenkreisspannung u,x beeinflusst. Mit der Annahme, dass bei den
Schaltverlustenergien keine gemischten Parameterabhéngigkeiten auftreten gilt fiir die Modellierung

Eq (g, ik, 85) = Esrer f1 (u) - f2 (i) - f3 (05) - (2.48)

Die Bezeichnung Ej steht dabei generisch fiir alle Schaltverlustenergiearten, d.h. Einschalt-, Ausschalt-
oder Reverse-Recovery-Verlustenergie. Diese Annahme der unabhingigen Parameter fiithrt in Abb.
2.20 beim Vergleich der Messergebnisse aus [43] mit der Modellierung zu geringen Fehlern in den
Randgebieten.

Eine homogene Ansteuerung, Strom- und Temperaturverteilung sowie eine gleichbleibende Treiber-
leistung und Kommutierungsinduktivitiit je Flache sind weitere notwendige Voraussetzungen fiir die
Giiltigkeit der Gleichung

A
Es7A (uzlm IK, 19j;A) = Es7ref ru

2.4
Aref ( 9)

fi(u) - fa (iK'A:f) -f3 (%)

zur Beriicksichtigung der Chipflache.

Zur besseren Nachvollziehbarkeit der vorangestellten Gleichungen ist das folgende Gedankenexperiment
ausgefiihrt: Vervielfacht sich die Chipfliche durch Parallelschalten von n Dies (Rechteckige Einzelchips)
vermindert sich bei gleichbleibendem Gesamtstrom der Strom je Die. Damit verschiebt sich der Arbeits-
punkt jedes Dies zu 1/n des Gesamtstroms, wodurch in jedem Die die Schaltverlustenergien entsprechen
der Stromkennlinie f> (ix/n) umgesetzt werden. Die Gesamtschaltverlustenergie der n Dies entspricht
somit - f (ik/n)-mal der Verlustenergie eines einzelnen Dies bei gleichem Gesamtstrom.
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Anzumerken ist, dass die modellierten Schaltverlustenergien immer eine Kommutierungszelle inklusive
Gatetreiber, Halbbriicke und Zwischenkreis charakterisieren und somit nicht wie die Durchlasskennlinien
bauteilbezogen sind. Weisen die an der Kommutierung beteiligten Leistungshalbleiter aufgrund des
Arbeitspunktes und geringer thermischer Kopplung deutlich unterschiedliche Sperrschichttemperaturen
auf, ist das Modell nach Gl. (2.48) und Gl. (2.49) daher fehlerbehaftet.

900 - 900 - 900 -
850 |- /! 850 | [ Messung 200 V, 120 ©C 850 |- Modell 200 V, 120 ©C
800 |- = 800 |- O Messung 400 V, 120 °C 800 |- -~ - = Modell 400 V, 120 °C
750 |- ) 750 |- X Messung 600 V, 120 °C 750 | — — — Modell 600 V, 120 °C
| i | [J Messung 200 V, 150 ©C | Modell 200 V, 150 ©C
700 /X// 700 oM 400 V, 150 °C 700 Modell 400 V, 150 °C
[ / | O Messung s | -~ . — Mode 15
650 ,,/ /é< 650 % Messung 600 V, 150 °C 650 — — — Modell 600 V, 150 °C
600 - K ) 600 - Messung 200 V, 180 °C 600 - Modell 200 V, 180 °C
- 550 - //// — 550 | Messung 400 V, 180 °C —_ 550 - Modell 400 V, 180 °C
3. 500 - i ~ 30500 - Messung 600 v, 180 °c | 3. 500 |- Modell 600 V, 180 °C
2 450 - S B as0 F 450 |-
§ 400 | ST 400 | & 400
350 - PN 350 - 350 |-
300 |- e 300 |- 300 |-
250 |- o /8/ 250 |- 250 |-
200 |- Ao 200 |- 200
150 - e q 150 - 150 -
100 27g7 " g 100 - e 100 -
50 hz . F 50 %o 50 |-
0 me T | | | J 0 : A= ff Y J oL ER=n@TT B TR J
0 4 8 12 16 20 24 0 4 8 12 16 20 24 0 4 8 12 16 20 24
iK in A iK in A iK in A

Abbildung 2.20: Modellierung der Schaltverlustenergien der D-SiC-JFET-Halbbriicke (Beispiel)

Insgesamt konnten die Schaltverlustenergien durch das mathematische Modell aus Gl. (2.49) in eine stetig-
parameterabhingige Form iiberfiihrt werden, welche die Datenpunkte mit ausreichender Genauigkeit fiir
eine Systemdimensionierung unter Beachtung der angemerkten Modellgrenzen wiedergibt.

2.4.3 Zeitdiskrete Verlustleistungsberechnung der Halbleiter

Zur Berechnung der Verlustleistung aus Gl. (2.47) und Gl. (2.49) wird nachfolgend angenommen, dass
die Schaltfrequenz f; sehr hoch ist und Spannungs- und Stromwelligkeit sowie Sperrschichttemperatur-
verdanderungen vernachlidssigbar sind. Hieraus lisst sich

r+i
lTF =ig= / Ip (l‘) dt ~ ig (”L') , (2.50)
T

T+

il = /uzk(t)dt%uzk(f) und
T

1

T+ﬁ

= [ wwa~v
T
ableiten, so dass die relevanten Systemzustidnde der Zwischenkreisspannung, des Laststrom und der

Sperrschichttemperatur fiir die Dauer einer Schaltperiode als stationdr angenommen werden kénnen. In
einer Halbbriicke treten in den stromfiihrenden Halbleitern die mittleren Verluste je Schaltperiode nach
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fs

auf. Diese Gleichungen beschreiben ein schaltfrequent zeitdiskretisiertes elektrisches Verlustmodell mit
dem bei Kenntnis der schaltfrequent diskretisierten Zustandsgroen der diskretisierte Zeitverlauf der
Verlustentwicklung abgebildet werden kann.

Die Halbbriicke besteht bei induktiver Belastung immer aus dem Kommutierungspaar eines erzwungen
stromfiihrenden Bauelements mit den Verlusten pr a und eines natiirlich stromfiihrenden Bauelements
mit den Verlusten pp a (vgl. Abschn. 2.1) welche jeweils fiir die Einschaltdauer Tp bzw. Tt den Strom
der Induktivitdt leiten. In welchem Halbleiterchip diese Verluste dann physikalisch auftreten, hiangt
von den in der Halbbriicke verwendeten Leistungshalbleitern ab. Zum Beispiel werden bei der aus
vier Bauelementen zusammengesetzten IGBT-Diode-Halbbriicken je nach Laststromrichtung nur zwei
Halbleiterchips belastet. Wihrend bei der aus zwei Bauelementen bestehenden FET- oder RC-IGBT-
Halbbriicke mit Halbleiterchips mit intrinsischer Diode bzw. riickwértiger Stromleitfahigkeit die natiirlich
und erzwungen kommutierte Verlustleistung je nach Laststromrichtung das Bauelement wechselt. Da
die Zwischenkreisspannung und der Laststrom durch ein Steuerverfahren vorgegeben werden und damit
bekannt sind, ist nur die Sperrschichttemperatur als unbekannte Gro3e zu betrachten. Zusammen mit
dem im folgenden Abschnitt vorgestellten Modell der thermischen Dynamik der Halbleiter kann folglich
daraus ein zeitlich diskretisiertes elektro-thermisch gekoppeltes Gesamtmodell synthetisiert werden.

Dieser Zusammenhang ist bei der Vorausberechnung der Chipflache zu beriicksichtigen, denn vor
allem bei Wechselrichtern kann die Betrachtung unterschiedlicher Betriebszustinde fiir die thermische
Dimensionierung der jeweiligen Bauelemente notwendig sein. Als Beispiel sei hier der motorische
Betrieb fiir die Chipfliche des IGBTs und der generatorische Betrieb fiir die der Diode genannt.

2.4.4 Charakteristik der Kiihlung

In leistungselektronischen Anwendungen werden zur Modellierung der thermischen Dynamik zwei
unterschiedliche elektrische RC-Netzwerktypen eingesetzt. An dieser Stelle sei vorangestellt erwihnt,
dass die thermische Ubertragungsfunktion nicht eindeutig durch ein RC-Netzwerk, sondern durch eine
Vielzahl unterschiedlicher RC-Netze abgebildet werden kann.

Beim ersten Typ, der Foster-Darstellung in Abb. 2.21, handelt es sich um ein Approximationsmodell
welches aufgrund der einfachen mathematischen Struktur aus Gl. (2.54) leicht an Messkurven angepasst
oder als Beobachter zur Betriebsiiberwachung im Signalprozessor mit wenig Aufwand berechnet wer-
den kann. Das Foster-Modell gibt das dynamische thermische Verhalten der Sperrschicht nur fiir die
Messbedingungen und den Messaufbau an die es angepasst wurde exakt wieder.

Beim zweiten Typ, dem Cauer-Modell in Abb. 2.22, konnen hingegen die Differenzialgleichungen und
Energiezustinde im thermischen System korrekt abgebildet werden. Dies ermdglicht die Verdnderungen
von Betriebsparametern oder bei geeigneter Modellierung physikalische Effekte zu beriicksichtigen. Des
Weiteren konnen die Temperaturen der Knotenpunkte des Cauer-Netzwerks mit den realen Tempera-
turen im System assoziiert werden. Fiir die Abschitzung von Alterungseffekten welche in bestimmten
Schichten des Halbleitermoduls auftreten ist daher nur die Cauer-Modellierung gut geeignet.
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Abbildung 2.21: 1D-Foster-Netzwerk
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Abbildung 2.22: 1D-Cauer-Netzwerk
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Im Rahmen dieser Arbeit wird zur Modellierung der thermischen Vorgénge im Inneren des Halbleitermo-
duls ein Cauer-Netzwerk verwendet. Zur Reduktion der Komplexitit werden

e cin eindimensional abbildbarer Warmefluss je Chip,
e die Vernachldssigung sekundérer thermischer Pfade (z.B. zur Platine)
e und die Vernachlédssigung der thermischen Kopplung der Halbleiterchips

angenommen. Die eindimensionale Abbildung des Wirmeflusses vom Chip zum Fluid ist dann moglich,
wenn die verdnderliche Warmeflussdichteverteilung durch die Ersatzschaltbildelemente wiedergegeben
wird. Von der Sperrschicht zum Kithimedium, d.h. der Wirmequelle zur Wirmesenke, verringert sich
die mittlere Wiarmeflussdichte. Anschaulich fliet der konstante Wéarmestrom dann durch eine grofB3e-
re Querschnittsflache, weswegen dieser Effekt als Wirmespreizung bezeichnet wird. Ein Ansatz zur
Beriicksichtigung der Warmespreizung im eindimensionalen Cauer-Modell ist die Einfiihrung eines
geometrischen Wirmespreizungswinkels 8. Mit dem geschlossenen Ansatz nach [44] konnen die Er-
satzschaltbildelemente des transienten thermischen Netzwerks fiir eine Schicht i in Abhéngigkeit des
Wirmespreizungswinkels f3; ermittelt werden. Die T-Ersatzschaltbildelemente werden durch

1 hi
o 1 | 2.57
thil = 7 2v/A;- (VA;+hitan (B;)) =
1 hi
oL d 2.58
M2 2 2 (VA hetan (B) - (VA + 2hgtan (B) o
Cons = prcii- <A,- + 20/ Aitan (B) + 2 an? (ﬁa) (259

fiir eine Schicht beschrieben. Zur Berechnung werden die geometrischen Daten und Materialeigen-
schaften des Schichtaufbaus im thermischen Pfad des Halbleiters benétigt. Tabelle Tab. 2.1 fasst in
dieser Arbeit verwendete Daten der Schichthohe #;, Dichte p;, spezifischen Wiarmekapazitit ¢; und
der spezifischen Wirmeleitfihigkeit A; zusammen. Mit der Annahme einer Proportionalitit zwischen
Wirmeleitfihigkeit und Wirmespreizung in einer Schicht d.h.: tan (3;) « A; kénnen alle Ersatzschaltbild-
elemente bei Kenntnis der aktiven Chipflache A| = Ay rekursiv berechnet werden.
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Tabelle 2.1: Materialien im Halbleitermodul und deren physikalische Eigenschaften

i Schicht Material hi in pm p; in % ¢ in “I%j;‘f A; in %
1 Die 1200V SiC 380 3210 690 300
1 Die 1200V Si 140 2336 703 130
1 Die 650V Si 70 2336 703 130
2 Lot Sn 30 7265 218 50
3 DCB,o Cu 300 8920 385 385
4 DCB,m Al O3 320 3800 900 20
5 DCB,u Cu 300 8920 385 385
6 Lot Sn 80 7265 218 50
7 Bodenplatte Cu 4000 8920 385 385

Bei kleinen Spreizungswinkeln welche in dicht gepackten Modulen oder bei sehr guter Kiihlung auftreten
gilt: tan (f3;) ~ B; [43]. Zur vollstindigen Modellbeschreibung des Kiihlkorpers werden zusitzlich der
thermische Ubergangskoeffizient O4n hf und die thermisch wirksame Kapazitiit Cy nr des Festkorper-Fluid-
Ubergangs benétigt. Mit der Gleichung

Rth7hf = mit Ag= (A7 + 2h7tan (B7)) (2.60)

Olih htAg

kann der Ubergangskoeffizient dann in einen thermischen Ubergangswiderstand umgerechnet wer-
den. Der Ubergang zum Kiihlmedium beeinflusst auch den Wirmespreizungswinkel f8; maBgeblich,
weswegen entweder eine Simulation oder eine Messung zur Identifikation notwendig sind. Abb. 2.23
zeigt das vergroBerte geometrische Abbild der Warmespreizung und die Ersatzschaltbildelemente der
eindimensionalen Cauer-Ubertragungsleitung eines 10 mm? SiC-Halbleiterchips welcher virtuell in
ein Pin-Fin-Modul wie [45] eingesetzt ist. Die mit Gl. (2.57), Gl. (2.58) und GI. (2.59) gewonnen
Ersatzschaltbildgroen kénnen durch:

T

Rin Tggs = [Rth,l,l R ) % % ) (2.61)
T

Ry, — [Rth,l Rth7g] : (2.62)
1 1 1000000000000 0
0001 100000000000
000001 100000000 O
000000O0T1T10000000

Ry, = -R und (2.63)
0000000O0O0T1T10000O0
0000000O0O0O0OOTITIOGO0O
00000000O0O0O0O0OTITIO
0 000000000O00O0OO I

Ci=Cantia = |Gt . 1 Cinel] (264

in die mathematische Form der eindimensionalen Cauer-Ubertragungsleitung nach Gl. (2.56) iiberfiihrt
werden.
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Abbildung 2.23: Skizze des thermischen Pfades mit Cauer-Netzwerk

Die Zustandsraumdarstellung
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beschreibt ebenfalls das Cauer-Netzwerk mit den Eingangsgrofen der Verlustwidrme ¢ und der Sperr-
schichttemperatur.



2. Grundlagen und Vorbetrachtungen 35

Die Zustandsraumdarstellung des Cauer-Netzwerks ist durch einen einfachen schematischen Aufbau
gekennzeichnet und daher gut zur Implementierung geeignet, wenn die Anzahl der Cauer-Glieder variabel
gehalten, die Temperaturen einzelner Schichten ausgewertet oder nachtrédglich thermische Kopplungen
zwischen den Bauelementen hinzugefiigt werden miissen. Zur Generierung der Ubertragungsfunktion
kann auch die rekursive Gl. (2.56) fiir eindimensionale Cauer-Ubertragungsleitungen angewendet werden.

Bei zweckmiBig angepasster Diskretisierung gemif} der Verlustberechnung nach Gl. (2.51) und Gl. (2.52)
kann aus der zeitkontinuierlichen Zustandsraumdarstellung in Gl. (2.65) eine zeitdiskrete Beschreibung
des thermischen Pfades geméal

1 1
D (k+1)~ <1+ fA> V) + £ Buk), y(k)=CO®|)+Dulk) mit (2.66)

(1 0 ... 0] 1

. . . fs
o . . A

1= , e(f5> ~1+ iA und /eATBdT ~ iB

T 0 fs ) fs
_O ... 0 1

abgeleitet werden, welche ebenfalls mit der Schaltfrequenz fs abgetastet ist. In nahezu allen Datenbléttern
von leistungselektronischen Bauelementen sowie einem GroBteil der Literatur wird jedoch nicht die
Ubertragungsfunktion, sondern deren Riicktransformierte, die Sprungantwort des thermischen Netzwerks
im Zeitbereich gemaf

znjr =L " (Znji(s)) - (2.67)

angegeben. Obwohl eine kompakte analytische Darstellungsform dieser Sprungantwort nicht gefunden
werden konnte und alle Berechnungsroutinen auf die Zustandsraumdarstellung zuriickgreifen, wird im
Folgenden immer der Bezug zum transienten thermischen Widerstand hergestellt bzw. dieser angegeben,
damit eine Vergleichbarkeit mit anderen Quellen gewihrleistet ist. Zur Validierung des vorgestellten
Modells ist der Vergleich mit realen Messgroflen bzw. Datenblattangaben erforderlich. Bei Kenntnis der
thermischen Sprungantwort und der Verlust im Halbleiter p berechnet sich die Sperrschichttemperatur
im dynamischen Betriebsfall nach

¥ =¢x*zmjr+ 0 mit ¢=p, (2.68)
mittels Faltung und im stationdren Betriebsfall nach
Y = P Rujt + O (2.69)

Bei Fahrzeuganwendungen eigenen sich Leistungshalbleitermodule mit Direkt-Fluidkiihlung besonders
fiir die Antriebselektronik, woraufhin ein Modul mit Pin-Fin-Bodenplatte als Basistechnologie ausgewéhlt
wurde.

In Abb. 2.24 werden die Daten aus [45] mit den Ergebnissen des vorgestellten Modells verglichen. Dar-
gestellt ist der transiente thermische Widerstand des Foster-Netzwerks des IGBTs sowie die transienten
thermischen Widerstdnde des Cauer-Modells ohne und mit Wirmespreizung, als auch deren bezogene
Abweichungen zum Foster-Netzwerk. Zur Berechnung der Cauer-Netzwerkelemente wurden die Daten
aus Tab. 2.1, vier Dies mit je einer Fliche von 100 mm?, ein thermischer Ubergangskoefﬁzient Olih ¢f VON
5,2 W/emk und eine thermisch wirksame Kapazitit Cy of von 44 Ws/k verwendet. Die Wirmespreizung
(16 © in der Kupferschicht) wurde durch Minimierung der Abweichung zum Foster-Netzwerk aus dem
Datenblatt ermittelt. Durch den vorgestellten Ansatz konnen somit die transienten thermischen Netzwerke
fiir beliebige quadratische Chipflichen im Pin-Fin-Modul niherungsweise berechnet werden.
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Abbildung 2.24: Vergleich zwischen zy, des Cauer-Modells und des Foster-Netzwerks gemifl IGBT Datenblatt
2.4.5 Dimensionierung der Chipflache

Fiir den Vergleich von Leistungshalbleitertechnologien im System kann a priori ein Dimensionie-
rungskriterium festgelegt werden. Alle Systeme die dieses Kriterium erfiillen sollten einerseits fiir den
gewlinschten Anwendungsfall geeignet sein. Andererseits soll durch das Kriterium eine Vergleichbarkeit
zwischen stark unterschiedlichen Technologien erreicht werden.

Die Leistungsfihigkeit von Leistungshalbleitermodulen ist stets durch thermische Grenzen beschrinkt.
Zum einen sind hier maximal zuldssige Sperrschichttemperaturen zu nennen. Zum anderen verschleif3t
die Aufbau- und Verbindungstechnik durch thermische Wechselbelastungen mechanisch was schlielich
zum Ausfall des Moduls fiihrt.

Fiir den Leistungshalbleiter-Technologievergleich wurde das nachfolgend erlduterte Dimensionierungs-
kriterium der ,,thermisch minimalen Chipflache* ausgewdhlt. Dabei erreichen die Bauelemente der
jeweiligen Technologie bei gleicher Kiithlung in den jeweils anfordernsten Arbeitspunkten dynamisch
gerade genau die gleiche maximale Sperrschichttemperatur.

Mit den Modellen aus Gl. (2.51), GI. (2.52) sowie Gl. (2.67) liefert

! . o _
Y dim — Otdim = Max {q (Anmin) * 2 jf (Admin) } Mt G (Apmin) = P (Adymin, %aim)  (2.70)

eine indirekte Beschreibung der thermisch minimalen Chipfliche A min-

Bei Antriebswechselrichtern tritt dieser Fall bei maximalem Strom und sehr niedriger Drehzahl des
Antriebs auf, z.B. wenn ein Fahrzeug mit an die Raddrehzahl gekoppeltem elektrischen Antriebssystem
eine Bordsteinkante hinauf fahrt. Auf Grund der hohen Dynamik der Sperrschichttemperatur bei der
eingesetzten Fluidkiihlung kann fiir solche Belastungsfille, die ldnger als 1 s anliegen, angenommen
werden, dass sich der Halbleiter thermisch im eingeschwungenen Zustand befindet. Damit vereinfacht
sich die Faltung aus Gl. (2.70) zu

Y dim — Ot i L
= ) = § (At min, By dim) - (2.71)

Run i (Adh,min, B.dim, OF,dim

An dieser Stelle sei angemerkt, dass ein mit thermisch minimaler Chipfliche dimensioniertes System
nicht zwangsldufig eine gelungene technische Losung fiir die Problemstellung ergibt. Zum einen besteht
die Moglichkeit, dass der Arbeitspunkt des Systems nach
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19__19 . . .
X ) > L j f,dim 1 in 11
aq (Ath,mm) = A% Rip jr(Ath,min, O, Brdim) — Rinjt (Ath,min) stab (2.72)
9 D A £ W — stabil

A%y R jr (A, min 05, Or.dim ) R jt (Ain,min)

thermisch instabil ist. D.h. die abgegebene Wéarmemenge kann gerade noch durch das Kiihlsystem abge-
fiihrt werden, eine weitere Temperaturerhohung resultiert jedoch in einem Zustand in dem mehr Warme
erzeugt als abgefiihrt wird. Untersuchungen in [46] zeigen fiir SiC-JFETSs einen von der Kiithlmethode
unabhingig nutzbaren Sperrschichttemperaturhub im Bereich von 122 K bis 143 K bei Umgebungstem-
peraturen von —50 °C bis 100 °C und Beriicksichtigung von 10 % Sicherheitsmarge zum Durchlassstrom
bei thermischer Instabilitdt. Bestétigt sind diese Ergebnisse durch eine weitere Analyse in [47] und
die praktischen Nachweise in [48] und [49]. Die thermische Stabilitit muss daher in jedem Fall durch
Uberpriifung der Gl. (2.72) sichergestellt werden.

Des Weiteren gehen wichtige Systemeigenschaften wie z.B. der Absolutwert des Wirkungsgrads oder
die Lebensdauererwartung nicht in das Dimensionierungskriterium der thermisch minimalen Chipflache
ein und ergeben sich als Resultat aus der gewihlten Sperrschichttemperatur und Kiihlung. Allerdings
bedeutet eine geringere thermisch minimale Chipfliche bei gleichem Arbeitspunkt und vergleichbarer
Kiihlung weniger Verlustenergie und damit bezogen auf die Halbleiterverluste ein effizienteres System
und eine gesteigerte Leistungsdichte auf Modulebene. Im folgenden Abschnitt kann daher die thermisch
minimale Chipfliache als Vergleichs- und Bewertungskriterium fiir die Leistungsfihigkeit einer Halb-
leitertechnologie vor dem Hintergrund einer Hybridfahrzeugapplikation angewendet werden, da hier
moglichst effiziente Wandler mit gleichzeitig hoher Leistungsdichte angestrebt werden.

2.4.6 Anwendungsbeispiel und Technologiebewertung

Bereits in Abschn. 2.3 sind der Wechselrichter und Hochsetzsteller-Wechselrichter als besonders ge-
eignete Topologien fiir den Einsatz als Fahrantriebswandler identifiziert worden. Die Spannungsebene
des Systems kann fiir die Dimensionierung der Leistungselektronik im batterie-elektrischen Antrieb
zunichst als Freiheitsgrad angesehen werden. Einerseits weisen Batteriezellen niedrige Spannungen im
Bereich von 1 V bis 5 V auf und werden erst durch Serienschaltung zu einer Hochspannungsbatterie
zusammengefasst. Andererseits kann das Spannungsniveau bzw. die induzierte Klemmenspannung der
elektrischen Maschine durch Anpassung der Statorwindungszahl veréandert werden ohne Verdnderungen
am elektromagnetischen Entwurf vorzunehmen. Bei einem bereits dimensionierten Antriebssystem ist
es somit zumindest theoretisch moglich das Spannungslevel mit Diskretisierung hinsichtlich der Stator-
windungszahl und Batteriezellspannung bzw. Stromtragfihigkeit bei gleichbleibender Systemleistung
nahezu frei zu wihlen ohne das eine grundlegende Neukonzeptionierung erforderlich wird.

Tabelle 2.2: Randbedingungen und DimensionierungsgroBen fiir das Zielsystem

Bezeichnung Formelzeichen Wert
Ausgangsleistung S3WR.dim 60 kVA
Leistungsfaktor c0s (@dim) 1
Batteriespannungsbereich Upat sim 200 V - 600 V
max. Zwischenkreisspannung Uzk dim 700 V
Sperrschichttemperatur Y dim 175 °C

KiihImitteltemperatur B dim 105 °C
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Als Randbedingungen fiir die nachfolgende Untersuchung wurden eine maximale Sperrschichttemperatur
von 175 °C, eine Fluidtemperatur von 105 °C, ein Halbleitermodul mit Pin-Fin-Kiihlung geméf3 Abschn.
2.4.4 und eine Wechselrichternennleistung von 60 kVA bei einem Leistungsfaktor von eins festgelegt.
Die Tab. 2.2 fasst die Anforderungen, welche an das Wandlersystem gestellt wurden und fiir dessen
Dimensionierung mafigeblich sind, noch einmal zusammen.

In Abb. 2.25 ist die thermisch minimale Chipflache eines dreiphasigen 60 kVA Wechselrichters fiir die
konkurrierenden Halbleitertechnologien iiber der Batterie- bzw. Zwischenkreisspannung aufgetragen.
Zusitzlich sind jeweils die Chipflachen fiir vier Schaltfrequenzen 10 kHz, 20 kHz, 40 kHz und 80 kHz
dargestellt. Bei der niedrigen Schaltfrequenz von 10 kHz nimmt die erforderliche Chipfliche mit zuneh-
mender Zwischenkreisspannung bei allen Technologien ab. Wird die Schaltfrequenz erhoht, ist aufgrund
der gesteigerten Schaltverluste erwartungsgemif eine grolere Chipflache erforderlich. Vor allem bei den
Silizium-Bauelementen und hohen Schaltfrequenzen kehrt sich der Trend zur Chipflichenverringerung
bei hoherer Zwischenkreisspannung durch die steigenden und dominierenden Schaltverluste um.

10 kHz 20 kHz 40 kHz 80 kHz
10000 T T T T T I

—@— 1200 V SiC-D-JFET
650 V Si-IGBT
—— 1200 V Si-IGBT

[1560 mm?|

T

T 1

|

1000

(.

Wechselrichter Chipfliache in mm?

10 | | | | | | | |
%OO 400 600 800 200 400 600 800 200 400 600 800 200 400 600 800
Upat IN V Upat IN V Upat In V Upat I V

Abbildung 2.25: Thermisch minimale Chipflache des Wechselrichters mit unterschiedlichen Halbleitertechno-
logien mit 9; gim = 175 °C und U dim = 105 °C

Die 650 V Silizium-Bauelemente sind den 1200 V Silizium-Bauelementen bereits bei 10 kHz leicht
iberlegen. Durch die geringeren Schaltverluste ergeben sich fiir die 650 V Silizium-Bauelemente bei
hoheren Schaltfrequenzen dann deutliche Vorteile beziiglich der Wechselrichterchipfliche. In Szenarien
wo Schaltverluste dominieren ist der Chipfliche reduzierende Effekt einer hohen Zwischenkreisspannung
nicht mehr so stark bzw. iiberhaupt nicht mehr ausgeprigt. Zusammenfassend kann gefolgert werden,
dass mit 1200 V SiC-D-JFETs Wechselrichter mit deutlich geringerer Chipflidche als mit 650 V oder
1200 VV Si-IGBTs aufgebaut werden konnen. Beim Vergleich der 1200 V Bauelemente und Ausnutzung
der Spannungsfestigkeit der Bauelemente ist bereits bei moderaten Schaltfrequenzen von 10 kHz fiir die
IGBT-Technologie eine etwa drei- bis vierfach groere Chipfliche erforderlich.

Nachfolgend wird als Anwendungsbeispiel fiir Wechselrichter der in [43] gefiihrte Vergleich dreier
Systeme resiimiert. Fiir die 1200 V Bauelemente wurde eine Zwischenkreisspannung von 700 V und
fiir die 650 V Bauelemente eine Zwischenkreisspannung von 350 V sowie technologieiibergreifend eine
Schaltfrequenz von 10 kHz festgelegt. Nach dem Dimensionierungskriterium der thermisch minimalen
Chipfliche ergeben sich fiir den Wechselrichter die in Abb. 2.25 markierten Systemchipflachen. Mit
dem vorangestellt eingefiihrten dynamischen und thermisch-elektrisch-gekoppelten generischen Modell
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wurden dann Fahrsimulationen des ,,neuen européischen Fahrzyklus* (NEFZ) mit einem 2,5 t Hybrid-
fahrzeug einer dem fiinf-Gang-Getriebe nachgeschalteten permanentmagneterregten Synchronmaschine
durchgefiihrt. Durch die gewihlten Randbedingungen erreicht das Wechselrichtersystem im gefahrenen
Zyklus gerade seine Nennleistung. Als Simulationsumgebung wurde MATLAB/Simulink gewéhlt und
mit der Schaltfrequenz der feste Simulationstakt vorgegeben. Mit dem vorgeschlagenen Modell kénnen
einerseits die Verluste in den jeweiligen Halbleiterbauelementen und damit der Energieverbrauch des
Wechselrichters und andererseits der Zeitverlauf der Sperrschichttemperatur ausgewertet werden. Beide
Verldufe sind maBgeblich bei der Beurteilung des Designs beziiglich der Effizienz und der erwarteten
Lebensdauer. Zur Ermittlung des Lebensdauerverbrauchs wurden die Zeitverldaufe der Sperrschichttem-
peraturen mit dem Rainflow-Algorithmus [50] in Temperaturhubamplitudenhdufigkeiten umgerechnet,
welche anschlieend mit der Lebensdauerkennlinie einer aktuell gebriduchlichen und Verbindungstechnik
wie in [51] bewertet werden konnen. Tab. 2.3 fasst das Ergebnis dieses Vergleichs zusammen.

Tabelle 2.3: Simulationsergebnisse des Technologievergleichs

Halbleitertechnologie ~ Chipfliache in mm’ Energieverbrauch in 11(()\(;&11(k;n Lebensdauerverbrauch in %
650V Si-IGBT 1440 1,01 1,72
1200V Si-IGBT 1560 1,52 2,19

1200V SiC-D-JFET 480 0,30 1,68

Im Ergebnis konnen bei dem gewidhlten Anwendungsfall im Vergleich der 1200 V-Bauelemente so-
mit durch Einsatz der SiC-D-JFETs 80 % der Verluste bei um 70 % reduzierter Chipfliche und einer
vergleichbaren Belastung der Aufbau und Verbindungstechnik durch Last- und Temperaturwechsel
eingespart werden. Aufgrund der vielversprechenden Ergebnisse wird der praktische Nachweis dieser
Werte in den folgenden Kapiteln angestrebt. Hinsichtlich der Beanspruchung der Aufbau- und Verbin-
dungstechnik lassen die Ergebnisse in [52] vermuten, dass diese durch die mechanische Beschaffenheit
von Siliziumcarbid bei gleichem Temperaturprofil deutlich schneller verschleifit als bei Silizium, was bei
der Berechnung des Lebensdauerverbrauchs in Tab. 2.3 jedoch nicht beriicksichtigt worden ist. Analog
zu Abb. 2.25 ist in Abb. 2.26 die thermisch minimale Chipfliche fiir den Hochsetzsteller bei Variation
der Batteriespannung up,; dargestellt.
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Abbildung 2.26: Thermisch minimale Chipflache des Hochsetzstellers mit unterschiedlichen Halbleitertechno-
logien bei O 4im = 175 °C, ¥ gim = 105 °C und u, =700 V bzw. 350 V
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Im Vergleich zum Wechselrichter wird deutlich, dass fiir den Hochsetzsteller das Verhéltnis von Si-
zu SiC-Chipflache deutlich hoher ausfillt. Dies kann durch die hohe Zwischenkreisspannung und den
damit gestiegenen Anteil der Schaltverluste erkldrt werden. AbschlieBend bleibt noch zu iiberpriifen,
ob die in Abschn. 2.3 postulierten Ableitungen hinsichtlich der 3WR und H3WR-Topologie auch im
deterministischen Fall mit den modellierten Halbleitertechnologien zutreffend sind. In Abb. 2.27 sind fiir
1200 V-Bauelemente vergleichend die Wechselrichter und Hochsetzsteller-Wechselrichter-Chipflache
iber der Batteriespannung dargestellt. Bei den IGBTs ist fiir alle betrachteten Schaltfrequenzen stets
mehr Chipfliache fiir die H3WR-Topologie erforderlich als fiir die 3WR-Topologie.

Mit SiC-JFETs ist es hingegen moglich bei z.B. 20 kHz und 200 V Batteriespannung einen H3WR
mit 1320 mm? Chipfliche zu realisieren, wihrend beim 3WR 1520 mm? erforderlich wiren. Bei ge-
ringeren Schaltfrequenzen steigt der Vorteil der H3WR-Topologie wihrend sich das Verhiltnis bei
hoheren Schaltfrequenzen zugunsten der 3WR-Topologien wandelt. Damit bestétigt sich die anhand
der Belastungsgrofien getroffene Annahme aus Abschn. 2.3 aufgrund der geringen Schaltverluste fiir
die SiC-Halbleitertechnologie. Im Technologievergleich erreicht selbst bei geringen Schaltfrequenzen
von 10 kHz, einer Batteriespannung von 200 V und einer Zwischenkreisspannung von 700 V der SiC-
H3WR mit 1151 mm? eine Chipfliche, die nur 17 % der Si-H3WR Chipfliche von 6672 mm? und 38 %
der Si-3WR Chipfliche von 3058 mm? betrigt. Auf Grundlage dieser Erkenntnisse wurde die H3WR-
Topologie mit der SiC-D-JFET-Technologie als vielversprechendste zur Realisierung ausgewéhlt.
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Abbildung 2.27: Vergleich der thermisch minimalen Chipflaiche von 3WR und H3WR mit unterschiedlichen
Halbleitertechnologien bei 9 gim = 175 °C, ¥ gim = 105 °C und u, =700 V

Hinsichtlich der Wechselrichterverluste ist es zielfithrend, die Schaltfrequenz so niedrig wie moglich zu
wihlen. Verfahrensbedingt sollte dessen Schaltfrequenz bei Raumzeigermodulation deutlich (ca. Faktor
10) iiber der maximalen elektrischen Grundschwingungsfrequenz der elektrischen Maschine liegen.
Sekundir entstehen aus der Raumzeigermodulation Stromoberschwingungen deren Frequenz proportional
zur Schaltfrequenz ist, welche ebenfalls Verluste in der elektrischen Maschine verursachen. Je nach
ohmschem Anteil im Frequenzgang der elektrischen Maschine kénnte dann sogar eine noch hohere
Schaltfrequenz mit gesteigerten Wechselrichterverlusten energetisch sinnvoll sein. Insgesamt wird dieser
Zusammenhang im Rahmen dieser Arbeit nicht analysiert, woraus sich Untersuchungsmoglichkeiten fiir
zukiinftige Arbeiten ergeben.
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Fazit

Anhand der abgeleiteten analytischen Ausdriicke konnte abgeschétzt werden, dass Wechselrichter und
Hochsetzsteller mit Wechselrichter gegeniiber dem Tief-Hochsetzsteller mit Wechselrichter, dem Wech-
selrichter mit Impedanzzwischenkreis und dem Wechselrichter mit Stromzwischenkreis hinsichtlich der
Chipflache iiberlegen sind. Durch die Verwendung generischer skalierbarer Eigenschaftsmodelle fiir die
Halbleiterverluste und eines skalierbaren thermischen Modells mit Beriicksichtigung der Warmesprei-
zung kann die thermisch minimale Chipflache fiir verschiedene Halbleitertechnologien ermittelt werden.
Beim Anwendungsbeispiel kann mit 1200 V SiC-JFETSs gegeniiber 1200 V Si-IGBTs ein Wechselrich-
ter mit um 70 % reduzierter Chipfliche aufgebaut werden, welcher in der Anwendung 80 % weniger
Verlustenergie produziert.
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3 Hochsetzsteller und Wechselrichter im
Betriebsverbund

Traktionswandlersysteme wechselwirken iiber die Betriebsstrategie nicht nur mit der Batterie und Elektro-
maschine, weiterfithrend ist es auch moglich interne Komponenten des Wandlers durch eine abgestimmte
Steuerung und Dimensionierung der Teilsysteme zu entlasten. Der in Abschn. 2.3.2 beschriebene und
bereits in Abb. 2.12 dargestellte H3WR verdeutlicht, dass die Kommutierungszellen des Wechselrichters
und des Hochsetzstellers iiber den gemeinsamen Zwischenkreis miteinander verbunden sind. Durch
Kommutieren der Halbbriicken flieBt der induktiv eingeprigte Ausgangsstrom entweder iiber den Zwi-
schenkreiskondensator oder lduft durch die Halbbriicken frei. Dabei entsteht in der Kommutierungszelle
ein pulsformiger kondensatorseitiger Strom. Der resultierende Zeitverlauf des Stromes ic, kann daher
als Uberlagerung pulsférmiger Einzelstrome aller Halbbriicken verstanden werden. Durch das Steuerver-
fahren des Wechselrichters und des Hochsetzstellers besteht daher die Moglichkeit der Einflussnahme
auf den Stromzeitverlauf. Dieser Abschnitt verbindet die Auswirkungen der Designfreiheitsgrade des
Systems mit eigens entwickelten Steuerverfahren, um eine Basis fiir die abschlieBende Topologieauswahl
Zu generieren.

3.1 Freiheitsgrade beim kombinierten Hochsetzsteller-
Wechselrichtersystem

Die Steuerung von Wechselrichter und Hochsetzsteller mit gemeinsamem Zwischenkreis erfordert im
stationdren Zustand lediglich, dass die dem Kondensator durch die Strompulse der Kommutierungszellen
zugefiihrte und entnommene Ladungsmenge fiir einen periodischen Zeitbereich gleich sind. Daher ist es
moglich, sowohl die Zeitpunkte der Kommutierung des Hochsetzstellers als auch dessen Schaltfrequenz
unabhingig vom Wechselrichter zu wéhlen. Gleichzeitig konnen mehrere parallele Hochsetzstellerphasen
ausgefiihrt werden, auf welche sich der Strom aufteilt. Dies wird in Abb. 3.1 angedeutet.
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Abbildung 3.1: v-Phasen-Hochsetzsteller mit Dreiphasen-Wechselrichter (VH3WR)

Als Motivation zum Aufbau mehrphasig parallelgeschalteter Hochsetzsteller kann zunéchst die Erhohung
der Systemleistung unter Nutzung eines vorhandenen Designs identifiziert werden. Sekundir bieten
sich durch die abgestimmt gesteuerte Parallelisierung weitere Verbesserungsmoglichkeiten wie z.B.
einen erhohten Teillastwirkungsgrad [4], wenn Phasen ab- bzw. zuschaltbar implementiert sind. Mit v
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baugleichen Hochsetzstellern kann zudem durch Phasenversatz der Modulationstrigersignale von 27/y
eine deutliche Verminderung der Batteriestromwelligkeit Aip,e < AiL, /v erreicht werden [53]. Diese als
Interleaving (INT) bekannte Ansteuermethode wird bei vielen parallelisierbaren Wandlertypen eingesetzt.
INT gilt als Stand der Technik zur Ansteuerung parallelisierter Systeme und wird daher im Rahmen
dieser Arbeit als Referenz angesehen. Abschliefend kann die Parallelisierung auch unter weiterfithrenden
okonomischen Gesichtspunkten interessant sein, da die Gleichteilanzahl erhoht wird und das System
modularisiert werden kann. Nachteilig ist der gesteigerte Aufwand seitens der Ansteuerhardware und
Peripherie und die erhohte Komplexitét des Ansteuerverfahrens bei mehrphasiger Ausfiihrung des Hoch-
setzstellers zu bewerten. Hinsichtlich der Betriebsstrategie kann die Hohe der Zwischenkreisspannung
beim H3WR Wandler in den Grenzen der Spannungsfestigkeit der verwendeten Komponenten und der
durch deren Dynamik begrenzten minimal einstellbaren Pulsbreite nach GI. (2.16) frei gewihlt werden.

Zusammenfassend ergeben sich somit die folgenden Freiheitsgrade fiir das Design, das Steuerverfahren
und die Betriebsstrategie des VH3WR Wandlersystems:

die Phasenanzahl v des Hochsetzstellers,

die zeitliche Synchronisation jeder Hochsetzstellerphase und der Wechselrichterbriicke,

die Schaltfrequenz jeder Hochsetzstellerphase und der Wechselrichterbriicke sowie

die Hohe der Zwischenkreisspannung.

Im nachfolgenden Abschn. 3.2 wird unter Beriicksichtigung dieser Freiheiten eine Analysemethode
skizziert und damit ein verbessertes Steuerverfahren fiir den VH3WR abgeleitet.

3.2 Steuerverfahren mit Pulssynchronisation

In der Literatur finden sich eine Vielzahl von Arbeiten beziiglich der Steuerverfahren von parallelisierten
Hochsetzstellern, in deren Fokus hauptsichlich die Eingangsstromwelligkeit der Eingangsspannungsseite
steht. Als Beispiele seien hier [54] zur Anbindung einer Brennstoffzelle oder [55] zur Optimierung
der Systemausnutzung angefiihrt. Deutlich weniger Beitrdge befassen sich mit der Ausgangsspan-
nungseite. Darin werden zumeist eine Konstantstromquelle oder ein Widerstand zur Modellierung der
Zwischenkreisbelastung angenommen, welche im vorliegenden Fall jedoch ein gepulster dreiphasiger
Wechselrichter ist. Analysen hinsichtlich kombinierter Steuerverfahren von Hochsetzsteller und Wechsel-
richter mit Fokus auf den Zwischenkreis gibt es nur wenige. Die grundlegenden Betrachtungen zu einem
kombinierten Steuerverfahren sind in [56] und [57] bzw. [58] enthalten. Dabei wurde ein Winkelversatz
der Modulationstrigersignale von Wechselrichter und Hochsetzsteller untersucht und der Hochsetzsteller
mit doppelter Wechselrichterschaltfrequenz geschaltet. Ergebnisse dieser Untersuchungen zeigen, dass
eine signifikante Reduktion des Zwischenkreiseffektivstroms um bis zu 50 % durch die Synchronisation
der Wechselrichter- und Hochsetzstellerstrompulse bei einem einphasigen Hochsetzsteller mit dreipha-
sigem Wechselrichter moglich ist. Untersuchungen zu Systemen mit mehrphasigen Hochsetzsteller
und Wechselrichter sind dem Autor nicht bekannt. Fiir diese Steuerverfahren notwendige grundlegende
Untersuchungen und Methoden wurden mit der Unterstiitzung durch Christian Sommer im Rahmen
seiner Masterarbeit [A] gemeinsam durchgefiihrt und erarbeitet. Ergebnisse aus der Masterarbeit sind
zusammen mit Resultaten angeschlossener Untersuchungen bereits in [59] verdffentlicht worden. Im
Folgenden werden diese Ergebnisse in komprimierter Form restimiert und durch eigene Analysen und
Betrachtungen erweitert.
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3.2.1 Motivation

Als Schnittstelle zwischen Wechselrichter und Hochsetzsteller muss der Zwischenkreiskondensator zum
einen die Zwischenkreisspannung stabilisieren und zum anderen die gepulsten Stréme der Halbbriicken
aufnehmen konnen ohne thermisch iiberlastet zu werden. Das Volumen des Zwischenkreiskondensators
V. kann proportional zur maximalen im Kondensator gespeicherten Energiemenge Ejx max angenommen
werden. Je nach Kondensatortechnologie und Dielektrikum ist ein individueller Proportionalitétsfaktor
zu beriicksichtigen. Mit der Annahme, dass durch die Applikation ein maximale Zwischenkreisspannung
Uz max Und damit ein Kondensatortyp bzw. die dicke des Dielektrikums festgelegt wird, ist das Volumen
nach

2
uzk,max

2

Vo o Ezk,max = -Gk o Cpx 3.1

dann proportional zur Kapazitit.

Unter Vernachlissigung der Stromwelligkeit der Induktivititen am Wechselrichter und Hochsetzsteller
verhilt sich die vom Kondensator zwischengespeicherte Ladungsmenge Ag,x umgekehrt proportional
zur Schaltfrequenz da die Strompulsdauer umgekehrt proportional zur Schaltfrequenz vermindert wird,
wihrend die Strompulsamplitude gleich bleibt. Mit der Annahme, dass fiir die Applikation eine ma-
ximale Spannungswelligkeit Augi max toleriert wird vermindert sich die bendtigte Kapazitét und unter
Beriicksichtigung von GI. (3.1) das benétigte Volumen, reziprok mit der Schaltfrequenz. Anzumerken ist,
dass dieser Zusammenhang in

Cix= Adak x 1
i Auzk,max fs

(3.2)

nur Giiltigkeit besitzt insofern nicht andere Randbedingungen, wie z.B. die Regelungsaspekte, eine grofie-
re Kapazitit erfordern. Daher kann zunéchst gefolgert werden, dass durch Steigerung der Schaltfrequenz
der Volumenbedarf fiir den Zwischenkreiskondensator vermindert werden kann.

Die thermische Belastung des Zwischenkreiskondensators durch den Effektivstrom ist hingegen nur
abhingig von der Strompulsamplitude und damit mit zunehmender Schaltfrequenz gleichbleibend. Mit
der Annahme, dass durch Parallelisierung der maximale Effektivstrom Ic,  wie auch die Kapazitit des
Kondensators linear gesteigert werden kann gilt

Cuxxlc 3.3)

zk,max *

Da der maximale Effektivstrom eine thermische Belastungsgrenze darstellt, ist die Annahme in GI.
(3.3) zumindest bei einseitig gekiihlten Zwischenkreiskondensatoren, wie sie bei Elektrofahrzeugen
zum Einsatz kommen, als zutreffend angenommen werden. Insofern der Zwischenkreiskondensator die
thermische Grenze im Betrieb erreicht, d.h. den maximal zuldssigen Effektivstrom, kann durch eine
Erhohung der Schaltfrequenz nach

1 (3.4)

Vox {Iczk, Auy < Auzk,max und ICzk = Iczk,max
Z
]Tsu

Augi = Auzk,max und Ic, <I¢

zk,max

keine weitere Verminderung des Zwischenkreisvolumens erreicht werden. Damit dennoch ein moglichst
kompakter Zwischenkreis ermoglicht wird, konnen zunichst die Freiheitsgrade des Systems genutzt
werden, um vorrangig den Kondensatoreffektivstrom zu minimieren. Im Abschn. 7.1 werden spezielle
Kondensatortechnologien mit erhohter Pulsstrombelastbarkeit und Energiespeicherdichte eingesetzt, um
den Platzbedarf zusétzlich noch weiter zu reduzieren.
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Im Folgenden wird eine Methode zur numerischen Berechnung der Kondensatoreffektivstrombelastung
im Frequenzbereich skizziert und mit dem Ziel angewendet, Steuerverfahren mit optimaler Pulspositionie-
rung (OPP) abzuleiten. Abschlieend wird der praktische Nachweis der Wirksamkeit der OPP-Verfahren
mit einem Niederspannungsdemonstrator erbracht und dem bekannten Steuerverfahren Interleaving
(INT) gegeniibergestellt.

3.2.2 Effektivstrom im Zwischenkreiskondensator

Zur vereinfachten Berechnung des Effektivstroms im Zwischenkreis werden zunichst die folgenden
Annahmen getroffen:

e der Wechselrichter wird mit symmetrischer Raumzeigermodulation betrieben,

die Schaltfrequenzen des Hochsetzstellers und des Wechselrichters sind identisch,

das Drehstromsystem ist symmetrisch und wird symmetrisch belastet,

das Wandlersystem wird als verlustfrei angesehen,

die Drehstromfrequenz ist deutlich kleiner als die Schaltfrequenz und
o die Stromwelligkeit bei Wechselrichter und Hochsetzsteller kann vernachldssigt werden.

Sowohl die Strompulse welche der Wechselrichter als auch der Hochsetzsteller im Zwischenkreiskon-
densator erzeugen, sind demnach rechteckig. Da der Zeitverlauf des Wechselrichtereingangsstroms
iswr durch das Modulationsverfahren und die getroffenen Annahmen bereits vollstindig bestimmt
ist, wird dieser wie nachfolgend beschrieben. Beim Dreiphasenwechselrichter in Abb. 3.2 wird der
jeweilig zum aktiven Schaltzustand der Ausgangsbriicke gehdrige Phasenstrom auf den Zwischenkreis
kommutiert. Eine Beschrinkung der Betrachtung auf das erste Segment I mit 0° < y < 60° ist dabei
durch Symmetrien zu begriinden und zuléssig. Die Dauern der aktiven Zustidnde hingen bei Raumzei-
germodulation von der Drehspannung ab, welche durch den mit Drehspannungsfrequenz rotierenden
Ausgangsspannungszeiger i g in der o3-Ebene reprisentiert wird. Diese heute allgemein bekannte und
in der leistungselektronischen Anwendung und Antriebsregelung hdufig verwendete Darstellungsform
mittels Clarke-Transformation wurde in [60] erldutert. Jeder Ausgangsspannungszeiger im ersten Seg-
ment kann durch Linearkombination der Zustandsspannungszeiger #, und —i,, gemil Gl. (3.5) erzeugt
werden.

Ui s = Tz, — Tz, lly (3.5)

Abb. 3.2 zeigt schematisch die entstehenden Zeitsignale des Wechselrichtereingangsstroms izwg fiir den
eingestellten Ausgangsspannungszeiger i1 ;. Um die Grundidee der OPP-Steuerverfahren zu visualisie-
ren, sind die Stromzeitverldufe des Wechselrichterstroms iswg, des Hochsetzstellerstroms iry und des
Zwischenkreiskondensatorstrom i fiir zwei mogliche Betriebsfille dargestellt. Beim ersten Betriebsfall
(links) werden die Hochsetzstellerphasen ungleichméBig belastet und die Pulse sind zeitlich zufillig
positioniert. Der zweite Betriebsfall (rechts) weist dagegen eine mit dem Wechselrichter abgestimmte
zeitliche Positionierung sowie eine gleichméBige Lastverteilung auf. Bereits am Zeitverlauf des jeweili-
gen Zwischenkreisstroms ldsst sich erahnen, dass der Effektivwert im abgestimmten Betriebsfall deutlich
geringer ausfillt.
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Die Zustandszeiten 7z, und 77, der aktiven Zustinde Z; und Z, des ersten Segments sind entsprechend
der vektoriellen Linearkombination nach den folgenden Gleichungen

) 2r
2 — —_—— .
T7, = it (cos(y) cos (y 3 )> und (3.6)

g 2\ _Arm
17, = > Fotton <cos <}/ 3 > cos <y 3 )) 3.7

zu berechnen. Demgegeniiber sind die Dauern 77, und 77z, der Nullzustéinde Zy und Z; bei Raumzeiger-
modulation immer gleich und werden nach

1— % (cos (y) —cos ()/— 47”))
2fs

ermittelt. Die Amplitude des Strompulses im aktiven Zustand entspricht dem Augenblickwert des jeweilig
auf den Zwischenkreis kommutierten Phasenstrom, im ersten Segment flieit bei Zustand Z; der Strom
von Motorphase u positiv und bei Zustand Z, der Strom von Motorphase w negativ durch den Zwischen-
kreis. Wihrend der Nullzustinde Zy und Z7 flieB3t kein Strom durch die Wechselrichterbriicke tiber den
Zwischenkreis. Bei symmetrischem Dreiphasenwechselstrom berechnen sich die Augenblickwerte der
Phasenstrome und somit die Amplituden der Zwischenkreisstrompulse wie folgt nach

Ty =Ty = (3.8)

iz, =iy = il,str Cos ('}’— (P) und 3.9)
. . B T
17, = —lw = I1,5tr COS ('}/_ o — g) . (3.10)

Somit sind die Amplituden, Dauern und Zeitpunkte des Kommutierens der Wechselrichterstrompulse
in Abhingigkeit vom Ausgangsspannungsvektor i g (1 s, ¥), der Zwischenkreisspannung u, der
Drehstromamplitude 7} st und dem Leistungsfaktor cos (¢) bekannt. Daher ist es moglich den Zeitverlauf
des Wechselrichterstromes bei Kenntnis dieser Parameter aus Einzelstrompulsen zusammengesetzt zu
konstruieren bzw. vollstidndig zu beschreiben.

Der Zeitverlauf des hochsetzstellerseitigen Stromes iy ist mit den getroffenen Annahmen ebenfalls
rechteck-pulsformig. Die Strompulsdauer hdngt im stationiren Betrieb gemi$ der Steuerkennlinie Gl.
(2.16) vom Verhiltnis der Batteriespannung zur Zwischenkreisspannung ab und der Zeitpunkt des
Strompulses ist wie bereits in Abschn. 3.1 angedeutet innerhalb der schaltfrequenten Periodendauer frei
wihlbar. Die Amplitude des Hochsetzstellerstrompulses ergibt sich fiir den verlustfrei angenommenen
und einphasig ausgefithrten Wandler aus der abgegebenen Wirkleistung des Wechselrichters nach

s+ Pswr _ V3iinligecos (@)
L, =UH= = .
Ubat 2utpa

(3.11)

Bei v-phasiger Ausfithrung ist der Ausdruck in Gl. (3.11) hingegen fiir die Stromsumme der Hochsetz-
stellerphasen giiltig und es folgt

v PO
ZivH,n _ \/?;Ml,llll,strCOS ((P) . (3.12)
n=1

2ty

Eine Inhomogenitit der Stromverteilung bzw. Belastung der Hochsetzstellerphasen fiir die zu entwickeln-
den Steuerverfahren wurde zur Vereinfachung der Analyse nicht betrachtet, so dass

2

~

=M it neN<v (3.13)
’ A%

gilt.
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Damit sind die Amplituden und Dauern der Hochsetzstellerstrompulse in Abhéngigkeit von der Phasenan-
zahl n, dem Spannungsverhiltnis G1,s/uy,, der Drehstromamplitude 7 1 st und dem Leistungsfaktor cos (¢)
bekannt. Nachfolgend wird die mathematische Reprisentation des Rechteckpulses als Basisfunktion der
Analysemethode eingefiihrt. Verallgemeinert wird die Zeitfunktion eines Stromrechteckpulses i der
Dauer Tr zentrisch zum Zeitpunkt - in Form des Ausdrucks

in, [t-m| <o t—t
ir\ _ K ‘ TI’ — T2 _ ﬁI‘CCt( FI> (314)
0, [t—tn|>3F

beschrieben. Der Zeitverlauf des Zwischenkreiskondensatorstrom soll durch die Uberlagerung von Recht-
eckstromverldufen angenihert werden. Lediglich die zeitlichen Positionen der Hochsetzstellerstrompulse
sind nach den vorangestellten Betrachtungen noch frei zu wihlen. Soll diese innerhalb der Schaltperiode
fiir alle v-Phasen und jeden Winkel y so gewahlt werden, dass der Zwischenkreiseffektivstrom nach

€1
T+ %

Lx = fP/(i3WR—ivH)2dl (3.15)

T

insgesamt minimal wird, entsteht ein Optimierungsproblem welches numerisch gelost werden kann.
Aufgrund der hohen Anzahl an Fallunterscheidungen beim analytischen Ansatz wurde der numerische
Losungsansatz bevorzugt. Zur direkten Berechnung des Effektivwerts wurde allerdings nicht das Zeitbe-
reichsintegral nach GI. (3.15) numerisch ausgewertet, sondern die Bestimmung des Effektivwerts im
Frequenzbereich angenéhert. Zunichst wird durch periodische Fortsetzung mit der Periodendauer des
Pulsmusters Tp = !/, aus dem kontinuierlichen Einzelpulsspektrum ein frequenzdiskretisiertes Spektrum
erzeugt. Die Diskretisierung erfolgt bei ganzzahligen Vielfachen der Frequenz fp. Daher entstehen auch
bei der Uberlagerung von beliebigen Rechteckpulsen des Pulsmusters nur Frequenzanteile bei Vielfachen
von fp. Bei der Berechnung konnen die komplexen Fourier-Koeffizienten ¢,, fiir einen Puls direkt aus
der analytischen Beschreibung

~

¢, = irfpThsi(mmfpTh) e 2™ — ’—”ﬂ sin (m fpTh)e 2™ mit meZ (3.16)
m

ermittelt werden. Die Zeitbereichsfunktion kann aus den Fourier-Koeffizienten mit

00 M

. i2wm fpt ok i2zm fpt

in= Z Com® - i5= Z Com® (3.17)
m=—00 m=—M

rekonstruiert bzw. angendhert werden. Aufgrund der Orthogonalitdt der harmonischen Funktionen und
dem Parsevalschen Theorem kann anschlieend das Zeitbereichsintegral dquivalent im Frequenzbereich
mit

2 2

M v
£m73WRZz - ng,VH,n (3.18)
n=1

=l =)
m=—M
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ICzk - Z Qm,3WRzZ - ng,vH,n
m=—o0 |z=0 n=1

z=0

fiir das verlustleistungsproportionale Effektivstromquadrat geldst werden. Des Weiteren kann der Be-
rechnungsaufwand reduziert werden indem die duflere Summe in m nur fiir einen begrenzten Bereich
ausgewertet wird (hier M = 100 siehe auch Gl. (3.17) und Gl. (3.18)). Durch die Begrenzung auf M
entstehen Uberschwinger an den Pulsflanken bzw. Unstetigkeitsstellen, sodass weder gleichmiiBige
noch punktweise Konvergenz der Fourierreihe vorliegt. Dieses Verhalten ist gemeinhin als Gibbs’sches
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Phinomen bekannt. Die Fourierreihe konvergiert jedoch im Sinne der Z>-Norm nach

t+Tp
lit=inly= | fo [ lin=inPd o, (3.19)

t

sodass der Fehler fiir gro3e M gegen null geht. Damit wird der Fehler im quadratischen Effektivwert

x 2 2
ICZk _ICzk

g 2 2
= Ic,” —Ic, e 0 (3.20)
ebenfalls fiir groe M vernachlidssigbar. Somit ist die ndherungsweise Berechnung des quadratischen

als auch des Effektivwertes /¢, durch einen Abbruch der Reihenentwicklung mit /¢ zuléssig, da der
gemachte Fehler nach GI. (3.19) und Gl. (3.20) verschwindet.

Bei der Bestimmung der optimalen Pulspositionen der Hochsetzstellerphasen ist es bei Rechteckpulsen
zudem ausreichend, den Effektivstrom nur bei Positionen mit fluchtenden Pulsflanken auszuwerten.
Dieser Zusammenhang wird in Abb. 3.3 veranschaulicht.

‘i ir (1)

|
|
|
i i(t)=i1+i2(7)
|
T fp) h fp) .
0 t+7 Tp
r !
4 |
t+Tp !
/ IZ(T) - TLP / i2(r)dt |
t 1
|
|
|
|
|
T T T T t > T
-7 T—T T T—T Tp

Abbildung 3.3: Uberlagerung von zwei Rechteckstrompulsen

Dargestellt sind die Zeitverldufe der Tp-periodischen Strompulse i; und i, (7). Der Strompuls i; weist bei
t = 0 eine steigende und bei r = T; eine fallende Flanke auf wohingegen i, (7) bei r = 7 eine steigende und
bei t = T+ T; eine fallende Flanke aufweist. Somit kann die Pulsposition von i, (7) mit dem Parameter 7
gegeniiber der Pulsposition von #; eingestellt werden. Des Weiteren ist das Stromeffektivwertquadrat
I () des resultierenden Stroms i () = ij +i> () gegeniiber dem Parameter T in Abb. 3.3 dargestellt.
Am Verlauf von I? (7) wird ersichtlich, dass, sofern sich zwei Pulsflanken z.B. bei 7 = 0 iiberlagern, eine
Steigungsidnderung erfolgt. Daher ist zur Bestimmungen des absoluten Minimums eine Berechnung des
Effektivwerts bei fluchtenden Pulsflanken, hier bei 7 € {0,71 — T>, T, Tp — T }, durchzufiihren.

Fiir jeden Winkel y werden die optimalen Pulspositionen der Hochsetzstellerphasen ermittelt und
anschlieBend der insgesamt resultierende Effektivstrom des Kondensators berechnet. Mit dieser Methode
ermittelte Zeitverldufe stellt Abb. 3.4 fiir einen 4H3WR im Betriebsfall bei v /uy, = 4, G11/up, = 3,
einem Leistungsfaktor von 1 und y = 15° als Anschauungsbeispiel dar. Zusétzlich ist der Verlauf der
Pulspositionen fiir diesen Betriebsfall in Abhingigkeit des Winkels v in Abb. 3.5 veranschaulicht.
Die Steuerzeiten und die zeitliche Position der Wechselrichterzustinde sind mit durchgehend farbigen
Gebieten gekennzeichnet. Bei den Hochsetzstellerpulsen wurden hingegen schraffierte Bereiche zur
Kennzeichnung genutzt damit die Pulsiiberlappung sichtbar wird.
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Hier folgen die Pulsflanken der Hochsetzstellerstrompulse den jeweilig an Nullzustdnde angrenzenden
Wechselrichterpulsflanken. Dieses Verhalten ist jedoch nicht fiir alle Betriebspunkte gegeben.
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Abbildung 3.4: Stromzeitverldufe bei u,x = dupy, Abbildung 3.5: Steuerzeiten bei u, =
iy 11 = 3utpg, cos (@) = 1 und y = 15° Aitpags A1 11 = ttpyg, cos (@) =1

Die folgenden Abb. 3.6 bis Abb. 3.13 fassen die Auswirkungen der Steuerverfahren und Betriebs-
strategien auf die Zwischenkreisbelastung zusammen. Dargestellt ist der Kondensatoreffektivstrom
bezogen auf die Strangstromamplitude I«/i , iiber der auf die Batteriespannung bezogenen Leiter-Leiter-
Spannung 1.1/u,, sowie dem Phasenwinkel ¢ zwischen Drehstrom und -spannung. Zwei unterschiedliche
Betriebsstrategien mit konstant maximaler Zwischenkreisspannung u,x = 4up, und mit minimaler Zwi-
schenkreisspannung u,x = max {i j1, ups } Wurden verglichen. Die Ergebnisse fiir jeweils eine (OPP1),
zwei (OPP2), drei (OPP3) und vier (OPP4) Hochsetzstellerphasen sind gegeniibergestellt. Fiir die Kon-
densatordimensionierung relevante Maxima wurden in den Abb. 3.6 bis Abb. 3.13 gekennzeichnet und
hervorgehoben. Typische und relevante Betriebspunkte fiir Traktionsanwendungen weisen einen relativ
hohen Anteil an Wirkleistung auf. Als Richtwert fiir diese Einschrinkung kann cos (¢) > 0,5 — ¢ < 60°
angenommen werden. Ubliche elektrische Antriebe arbeiten in normalen Betriebsbereichen mit einem
noch groBeren Leistungsfaktor, jedoch konnen bei hoch ausgenutzten Maschinen und in Uberlastbe-
triebspunkten mit hohen Strémen durch die Sattigung zwischenzeitlich niedrige Leistungsfaktoren
auftreten.

Der Betrieb mit einer Hochsetzstellerphase und minimaler Zwischenkreisspannung in Abb. 3.6, Abb.
3.8, Abb. 3.10 und Abb. 3.12 weist im niedrigen Spannungsbereich ein lokales Maximum von 46 %
auf. Dieses Maximum tritt unabhéngig von der Phasenanzahl bei minimaler Zwischenkreisspannung
immer auf da der Hochsetzsteller hier erst ab einer Leiter-Leiter-Spannung grofler der Batteriespannung
zu takten beginnt. Bei einer Phase ist mit steigender Leiter-Leiter-Spannung sowohl bei minimaler als
auch bei maximaler Zwischenkreisspannung ein deutlicher Anstieg des bezogenen Effektivstroms auf
146 % zu erkennen.
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Durch den Einsatz von zwei Hochsetzstellerphasen (OPP2) kann die thermische Belastung des Zwi-
schenkreises deutlich reduziert werden, was bereits unmittelbar aus der zweipulsigen Stromkurvenform
des Wechselrichterstromes in Abb. 3.2 ableitbar ist. Hier fillt im Verlauf in Abb. 3.8 und Abb. 3.9 bei
einer Leiter-Leiter-Spannungsamplitude zweifacher Batteriespannung ein lokaler Minimalbereich auf,
welcher durch ein Annédhern der Wechselrichter- und Hochsetzstellerpulsformen (Dauer und Amplitude)
erklédrt werden kann. Mit hoherer Zwischenkreisspannung steigt der bezogene Effektivwert auf 80 % der
Drehstromamplitude bei beiden Betriebsarten an. Gegeniiber dem einphasigen Hochsetzsteller ist somit
eine Reduktion der Zwischenkreiseffektivstrombelastung um 45 % erreichbar.

Die dreiphasige Hochsetzsteller-Wechselrichter-Kombination ist technisch und 6konomisch besonders
interessant, da hier sowohl fiir den Wechselrichter als auch fiir den Hochsetzsteller die gleiche Topologie
mit drei Halbbriicken verwendet werden kann. In Hinblick auf den Zwischenkreiskondensatorstrom
in Abb. 3.10 und Abb. 3.11 wird mit dem OPP3 Steuerverfahren bei hohen Zwischenkreisspannungen
eine weitere Reduktion um 37,5 % auf die Hilfte der Drehstromamplitude moglich. Mit den geforderten
Bemessungsdaten des Wandlersystems (u,x = 700 V, upy = 200 V, cos (@) = 0,7) ergibt sich jedoch
eine Belastung der Lowside-Transistoren der Hochsetzstellermodule, welche hoher ist als die der Wech-
selrichtermodule. Daher ist fiir diesen Anwendungsfall bei optimaler Systemausnutzung die Verwendung
gleicher Bauteile mit dreiphasigem Hochsetzsteller nicht gegeben.

Bei der Verwendung eines vierphasigen Hochsetzstellers mit optimierten Pulspositionen (OPP4) ist eine
weitere Verminderung des Zwischenkreiskondesatoreffektivstroms realisierbar. in Abb. 3.12 kann der
Effektivstrom gegeniiber OPP3 um 8 % auf 46 % der Drehstromamplitude reduziert werden. Bei der
Betriebsart mit konstanter Zwischenkreisspannung in Abb. 3.13 ist sogar eine Verringerung um 42 %
moglich, was absolut 29 % des bezogenen Effektivstroms entspricht.

Insgesamt konnte gezeigt werden, dass die Hochsetzstellerphasenanzahl, sowie das Steuerverfahren und
die Betriebsfiihrung des Systems mafigeblich die Effektivstrombelastung des Zwischenkreiskondensators
bestimmen. Bei Verwendung der gleichen Kapazitit kann mit OPP4 gegeniiber OPP1 die maximale im
Zwischenkreis auftretende Verlustleistung beim Betriebsmodus mit minimaler Zwischenkreisspannung
um eine Grofenordnung auf etwa 10 % reduziert werden. Im Betriebsmodus mit maximaler Zwischen-
kreisspannung entsteht sogar nur 4 % der Verlustleistung im Zwischenkreis. In Analogie dazu wird bei
thermisch begrenzten Systemen und gleichbleibender Verlustleistungsdichte der Kondensatorvolumenbe-
darf auf etwa 32 % respektive 20 % vermindert. Diese Faktoren belegen die Wirksamkeit der Ausnutzung
der Designfreiheitsgrade, um einen reduzierten Volumenbedarf passiver Komponenten zu erreichen.

3.2.3 Verifikation mit Niederspannungsdemonstrator

Zur praktischen Verifikation der theoretischen Ergebnisse aus Abschn. 3.2.2 wurde ein vierphasiger
Niederspannungsdemonstrator mit etwa 1 % der Zielsystemleistung aufgebaut. Mit diesem vierphasigen
Demonstrator ist es moglich das Verhalten des einphasigen und des zweiphasigen Systems durch
gleichzeitiges Takten der Hochsetzstellerphasen nachzubilden. Das Verhalten des dreiphasigen Systems
kann durch Abschalten einer Hochsetzstellerphase nachgestellt werden. Im Anhang in Abschn. A.1
ist der Niederspannungsdemonstrator und Messaufbau beschrieben mit welchem die nachfolgenden
Ergebnisse erzielt wurden.

In einem ersten Schritt wurden die gemessenen Zeitverldufe des Zwischenkreisstromes den modellierten
Verlaufen aus Abschn. 3.2.2 gegeniibergestellt. Vergleichend sind die OPP1-Steuerung mit vier gleichzei-
tig getakteten Phasen sowie die OPP4-Steuerung dem als Referenzverfahren ausgewihlten vierfachen
»Interleaving® (INT4) gegeniibergestellt. Als Betriebsmodus wurde die maximale Zwischenkreisspan-
nung mit uy = 4up, ausgewdhlt, da hier der geringste Zwischenkreiseffektivstrom erreicht werden kann.
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In Abb. 3.14 ist der Stromzeitverlauf beim Winkel ¥ = 30° fiir eine Schaltperiode abgebildet. Rot ist
der erwartete Zeitverlauf mit dem vereinfachten Modell und in Schwarz das gemessene Signal darge-
stellt. Bei allen Verfahren kann eine sehr gute Ubereinstimmung von Modell und Messung festgestellt
werden. Abweichungen sind durch die Vereinfachungen bedingt wie z.B. die Vernachlidssigung der
Stromwelligkeit.
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Abbildung 3.14: Zeitverlauf der gemessenen(schwarz) und modellierten(rot) Strome im Zwischenkreis

Ein Arbeitspunkt mit sehr niedriger Drehspannungsfrequenz bei einem Leistungsfaktor nahe 1 wurde
mit dem Testsystem angefahren. Die Zeitverldufe des Kondensatorstroms wurden jeweils fiir die Dauer
einer Grundschwingungsperiode aufgezeichnet. Bei allen Messungen konnte eine Ausgangsstromam-
plitude von i 1,stt = 10 A durch Anpassen des ohmschen Lastanteils erreicht werden. Der modellierte
Zwischenkreiseffektivstrom ist fiir die OPP1’-, OPP4’- und INT4’-Ansteuerung iiber der bezogenen
Leiter-Leiter-Drehspannungsamplitude in Abb. 3.15 als rote Linie aufgetragen. Zum Vergleich sind
die ermittelten Effektivwerte der gemessenen Zeitverldufe entsprechend der Ansteuerung als schwarze
Marker eingetragen.
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Die gemessenen Datenpunkte verhalten sich nahezu formtreu zu den vorausberechneten Kennlinien der
Effektivstrome. Beim OPP4-Verfahren werden jedoch die absoluten Minimalwerte mit einer Abweichung
von iiber 120 % nicht wiedergegeben. Der gemessene Verlauf ldsst dennoch eine Verbindung erahnen,
da das Minimum trotzt sehr groler Abweichung beim erwarteten Drehspannungswert erreicht wird.
Moglich Griinde fiir die Abweichungen sind die in Abschn. 3.2 zur Berechnung getroffenen Vereinfa-
chungen. Beispielsweise kann die vernachlissigte Stromwelligkeit in einigen Betriebspunkten zu einer
VergroBerung des Effektivstroms fiihren (sieche Abb. 3.14 OPP4 iy jj = 2upa).
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Abbildung 3.15: Effektivwerte der gemessenen(schwarz) und modellierten(rot) Strome im Zwischenkreis

Insgesamt kann somit die Modellierungsmethodik in den Grenzen der Modellgenauigkeit und auch die
Wirksamkeit der entwickelten Steuerverfahren anhand der Messergebnisse mit einem Niederspannungs-
demonstrator als verifiziert angesehen werden.

3.3 Topologieauswahl

Im vorangestellten Abschn. 3.2.2 ist untersucht worden inwiefern die Anzahl der Hochsetzstellerphasen
in Kombination mit den entwickelten Steuerverfahren eine Verminderung der Effektivstrombelastung des
Zwischenkreises ermdglicht. Im Ergebnis kann mit einem vierphasigen System im Vergleich zu Systemen
geringerer Phasenanzahl die niedrigste Zwischenkreisbelastung erreicht werden. Ein dreiphasiges System
ist beziiglich der Topologie die konomisch interessante Variante, da sie die hochste Gleichteiligkeit
aufweist, jedoch aufgrund der hohen Effektivstrombelastung der Lowside-Transistoren des Hochsetz-
stellers hier nicht einsetzbar (siehe Abschn. 3.2.2). Gegen eine hohe Anzahl an Hochsetzstellerphasen
spricht, dass der kumulierte Volumenbedarf der Speicherdrosseln durch das bekannte Wachstumsgesetz
in GI. (7.6) aus [61] sowie durch Randeffekte bei einer Aufteilung auf mehrere Drosseln zunehmen
sollte. Zusitzlich erhoht sich proportional zur Anzahl der Phasen auch der Aufwand fiir Peripherien wie
Gatetreiber, Messtechnik sowie Signalfithrung und Schnittstellen.

Neben den aufgefiihrten Designaspekten miissen zudem funktionale Aspekte bei Traktionswandlersyste-
men beriicksichtigt werden. In [62] wurde ein multifunktionales bidirektionales Lade- und Entladekonzept
fiir zukiinftige Elektrofahrzeuge vorgeschlagen. Mit dem mehrphasigen Hochsetzsteller ist es je nach
Phasenanzahl moglich verschiedene Lade- und Entladefunktionen ins Wandlersystem zu integrieren.
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Wie in [63] zusammengefasst wurde, konnen auch die Halbbriicken des Wechselrichters und die elek-
trische Maschine zur Ladefunktionsintegration verwendet werden, was im Rahmen dieser Arbeit nicht
néher betrachtet wird. Fiir eine Ladefunktionsintegration ist die mechanische Umschaltung des Hochsetz-
stellers von der Batterie zum Netz erforderlich. Abb. 3.16 zeigt einen vierphasigen Hochsetzsteller mit
Wechselrichter und verschiedene elektrische Quellen zum Aufladen der Batterie.
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Abbildung 3.16: Vierphasen-Hochsetzsteller mit Dreiphasen-Wechselrichter

Anhand des Ersatzschaltbildes wird deutlich, dass iiber einen einphasigen Hochsetzsteller nur eine
Ladung der Batterie an einer Gleichspannungsquelle erfolgen kann. Diese muss direkt in den Zwischen-
kreis eingekoppelt werden und eine Spannung groéfer als die Batteriespannung aufweisen. Mit zwei
Hochsetzstellerphasen ist hingegen der geregelte Energietransfer mit einer Gleichspannungsquelle mog-
lich, welche nicht durch das Batteriespannungsniveau eingeschréankt wird. Dreiphasige Hochsetzsteller
erlauben zusitzlich die Anbindung eines einphasigen Wechselspannungsnetzes. Bei der Verwendung
von SiC-Leistungshalbleitern ist aufgrund der hohen erreichbaren Schaltfrequenz auch die Integrati-
on einer isolierenden induktiven Schnittstelle denkbar welche in [62] diskret ausgefithrt wurde. Der
Energietransfer vom Drehspannungsnetz ist hingegen nur mit vier Hochsetzstellerphasen realisierbar. Ins-
gesamt wurde fiir das Zielsystem die vierphasige 4H3WR-Topologie ausgewéhlt da neben der geringsten
Zwischenkreisbelastung alle heute giingigen Energieverteilungsformen anbindbar sind und zudem die
Maximalbelastung der Halbbriickenmodule homogen ist.
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Nachdem durch diesen Abschn. 3.3 die Topologie des SiC-Wandlersystems festgelegt ist, werden in den
nachfolgenden Abschn. 4 , Abschn. 5, Abschn. 6 und Abschn. 7 jene zentralen Baugruppen beschrieben,
entwickelt und verifiziert, welche zum Aufbau eines 60 kW Labormusters mit Verarmungstyp-SiC-JFETs
erforderlich sind.

Fazit

Durch die vierphasige Ausfithrung des Hochsetzstellers kann beim vorliegenden Anwendungsfall der
Effektivstrom im Zwischenkreis gegeniiber der einphasigen Ausfithrung theoretisch um etwa 90%
reduziert werden. Mit dem zur Zwischenkreiseffektivstromreduktion entwickelten Steuerverfahren
der optimierten Pulspositionierung konnte gegeniiber vierphasigen Interleaving eine Reduktion 24%
praktisch nachgewiesen werden. Des Weiteren ermdglicht der vierphasige Hochsetzsteller die Integration
der Batterieladefunktion als auch die Anbindung aller gingigen Niederspannungsnetze.
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4 Gatetreiber

Fiir den industriellen Einsatz der verfiigbaren Verarmungstyp-Transistoren stellt die Entwicklung eines
geeigneten Gatetreibers oder Ansteuerungskonzeptes eine entscheidende technische Hiirde dar. Die
Verarmungstyp-SiC-JFET, welche fiir den Aufbau des Labormusters zur Verfiigung gestellt wurden,
weisen gemidll Datenblatt [64] eine Gate-Source-Schwellspannung ugg g im Bereich von —12,9 V
bis —14,8 V auf. Um diesen Verarmungstyp-Leistungshalbleiter sicher in den sperrenden Zustand zu
versetzen, muss jederzeit eine negative Gate-Source-Spannung von weniger als —14,8 V angelegt werden
konnen. Ohne die Versorgung mindestens eines Transistors der Spannungszwischenkreis-Halbbriicke mit
negativer Gate-Source-Spannung entsteht ein Briickenkurzschluss.

Inwiefern dieser Zustand fiir das System als kritisch anzusehen ist, wird im Folgenden zunéchst erortert
und anschliefend werden MaBnahmen zur Vermeidung diskutiert. Beim Briickenkurzschluss werden
die unipolaren Leistungstransistoren im aktiven Zustand betrieben, d.h. die Transistoren begrenzen den
Kurzschlussstrom des Zwischenkreiskondensators durch Abschniiren des Steuerkanals und nehmen dabei
als Reihenschaltung die volle Zwischenkreisspannung auf. Die Aufteilung der Zwischenkreisspannung
auf Highside- und Lowside-Transistor erfolgt bei Bauteilstreuung und inhomogener Sperrschichttempera-
turverteilung unsymmetrisch, wobei am Transistor mit geringerem Abschniirstrom ein groferer Anteil der
Spannung abfillt und damit mehr Verlustleistung umgesetzt wird. Durch einen negativen Temperaturko-
effizienten der Abschniirstromstérke verstérkt sich die unsymmetrische Verlustleistungsverteilung beim
andauernden Kurzschluss, wenn der Transistor durch die Verlustenergie erwarmt wird. Mit der Annahme,
dass die gesamte Verlustleistung wihrend des Kurzschlusses in einem der beiden Leistungsschalter
umgesetzt wird, lasst sich daher der schlimmste Belastungsfall abschitzen. Zur Verdeutlichung dieses
Zusammenhangs dienen die Kennlinien der Feldeffekttransistoren 77 und 7j, einer Halbbriicke sowie die
liber der Sperrschichttemperatur 9; aufgetragenen Abschniirstromstirke igs in Abb. 4.1 .

IKST ===

IKS, T, F=f- ==

Uzk

Abbildung 4.1: Halbbriicke im Kurzschlussfall, Verluste, Abschniirstrome und Sperrschichttemperaturen

Die Transistoren weisen unterschiedliche Sperrschichttemperaturen 9;; und ¥;, auf, wodurch die Ab-
schniirstromstédrke des Highside-Transistor mit der hoheren Sperrschichttemperatur deutlich niedriger
liegt. Im Kurzschlussfall begrenzt 7}, den Kurzschlussstrom. Proportional zu den markierten viereckigen
Flachen entstehen die Verlustleistung py und p;, weshalb der Highside-Transistor deutlich stéirker als der
Lowside-Transistor aufgeheizt wird. Daher wandert der Arbeitspunkt des Highside-FETs im vorliegenden
Fall deutlich schneller zu niedrigeren Abschniirstromstéirken als der des Lowside-FET.
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Die kritische Pulsenergie Eji¢ puls €ines Leistungsbauelements beschreibt die maximal zerstdrungsfrei
umsetzbare Verlustenergie im selbsttitig abgeschalteten Kurzschlussfall. Bei nahezu allen Wandlern mit
Spannungszwischenkreis ist die kapazitiv gespeicherte Energiemenge bei Nennspannung um mehrere
GroBenordnungen hoher als die kritische Pulsenergie wigi¢puis Welche die Transistoren aufnehmen
konnen.

Die Kurzschlussfestigkeit und das Kurzschlussverhalten von Verarmungstyp-SiC-JFETs wurde bereits in
[65], [66], [67] und [68] untersucht. Von der Firma SiCEDV entwickelte und bei jenen Untersuchungen
verwendete Transistoren sind als Prototypen und Vorserienmuster der eingesetzten serienreifen SiC-
Transistoren zu sehen. Im Gegensatz zu Leistungstransistoren aus Silizium, wie den in [69] untersuchten
IGBTs und Kompensations-MOSFETs zeigen die SiC-JFETs erst bei sehr viel hheren Sperrschicht-
temperaturen thermisches Durchgehen durch Schweif- oder Leckstrome nach dem Abschalten des
Kurzschlussstroms. Daher wurde nicht das thermische Durchgehen im Sperrzustand, sondern der Verlust
der Kontrollfdhigkeit iiber das Gate [67], welcher bis heute nicht vollstindig verstanden ist, [68] bei
den JFETs als primirer Versagensmechanismus identifiziert. Bei den SiC-JFETs liegen die kritischen
Pulsenergieflachendichten E{mt,puls mit 37 J/em? [67] im Vergleich zu Silizium-IGBTs vergleichbarer
Sperrspannungsklasse mit ca. 11 J/cm? [69] bei deutlich hoheren Werten. In [66] wurde gezeigt, dass ein
100 mQ SiC-JFET bei 540 V Spannungsbelastung, repetitiven Kurzschliissen von 100 us Dauer und bei
einer korrespondierenden Pulsenergieflaichendichten EI’)U]S von 6,65 J/cm? erst nach 5000 Zyklen messbare
Alterungserscheinungen durch Steigerungen des Drain-Source-Widerstands aufweist. Daraus ldsst sich
die Annahme begriinden, dass Briickenkurzschliisse mit Pulsenergiedichten bis ca. 20 % der kritischen
Pulsenergiedichte auch bei den vorliegenden JFETSs lediglich Alterungserscheinungen hervorrufen und
im Fehlerfall tolerierbar sind.

4.1 Ansteuerungskonzepte fiir Verarmungstyp-SiC-JFET

Um den Briickenkurzschluss beim Ausfall der Gatespannungsversorgung und dem Einsatz von Ver-
armungstyp-SiC-JFETs zu vermeiden gibt es zum einen die Mdoglichkeit eine Kaskodenschaltung zu
verwenden. Bei der Kaskodenschaltung wird ein zusétzlicher Anreicherungstyp-Transistor an Source
des Verarmungstyp-Transistors in Reihe in den Leistungsstrompfad geschaltet. Beim Anlegen einer
Spannung an die Kaskodenschaltung fillt am Anreichungstyp-Transistor eine Sperrspannung ab, welche
gegeniiber dem Source-Anschluss des Verarmungstyp-Transistors ein negatives Potenzial U, | erzeugt.
Diese resultierende negative Spannung kann an das Gate des Verarmungstyp-Transistor gelegt werden
wodurch dieser ebenfalls sperrt. Wird der Anreicherungstyp-Transistor in den leitenden Zustand versetzt,
liegt dessen Durchlassspannung als Gate-Source-Spannung am Verarmungstyp-Transistor an, wodurch
dieser ebenfalls durchleitet. Die Kaskode kann somit direkt mit dem Niederspannungstransistor geschaltet
werden (Abb. 4.2(a)), was vor allem bei einigen Herstellern von GaN-Verarmungstyp-Transistoren 2
einem Anreicherungstyp-Bauelement vorgezogen wird.

Eine direkt gesteuerte Kaskodenschaltung mit Si-MOSFET und Verarmungstyp-SiC-Trench-JFET (vgl.
Abb. 4.2(a)) weist in [70] ein mit aktuellen SiC-MOSFETs vergleichbares Schaltverhalten auf. Diese
Schaltung wird von der Firma United Silicon Carbide hergestellt und ist bereits kommerziell erhiltlich.
Die Kaskodenschaltung der Verarmungstyp-SiC-JFETs zeigt gegeniiber einem direkt geschalteten FET
[71] jedoch signifikant erhdhte Schaltverlustenergien beim Einschalten. Als Betriebsart dieser Kaskode
ist der von der Firma Infineon [72] als ,,Cascode Light* bezeichnete Ansatz entwickelt worden, welcher
mit Treiber IC [73] und Halbleitermodul [74] ebenfalls bis zur Marktreife entwickelt wurde. Bei der

DDie SiCED Electronics Development GmbH & Co. KG ist ein Joint-Venture der Firmen Siemens und Infineon, wurde zur
Entwicklung von Siliziumcarbid Transistoren im Jahr 2000 gegriindet und ging 2011 vollstidndig in den Besitz der Infineon
Technologies AG iiber.

2)Verarmungstyp-GaN-HEMT-Kaskode: International Rectifier, Transphorm, Mircogan
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,»Cascode Light* dient der Anreicherungstyp-Transistor lediglich als Sicherheitsschalter. Dieser wird
beim Absinken der Gatespannung unter ein Spannungsniveau etwas unterhalb der Schwellspannung des
SiC-JFETs im Normalbetrieb dauerhaft eingeschaltet und andernfalls gesperrt. Damit der Gatetreiber
den SiC-JFET bei eingeschaltetem MOSFET im Normalbetrieb ausschalten kann ist eine zusétzliche
Diode erforderlich, welche die negative Gate-Source-Spannung sperrt (Abb. 4.2(b)).

Nachteilig an der Kaskodenschaltung ist der zusétzliche Anreicherungstyp-Niederspannungstransistor
im Leistungsstromkreis, welcher erhohte Durchlassverluste und eine hohere Kommutierungsindukti-
vitdt durch die Bonddrahtanbindung erzeugt und zusétzlichen Bauraum bzw. Modulfliche benétigt.
Aufgrund dieser Eigenschaften ist die gebondete Kaskode mit Si-MOSFET und SiC-JFET fiir hohe
Leistungsdichten auf Modulebene nachteilig und wird im Rahmen dieser Arbeit nicht weiter fokussiert.

Um ohne Kaskodenschaltung einen sicheren Systemstart und Betrieb mit Verarmungstyp-SiC-JFETs
zu erreichen, kann alternativ der Ansatz gewihlt werden, die Auswirkungen des Briickenkurzschlusses
zu kontrollieren und die auftretenden Verlustenergien unter das kritische Niveau zu senken. Dieses
Konzept wurde in [75] mit einem tiefsetzenden Linearregler und nachgeschalteter Ladungspumpe® zur
Erzeugung einer negativen Spannung fiir die Lowside-JFET umgesetzt und dann spéter in [76] optimiert.
Allerdings ist die Startzeit des Systems mit 200 us respektive 100 us - 140 us deutlich zu lang, um bei
einem niederinduktiven Kurzschluss eine signifikante Schidigung bzw. Alterung der JFETs zu vermei-
den. Mit ausreichender Induktivitdt im Eingangsfilter eines Wechselrichtersystems und Abzweigung
der Hochspannung des Linearreglers direkt an den Eingangsklemmen wird der Stromanstieg im JFET
beim Zuschalten der Hochspannungsquelle ausreichend verzégert, sodass die Startzeiten des Wandlers
insgesamt ausreichend sind. Nachteilig an dieser Anordnung ist, dass die gesamte Energie zur Versor-
gung der Treiberelektronik und zur Ansteuerung des JFET-Gates durch diesen Linearregler iibertragen
wird, was bei Aufladen des Gates oder der Spannungserhaltung im andauernden Fehlerfall zur hohen
thermischen Belastung des Reglers fiihrt. Durch die Integration der Steuerschaltung der Ladungspumpe
als Hochtemperatur-CMOS-SOI wurde in [77] eine Startzeit von 10 us spezifiziert, um die Verluste aber
auch die Kurzschlussdauer des JFETs zu reduzieren. Der CMOS-SOI-Wandler benétigte bei Tests 15 us
bis 20 us um die erforderliche Steuerspannung zum Sperren des JFETs zu erzeugen. Ein vergleichbares
Konzept wird in [78] mit Linearregler und nachgeschaltetem bei 1,8 MHz arbeitenden invertierenden
Tiefsetzsteller angewendet. Hier wird der Startvorgang bei einem Dreiphasenwechselrichter-Prototyp
abgesichert, allerdings dauert es 120 us bis die negative Schwellspannung der JFETs erreicht wird, was
im vorliegend Fall aufgrund der Zuleitungsinduktivititen fiir den Startvorgang ausreichend ist.

Das in [79] und [80] vorgestellte isolierende Zweiwandler-Konzept mit einem ungetakteten Durchfluss-
wandler? zur Absicherung des Startvorgangs und einem Hochspannungssperrwandler zur Versorgung im
Normalbetrieb® erreicht innerhalb von 15 ps die zum Abschalten notwendige Schwellspannung der JFET.
Per Durchflusswandler mit zusitzlichem Hilfs-JFET wird die im Kurzschluss am Haupt-JFET anliegende
Spannung genutzt, um zunéchst den Haupt- und anschlieBend den Hilfs-JFET zu sperren. Sperrt der Hilfs-
JFET schlieBlich, ist auch der primérseitige Stromkreis des Durchflusswandlers hochohmig. Wie in [81]
diskutiert wird, ist dieser ungetaktete Durchflusswandler nicht geeignet, um den JFET dauerhaft sicher
zu sperren, da nur unmittelbar beim Einschaltvorgang Energie iibertragen wird. Der Durchflusswandler
wird daher nur zur Uberbriickung der Hochlaufzeit des Sperrwandlers eingesetzt.

Durch die Kombination aus Durchfluss- und Sperrwandler wird in [82] ein weiterer Ansatz mit iso-
lierendem Hochgeschwindigkeitswandler vorgestellt, welcher in der optimierten Form aus [83] 45 us
zum Sperren der JFETs benétigt. Bei diesem Durchfluss-Sperrwandler wird ebenfalls ein SiC-JFET als
Linearregler zur Reduktion der Hochspannung verwendet und dem isolierenden Wandler vorgeschaltet.

3 Switched-Capacitor-DC/DC-Converter
4 Start-Up-Converter
3 )steady-state converter



60 4. Gatetreiber

Die in [84] vorgeschlagene kapazitive Energiespeicherung als Sicherungsansatz verlangert lediglich die
Zeit zum Herunterfahren des gesamten Systems, wenn aus dem ordnungsgemifien Betrieb heraus ein
Fehler der Treiberspannungsversorgung auftritt, und schiitzt nicht vor fehlerbehaftetem Einschalten.

Anzumerken ist, dass im Rahmen dieser Arbeit das Abschalten aus dem Briickenkurzschluss nur als zu-
sdtzliches Sicherungssystem verstanden werden darf, welches lediglich im Fehlerfall eine Zerstorung der
Transistoren verhindert (z.B. zuschalten einer Hochspannungsquelle ohne Treiberspannungsversorgung).
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Abbildung 4.2: Konzepte zum abgesicherten Betrieb von Verarmungstyptransistoren: (a) n-MOSFET-Kaskode
geschaltet [70], (b) p-MOSFET-Kaskode als Absicherung [72], (¢) Hochgeschwindigkeitsinverswandler zur
Absicherung [75], [76], [77] und [78], (d) isolierender Hochgeschwindigkeitswandler zur Absicherung [82]
und [83], (e) isolierende Hochspannungswandler mit unterschiedlichen Funktionen (steady/start-up) zur Absi-
cherung [79], [80] und [81], (f) isolierender Hochspannungs-Hochgeschwindigkeitswandler zur Absicherung

(Darstellung beim Hochsetzsteller)

Die vorangestellt beschriebenen Konzepte der gesteuerten Kaskodenschaltung, der als Sicherung verwen-
deten Kaskodenschaltung mit direkt angesteuertem JFET sowie die verschiedenen Versorgungsansitze
mit Hochspannungs-Hochgeschwindigkeits-Wandler sind in Abb. 4.2 schematisch gegeniibergestellt. Als
Beispiel wurde hier der Lowside-Transistor der Halbbriicke ausgewihlt, in grau gezeichnete Schaltungs-
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teile dienen zum Verstindnis. Die Signale +, —, ~ kennzeichnen die Lastanschliisse der Halbbriicke,
Upye und GNDyy die Lastanschliisse des Hochsetzstellers. Mit Uy und GNDyy ist Eingang der Nie-
derspannungsversorgung gekennzeichnet, wihrend Uyy die Hochspannungsversorgung kennzeichnet.
Das Source-Potenzial des JFET, GND;, dient als Bezugspunkt. Das Signal U, | markiert denjenigen
Schaltungsteil, welcher gegeniiber dem Bezugspunkt negativ aufgeladen wird um dem JFET zu sperren.
Mit Uy, oder Ujc; wird die im Hochspannungswandler erzeugte gegeniiber Bezugspotenzial positive
Hilfsspannung gekennzeichnet. Der Unterschied der Indizes verdeutlicht, dass mit Ury;; die gesamte
Versorgung realisiert wird, wéahrend Ujc | nur die Steuerung des Hochspannungs-Sperrwandlers versorgt.
Derjenige Schaltungsabschnitt welcher zur Erzeugung der negativen Gatespannung mit Absicherung
gegen den verarmungstypbedingten Briickenkurzschluss vorgesehen ist, wurde blau hinterlegt. Die im
Dauerbetrieb zur Versorgung der negativen Gatespannung aktiven Schaltungsteile sind demgegeniiber
rot hinterlegt. Im Allgemeinen sollte ein Gatetreiber die folgenden Grundfunktionen erfiillen:

e galvanische Trennung von Hochspannungs- und Niederspannungsbereich,
o Kurzschlussiiberwachung der Leistungshalbleiter
e und Versorgungsspannungsiiberwachung der negativen Gatespannung.

Wie bereits angedeutet ist fiir die Verarmungstyp-SiC-JFET-Halbbriickenmodule ohne Kaskodenschal-
tung keine kommerzielle Treiberlosung verfiigbar welche diese Grundfunktionen erfiillen kann. Daher
wird im Rahmen dieser Arbeit ein geeigneter Halbbriicken-Gatetreiber zur sicheren Ansteuerung von
Verarmungstyp-SiC-JFETs entwickelt. Dieser soll ein erweitertes Eigenschaftsspektrum mit dem

e Ermoglichen eines Schaltbetriebs bei einer Schaltfrequenz bis 100 kHz,

e Einstellen eines sicheren Betriebszustands bei Ausfall der Niederspannungsversorgung,

e Erreichen einer geringen kapazitiven Kopplung von Niederspannnungs- und Leistungsteil sowie
e Bestimmen der SiC-JFET-Sperrschichttemperatur

abdecken und so einen sicheren Betrieb der Verarmungstyp-SiC-Halbbriicken gewahrleisten. Von diesen
Rahmenbedingungen ausgehend wird ein Gatetreiber mit dem redundanten Versorgungskonzept aus
Abb. 4.2 d) aufgebaut, welcher beim Einschalten des Leistungsteils ohne Niederspannungsversorgung
den Briickenkurzschluss schnell abschalten soll und beim Ausfall der Niederspannungsversorgung im
Betrieb einen Briickenkurzschluss verhindert.

Grundlegende Voruntersuchungen zum SiC-JFET-Gatetreiber sind in [85] verdffentlicht und kénnen
als Machbarkeitsnachweis angesehen werden. Diese Ergebnisse wurden in Zusammenarbeit mit Simon
Weber im Rahmen seiner Masterarbeit [B] erzielt. Im Anhang Abschn. A.2 sind als Teil dieses Mach-
barkeitsnachweises der Versuchsaufbau und die zentralen Ergebnisse einer Kurzschlussabschaltung mit
Eigenversorgung aus dem Kurzschlusszustand zusammenfassend dargestellt.

Insgesamt wurden drei Iterationsstufen v1, v2 und v3 der Gatetreiberschaltung entwickelt deren jeweilige
Eigenschaften in Tab. 4.4 zusammengefasst sind. Mit der Version vl wurde der Machbarkeitsnachweis
des Treiberkonzepts gefiihrt. Durch die Version v2 konnte anschlieBend die Charakterisierung der SiC-
JFET-Halbbriicken durchgefiihrt, erweiternde Schaltungen wie die Temperaturerfassung getestet und
eine 20 V Logik eingefiihrt werden. Bei Version v3 wurde ein Halbbriicken-Treiber per Leiterkarte
realisiert und die Leiterkartenflache der Schaltung vermindert, sodass die Integration ins Labormuster
erfolgen konnte. In Abb. 4.3 ist der strukturelle Aufbau des SiC-JFET-Gatetreibers Version v3 dargestellt.
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Abbildung 4.3: Struktureller Aufbau des Verarmungstyp-SiC-JFET-Gatetreibers

Neben den beiden Versorgungsschaltungen: Niederspannungssperrwandler und Hochspannungssperr-
wandler mit Linearregler, sind die funktional abgegrenzten Teilsysteme: Signalisolierung, Logik, Mes-
sung, Spannungsstabilisierung und Pulsformung hervorgehoben. Des Weiteren verdeutlicht Abb. 4.3
die verschiedenen Bezugspotenziale der gegeneinander isolierten Schaltkreise durch farbig markierte
Bereiche sowie die Aufteilung auf separate Leiterplatten durch gestrichelte Umrandung.

Zundchst wird in Abschn. 4.2 auf die Spannungsversorgung eingegangen, nachfolgend werden dann
in Abschn. 4.3 die Fehlerermittlung und Behandlung erldutert und anschlieend in Abschn. 4.4 die
MafBnahmen zur Pulsformung dargelegt.
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4.2 Spannungsversorgung

Zur Erzeugung der isolierten Ansteuerspannung sind zwei Sperrwandler vorgesehen. Der Erste fiir den
Normalbetrieb, welcher aus einer Niederspannungsquelle sowohl Highside- 7;, und Lowside-Transistor 7;
versorgt, und ein Zweiter zur Vermeidung destruktiver Briickenkurzschliisse, welcher nur den Lowside-
Transistor 7; versorgt und mit der Hochspannung arbeitet. Beim Sperrwandler wird im Gegensatz
zu den meisten isolierenden Wandlertypen die Hauptinduktivitdt und nicht die Streuinduktivitit des
Transformators als maf3geblicher Energiespeicher genutzt. Bei der maximalen Schaltfrequenz von
ca. 1,25 MHz ist als Transformatorkern daher der Einsatz von Ferrit mit Luftspalt zielfiihrend. Die
Grundschaltung des eingesetzten Wandlers ist in Abb. 4.4 dargestellt.
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Abbildung 4.4: Grundschaltung des Sperrwandlers mit galvanischer Trennung der Gatekreisspannungen

Grau markierte Schaltungsteile sind hierbei nur fiir den Niederspannungswandler ausgefiihrt, wihrend
die schwarz gezeichnete Schaltung bei beiden Wandlern existiert. Der Leistungsteil eines Sperrwandlers
besteht aus dem Steuertransistor 7, der Gegenspannungskreis-Diode Dy, dem Zwischenkreiskonden-
sator Cpy, dem Transformator, den sekundirseitigen Gleichrichterdioden Dy, Dy 1, Dy h, Dpp sowie den
Glittungskondensatoren Cyis, Cp 1, Cyhy Cp -

Als EingangsgroBe der Regelung und auch zum Schutz des Leistungsteils vor Uberlastung werden der
Sourcestrom des Transistors ig_,; und die Ausgangsspannung ug, ., , der Regelungswicklung gemessen.
Da die Ausgangsspannung aufgrund der erforderlichen galvanischen Trennung nicht direkt gemessen
werden kann, wird eine zusitzliche Regelungswicklung auf dem Transformator verwendet. Ein weiterer
verbreiteter Regelungsansatz der Ubertragung eines sekundirseitig gemessen Spannungssignals mittels
isolierender Signaliibertragung zum Regelungs-IC wurde Aufgrund der Einschaltverzogerung der verfiig-
baren opto-isolierenden Verstirker® als ungeeignet angesehen. Im Betriebszustand mit unterschiedlichen
windungszahlnormierten Kondensatorspannungen, einem streuungsfreien Transformator und idealen
Gleichrichterdioden wird nur der Ausgangsgleichrichter an der geringsten windungszahlnormierten
Kondensatorspannung geschaltet.

©7.B. 150 us beim ACPL-C87B
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Folglich wird die im Transformator gespeicherte Energie dann solange an jenen Kondensator abgegeben
bis dessen windungszahlnormierte Spannung die eines anderen Kondensators iiberschreitet, worauthin
der Gleichrichter dieses anderen eingeschaltet wird. Durch dieses Prinzip gleichen sich windungszahl-
normiert alle sekundérseitigen Spannungen sowie auch die Regelungsspannung aneinander an. Bei
streuungsbehaftetem Transformator ist dieses jedoch nur eingeschriankt zutreffend.

Da das Betriebsverhalten des Sperrwandlers durch die relativ grofe Streuung der verwendeten Trans-
formatoren (vgl. Abschn. 4.2.1 und Abschn. 4.2.2) maBgeblich beeinflusst wird, liefert der folgende
Abschnitt einen Einblick in diesen Aspekt. Zur Veranschaulichung sind die Zeitverldufe relevanter
Grofen beim Sperrwandler mit streuungsbehaftetem Transformator in Abb. 4.5 qualitativ abgebildet.
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Abbildung 4.5: Qualitativer Zeitverlauf der Grolen beim Sperrwandler und streuungsbehaftetem Transformator

Zur Entmagnetisierung der primirseitigen Streuinduktivitit des Transformators wird eine Gegenspannung
bendtigt. Nach dem Abschalten des Transistors bei t = #; erzwingt die Streuinduktivitit zunichst eine
Kommutierung des Stromflusses auf den Gegenspannungskreis(Snubber). Damit liegt die Gegenspannung
an der Streu- und der Hauptinduktivitit an, was eine Hauptflussinderung bedingt. Die Hauptflussdnderung
ist d4quivalent zu einer induzierten Spannung in allen sekundérseitigen Wicklungen.

Eine Beschreibung der Vorginge im Transformator wurde durch das Gleichungssystem Gl. (4.1) beziiglich
der Nomenklatur auf eine generische Sperrwandlerstruktur mit k Wicklungen iiberfiihrt. In

_I/t]_ _Ll 0 0_ _il_ _MLI M1’2 Ml,k_ _il_
5 0 L, . | d |k Myy My . M, d |2
_ 2 d L | Mo Mo 2k | d mit @.1)
: Lo e | dr : U : dr | :
_”k_ i 0o ... 0 Lk_ _ik_ _Mk71 My, ... Mk.,k_ _ik_

beschriebt x den Zihlindex der Wicklung, n, die Windungszahl, u, die Klemmenspannung und i, den
Klemmenstrom im Verbraucherzihlpfeilsystem sowie M, , die Gegen- und L, die Streuinduktivitit. Der
Zihlindex y kennzeichnet die jeweils verkettete Wicklung der Gegeninduktivitit. Zur Vereinfachung
der nachfolgenden Betrachtungen wird nun angenommen, dass jede Windung, unabhéngig der von
Wicklungszugehorigkeit, in gleichem MaBe mit Hauptfluss und Streufluss verkettet ist.
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Somit erfolgt durch
)
u, = o’ 4.2)
i = iy, (4.3)
/ / Lx
L;=L = — und “4.4)
nx
M
I A My
L,=M,,= i, Vx,y 4.5)

auch eine Normierung auf die Windungszahlen. Da mit den getroffenen Annahmen nun jede normierte
Windung die gleich Streuung L;; aufweist und auch alle Gegeninduktivititen die gleiche Grofie M ;1
haben, kann Gl. (4.1) zu

DA 7 R I i
Uy 0o L, . i o1 . i
=l 0 g (4.6)
Uy 0 ... 0 Ly 1 i
0] L, L, o Ly -1 14y, |

umgeformt werden. Die so gebildete zentrale Hauptinduktivitit erzeugt in jeder normierten Wicklung
in gleichem Mafle eine induzierte Spannung. In Abb. 4.6 ist das Ersatzschaltbild des auf die Weise
vereinfachten Mehrwicklungstransformators dargestellt.
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Abbildung 4.6: Vereinfachtes Ersatzschaltbild des Mehrwicklungstransformators mit normierten Groflen

Der Zusammenhang zwischen induzierter Spannung und den Klemmenspannungen bestimmt mafgeblich
die Zeitverldufe der Strome und die Kommutierungsvorgénge im Sperrwandler und wird durch

k L;J
r_ /
= B

x=1

4.7

erfasst. Sofern die induzierte Spannung u;l -n, grofler ist als die Klemmenspannung u,, beginnt die
jeweilige Gleichrichterdiode zu leiten und in der zugehorigen stromlosen Streuinduktivitit wird durch
die positive Spannung ein Stromfluss nach Gl. (4.1) aufgebaut. Mit der Streuung entsteht somit eine
induzierte normierte Spannung u;L welche gemil der Losung des vorliegenden Gleichungssystems Gl.
(4.7) etwas geringer ist als der Mittelwert aller normierten Spannungen der stromfithrenden Wicklungen.
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Im Gegensatz zum streuungsfreien Transformator wird daher nicht nur auf den Stromkreis der niedrigsten
normierten Sekundirspannung kommutiert, sondern auf alle Wicklungen deren normierte Klemmenspan-
nung kleiner ist als die induzierte Spannung. Beim vorliegenden Design mit Zener-Diode muss darauf
geachtet werden, dass die gewihlte Zener-Spannung windungszahlnormiert immer deutlich groBer ist
als die windungszahlnormierten Spannungen der Sekundirseite, da andernfalls ein groler Teil der im
Magnetfeld gespeicherten Energie im Gegenspannungskreis umgesetzt wiirde.

Nachdem die Streuinduktivitit des Primérkreises bei t =, entmagnetisiert ist, verdndert sich die Sum-
me der stromfithrenden normierten Wicklungsspannungen und damit die induzierte Spannung, da der
Primirkreis nun keinen Spannungsbeitrag mehr liefert. Demzufolge vermindern sich auch die Strom-
dnderungsraten in den Streuinduktivititen. In jenen Wicklungen, deren normierte Klemmenspannung
groBer als die verminderte induzierte Spannung ist, wird die Stroménderungsrate negativ, wihrend in den
restlichen stromfiihrenden Wicklungen dieser weiter, mit verminderter Rate, ansteigt. Wird nun bei t = #3
ein weiterer Wicklungsstrom zu null liefert jene Wicklung ebenfalls keinen Spannungsbeitrag mehr und
die induzierte Spannung reduziert sich weiterhin. Dieser Prozess lduft solange ab bis der Transformator
bei t = t4 die Energie abgegeben hat oder der Transistor einschaltet und durch Spannungsumkehr die
Sekundiarwicklungskreise entmagnetisiert werden und der Hauptfluss wieder vergroert wird. Insgesamt
entsteht in der Wicklung mit der geringsten normierten Spannung der grofite normierte Strommittelwert,
da diese als letzte abkommutiert wird.

Im Umkehrschluss tritt bei Sperrwandler mit streuungsbehaftetem Transformator und inhomogen belaste-
ten Wicklungen zwingend ein Spannungsunterschied auf. Bei einem hohen Anteil der Streuung miissen
daher zusitzliche MaBBnahmen zur Spannungsstabilisierung getroffen werden.

4.2.1 Niederspannungssperrwandler

Der Sperrwandler fiir den Normalbetrieb generiert aus einer Niederspannung im Bereich von 7 V bis
36 V isolierte sekundérseitige Gleichspannungen u;, ;, und u, von etwa 11 V sowie u, ,, und u, | von etwa
—33 V. Eine Primdrwicklung, eine Regelungswicklung und die vier Sekundarwicklungen des Transforma-
tors mit E14/3.5/5-3F4-A160-P Kern sind auf einer achtlagigen Platine realisiert. Der Wicklungsaufbau
ist im Anhang Abschn. A.3 in Abb. A.7 lagenweise dargestellt. Fiir die zweite Treibergeneration v2
wurde eine Umsetzung des Transformators als separate Platine aufgrund der Austauschmoglichkeit
gewihlt. Tab. 4.1 fasst die gemessenen” elektrischen Parameter des Transformators zusammen.

Tabelle 4.1: Elektrische Eigenschaften des Sperrwandlertransformators fiir den Normalbetrieb

Wicklung n L in pH R in mQ
Primir 4 2,34 76
Regelung 6 5,42 480
Sekundir-Positiv-Highside 2 0,70 187
Sekundir-Negativ-Highside 6 6,35 621
Sekundir-Positiv-Lowside 2 0,71 248
Sekundir-Negativ-Lowside 6 5,85 674

Die Messung wurde an den Klemmen der jeweiligen Wicklung durchgefiihrt, wobei die Klemmen aller
anderen Wicklungen geoffnet waren. Fiir die gemessenen Werte der Induktivitét ergibt sich damit der
Zusammenhang L = Ly + My x gemiB Gl. (4.1), d.h. es wurde stets die Selbstinduktivitit der Wicklung
bestimmt. Der ermittelte Widerstand R entspricht dem ohmschen Widerstand der jeweiligen Wicklung.

N gemessen mit Hioki 3522
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Durch den radial disjunkten Wicklungsaufbau kénnen sehr geringe Koppelkapazititen zwischen Primir-,
Highside- und Lowside-Wicklung erreicht werden, welche bei steilen Schaltflanken zur Verminderung
der kapazitiven Gleichtaktstrome beitragen. Die Kapazitit zwischen Primér- und Highside-Wicklung
wird im Folgenden mit Cy , und die zwischen Highside- und Lowside-Wicklung mit Cy,; bezeichnet.
Am vorliegenden Bauteil wurden Koppelkapazitéten Cpip und Gy von 6 pF und 9 pF gemesseng), was
im Vergleich zu kommerziellen 6 W Ubertragern eine Reduktion auf ein Fiinftel” darstellt.

Die Streuung des Transformators wurde aus der primirseitigen Messung der Induktivitét bei kurzge-
schlossenen Sekundédrwicklungen zu ca. 20 % der mit offenen Klemmen gemessenen Hauptinduktivitit
ermittelt. Aufgrund der hohen Streuung im Transformator sind die erzeugten Gleichspannungen abhén-
gig von deren Belastung und folgen nur im schwach belasteten Zustand der Regelungswicklung mit
ausreichender Genauigkeit. Daher wurde zusitzlich zwei Linearregler'® vorgesehen, welche aus der
lastabhdngigen Ausgangsspannung des Sperrwandlers Nutzspannungen von 5,5 V und —20 V generieren.

Zur Regelung des Sperrwandlers wird ein IC!" eingesetzt. Dieser generiert die Gateansteuerspannung
fiir einen 80 V MOSFET!? Tpri durch eine interne Ladungspumpe. Die Spannungsbegrenzung des
Gegenspannungskreises wird durch eine 33 V Zener-Diode Dgyyp, erreicht und als Gleichrichterdioden
werden 200 V Silizium-Schottky-Dioden'? eingesetzt.

In der folgenden Abb. 4.7 sind die mit LTSpice simulierten Zeitverldufe der charakteristischen Signale
des Sperrwandlers beim Anfahren und im Betrieb dargestellt. Die dargestellten GréBen sind in Abb.
4.4 und Abb. 4.3 grau markiert. Bei den Spannungen upp 1, #ss 1, #pp,n und uss p sind die mit gleichen
Index versehenen Potenziale Upp, Uss 1, Uppn und Uss pis aus Abb. 4.3 gegeniiber dem jeweiligen
GND; bzw. GNDy, angenommen. Um die Visualisierung der Regelungsvorginge zu erreichen, wurden
im linken Bereich nicht die physikalischen Grofen, sondern deren schaltfrequente Kurzzeitmittelwerte
als Linien dargestellt. Zusitzlich markieren die schattierten Bereiche die Signalschwankungsbreiten, um
einen verbesserten Riickschluss auf Dimensionierungsgrofen der leistungselektronischen Bauteile zu
ermoglichen. Im rechten Teil der Abbildung sind hingegen die ungefilterten Signale fiir den Zeitausschnitt
einer Schaltperiode des mit 100 kHz getakteten SiC-Moduls dargestellt.

Zum Zeitpunkt t = 10 ps wird die Versorgungsspannung upy zugeschaltet. Nachfolgend beginnt die
IC-interne Ladungspumpe die Versorgungsspannung uyc; aufzuladen und bei 7 V stabil zu halten.

Beim Uberschreiten der Unterspannungsgrenze von 5,6 V bei ¢ = 80 ps beginnt der Sperrwandler den
Pulsbetrieb. Durch die 33 V Zener-Diode des Gegenspannungskreises und die 12 V Versorgung miissen
die primérseitigen Halbleiterbauelemente 7}, und Dy, ca. 45 V sperren, wihrend deren Spannungsmit-
telwerte igs,r,; bzW. iika p,,; 1M stationdren Betrieb der Versorgungs- respektive Gegenkreisspannung
entsprechen miissen. Am Regelungsausgang wird im Pulsbetrieb die Spannung uc, aufgebaut, welcher
die sekundirseitigen Spannungen —uy; und —uy, j, folgen sollten. Die Strommittelwerte zTappri, le,Tpra und
iL,,y der primérseitigen Komponenten verdeutlichen, dass ein geringer Anteil des gemittelten Stroms
durch die Gegenspannungskreisdiode flief3t.

Bei t = 105 ps wird die im nachfolgenden Abschn. 4.2.2 beschriebene Schaltung zur Verbesserung der
Startdynamik aktiv, wodurch die Ausgangsspannungen zunichst auf konstantem Niveau gehalten werden
bis der Pufferkondensator der Endstufe auf den entsprechenden Spannungswert aufgeladen wurde.
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In diesem Zeitbereich steigt die Regelungsspannung im Vergleich zu den sekundirseitigen Spannungen
durch das streuungsbedingte Aufkommutieren trotzdem weiter an. Mit den jeweiligen Linearreglern
werden die Potenziale uss 1, upp,1, ussn und upp p konstant gehalten, nachdem die korrespondierenden
Eingangsspannungen uy |, up ), unp und upp den entsprechenden Wertebereich von 5,5 V bis —20 V
verlassen haben. Die Strommittelwerte der Ausgangsgleichrichterdioden sowie auch die Eingangsstrome
reduzieren sich, nachdem der Schaltregler an der Regelungswicklung den Sollwert von 33 V einstellt.
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Abbildung 4.7: Simulation des Niederspannungssperrwandlers im Betrieb

links: schaltfrequente Kurzzeitmittelung (800 ns) sowie Schwankungsbereich der Signale

rechts: realer Zeitverlauf der Signale

Zum Zeitpunkt ¢t = 300 us beginnt das modellierte SiC-JFET-Halbleitermodul mit 100 kHz bei ei-
ner Pulsdauer von 10 ps zu takten, wodurch die Eingangsspannungen der Linearregler einbrechen,
bis sich nach etwa drei SiC-Modul-Taktperioden der eingeschwungene Zustand eingestellt hat. Die
Leistungspulse durch die Schaltvorginge des Leistungsmoduls werden aufgrund der geringen Eingangs-
kapazitit der Linearregler deutlich im Spannungszeitverlauf sichtbar. Bei 100 kHz Schaltfrequenz des
SiC-Halbbriicken-Moduls benétigt der Niederspannungssperrwandler etwa 10 W Eingangsleistung.
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4.2.2 Hochspannungssperrwandler

Dieser Sperrwandler fiir den Fehlerbetrieb generiert aus einer gegeniiber dem negativen Zwischenkreis-
potenzial gemessenen Spannung im Bereich von 10 V bis 800 V sekundérseitige Gleichspannungen von
10 V und —30 V lediglich fiir den Lowside-Transistor. Die Regelung dieser Spannungen erfolgt ebenfalls
mit Hilfe einer zusitzlichen Regelungswicklung. Eine Primédrwicklung, eine Regelungswicklung und
die zwei Sekundédrwicklungen des Transformators sind bei der Treibergeneration v2 ebenfalls auf einer
separaten achtlagigen Platine ausgefiihrt. Gegeniiber dem in [85] bzw. v1 verwendeten Kern E32/6/20-
3F3-A250-P mit vierlagiger Platine kann aufgrund einer gesteigerten Schaltfrequenz von 500 kHz auf
1 MHz und der Erhéhung der Platinenlagen- bzw. Primédrwindungsanzahl bei v2 und v3 der E14/3.5/5-
3F4-A160-P Kern des Niederspannungssperrwandlers eingesetzt werden. Im Anhang Abschn. A.8 in
Abb. A.8 wurden die acht Wicklungslagen des Platinenlayouts dargestellt, wiahrend in Tab. 4.2 die
elektrischen Parameter des Transformators zusammengestellt sind.

Tabelle 4.2: Elektrische Eigenschaften des Sperrwandlertransformators fiir den Notfallbetrieb

Wicklung n L in uH R in mQ
Primir 36 205 4050
Regelung 6 5,7 500
Sekundir-Positiv-Lowside 2 0,82 289
Sekundir-Negativ-Lowside 6 6,8 868

Die Ermittlung der Parameter ist analog zu denen in Tab. 4.1 erfolgt, sodass L der Selbstinduktivitt
und R dem ohmschen Widerstand der Windung entspricht Auch dieser Transformator weist in der
Kurzschlussmessung eine Streuung von etwa 20 % der Hauptinduktivitéit auf. Um die Zeitspanne zum
Erreichen der Schwellspannung respektive Abschalten des JFETs moglichst gering zu halten, wurden zur
Verbesserung des Startverhaltens beim Hochspannungssperrwandler zusétzliche Malnahmen getroffen.
Zur hochdynamischen Bereitstellung der Versorgungsniederspannung des Schaltregler-ICs kann ein
Verarmungstyp-Transistor als Linearregler verwendet werden. Die zugehorige Schaltung ist in Abb. 4.8
dargestellt.

1000

100

uin V

10

O’] | | | | | | | | T T J

10000
“IC1 1000
100
: 10
1
0.1 5—

Abbildung 4.8: Spannungsversorgung zur Verbesserung des dynamischen Startverhaltens des Schaltregler-ICs
mit Simulationsergebnis
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Anstelle des MOSFETs als Gate-Source-Riickkopplung, wie bei der Kaskodenschaltung, wird hier ein
Widerstand zur Gateriickkopplung verwendet. Zum Einstellen der Ausgangsspannung ist eine Zener-
Diode nachgeschaltet. Bei Eingangsspannungen, welche unterhalb der Summe aus Zener-Spannung und
Gate-Source-Schwellspannung liegen, ist der Verarmungstyp-Transistor durchgeschaltet und ermoglicht
einen hohen Stromfluss. Ist die Eingangsspannung grofer als die Zener-Spannung der Diode, flie8t ein
Querstrom durch den Transistor, den Gate-Source-Riickkopplungswiderstand und die Diode. Erreicht
die Spannung am Widerstand die Schwellenspannung des Verarmungstyp-Transistors 7j;,, schniirt der
Kanal ab. So kann gerade noch der Querstrom bzw. Abschniirstrom gefithrt werden, welcher den
entsprechenden Schwellspannungswert am Widerstand hervorruft. Wird der Ausgang belastet, verringert
sich die Ausgangsspannung als auch die Spannung am Gate-Source-Riickkopplungswiderstand und der
Verarmungstyp-Transistor steuert auf, sodass zusétzlich zum Querstrom ein Ausgangsstrom flieBen kann.
Durch Aufladen des Kondensators Cyc; auf einen Wert groB3er als die Summe aus Schwellspannung und
Zener-Spannung wiirde der Verarmungstyp-Transistor weiter abgeschniirt und somit der Linearregler
abgeschaltet werden. Das Abschalten des Linearreglers ist sinnvoll, um die im Dauerbetrieb bei grofien
Eingangsspannung auftretende hohe Verlustenergie zu vermeiden. Mit Hilfe der Regelungswicklung
konnte die Kondensatorspannung durch den Leistungsteil des Sperrwandlers gestiitzt und somit die
gesamte Gatetreiberelektronik ohne Linearregler aus der Hochspannungsquelle versorgt werden. Dies
wurde bei der vorliegenden Schaltung jedoch noch nicht umgesetzt.

Der verwendete Schaltregler'® erzeugt eine Gatespannung von 7 V zur Ansteuerung des Hochvolt-
Leistungstransistor durch eine Ladungspumpe selbsttitig. Der Schaltbetrieb des Reglers wird erst
aufgenommen, wenn dieser die Stabilitit und Hohe dieser Ansteuerspannung und internen Versor-
gungsspannung festgestellt hat. Ohne MaBBnahmen zur Beschleunigung des Vorgangs dauert es mit
der empfohlenen Pufferkapazitit wie bei den Simulationsergebnissen in Abb. 4.7 etwa 70 s, bis die
Unterspannungsschwelle von 5,6 V tiberschritten wird. Da diese Zeitspanne fiir die gewiinschte Funkti-
on der schnellen Kurzschlussabschaltung zu lang ist, wurde dieser Aufladevorgang durch die externe
Vorladeschaltung aus Abb. 4.8 beschleunigt.

Weitere Mallnahmen zur Beschleunigung des Abschaltvorgangs betreffen die Lastseite, d.h. den Schal-
tungsteil der SiC-JFET-Gateansteuerung auf Sourcepotenzial (GNDy,, GND)). Zum einen werden hier
Linearregler verwendet, um die belastungsabhingige Ausgangsspannung der sekundirseitigen Dioden-
gleichrichter zu stabilisieren. Hierfiir wurde ein Linearregler !> ausgewihlt, welcher eine hohe Dynamik
im Ubertragungsverhalten aufweist. Zum anderen ist eine niederimpedant an die Endstufe angeschlos-
sene Kapazitit von > 1 uF erforderlich, um die Ladung der Strompulse beim repetitiven Umladen des
JFET-Gates inklusiver der zusitzlichen externen Kapazitit vorzuhalten (vgl. 5), welche etwa zwei bis
drei GroBenordnungen groBer ist als die kumulierte Gate-Source-Kapazitit. Beim energiefrei gestarte-
ten Wandler retardiert das Aufladen dieser groBen Kapazitit jedoch den Zeitpunkt des Erreichens der
Abschaltschwelle erheblich. Eine Moglichkeit, diese Dauer zu reduzieren, ist, einen leistungsfahigen
Sperrwandler wie in Treiberkonfiguration v1 zu verwenden. Bei einer Schwellspannung des JFETs von
—14,8 V, einer Pufferkapazitit von 5 uF einer Umladezeit von 10 us wiirde beispielsweise ein Wandler
benotigt, welcher iiber den gesamten Eingangsspannungsbereich mehr als 55 W liefert.

Um den Sperrwandler-Leistungsteil des v2 Treibers dennoch kompakt auszufiihren, wird ein alternativer
Ansatz verfolgt, bei dem der Grofteil der erforderlichen Pufferkapazitit Cyy¢ erst beim Erreichen einer
hier auf etwa —15,5 V eingestellten Spannung durch einen MOSFET'® aktiviert wird. Damit die
Spannung an der Endstufe nicht zusammenbricht, wird der MOSFET spannungsabhingig durch die
Hilfsschaltung in Abb. 4.9 im linearen Betriebsmodus aufgesteuert. Im Normalbetrieb ist der MOSFET
vollstindig eingeschaltet und ermdéglicht mit einem Durchlasswiderstand von weniger als 20 m€Q bei
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einer Gate-Source-Spannung von etwa 6 V eine niederohmige Anbindung der Kapazitét.
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Abbildung 4.9: Schaltung zur Verbesserung des dynamischen Startverhaltens des Schaltregler-ICs

Neben dem Ersatzschaltbild sind in Abb. 4.9 die relevanten elektrischen GroBen des Lowside-Gatekreises
bei Einschalten von 200 V Eingangsspannung upy als Simulationsergebnis dargestellt. Der Wandler
bendtigt in der Simulation etwa 8 us, bis an der Ausgangskapazitiit des Linearreglers Cjj, = 100 nF die
Schwellspannung des SiC-JFETs unterschritten wird. Mit der verwendeten 14 V Zener-Diode ist die
Schwellspannung des MOSFETs bei etwa —15,5 V erreicht wodurch ein Stromfluss ic, . durch den
Kondensator Cy,¢ ermoglicht wird. Nach 20 ps gleichbleibender Spannung u, ; ist die Spannungsdifferenz
zwischen ug, , und uss | abgebaut, woraufhin beide Spannungen weiter zu fallen beginnen. Zum Zeitpunkt
t = 39 ps wird die Spannungsgrenze der Versorgungsspannungsiiberwachung unterschritten und die
Endstufe zur Gateansteuerung fiir Pulse freigegeben. SchlieBlich begrenzt der Linearregler die negative
Ansteuerspannung bei —20 V und der Schaltregler ladt dessen Eingangskondensator in der Simulation
auf ca. —28 V auf. Mit dem Erreichen des gewiinschten Zielwerts der primirseitigen Sollspannung von
—30 V unterbricht der Schaltregler den Pulsbetrieb des primérseitigen 1200 V MOSFET!”). Die maximal
tibertragbare Leistung und damit auch das dynamische Verhalten des Hochspannungssperrwandlers sind
von der Eingangsspannung abhingig. Abschaltvorgiinge der Treiberversionen v1 und v2 sind in Abschn.
A.2 im Anhang dieser Arbeit in Abb. A.6 dargestellt.

4.3 Fehlerermittlung und Behandlung

Um die Leistungshalbleiter des Wandlersystems bei Fehlern zu schiitzen, wird beim Gatetreiber eine
Kurzschlusserkennung und -behandlung implementiert. Die Gefahr von Kurzschliissen, welche nicht auf
Funktionsstorungen im Wandlersystem zuriick zu fithren sind, besteht vor allem dann verstarkt, wenn die
Briickenausginge des Wandlers mit Kabeln zum Beispiel mit einem elektrischen Antrieb oder dhnlichen
Lasten verbunden werden, welche ihrerseits Kurzschlussfehler produzieren konnen. Beispielsweise ent-
steht durch eine niederimpedante Verbindung zweier Phasen in der Last im normalen Pulsbetrieb bereits
ein Briickenquerschluss, welcher ohne eingreifen einer Abfangschaltung im Gatetreiber zur Zerstérung
der Leistungshalbleiter fithren kann. In derartigen Fehlerfillen ist die Stromanstiegsgeschwindigkeit
nur durch die wirksame Induktivitit zum Kurzschlussfehlerort begrenzt, wodurch dhnlich wie beim
Briickenkurzschluss sehr schnell hohe Stromstédrken erreicht werden.
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Hohe Stromstédrken im Bereich vielfacher Nennstrome erzeugen bei IGBTSs einen Entséttigungszustand,
weshalb diese Absicherungsschaltung auch als Entsittigungsiiberwachung bezeichnet wird. Die unipola-
ren SiC-JFETs erreichen bei gleichem Fehlerbild einen abgeschniirten Zustand und verhalten sich, wie
bereits vorangestellt in Abschn. 4 erldutert, qualitativ Zhnlich wie entsittigte IGBT. Bei erreichen hoher
Stromstérken steigt die Durchlassspannung am Leistungstransistor iiberproportional stark an, weswegen
diese eine gute Messgrofle zum Feststellen des fehlerhaften Betriebes ist.

Zusitzlich wird bei nahezu allen kommerziellen IGBT-Treibern das Einschalten bei zu geringer Spannung
durch eine Versorgungsspannungsiiberwachung verriegelt. Bei IGBTs ist diese Verriegelung hinsichtlich
der Fehlererkennung in Teilen redundant zur Entséttigungsiiberwachung, da die Transistoren bei zu
geringer Gate-Spannung nicht vollstindig aufgesteuert werden und somit bereits bei geringen Stromen
entséttigen. Allerdings ldsst sich der Fehler hier differenzierter feststellen und bereits im Vorhinein
erkennen und hohe Verlustleistungen im Transistor vermeiden. Bei den vorliegenden SiC-Verarmungstyp-
Transistoren mit Spannungszwischenkreistopologie liegt der Stellenwert der Gatespannungsiiberwachung
jedoch viel hoher, da der Leistungsschalter nicht mehr gesperrt werden kann, wenn die negative Gate-
spannungsversorgung positiver als dessen Schwellenspannung wird. Wie in Abb. 4.3 bereits schematisch
angedeutet, wurden fiir die Realisierung dieser beiden Absicherungsfunktionen jeweilige Messgroflener-
fassungen mit zugehoriger Logik auf Gatekreispotenzial entwickelt.
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Abbildung 4.10: Schaltung zur Fehlererkennung am Beispiel des Lowside Treibers

Das Ersatzschaltbild dieser Schaltung ist in Abb. 4.10 am Beispiel des Lowside-Gatekreises darge-
stellt. Um festzustellen, ob ein Kurzschluss vorliegt, werden die Drain-Source-Spannung und die Gate-
Source-Spannung des Transistors ausgewertet. Wird bei eingeschaltetem Transistor (Logik-Signal UGS,
assoziiert mit der Gate-Source-Spannung ug ) eine erhthte Drain-Source-Spannung (Logik-Signal
UDS; assoziiert mit der Drain-Source-Spannung ug 1) gemessen, kann von einem Fehlerzustand bzw.
Kurzschluss ausgegangen werden. Demnach ergibt sich gemaf

KS; = UGS; AUDS; = UGS, v UDS; (4.8)

ein mit dem Kurzschluss assoziiertes Logik-Signal KS als Konjunktion.
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Im Folgenden wird zunidchst die Funktionsweise der Kurzschlusserkennungsschaltung beschrieben.
Durch eine schnell schaltende Hochspannungsdiode!® Dp, und einen Widerstand wird zunéchst das
gegeniiber Source GND; positive Signal U,; mit dem Drain des Transistors verbunden. Bei einge-
schaltetem Transistor ist dann die Addition aus Drain-Source-Spannung und Diodenvorwirtsspannung
anodenseitig messbar und mit dem Signal UD; assoziiert. Ist der Transistor hingegen abgeschaltet, sperrt
die Diode gegen die hohe Drain-Spannung und anodenseitig liegt die Versorgungsspannung u, an.
Durch einen resistiven Spannungsteiler am Verarmungstyp-p-JFET'®) Typs, kann die Ausloseschwelle
der Kurzschlusserfassungschaltung beeinflusst werden. Im vorliegenden Fall liegt diese bei der doppel-
ten JFET-Schwellspannung von etwa ugs; > 10 V. Die Kombination aus Verarmungstyp-p-JFET und
pull-down Widerstand erzeugt am Ausgang der Schaltung das Logiksignal UDS;. Zur Umwandlung
der Gate-Source-Spannung in ein Signal mit Logikspannungslevel UGS, wird eine Kombination aus p-
MOSFET und Pull-Down -Widerstand verwendet. Die logische Verkniipfung der Signale erfolgt nach Gl.
(4.8) per NOR-Gatter’”, mit dessen Schmitt-Trigger-Eingiéingen definierte Logikpegel erzeugt werden.
Durch den Innenwiderstand des Gatters mit ca. 500 Q und die Ausgangsschaltung aus Diode, 1 MQ
Widerstand und 1 nF Kondensator wird das dynamische Verhalten der Kurzschlusserkennung eingestellt
und eine Fehldetektion wihrend der Schaltflanken vermieden. Mit den ausgewéhlten Bauteilen erfolgt
eine Kurzschlusserkennung nach 1 ps, worauthin der Zustand KS dann fiir 2 ms auf wahr gehalten wird.

Bei der Versorgungsspannungsiiberwachung wird das logische Signal UV mit Spannungsbereich ver-
kniipft bei dem der SiC-JFET sicher abgeschaltet werden kann. Durch die Erfassungsschaltung mit
Zener-Diode und n-MOSFET wird ein Fehler detektiert, wenn die Versorgungsspannung die Addition
von Diodenspannung und n-MOSFET-Schwellspannung unterschreitet. Mit der 16 V Zener-Diode und
dem MOSFET?! wird erfolgt die Detektion bei Spannungen ugs, welche positiver als —17 V sind.
Abschliefend wird nach

FAILURE = KS VUV V ENABLE 4.9)

der Fehlerzustand erkannt, wenn das Logiksignal FAILURE einen Low-Pegel annimmt. In der Wahr-
heitstabelle Tab. 4.3 ist die Funktion der vorgestellten Schaltung zusammengefasst.

Tabelle 4.3: Wahrheitstabelle der Fehlererkennungsschaltung
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Die Pegel L und H der Logik in Tab. 4.3 sind abhingig von der Spannung uss ;. Bei Eingangsspannungen
u < 0,3ugss | detektiert die Logik einen Low Pegel L und bei Eingangsspannungen u > 0,7uss | einen
High Pegel H.
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4.4 Endstufe und Pulsformungsnetzwerk

Die Schaltgeschwindigkeit von unipolaren Leistungstransistoren wird, wie in Abschn. 2.1 bereits erlédutert,
in der Schaltphase mit kapazitiver Riickwirkung auf das Gate durch die zur Ansteuerung ausgewihlten
Gatekreis-Bauelemente bestimmt. Mit dem Ziel die maximale Schaltgeschwindigkeit der SiC-JFETSs aus-
zunutzen, wurde eine niederohmige Endstufe?” mit hohem Sittigungsstrom sowie eine niederimpedante
Leiterplattenanbindung ans Halbleitermodul ausgewaihlt. Die Endstufe beinhaltet eine CMOS-dhnliche
Leistungsstufe, bestehend aus einem n-MOSFET und einem p-MOSFET, mit denen das Gate jeweils
gegen negative respektive positive Versorgungsspannung geschaltet wird. Der minimale Sattigungsstrom
dieser Transistoren entspricht hier mit 20 A etwa 20 % des erwarteten maximalen SiC-Transistor-Drain-
Stroms. Bei einer Riickwirkungskapazitit im SiC-Modul von ca. 250 pF sollten beim mafgeblichen
Sattigungsstrom ohne Beriicksichtigung des Gatekreiswiderstands Spannungsflankensteilheiten von bis
zu 80 V/ns erreichbar sein.

Neben einem hohen dynamischen Stromfluss im zweistelligen Ampere-Bereich beim Schaltvorgang,
ermOglicht das in Abb. 4.11 vorgestellte Pulsformungsnetzwerk im eingeschalteten Zustand bei positiver
Versorgungsspannung einen geringen stationdren Stromfluss.
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Abbildung 4.11: Pulsformungsnetzwerk zu Ansteuerung eines SiC-JFET

Die Hohe des statischen Stromflusses kann durch den Widerstand Ry siac €ingestellt werden, da im
stationdren eingeschalteten Betriebsfall die Zener-Diode D, sperrt. Neben der Verbesserung der Durch-
lasseigenschaften des JFETs bei positiver Gate-Source-Spannung bzw. positivem Gatestrom kann zusitz-
lich die Durchlassspannung der Gate-Source-Diode zur Sperrschichttemperaturbestimmung verwendet
werden (vgl. Abschn. 6.2). in Abb. 4.11 ist der Einschaltstromkreis rot und der Abschaltstromkreis blau
markiert. Im Abschaltstromkreis ist kein Widerstand vorgesehen, um das in Abschn. 5.2.1 beschriebene
parasitire Einschalten bestmdglich zu unterdriicken. Durch den Widerstand Ry, ¢yn kann der Strom beim
Einschalten zusitzlich begrenzt werden, um den Einschaltvorgang zu verlangsamen. Der im Rahmen
dieser Arbeit aufgetretene und bisher undokumentierte parasitire Effekt des instabilen Einschaltens steht
ebenfalls in Verbindung zum Einschaltwiderstand und ist in Abschn. 5.2.3 beschrieben.

4.5 Bestimmung der Sperrschichttemperatur

Die Entwicklung von treiberintegrierten Messmethoden zur Ermittlung der Sperrschichttemperatur bei
Leistungstransistoren im Pulsbetrieb kann als aktuelles Forschungsfeld in der Leistungselektronik ange-
sehen werden. Ist die Sperrschichttemperatur bekannt, kann daran zum einen die aktuelle Belastung des
Halbleiters abgelesen und ggf. einer Uberlastung vorgebeugt werden. Zum anderen konnen Temperatur-
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zeitverlaufe aufgenommen werden, woraus sich nach Anwendung des Rainflow-Algorithmus und bei
Kenntnis der Wechsellastfestigkeit der Aufbau- und Verbindungstechnologie ein Lebensdauerverbrauch
bzw. eine Restlebensdauer ermitteln ldsst. Durch die Online-Beobachtung der Sperrschichttemperatur
konnten somit langfristig Werkzeuge geschaffen werden, welche die Wartungskonzepte aber auch die
Ausnutzung der Leistungstransistoren verbessern.

Der Grofiteil vorgeschlagener Messmethoden nutzt temperatursensitive Eigenschaften oder Effekte des
Leistungshalbleiterschalters, um einen zusitzlichen Temperatursensor einzusparen. Neben der Durchlass-
charakteristik rgs on (9, ia) eignen sich beim SiC-JFET besonders die Eigenschaften des pn-Ubergangs
im Gatekreis ugs on (191, lg, id) und ugg off (19], ig) zur Sperrschichttemperaturermittlung (vgl. Abschn. 6.2).
Beim Messverfahren per Gatekreisparameter ist keine Anbindung der Messgrofenerfassung an das hohe
und dynamisch wechselnde Drainpotenzial notwendig, was reduzierten Aufwand bei der Mess- und
Auswerteschaltung zur Folge hat.

Abb. 6.6 zeigt die am EasyPack™2B SiC-JFET-Modul gemessene Temperaturabhingigkeit der Durch-
lassspannung der Gate-Source-Diode. In Abschn. 6.2 wird beschrieben, wie mit Hilfe dieser Messgrofie
erfolgreich eine Charakterisierung der thermischen Impedanz durchgefiihrt werden konnte. Der im
Rahmen dieser Arbeit in [86] verfolgte Ansatz einer Sperrschichttemperaturerfassung im Pulsbetrieb
wurde auf dem Gatetreiber v2 fiir die Schaltversuchsplatine in Abb. A.10 in Form von zwei unterschied-
lichen Erfassungsschaltungen umgesetzt. Zur Erfassung der Gate-Source-Spannung im eingeschalteten
Zustand ugg on wird deren Wert aus der gepulsten Gatespannung durch einen Gleichrichter mit gegeniiber
Sourcepotenzial geschalteten Gliattungskondensator ausgekoppelt. Der Wert der Kondensatorspannung
wird durch einen isolierenden Sigma-Delta-Wandler-IC iiber die Potenzialbarriere digital iibertragen
und mittels RC-Tiefpass wieder in einen Analogwert gewandelt. Da je nach Temperaturverinderung die
Gate-Source-Einschaltspannung auch absinken kann, wurden neben einem Diodengleichrichter auch eine
bidirektionale aktive Synchrongleichrichtung mit MOSFETs realisiert, deren Schaltverhalten verzogert
zum Gatesignal durch einen IC?? realisiert wird. Trotz vielversprechender Simulationsergebnisse in
[86] wurden die in Abschn. 6 direkt am Gate mit einem Oszilloskop gemessenen Signalverldaufe durch
die Erfassungsschaltungen nicht korrekt abgebildet. Des Weiteren besteht im Fall einer erfolgreichen
Messwertaufnahme die Notwendigkeit der rechnerischen Korrektur aufgrund der parasitiren Impedanz-
kopplungen zum Lastkreis, wie in Abschn. A.9 im Anhang ausgefiihrt ist. Durch die im Pulsbetrieb
auftretenden Stromwelligkeiten wire diese Korrektur zumindest beim Hochsetzsteller zusitzlich sehr auf-
wendig. Ein besserer Ansatz wiire daher die Durchbruchspannung der Gate-Source-Diode ugs off (19J , ig)
auszuwerten, was aber aufgrund der schlechteren Ergebnisse in der Simulation in [86] nicht verfolgt
wurde. Insgesamt konnte die Sperrschichttemperaturerfassung fiir den Pulsbetrieb nicht erfolgreich
implementiert werden. Die Sperrschichttemperaturerfassung im Labormuster wurde daher nicht weiter
verfolgt und die Messschaltungen sind im Gatetreiber v3 nicht enthalten.

4.6 Design der Gatetreiberplatine

Mit den bei Gatetreibergeneration v1 und v2 gewonnen Erkenntnissen wurde die in Abb. 4.12 darge-
stellte Gatetreiber-Platine v3 fiir die Applikation im Labormuster in einer weiteren Iteration entwickelt.
Die Platine kann in die herausgestellten Teilsysteme Niedervoltsperrwandler, Hochvoltsperrwandler,
Controller-Schnittstelle, Lowside-Treiberelektronik und Highside-Treiberelektronik unterteilt werden
(vgl. Abb. 4.3). Die Anbindung der Signalelektronik der Steuerungsplatine erfolgt per 8 x2-polig paar-
weise verdrilltem Kabel mit asymmetrischer Signaliibertragung iiber die Controller-Schnittstelle. Zur
Verbesserung der Storfestigkeit wurden analoge und digitale Bezugspotenziale getrennt und jedes Signal
mit einer eigenen Bezugspotenzialleitung verdrillt angebunden. Fiir den Betrieb des Labormustersystems
sind sieben Treiberplatinen hergestellt worden, welche auf die Leistungsplatine aufgesteckt werden.

) HCF4098B
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’ Highside-Treiberelektronik ‘
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Abbildung 4.12: Gatetreiber-Platine v3 zum Betrieb des Labormusters

Die Versorgung des Niederspannungs- und Hochspannungssperrwandlers erfolgt {iber separate Busver-
schienungen, welche in die Leistungsplatine integriert wurden. Fiir eine Verbindung zur Leistungsplatine
werden mehrere Steckverbinder verwendet. Bei der ebenfalls asymmetrischen Signaliibertragung zum
Pulsformungsnetzwerk, welches auf der Leistungsplatine aufgebaut ist, wird fiir jedes Signal ebenfalls
eine dedizierte Bezugspotenzialfithrung im benachbarten Steckkontakt vorgesehen. In Tabelle Tab. 4.4
sind vergleichend die Iterationsstufen v1, v2, und v3 der Gatetreiberentwicklung gegeniibergestellt.
Detailliertere elektromagnetische und thermische Betrachtungen und Entwurfsmethoden zu den Transfor-
matoren sowie deren Wicklungsdesign fiir die Treibergeneration v1 wurden im Rahmen der Masterarbeit
von Simon Weber entwickelt und beschrieben und sind nicht in dieser Arbeit wiederholt.

Tabelle 4.4: Iterationsstufen beim Gatetreiber fiir Verarmungstyp-SiC-JFET-Halbbriicken

Bezeichnung vl v2 v3

Funktion Machbarkeitsnachweis Halbleitercharakterisierung Labormusterapplikation
PCB-Lagen 4 8 8

PCB-Fliche 182 cm? 76 cm® + 2x 5 cm? 64 cm?

fsLv 653 kHz 1250 kHz 1250 kHz

LV Kern 2x E14/3.5/5-3F4-A160 E14/3.5/5-3F4-A160 E14/3.5/5-3F4-A160
LV Wicklung 3/2/6/4 4/6/6/2/6/2 4/6/6/2/6/2

fsav 500 kHz 1250 kHz 1250 kHz

HV Kern 2x E32/6/20-3F3-A250 E14/3.5/5-3F4-A160 E14/3.5/5-3F4-A160
HV Wicklung 20/5/5 36/6/6/2 36/6/6/2

SiC-Modul TO 247/EasyPACK1B EasyPACK2B EasyPACK2B
Besonderes - Temperaturerfassung verb. Startdynamik
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Fazit

In diesem Kapitel wurde zunichst ein Uberblick iiber die Notwendigkeit und Ansitze zur Vermeidung
des Briickenkurzschlusses bei Verarmungstyp-Transistoren vermittelt. AnschlieBend wurden Aspekte
und Uberlegungen dargelegt, welche bei der Entwicklung des Gatetreibers fiir Verarmungstyp-SiC-JFETs
beigetragen haben. Im Ergebnis konnte in dritter Generation ein Halbbriickentreiber realisiert werden,
welcher sowohl hinsichtlich der Funktionen als auch der Abmessungen fiir den Betrieb als Teilsystem
des Labormusters geeignet ist.
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5 Kommutierungszelle und Schaltverhalten

Neben anderen Aspekten kann die Leistungselektronik als ,,.Lehre des schnellen und intelligenten
Schaltens® und die Leistungstransistoren als Schalter verstanden werden. Hieraus folgt unmittelbar, dass
als statische Eigenschaften eine gute Stromleitfahigkeit mit geringem Spannungsabfall im eingeschalteten
Zustand und eine hohe Sperrspannungsaufnahme mit geringem Leckstrom im ausgeschalteten Zustand
erstrebenswert sind. Dynamisch sind hinsichtlich der Funktion des leistungselektronischen Stellglieds
schnelle und moglichst ideale Schaltflanken ohne Schaltverluste wiinschenswert. Hieraus erwachsen zum
einen Anforderungen an die Leistungstransistoren, zum anderen aber auch an die Gateansteuerung, sowie
den konstruktiven und geometrischen Aufbau der Kommutierungszellen und der Gatekreise. Vor allem im
vorliegenden Fall mit dem Ziel das volle Potenzial der Schaltgeschwindigkeit von SiC-JFETSs auszunutzen,
sind der niederinduktive Aufbau der Kommutierungszelle und des Gatekreises von entscheidender
Bedeutung. Neben diesen funktionalen Anforderungen ist die Erfassung der Stromtransienten zur Analyse
des Schaltverhaltens im kompakten niederinduktiven Aufbau problematisch.

Im Folgenden wird zunéchst in Abschn. 5.1 auf die konstruktiven Realisierungsmoglichkeiten der
Kommutierungszelle sowie die Strommesswerterfassung eingegangen, bevor nachfolgend in Abschn.
5.2 die Analyse des Schaltverhaltens behandelt wird. AnschlieBend werden geeignete Mallnahmen zur
Reduktion der Schaltverlustenergien présentiert und die beobachteten Phinomene diskutiert.

5.1 Kommutierungszelle und Kommutierungsstromerfassung

Die am hiufigsten verwendete Kommutierungszelle (vgl. Abschn. 2.1) in der Leistungselektronik
besteht aus einer Halbbriickenschaltung von zwei Leistungshalbleiterschaltern verbunden mit einem
Zwischenkreiskondensator und induktiver Belastung des Kommutierungsknotenpunktes. In Abb. 5.1
sind die betrachteten Baugruppen der Kommutierungszelle jeweils farblich voneinander abgegrenzt
dargestellt.

Die von der Firma Infineon zur Verfiigung gestellten SiC-JFET-Halbbriicken-Prototypen sind im
EasyPACK™.2B Gehiuse verpackt und mit niederinduktivem Layout zur Streifenleiterzwischenkreis-
anbindung versehen. Das SiC-Moduldesign wurde aus dem in [87] vorgestellten niederinduktiven
Si-IGBT-Moduldesign abgeleitet. Bei der Si-IGBT-Halbbriicke konnte eine Kommutierungszelle mit
insgesamt 13 nH Streuinduktivitdt aufgebaut werden, was eine Reduktion der Streuinduktivitdt um
ca. 57 % gegeniiber herkdommlichen Aufbauten darstellt. Zusammen mit der ebenfalls verringerten
Gatekreisinduktivitidt wurde die Schaltverlustenergie im Vergleich zur Referenz um 23 % vermindert.
Die EasyPACK™_-2B Modulbauform ist zur direkten Durchsteckmontage fiir Platinen mit Press-Fit
oder Lotverbindungen vorgesehen. Die Platinenmontage hat Vorteile beim Aufbau niederinduktiver
Kommutierungszellen, da giinstige und etablierte Platinenprozesstechnik genutzt werden kann.

Als Zwischenkreis wurden aufgrund der hohen Temperaturanforderungen von der Firma EPCOS entwi-
ckelte Keramikkondensatoren ebenfalls in Durchsteckmontage ausgewdhlt (siehe Abschn. 7.1). Diese
Kondensatoren weisen jeweils ca. 8 nH parasitdre Induktivitit auf.
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In Abb. 5.1 ist das Ersatzschaltbild der vorliegenden Kommutierungszelle mit den parasitidren Induktivi-
titen dargestellt.
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p . .
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SiC-Halbbriickenmodul Zwischenkreisanbindung und -verschienung

Abbildung 5.1: Ersatzschaltbild der Kommutierungszelle mit SiC-Halbbriickenmodul, Zwischenkreisanbin-
dung und Kondensatoren

Im Bereich der Zwischenkreisanbindung und Zwischenkreisverschienung sind jeweils die Induktivitéten
Ls 71 und Lg ,y rot eingeférbt, welche durch den geometrischen Aufbau und das Platinenlayout beeinflusst
werden konnen.

Neben den Anforderungen an eine moglichst niederinduktive Kommutierungszelle fiir den Betrieb (wie
z.B. eine geringe Uberspannung), stellt auch die messtechnische Erfassung der Kommutierungsstrom-
transienten zur Analyse des Schaltverhaltens eine Herausforderung dar. Dies kann im vorliegenden
Anwendungsfall nicht mit kommerziell verfiigbaren Stromsensoren geldst werden. Die meisten kommer-
ziellen Stromsensoren passen aufgrund der Bauform nicht in den verfiigbaren Raum zwischen dem Modul
oder den Zwischenkreiskondensatoren und der Leistungsplatine. Bei extremen niederinduktiven Kommu-
tierungszellen mit weniger als 1 nH Streuinduktivitidt wie in [88] miisste bereits bei der Konstruktion
der Kommutierungszelle der Stromsensor beriicksichtigt werden, falls Kommutierungsstromtransienten
aufgezeichnet werden sollen. Dies fiihrt zu einer VergroBerung der Schleifenfliche und folglich der
Streuinduktivitét.

Im folgenden Abschn. 5.1.1 wird am Beispiel der Zwischenkreisanbindung ein niederinduktives Design in
Platinenbauweise und die analytische Berechnung der Zuleitungsstreuinduktivitit erldutert. Anschlieend
wird in Abschn. 5.1.2 eine Strommesstechnik mit Sensoren auf Platinenbasis, Offline-Integration und
zugehoriger Designmethode vorgestellt und verifiziert.
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5.1.1 Zwischenkreisanbindung

In der praktischen Anwendung sind Leistungshalbleiter und Zwischenkreiskondensatoren heute meist
noch diskrete Baugruppen, welche durch den Hardwareentwickler per Zwischenkreisanbindung mitein-
ander verbunden werden miissen. Besteht der Zwischenkreis aus mehreren diskreten Kondensatoren, ist
zusitzlich eine Zwischenkreisverschienung erforderlich, um die Einzelbauteile zu einem Zwischenkreis
zu verschalten. Dabei ist zu beachten, dass diese Verbindungskonstruktionen zusitzliche Induktivititen
in das System einbringen, welche Eigenfrequenzen der diskreten Bauelemente verstimmen oder neue
Schwingkreise und Schwingmoden erzeugen konnen. Mit der sehr niederimpedanten und symmetrischen
Verbindung kann erreicht werden, dass sich der Verbund aus diskreten Kondensatoren dhnlich wie ein
grofBer zentraler Zwischenkreiskondensator verhilt und Entlastungseffekte durch die Steuerverfahren aus
Abschn. 3.2 entstehen [89].

Zur Kontaktierung der Module und Verschaltung der Halbbriicken zum Hochsetzsteller-Wechselrichter-
Verbund wurde eine achtlagige Platine ausgewéhlt. Die sechs Innenlagen weisen je einen Kupferschicht-
dicke von 105 pm auf, um den Strom des Leistungsteils fithren zu konnen. Die zwei Auflenlagen sind mit
einer Kupferschichtdicke von 35 pm aufgefiihrt, damit die Oberflichenmontage von Gatetreiberendstufen,
Spannungsmessteilern, Strommessungen, der Uberspannungsschutzschaltung und der Ansteuerung der
Vorladeschaltung zu ermoglicht wird. Die geringe Kupferschichtdicke auf den AuBlenlagen hat gegeniiber
Dickkupferaulenlagen den Vorteil, dass prozessbedingt viel kleinere Strukturen realisiert werden und
damit viele Gehduse zur Oberflaichenmontage (SMD) verwendet werden kénnen. Die Zwischenkreis-
anbindung der Leistungsmodule erfolgt lagenweise alternierend. Lage zwei, vier und sechs sind mit
negativem Zwischenkreispotenzial und Lage drei, fiinf und sieben mit positivem Zwischenkreispotenzial
verbunden. Wie im Folgenden beschrieben, wird durch die alternierende Bestromung die magnetische
Feldenergiedichte und gleichzeitig die Schleifenfliche verringert, was zu einer deutlichen Reduktion der
Streuinduktivitit fiihrt.

Legt man die in [90] vorgeschlagene Gleichung

Lo 1= Mthlg- (5.1
zl
zu Grunde, verhilt sich der Streuinduktivititsanteil eines Zuleitungsflidchenpaares L ,1 1 direkt propor-
tional zu Abstand /4, und Lange [, und reziprok proportional zu der Breite b, des stromfithrenden
Leiterplattenpaares. Unter der Annahme einer lagenweise alternierenden und homogenen Stromauf-
teilung in p gleichméBig verteilte Lagenpaare kann die Streuinduktivitit der Zuleitung Ly ;1 p einer
2n-lagigen Platine der Gesamtdicke hpcp mit

l 1 h
Logp= uobizll B % fiir Diinnkupferplatinen (5.2)
~ ——

Il-Lagen hp

grob abgeschitzt werden.

Im Vergleich zu einer zweilagigen Platine mit AuBenlagenstromfithrung weist eine alternierend ausge-
fiihrte achtlagige Platine mit Innenlagenstromfiithrung bei gleicher Gesamtdicke nach GI. (5.2) einen um
ca. 95 % reduzierten Streuinduktivitidtsanteil in der Zwischenkreisanbindung auf. Durch die mehrlagige
und alternierend bestromte Anbindung kann somit die Streuinduktivitit deutlich reduziert werden.

Bei Leiterplatten fiir hohe Stromstédrken oder Aufbauten mit Kupferplattenverschienung weisen die
Kupferlagen einen nicht zu vernachlédssigenden Anteil an der Gesamtdicke der Leiterplatte auf. Zum
einen verlieren die Annahmen fiir Gl. (5.2) damit ihre Giiltigkeit und zum anderen entsteht in den
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ausgedehnten Kupferbereichen eine Frequenzabhingigkeit bei der Stromdichte- und Feldverteilung
schon bei geringeren Frequenzen. Die Gleichung

Iy 1

Z hetrx  fiir Dickkupferplatinen (5.3)
bzl p

LGzlp_MO

beriicksichtigt diese Frequenzabhingigkeit in Form eines effektiven Abstands hefr i fiir insgesamt p
Lagenpaare. Ausgehend von einem stromfithrenden Basislagenpaar k mit dem Plattenabstand #y, der
Kupferschichtdicken mit je A¢y, x kann mit Gleichung

hewx | 206 — +/jsin (04 ) cosh () — /— jcos (o) sinh ()

hegrx = h it 5.4
eftk = fipk + O —1+cos (o) cosh () + jsin (o) sinh (o) i >4
oK = ek und
V28
1
6k pr—

v/ Tho ch,kf

ein effektiver Basislagenabstand berechnet werden. Erldauterungen und die Ableitung dieser Gleichung
sind in Abschn. A.4 im Anhang dieser Arbeit enthalten.

Die Grenzfille fiir sehr gro3e und sehr kleine Frequenzen konnen asymptotisch durch

lim hefqu = hp.k und (5.5)
f—o0 ’ ’
. 2
}I_IR)heff,k =hpx+ ghcu,k (5.6)

abgeschitzt werden.

Zur Verifikation der Gl. (5.3) wurden 2D-FEM-Simulationen der Zwischenkreisanbindung durchgefiihrt.
Zum Vergleich wurde eine zweilagige 435 um Dickkupferplatine mit 710 um Kern (PCB-20) sowie
eine Achtlagenplatine mit 105 um Kupferbelag, 150 um Kern und doppeltem 78 um FR4-Prepreg! mit
alternierender Innenlagenstromfiihrung (PCB-61) ausgewihlt. Abb. 5.2 zeigt die magnetische Induktion
der Platinenrandbereiche bei 100 A und 100 MHz im Vergleich.
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Abbildung 5.2: Feldbilder der Randgebiete bei 100 A und 100 MHz mit PCB-20 links und PCB-6i rechts

DMit FR4-Prepregs werden die zweilagige Platinen mit FR4-Kern zu Mehrlagenplatinen verpresst
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Die mittlere Induktion im Bereich der FR4-Kerne ist bei der PCB-6i-Anordnung erwartungsgemaf} um
67 % geringer als bei der PCB-20-Anordnung. Damit ist die magnetische Feldenergiedichte in diesen
Bereichen um 89 % geringer, was auch die Reduktion der Streuinduktivitdt durch die PCB-6i-Variante
verdeutlicht.

Die Frequenzabhingigkeit der Streuinduktivitit ist in Abb. 5.3 fiir beide Anordnungen PCB-20 und
PCB-6i fiir eine Zuleitungslédnge /,; von 40 mm und einer Zuleitungsbreite b,; von 40 mm dargestellt.
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Abbildung 5.3: Frequenzabhiingigkeit der Zuleitungsstreuinduktivitit Ly 4

Der Vergleich zwischen numerischer FEM-Simulation und analytischer Berechnung nach Gl. (5.3)
in Abb. 5.3 zeigt Unterschiede im Frequenzverhalten und in den absoluten Randwerten. Fiir diesen
Anwendungsfall liegt die Abweichung der analytischen Methode bezogen auf das FEM-Ergebnis im
gesamten Frequenzbereich bei unter 10 %.

AbschlieBend ist zu erwihnen, dass im vorliegenden Anwendungsfall der Anteil der Zuleitungsinduktivi-
tét, selbst bei der PCB-20-Anordnung nur etwa 10 % an der gesamten Kommutierungskreisinduktivitét
ausmachen wiirde, da die Zwischenkreiskondensatoren bereits so nah wie moglich am Halbleitermodul
platziert wurden. Trotzdem wurde die PCB-6i-Variante verwendet, da hier die Verwendung von SMD-ICs
moglich, die Verbindungsinduktivitét geringer und auch die Anbindung zu den Kondensatoren weiterer
Halbbriicken niederinduktiver ist. Des Weiteren konnte die PCB-6i-Platine insgesamt giinstiger beschafft
werden, da 105 um bei den meisten Platinenherstellern mittlerweile als Standardmaterial verfiigbar ist.

5.1.2 Erfassung der Kommutierungsstromtransienten

Die Messung des Kommutierungsstroms beim Schaltvorgang eines Halbleitermoduls ist vor allem mit
niederinduktiv aufgebauter Zwischenkreisanbindung wie bereits angedeutet eine Herausforderung. Kom-
merziell verfiigbare Strommesssysteme sind aufgrund ihrer Bauform und Abmessungen schwer in den
niederinduktiven Aufbau integrierbar. Verfiigbare, flexible und ausreichend flache Rogowskispulen®
konnten ebenfalls aufgrund der zu kleinen Spulenfliche hier nicht verwendet werden. Bei den verwende-
ten SiC-Leistungsmodulen werden im Normalbetrieb Kommutierungsstrome von bis zu 150 A erwartet.
Im Kurzschlussfall konnen hingegen ca. 1500 A auftreten. Gleichzeitig sind Stromanstiegsgeschwindig-
keiten im zweistelligen A/ns-Bereich bei der Kommutierung im Normalbetrieb zu erwarten. Daher sollte
das Strommesssystem gleichzeitig eine hohe Dynamik und einen groen Strombereich abdecken bzw.
zerstorungsfrei tiberstehen konnen.

2PEM CWT Ultra Mini
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Mit einem Shunt konnte der Kommutierungsstrom anderer SiC-Halbbriickenmodule im EasyPACK™ 1B
in einem ersten Versuch nicht zufriedenstellend gemessen werden. Die Ergebnisse dieser Messung sind
im Anhang A.8 dieser Arbeit dokumentiert. Beim Design des Shunts wurde auf einen niederinduktiven
Aufbau geachtet, sodass dieser eine Induktivitét von ca. 100 pH aufweist. Die Stroméinderungsgeschwin-
digkeit beim Kommutieren der SiC-Module erzeugt an der Induktivitit des Shunts bereits Spannungen
von mehreren Volt. Durch diese induktive Verzerrung der gewiinschten ohmschen Messspannung konnten
die Stromzeitverldufe nicht korrekt ermittelt werden. Aus diesem Grund wurde ein induktives Mess-
system zur Ermittlung des Modulstroms ipy, konstruiert, welches in den Kommutierungskreis integriert
werden kann. Die Abb. 5.4 zeigt die Messspule und das Halbleitermodul.

SiC-Modul

Rogowskispule

Abbildung 5.4: Rogowskispule mit Halbleitermodul

Im Folgenden ist das Funktionsprinzip dieses Messsystems erldutert:
Der Stromfluss iy, in den Pins des Halbleitermoduls ist proportional zum magnetische Feld und dem
Fluss Wy, in der Umgebung der Modulzuleitungen nach

ipm < Ppm = Ypmre + ¥o pm- 5.7

Dabei ist jedoch nur der Anteil W des Gesamtflusses Wpy, mit der Rogowskispule verkettet. Die zeit-
liche Stroménderung erzeugt damit eine proportionale zeitliche Flussverdnderung in der Rogowskispule
gemal

dipm, %y _ ¥pmre | 0¥ pm

= 5.8
dr dr dr dt (58)
Eine zeitliche Flussidnderung des verketteten Flusses erzeugt somit nach
d¥ di
Uirc = (i)tmrc = Mpmrc% (5.9

eine induzierte Spannung u; . in der Spule. Diese induzierte Spannung der Rogowskispule soll mit einem
hochohmigen passiven Spannungstastkopf und Oszilloskop an den Anschlussklemmen gemessen werden.
In Abb. 5.5 ist das vereinfachte Ersatzschaltbild dieser Anordnung skizziert.
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Rrc Lo xc
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Imess
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Spannungsmesssystem Rogowskispule

Abbildung 5.5: Niederfrequenz-Ersatzschaltbild der Rogowskispule mit Spannungsmesssystem

Durch den hochohmigen Abschluss mit 10 M€ ist zunéchst fiir niedrige Anregungsfrequenzen (ca. <
1 MHz) sichergestellt, dass der Messstrom ipess als vernachlédssigbar klein angenommen werden kann.
Somit wird nach

* . di . . di

Umess = Uire — <chlmess +LG,I'C CT;SS> mit chlmeserc% <10uV und
. di

U oss = Mpmmd—f’tm (5.10)

keine Riickwirkung auf das Feld oder Einfluss auf die Messgrofie ausgelibt. Anschlieend erfolgt offline
eine zeitliche Integration der digitalisierten Messkurve, wodurch sich eine HilfsgroBe W;,,,. ergibt, die

gemal

di
Y hme = / Upess 4f = Mpme / 5 (5.11)
. 1 * *
o = e Fomre =K e (5.12)

proportional zum Modulstrom ist und die Einheit des magnetischen Flusses aufweist. Der Proportionali-
tatsfaktor £* zwischen HilfsgroBBe und MessgroBe entspricht bei der Strommessung dem Kehrwert der
Gegeninduktivitét Mpy.. Um im Folgenden die Gegeninduktivitét ermitteln zu konnen, wird zunéchst
die Flussverkettung zwischen den Zuleitungen des Halbleitermoduls und der Rogowskispule bestimmt.
Dabei wird angenommen, dass die Flussverkettung zwischen Modulzuleitung und Messspule nur durch
tangentiale Feldanteile der Zuleitungen entsteht. Eine zweidimensionale Modellierung des Problems ist
somit ausreichend.

Hierzu kann eine analytische Abschitzung der Gegeninduktivitit mit der Spulenwicklungsbreite by,
Spulenhohe A, und Spulenlidnge /.. anhand der Gleichungen
A

brc *
My ~ po—hye = 6,79 nH — k* = 147 —— (5.13)
he nVs

gemif der Ausfiihrung im Anhang in Abschn. A.6 erfolgen.

Aufgrund der starken Inhomogenitit des erzeugten Feldes und der hohen Windungszahl wird die
Anordnung zusitzlich mit der Finite Elemente Software FEMM als zweidimensionales Modell untersucht.
Im Modell wird ein Strom in die Modulzuleitungen eingeprigt und der Strom der Messspule auf 0 A
gesetzt. Die Abb. 5.6 zeigt das entstehende Feldbild der Induktion bei 100 A Modulstrom.
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Abbildung 5.6: Feldbild mit Rogowskispule bei 100 A Modulstrom und 1 MHz mit markierten Halbwindungen

Eine Platinenwindung besteht aus zwei Durchkontaktierungen und zwei Leiterbahnen, je eine auf der
Ober- und Unterlage. Die Leiterbahnen liegen dabei nicht tibereinander sondern um die Achse der
gemeinsamen Durchkontaktierung um einen Winkel verdreht angeordnet. Zur Berechnung des Flusses
werden je Windung zwei virtuelle Windungen angenommen. Die Flichennormale einer virtuellen
Windung ist an der Leiterbahn auf der Oberlage und die Fldchennormale der anderen virtuellen Windung
ist an der Leiterbahn auf der Oberlage orientiert. Diese virtuellen Windungen werden im Folgenden
als Halbwindung bezeichnet. Im niichsten Schritt wird die mittlere flichennormale Induktion By jeder
Spulen-Halbwindung ausgelesen. Der Verlauf der mittleren flichennormalen Induktion entlang der
Rogowskispulen-Halbwindungen zeigt in Abb. 5.7 deutlich die 6rtliche Inhomogenitit der Feldverteilung.
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Abbildung 5.7: Mittlere flichennormale Induktion je Halbwindungen der Rogowskispule bei 100 A

Der Verkettungsfluss ergibt sich nach

h 204;
e = & 3, Bubx (5.14)
2 k=1

pmrc

als die Hélfte der Summe der 204 Halbwindungsfliisse mit Windungsfensterhdhe /. und Halbwindungs-
breite by nach GI. (5.14). Die Windungsfensterhohe entspricht der Platinendicke von 1,6 mm und die
Halbwindungsbreite dem Abstand der Durchkontaktierungen jeder Halbwindung. Mit dem Verkettungs-
fluss von 644 nWb bei 100 A Modulstrom kann eine Gegeninduktivitdt von 6,44 nH berechnet werden.
Bei einer Strominderungsrate von 1 A/ns wird an der Rogowskispule eine Spannung von 6,44 V erwartet.
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Hieraus wird ein Proportionalititsfaktor k* von 155 A/uvs berechnet. Zur Uberpriifung dieses Faktors wur-
de eine Vergleichsmessung mit einem kommerziellen Messsystem durchgefiihrt. Die Abb. 5.8 zeigt den

Vergleich der Stromzeitverliufe mit einer Pearson-Sonde® beim 2 s andauernden Kurzschlussversuch
mit einem IGBT-Modul.
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Abbildung 5.8: Vergleichsmessung mit IGBT-H-Briicke und geringer Flankensteilheit 1 %

Die Messungen mit der Rogowskispule und der Pearson-Sonde zeigen bei Verwendung des numerisch
bestimmten Proportionalititsfaktors zwar Formtreue, aber Abweichungen hinsichtlich des Absolutwerts.

Daher wird ein korrigierter Proportionalititsfaktor von 145 A/uvs verwendet, welcher durch diese und
weitere Messungen verifiziert werden konnte.

Bei hoheren Anregungsfrequenzen im zwei bis dreistelligen MHz-Bereich muss zusétzlich die Eingangs-
kapazitit des Messsystems Cess beriicksichtigt werden. Das dynamische Ubertragungsverhalten der Ro-
gowskispule wird durch die Streuinduktivitit L rc, den parasitiren Widerstand R, und die Eigenschaften

des verwendeten Spannungsmesssystems beeinflusst. In Abb. 5.9 ist das Hochfrequenz-Ersatzschaltbild
der Rogowskispule mit Messsystem dargestellt.

Rp Ry Lo rc

umessi p— Rumess ui,rci @

Cmess

Spannungsmesssystem Rogowskispule

Abbildung 5.9: Hochfrequenz-Ersatzschaltbild der Rogowskispule mit Messsystem
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Die gewohnliche Differenzialgleichung zweiter Ordnung

d’u du L Rp+R
ui,rc = %Cmessldc,rc + s <(RD +ch) Cmess + m) + Umess (1 - Drc) (515)
dr dr Rmess Rmess

beschreibt das Systemverhalten der Rogowskispule mit Spannungsmesssystem. Mit der Annahme, dass
der Messsystemwiderstand sehr grof} ist, ergibt sich daraus die vereinfachte Differenzialgleichung

- dzumess dutmess
Ujrc = Tcmessllc,rc + dr ((RD + ch) Cmess) + Umess (5.16)

und daraus die Laplace-Ubertragungsfunktion

Umess _ 1
Uj rc CmessLG,rcS2 + (RD + ch) Ciesss 1 1 .

(5.17)

Die elektrischen KenngroBen der Spule wurden mit einem Impedanzmessgeriit? aufgezeichnet. Dabei
konnte eine Selbstinduktivitdt L von 804 nH und ein Widerstand von 1,5 Q ermittelt werden. Mit
der Gegeninduktivitét Mpy. von rechnerisch 6,44 nH ergibt sich eine Streuinduktivitét Ls ;. von ca.
798 nH. Die verwendete Spannungsmessung mit zehnfacher Dimpfung und 300 MHz Grenzfrequenz
hat eine Eingangskapazitit Cy,ess von weniger als 12 pF und einen Eingangswiderstand Rpess von
10 MQ. Mit einer Kapazitit von 12 pF weist der Reihenschwingkreis eine Resonanzfrequenz von
51,4 MHz auf. Das Diampfungsmal des Kreises liegt dabei bei 0,0029. Durch die schwache Dampfung
entstehen bei Anregungen mit hochfrequenten Anteilen in der Ndhe der Resonanzfrequenz ungewiinschte
Schwingungsiiberh6hungen im Messsystem. Um auch bei hohen Stromflankensteilheiten eine moglichst
formtreue Ubertragung des Zeitsignals zu erhalten, kann ein zusitzlicher Reihenwiderstand Rp zur
Dampfung eingesetzt werden. Nach

Rp = 2Dy | =% _ Ry (5.18)

ist bei der gewiinschten Dampfung von 1/v/2 ein zusitzlicher Widerstand Rp von 363 Q notwendig,
welcher durch zwei Reihenwiderstdnden 330 € und 33 Q zusammengesetzt werden konnte. Die Strom-
messung weist mit den gewihlten Bauteilen bei 12 pF maximaler Kapazitiit somit eine minimale Grenz-
frequenz fzgg von 51,7 MHz auf. Die Grenzfrequenz kann mit Hilfe der Gleichung

2
1 2Lcr,rc - Cmess (RD + ch)z + \/(Cmess (RD +ch)2 - 2LG71‘C> + 4L%y,rc

f3dB = E 2CmeSSL2

o,1c

(5.19)

auch fiir andere Strommesssysteme gleicher Bauart und Funktionsweise in Abhéingigkeit der System-
parameter berechnet werden. In Abb. 5.10 sind die Tastkopfspannung uess und der daraus errechnete
Modulstrom i, Messsystem mit und ohne Dampfungswiderstand Rp beim Schalten des SiC-JFET-
Moduls dargestellt.

Es wird deutlich, dass im schwach geddampften Fall Verzerrungen des berechneten Stromverlaufs auftre-
ten. Beim schwach geddmpften Betriebsfall werden im Stromflankenspektrum enthaltene Schwingungen
mit Frequenzen nahe der Messsystemeigenfrequenz verstérkt. Diese Verzerrung kann mit dem Damp-
fungswiderstand Rp wirkungsvoll unterdriickt werden. Somit konnte eine Methode vorgestellt werden,
die dem Anwender ermoglicht, ein Strommesssystem auf Platinenbasis zu erstellen, welches fiir den
jeweilig vorliegenden Anwendungsfall anpassbar ist.

“Hioki 3522 100 kHz
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Abbildung 5.10: Auswirkungen des Dampfungswiderstands Rp auf die Messgrofie umess und das Ergebnis ipm

5.2 Schaltversuche

Zur Ermittlung der Schaltverlustenergien der SiC-Leistungsmodule wurde eine Halbbriicken-Schaltver-
suchsplatine und eine Gatetreiberplatine entworfen, welche bereits exakt die Kommutierungszelle sowie
die Gatetreiberschaltung des SiC-Wandlersystems aufweist und zudem mit zugédnglichen Messpunk-
ten ausgestattet ist. Mit dieser Versuchsanordnung wurden Doppelpulsversuche durchgefiihrt, um das
Schaltverhalten zu untersuchen. Da es sich sowohl bei den Halbleitermodulen als auch Zwischenkreis-
kondensatoren um Prototypen und beim Gatetreiber um eine Eigenentwicklung handelt, soll mit dieser
Voruntersuchung sichergestellt werden, dass potenziell auftretende unerwiinschte Effekte in erster Linie
messbar sind und dariiber hinaus GegenmafBinahmen entwickelt und getestet werden konnen.

In [91] wurde beim schnellen Einschalten des Lowside-SiC-Halbbriickentransistors der Effekt des
parasitiren Aufsteuerns > des Highside-SiC-Halbbriickentransistors beschrieben. Die hierbei auftre-
tenden erhohten Briickenquerstréme erzeugen zusétzliche Schaltverluste in beiden Transistoren der
Halbbriicke. Neben der Sperrverzugsladung der Highside-Diode Q. und der zur Umladung der Aus-
gangskapazitit notwendigen Ladungsmenge Qg wird dabei eine zusitzliche Ladung Qs im Zeitverlauf
des Kommutierungsstromes messbar. Um das volle Potenzial der SiC-Transistoren nutzbar zu machen
und eine minimale Schaltverlustenergie zu erreichen, ist es notwendig, diesen Effekt zu unterdriicken.
Des Weiteren wurden in [92] unerwiinschte Schwingungen beim Abschalten von SiC-FETs in Halb-
briickenanordnung dokumentiert, welche bei groBerem Gatewiderstand verstirkt auftreten. Bei beiden
Effekten ist der durch Spannungsidnderung am Ausgang duss/ac hervorgerufene Verschiebestrom g, iiber
die Riickwirkungskapazitit Cy, ursidchlich fiir das Auftreten.

> )engl. shoot-through



5. Kommutierungszelle und Schaltverhalten 89

5.2.1 Briickenquerstrom durch parasitdres Aufsteuern

Zur Erlduterung des Effekts beim parasitiren Aufsteuern des Highside-Transistors ist in Abb. 5.11 das
Ersatzschaltbild der SiC-JFET-Halbbriicke beim Einschalten des Lowside-Transistors dargestellt. Neben
der blau gekennzeichneten Riickwirkungskapazitit kann auch die blau markierte gemeinsame Induktivitéit
mit dem Lastkreis Riickwirkungen auf den Gatekreis erzeugen. Die Spannung an der Induktivitit, welche
wihrend der Stromtransienten entsteht, wirkt jedoch, wie in [91] beobachtet, einem Briickenquerstrom
entgegen.

”gt,hﬂD Cin

Ly ofth
I

Abbildung 5.11: Ersatzschaltbild der SiC-Halbbriicke mit externen Kapazititen und Kommutierungszelle
(Einschalten)

Wihrend der Verriegelungszeit sind als Anfangsbedingung der Betrachtung beide Transistoren ausge-
schaltet und der Kommutierungsstrom flie3t iiber die intrinsische Freilaufdiode des Highside-Transistors.
Im stromlosen Fall ist lediglich die Ausgangskapazitit Cy, , des Highside-Transistors entladen. Durch
ein Ansteigen der Ausgangsspannung u; des Lowside-Gatetreibers wird die Gate-Source-Kapazitit
des Lowside-Transistors aufgeladen, bis dessen Kanal leitfdhig wird. Der Drainstrom g steigt durch
den sinkenden Durchlasswiderstand bei anliegender Drain-Source-Spannung zunéchst bis auf den Wert
des Kommutierungsstroms 1, an. Die zeitliche Stroménderung im Kommutierungskreis erzeugt eine
Spannung an den parasitaren Kommutierungsinduktivitidten L, Ly, und Ls ;i und reduziert die Drain-
Source-Spannung ugs 1 des aufkommutierenden Transistors (siche Abb. 5.11). Der Strom durch die Body-
Diode des abkommutierenden Transistors sinkt gemaf der Knotenregel auf null, sobald der Drainstrom
des Lowside-Transistors die Kommutierungsstromstérke erreicht. Durch die Ladungstrigeriiberflutung
der Sperrschicht der abkommutierenden intrinsischen pn-Diode sinkt deren Strom weiter auf negative
Werte, was zum Ausrdumen der Speicherladung beitrigt. Wihrend des Ausrdumens der Speicherladung
wird die intrinsische pn-Diode sperrfihig, was einen Anstieg der Drain-Source-Spannung ugs , zur Folge
hat. Im stromlosen Fall ist die Diode hingegen sofort sperrfihig und es tritt nur ein Verschiebestrom auf.
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Eine zeitliche Anderung der Drain-Source-Spannung ist nach

Cys - Cug .

dugs
dr

dugs

fCog = dt

dg (5.20)
stets mit einem Verschiebestrom durch die Riickwirkungs- und Gate-Source-Kapazitit des Bauteils
verkniipft. Bei Spannungsflankensteilheiten dusn/dc von 30 % ergeben sich beim vorliegenden SiC-
JFET-Halbleitermodul aufgrund der spannungsabhingigen Drain-Gate-Kapazitit Verschiebestrome
im Bereich von 5 A bis 25 A fiir die Dauer der Spannungsflanke. Ist die Gate-Kreis-Impedanz des
abkommutierenden Highside-JFETs zu hoch, um diesen Strom treiberseitig abzufiihren, kann dessen
Steuerkapazitiit Cy , aufgeladen werden. Wird bei diesem Vorgang die Schwellenspannung iiberschritten,
fangt der abgeschaltete Transistor an zu leiten, was in einem zusitzlichen Briickenquerstrom ig , resultiert.
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Abbildung 5.12: Verringerung des Briickenquerstroms beim Einschalten durch externe Gate-Source-Konden-
satoren bei 25 °C Sperrschichttemperatur
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Zur Unterdriickung dieses Effekts muss die Gate-Kreis-Impedanz des Ausschaltpfades folglich so gering
wie moglich gewdhlt werden. Daher wurden zur Ansteuerung der Module eine niederohmige MOSFET-
Endstufe® in Oberflichenmontage mit zugehorigen Keramikkondensatoren und Schottky-Diode” im
Ausschaltkreis direkt auf der Leistungsplatine in Modulnéhe aufgebaut. Zusitzlich sind direkt an den
Gate-Source-Pins des Leistungsmoduls externe Kondensatoren Cyj und C;, vorgesehen (in Abb. 5.11 rot
markiert). Diese Kondensatoren sind mit der minimal realisierbaren Impedanz an den Steuerkreis der
SiC-JFETs angebunden und wirken im Idealfall wie eine VergroBBerung der Gate-Source-Kapazitit.

In Abb. 5.12 ist das Einschaltverhalten der SiC-Halbbriicke bei Kommutierungsstrémen von 0 A, 75 A
und 150 A fiir verschiedene externe Kondensatoren als Scharparameter dargestellt. Im Zeitverlauf des
Drainstroms iq ist deutlich zu erkennen, dass der parasitire Briickenquerstrom trotz der leistungsfihigen
9 A-Endstufe auftritt, jedoch wirkungsvoll durch externe Kondensatoren reduziert werden kann. Bei dem
verwendeten EasyPACK-2B-Modul mit acht SiC-JFETs je Schalter wird bei 800 V eine Ladung von ca.
0,8 uC zum Umladen erwartet, woraus geschlossen werden kann, dass bei 10 nF externer Kapazitit bei
Raumtemperatur kein Querstrom mehr auftritt. Die dargestellten Verlustleistungen py, und Verlustenergie-
mengen im abkommutierenden JFET in Abb. 5.12 konnen mit dieser MaBnahme wie gewiinscht reduziert
werden. Allerdings wird neben dem gesteigerten Bedarf an Treiberleistung durch die externe Kapazitit
gleichzeitig auch die Schaltgeschwindigkeit vermindert. Letzteres kann gut an den Zeitverldufen der
Drain-Source-Spannung ugs 1 abgelesen werden. Durch die verminderte Schaltgeschwindigkeit steigen
die Einschaltverluste mit 10 nF bereits wieder an, weswegen eine externe Kapazitit von 6,8 nF fiir
alle weiteren Versuche als Kompromiss ausgewihlt wurde. Eine weitere Mdoglichkeit das parasitére
Aufsteuern zu unterdriicken, besteht darin, den Gate-Widerstand im Einschaltpfad zu erh6hen. Damit
wird der aufkommutierende FET langsamer eingeschaltet, wodurch sich die Spannungsinderungsrate
reduziert. Im Abschn. 5.2.3 wird diese MaBBnahme diskutiert, bei der gesteigerte Schaltverluste und
weitere unerwiinschte Effekte auftreten.

Die Schwellenspannung der verwendeten SiC-JFETs nimmt mit steigender Temperatur von 25 °C auf
175°C um ca. 1 V ab. Es ist daher zu erwarten, dass bei hohen Sperrschichttemperaturen wieder eine
Erhohung des Briickenquerstroms auftritt. Die Abb. 5.13 zeigt das Einschaltverhalten mit 6,8 nF externer
Kapazitit bei Sperrschichttemperaturen von 75 °C bis 175 °C fiir Kommutierungsstrome von 0 A, 75 A
und 150 A zur Uberpriifung dieses Effekts. Die dargestellten Verldufe der Drain-Source-Spannung ugs
und des Stroms der intrinsischen Diode ix ;, des abkommutierenden Transistors wurden mit

ugsh = Uk — ugs) — Lo 2k - & und (5.21)

Ikh =l —IL (5.22)

aus den gemessenen Verldufen der Drain-Source-Spannung u4s und des Drainstroms iq des aufkom-
mutierenden Transistors sowie des Laststroms /. berechnet. Fiir die Berechnungen wurde die in der
Spannungsmessung enthaltene Induktivitét Ls , von 11 nH verwendet, welche mit Hilfe des induktiven
Spannungseinbruchs in der ersten Phase des Stromanstiegs identifiziert werden konnte (z.B. im Zeitbe-
reich von 35 ns bis 50 ns in Abb. 5.12 bei 150 A). Im stromlosen Zustand kann durch die Erhohung der
Sperrschichttemperatur keine Vergroerung der Ladungsmenge festgestellt werden. Da auch bei hoheren
Kommutierungsstromen die Spannungsinderungsraten nicht signifikant durch einen Temperaturanstieg
beeinflusst werden, kann gefolgert werden, dass eine Vergroerung der Ladungsmenge bei steigender
Temperatur auf eine erhohte Speicherverzugsladung der intrinsischen pn-Diode des SiC-JFETSs zuriickzu-
fiihren ist. Analysen zur Aufteilung der Erholungsladung Q.. in Speicherverzugsladung Q,,, Ladung
durch kapazitive Verschiebestrome Qys und Ladung durch Briickenquerstrome Qg sind bereits in [91]
gefiihrt und sollen hier nicht betrieben werden.

OIXDN-609SI
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Abbildung 5.13: Verringerung des Briickenquerstroms bei unterschiedlichen Sperrschichttemperaturen durch
6,8 nF externe Kapazitit

In Abb. 5.14 ist der Einfluss der externen Kapazititen sowohl auf das Einschalt- als auch auf das Aus-
schaltverhalten bei 150 A dargestellt. Gezeigt sind die Zeitverldufe der Drain-Source-Spannung ugs , des
Drainstroms iq 1, der an den Modulanschliissen gemessenen Gate-Source-Spannung u | (siche Abb. 5.11)
sowie die Verlustleistung fiir den aufkommutierenden Transistor p; als auch fiir den abkommutierenden
Transistor p,. Die maximalen Anderungsraten der Drain-Source-Spannung dvssi/dc und des Drainstroms
dia;/dt sowie die Einschaltverlustenergie E,y,, die Ausschaltverlustenergie Ef aber auch die Reverse-Reco-
very-Verlustenergie E.. konnen ebenfalls abgelesen werden. Bei den Spannungsflankensteilheiten wird
bei beiden Schaltvorgingen erst ab 10 nF externer Kapazitét eine deutliche Verringerung sichtbar. Beide
Schaltvorginge werden durch die externe Kapazitit erwartungsgemail etwas verzdgert. Mit der zusétzli-
chen externen Kapazitit wurde eine wirkungsvolle Methode zur Verminderung des Briickenquerstroms
und der Schaltverluste gefunden. Im Folgenden Abschn. 5.2.2 wird daher die Parameterabhédngigkeit des
Schaltverhaltens und der Schaltverluste mit 6,8 nF im Gatekreis untersucht.
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Abbildung 5.14: Briickenquerstrom mit externen Gate-Source-Kondensatoren bei 150 A und 800 V

5.2.2 Parameterabhangigkeit des Schaltverhaltens und der Schaltverluste

Das Schaltverhalten und die Schaltverlustenergien hingen neben der Gate-Ansteuerung auch von der
Zwischenkreisspannung u,x, dem geschalteten Strom ix und der aktuellen Sperrschichttemperatur ¥ der
Halbleiterbauelemente ab. Die Abb. 5.15 zeigt sowohl das Einschalt- als auch das Ausschaltverhalten als
Kurvenschar bei unterschiedlichen Zwischenkreisspannungen, einer Sperrschichttemperatur von 150 °C
und einem Kommutierungsstrom von 150 A.

Wihrend sich die Ausschalt- und Reverse-Recovery-Verlustenergien in etwa linear mit der Zwischen-
kreisspannung dndern, zeigen die Einschaltverluste ein deutlich progressives Wachstumsverhalten. Die
Reverse-Recovery-Ladungsmenge erhoht sich bei steigender Zwischenkreisspannung, da zur Aufnahme
der Sperrspannung eine groflere Raumladungszone erforderlich ist und somit auch mehr Ladungstriger
ausgeraumt werden miissen. Auffillig ist, dass in der Gate-Source-Spannung bei Einschalten mit hohen
Zwischenkreisspannungen oberhalb von 600 V eine Oszillation auftritt.
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Abbildung 5.15: Einfluss der Zwischenkreisspannung, Schaltverhalten bei 150 A und 150 °C

In Abb. 5.16 sind die Signalverldufe beim Schalten des SiC-JFET-Halbleitermoduls als Kurvenschar bei
verschiedenen Kommutierungsstromen dargestellt.

Die Einschaltspannungsflanke zeigt bei steigenden Stromstéirken erwartungsgemif eine Verzégerung,
da der Stromanstieg hierbei immer gleichformig ablduft und es bei hoheren Stromen langer dauert
bis der Kommutierungsstrom erreicht ist. Die Stromanstiegsgeschwindigkeit bis zum Erreichen des
Miller-Plateaus ist dabei von der Transkonduktanz, dem Anstieg der Steuerspannung uz&l und dem
durch den Spannungsabfall an der Kommutierungskreisstreuinduktivitit verursachten Verschiebestrom
durch die Riickwirkungskapazitit abhédngig. Durch die Erhohung der Speicherladungsmenge in der
abkommutierenden intrinsischen Diode bei hoheren Stromen nimmt auch die Reverse-Recovery-Ladung
zu. Eine Oszillation der Gate-Source-Spannung wie in Abb. 5.15 ist ebenfalls zu beobachten und tritt
hier erst bei Kommutierungsstromen oberhalb von 100 A auf.
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Abbildung 5.16: Einfluss des Kommutierungsstromes, Schaltverhalten bei 800 V und 150 °C

Beim Ausschalten wird die Spannungsflankensteilheit bei kleinen Stromen mafgeblich durch die Kom-
mutierungsstromstirke bestimmt, da die Ausgangskapazitit der Halbbriicke durch diesen aufgeladen
werden muss bevor auf die intrinsische Diode kommutiert wird. Der Kanal des Lowside-JFETs ldsst
bereits vor der Kommutierung durch die schnelle Gateansteuerung keinen Stromfluss mehr zu. Aufgrund
dieser Tatsache ist es moglich, mit unipolaren Transistoren sehr geringe Abschaltverlustenergien zu
erreichen. Bei steigenden Kommutierungsstromstidrken wird die Gateriickwirkung durch den schnelleren
Spannungsanstieg grofler, der auftretende Verschiebestrom wirkt der Entladung der Steuerspannung
u;SJ entgegen, wodurch die Spannungsanstiegsgeschwindigkeit begrenzt wird. Dieser Effekt ldsst sich
ebenfalls an den Kurven der gemessenen Gate-Source-Spannung ug | ablesen. Die Schaltverlustenergien
Eon und Eofr zeigen ein mit dem Laststrom progressives Wachstum, wihrend die Reverse-Recovery-

Verluste E,.. degressiv wachsen.

Das Schaltverhalten bei verschiedenen Sperrschichttemperaturen ist an den in Abb. 5.17 dargestellten
Zeitverlaufen ablesbar. Wie bereits in Abschn. 5.2.1 diskutiert, steigt die Reverse-Recovery-Ladung mit
der Sperrschichttemperatur an, wodurch die Zeitverldufe beim Einschalten beeinflusst werden.
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Abbildung 5.17: Einfluss der Sperrschichttemperatur, Schaltverhalten bei 150 A und 800 V

Beim Ausschalten ist hingegen keine Temperaturabhingigkeit feststellbar. Die gemessene Gate-Source-
Spannung ugs zeigt die bereits in Abb. 5.15 und Abb. 5.16 festgestellten hochfrequenten Oszillationen,
welche mit zunehmender Sperrschichttemperatur ebenfalls verstirkt auftreten. Ursache und parasitire
Wirkung dieser sehr hochfrequenten Oszillationen werden im folgenden Abschn. 5.2.3 diskutiert und
analysiert.

Abschlielend sind die Schaltverlustenergien getrennt nach Einschaltverlusten, Ausschaltverlusten und
Reverse-Recovery-Verlusten in Abb. 5.18 in Abhingigkeit der Kommutierungsstromstérke als Kurven-
schar aufgetragen. Als Scharparameter wurden Zwischenkreisspannungen von 400 V, 600 V und 800 V
sowie Sperrschichttemperaturen von 125 °C, 150 °C und 175 °C dargestellt. Die Einschaltverlustenergie
E,n dominiert aufgrund des deutlich langsamer ablaufenden Einschaltvorgangs und macht etwa 60 %
bis 70 % der gesamten Schaltverlustenergie aus. Durch das temperaturabhingige Reverse-Recovery-
Verhalten der intrinsischen pn-Diode des SiC-JFETs zeigen die Einschaltverluste E,, und auch die
Reverse-Recovery-Verluste E... eine leichte Temperaturabhéngigkeit, wiahrend die Ausschaltverluste
Eqg temperaturunabhiéngig sind.
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Abbildung 5.18: Schaltverlustenergien bei 25 °C,100 °C und 150 °C sowie 400 V, 600 V und 800 V

Mit einer Erhohung der Zwischenkreisspannung ist bei allen Verlustenergien eine deutlich iiberproportio-
nale Steigerung festzustellen. Vor allem bei der Dimensionierung aber auch der Betriebsfiihrung von
Systemen mit variabler Zwischenkreisspannung ist dieser Zusammenhang zu beriicksichtigen.

5.2.3 Parasitdre Hochfrequenzoszillationen beim Einschalten

Im vorangestellten Abschn. 5.2.2 wurde bereits auf Hochfrequenzoszillationen im dreistelligen MHz-
Bereich bei der Gate-Source-Spannungsmessung wihrend des Einschaltvorgangs des SiC-JFET-Halbbrii-
ckenmoduls hingewiesen. Bei einem Einschaltvorwiderstand R o, von 0 €2 konnte jedoch im Messbereich
bis 200 A Kommutierungsstrom keine negative Auswirkung auf das Schaltverhalten festgestellt wer-
den. Eine weitere Ansatzmoglichkeit zur Reduktion des Briickenquerstroms ist, wie bereits in Abschn.
5.2.2 angedeutet, die Verminderung der Schaltgeschwindigkeit durch vergroBerte Einschaltwiderstinde.
Beim Versuch die Einschaltwiderstinde zu vergrofern traten die im Folgenden beschriebenen uner-
wiinschten Effekte auf. Die Abb. 5.19 zeigt das Einschalten mit 6,8 nF externer Kapazitit bei 800 V
Zwischenkreisspannung und 25 °C Sperrschichttemperatur.

Dabei wurde sowohl mit 0 Q als auch 1  Einschaltwiderstand gearbeitet und es sind Kommutierungs-
strome von 150 A,175 A und 200 A dargestellt. Bei 150 A und 1 Q tritt die Hochfrequenzoszillation im
Zeitbereich 100 ns - 160 ns deutlich im Zeitverlauf der Gate-Source-Spannungsmessung hervor. Der SiC-
JFET arbeitet hier schon im aktiven Bereich, da der Laststrom bereits vollstindig kommutiert wurde.

Wird der Laststrom auf 175 A vergroBert, schwingt die Oszillation stirker auf und die gemessene
hochfrequente Wechselspannung am Gate-Anschluss erreicht einen Amplitudenwert von ca. 10 V. Bei
der gemessenen Frequenz und Spannungsamplitude muss angenommen werden, dass im Gate-Source-
Kreis sehr hohe Strome flieBen. Gleichzeitig ist im Zeitbereich nach 120 ns neben einer Hochfrequenten
Schwingung eine deutliche Verminderung der Spannungsinderungsrate der Drain-Source-Spannung
beobachtbar. Trotzdem schaltet der Transistor vollstindig ein, womit die Schwingungen im Zeitbereich
nach 180 ns wieder abklingen.

Die SiC-JFET-Halbbriicke zeigt bei 200 A Laststrom zunichst ein dhnliches Verhalten. Im Zeitbereich
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nach 120 ns beginnt wieder das Aufschwingen der Hochfrequenzoszillation ebenfalls auf einen Ampli-
tudenwert von ca. 10 V. Allerdings dndert die Spannungsinderungsrate der Drain-Source-Spannung
hier ihr Vorzeichen, die Drain-Source-Spannung beginnt zu steigen und auch die Gate-Source-Span-
nung beginnt zu fallen. Die Halbbriicke schaltet somit selbsttiitig in einen oszillierenden Zustand im
aktiven Bereich des JFET, wobei der Mittelwert der Gate-Source-Spannung um einen Wert oberhalb
der Schwellenspannung oszilliert. Dieser oszillierende Zustand der Halbbriicke ist stabil und bleibt
solange bestehen, bis die Kurzschlusserkennung des Treibers ausgelost wird und den Lowside-JFET
wieder abschaltet. Im Stromzeitverlauf der Kommutierungsstrommessung sind erwartungsgemal keine
Oszillationen zu erkennen, da die Grenzfrequenz des Messsystems wie in Abschn. 5.1.2 beschrieben
etwa eine Grofenordnung unterhalb der Oszillationsfrequenz liegt. Das beobachtete Phinomen beim
Einschalten von SiC-Halbleitermodulen ist in der Literatur bisher nicht dokumentiert.
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Abbildung 5.19: Oszillationen und Selbstabschaltung bei erhéhtem Einschaltwiderstand Rg on

Die fouriertransformierten Zeitsignale der Gate-Source-Spannung in Abb. 5.20 zeigen bei 1 Q Einschalt-
widerstand deutlich erhohte Amplituden im Frequenzbereich zwischen 200 MHz und 450 MHz. Zur
verbesserten Frequenzanalyse der Schaltflanken der Drain-Source-Spannung wurde das Signal zeitlich
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gespiegelt erweitert, da andernfalls durch den spektralen Leakage-Effekt Frequenzanteile der eingefiihr-
ten kiinstlichen Flanke bei r = 0 die vergleichsweise kleinen Amplituden der Hochfrequenzoszillation
tiberdecken. Die erhohten Amplituden liegen bei den gleichen Frequenzen wie bei der Gate-Source-
Spannung, was vor allem in der 200 A Messung gut zu erkennen ist.
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Abbildung 5.20: Fourieranalyse der Oszillationen bei erhohtem Einschaltwiderstand Rg on

Aus den auftretenden Oszillationsfrequenzen im dreistelligen MHz-Bereich kann geschlossen werden,
dass es sich um einen Schwingkreis sehr “nah“ an den Halbleiterchips bzw. innerhalb des Moduls
handeln muss. Die Halbbriicke wird vermutlich durch eine unsymmetrische Ansteuerung, einen instabiler
JFET-Arbeitspunkt wie in [93] bzw. [92] oder einen Halbleitereffekt wie z.B. die PETT-Oszillationen
[94] zum Schwingen angeregt. Des Weiteren tritt kein Einzelton hervor, sondern eine Schwingung
mit verdnderlicher Frequenz, weswegen vermutlich eine der intrinsischen Halbleiterkapazititen einen
mafgeblichen Teil des Schwingkreises darstellt. Da im Halbbriickenmodul acht SiC-JFETsS je Schalter
verbaut sind, kdnnen vielfiltige Schwingkreise mit den parasitiren Elementen bzw. Schwingungsmoden
mit der Modulgeometrie auftreten. Dieses Verhalten der Halbbriicke konnte mit den verfiigbaren SiC-
JFET-Modellen durch Simulationen bisher nicht nachgestellt werden. Auf eine vollstindige Analyse wird
an dieser Stelle verzichtet, da es Ziel dieser Arbeit ist im Systemeinsatz ein moglichst verlustarmes und
zuverldssiges Schalten zu erreichen, was mit dem SiC-Halbbriickenmodul bei 0 Q Einschaltwiderstand,
0 Q Ausschaltwiderstand und 6,8 nF externer Kapazitit erreicht worden ist.

Fazit

Es wurde gezeigt, dass Zwischenkreisverschienungen auf Basis von Mehrlagenleiterkarten mit lagenweise
alternierender Bestromung eine signifikante Reduktion der Zuleitungsinduktivitit ermoglichen und
somit zum niederinduktiven Kommutierungszellendesign beitragen. Mit der Rogowskispule mit offline-
Integration wurde ein kostengiinstiges Messsystem beschrieben und verifiziert, welches durch das flexible
Design die Erfassung von Kommutierungsstromtransienten in niederinduktiven Kommutierungszellen
ermoglicht. Nachfolgend konnte das Schaltverhalten des SiC-Modul-Prototyps charakterisiert werden.
Das Verlustenergie erzeugende Phidnomen des Briickenquerstroms konnte dabei durch eine externe
Kapazitit unterdriickt werden. Ein schwingungsbehaftetes instabiles Einschalten der JFETs bei erhohten
Einschaltwiderstdnden wurde erstmalig dokumentiert und analysiert.
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6 Kuhlung der Leistungshalbleiter

In diesem Kapitel wird ausschlieBlich die Kiihlung der Leistungshalbleiter betrachtet. Bei Fahrzeugan-
wendungen sind neben den in die Bodenplatte integrierten Pin-Fin-Kiihlern [95] bereits leistungsfihige
doppelseitige Halbleiterkiihlungen im langjdhrigen kommerziellen Einsatz [96], was jedoch die Ent-
wicklung spezieller Gehduseformen erfordert. Da beide Kiihlkonzepte fiir die vorliegende Arbeit nicht
darstellbar waren, wurde ausgehend vom Gehéuse der verfiigbaren Prototyp-Module und den bekannten
leistungsfihigen Kiithlmethoden ein eigenes Kiihlkorperdesign simulationsgestiitzt erarbeitet, hergestellt,
auf Halbbriickenbasis charakterisiert und validiert und darauf aufbauend eine Systemlosung fiir das
Labormuster abgeleitet.

Die EasyPack"™2B Gehiuse der SiC-Halbbriicke werden in der industriellen Applikation auf geschlos-
sene Wasserkiihler oder Luftkiihlkdrper montiert und sind einseitig zu kiihlen. Bei der Gehduseform
handelt es sich zudem um ein Gehiuse ohne Bodenplatte. Die duflere Kupferfliche des DCB wird somit
thermisch direkt an den Kiihlkorper angebunden. Diese thermische Anbindung erfolgt in den meisten
Fillen durch Wirmeleitpasten oder andere TIMs!). Insbesondere bei Wirmeleitpasten entsteht durch die
geringe Wirmeleitfihigkeit (0,2 W/mk bis 10 W/mk) ein erheblicher thermischer Widerstand, typischer
Weise in der dhnlicher GroBenordnung wie der interne thermische Widerstand von der Sperrschicht bis
zur duferen Kupferkontaktfliche des Halbleitermoduls.

Im Rahmen dieser Arbeit wird ein offener Wasserkiihler zur direkten Kiihlfluidanstréomung der Mo-
dulunterseite ausgewdihlt, um einen moéglichst geringen thermischen Widerstand zu erzielen, damit
eine gute Ausnutzung der Leistungshalbleiter erreichbar ist. Eine Optimierungs- und Umsetzungs-
form dieser Art der Kiihlung ist von der Firma Danfoss Silicon Power patentiert und wird unter dem
Namen ShowerPower® vermarktet. Diese wurde in [97] erstmalig fiir Fahrzeuganwendungen vorge-
schlagen. Vorteil der Methode ist neben der guten Kiithlung vor allem, dass das Material des Kiihlers
und Turbulenzkorpers keine hohe Wirmeleitfihigkeit aufweisen muss und daher aus nahezu beliebigen
Materialien hergestellt werden kann. ShowerPower® wird jedoch nicht fiir Module ohne Bodenplatte
bzw. EasyPack™2B Module angeboten. Aus diesem Grund wurde in einem ersten Schritt ein eigenes
Design eines Kiihlkorpers fiir ein solches Halbleitermodul entworfen. AnschlieBend wurde per numeri-
scher Stromungsmechanik-Simulation(CFD-Simulation) des Fluidkiihlkorpers eine thermische Analyse
durchgefiihrt, ein Prototyp hergestellt und charakterisiert. In einem letzten Schritt wurde das Design durch
CFD-Simulation gestiitzt auf die Systemebene erweitert und mechanische Funktionen integriert, sodass
die Verrohrung bzw. Verschaltung der Einzelkiihler zusatzlich als Montageplatte verwendet werden kann.

6.1 Design und Simulation des Halbbrickenkuhlkorpers

Das 3D CAD Modell des Kiihlers wurde mit dem Programm ,Inventor 2014* der Firma Autodesk
entworfen. In Kombination mit dem Software-Zusatzmodul ,,Simulation CFD 2014 zur numerischen
FEM-Analyse konnen fluiddynamische Probleme gelost werden. Abb. 6.1 zeigt das aus der Fluidwanne,
dem Turbulenzkdorper, der Dichtung und dem bestiickten DCB des SiC-Halbbriickenmoduls bestehende
3D Modell.

DTermal Interface Materials
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Abbildung 6.1: 3D-Modell des Halbbriickenkiihlkorpers

Zur Uberpriifung und Abschitzung der Kiihlwirkungen und des Druckabfalls wurden CFD-Simulationen
durchgefiihrt. Abb. 6.2 und Abb. 6.3 zeigen das Ergebnis einer Simulation bei einer Einlauftemperatur
von 60 °C, einem Volumenstrom von 3 dm’/min, 704 W Verlustleistung je Modul (d.h. 44 W Wirme je
Die) und destilliertem Wasser als Kithlmedium. In Abb. 6.2 ist nur der Bereich niedriger Temperaturen
bis 76 °C farblich skaliert, um die Temperaturverteilung im Fluid sichtbar zu machen.

Fluidtemperatur 9 in °C

60

Abbildung 6.2: Simulationsergebnis zur Fluidtemperaturverteilung im Halbbriickenkiihlkérper

Die Fluidstromung wurde als Satz aus Partikelspuren angedeutet, welche temperaturabhiingig eingeférbt
sind. Neben diesen ist die Fluidtemperatur in der eingefirbten Schnittebene im Uberstromungsbereich
der Miander direkt unterhalb der DCB dargestellt. Bei dieser Simulation wird das Kiihlmittel durch die
Fluidwanne im Zentrum des Halbleitermoduls in die Mianderstruktur des Turbulenzkorpers eingespeist
und an den Rindern des DCB in den Auslauf der Fluidwanne abgegeben. Sowohl vier duf3ere als auch
vier innere Dies sind im Modul jeweils parallel zu einem Bauelement der Halbbriicke zusammenge-
fasst. Aufgrund des positiven Temperaturkoeftizienten der Verluste beim SiC-JFET entsteht im realen
System ein hier nicht beriicksichtigter Ausgleichseffekt, durch den sich die Sperrschichttemperaturen
anndhern und die Verlustverteilung inhomogenisiert wiirde. Neben diesem Ausgleichseffekt wirkt zudem
die ebenfalls nicht beriicksichtigte potenziell unsymmetrische Anbindung der einzelnen Dies auf die
Belastungsverteilung. Die Vernachldssigung beider Effekte verhindert, dass Sperrschichttemperaturen
exakt berechnet werden konnen. Fiir eine Abschitzung ist die Genauigkeit jedoch ausreichend. Da die
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inneren Dies auf einer groleren DCB-Kupferflache aufgebracht sind und zusétzlich von kiihlerem Fluid
angestromt werden, erreichen diese in der Simulation etwa 155 °C, wihrend die dulleren mit 162 °C
etwas wirmer werden.

Insgesamt ist zu bemerken, dass die Fluidtemperaturverteilung direkt am DCB stark inhomogen ist.
Unterhalb der Dies erreicht das deionisierte Wasser Temperaturen, die etwa 16 °C oberhalb der Einlauf-
temperatur und 12 °C oberhalb Auslauftemperatur liegen. Dieser Effekt scheint fiir das im nachfolgenden
Abschn. 6.2 bei hohen Verlustleistungen, hohen Fluidtemperaturen und geringen Durchflussmengen
festgestellte Blasensieden verantwortlich zu sein.

Der Temperaturhub von Einlauf- zu Auslauftemperatur kann mit

AV = Vg ap — O u = 4 (6.1)
cipsVs
auf einfache Weise berechnet werden. Der Wirmestromeintrag ¢ ist dquivalent zur Verlustleistung der
Leistungshalbleiter, cy ist die massebezogene spezifische Wirmekapazitit, py die Dichte und V; beschreibt
den Volumenstrom. Bei ¢ = 704 W, V; =3 dm’ /min sowie deionisiertem Wasser mit ca. cf = 4,2 K/kegk
und pr = 1 kg/dm?® und betriigt der Temperaturunterschied 3,4 °C.

Bei Hybridfahrzeugen eingesetzte Kiihlsysteme werden typischer Weise mit Durchflussmengen im
Bereich von 20 dm’/min bis 100 dm’ /min bei einem Druckabfall im Bereich von 200 mbar bis 1000 mbar

betrieben. Daher muss bereits beim Design des Kiihlers der Druckabfall beriicksichtigt und moglichst
geringgehalten werden. In Abb. 6.3 ist das Simulationsergebnis der Druckverteilung im Fluid dargestellt.

I30
r 25

r 20

Druck in mbar
—_
()]

0

Abbildung 6.3: Simulationsergebnis zur Druckverteilung im Halbbriickenkiihlkorper

Der Halbbriickenkiihler zeigt in der Simulation bei 3 dm*/min eine von Einlauf zu Auslauf gemessene
Druckdifferenz von 30 mbar. Uber dem Turbulenzkorper liegen etwa 15 mbar an. Der Druckabfall
entlang der Mianderstruktur ist nahezu linear und kann am Farbwechsel an der DCB Oberfldche in Abb.
6.3 abgelesen werden.

In den Simulationsergebnissen konnten keine Unterschiede in der Kithlwirkung zwischen der Fluidwannen-
und Turbulenzkorperkombination mit einer Wiarmeleitfahigkeit von 200 W/mk (z.B. Aluminium) und
0,2 W/mk (z.B. SLA4) festgestellt werden. Aufgrund der vielversprechenden Simulationsergebnisse
wurden Prototypen der Fluidwanne und der Turbulenzkorper hergestellt. Die Abb. 6.4 zeigt sowohl die
aus Aluminium gefrésten als auch die durch Stereolithographie erzeugten und auf 150 ° Temperaturfest
getemperten Bauteile aus Kunststoff.
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Abbildung 6.4: Aus Aluminium und SLA4 gefertigte Halbbriickenkiihlkorper

Auch im industriellen MaBstab ist die Herstellung vergleichbarer Kunststoffbauteile mit komplexer
Geometrie in groBer Stiickzahl kosteneffizient durch Spritzgussverfahren denkbar, wodurch eine Kosten-
und Gewichtsreduktion gegeniiber herkommlichen Kiihlkérpern aus Metall erzielt werden konnte. Die im
Folgenden vorgestellten Messergebnisse wurden jedoch ausschlieBlich mit dem Aluminiumkiihlkorper
generiert.

6.2 Validierung des Kuihlkonzepts

Zur Validierung der Kiihlwirkung ist eine dynamische Erfassung des Wirmestroms ¢, der Sperrschicht-
temperatur ¥ und der Kiihlmitteltemperatur ¥ zielfiihrend. Im Folgenden sind jene Experimente
zusammengefasst, welche die Bestimmungen dieser erforderlichen Charakterisierungsgré3en im Labor
ermoglichen. Des Weiteren wird die Methode zur Berechnung des transienten thermischen Widerstands
Z jr aus den aufgenommenen Messdaten beschrieben.

Die Sperrschichttemperatur der SiC-JFET kann bei Verwendung der Fluidkiihlung nur schlecht durch
den im Modul verbauten HeiBleiter gemessen werden. Fiir die Ermittlung der Sperrschichttemperatur
aus der HeiBleitertemperatur ist eine genaue Kenntnis der thermischen Ubertragungsfunktion zwischen
Sperrschichttemperatur und HeiBleiter notwendig. Da die Simulationen bereits auf eine sehr schwache
Kopplung schlieBen lassen, wurde dieses Verfahren nicht weiterverfolgt. Weitere Moglichkeiten, die
Sperrschichttemperatur zu ermitteln, sind die Thermographie, das Platzieren weiterer Thermosensoren
mit guter thermischer Kopplung zur Sperrschicht oder die Kalibrierung und anschliefende Aufnahme
temperaturabhingiger Parameter des Leistungshalbleiters. Aufgrund der einfachen Realisierungsmog-
lichkeit wurde die Kalibrierung und anschieBende Messung eines temperaturabhéingigen Parameters des
Leistungshalbleiters gewahlt.

Zur Kalibrierung kann das Halbleitermodul mit einer Heizplatte aufgeheizt werden. Beim homogen
geheiztem Substrat bilden sich zwischen HeiBleiter und Sperrschichten keine bzw. nur sehr geringe
Temperaturgradienten aus. Die Sperrschichttemperaturen der unbelasteten Halbleiter entsprechen damit
im stationdren Zustand der HeiBleitertemperatur.
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Die bekannte Heif3leitergleichung

B JIe! #_ 1 )
RNnTc = RNTC ref - € e f<TNTC INTC zef (6.2)
kann zu
BNTC ref INTC ref
Unte = O = Inte — 273,15 K = - . —273,15K (6.3)
J R
TNTC,ref In (RN:(T:Sef) + BNTC,ref

umgeformt und die Temperatur Yntc mit dem gemessenen Widerstand Rytc mit Byt ref = 3433 K,
RNTC ref = S k€ und Tnte rer = 293,15 K ermittelt werden.

Somit ist nur noch ein geeigneter temperaturabhingiger Parameter der JFETs auszuwihlen, welcher
Riickschliissen auf die Sperrschichttemperatur zulédsst. Das Schaltverhalten der SiC-JFETSs in Abb. 5.17
ist nahezu temperaturunabhéngig und daher schlecht als Messgrof3e geeignet. Die Schaltvorginge sind ge-
geniiber der Sperrschichttemperatur so homogen, dass eine aufwendige Auswertung der Einschaltflanken
mit einer zeitlichen Genauigkeit im Picosekundenbereich notwendig wire (Empfindlichkeit ca. 10 ps/°c).
Zudem miisste eine Kalibrierung sowohl fiir den geschalteten Strom als auch die Zwischenkreisspannung
erfolgen und diese als MessgroBen zusitzlich aufgenommen werden, um einen Riickschluss auf die
Sperrschichttemperatur zu ermoglichen.

Demgegeniiber weisen die Vorwirtsspannung als auch die Durchbruchspannung der SiC-pn-Diode im
Gate-Source-Kreis des SiC-JFETSs sowie die Drain-Source-Charakteristik im Durchlassbetrieb, siehe
Abb. 2.19, eine vergleichsweise einfach auszuwertende Temperaturabhiingigkeit auf. Abb. 6.5 zeigt die
Abhingigkeit des gemessenen Durchlasswiderstands eines Prototyp-Moduls von der Sperrschichttempe-
ratur bei einer Gatebeschaltung mit 5,5 V und 51 Q gemil Abb. A.18 im Anhang. Als Punkte dargestellte
Messwerte sind mit einem Priizisionsimpedanzmessgeriit 2 aufgenommen und wurden gemiB GI. (2.43)
mit den Exponenten {0, 1,3} durch Kennlinien approximiert.
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Abbildung 6.5: Temperaturabhingigkeit des gemessenen Durchlasswiderstands beim Halbleitermodul

Wie bereits bei der Widerstandsmessung ist es mit der Treiberschaltung zur Verbesserung der JFET-
Durchlasseigenschaften moglich, im eingeschalteten Zustand eine positive Spannung iiber Gate-Source

anzulegen und die Gate-Source-Diode in Vorwirtsrichtung mit einem Durchlassstrom im Bereich einiger
mA zu betreiben.

2Hioki 3522
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In Abb. 6.6 ist die Vorwirtsspannung der Gate-Source-Diode fiir drei Vorwértsstromstiarken aufgetragen.
Da es bei sperrendem JFET auch moglich ist, die Gate-Source-Diode im Durchbruch zu betreiben,
kann alternativ auch die Durchbruchspannung zur Ermittlung der Sperrschichttemperatur herangezogen
werden. Abb. 6.7 zeigt die gemessene Durchbruchspannung gegeniiber der Sperrschichttemperatur als
Punkte. Die Funktionsapproximationen nach GlI. (2.43) sind wieder als durchgezogene Linie dargestellt.
Bei der Vorwirtsspannung eignet sich eine Geradengleichung zur Approximation, d.h. als Exponenten
sind {0, 1} gewihlt, wihrend die Nachbildung der Durchbruchspannung mit den Exponenten {0,3/5}
gelingt. Zur Berechnung der Temperatur aus der Durchlassspannung kann die Umkehrfunktion zu Gl.
(2.43) einfach gebildet werden.

2,6 21,4
@ Uy (5 mA) ® o (2 mA)
2,5 ® g5 (26 mA) 21,0 ® g ) (5mA)
ugs | (52 mA) Usg | (8 mA)
24 20,6
> | >
7 23 7 202
:E; 221 En" 19,8
2,11 19,4
2,01 19,0
1,9 | | | | | | | | J 18,6 I | | | | | | | J
20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
By in °C ;1 in °C
Abbildung 6.6: Vorwirtsspannung ugs| der Abbildung 6.7: Durchbruchspannung ugg | der
Lowside-Gate-Source-Strecke eines Prototypen Lowside-Source-Gate-Strecke eines Prototypen

In [98] wurde bereits gezeigt, dass die Sperrschichttemperatur bei SiC-JFETs sowohl mit der Gate-Source-
Spannung als auch der Durchlasscharakteristik ermittelt werden kann. Die Durchlassspannung g o der
SiC-pn-Diode zeigte dort ebenfalls eine negative lineare Abhédngigkeit von der Temperatur. Nachteilig
an dem Experiment in [98] ist die notwendige rechnerische Korrektur der gemessenen Gate-Source-
Spannung aufgrund einer Impedanzkopplung zum Lastkreis sowie der nicht ideale Leistungssprung
der verwendeten Quelle beim Bestimmen der thermischen Sprungantwort zg, j¢ (¢). Wie im Abschn. A.9
gezeigt und diskutiert wird, ist das vorgestellte Korrekturverfahren ebenso hier anwendbar, es treten
allerdings die gleichen Probleme wie in [98] auch bei dem vorliegenden Prototyp auf.

Zur Verminderung des Korrekturaufwands wird im Folgenden das Abkiihlen des Lowside-SiC-JFETSs zur
Charakterisierung der thermischen Impedanz verwendet. Beim Abkiihlvorgang kann ein nahezu idealer
Leistungssprung durch Abschalten des Laststroms mit dem Highside-SiC-JFET erreicht werden. Gleich-
zeitig ist die Impedanzkopplung zum Lastkreis unkritisch, da beim Abkiihlen kein Strom mehr flief3t.
Eine leistungsgeregelte Quelle wurde im Laboraufbau in Abb. A.18 iiber den Highside-SiC-JFET zu-
und abgeschaltet. Dabei wurden die Messgro3en Drain-Source-Spannung ugs |, Zwischenkreisspannung
Uk, Drainstrom iqj und ug ) in Abb. A.19 aufgenommen.

Mit der Gleichung

Ugs on — Ugs on,ref
gy = e Uty 6.4)
gs,0n

und ugg onref = 2613 mV, kgs on = 2,28 mV/oc und B ref = 0 °C kann aus der Durchlassspannung ugs on
die Sperrschichttemperatur im Bereich von 25 °C bis 200 °C ermittelt werden.
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Zur Berechnung der thermischen Impedanz Zy, jr miissen zusitzlich die abgeschaltete stationére Verlust-
leistung bzw. Wirmemenge Ag und die Sperrschichttemperatur ¥ (0) im Augenblick des Abschaltens
bekannt sein. Die stationédre Verlustleistung ist bekannt bzw. kann nach Gl. (A.28) aus den Messgrof3en
errechnet werden und wurde beispielhaft als Zeitverlauf in Abb. A.20 dargestellt. Beim Abschalten
der Leistungsquelle mit dem Highside-JFET kann es zu transienten Stérungen und Schwingungen in
der Messwertaufnahme kommen. Im vorliegenden Fall entstehen diese Storungen wie im Abschn. A.9
durch die Impedanzkopplung zum Lastkreis. Daher wird zur Bestimmung der Sperrschichttemperatur im
Umschaltaugenblick das in [99] beschriebene Verfahren angewendet:

Bei sprungartigen Anderungen des homogen verteilten Wirmeeintrags Ag in die Oberfliche A eines
raumlich eindimensional unendlich ausgedehnten adiabatisch abgeschlossenen Korpers verhilt sich
dessen Oberflichentemperatur gemaf

_A 2
A \CePpAT

proportional zur Wurzel der Zeit. Nach dem Abschalten der Leistung bzw. des Wirmeeintrags bei
t = 0 ms wird durch Approximation der Messwerte mit der Funktion in

A, (1) Vit +9(0) (6.5)

O (1) =kivVit+k mit 9(0)=ko (6.6)

der Sperrschichttemperaturverlauf fiir Zeiten von O ms < ¢ < 2 ms nachgebildet. Zur Bestimmung der
Funktionskoeffizienten k; und ko wurde eine quadratische Fehlerminimierung beziiglich der Basisfunkti-
on GI. (6.6) im Zeitbereich bei 2 ms < ¢t < 10 ms durchgefiihrt (gestrichelte schwarze Linie in Abb. 6.8).
AbschlieBend ergibt sich der transiente thermische Widerstand nach

3(0)= 8 (1)

Zinif = 6.7
th.jf AG (6.7)
Fiir den Anfangszeitbereich kann demnach alternativ der Zusammenhang
2
Znjr(t <10 ms) = Vit (6.8)

V AaktchPA T

zur Nachbildung des thermischen Widerstands verwendet werden. Mit Gl. (6.8) ist bei Kenntnis der
physikalischen Stoffeigenschaften des Halbleiterchips in der ersten Zeile von Tab. 2.1 und der aktiven
Chipfliche von Ay = 0,8 - Apie - ipie = 66 mm? somit eine Uberpriifung der Messergebnisse bzw.
der angenommenen Eigenschaften moglich. Im Folgenden werden nun die durch die vorangestellt
beschriebene Analysemethode ermittelten Ergebnisgroflen vorgestellt und beobachtete Effekte diskutiert.

Die Ergebnisse der errechneten Sperrschichttemperatur und der transienten thermischen Impedanz sind
fiir einem Volumenstromsollwert Vf* von 4 dm*/min bei unterschiedlichen Zulauftemperaturen ¢ ,u in Abb.
6.8 dargestellt. Die Gl. (6.8) ist auf den nachfolgenden Abb. 6.8 bis Abb. 6.11 als durchgezogen schwarze
Linie enthalten und weist durchgehend eine gute Ubereinstimmung zu den gemessenen Zeitverliufen der
transienten thermischen Impedanz auf.

Bei der geringen Verlustleistung von etwa 150 W ist der gemessene Verlauf der transienten Impedanz
in Abb. 6.8 nahezu unabhingig von der eingestellten Vorlauftemperatur ¥ ,,. Mit steigendem Tempe-
raturniveau reduziert sich jedoch die Wirmeleitfahigkeit der Materialien im thermischen Pfad. Bei der
Aluminiumoxid-Keramik (Al,0O3), welche einen Anteil von mehr als 25 % am thermischen Widerstand
ausmacht, verringert sich die Warmeleitfahigkeit mit 0.05 W/mk? proportional zur Temperaturerh6hung
am deutlichsten. Beim Ansteigen der mittleren Keramiktemperatur von 50 °C auf 150 °C reduziert
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sich nach [100] deren thermische Leitféhigkeit von 25 W/mk auf 20 W/mk um 20 %. Ein Anstieg des
thermischen Widerstands wire daher zu erwarten.
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Abbildung 6.8: Sperrschichttemperatur (oben) Abbildung 6.9: Sperrschichttemperatur (oben)
und thermische Impedanz (unten) beim Abkiih- und thermische Impedanz (unten) beim Abkiih-
len mit Ag ~ 150 W, V{* = 4 dm’/min und bei len mit Ag ~ 330 W, V{* = 4 dm’/min bei Varia-
Variation von ¥ ;4 tion von B

Wird die Wiarmemenge auf ca. 330 W erhoht, zeigt die thermische Impedanz eine deutlich beobachtbare
Abhingigkeit von der Fluidtemperatur. In Abb. 6.9 vergrofert sich der thermische Widerstand zunéchst
wie erwartet, wenn die Fluidtemperatur auf 60 °C steigt. Bei weiterer Steigerung auf 80 °C und 90 °C wird
jedoch eine deutliche Verringerung des thermischen Widerstands messbar. Diese Beobachtungen legen
nahe, dass der thermische Ubergangskoeffizient zwischen Bodenplatte und Fluid o durch Blasensieden
vergroBert und somit der resultierende thermische Widerstand verringert wird.

Beim Blasensieden kann bei geringer lokaler Temperaturerhohung der Bodenplatte durch den Phasen-
wechsel in deutlich gesteigertem Mal} Energie an das Kiihlmedium abgegeben werden. Wiirde dabei
jedoch eine kritischen Wiarmemenge ¢y.; liberschritten, schldgt das Blasensieden (Burnout-Punkt) in
Filmsieden (Leidenfrost-Punkt) um, wodurch dann eine starke Verminderung des Ubergangskoeffizienten
Ot eintreten sollte. Obgleich dieser Arbeitspunkt bei geringen Durchflussmengen erreicht wurde, musste
das Experiment abgebrochen werden, um den Versuchsaufbau nicht zu gefihrden, da dieser fiir die
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entstehenden Wasserdampfmengen und lokalen Uberdriicke nicht dimensioniert wurde. Der Zustand des
Filmsiedens wiirde insgesamt in einem gesteigerten thermischen Widerstand resultieren, sollte daher in
der Anwendung vermieden werden und wird im Folgenden nicht weiter untersucht.

In Abb. 6.10 ist der Zeitverlauf der Sperrschichttemperatur und die thermische Impedanz fiir zwei
Sollwerte der Durchflussmengen und zwei Fluidzulauftemperaturen dargestellt. Beim niedrigen Flu-
idtemperaturniveau von 30 °C weisen die Sperrschichttemperaturverliufe fiir 2 dm*/min und 4 dm*/min
deutliche Unterschiede auf. Wie erwartet wird bei geringerer Durchflussmenge eine hohere Sperrschicht-
temperatur erreicht. Der thermische Widerstand bei 2 dm*/min ist um 18 % groBer als bei doppelter
Durchflussmenge von 4 dm’ /min, Das hohe Fluidtemperaturniveau von 80 °C zeigt dagegen nahezu identi-
sche Sperrschichttemperaturverléufe fiir 2 dm*/min und 4 dm’/min. Die thermischen Widerstinde bei 80 °C
sind unabhéngig von der Durchflussmenge vergleichbar und dabei etwa 6 % geringer als bei 30 °C und
4 dm3/ min.
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Abbildung 6.10:  Sperrschichttemperatur Abbildung 6.11:  Sperrschichttemperatur
(oben) und thermische Impedanz (unten) beim (oben) und thermische Impedanz (unten) beim
Abkiihlen mit Ag ~ 330 W bei Variation von Abkiihlen mit Vi* = 2 dm*/min bei Variation von
Vf* und B 5y Ag und 9,y

In Abb. 6.11 sind bei einem Durchflusssollwert von 2 dm*/min und den gleichen Fluidzulauftemperaturen
wie in Abb. 6.10 die Zeitsignale fiir unterschiedliche Wiarmemengen von ca. 150 W und ca. 330 W
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dargestellt. Die Zeitverldufe der thermischen Impedanz bei niedrigen Temperaturen sind unabhingig von
der Wiarmemenge und nahezu identisch. Bei 80 °C und 155 W ist bereits eine leichte Verringerung des
thermischen Widerstands von ca. 3 % zu erkennen, welche bei 335 W auf 21 %anwichst.

Die Transitionen von Konvektion zum Blasensieden bzw. vom Blasensieden zum Filmsieden hidngen
von der Durchflussmenge, der Fluidtemperatur, der Warmemenge und dem Umgebungsdruck ab. Beim
Einsatz des Modulkiihlers im geschlossenen Kiihlkreislauf eines Fahrzeugkiihlsystems wiirde die Verrin-
gerung des thermischen Widerstands durch Blasensieden bei gleichem Temperaturniveau vermindert
auftreten. Kann der Druck im geschlossenen System gegeniiber der Umgebung ansteigen, verschiebt
sich der Siedepunkt des Kiihlmittels zu hoheren Temperaturen, worauthin das Blasensieden erst bei
einem insgesamt hoheren Temperaturniveau auftreten sollte. Dieser Zusammenhang ist insofern zu
beriicksichtigen, da eine maximale Kiihlmitteltemperatur von 105 °C im Zielsystem zugelassen werden
soll, was mit Wasser-Glykol-Kiihlmittel nur im geschlossenen Kreislauf erreicht werden kann. Da es
sich sowohl beim Versuchsstand als auch der Kiihlanlage des Instituts, um offene und mit Wasser- bzw.
Wasser-Glykol-Gemisch befiillte Kiihlkreise handelt, wurden keine Versuche mit Kiihlmitteltemperaturen
O zu > 90 °C durchgefiihrt.

6.3 Optimierung des Turbulenzkodrpers

Bei der Herstellung des Prototyps wurde festgestellt, dass die feinen Strukturen des Turbulenzkérpers
verfahrensbedingt (0,5 mm Breite) nur bei dem gefristen Teil erzeugt werden konnen. Daher wurde
das Design des Turbulenzkorpers zur Fertigung mit einer kleinsten Strukturfertigungsbreite von 1 mm
tiberarbeitet. Gleichzeitig wurde anstelle der fiinffachen Médander eine vierfache Struktur vorgesehen,
da diese die vierreihige Modulbestiickung hinsichtlich der Platzierung der Dies besser nachbildet (vgl.
Abb. 6.12 und Abb. 6.13). Die Abb. 6.12 und Abb. 6.13 zeigen jeweils fiir die fiinffach und die vierfache
Maiander die Fluidgeschwindigkeit direkt am DCB, sowie in der Draufsicht auf die SiC-Dies deren
Temperaturverteilung.
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Abbildung 6.12: Simulationsergebnis mit fiinf- Abbildung 6.13: Simulationsergebnis mit vier-
facher Mianderstruktur mit V¢ = 3 dm’/min, facher Mianderstruktur mit V; = 3 dm’/min,
B¢ 70 =60 °Cund g =704 W B2 = 60 °C und ¢ = 704 W

Zwischen DCB und den Oberkanten der Méanderstruktur ist bei der Konstruktion des Turbulenzkorpers
ein Spalt vorgesehen worden, sodass die Mdanderwénde turbulent iiberstromt werden. Untersuchungen
in [97] haben gezeigt, dass durch diesen ,,Bypass “ die Kiithlwirkung gesteigert und gleichzeitig der
Druckabfall deutlich reduziert werden kann. Die Fluidgeschwindigkeit bei dem Vierfachm&ander ist
an der Moduloberfliche deutlich grofler als bei dem Fiinffachm&ander, was insgesamt zu einer turbu-
lenteren Anstromung und besseren Kiihlung fiihrt. Daher liegt das Temperaturniveau der Sperrschicht
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hier im Bereich von 145 °C bis 152 °C bei dem Vierfachméander etwa 10 °C niedriger als bei dem
Fiinffachmiander. Durch die erhdhte Linge und die geringere Anzahl von Miandern wird jedoch der
Druckabfall in der Simulation um 10 mbar auf insgesamt 40 mbar angehoben. Dieser Nachteil wurde fiir
das Fahrzeugkiihlsystem als tolerabel bewertet, sodass insgesamt ein um ca. 10 % reduzierter thermischer
Widerstand wirksam und gleichzeitig eine bessere Herstellbarkeit erreicht werden kann.

6.4 Design und Simulation des Systemkiihlkérpers

Als Grundelement des Wandlersystem bietet sich aufgrund der Ausfiihrung des Labormusters als Lei-
terplatte eine mechanisch stabile Montageebene parallel zur Platinenebene an. Des Weiteren miissen
die Kiihler der sieben Halbbriickenmodule parallelgeschaltet werden, damit der Druckabfall und die
Durchflussmenge in der fiir Fahrzeuge und Kiihlmittelpumpen typischen GréBenordnung liegen (z.B.
< 100 mbar und ~ 20 dm*/min). Bei einer Parallelschaltung der Kiihler bestimmt die Symmetrie und Aus-
fithrung der Verrohrung die Inhomogenitit der Durchflussmengenverteilung und damit die Kiihlwirkung
der einzelnen Module. Aus diesem Grund wurde bereits beim Designprozess eine CFD-Simulation als
Hilfsmittel einbezogen, um die inhomogene Durchstromung der Halbbriickenkiihler und den Effekt auf
die Kithlwirkung zu beriicksichtigen. Das Ergebnis der Simulation ist in Abb. 6.14 fiir das finale Design
présentiert.
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Abbildung 6.14: CFD Simulation des Kiihler mit H,O bei V; = 21 dm’/min, 9% = 105 °C und 44 W je Die

Dargestellt ist zum einen die Stromungsgeschwindigkeit in einem Schnitt in halber Hohe des Kiihlers.
Zum anderen wurde die Temperaturverteilung in der Draufsicht auf die DCBs und Dies abgebildet. In
der Nihe des Zulaufs ist die Fluidgeschwindigkeit am hochsten und nimmt durch die Aneinanderreihung
der Zuldufe der Halbbriickenkiihler der Phasen und den gleichbleibenden Stromungsquerschnitt in
der Reihenfolge von w, v, u, a, b, ¢ nach d ab. Inverses Verhalten zeigt sich im Ablaufpfad. Diese
Gegenlaufigkeit fiihrt zu einer Homogenisierung der Durchflussmenge der Einzelkiihler.

Durch die verbleibende unsymmetrische Druckaufteilung, bedingt durch die Ablauf- und Zulaufgeome-
trie werden die Module w und a in der Néhe des Zulaufs und Ablaufs mit h6herem Volumendurchsatz
angestromt und das zentrale Modul a mit dem geringsten Volumendurchsatz. Dies zeigt sich vor allem in
den gemittelten Maximalwerten der Sperrschichttemperaturen der Leistungshalbleiter je Modul, welche



6. Kiihlung der Leistungshalbleiter 111

bei der Simulation im Bereich von 187 °C bis 200 °C liegen. Das entspricht einer Abweichung der
thermischen Widerstidnde von +7 % vom mittleren simulierten thermischen Widerstand von 0,25 K/w.
Diese Inhomogenitédt wurde fiir den Aufbau eines Prototyps als akzeptabel angesehen. Um die Kosten
der Einzelstiickanfertigung moglichst gering zu halten, wurde der Kiihlkodrper nicht als Fristeil aus
Aluminium, sondern als 3D-Druck aus Kunststoff hergestellt. Nach Empfehlung des Fertigungspartners
und aufgrund der mechanischen Anforderungen wurde mit Epoxidharz infiltriertes Alumide (alumini-
umgefiilltes Polyamid) als Basismaterial ausgewahlt. Abb. 6.15 zeigt den gefertigten Kiihlkorper mit
Abmessungen im Anlieferungszustand.

20 mm

222 mm

Abbildung 6.15: Alumide Systemkiihler mit Silikondichtung in Modulkiihler d

Bei ersten Tests war dieses Material trotzt der Infiltration aufgrund der pordsen Struktur nicht Fliissig-
keitsdicht. Die Infiltration mit Epoxidharz musste mehrfach wiederholt werden bevor eine annehmbare
Dichtigkeit erreicht werden konnte. Des Weiteren war es aufgrund der Unebenheiten der Oberfliche
nicht moglich, die Halbleitermodule mit den zugeschnittenen Silikondichtungsringen (siehe in Abb. 6.15
Kiihler d) abzudichten.

Die Module konnten schlieilich erfolgreich mit luftfeuchtigkeitsvernetzender dauerelastischer Hochtem-
peratursilikonmasse® dicht angebunden werden. Beziiglich der, fiir das Zielsystem gewihlten maximalen
Kiihlmittelzulauftemperatur 9 ,, von 105 °C im geschlossenen Kiihlkreislauf, wird im Folgenden ein
thermischer Widerstand Ry, jr von 0,34 K/w per SiC-JFET-Cluster (acht parallele SiC-JFET-Dies) und
V¢ = 3 dm*/min ohne Blasensieden angenommen.

Fazit

Auf Grundlage von Fluiddynamiksimulationen wurde ein bekanntes Kiihlkonzept zur Anwendung
bei der verfiigbaren Bauform des SiC-Modul-Prototyps erweitert. Die thermischen Eigenschaften des
daraufhin gefertigten Modulkiihlers konnten untersucht, charakterisiert und besondere Effekte wie z.B.
die Verdnderung des thermischen Widerstands durch Blasensieden diskutiert werden. Abschlie3end
wurde der somit validierte Ansatz genutzt und ein Systemkiihlerdesign fiir das Labormuster abgeleitet.
Das skizzierte Kiihlkonzept bietet zudem durch die Vermeidung wirmeleitfihiger Materialien ein hohes
O0konomisches Potenzial beim industriellen Einsatz und der Herstellung der Kiihlerkorper z.B. durch
Kunststoffspritzguss.

3Dirko HT
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7 Passive Komponenten

Die in Abschn. 2.1 eingefiihrte Kommutierungszelle als Grundschaltung leistungselektronischer Systeme
enthilt neben den leistungselektronischen Bauelementen immer spannungseinprigende und stromein-
prigende Quellen. Physikalische Quellen wie z.B. die Batterie als Gleichspannungsquelle konnen erst
durch die Beschaltung mit Filtern an die Kommutierungszelle angebunden werden. In heutigen leis-
tungselektronischen Systemen machen die passiven Komponenten, aus denen diese Filter bestehen,
einen erheblichen Anteil am Gesamtsystemvolumen und auch an den -kosten aus. Beim betrachte-
ten Hochsetzsteller muss die spannungseinpriagende Batterie beispielsweise mit einer Drossel an die
spannungseinprigende Kommutierungszelle mit Zwischenkreiskondensator angebunden werden. Diese
beiden Energiespeicher dienen als Schnittstelle zur Kommutierungszelle und nehmen in Abhéingig-
keit vom Kommutierungszustand und den Betriebsbedingungen gegensinnig Energie auf oder geben
diese ab. Die Wechselfrequenz der Kommutierungszustinde bzw. der Energieaufnahme und -abgabe
bestimmt bei vorgegebenem Leistungsdurchsatz die Energiemenge, welche im passiven Bauelement
zwischengespeichert werden muss.

Wie die Untersuchungen in [101] am Beispiel eines Phovoltaik-Wechselrichters zeigen, ist es bei der
Beurteilung der verfiigbaren WBG-Halbleitertechnologien notwendig, neben den Topologien vor allem
passive Komponenten und die Kiihlung einzubeziehen, wenn das Systemvolumen aber auch 6konomische
Aspekte im Fokus stehen. Zur Charakterisierung von Energiespeichertechnologien wie Kondensatoren,
Drosseln, Batterien, Schwungmassenspeichern usw. eigenen sich die in [102] verwendeten Ragone-
Kennlinen, bei denen die Energiedichte des Energiespeichers liber dessen Leistungsdichte aufgetragen
wird. Im Folgenden wird auf die Auswahl und das Design der passiven Komponenten eingegangen und
jene Variante prisentiert, welche im Labormuster erfolgreich eingesetzt wurde.

7.1 Zwischenkreiskondensator

Fiir die Leistungselektronik stehen derzeit die drei unterschiedlichen Kondensatortechnologien:
e Elektrolytkondensatoren,
e Folienkondensatoren und
e Keramikkondensatoren

jeweils mit einer Vielzahl an Dielektrika zur Verfiigung. Bei der in [103] gefiihrten Analyse wurden mit
Hilfe analytischer Zusammenhénge die Ragone-Kennlinien verschiedener kapazitiver Energiespeicher
miteinander verglichen. Im Ergebnis dieser Analyse erreichen Keramikkondensatoren im Vergleich zu
Elektrolytkondensatoren etwa die doppelte Energiedichte und eine um vier Gré3enordnungen hohere
Leistungsdichte. Gegeniiber Filmkondensatoren konnte bei Keramikkondensatoren in der Energiedichte
ein Vorteil einer GroBBenordnung und beziiglich der Leistungsdichte ein um zwei Groflenordnungen
hoherer Wert erreicht werden. Des Weiteren wurde herausgestellt, dass gegeniiber dem Einsatz der
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hauptsichlich verwendeten keramischen ferroelektrischen Dielektrika!) eine weitere Steigerung der
Energiedichte von Keramikkondensatoren um eine Grofenordnung technisch realisierbar ist, wenn anti-
ferroelektrische Dielektrika? verwendet werden.

Aufgrund der nicht beriicksichtigten Herstellungsmoglichkeiten, Randeffekte und der vereinfachenden
analytischen Modelle in [103] sind diese Verhiltnisse zwar nicht direkt in den heutigen technischen
Kondensatoren wieder zu finden, sie liefern jedoch ein Hinweis auf das Potenzial der jeweiligen Tech-
nologie. Trotz der potenziell iiberlegen Eigenschaften der Keramikkondensatoren werden diese bisher
ausschlieBlich in leistungselektronischen Systemen kleiner Leistung eingesetzt, was unter anderem mit
der Kurzschlussneigung im Fehlerverhalten zusammenhéngt.

Zum Aufbau zuverldssiger Zwischenkreise kommen nach [104] in Industrieanwendungen im Leis-
tungsbereich mehrerer Kilowatt daher vorwiegend Folienkondensatoren, Elektrolytkondensatoren oder
auch eine Kombination aus beiden Typen in Betracht. Aktuell werden durch die mit den neuen Halb-
leitertechnologien erreichbaren hohen Pulsfrequenzen und die Forderung nach immer kompakteren
Systemen, auch Keramikkondensatoren mit ferroelektrischem [105] oder anti-ferroelektrischem Dielek-
trikum [106] als aktive Filter fiir Energiespeicheranwendungen untersucht. Fiir den Zwischenkreis im
Elektrofahrzeugantrieb bieten Folienkondensatoren gegeniiber Elektrolytkondensatoren, aufgrund der
hohen Effektivstrombelastung und eher geringen Anforderungen beziiglich der Energiespeicherung,
deutliche Vorteile hinsichtlich der Selbsterwarmung und der Lebenserwartung [107].

Mechanische Anforderungen der Vibrations- und Schockfestigkeit konnen bei der Systemintegration
konstruktiv gelost werden und wurden bei der Komponentenauswahl des Labormusters nicht berticksich-
tigt. Wie in [108] ausgefiihrt wurde, miissen bei der Dimensionierung eines Zwischenkreiskondensators
sowohl die elektrischen als auch die thermischen Anforderungen beriicksichtigt werden. Hinsichtlich der
elektrischen Betriebseigenschaften wird die Spannungswelligkeit im Schaltbetrieb als auch die Interakti-
on mit anderen Energiespeichern beziiglich entstehender Resonanzen beriicksichtigt. Der thermische
Aspekt wird im Folgenden nur durch die Betrachtung der Effektivstromtragfihigkeit beriicksichtigt.
Durch den in Abschn. 5.1.1 beschriebenen niederinduktiven Aufbau der Zwischenkreisverschienung,
ist es beim Labormuster moglich, mehrere Kondensatoren parallel zu verschalten. Nach [89] ist eine
gleichmifige Belastung der Kondensatoren zu erwarten, solange L ;v < Lg ¢ gilt. Durch das sechslagig
alternierende Verschienungsdesign sollte Ly ;v in etwa zwei bis drei GroBenordnungen kleiner sein als
L c iiblicher Kondensatoren inklusive Lotpin-Anschluss.

Durch die hohe maximale Kiithlmitteltemperatur von ¥ = 105 °C, welche im vorliegenden Fall als
Dimensionierungskriterium aus dem Kiihlkreislauf des Verbrennungsmotors abgeleitet wurde, konnen
speziell fiir Fahrzeuganwendungen entwickelte Zwischenkreiskondensatoren® nicht verwendet werden,
da diese typischer Weise bei 105 °C bereits ihre maximal zuldssige Temperatur erreicht haben . In Tab.
7.1 sind vergleichend drei Designbeispiele fiir die vorliegende Applikation mit drei unterschiedlichen und
am Markt verfiigbaren Kondensatortechnologien fiir hohe Umgebungstemperaturen gegeniibergestellt.
Anhand der ermittelten Energiedichte wird deutlich, dass die theoretischen Werte aus [103] und deren
Verhiltnis im untersuchten Anwendungsfall nicht zutreffen.

Beim Vergleich der Bauteile fillt auf, dass die Elektrolytkondensatoren eine Nennspannung von 250 V
aufweisen, weswegen die Serienschaltung mehrerer Bauelemente erforderlich ist. Dies kann durch feld-
kompensierende Stromfiithrung und Vermeidung von Schleifenflichen bei der Verschaltung, unterstiitzt
durch eine weitere Erhohung der Lagenzahl der Platine niederinduktiv gelost werden. Fiir die Berechnung
wurde eine Umgebungstemperatur von 1, = 105 °C angenommen, weshalb die ebenfalls in Tab. 7.1

Dz.B. BariumtitanatBaTiO3
2)2.B. Blei-Lanthan-Zirkon-Titanat PbLaZrTiO3
32.B. EPCOS B25655P-Serie
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aufgefiihrten Abschlagsfaktoren zur Anpassung der Nennwerte beriicksichtigt werden miissen. Bemer-
kenswert ist hierbei vor allem die Kapazititssteigerung des Keramikkondensators um 85 % aufgrund der
Doppelhysterese beim anti-ferroelektrischen Dielektrikum. Beim Elektrolytkondensator sind die Daten-
blattangaben bereits auf einen Hochtemperaturbetrieb ausgerichtet. Zudem kann angenommen werden,
dass ein Fahrzeugantrieb nach 300000 km bei durchschnittlich 35 km/h eine Betriebsdauer von etwa
einem Jahr aufweist. Weitere dimensionierungsrelevante Umgebungsparameter wie die Wandlertopologie,
die Schaltfrequenz f;, die Zwischenkreisspannungswelligkeit Au,y, die maximale Zwischenkreisspan-
nung i,k max, der Kondensatoreffektivstrom I, sowie das zugehdrige Steuerverfahren sind ebenfalls
angegeben.

Tabelle 7.1: Designbeispiele mit unterschiedlichen Kondensatortechnologien

Bezeichnung/Serie B43793 B32778 B58033
Kondensatortyp Aluminium Elektrolyt Polypropylen Folie PbLaTiZrO3 Keramik
Nennkapazitit in pF 240 27 1,6
Nennspannung in V 250 840 1000
Nenneffektivstrom in A 4,3 20,5 20,6

max. Temperatur in °C 125 125 150
Serieninduktivitit in nH 14,0 15,7 3,5
Volumen in dm? 0,018 0,110 0,012
Masse in g 26 120 31
Nennbetriebsdauer in a 1,14 4,56 N/A
Energievolumendichte in 3~ 401 64 66 bis 202
Leistungsvolumendichte in é‘% 58 94 1302

Abschlagsfaktoren bei 105 °C Umgebungstemperatur

Betriebsspannung 1,00 0,86 1,00
Betriebseffektivstrom 1,00 0,70 0,78
Betriebsdauer 1,00 0,45 N/A
Betriebskapazitit 1,00 1,00 1,85

IH3WR, f; = 40 kHz, Aux =7 V, it max = 700 V, I = 145 A (OPP1)

Konfiguration 3s34p Isllp 1s43p
Gesamtvolumen in dm?> 1,836 1,210 0,516
Gesamtmasse in g 2550 1320 1333

4H3WR, fs = 40 kHz, Ay =7V, il max = 700 V , Ly = 46 A (OPP4)

Konfiguration 3sllp Is4p 1s14p
Gesamtvolumen in dm® 0,594 0,440 0,168
Gesamtmasse in g 825 480 434

4H3WR, f; = 80 kHz, Auyc =7V, i max = 700 V , Ly = 46 A (OPP4)

Konfiguration 3sllp 1sd4p 1s7p
Gesamtvolumen in dm® 0,594 0,440 0,084
Gesamtmasse in g 825 480 217

In Abb. 7.1 ist die Entwicklung des Zwischenkreisvolumens iiber dem Effektivstrom bei einer maximalen
Spannungswelligkeit von 7 V und den Schaltfrequenzen 20 kHz, 40 kHz, 60 kHz, 80 kHz und 100 kHz
aufgetragen.
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Abbildung 7.1: Einfluss des Effektivstroms auf das Volumen des Zwischenkreises bei Au =7V

Fiir die Beziehung zwischen Effektivstrom und Spannungswelligkeit wurde hier vereinfachend die
Gleichung

I zk
4f S Czk

verwendet, welche jedoch nur fiir den 4H3WR-OPP4 mit variabler Zwischenkreisspannung oder einen
NSVM-3WR exakt zutreffend ist. Trotz dieser Vereinfachung ist die Gl. (7.1) geeignet, um allgemeine
Aussagen iiber den Einfluss der Schaltfrequenz und des Steuerverfahren zu erlauben.

Al’tzk.,max = (7.1

Wie bereits in Abschn. 3.2.1 motiviert die Frequenzunabhéngigkeit des Effektivstroms die Einfithrung
verbesserter Topologien und Steuerverfahren, was durch die grau markierten Belastungen bei den OPP1’,
OPP1, OPP2’, OPP2, OPP3’, OPP3 und OPP4’ Steuerverfahren mit u,x = 4up, erkennbar wird. In die-
sem Zusammenhang fillt weiterfithrend auf, dass die Kennlinien fiir den Elektrolytkondensator und
Filmkondensator unabhingig von der Schaltfrequenz sind. Bei diesen Kondensatortechnologien ist
somit im vorliegenden Arbeitspunkt der Zwischenkreiseffektivstrom das ausschlaggebende Dimensionie-
rungskriterium, sodass eine vollstindige Ausnutzung der thermischen Belastbarkeit der Kondensatoren
erfolgt. Demgegeniiber verringert sich der Volumenbedarf beim Keramikkondensator mit zunehmender
Schaltfrequenz, da hier die doppelt schaltfrequente Spannungswelligkeit die entscheidende Dimensionie-
rungsgrofe ist. Insgesamt liegt im Vergleich mit Folienkondensatoren das Volumen des Zwischenkreises
mit Elektrolytkondensatoren bei etwa 150 %, wihrend mit Keramikkondensatoren je nach Schaltfrequenz
eine Reduktion auf 10 % bis 90 % (eine Gréenordnung) erreichbar ist. Fiir die vorliegende Anwendung
mit schnellschaltenden Leistungshalbleitern kann das Zwischenkreisvolumen somit nur beim Einsatz
von Keramikkondensatoren signifikant reduziert werden.

Ist hingegen die Spannungswelligkeit Auyx und nicht der Effektivstrom I das maBgebliche Kriterium,
ist es moglich mit Elektrolytkondensatoren den kompaktesten Zwischenkreis aufzubauen.

In Abb. 7.2 ist die Unterseite der Leistungsplatine und darauf der Keramikzwischenkreis in 1s16p-
Konfiguration dargestellt. Der Zwischenkreis hat ein Volumen von etwa 200 ml und eine Betriebskapazitit
von etwa 48 uF. Die Effektivstrombelastbarkeit liegt bei 257 A und die Zwischenkreisspannung weist
bei 40 kHz eine maximale doppelt schaltfrequente Welligkeit von ca. 6 V auf.
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Abbildung 7.2: Zwischenkreiskondensator mit Leistungsplatine (Unterseite)

Obwohl die Betrachtungen zeigen, dass die thermische Grenze des Kondensators bei hohen Schaltfre-
quenzen relevant ist, werden die Kondensatorverluste gemessen an den Gesamtverlusten des Systems als
vernachlissigbar eingeschitzt. Aus diesem Grund wird nur ein einfaches Verlustmodell mit Serienwider-
stand nach

Pc, =Rc, Ic, mit  Rc, = Rps8033,1s16p ~ 1 mQ (7.2)

zur Uberpriifung verwendet. Beim OPP4-Verfahren im Nennbetrieb entstehen etwa 2 W Verluste in den
Kondensatoren. Es sei jedoch angemerkt, dass der Serienwiderstand beim ausgewi#hlten Kondensatortyp
stark von der Temperatur und sehr stark von der gewihlten Betriebsfrequenz abhingig ist. Daher ist die
Annahme vernachlédssigbarer Verluste vor allem fiir deutlich niedrigere Betriebsfrequenzen nicht giiltig.

In diesem Abschnitt wurden zunichst die verfiigbaren Kondensatortechnologien beziiglich technologiein-
hirenter Eigenschaften anhand von Literaturquellen verglichen. AnschlieBen wurde das Zwischenkreis-
volumen fiir unterschiedliche Kondensatoren am Beispiel des Labormusters untersucht. Dabei konnte
der positive Einfluss der effektivstromreduzierenden Topologien und Steuerverfahren aus Abschn. 3.2
herausgestellt werden. Des Weiteren wurde festgestellt, dass das Potenzial zur Volumenreduktion beim
Zwischenkreis im Zusammenhang mit den durch die WBG-Halbleiter erreichbaren hohen Schaltfrequen-
zen und der vorliegenden Anwendung nur bei der Verwendung von Keramikkondensatoren ausgenutzt
werden kann.

7.2 Drossel des Hochsetzstellers

Magnetische Energiespeicher machen in vielen leistungselektronischen Anwendungen den mafigeblichen
Anteil am Systemvolumen aus. Dies begriindet sich zum einen aus der Energiespeicherdichte, welche im
Vergleich zu Keramikkondensatoren und Elektrolytkondensatoren etwa zwei Gro3enordnung niedriger
ausfillt [109], und zum anderen durch die verlustbehaftet flieBenden Strome beim Speichern, welche eine
deutlich bessere Kiihlung erfordert. Gegeniiber Kondensatoren kann jedoch bei der Auswahl geeigneter
Isolierstoffe ein hoheres Temperaturniveau zugelassen werden.
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Mit der Annahme, dass die Energie E; der Drossel ausschlielich im Magnetkreisvolumen inklusive
Luftspalt V. gespeichert ist, gilt
1
/BH AB%HdlC_ZABAWJWocAA (7.3)
c)

Durch Umformung und der zusétzlichen Vereinfachung, dass die Induktion B, und das Magnetfeld
H. entlang eines Pfades /. gerichtet und in der Fldche A, senkrecht zum Pfad homogen verteilt sind,
ergibt sich die Energie als Multiplikation der homogenen Stromdichte im Wicklungsfenster Jy,, der
Wicklungsfensterfliche Ay, der homogenen Induktion B. und der Kernfliche A..

Das Volumen der Drossel kann durch Dimensionsvergleich nach [61] mit

Bl

Vi x (AcAw) (7.4)
beschrieben werden. Beim Vergleich von GI. (7.3) und GI. (7.4) wird deutlich, dass der Energiegehalt
wy, einer Drossel mit dem Flidchenprodukt aus Kern- und Wicklungsfensterfliche stirker ansteigen
sollte als das Volumen. Im Umkehrschluss konnte hieraus gefolgert werden, dass ein System beziiglich
der kumulierten Drosselvolumina dann am kompaktesten wird, wenn die zu speichernde Feldenergie
auf moglichst wenige Drosseln verteilt wird. Dementsprechend wire die vierphasige Ausfithrung des
Hochsetzstellers nachteilig einzustufen. Mit

P = f{AEL < fAAw (7.5)

kann die iibertragene Leistung des Wandlers aus der Energieschwankung der Drossel ermittelt werden.
Das aus Gl. (7.3), Gl. (7.5) und GIl. (7.4) abgeleiteten und in einigen Literaturquellen verwendete
Wachstumsgesetz geméal

3

3 P\

Vi< Ef und Vo <L> (7.6)
s

hilt jedoch unter der Mafgabe, dass thermische Randbedingungen erfiillt werden miissen oder gesetzte

Wirkungsgrade zu erreichen sind, nicht stand. Anhand der Dimensionierungsbeispiele in [110] ist eine

direkte Proportionalitit zwischen Volumen und gespeicherter Energie nach

P
VL X EL und VL X — (77)
s
identifizierbar. Als Konsequenz ergibt sich eine reziproke Abhingigkeit des Volumens von der Schaltfre-
quenz sowie eine Proportionalitit des Volumens zur iibertragenen Leistung.

Dieser Zusammenhang ist nur giiltig, insofern das Kernmaterial oder die Wicklung nicht in einem
iberméBig verlustbehafteten Betriebspunkt arbeiten, welcher bei zu hohen Stromwelligkeiten entstehen
kann. Zur Dimensionierung induktiver Bauelemente werden heute nahezu ausschlielich numerische un-
terstiitze Iterationsverfahren wie in [110], [111] oder [112] eingesetzt. Die Probleme bei der Berechnung
der magnetischen Aussteuerung und bei der Verlustberechnung werden sowohl analytisch, teil-analytisch
oder numerisch durch FEM Rechnung gelost. Ein solcher Berechnungsalgorithmus ermittelt zunichst alle
Losungen fiir eine Vielzahl von Parametern und wihlt anschlieBen durch ein Giitekriterium eine optimale
Losung aus. Mangels eines solchen Werkzeugs werden im Rahmen dieser Arbeit zunéchst Erkenntnisse
aus Literaturquellen einbezogen und anschlieend ein Grobdesign anhand vereinfachender Gleichungen
durchgefiihrt. AbschlieBend wird eine Uberpriifungsrechnung durch FEM-Modelle durchgefiihrt.
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Bei Materialien zur magnetischen Flussfithrung werden die folgenden fiinf Kategorien unterschieden:

e laminierte Eisenblechkerne,

Pulverkerne,

amorphe Kerne,

Ferritkerne und

Fiir die Ausfiihrung der Windung existieren:

o Kupferprofil,
e Runddraht,
o Kupferfolien oder

o Litze

nanokristalline Kerne.

als verfiigbare Alternativen. In Tab. 7.2 und Tab. 7.3 sind charakteristische Materialeigenschaften mit
jeweils einem Beispielmaterial zum Vergleich zusammengestellt. Fiir jeden Kernmaterialtyp existieren
diverse Optimierungs- und Auspriagungsformen, z.B. weist der Ferrit 3C92 ein Verlustminimum bei
100 °C auf, wihrend 3C93 das Verlustminimum bei 140 °C erreicht. Durch unterschiedliche Pulvermisch-
verhiltnisse betrigt z.B. die relative Permeabilitét p, des MPP26-Kerns 26 und des MPP125-Kerns 125.
Aufgrund beim Hochsetzsteller vorliegender Betriebsanforderungen mit Magnetisierungsgleichanteil
und Ummagnetisierungsfrequenzen im zwei- und dreistelligen Kilohertzbereich sowie der Maligabe,
moglichst kompakte und verlustarme Induktivititen aufzubauen, sind laminierte Schnittbandkerne aus
Eisenblech oder amorphem Material und Pulver aufgrund hoher Wechselfeldverlustleistungsdichten
nachteilig [61]. Bestitigt wird dies durch die Untersuchungen [113] und [114] von Rylko et. al., wo-
nach Ferrite und nanokristalline Kerne hohere Materialgiitefaktoren als Pulver, amorphe Metalle und
Eisenblechkerne aufweisen, wenn simultan Volumen und Verluste als Kriterien beriicksichtigt werden.

Tabelle 7.2: Charakteristische Eigenschaften der Kernmaterialien aus [115]

Typ Eisenblech Pulver amorph Ferrit nanokristallin
Bezeichnung 10JNHF600 MPP60 2605SA1 3C93 Vitroperm 500F
Sattigungsinduktion in mT 1870 750 1560 520 1200

rel. Permeabilitit 800 60 1200 1800 15500

Dichte in dl% 7,53 7,52 7,18 4,80 7,3

Fillfaktor 0,9 1 0,83 1 0,7

P in % bei 100kHz 0,2 T 6500 1600 5600 420 350
Steinmetzparameter o 1,58 1,34 1,67 2,26 1,71
Steinmetzparameter 3 191 2,16 1,79 3,07 2,09
Steinmetzparameter k in 1% %—‘; 1,770 0,440 1,525 0,114 0,095

dm
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Tabelle 7.3: Charakteristische Eigenschaften der Windungsmaterialien nach [116] und [117]

Kupferprofil Runddraht Kupferfolien Litze
typ. Strukturhohe in mm 1-6 1-5 0,03 -1 0,03 - 0,4
typ. Strukturbreite in mm 2-22 1-5 5-300 0,03 -0,4
typ. Windungsleiterfliche in mm? 2 - 100 0,8 - 20 0,15 - 300 1-100
typ. Fiillfaktoren >0,9 < 0,6 < 0,75 < 0,5

Die Auswahl des geeignetsten Wicklungsmaterials ist eine komplexe Aufgabe, da die entstehenden Ge-
samtverluste neben der Frequenz auch maBigeblich durch das geometrische Design der Drossel bestimmt
werden. Bei steigender Frequenz verindert sich Stromdichteverteilung innerhalb eines stromdurchflos-
senen Einzelrundleiters, sodass bei hohen Frequenzen an der Oberfldche des Leiters eine viel groB3ere
Stromdichte auftritt als im Zentrum. Dieser Effekt wird als Skin-Effekt bezeichnet und wird mit der
HilfsgroBe der Eindringtiefe nach

|1
"=\ ok 79

beschrieben. Beim Rundleiter nimmt die Stromdichte gegeniiber dem Oberflichenwert bis zum um die
Eindringtiefe reduzierten Radius auf 1/e &~ 37% ab. Bei dem als Proximity-Effekt bekannten Phinomen
erzeugen die Wechselfelder (benachbarte Leiter oder durch Luftspalteffekte) im Wicklungsfenster
Wirbelstrome in den Wicklungen, die ebenfalls zu Verlusten fithren, welche mit steigender Frequenz
aber auch mit steigender Wechselfeldamplitude zunehmen. Diese Wechselfensterquerfelder werden
hauptséchlich durch die Dimensionierung (Stromwelligkeit) und die Geometrie der Drossel (Luftspalte,
Wicklungsfensterbreite zu -hthe) vorgegeben. Nach [118] fiihrt der Skin-Effekt beim Runddraht ab
einem Verhiltnis von Drahtradius zu Eindringtiefe von > 3/2 zu gesteigerten Verlusten. Beim Proximity-
Effekt nach [118] steigen diese deutlich ab einem Verhiltnis von Drahtradius zu Eindringtiefe von > 1/2.

Im maBgeblichen Frequenzbereich von 40 kHz bis 100 kHz betrégt die Eindringtiefe in Kupfer 336 um
bis 213 um. Dieser Wert liefert bereits eine Indikation dafiir, dass Wicklungsmaterialien, deren cha-
rakteristische Dimension groBer ist, eine starke Verlusterhohung der Wechselstromanteile durch den
Skin-Effekt und den Proximity-Effekt aufweisen. Die Summe der frequenzabhiingig in der Drossel
entstehenden und bei hohen Frequenzen maB3geblichen Verluste sind dennoch primir abhéngig von der
Wechselstromamplitude und damit der Dimensionierung der Induktivitét L.

Fiir die Anwendung beim Hochsetzsteller bedeutet dies, dass sowohl Materialpaarungen wie z.B. amorphe
Schnittbandkerne mit Profilkupferwicklungen (groB3e Induktivitit, kleine Stromwelligkeit) oder auch
Ferritkerne mit Litze zu effizienten und dhnlich kompakten Designs fiihren.

Vergleiche in [115] und die Ergebnisse modellbasierter Optimierungsverfahren in [101] deuten darauf
hin, dass mit Ferrit in Kombination mit Litze bei hoher Stromwelligkeit insgesamt die kompaktesten und
effizientesten Losungen erreicht werden. Aufgrund dieser Ergebnisse und der guten Verfiigbarkeit in
vielfdltigen Kerngeometrien wird Ferrit als Material fiir die Drossel ausgewihlt.

Im Folgenden wird die Dimensionierung der Drossel fiir den Hochsetzsteller vorgestellt. Die Spannungs-
zeitfliche u; At an der Induktivitit wird in Abhéngigkeit der Umgebungsbedingungen durch die

dr 1Up, Uk Ubat — uz, . u
MLAZ‘ _ T,1%bat _ bat bat mit dT.l — (1= bat (79)
fs uzkfs ' Uzk

berechnet. Diese Parabel in up,e weist bei 2upye = 1z genau ein Maximum auf.
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Durch die Einschrinkungen auf das Batteriespannungsintervall [200 V,400 V] und das Zwischenkreis-
spannungsintervall [up,, 700 V] ergibt sich ein globales Maximum bei 350 V Batterie- und 700 V
Zwischenkreisspannung und. Um die Energieschwankungsbreite der Induktivitit vollstdndig auszunutzen
wird deren Wert so gewihlt, dass die Hochsetzsteller bei Nennschaltfrequenz von 60 kHz gerade genau
an der Liickgrenze betrieben werden konnten. Da dieser Ansatz nicht zwingend zu einem kompakten
Drosseldesign fiihrt, sei hier nochmals angemerkt, dass die Gl. (7.7) nur unter Einschrinkungen giiltig
ist.

Aufgrund der Vorbetrachtungen und der bekannten Ergebnisse aus der Literatur, wie z.B. [4] und [31],
kann fiir die vorliegenden Betriebsparameter dennoch erwartet werden, dass durch die ausgewihlte
Dimensionierung an der Liickgrenze ein kompakter magnetischer Energiespeicher erzielbar ist. Zudem
wurden bei der umfangreichen Analyse, der zum 4H3WR dhnlichen, IH3WR- und 2H6WR-SiC-Systeme
in [9] fiir Schaltfrequenzen grofier 60 kHz iiberraschenderweise keine pareto-optimalen Systemdesigns
hinsichtlich Wirkungsgrad, Leistungsdichte und Kosten ermittelt, was zusitzlich den ausgewdahlten
Schaltfrequenzbereich bestitigt. Nach

2 2
UzkUbat — U, VUbat VUzk max
Uz fs 2Prax 16 fs Pmax

muss der Wert der Induktivitit 34 pH betragen, damit der Wandler bei 60 kHz, 700 V Zwischenkreis-
spannung, 350 V Batteriespannung und 60 kW an der Liickgrenze arbeitet.

L, >

(7.10)

Die Windungszahl und die Kernfldche stellen einen Freiheitsgrad dar, denn einerseits darf die maximale
Induktion im Kernmaterial nicht iiberschritten werden und andererseits soll der gewiinschte Wert der
Induktivitit erreicht werden. Niherungsweise kann die Windungszahl durch die stark vereinfachten
Zusammenhdnge in

Uzk max
AB = 7.11
¢,max 4fsAc,EEnw ( )
2
n;A
Spp = Y el ZZVEE”O und (7.12)
2
Uzk maxUbat,min — Upat min ‘LLEEPmaXI’lW . Ho
B = ’ mit Ugg = ——F<— (7.13)
oma 2Mzk,maxf sAc,EE”W Mbanminlc,EEV i %

fir EE-Kern-Konfigurationen mit Hilfe der Abb. 7.3 ermittelt werden. Des Weiteren wurde bei Gl.
(7.13) die Annahme getroffen, dass die Energie der Drossel nur im Luftspalt gespeichert ist. Der planare
E64/50/10-3C92 Ferritkern in EE Konfiguration mit zusétzlich eingebrachtem Doppelluftspalt wird
nachfolgend als Basis fiir die Hochsetzstellerdrossel verwendet.

In Abb. 7.3 sind die Verldufe der maximalen Induktion B¢ max , der maximalen Welligkeit der Induktion
AB. max und die GroBe des erforderlichen Luftspalts einen, zwei und drei parallele Kernpaare iiber der
Windungszahl aufgetragen. Durch die bei Planarkernen geringe Schenkelhdhe von hier y, = 5 mm und die
Sattigungsinduktion des Kernmaterials Bgy 3c92 = 0,4 T bei 140 °C wird deutlich, dass fiir den betrachte-
ten Windungszahlbereich mindestens zwei EE-Kernpaare erforderlich sind. Um den Luftspalt moglichst
gering zu halten, wurde die Variante mit neun Windungen und zwei Kernpaaren als Ausgangspunkt
ausgewihlt.
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Stromdichte Jy i in - > bei 75 A
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Abbildung 7.3: Einfluss der Windungszahl der Speicherdrossel fiir einen, zwei und drei E64/50/10-Kernpaare
beim 4H3WR mit 60 kHz

Im Folgenden wird eine thermische Uberpriifung des Designs durchgefiihrt. Bei der Drossel wird grund-
satzlich zwischen den Kernverlusten und Wicklungsverlusten unterschieden. Wicklungsverluste entstehen
durch den Stromfluss in der Wicklung der Drossel und werden durch Feldriickwirkungseffekte wie Skin-
und Proximity-Effekt verstérkt. Je nach Ausfithrung der Windung und Kerngeometrie kann durch die
Feldriickwirkung eine signifikante Steigerung der Wicklungsverluste im Frequenzbereich auftreten.
Daher ist es vor allem bei hohen Schaltfrequenzen notwendig, zur Berechnung der Wicklungsverluste
die Harmonischen des Drosselstroms separat zu betrachten.

Wenn der Hochsetzsteller stationir und kontinuierlich betrieben wird, entsteht in der Speicherdrossel ein
dreieckférmiger Strom-Zeit-Verlauf, insofern die Induktivitit L keine Frequenz- und Stromabhingigkeit
aufweist und die Schaltfrequenz hoch genug ist (fs > Ru(fs)/L, f; > 1/\/22C,L). Die Fourierkoeffizienten
ix fiir den Hochsetzstellerstrom werden fiir den kontinuierlichen Betriebsfall mit

- . sin(kmdr)) —dysin(km) . . UpadT)) .
— . 2 2 t k - Z7 A = 2 714
Uk IL 72K2dry (1 —dry) ml IL L f. sowie ( )
2 lTbat P
lo = —_— =
v VUbat

bestimmt. Dabei beschreibt Aij, die von Spitze zu Spitze gemessene Stromwelligkeit und dt; den Tastgrad
des Lowside-Transistors. Bei Kenntnis der Frequenzabhéngigkeit des Widerstands konnen somit die
Wicklungsverluste nach

2

ZI Wkf) mit =40 <=0 (7.15)
Py = k- s mi1 k=19 ; .
i k>0

berechnet werden. Zur Bestimmung der frequenzabhingigen GroBe Ry (f) konnen FEM-Simulationen
oder auch analytische Ansitze gewihlt werden. Die gute Ubereinstimmung einer analytischen Losung
mit FEM-Simulationen wurde bei der entwickelten Drossel bereits erfolgreich in [119] nachgewiesen.



122 7. Passive Komponenten

Zusitzlich verdeutlichen diese Arbeiten, dass aufgrund des gro3en Luftspalts der Einfluss des Wickel-
kopfs der Drossel sowohl bei den Verlusten als auch hinsichtlich der Induktivitit nicht mehr vernachldssigt
werden darf. Aufgrund der akzeptablen Berechnungsdauer (fiir eine FEM-Rechnung im zweistelligen
Sekundenbereich) und der einfachen Handhabung wurde hier ein 2D-FEM-Viertelmodell der Drossel
mit Automatisierungsskript zur Parametervariation verwendet. Zur Bestimmung der Wickelkopfeffekte
wurde eine rotationssymmetrische Rechnung mit der Querschnittgeometrie der Vierteldrossel ohne
Ferritmaterial ausgefiihrt. Durch den Doppelluftspalt und den Wickelkopf tritt beim vorgeschlagenen
Design ein erhebliches unerwiinschtes Streufeld auBerhalb der Drosselgeometrie auf. Eine Abschirmung
der Wechselstreufeldanteile kann durch ein Drosselgehduse aus Aluminium erreicht werden, welches im
Modell ebenfalls aufgebaut ist. Abb. 7.4 und Abb. 7.3 zeigen die Feldbilder der magnetischen Induktion
bei einer Beispielrechnung mit 75 A Spulenstrom bei 60 kHz Schaltfrequenz und Litzwicklung.

Wicklung Gehéuse

2.850e-002 : >3.000e-002
2.700e-002 : 2.850e-002
2.550e-002 : 2.700e-002
2.400e-002 ; 2.550e-002
2.250e-002 : 2.400e-002
2.100e-002 : 2.250e-002
1.950e-002 : 2.100e-002
1.800e-002 : 1.950e-002
1.650e-002 : 1.800e-002
1.500e-002 : 1.650e-002
1.350e-002 : 1.500e-002
1.200e-002 : 1.350e-002
1.050e-002 : 1.200e-002
0.000e-003 : 1.050e-002
7.500e-003 : 9.000e-003
6.000e-003 ; 7.500e-003
4.500e-003 : 6.000e-003
3.000e-003 : 4.500e-003
1.500e-003 : 3.000e-003
<0.000e+000 ; 1.500e-003

ity Plot: |B], Tesla

\
/
2

\\\\\

o
@
1
I}

N T

Abbildung 7.4: Induktionsverteilung beim FEM-Viertelmodell des Wicklungskopfs

Wicklung 3C92-Ferrit

j
\

Abbildung 7.5: Induktionsverteilung beim FEM-Viertelmodell des Drosselkerns

2.850e-001 : >3.000e-001
2.700e-001 : 2.850e-001
2.550e-001 : 2.700e-001
2.400e-001 : 2.550e-001
2.250e-001 : 2.400e-001
2.100e-001 : 2.250e-001
1.950e-001 : 2.100e-001
1.800e-001 : 1.950e-001
1.650e-001 : 1.800e-001
1.500e-001 : 1.650e-001
1.350e-001 : 1.500e-001
1.200e-001 : 1.350e-001
1.050e-001 @ 1.200e-001
9.000e-002 : 1.050e-001
7.500e-002 : 9.000e-002
6.000e-002 ; 7.500e-002
4.500e-002 : 6.000e-002
3.000e-002 : 4.500e-002
1.500e-002 : 3.000e-002
<0.000e+000 ; 1.500e-002

ity Plot: |B], Tesla

o
@
1
I}

Gegeniiber der Grobdimensionierung im vorangestellten Teil dieses Abschnitts wurde bei den FEM-
Parameterstudien der Kernabstand auf 3,2 mm vergroBert um die Zielinduktivitidt von 34 pH zu erreichen.
Fiir die Berechnung der Kernverluste bei sinusformiger Aussteuerung der Induktion B, kann die héufig
und traditionell verwendete Steinmetz Gleichung

Plop = kf2B) (7.16)

genutzt werden. Zur Charakterisierung eines Materials fiir eine Betriebstemperatur und reiner Wechsel-
feldanregung reichen die drei Parameter k, o und 8 aus. Durch die Arbeiten in [120], [121], [122] und
[111] wurden auf Basis dieser Steinmetz Parameter die GSE¥, iGSE”, i2GSE® und ISE” abgeleitet.

Y Generalized Steinmetz Equation

3 )improved Generalized Steinmetz Equation
6)improved improved Generalized Steinmetz Equation
7)improved Steinmetz Equation



7. Passive Komponenten 123

Diese ermoglichen eine Verlustberechnung fiir nicht sinusformige Induktionsverldufe, wie sie bei leis-
tungselektronischen Anwendungen vorwiegend auftreten. Fiir die im vorliegenden Fall auftretenden
Betriebszustinde ist die Verlustberechnung mit der iGSE

T+

fs
dB. | k
Pc/,iGSE =fs / ki d‘L'C ABf‘“dT mit ki = (7.17)

127r
: (2m)*~" ] Jcos Y| * 2P=ady
0

ausreichend, da die i2GSE und die ISE nur bei geringen Aussteuergraden kleiner 20 % zur Verbesserung
der Abschitzungen fiihren.

Des Weiteren ist nach [123] bekannt, dass der Gleichanteil der Induktion durch eine Korrektur der
Steinmetz-Parameter beriicksichtigt werden kann. Im Folgenden wird dieser Effekt jedoch nicht be-
riicksichtigt, da im Rahmen dieser Arbeit keine Korrekturfaktoren fiir das 3C92-Ferritmaterial ermittelt
werden konnten. Die Berechnung des iGSE-Integrals aus Gl. (7.17) kann vereinfachend mit

1 1

PliGsE = kif*ABP (Cla + da) (7.18)
Ty Th

fiir Hochsetzsteller durchgefiihrt werden.

Um die inhomogene Verteilung der Induktion (vgl. Abb. 7.5) zu beriicksichtigen kann das Ergebnis der
FEM-Rechnung verwendet werden. Daher wird zur Ermittlung der Kernverluste aus dem Ergebnis einer
FEM-Rechnung ohne Kernsittigung die Kerninduktion B, , jedes Segments 7 berlicksichtigt und auf Bier
normiert, sodass die inhomogene Feldverteilung durch einen Geometrieterm mit nach

11 B \PV,
P. — k f*ABB - ( °*”> cn (7.19)
Cc lfS C (d% dTah Zn: Bref Vc

beschrieben ist. Der Ausdruck V. , beschreibt das Segmentvolumen welche in Relation zum Kernvolumen
V. gesetzt wird. Weiterhin ist anzumerken, dass dieses Vorgehen nicht fiir teil-gesittigte Arbeitspunkte
des Kerns anwendbar ist.

Im Folgenden und in Abschn. 8.5 werden die Gleichungen GI. (7.15) und Gl. (7.19) zu Grunde gelegt, um
die Verluste in der Induktivitidt zu berechnen. An dieser Stelle sei erwéhnt, dass die Steinmetzparameter
ki und B bei Ferriten stark temperaturabhéngig sind, sodass bei 3C92 im Vergleich zum Ergebnis in Tab.
7.4 bei Raumtemperatur etwa die dreifachen Kernverluste entstehen.

Tabelle 7.4: Verluste in der Drossel bei ¥ = 110 °C, 9w = 115 °C, uy =700 V und P, = 15 kW

Kernverluste Wicklungsverluste

fs in kHz 40 60 80 fs in kHz 40 60 80
P in W bei upy =200V 24,8 12,0 7.2 Py in W bei upyy =200V 76,6 41,7 40,2
P in W bei upy =350V 34,4 16,6 10,0 Py in W bei upy, =350V 82,4 49,7 27,5

Die ausgefiihrte Wicklung besteht aus neun Windungen und drei parallelen Zweigen mit je 4,1 mm x
2,1 mm Profillitze d.h. 3p 160 Strands mit je einem Durchmesser von 200 um. Neben dem Foto der
Drossel in Abb. 7.6 sind deren geometrischen Abmessungen dargestellt.
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175 mm

24 mm

Abbildung 7.6: Speicherdrossel mit 3p 160 x 200 um Profil-Litzwicklung

Der Abstand bzw. Luftspalt der Kerne wird durch drei 3,2 mm dicke Abstandshalter fixiert. Das in der
Fahrzeuganwendung erforderliche Aluminiumgehiuse sowie der dort iibliche Verguss mit Epoxidharz
wurden fiir die Funktionsiiberpriifung im Labormuster nicht realisiert, sind jedoch zum Erzeugen einer
Vergleichsbasis hinsichtlich der Verlustberechnung und Modellierung in der thermischen Belastungsrech-

nung angenommen.

Insgesamt ist vor allem die Vorausberechnung der Kernverluste fiir das vorliegende Design als kritisch
anzusehen. Die Kernverluste hingen bei Ferritmaterial stark von der Temperatur ab was bekannt und durch
eine Korrektur des Steinmetzparameters k beriicksichtigt wird. Allerdings wurde der verluststeigernde
Effekt des Magnetisierungsgleichanteils im Rahmen dieser Arbeit nicht beriicksichtigt, was nach [123],
ausgehend von dem dort untersuchten N87-Ferrit, zu Unsicherheiten von iiber 300 % fiihren kann.
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Abbildung 7.7: Impedanzmessung der Speicherdrosseln
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Die Abb. 7.7 stellt gemessene und berechnete Verldufe des frequenzabhingigen Wicklungswiderstands
Ry, (f) und der Induktivitit L dar. Der Frequenzgang wurde mit einem Prizisionsimpedanzmessgerit® bei
geringen Spannungszeitflichen und Stromen im Milliampere-Bereich aufgezeichnet, sodass Kernverluste
nur einen vernachldssigbaren Einfluss auf die Messergebnisse haben. Die FEM-Berechnungsergebnisse
sind jeweils fiir eine Drossel mit und ohne Gehiuse aufgetragen. Eine gute Ubereinstimmung der
Berechnungs- und Messergebnisse ohne Gehiuse kann festgestellt werden. Zusitzliche Verluste entstehen
durch Wirbelstrome vor allem im Frequenzintervall [250 Hz, 25 kHz], welche bei der Abschirmung
des Streufeldes im Gehiuse auftreten. Aus dem Frequenzgang der Induktivitit wird erkenntlich, dass
die Drossel etwa eine 10 % geringere Feldenergie aufweist, wenn das Streufeld durch ein Gehéduse
abgeschirmt wird.

Das elektromagnetische Design ist abschlieBend thermisch zu tiberpriifen, um einen Vergleich zu anderen
Komponenten aus bestehenden Systeme zu rechtfertigen. Dabei wurde vereinfachend angenommen,
dass die Verluste homogen verteilt in der Wicklung und im Kern auftreten und iiber den Wickelkopf
der Drossel keine Wiarme abgegeben werden kann, sodass eine 2D-FEM-Rechnung mit dem bereits
vorgestellten Modell erfolgen kann.

Die Tab. 7.5 fasst die erforderlichen Modell-Parameter und -Eingangsgré3en zusammen, mit denen die
Temperaturverteilung in Abb. 7.8 per 2D-FEM-Analyse ermittelt wurde.

Tabelle 7.5: Angenommene Stoffeigenschaften zur thermischen FEM-Analyse des Drosseldesigns

Material Epoxidharz Ferrit Aluminium Litzwicklung
Dichte in & 2,1 4.8 2,7 ~17,0

spez. thermische Kapazitit kgiK ~ 1000 700 897 385
thermische Leitfihigkeit in Y 1,3 35 235 ~5

Aufgrund des in [123] beim N87 Ferrit dokumentierten signifikanten Einflusses des Gleichanteils
auf die Kernverluste P. wird fiir die berechneten Verluste in Tab. 7.4 ein Sicherheitsfaktor von 2,5
aufgeschlagen. Der bei der thermischen Berechnung zugrunde gelegte Arbeitspunkt bei 105 °C Ge-
hiusetemperatur, ca. 110 °C Ferrittemperatur, ca. 115 °C Wicklungstemperatur, einer Schaltfrequenz
von 60 kHz und einem Leistungsdurchsatz von 15 kW je Drossel, einer Batteriespannung von 200 V
und einer Zwischenkreisspannung von 700 V erzeugt insgesamt 75 W Verluste. Davon entfallen 28 W
auf Wicklungsgleichstromverluste, 17 W auf Wechselstromverluste und 30 W (12 W berechnet) auf
Kernverluste.
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Abbildung 7.8: Temperaturverteilung beim FEM-Viertelmodell als Ergebnis der thermischen Analyse
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Zur Uberpriifung des elektromagnetischen Drosseldesigns hinsichtlich der maximalen Kernaussteuerung
wurde ein Pulsstromexperiment durchgefiihrt. Aus dem gemessenen Signalverlauf in Abb. 7.9 kann bei
25 °C ein Sattigungsstrom igye von 150 A abgelesen werden. Die Induktivitit der Drossel Lgy betrigt im
gesittigten Zustand ohne Gehduse noch 10,7 uH. Im Nennbetriebsbereich wird durch das Pulsstromexpe-
riment eine Induktivitidt von 31,5 uH gemessen, wodurch das Ergebnis des Impedanzmessgerits bestitigt
wird.
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Abbildung 7.9: Pulsstromversuch zur Ermittlung des Sittigungsstroms der Drossel

Zusammengefasst wurden aktuelle Methoden zur Vorausberechnung der Kernverluste als auch der
Wicklungsverluste angewendet, um eine thermische Uberpriifung des Designs durchzufiihren. Die
aufgebaute Drossel zeigt aufgrund des gewéhlten Designs mit sehr groem Luftspalt und der gewi#hlten
E-Kernform ein signifikantes Streufeld, welches durch ein Gehéduse abgeschirmt werden kann. Insgesamt
ist das vorliegende Design daher als praktikable suboptimale Losung anzusehen.

In der aktuellen Literatur finden sich diverse Ansétze wie z.B. die Einbringung verteilter Luftspalte [112],
oder die modellbasierte analytisch-numerische a priori Optimierung [124] als auch die thermische Opti-
mierung [112], welche ein verbessertes Design magnetischer Bauelemente fiir hochfrequent schaltende
Wandler erméglichen, im Rahmen dieser Arbeit jedoch nicht angewendet wurden. Entsprechend der
Ausfithrungen in diesem Abschnitt sind Ergebnisse aus Parameterstudien und Untersuchungen beim
Design beriicksichtigt worden, was zum Aufbau einer kompakten wenngleich nicht optimierten Drossel
fiir den Hochsetzsteller des Labormusters gefiihrt hat.
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Fazit

In diesem Abschnitt wurden zunichst die verfiigbaren Kondensatortechnologien beziiglich technologiein-
hirenter Eigenschaften anhand von Literaturquellen verglichen. AnschlieBend wurde das Zwischenkreis-
volumen fiir unterschiedliche Kondensatoren am Beispiel des Labormusters untersucht. Dabei konnte
der positive Einfluss der effektivstromreduzierenden Topologien und Steuerverfahren aus Abschn. 3.2
herausgestellt werden. Des Weiteren wurde festgestellt, dass das Potenzial zur Volumenreduktion beim
Zwischenkreis im Zusammenhang mit den durch die WBG-Halbleiter erreichbaren hohen Schaltfrequen-
zen und der vorliegenden Anwendung nur bei der Verwendung von Keramikkondensatoren ausgenutzt
werden kann.

Des Weiteren wurden aktuelle Methoden zur Vorausberechnung der Kernverluste als auch der Wick-
lungsverluste angewendet, um eine thermische Uberpriifung des Designs durchzufiihren. Die aufgebaute
Drossel zeigt aufgrund des gewihlten Designs mit sehr groBem Luftspalt und der gewihlten E-Kernform
ein signifikantes Streufeld, welches durch ein Gehéduse abgeschirmt werden kann.

In der aktuellen Literatur finden sich diverse Ansitze wie z.B. die Einbringung verteilter Luftspalte [112],
oder die modellbasierte analytisch-numerische a priori Optimierung [124] als auch die thermische Opti-
mierung [112], welche ein verbessertes Design magnetischer Bauelemente fiir hochfrequent schaltende
Wandler ermdglichen, im Rahmen dieser Arbeit jedoch nicht angewendet wurden. Entsprechend der
Ausfithrungen in diesem Abschnitt sind Ergebnisse aus Parameterstudien und Untersuchungen beim
Design beriicksichtigt worden, was zum Aufbau einer kompakten wenngleich nicht optimierten Drossel
fiir den Hochsetzsteller des Labormusters gefiihrt hat.
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8 Verifikation des SiC-Hochsetzsteller-
Wechselrichter-Systems

Zum praktischen Nachweis der postulierten Leistungsfiahigkeit des Wandlersystem wurde ein Labormus-
ter aufgebaut. Um die elektrischen Systemeigenschaften nachzuweisen zu konnen, muss eine Steuerungs-
peripherie mit Messgrolenerfassung entworfen werden, welche die Logiksignale zur Ansteuerung der
sieben Halbbriicken erzeugt. Im Abschn. 8.1 dieses Kapitels wird auf das Mess- und Steuerungssystem
des Wandlersystems eingegangen. Nachfolgend werden in Abschn. 8.4 und Abschn. 8.5 die Messergeb-
nisse, welche mit dem Labormuster erreicht wurden, priasentiert und diskutiert und abschliefend in
Abschn. 8.7 ein Vergleich zu einer industriell entwickelten Leistungselektronik dhnlicher Topologie mit
Si-IGBTs gefiihrt.

8.1 MessgroBenerfassung und Peripherie

Zum Betrieb des Labormusters an einer Gleichspannungsquelle und einer elektrischen Maschine ist eine
Steuerhardware erforderliche, welche folgende Signale erzeugen bzw. verarbeiten kann:

e 14 PWM Signale zur Ansteuerung der Highside- und Lowside-Transistoren,

Logiksignale zur Erfassung von Fehlerzustinden und als Hardwarefreigabe,

neun ADC-Kanéle zur Aufnahme der strom- und spannungsproportionalen Messgroéf3en,

sieben Kanile zur Temperaturauswertung der Modul-NTCs,

ein Resolverinterface zur Erregung und Auswertung und
e mindestens ein Kommuikationsinterface zur Prozessteuerung

Anhand dieser Anforderungsliste konnte die C28343 Controlcard mit Signalprozessor! als geeignete
Systembasis identifiziert werden. Abb. 8.1 stellt die Platinen: Controlcard, Steuerplatine, Treiberplati-
nen und Leistungsplatine, aus denen das Labormuster aufgebaut ist, schematisch dar. Mafgeblich fiir
die Steuerung des Systems erforderliche Hardwarebausteine oder Baugruppen auf den Platinen sind
herausgestellt.

Auf der Controlcard sind zwei ICs mit je zwei 12-Bit Analog-zu-Digital-Wandler? (ADCs). Jeder ADC
kann zwei differenzielle oder drei Signale mit gleichem Bezugspotenzial per Multiplexer bei einer
Abtastrate von 2 Werte /us sequenziell wandeln. Somit konnen insgesamt 12 Messkanile aufgenommen
werden. Die Anbindung an den Signalprozessor erfolgt per Parallelinterface, wobei die ADCs iiber die
XINTF-Schnittstelle direkt in einen gemeinsamen Speicherbereich schreiben. Zum einen werden die

DTMS320C28343
2 ADS7685
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schnellen IC-ADCs verwendet um sieben stromproportionale Spannungen von den Hallsensoren® auf
der Leistungsplatine zu erfassen. Zum anderen kdnnen spannungsproportionale Signale von fiinf auf der
Leistungsplatine verbauten Differenzspannungsteilern mit Verstirker” eingelesen werden.

Zusitzlich ist ein Pegelwandler” auf der Controlcard untergebracht welcher die RS232-Kommunikation
mit dem seriellen Interface des Signalprozessors erméglicht. Die Controlcard wird per DiMM-100-
Sockel mit der Steuerplatine verbunden.

Controlcard (1x) Steuerplatine (1x) Treiberplatine (7x) Leistungsplatine (1x)
Resolver Fehler/ o TTTTTTTTo :' -
AD2S1210 Hardware- Halbbriicke (7x) |
(1x) freigabe !
Prozessor | A NTC (1x) Lo
> (28343 SPI l
1 1 |
— Temperatur ] | -
ADSI248 |« Strommess. L -
I (1x) ACS770 | |
|
XINTF PWM (7x2) (1x) -
GPIOs —— — ——— || |y | oo ==L,
ADC |, [€ommmmmmmm- 77 ™ |ttt
ADS7865 ' . Uberspg.-
(2x) < : : schutz
' f (1x)
1 1
1 1
1 1
Transceiver J ! Differenz- | - -~
> MAX322] |« — ' : spannungs-|
(1x) ' 1 messung
[ 1
; ' IS321 (5xy -
1 ot <
N I B RRRRREELLEEE ! B
Transceiver| | 1 e > sieul:rl-sl-m
SN65H (1x) * i g
: . (1x)
[ 1

RS232 CAN uC LV

Abbildung 8.1: Struktureller Aufbau des Labormusters

Die wesentliche Aufgabe der Steuerplatine ist die Versorgung und die Erweiterung der Peripherie der
Controlcard, sowie die Bereitstellung elektromechanischer Schnittstellen. Als Spannungsversorgung
sind zwei Schaltnetzteile mit geregelten Ausgangsspannungen von 5 V und 3,3 V verbaut, welche mit
Eingangsspannungen im Bereich von 9 V bis 18 V arbeiten konnen. Per IC® und zwei Linearverstirkern
kann ein Resolver mit 10 kHz Sinusstromen erregt und ausgewertet werden. Zur Erfassung der Tempera-
turen durch sieben HeiBleiter wird ein zusitzlicher ADC” einsetzt. Der ADC enthiilt zur Bestromung
resistiver Temperatursensoren geregelte Prizisionsstromquellen und kann bis zu vier differenzielle oder
sieben Signale mit gemeinsamen Bezugspotenzial einlesen.

3 ACS770KCB-150B-PFF-T
YTS321

SIMAX3221
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Sowohl der Resolver-IC als auch der ADC zur HeiB3leiterauswertung sind mit einem SPI-Bus an den
Signalprozessor angebunden. Auf der Steuerplatine wird ein CAN-Transceiver® eingesetzt, um eine
Kommunikation zwischen Prozessrechner und Signalprozessor zu ermoglichen. Die Steuerung des
Systems erfolgt ausschlieBlich per CAN-Bus-Nachricht.

Die Treiberplatinen sind bereits in Abschn. 4 detaillierter beschrieben worden. Zur Ansteuerung einer
Halbbriicke bzw. eines Treibers werden zwei PWM-Signale und ein Freigabesignal benétigt, wobei
zusitzlich eine Fehlersignal zuriickgegeben wird. Die PWM-Signale werden durch die Hardware-PWM-
Module des Signalprozessors an den designierten Ausgédngen generiert, wihrend zur Freigabe und
Fehlererfassung allgemein verwendbare Aus- und Eingiinge benutzbar sind.

Die Leistungsplatine dient zur elektrischen Verbindung der sieben Halbbriicken mit dem gemeinsamen
Zwischenkreis und den Hochstromanschliissen. Wie bereits angedeutet, sind darauf zusitzlich Messwand-
ler fiir die Strome und Spannungen des Leistungsteils, die Endstufen und Pulsformungsnetzwerke der
Gate-Treiber, eine Ansteuerschaltung fiir das Batterie-Relais und eine Uberspannungsschutzschaltung
integriert. Die Hochstrom-Hochspannungs-Verschienungen sind in den sechs Dickkupferinnenlagen
(105 wm) der achtlagigen Platine gefiihrt. Mechanisch erfiillt diese Platine die Aufgabe einer Montage-
platte, sieben Treiberplatinen konnen iiber Pin-Buchse-Kontakte direkt auf die Leistungsplatine gesteckt
werden und die Steuerplatine inklusive Controlcard wird mittels Distanzstiften montiert. Die elektri-
sche Anbindung der Leistungsmodule erfolgt per Press-Fit-Kontakt. Der in Abschn. 6.4 beschriebene
Kiihlkorper dient schlieBlich als Montageoberflache fiir die Leistungsmodule und die Leistungsplatine.

Das Foto in Abb. 8.2 zeigt das betriebsbereite Labormuster mit den gekennzeichneten Komponenten und
Baugruppen.

Treiberplatinen

[ Vakuum-Relais [

Ta

1 Speicherdrossel

Abbildung 8.2: Foto des betriebsbereiten Labormusters
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8.2 Steuerung und Regelung

Zur Ansteuerung der Halbbriicken wurden sieben der neun Hardware-PWM-Module des Signalpro-
zessors verwendet. Jedes dieser Hardwaremodule verfiigt iiber einen individuell einstellbaren Zihler,
welcher entweder im Dreieck oder Sdgezahnmodus betrieben werden kann. Hier wurde fiir alle Zihler
der Dreieck-Modus ausgewihlt, damit beim Wechselrichter die zentrischen Pulse des Raumzeigermo-
dulationsverfahrens erzeugt werden konnen. Beim Erreichen des Endstands erzeugt jeder Zihler einen
Synchronisationsimpuls, welcher an den nachfolgenden Zihler weitergegeben werden kann. Detektiert
ein Zahler einen Synchronisationsimpuls, wird unmittelbar dessen Startwert aus dem Phasen-Register
in das Zihlregister geladen. Somit ist es mit dem Prozessor moglich, den Phasenversatz zwischen den
Zihlern einzustellen. Jeder Zahler verfiigt tiber zwei Vergleichsregister zur Einstellung der Pulsbreite.
Erreicht der Zihler den Wert eines Vergleichsregisters, maximalen Zdhlerstand oder null, konnen die zwei
PWM-Ausginge des Hardwaremoduls unabhingig voneinander gesetzt, riickgesetzt oder im Zustand
gewechselt werden. In der vorliegen Applikation wird jedoch durch die Konfiguration und Verwendung
eines zusitzlichen Hardware-Moduls aus den zwei unabhingigen PWM-Kanilen ein komplementérer
PWM-Kanal mit Totzeit generiert. Ohne zusitzliche Mallnahmen ist durch diese Konfiguration mit
komplementidren PWM-Kanilen beim Hochsetzsteller nur der kontinuierliche Betrieb realisierbar.

Bei Zihlerstinden gleich Null, gleich des maximalen Zihlerstands oder gleich eines Vergleichsregis-
terwerts konnen Interrupts ausgeldst und/oder die externen ADCs zur Konversion angeregt werden.
Hinsichtlich der phasenverschoben laufenden Zihler des Hochsetzstellers gibt es mehrere denkbare
Losungsansitze fiir einen interruptgesteuerten Programmablauf zur Systemregelung, wovon hier zwei
unterschiedliche implementiert und getestet wurden. Da die externen ADCs die Systemgrofen iy, iy, ic,
id, Ty, Iy, Iw, iz UNd Uupye jeweils paarweise als Dreiersequenz aufnehmen miissen, sind die exakten Ab-
tastzeitpunkte einzelner Wertepaare zeitlich versetzt. Insgesamt sind etwa 1500 ns fiir die Konvertierung
aller Werte erforderlich. Dies ist vor allem fiir die Strommessung des Hochsetzstellers problematisch,
da aufgrund der hohen Stromwelligkeit von 200 % und mehr (sieche Abb. 8.5) eine direkte Messung der
zur Regelung benétigten Mittelwerte nicht méglich ist. Der erste Ansatz zur Losung dieser Problematik
sieht vor, dass die Stromregelung jeder Phase des Hochsetzstellers synchron zum jeweiligen Zihler
der Phase und die Regelung des Wechselrichters synchron zum Wechselrichterzihler berechnet wird.
Bei diesem Ansatz kann, bezogen auf die jeweilig regelnde Hochsetzstellerphase, der Strommesswert
durch zeitlichen Offset des Konvertierungsstarts in der Mitte des Spannungspulses aufgenommen werden.
Somit wird deren Strommittelwert direkt gemessen. Nachteilig an dieser Methode ist, dass insgesamt
fiinf Reglerroutinen berechnet werden, deren Zeitverhalten abgestimmt werden muss. Aufgrund der
Berechnungsdauer konnte ein Regeleingriff hier nur mit /3 der maximal getesteten Schaltfrequenz von
90 kHz erfolgen.

Beim zweiten Ansatz laufen alle Reglerberechnungen und die Messwertaufnahme in einer zum Wechsel-
richterzdhler synchronen Interruptroutine. Dies ermoglicht einen schaltfrequenten Regeleingriff. Eine
rechnerische Bestimmung der Strommittelwerte anhand der SystemgroBen ux, upai, Ln, Tny und Tp
ist jedoch erforderlich. Zur Regelung des Hochsetzstellers wird eine klassische Kaskadenregelung mit
innerer Strom- und duBerer Spannungsregelschleife sowie nicht linearer Vorsteuerung implementiert
[125].

Zur Ablaufsteuerung des Laborversuchs wurde die Zustandsmaschine aus Abb. 8.3 implementiert. Die
sechs Systemzustéinde ,,Init™, ,,Config® , ,Ready*, ,,Active*, ,,Deenergiese und ,,Error* sind vorge-
sehen worden. Der Controller startet im Zustand ,,Init* welcher die Hardwaremodule initialisiert, wie
beispielsweise das Parallelspeicherinterface zur Kommunikation mit den externen ADCs. Anschlieend
werden notwendige Softwareeinstellungen im Zustand ,,Config* vorgenommen. Verlauft diese Prozedur
ohne Fehler und es wurde kein Bit des ,,Errorstate’ -Registers gesetzt, wechselt der Controller in den
Zustand ,,Ready* und das Labormuster ist betriebsbereit.
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Per CAN-Bus Nachricht kann nun der Betriebsmodus(Mode) zwischen gesteuertem Betrieb (Openloop)
und geregelten Betrieb (Closedloop) ausgewihlt und es konnen spezifische Betriebsparameter wie
beispielsweise die Reglerverstirkung oder der Zwischenkreisspannungssollwert gesetzt werden. Die
anderen Betriebsmodi ,,Idle®, ,,Synchpwm®, ,,Parameterise, ,,Configurate* und ,,.Duty*“ dienen zur
Fehlersuche und werden nicht ndher betrachtet. Anschlieend wird der Versuch per CAN Nachricht
gestartet, woraufhin das System in den Zustand ,,Active* wechselt. Zunéchst wird in der Phase ,,Charge*
die Zwischenkreisspannung mit dem Hochsetzsteller bis auf den Sollwert aufgeladen. Nachfolgend wird
wihrend der Phase ,,Load* der Leistungsfluss per Wechselrichter bei konstanter Drehspannungsfrequenz
eingestellt. Erreicht das System schlieBlich einen stationidren Zustand, wechselt die Phase auf ,,Steady* .

3
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Overcurrent
Overvoltage

Timeout
Gatedriver
Unknown

Idle
Syncpwm
Parameterise

Configurate

“> Duty
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charge f Closedloop

Abbildung 8.3: Zustandsmaschine zur Steuerung des Wandlersystems im Versuchsaufbau

Per CAN Nachricht oder nach Ablaufen einer eingestellten Versuchsdauer wechselt der Systemzustand
auf ,,De-energise . Dabei wird die Phase ,,Unload* zunichst zur Leistungsflussunterbrechung genutzt
und abschlieend der Zwischenkreis in der Phase ,,Discharge* entladen. Stellt der Signalprozessor den
lastfreien Betrieb bei entladenem Zwischenkreiskondensator fest, wechselt das System wieder in den
Zustand ,,Ready* und es kann ein neuer Versuch gestartet werden.

Bei fehlerbehaftetem Versuchsablauf wird das entsprechen Bit ,,CAN®, ,,Overcurrent®, ,,Overvoltage®,
“Timeout®, ,,Gatedriver* oder ,,Unknown‘* zur Fehleridentifikation gesetzt. Nach dem setzen des Bits
wird unmittelbar mit dem nichsten Wechselrichtertakt in den Zustand ,,Error* gewechselt und der sichere
Betrieb hergestellt. Fiir den Hochsetzsteller-Wechselrichter ist das dauerhafte Einschalten aller Highside
Transistoren und das dauerhafte Ausschalten aller Lowside Transistoren als sicherer Betrieb ausgewdhlt
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worden. Nachdem in den Fehlerzustand gewechselt wurde, muss der Fehler durch eine entsprechende
CAN Nachricht quittiert werden, um das Wandlersystem wieder in den betriebsbereiten Zustand ,,Ready*
zu versetzen. Diese Steuerungsroutine ist fiir den Test des Labormusters an einer ohmsch-induktiven
Last ausreichend. Zur Steuerung einer elektrischen Maschine sollte beim Wechselrichter mindestens eine
Spannungs-Frequenz-Kennlinie oder eine feldorientierte Regelung implementiert werden.

8.3 Versuchsaufbau

Um einen Labornachweis der Systemgiite zu ermoglichen, wird der Versuchsaufbau gemél der in Abb. 8.4
dargestellten elektrischen Schaltung aufgebaut. Das Wandlersystem wird gesteuert an einer dreiphasigen
ohmsch-induktiven Last betrieben, da zum Zeitpunkt der Inbetriebnahme keine Elektromaschine mit
geeignetem Maschinenpriifstand verfiigbar.
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Abbildung 8.4: Schaltplanskizze des Versuchsaufbaus

Fiir die Messwertaufnahme wurde das Achtkanaloszilloskop HDO8108 und das Vierkanalleistungs-
messgerdt LMG500 einsetzt. Beim Oszilloskops wurden N2781B und N2780B Strommesswandler
und TCP0150 und HVD3106 Differenzspannungsmesswandler verwendet. Das Leistungsmessgerit
wurde mit vier PCS600 Prézisionsmesswandlern zur Strommesswertaufnahme erweitert wihrend fiir die
Spannungswandlung die interne Differenzspannungsmessung verwendet werden konnte.

In Abschn. A.10 im Anhang dieser Arbeit sind Fotos des eingerichteten Versuchsstands angehéngt.
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Zur Regleranalyse wurde im Signalprozessor eine Routine zur Messwertsequenzaufnahme implementiert,
um eine Regleranalyse durchfiihren zu konnen. Der Controller arbeitet dabei dhnlich wie ein Speicheros-
zilloskop und nutzt den verfiigbaren Speicher, um eine Messwertsequenz mit einer in Vielfachen der
Taktperiode einstellbaren Abtastzeit zu speichern. Nach Beendigung des Versuchsprogramms kann per
CAN Nachricht die Dateniibertragung zum Steuerungsrechner per RS232-Schnittstelle initiiert werden.
Mit einer MATLAB-Routine werden diese Daten dann von der seriellen Schnittstelle ausgelesen und
verarbeitet. In den folgenden Abschn. 8.4 und Abschn. 8.5 werden die im beschriebenen Laborversuch
aufgezeichneten Messergebnisse analysiert.

8.4 Dynamisches Betriebsverhalten

Als Steuerverfahren fiir den SiC-Hochsetzsteller wurde Interleaving mit einer, zwei, drei und vier-Phasen
(INT1,INT2,INT3 und INT4) bei kontinuierlichem Betrieb implementiert. Abb. 8.5 stellt die Zeitverldufe
der Hochsetzsteller-Phasenstrome bei vierphasigem Interleaving sowie die Ausgangsspannungen der
Hochsetzstellerphase D als auch die der Wechselrichterphasen U,V und W dar. Beim ausgewihlten Be-
triebspunkt in Abb. 8.5 bei 330 V Eingangsspannung, 600 V Zwischenkreisspannung, einer abgegebenen
Leistung von 57 kW und einer Schaltfrequenz von 60 kHz wird der Strom beim kommutieren gerade
Null, was einem diskontinuierlichen Betrieb an der Liickgrenze entspricht.
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Abbildung 8.5: Gemessene Zeitverliufe” beim gesteuerten System mit 57 kW Ausgangsleistung, 330 V
Eingangsspannung und 60 kHz Schaltfrequenz

Obwohl das Wandlersystem nur gesteuert wird und im kontinuierlichen Betrieb arbeitet, sind die Phasen-
strome der Hochsetzsteller sowohl statisch als auch dynamisch nahezu homogen verteilt. Dies ist insofern
nicht selbstverstindlich, da nach [35] fiir einen ungeregelten Parallelbetrieb eine inhomogene Verteilung

9 Gemessen mit HDO8108, 1x TCPO150 (ia) , 3x N2781B (i, ic,ig), 1x HVD3106 (uq) und 3x TT-SI 9110 (uy, ey, ttw)



8. Verifikation des SiC-Hochsetzsteller-Wechselrichter-Systems 135

aufgrund von Parameterunterschieden der Phasen zu erwarten wire. Selbst nach Auslenkungen in einen
inhomogenen Verteilungszustand kehrt das Wandlersystem durch die passive Eigendynamik wieder in
akzeptabler Zeit zum homogenen Verteilungszustand zuriick. Die Zeitverldufe der Hochsetzsteller-Pha-
senstrome sowie das beschriebene Verhalten bei der Stromaufteilung legen nahe, dass beim Labormuster
ein sehr symmetrischer Aufbau der Hochsetzstellerphasen hinsichtlich der Ansteuerung und der Kom-
ponenten erreicht wurde. Die hohe Stromwelligkeit unterstiitzt zudem die Stromsymmetrierung [126],
weswegen die Hochsetzstellerphasen auch ohne eine aktive Phasenstromregelung aus [127] oder andere
sensorlose Steuerungskonzepte zur Stromsymmetrierung aus [128] mit homogener Stromverteilung
betrieben werden konnen.

Der Mechanismus der Stromsymmetrierung kann durch das Ausschaltverhalten der unipolaren Tran-
sistoren erklirt werden, da hier die Steilheit der Spannungsflanke mit dem Kommutierungsstrom und
daher dem Strommittelwert zunimmt, solange die maximale Flankensteilheit nicht erreicht wurde (siehe
Abb. 5.16). Wird durch die Stromwelligkeit ein Vorzeichenwechsel hervorgerufen wird dieser Sym-
metrierungsmechanismus zusétzlich verstirkt, da nun alle Schalttransienten Ausschaltvorginge sind.
Somit schaltet eine Phase mit hoherem Strommittelwert positiven Strom schneller ab und negativen
Strom langsamer ab als eine Phase mit geringem Strommittelwert. Insgesamt ergibt sich aus einem
hoherem Strommittelwert eine Verringerung der positiven Spannungszeitflache der Induktivitit was zur
Stromsymmetrierung fiihrt.

In Abb. 8.6 sind die Zeitsignale beim Kurzzeitbetrieb des Labormusters zusammengefasst. Der stationére
Betriebspunkt wird fiir die Dauer von 25 ms bei einer abgegebenen Leistung von 65 kW mit 305 V
Eingangsspannung und 620 V Zwischenkreisspannung gehalten. Die Schaltfrequenz des Systems betréigt
bei der Messung 40 kHz und die Wechselrichterfrequenz Ausgangsfrequenz 20 Hz.

Des Weiteren ist das dynamische Verhalten charakteristischer Gréen wihrend des Versuchsablaufs mit
den Betriebsarten ,,Charge , ,,Load* ,,,Steady*, ,,Unload* und ,,Discharge‘* erkennbar. Der Mittelwert
der jeweiligen gemessenen Grofe ist als durchgezogene Linie dargestellt, wohingegen den in einer
Schaltperiode aufgenommenen maximalen und minimalen Wert ein schattierter Bereich kennzeichnet.

Der Hochsetzsteller-Phasenstrom iy zeigt beim Aufladen der Zwischenkreisspannung einen Anstieg der
Stromwelligkeit Aig auf ca. 150 A. In dieser Betriebsart wird der Effekt der phasenverschobenen Ansteue-
rung mit dem INT4-Steuerverfahren bei der Betrachtung der Stromwelligkeit des Eingangsstroms Aipy
deutlich. Wihrend des Aufladens der Zwischenkreisspannung auf 650 V durchlaufen die Tastverhiltnisse
der Highside Transistoren dt j, des Hochsetzstellers den Wertebereich von 1 bis 0,51. Entsprechend [129]
durchliuft die Welligkeit des Eingangsstromes dabei zwei Maxima von Aiz, /4 bei drp, = {7/8, 5/8}, ein
Minimum von 0 A bei drj, = 6/8 und erreicht einen Endwert von ca. 6 A bei dpj, = 0,51.

AnschlieBend wird durch VergroBBern des Wechselrichtermodulationsindex von 0 auf 1,05 der Schein-
leistungsfluss zur ohmsch-induktiven Last auf 65 kVA und damit der Wechselrichter-Phasenstrom auf
93,1 A-Effektiv- bzw. 140 A-Amplitudenwert gesteigert.

Der nun erreichte stationire Betrieb ,,Steady* kann gehalten werden, bis nach einer voreingestellten Zeit
oder per CAN Befehl das Wandlersystem wieder heruntergefahren wird. Das Herunterfahren lduft in
invertierter Zeitfolge analog zum Startvorgang mit den Betriebsarten ,,Unload* und ,,Discharge* ab.

10Gemessen mit HDO8108, 4x N2781B (ig, iy, iu, iw), 1x N2780B (ug) und 3x TT-SI 9110 (tu, tty, tiw )
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Abbildung 8.6: Gemessene Zeitverliufe!Vbeim gesteuerten System mit 65 kW Ausgangsleistung und 40 kHz
Schaltfrequenz

8.5 Wirkungsgradmessung

Zur Bestimmung des Systemwirkungsgrads wird ein 4-Kanal Leistungsmessgerit verwendet. Das
Leistungsmessgerit erfasst die Messkanaldaten mit einer Abtastrate von 3 We;te und errechnet aus der
Multiplikation von Messkanalstrom und Messkanalspannung eine Kanalleistung. Die Mittelwerte dieser
Leistung werden einmal je Wechselrichterperiode, d.h. fiir die vorliegende Messung in Abschn. 8.5 alle
50 ms abgespeichert. Zur elektrischen Erfassung des Wechselrichterwirkungsgrads im erwarteten Bereich
von > 98% ist eine sehr prizise elektrische Messung erforderlich. Mit dem eingesetzten Messequipment
besteht bei den aufgenommenen Wirkungsgraddaten eine maximale absolute Unsicherheit von £0,4%.

In Abb. 8.7 sind der gemessene Wirkungsgrad 7, die Verlustleistung sowie die Eingangsspannung und
Zwischenkreisspannung des Labormusters liber der abgegebenen Wechselrichterleistung als Datenpunkte
aufgetragen. Zudem wurde der Wirkungsgrad, die Verlustleistung und die Sperrschichttemperaturen mit
den entwickelten Methoden berechnet und als Linie dargestellt.
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Abbildung 8.7: Gemessener Wirkungsgrad1 1)(Marker) und berechnete Grofen (Linien) mit konstantem Wech-
selrichtermodulationsgrad von 105% bei Anpassung der Zwischenkreisspannung

Fiir die Messungen wurden Versuche mit einer stationédren Betriebsdauer von 10 s durchgefiihrt und dann
die Mittelwerte der letzten 2 s gebildet, damit sichergestellt ist, dass die Leistungshalbleiter thermisch
eingeschwungen betrieben werden. Das Wandlersystem arbeitet bei etwa 330 V Eingangsspannung mit
20 Hz Ausgangsfrequenz gegen eine 2,5 Q und 1,7 mH ohmsch-induktive Belastung. Schaltfrequenzen
von 40 kHz, 60 kHz und 80 kHz wurden untersucht. Im Lastbereich unterhalb von 18 kW wird der
Modulationsindex des Wechselrichters genutzt, um die Ausgangsspannung und damit die Leistung
einzustellen. Bei diesem Wechselrichterbetrieb wird der Modulationsindex bis zu 1,05 erhoht und die
Highside-Transistoren des Hochsetzstellers sind dauerhaft durchgeschaltet. Hier erreicht das Labormuster
bei 40 kHz einen maximalen Wirkungsgrad von max (1) = 98,4%, bei 60 kHz max (1) = 98,1% und
bei 80 kHz lediglich max (1) = 97,4% . Eine hohere Schaltfrequenz fiihrt in diesem Betriebsbereich
durch die ansteigenden Schaltverluste immer zu gesteigerten Wechselrichterverlusten.

D Gemessen mit LMG500, 4x LMG500 Spannungseingédngen und 4x PCS600 Stromsensoren
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Oberhalb von 18 kW abgegebener Leistung wird der Hochsetzsteller genutzt, um die Zwischenkreis-
spannung zu erhohen, wobei der Modulationsindex bei 1,05 konstant bleibt. Durch die zusitzlichen
Verluste im Hochsetzsteller vermindert sich der Systemwirkungsgrad. Bei abgegebenen Leistungen im
Bereich von ca. 50 kW weist das Wandlersystem fiir die Schaltfrequenzen 40 kHz und 60 kHz einen
Wirkungsgrad von ca. 1 = 95,4% und bei 80 kHz einen Wirkungsgrad von ca. 1 = 94,7% auf. Dieses
Verhalten konnte im Zusammenhang mit der Speicherdrossel erklédrt werden, da eine Steigerung der
Schaltfrequenz hier zur Verminderung der Kernverluste, sowie der durch Proximity- und Skin-Effekt
generierten Verluste fiihrt. Des Weiteren steigen die Schaltverluste als Konsequenz hoher Einschalt- als
Ausschaltverlustenergien stirker an, sobald der Drosselstrom keinen Nulldurchgang mehr aufweist.

Zur Verifikation der Verlustmodelle aus Abschn. 2.4 und Abschn. 7.2 sind die berechneten Wirkungsgrade
und Verluste ebenfalls in Abb. 8.7 als durchgezogene Kennlinien eingetragen worden. Zur thermo-
elektrischen Modellkopplung wurde die gemessene thermische Impedanz des Halbbriickenkiihlers aus
Abschn. 6 eingesetzt. Da eine Sperrschichttemperaturerfassung im Betrieb nicht implementiert wurde,
konnten in Abb. 8.7 lediglich die berechneten Sperrschichttemperaturen der SiC-JFETs aufgetragen
werden. Beim Wechselrichter und Vollastbetrieb mit 40 kHz betrigt der berechnete Temperaturhub
gegeniiber dem Kiihlfluid beispielsweise 70 °C, wihrend sich die Hochsetzsteller-Transistoren aufgrund
des geringen Eingangsstroms nur um 20 °C bis 25 °C erwirmen.

Gegeniiber den Ergebnissen in Abb. 8.7 sind in Abb. 8.8 bei einer Schaltfrequenz von 50 kHz Datenpunkte
mit Zwischenkreisspannungen von 600 V und vermindertem Wechselrichtermodulationsindex dargestellt.
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Abbildung 8.8: Gemessener Wirkungsgradlz)bei 50 kHz mit und ohne Variation der Zwischenkreisspannung

In diesem Betrieb nimmt der Wirkungsgrad vom Betriebspunkt maximaler Leistung zu verminderter
Leistung ab. Bei vergleichbarer abgegebener Leistung ist der Wirkungsgrad somit bei einer hohen Zwi-
schenkreisspannung deutlich vermindert. Zum Beispiel erreicht der Wandler bei ca. 20 kW abgegebener
Leistung bei 350 V einen Wirkungsgrad von 97,3% wihrend bei 600 V Zwischenkreisspannung nur
89,1% erreicht werden. Dieser sehr schlechte Wirkungsgrad bei Teillast ist vor allem auf die kontinuierli-
che Betriebsart des Hochsetzstellers zuriickzufiihren und konnte durch Implementierung des Liickbetriebs
deutlich verbessert werden. Trotzdem kann daraus abgeleitet werden, dass sich eine Betriebsstrategie
mit minimaler Zwischenkreisspannung verlustmindernd auswirkt, da insgesamt weniger Schaltverluste
entstehen, was bereits in Abschn. 2.3.2 angedeutet wurde.

Zusammengefasst erreicht das aufgebaute Labormuster hohe Wirkungsgrade von iiber 97% im Wechsel-
richterbetrieb bei Teillast und akzeptable Wirkungsgrade iiber 94% im kombinierten Vollastbetrieb bei

12 Gemessen mit LMG500, 4x LMG500 Spannungseingédngen und 4x PCS600 Stromsensoren
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Schaltfrequenzen bis 80 kHz. Somit sind Funktionsfihigkeit der Systemkomponenten und die Leistungs-
fahigkeit des Wandlersystems beispielhaft nachgewiesen und dessen modellbasiert vorausberechnete
KenngroBlen durch Messungen bestitigt.

8.6 Gegenuberstellung berechneter und gemessener Verluste

Die Berechnung der Halbleiterverluste und Temperaturen wurde anhand der vorgestellten Methoden auf
Basis der GI. (2.51), Gl. (2.52) und GI. (2.69) durchgefiihrt. Zur Parametrierung wurden die gemessenen
Eigenschaften des SiC-Modul-Prototyps verwendet. Bei der Ermittlung der Drosselverluste sind die
vorangestellt beschriebenen Methoden auf Basis von Gl. (7.15) und GL. (7.19) angewendet. AbschlieBend
sind in Abb. 8.9 die gemessenen Verluste den berechneten kumulierten Einzelverlusten gegeniibergestellt.
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Abbildung 8.9: Vergleich der gemessen Verluste mit den kumulierten berechneten Einzelverlusten bei 40 kHz
und 80 kHz

Es zeigt sich eine Abweichung bei der Summe der berechneten und der gemessenen Verluste in beiden
Betriebspunkten. Insgesamt werden die Verluste zu gering berechnet. Beim Betrieb des Hochsetzstellers
sind deutlichere Abweichungen festzustellen obwohl die Unsicherheit bei den Kernverlusten bereits
aufgeschlagen wurde. Die Ursache fiir die Abweichung von Messung und Berechnung wird bei der in
der Berechnung vernachlissigten Peripherie oder auch bei Abweichungen des Labormusters von der
Parametrisierungsgrundlage vermutet.

Des Weiteren ermdglicht die Darstellung der Einzelverluste einen Einblick hinsichtlich der Auswirkung
der Schaltfrequenzéinderung. Bei 40 kHz entstehen viel mehr Verluste im Kern der Drosseln und deutlich
weniger Schaltverluste als bei 80 kHz. Durch diesen Effekt wiegen sich bei Schaltfrequenzénderungen
die Einzelverluste gegeneinander auf, worauthin die absoluten Verlusten nahezu konstant bleiben. Daher
ist auch unmittelbar der in Abb. 8.7 bei 60 kHz und 40 kHz nahezu identisch gemessene Wirkungsgrad
beim Hochsetzbetrieb nachvollziehbar.

Im Folgenden Abschn. 8.7 wird der Vergleich mit einem industriellen Hochsetzsteller-Wechselrichter mit
Silizium IGBTSs und Dioden durchgefiihrt, um den Einfluss der verwendeten SiC-Halbleitertechnologie
im realen Systemvergleich zu bewerten.
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8.7 Vergleich mit einem industriellen System

In Anlehnung an den in Abschn. 2.4.6 dargestellten Systemvergleich von Silizium und Siliziumcarbid
auf Modellbasis wird nachfolgend ein in industrieller Massenfertigung hergestellter Antriebswechsel-
richter zum Vergleich mit dem Labormuster herangezogen. Die Daten dieses industriellen Systems
sind [130] entnommen. Von dem in [130] analysierten aus Hochsetzsteller, Motorwechselrichter und
Generatorwechselrichter bestehenden Wandler fiir einen leistungsverzweigten Hybridantrieb wird nach-
folgend nur der Motorwechselrichter und der Hochsetzsteller betrachtet. Der Motorwechselrichter weist
eine Nennleistung von 60 kW auf und ist daher unmittelbar als Vergleichssystem geeignet. Der ein-
phasige Hochsetzsteller ist mit einer Nennleistung von 27 kW angegeben weswegen die Chipfliche,
sowie das Drossel- und Kondensatorvolumen und deren Gewichte mit dem Faktor 60/27 = 2 2 auf die
Nennleistung von 60 kW korrigiert wurden. Diese Korrektur ist insofern zuldssig da dies einer Parallel-
schaltung mehrerer Hochsetzstellerphasen entspricht. Sowohl der SiC- als auch Si-System konnen mit
Zwischenkreisspannungen von 200 V bis 700 V betrieben werden. Die Schaltfrequenz des industriellen
Hochsetzstellers mit Silizium Leistungshalbleitern variiert betriebspunktabhingig und liegt im Bereich
von 5 kHz bis 10 kHz. Beim industriellen Wandler sind 1200 V IGBTs und Dioden verwendet worden,
deren DBA-Substrat (AI/AIN/Al) direkt auf den Aluminium-Wasserkiihler geschweif3t ist.

In Abb. 8.10 ist das Kiviat-Diagramm fiir charakteristische Gro3en Vergleichssysteme dargestellt. Die
Wechselrichter-Chipfliche mit SiC-Halbleitertechnologie ist mit 523 mm? etwa 25% so groB wie die
Chipfliche mit Silizium-IGBTs von 2122 mm? . Beim Hochsetzsteller liegt dieses Verhiltnis mit 23%
etwas geringer, hier werden 697 mm? beim SiC-System und 2989 mm? beim skalierten SiWandler
benétigt. Kumuliert sind insgesamt 1220 mm? SiC- und 5111 mm? skalierte Silizium-Chipfliiche verbaut.
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Abbildung 8.10: Kiviat-Diagramm zum Vergleich charakteristischer Groflen des SiC-Labormusters und eines
industriellen Si-Wandlersystems [130]

Die Speicherdrosseln weisen beim Labormuster insgesamt ein Volumen von 1,1 dm? auf, was 15% des
Volumens der skalierten Hochsetzsteller-Drossel von 5,8 dm? ausmacht. Beim Zwischenkreis ist der
Unterschied aufgrund der verwendeten Keramikkondensatoren deutlich stiarker ausgepriagt. Nur 7,5%
des Kondensatorvolumens des Si-Systems von 2,7 dm? werden fiir den 0,2 dm? Zwischenkreis des SiC-
Systems benétigt. Das SiC-Labormuster ist bei den gewihlten technischen Kenngrofien gegeniiber dem
industriellen Produkt vorteilhaft, was mit Hilfe dem Kiviat-Diagramm Abb. 8.10 verdeutlicht wird.
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Insgesamt ist der hier durchgefiihrte Vergleich jedoch kritisch einzustufen da, die Dimensionierungs-
kriterien und Sicherheitsmargen fiir das industrielle Wandlersystem nicht bekannt sind. Neben der
SiC-Halbleitertechnologie wurde auch bei den passiven Bauelementen andere Technologien eingesetzt.
Der Zwischenkreis ist mit Keramikkondensatoren anstelle von Folienkondensatoren aufgebaut und die
Speicherdrosseln sind mit Ferritkern und Profillitze anstelle eines Schnittbandkerns mit Flachdraht-
Kupferwicklung realisiert. Des Weiteren sind die Wandler zum einen mit Direktsubstratkiihlung (SiC)
und zum anderen mit einer Pin-Fin @hnlichen in die Bodenplatte integrierten Kiihlung (Si) ausgefiihrt
und damit deutlich unterschiedlich.

Die Chipflichen des Silizium- und Siliziumcarbid-Systems weisen mit 24% ein Verhiltnis auf, welches
im Bereich der modellbasierten Vorausberechnung von 20% — 30% liegt. Wenn fiir den Si-1H3WR
realistische Dimensionierungsparameter: wie eine maximale Sperrschichttemperatur von 175 °C, eine
maximale Kiihlfluidtemperatur von 105 °C, eine Batteriespannung von 200 V, eine Zwischenkreisspan-
nung von 700 V und eine Schaltfrequenz von 8 kHz angenommen werden, ergibt sich nach dem in
Abschn. 2.4 vorgestellten Modell eine thermisch minimale Chipflichen von 5146 mm?. Analog wird
beim SiC-4H3WR fiir eine maximale Sperrschichttemperatur von 200 °C, eine maximale Kiihlfluidtem-
peratur von 105 °C, eine Batteriespannung von 200 V, eine Zwischenkreisspannung von 700 V und eine
Schaltfrequenz von 40 kHz die thermisch minimale Chipflichen von 1208 mm? berechnet. Diese Werte
passen sehr gut zu den untersuchten Vergleichssystemen und deuten auf die Validitét der Eigenschafts-
Modelle hin.

Zusammenfassend wurde am praktischen Beispiel nachgewiesen, dass durch die SiC-Halbleitertechnolo-
gie nicht nur eine erhebliche Reduktion beziiglich der Chipfliche erreichbar ist, sondern gleichzeitig
deutlich kompaktere passive Komponenten verwendet werden kénnen und der Wirkungsgrad trotz hoher
Schaltfrequenzen im akzeptablem Bereich liegt.

Fazit

Es wurde ein Labormuster des 4H3WR mit SiC-JFETs aufgebaut und mit einer fiir den Testbetrieb im
Labor erstellten Steuerhardware und Firmware in Betrieb genommen. Im gesteuerten Betrieb konnten bei
Kurzzeitversuchen Messungen durchgefiihrt werden, welche die erwartete Leistungsfahigkeit der SiC-
Halbleitertechnologie entsprechend der Erwartungen bestétigen. Durch die Aufnahme der Phasenstréme
des Hochsetzstellers konnte nachgewiesen werden, dass das Labormuster das gewiinschte und durch die
zielgerichtete Dimensionierung der Drossel bestimmte dynamische Verhalten aufweist. Ein Vergleich
der gemessen mit den berechneten Verlusten zeigt eine akzeptable Ubereinstimmung und bestitigt die
Giiltigkeit der beschriebenen Methode zur Vorausberechnung. Im Vergleich mit einem industriellen
System erreicht das Labormuster signifikant verbesserte Werte bei der Chipfliche (76 % weniger),
dem Volumen der Drossel ( 85 % geringer) und dem Volumen des Kondensators (92,5 % geringer).
Insgesamt konnten die entwickelten Methoden bestitigt und die zuvor ermittelte Leistungsfahigkeit der
SiC-Halbleitertechnologie praktisch nachgewiesen werden.
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9 Zusammenfassung und Diskussion

Durch den Elektrifizierungstrend im Bereich heutiger Antriebssysteme fiir den Personenverkehr, den
vorherrschenden Trends zu immer hoheren Leistungsdichten in Leistungselektronischen Systemen sowie
die Marktreife von Siliziumcarbid-Leistungstransistoren, ergibt sich die Fragestellung, inwiefern diese
neuen Technologien nutzbringend beim Traktionsantriebsumrichter eingesetzt werden konnen.

Ziel dieser Arbeit ist es Methoden zu entwickeln, anzuwenden und zu validieren mit denen der Einfluss
der Halbleitertechnologie auf die Systemgiite bei verschiedenen Topologien und auf zentrale Systemkom-
ponenten abgeschitzt werden kann. Ausgehend von der Vorausberechnung mit auf Eigenschaftsmodellen,
konnte durch eine nachfolgende Baugruppenentwicklung ein Vierphasen-Hochsetzsteller-Dreiphasen-
Wechselrichter-Labormuster auf Basis eines SiC-JFET-Halbbriickenmodul-Prototyps aufgebaut und
getestet werden. Des Weiteren wurden zugeschnittene technische Losungen zur Kommutierungsstrom-
transientenerfassung, Gateansteuerung und Kiihlung entwickelt bzw. weiterentwickelt und implementiert.

Zunichst ordnet Abschn. 1 die vorliegende Arbeit thematisch zu, leitet in die Problemstellung der
Leistungselektronik im Elektrofahrzeug ein und motiviert die nachfolgenden Ansétze durch forschungs-
leitende Hypothesen. Des Weiteren wird ein Uberblick zum Stand der Technik und Forschung vermittelt.

In Abschn. 2 wird dann die Kommutierungszelle als Basisschaltung der Leistungselektronik eingefiihrt
und deren Funktion am Beispiel einer geschalteten selbstkommutierten Zelle anhand von Zeitsignalen er-
lautert. Die Eigenschaften der derzeit fiir Leistungstransistoren relevanten Halbleitermaterialien Silizium,
Siliziumcarbid und Galliumnitrid werden vorgestellt und anhand etablierter Giitekriterien miteinander
verglichen. Nachfolgend sind die Leistungstransistoren SiC-JFET, SiC-MOSFET und GaN-HEMT in den
jeweils kommerziell verfiigbaren Grundstrukturen vorgestellt und ein Uberblick iiber die Verfiigbarkeit
und aktuelle Entwicklungstrends dargestellt. Diesbeziiglich ist der SiC-Trench-MOSFET heute eindeutig
als dominierendes Bauelement zu identifizieren, wihrend die im Rahmen dieser Arbeit verwendeten
Verarmungstyp-SiC-JFETs vom Anwender gemieden werden.

Durch die Ableitung halbleiterspezifischer analytischer Giitekriterien fiir die drei Topologien mit Span-
nungszwischenkreis: Wechselrichter (3WR), Hochsetzsteller-Wechselrichter (H3WR) und Tief-Hoch-
setzsteller-Wechselrichter (TH3WR), den Impedanzwischenkreiswechselrichter (Z3WR) und den Vier-
quadrantensteller-Stromzwischenkreiswechselrichter (4QIWR) konnten der H3WR und der 3WR als
vielversprechendste Topologien fiir Traktionsantriebsumrichter ermittelt werden. Mit dem generischen
und skalierbaren Eigenschaftsmodell wurden hierfiir mit 1200 V IGBTs, 650 V IGBTs und 1200 V SiC-
JFETs Chipflachen und Verluste berechnet. Bei einer 60 kVA Beispielanwendung im Hybridfahrzeug ist
mit SiC-JFETs ein 3WR mit 30 % der IGBT-Chipflache und 80% Verlustenergieeinsparung gegeniiber
IGBT realisierbar, wenn der Neue Européische Fahrzyklus (NEFZ) zugrunde gelegt wird. Durch die
geringen Schaltverluste der SiC-JFETs kann in einigen Anwendungsféllen beim H3WR sogar insgesamt
weniger Chipflache erforderlich sein als beim 3WR. Obwohl die Erkenntnisse hinsichtlich technischer
Giitegrofien wie Chipflache und Wirkungsgrad mit SiC-JFETs gewonnen wurden und der Vergleich mit
der etablierten IGBT-Technologie auf diesen Daten beruht, konnen signifikante Verbesserungen aufgrund
dhnlicher Schalt- und Durchlasscharakteristik auch fiir SIC-MOSFETs als giiltig angesehen werden.
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Der Betriebsverbund von Hochsetzsteller und Wechselrichter wird in Abschn. 3 untersucht. Durch
Freiheitsgrade bei der Anzahl der Hochsetzstellerphasen und der zeitlichen Abstimmung der Schaltpulse
kann eine Optimierung durchgefiihrt werden. Unter Beriicksichtigung der ZielgroBen fiir das Labormus-
tersystem wurde ein kombiniertes Ansteuerverfahren fiir Wechselrichter und Hochsetzsteller entwickelt,
welches eine wirkungsvolle Reduktion der Zwischenkreiseffektivstrome ermoglicht. Weiterfithrend
besteht beim ausgewihlten vierphasigen Hochsetzsteller die Moglichkeit, den Funktionsumfang von
Batterieladegeriten fiir alle iiblichen Netzspannungsformen in das Traktionsantriebssystem zu integrieren.

Zur Ansteuerung der JFETs ist ein Gatetreiber erforderlich, welcher die Einschalt- und Ausschalt-
spannungsniveaus bereitstellt und zusitzlich einen sicheren Betrieb der Verarmungstyp-Transistoren
gewihrleistet. Der entwickelte Hochspannungs-Hochgeschwindigkeits-Gatetreiber wird in Abschn. 4
beschrieben und ermoglicht die zerstorungsfreie Abschaltung der Verarmungstyp-SiC-JFET-Halbbrii-
ckenmodule aus dem Kurzschlusszustand. Neben dem teil-redundanten Aufbau von zwei Sperrwandler
mit platinenintegrierten Transformatoren werden Mallnahmen zur Verbesserung der Startdynamik sowie
Schaltungen zur Fehlererkennung und Behandlung vorgestellt. Die Endstufe und das Netzwerk zur
Pulsformung ermoglichen die Ausnutzung der vollen Schaltgeschwindigkeit der SiC-JFET-Technologie.

Der niederinduktive Aufbau von Kommutierungszellen ist bei der Anwendung neuer Halbleitertech-
nologien eine weitere MaBnahme, um deren Schaltgeschwindigkeit auszunutzen und Uberspannungen
zu reduzieren. In Abschn. 5 wird auf Basis alternierend bestromter Leiterplattenlagen eine Zwischen-
kreisverschienung vorgeschlagen, welche eine effektive Reduktion der Verschienungsstreuinduktivitét
ermoglicht. Gegeniiber einer zweilagigen Platine ist mit acht Lagen die Reduktion der Streuindukti-
vitdt um etwa eine GroBBenordnung moglich. Die Erfassung der Kommutierungsstromtransienten in
niederinduktiven Kommutierungskreisen ist mit kommerziellen Strommesssystemen im vorliegenden
Fall nicht ohne Eingriff in die Konstruktion méglich. Eine integrationsfdahige platinenbasierte Spule
zur Erfassung der zeitlichen Anderung der Induktion wurde entworfen und erméglicht durch offline-
Integration die Ermittlung der Stromtransienten. Bei der Analyse der Schalttransienten des SiC-JFET-
Prototyps wurde ein parasitidres Durchschalten der Halbbriicke festgestellt. Durch externe Beschaltung
des Halbleitermoduls mit zusitzlichen Gate-Source-Kondensatoren konnte dieses verhindert und eine
umfassende Charakterisierung der Schaltverluste mit den Parametern Zwischenkreisspannung, Strom
und Sperrschichttemperatur durchgefiihrt werden. Abschliefend wurde ein instabiles oszillationsbe-
haftetes Einschalten der SiC-JFET-Halbbriicke bei VergroBerung des Einschaltwiderstands festgestellt,
dokumentiert und analysiert.

Zur Kiihlung der Halbleitermodule ohne Bodenplatte wird in Abschn. 6 das bekannte Konzept der
direkt vom Kiihlfluid angestromten Halbleitermodule am Beispiel einer Halbbriicke aufgebaut und
verifiziert. Eine Ermittlung der thermischen Impedanz des Aufbaus konnte durch die Auswertung der
Spannung der Gate-Source-Diode des JFETS erreicht werden. Bei der Charakterisierung wurde fiir hohe
Verlustleistungsdichten eine Reduktion der thermischen Impedanz durch Blasensieden beobachtet und
analysiert. Die Einzelmodulkiihlung bildet die Grundlage fiir den nachfolgend entworfenen System-
kiihler, welcher sieben parallel geschaltete Einzelkiihler integriert und durch FEM gestiitztes Design
entwickelt wurde. Auf Grund der direkt angestromten Halbleitermodule konnten bei der Produktion
des Kiihlkorpers 3D-Herstellungsverfahren zum Einsatz kommen und prinzipbedingt Materialien mit
geringer Wirmeleitfahigkeit verwendet werden.

Der Zwischenkreiskondensator und die Drossel sind die Baugruppen des Systems, welche einen entschei-
denden Anteil des Gesamtvolumens ausmachen. Durch die hohe Schaltfrequenz der SiC-Bauelemente
konnen diese passiven Komponenten kompakter ausgefiihrt werden, insofern keine thermischen Grenzen
iiberschritten werden. Als Basisbauelement des Zwischenkreises wurde in Abschn. 7 ein Keramik-
kondensator mit anti-ferroelektrischem Dielektrikum ausgewihlt. Diese Technologie ist Folien- und
Elektrolytkondensatoren fiir den vorliegenden Anwendungsfall beziiglich des Betriebstemperaturbereichs
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und der Leistungsdichte iiberlegen. Fiir die Drossel wurden planare Ferrit E-Kerne sowie Rechteck-Pro-
fillitze verwendet und eine Dimensionierung fiir hohe Stromwelligkeiten ausgewihlt, um ein kompaktes
Design zu erreichen. Dennoch ist das Drossel-Design aufgrund der Streufelder und hohen Verluste im
Wicklungsfenster suboptimal gewihlt und ldsst Raum fiir Verbesserungen z.B. durch einen verteilten
Luftspalt oder eine giinstigere Kernform.

Abschlielend wird in Abschn. 8 der strukturelle Aufbau eines 60 kVA Labormusters beschrieben. Zur
Ansteuerung des Systems wird ein Signalprozessor einsetzt, an dessen per Firmware implementierte
Steuerroutine Befehle und Werte vom und zum Steuerungsrechner iibergeben werden konnen. Das
aufgebaute Labormuster wurde mit Schaltfrequenzen im Bereich von 40 kHz bis 80 kHz betrieben. Bei
60 kHz wurde am Labormuster ein Maximalwirkungsgrad von > 98% und Vollastwirkungsgrad von
> 95% gemessen. Im Vergleich mit einem industriellen Wandlersystem mit Silizium-IGBTs konnte das
Volumen der Drossel um 75% und des Zwischenkreises um 92,5% verkleinert sowie insgesamt 76%
weniger Chipflache eingesetzt werden.

Die eingangs in den forschungsleitenden Hypothesen aufgefiihrte Problemstellung der elektromagneti-
schen Vertriglichkeit durch die steilen Schaltflanken der SiC-Halbleiter und die hieraus resultierenden
gesteigerten Anforderung an Filter, Isolationssysteme und Massekonzepte wurde leider nicht im Rahmen
dieser Arbeit untersucht und bietet Raum fiir nachfolgende Arbeiten. Die Kombination von Verar-
mungstyp und Anreichungstyp-Bauelementen in einer Halbbriicke konnte hinsichtlich der funktionalen
Sicherheit z.B. bei Antrieben, welche einen aktiven Kurzschluss im stromlosen Zustand erfordern,
vorteilhaft sein und ist ein bisher wenig beachtetes Forschungsfeld.

Insgesamt konnte vorausberechnet und an einem Beispiel demonstriert werden, dass mit Leistungshalb-
leitern aus Siliziumcarbid gleichzeitig effiziente und, im Vergleich zur Silizium-IGBT-Technologie,
kompaktere Systeme aufgebaut werden konnen. Dabei ist es méglich, das Volumen der passiven Kompo-
nenten durch die Schaltfrequenzerhohung zu verringern, insofern eine geeignete Technologie gewahlt
wird (z.B. Keramikkondensatoren, Ferritkerne und Litze) und keine thermischen Grenzen iiberschritten
werden. Aktuelle Studien zeigen, dass Leistungselektroniken mit SiC-Halbleitern durch kompaktere und
giinstigere passive Komponenten und Kiihlkorper sowie einen geringeren Energieverbrauch in vielen
Anwendungsfillen Systemen mit Si-IGBTs auch 6konomisch iiberlegen sind.
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A Anhang

A.1 Niederspannungsdemonstrator zur Verifikation der Steuerverfahren

Dieser Abschnitt des Anhangs soll einen Uberblick zum Niederspannungsdemonstrator und den durchge-
fiihrten Laborexperimenten liefern, welche zur Verifikation der in Abschn. 3.2 beschriebenen Steuerver-
fahren gefiihrt haben. Tab. A.1 fasst zunédchst wichtige Kenngré3en des Demonstrators zusammen.

Tabelle A.1: Kenndaten des Niederspannungsdemonstrators

Bezeichnung Formelzeichen Wert
Nennleistung Pswr 600 W
Eingangsspannung Upat 12V
Zwischenkreisspannung Uz 12V -48V
Drehspannung iy 0OV-48V
Schaltfrequenz fs 100 kHz
Induktivitit Ly 4 x 30,5 uH
Zwischenkreiskondensator Cux 1 x 20 uF
Leistungstransistoren T 14 x IPD25CN10N

PCB-Kupferkonfiguration

2 x 105 pm

Der Wandler ist auf einer zweilagigen Dickkupfer-Leiterkarte mit dem Layout in Abb. A.1 aufgebaut.

Leistungsteil

O

(i

ﬁ s ?:f‘% SN
o> Bafaleldh

Abbildung A.1: PCB-Layout des Niederspannungsdemonstrators

Als isolierende Schnittstelle zwischen Leistungs- und Steuerungsteil wurden bereits Hochspannungs-
komponenten vorgesehen um einen Transfer der Realisierungsansitze ins Zielsystem zu ermoglichen.
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Zur Steuerung des Wandlers wurde ebenfalls eine C28343-Controlcard verwendet, welche zum spiteren
Zeitpunkt auch im SiC-Labormuster eingesetzt wurde. Damit der Zwischenkreisstrom mit Strommess-
zangen erfasst werden kann ist ein zentraler Zwischenkreiskondensator vorgesehen. Im Layout ldsst
sich gut die markierte Trennung von Leistungsteil und Steuerungsteil erkennen. Die Entwéarmung der
Leistungskomponenten erfolgt zunichst iiber Wiarmespreizung im Kupfer der Leiterkarte und nach-
folgend mittels natiirlicher Konvektion. Das bestiickte und betriebsbereite Demonstratorsystem ist in
Abb. A.2 abgebildet. Zentrale Gruppen der funktionalen Teilsysteme wurden zum besseren Einblick
gekennzeichnet.

‘ Zwischenkreiskondensator ‘

‘ Hochsetzsteller 4H ‘ /

‘ Wechselrichter 3WR ‘

L

1T FITT { dw. a }
s i i & i y: £ e =Sy
o h
,
.

Controllerplatine mit C28343 |

Isolierende Wandler und Signaliibertrager

Abbildung A.2: Betriebsbereiter Niederspannungsdemonstrators mit Kennzeichnung der Teilsysteme

obere nsistoren

|/ 3WR-Shunts

/i/-

4H-Shunts \ [ Wairme der unteren Transistoren

Speicherdrosseln

Abbildung A.3: Thermographie des Niederspannungsdemonstrators bei 400 W iibertragener Leistung
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Die Thermographie in Abb. A.3 wurde im thermisch eingeschwungenen Zustand bei 400 W abgegebener
Leistung im Messaufbau in Abb. A.4 aufgenommen. Darauf sind die Positionen gekennzeichnet worden
an denen die Warme produzieren Leistungskomponenten platziert wurden. Bei 12 V Eingangsspannung,
48 V Zwischenkreisspannung und 48 V Leiter-Leiter-Spannungsamplitude, erzeugen die unteren MOS-
FETs erwartungsgemall mehr Verlustleistung. Diese sind auf der Unterseite der Platine aufgebracht.
Durch die thermische Anbindung zur Oberseite l4sst sich dennoch hier die hochste Temperatur ablesen.

Oszilloskop zur
Spannungsmessung

Thermographie-Kamera

’ Thermographie-PC

Programmier- und
Steuerungs-PC

Oszilloskop zur Niederspannungs-

’ Strommesszangen ‘ lohmsch-induktive Last‘
Strommessung Demonstrator

Abbildung A.4: Laboraufbau zur Verifikation der Steuerverfahren

Die Programmcodeerzeugung fiir den C28343-Signalprozessor erfolgte mit Matlab/Simulink per Si-
mulink-Modell und automatischer Codegenerierung. Das System wurde gesteuert betrieben und die
vorausberechneten optimierten Pulspositionen als mehrdimensionales Kennfeld fiir cos (¢) = 1 im Spei-
cher des Prozessors abgelegt. Der Prozessor muss somit nur in Abhéngigkeit von den Eingabeparametern
Upat, Uzx und 7Y eine lineare Interpolation zwischen den Kennfelddatenpunkten ausfiihren. Der ohmsche
Anteil der Last wurde beim Experiment angepasst, sodass sich bei unterschiedlichen Drehspannungen
der gleiche Phasenstrom einstellt. Fiir alle Messungen in Abschn. 3 ist eine Strangstromamplitude 7 1 str
von 10 A eingestellt worden.

A.2 Kurzschlussabschaltung durch
Hochgeschwindigkeits-Hochspannungs-Gatetreiber

Dieser Abschnitt fasst jene Ergebnisse zusammen auf deren Grundlage die selbst versorgte Kurzschluss-
abschaltung, durch die Realisierung einer redundanten Hochgeschwindigkeits-Spannungsversorgung des
Gatetreibers, als Moglichkeit zum sichereren Betrieb der Verarmungstyp Bauelemente ausgewéhlt wurde.
Einen umfangreicheren Einblick in den Aufbau und die Dimensionierung des entwickelten Gatetreiber-
Demonstrators bieten die Verdffentlichung [85] sowie die Masterarbeit von Simon Weber.
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In Abb. A.5 ist der Versuchsaufbau dargestellt mit dem die Kurzschlussabschaltung durchgefiihrt wurde.
Der Versuchsaufbau weist im Wesentlichen einem Zwischenkreiskondensator und eine Halbbriicke
aus einem Highside IGBT und dem Lowside SiC-JFET inklusive Gatetreiber auf. Dabei wird der SiC-
Gatetreiber direkt an den JFET angeschlossen und soll beim Anliegen einer Drain-Source-Spannung
eine negative Gate-Source-Spannung schnellstmoglich bereitstellen. Damit der IGBT im Kurzschusstfall
nicht entsittigt und den Versuchsverlauf beeintrichtigt wurde dieser im Vergleich zum JFET mit dem
zehnfachen Nennstrom dimensioniert.

—

|
[
|
Gatetreibelr
uzki -

‘ Niederspannungssperrwandler‘ Hochspannungssperrwandler

ohne |
Versorgung
|

|

erkert

‘ 80 uF Zwischenkreiskondensator ‘ ‘ Si-IGBT ‘ ‘ Si-Diode Strommessung

Abbildung A.5: Versuchsaufbau zur selbstversorgten Kurzschlussabschaltung mit Gatetreiber v1

Der Zwischenkreiskondensator wird zunichst auf die gewlinschte Testspannung aufgeladen, worauthin
dann das Kurzschlussexperiment durch Einschalten des IGBTs zum Zeitpunkt r = 0 us ausgelost wird.
Durch die Dauer des IGBT-Einschaltpulses kann die maximale Kurzschlussdauer begrenzt werden,
sodass im nicht erfolgreichen Priiffall eine Zerstorung des JFETs verhindert wird.

Die Zeitverldufe der gemessenen Drain-Source-Spannung ugs, der Gate-Source-Spannung ugs sowie des
Briickenquerstromes iy sind in Abb. A.6 als Kurvenschar verschiedener Testspannungen dargestellt.
Zusitzlich wurden die Zeitverldufe der aufgenommenen Leistung p und Energie e der JFET-Gatetreiber-
Kombination berechnet und ebenfalls in Abb. A.6 nachgebildet. Hierbei wird davon ausgegangen, dass
die Leistungsaufnahme der Treiberschaltung vernachlissigt werden kann.

Am Zeitverlauf der Gate-Source-Spannung kann abgelesen werden, dass die Ansteuerschaltung des
Sperrwandlers etwa 15 ps bis 18 ps benotigt bevor der Sperrwandler beginnt Energie zu iibertragen. Diese
Zeit wird vom Ansteuerungs-IC" bendtigt um interne Vorgiinge zu stabilisieren und Betriebsbereitschaft
zu erreichen. Im vorliegenden Aufbau wird die Versorgungsspannung des ICs durch einen zusétzlichen
SiC-JFET im linearen Verstirkerbetrieb erzeugt. Der Ansteuerungsschaltkreis ist dabei dhnlich wie bei
der Kaskodenschaltung dem zusitzlichen Verarmungstyp-JFET in Reihe geschaltet, wodurch sich am
Steuerkreis stationér etwa die Schwellspannung von ca. 14 V einstellt und die dariiberhinausgehende
Spannung iiber Drain-Source des JFETs abfillt. Nachdem der Sperrwandler zu pulsen beginnt dauert es
Testspannungsabhingig noch weitere 2 us bis 6 us bis die Gate-Source-Spannung die Schwellspannung
unterschritten hat. Somit erfolgt eine Abschaltung des Kurzschlusszustands bei allen Testfillen schneller

D1TC1871-7
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als 24 us wobei ein Grofiteil der Zeit zum Starten der Steuerschaltung benotigt wird.
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Abbildung A.6: Zeitverldufe der selbstversorgten Kurzschlussabschaltung mit Gatetreiber v1 und Gatetreiber
v2 ohne Kurzschlussabschaltung mit Modul

Bei der Analyse des gemessenen Stromverlaufs fillt auf, dass der Querstrom wihrend der Dauer des
Kurzschlusses abnimmt und zudem mit hoheren Testspannungen deutlich verminderte Stromwerte
abgeschaltet werden. Dieser Effekt kann auf den negativen Temperaturkoeffizienten des Sattigungsstroms
zuriickgefiihrt werden, da sich der der SiC-JFET wéhrend der Kurzschlussdauer erwidrmt und auch bei
hoheren Spannungen deutlich mehr Verluste entstehen. Bei 700 V Testspannung werden im SiC-JFET
Spitzenwerte von 150 kW Wirme auf etwa 12 mm? aktive Chipfliche abgegeben. Die durchgefiihrten
Experimente zeigen eine maximal umgesetzte Pulsenergieflichendichte von 7,25 # was etwa 20 % der
kritischen Pulsenergieflachendichte entspricht die in [67] ermittelt wurde. Allerdings ist anzumerken das
diese Energieflachendichte bereits nach ca. 16 us und nicht wie in [67] nach etwa 200 us erreicht wird.
Die technologische Weiterentwicklung und Verbesserung der Durchlasseigenschaften der SiC-JFETs
konnte hierfiir eine Ursache sein. Durch diese Versuchsreihe wurde nachgewiesen, dass per Gatetreiber
eine zerstorungsfreie Abschaltung des JFETs aus dem Kurzschlusszustand mit kommerziell verfiigbaren
Ansteuer- und Schaltreglerbauteilen erreichbar ist. Wihrend der gesamten Versuchsreihe wurden etwa 100
Kurzschlussversuche mit unterschiedlichen Spannungen gefahren ohne dass Anderungen der stationiren
Charakteristika des JFETS (rqs, ttgs on) beobachtet werden konnte.
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A.3 Layout der Platinen-Transformatoren des Gatetreibers
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gefiihrt. Die Ableitung wird an dieser Stelle jedoch zur besseren Verstdndlichkeit der Zusammenhénge in

Die in diesem Abschnitt bis Gl. (A.9) gezeigte Ableitung aus den Grundgleichungen ist bereits in [124]
reduzierter Form wiederholt und anschlieBend auf das vorliegende Problem angepasst.

A.4 Analyt
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Ausgehend von den Maxwellgleichungen in differenzieller Form,

TE=P, (A1)
S

V-B=0, (A.2)

. . 9B .

VxE=—"—=—joB, (A3)
ot

L L 9E

VxB:u]+8ua—t:uJ+]wsuE, (A4)

dem ohmschen Gesetz
J=oE, (A.5)
dem linearen Materialeinfluss auf das magnetische Feld

B=uH , (A.6)

sowie der Annahme harmonisch-zeitabhingiger Grofen in Gl. (A.3) und Vernachldssigung des Verschie-
bungsstroms in Gl. (A.4) ergibt sich

¥ x (% x FI) — _jooud . (A7)
Mit dem GraBBmannschen Entwicklungssatz folgt zunéchst

@-(%-H)—ﬁ-(@ﬁ):—jwouﬁ (A.8)
und dann mit Gl. (A.2)

V2. H = joocuH . (A.9)
Die Skizze Abb. A.9 zeigt die Zwischenkreisverschienung mit Koordinatenbasis.

Wp

Abbildung A.9: Skizze der Zwischenkreisverschienung
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Zur analytischen Losung des Problems der frequenzabhéngigen Induktivitit werden die Vereinfachungen

Wp >> dey (A.10)
wp >>dp , (A.11)
Hy=H,=0 und (A.12)
H, = f(2) (A.13)

angenommen. Mit diesen Annahmen kann Gl. (A.9) zu einer homogenen linearen Differenzialgleichung
zweiter Ordnung mit konstanten Koeffizienten

0%H,
072

umgeschrieben werden. Die allgemeine Losung dieser Gleichung

— JOouHy =0 (A.14)

Hy = KieM* 4 Ky (A.15)
mit den Randbedingungen

Hy|._o=wpi und (A.16)
Hy_,. =0 (A.17)

und Substitutionen

5— /Miw (A.18)

i

K =-K,= _ (A.19)
Wp - sin <7\/j532d°“)
A =—A = \[]2@;”_2) (A.20)

ergibt fiir das magnetische Feld im elektrisch leitfahigen Kupfer den folgenden Ausdruck

. sin m(dcu—z)
HX_W’p- (sinZ\/’?dw) ) (A.21)

Aus der magnetischen Feldstérke kann die Feldenergiedichte

uH?  p cos (74(&;—@ \/?j> —1

Eéu = = (A.22)

2 2uw2 V= Jj4de

Wp  cos <+> -1
und daraus die Selbstinduktivitit bestimmt werden:
l dcu
w
Ly = 2228 / L | dz (A23)
0
8dew /i ( Adew 4de \ 4dgy \ o 4dg,
LM V25 | Vi Visin (#5 ) cosh (4 ) — =cos () sinh () (A2
cu — — ° . . .

W, 8 4dcu 4dcu 7 Q1 4dcu 1 4dcu
P —l—i—cos(m)cosh(ﬂs)—&—JSln(ﬂs)mnh(ﬂs)
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A.5 Schaltversuchsstand und Schaltversuchsplatine

Dieser Abschnitt vermittelt eine Ubersicht zu den Laboraufbauten welche zur Schaltflankencharakte-
risierung genutzt wurden. Der Aufbau und das Platinenlayout der Leistungsplatine entsprechen der
Realisierung im 4H3WR Wandlersystem wurden jedoch durch Messpunkte erweitert. Beim Gatetreiber
v2 wurde Schaltungen zur Sperrschichttemperaturermittlung implementiert und getestet, welche im
finalen System nicht mehr enthalten sind und auf das Schaltverhalten keinen Einfluss ausiiben. Des
Weiteren weist das Layout des Gatetreibers v2 deutliche Unterschiede zu dem des Gatetreibers v3.1 auf.
Beispielsweise sind die Sperrwandlertransformatoren bei Gatetreiber v2 auf aufsteckbaren Platinen ver-
baut, so kann ein angepasstes Wicklungslayout auf einfache Weise getestet werden. Abb. A.10 zeigt die
Sicht von oben auf die Schaltversuchsplatine mit aufgesteckten Gatetreiber- und Transformatorplatinen.

Schaltversuch

Leistungsplatine Gatetreiberplatine v2

Transformatorplatine
Niederspannungssperrwandler

Transformatorplatine
Hochspannungssperrwandler

Abbildung A.10: Oberseite der Schaltversuchsplatine mit Gatetreiber und Messpunkten

In Abb. A.11 ist die Unterseite der Schaltversuchsplatine mit dem SiC-Halbbriickenmodul dargestellt.

Schaltversuch
Leistungsplatine

SiC-Halbbriickenmodul

Kommutierungszwischenkreis
2 x 2 uF Keramikkondensator

Abbildung A.11: Unterseite der Schaltversuchsplatine Zwischenkreis und Leistungsmodul
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Fiir das Doppelpulsexperiment wurde ein zusétzlicher externer Speicherkondensator angebunden werden
um die Spannung wihrend der Messung stabil zu halten. Die gespeicherte Energie im integrierten Zwi-
schenkreis, mit ca. 4 uF Kapazitit bei den gewihlten Spannungen von 100 V bis 800 V, ist im Vergleich
zur Energie, welche an die Luftspule mit 100 pH Induktivitét bei Stromen < 200 A abgegeben werden
muss viel zu gering, um ein Absinken der Spannung wihrend des Doppelpulsexperiments zu vermeiden.
Das Leistungsmodul wird wahlweise auf eine Heizplatte montiert, wodurch eine Sperrschichttemperatur
in den Halbleiterchips eingeprigt werden kann.

|1
Safety-Box ‘ ‘ Niederspannungsversorgung

| 1 GHz Oszilloskop |

Automatisierungs-
PC mit Matlab

Hochspannungs-
quelle bis 1000 V

- ‘ SiC-Schaltversuchsplatine

Abbildung A.12: Betriebsbereiter Schaltversuchsstand mit Priifling

Der Priifling wurde mit dem Laboraufbau aus Abb. A.12 im Doppelpulsversuch vermessen. Die gesamte
Priifstandsautomation und Steuerung erfolgt iiber ein proprietires Matlab Tool, welches entsprechende
Parameter an die Spannungsquelle, die FPGA Platine zur Pulserzeugung, die Heizplattensteuerung und an
das Oszilloskop versendet. Zur Signalaufnahme wurden ausschlieBlich passive Spannungstastkdpfe mit
mehr als 500 MHz Grenzfrequenz eingesetzt. Mit einem schnellen Oszilloskop? wurden die gemessenen
Zeitverldufe automatisiert aufgezeichnet.

A.6 Ersatzanordnung zur analytischen Berechnung des
Strommesssystems

Zur analytischen Bestimmung der induzierten Spannung in einer Rogowskispule, werden zunéchst zwei
Grundanordnungen betrachtet, welche praktische Relevanz besitzen. In Abb. A.13 ist die Strommes-
sung eines Linienleiters mit einer radial angeordneten ,,Empfangsspule dargestellt, welche fiir nahezu
alle kommerziellen Messsysteme anwendbar ist. Der Linienleiter erzeugt ein tangentiales Magnetfeld,
welches reziprok mit dem Abstand abnimmt. Durch Integration der die “Empfangsspule* axial durch-
setzenden Induktion kann der Fluss und somit die induzierte Spannung in einer Spulenwindung nach
GL. (A.25) berechnet werden. Es wird dabei von einer rechteckigen Spulenwindung der Hohe /g sowie
einer Luftspule mit Innenradius r; und AuBenradius r, ausgegangen. Die zweite Ersatzanordnung in
Abb. A.14 stellt die im vorliegend Fall eher zutreffenden Variante eines homogen verteilten Stromflusses
in einer Ebene dar. Dabei entsteht in der Empfangsspule ein homogenes axiales Feld. Die induzierte
Windungsspannung u;, kann daher unmittelbar nach GI. (A.26) berechnet werden.

2)LeCroy Waverunner 104MXi 1 GHz
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Abbildung A.13: Radiale Ersatzanordnung zur Abbildung A.14: Lineare Ersatzanordnung zur
Berechnung der induzierten Spannung Berechnung der induzierten Spannung

Wie in Abschn. 5.1.2 nachgewiesen wurde kénnen die Gleichungen

(%)

dimod
Ok = h d A.25
Ok 2 a0 (A25)
Mi||7k _ Fo : rihdicrlr;c’d _ T‘OK; rihdicrlr;()d (A26)
T "

zur Berechnung eines Strommesssystems herangezogen werden.

A.7 Laboraufbau zur Vergleichsmessung von Rogowskispule und
Pearson-Sonde

In Abb. A.15 ist der Aufbau bei der Vergleichsmessung der Rogowskispule mit offline-Integration mit
einer Pearson-Sonde und einer kommerziellen Rogowskispule dargestellt.

’ PEM-Rogowskispule ‘

’ eigene Rogowskispule ‘

Abbildung A.15: Messautbau zur Verifikation der Rogowskispule als Messmittel
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Damit die Messbedingungen an der Rogowskispule exakt nachgebildet werden konnen wurde eine
fixierte Kabelverlegung an der Stelle der Modulpins vorgesehen. Die Messergebnisse der kommerziellen
Rogowskispule sind bei der Verifikationsmessung nicht dargestellt worden, da deren Verstirker in den
Siattigungsbereich getrieben wurde und die Messungen somit offensichtlich fehlerbehaftet waren. Zur

Erzeugung der Pulsstrome wurde eine Vollbriicke mit 650 V IGBTs und 300 V Zwischenkreisspannung
verwendet.

A.8 Stromtransienten mit Shunt-Widerstand, Strommesszange und
Rogowskispule

EasyPACK-SiC-Module 9; = 25 °C, Rgon =0 Q und Ry ot =0Q

EasyPACK 1B Strommesszange
EasyPACK 1B Shunt
EasyPACK 2B Strommesspule

| |

|

| | | | | | | | | | T T T T T T
0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360 390 420 450 480 510 540 570 600
Zeit in ns

A
_2.7a

5.04

ns

igs in A

514

ns

-25
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Abbildung A.16: Vergleich der Schaltkurven mit unterschiedlichen Strommessmethoden

In Abb. A.16 wurden Schaltkurven von unterschiedlichen SiC-JFET-Halbbriickenmodulen mit unter-
schiedlichen Messmitteln gegeniibergestellt. Obwohl diese Messungen aufgrund der unterschiedlichen
Halbleitermodule, Treiber und Messbedingungen offenkundig keinen exakten Vergleich zulassen, 14sst
sich dennoch eine starke Verzerrung des natiirlichen Stromverlaufs in der Shuntstrommessung erkennen.

Aus diesem Grund wurde die Rogowskispule als geeigneteres Messmittel ausgewdhlt und im Rahmen
dieser Arbeit verwendet.

A.9 MessgroBen zur Bestimmung der transienten thermischen
Charakteristik

In Abb. A.17 ist der Versuchsaufbau zur messtechnischen Bestimmung der thermischen Dynamik des
EasyPack™2B Kiihlerkorpers und dem SiC-JFET Halbbriickenmodul dargestellt. Der hydraulische
Kreislauf besteht dabei aus dem Priifling, einer drehzahlgeregelten Pumpe, einem Riickkiihler, Verbin-
dungsschlduchen und einem offenen Ausgleichsgefdf. Als Kithimedium wurde deionisiertes Wasser
verwendet. Durch eine Heizplatte unter dem Ausgleichsbehilter ist ein zusétzlicher Wirmeeintrag in
den Kreislauf moglich. Als Messgrofen des hydraulischen Kreislaufs werden die Fluidtemperaturen im
Zulauf ¥ ,, und Ablauf ¥ ,p, die Druckdifferenz Aps und der Volumenstrom Vi aufgenommen.
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Priifling und Fluidtemperatursensoren ‘

Oszilloskop

BRI =
v

2, |

Leistungsquelle

Riickkiihler
Kiihlfluidpumpe

‘

Abbildung A.17: Versuchsaufbau zur Zy,-bestimmung

‘ Druck und Fuidgeschwindigkeitsmessung

Der Schaltplan des elektrischen Kreises ist in Abb. A.18 vereinfacht dargestellt. Mit einer leistungsge-
regelten Quelle wird Verlustenergie in den beiden Halbleiterschaltern der Halbbriicke eingeprégt. Der
untere Halbleiterschalter ist beim Experiment dauerhaft eingeschaltet. Durch Einschalten des oberen
Halbleiterschalters bei = 0 s wird ein Briickenkurzschluss erzeugt und die Quelle beginnt die Leistung
zu regeln. Beim Abschalten des oberen Halbleiterschalters wird der Briickenkurzschluss und damit der

Energiefluss wieder getrennt.

Ryabel

Uzk

I)ITI / idsﬁ@

575 VQGD ug&li RSS’,I )MSSIJ

Abbildung A.18: Messschaltung zur Zy,-bestimmung

Als MessgroBen des elektrischen Kreises werden der Halbbriickenquerstrom iy, die Spannungen iiber der
Halbbriicke u,x, die Drain-Source-Spannung des unteren Halbleiterschalters ugs; und die Gate-Source-
Spannung des unteren Halbleiterschalters ug; mit einem Oszilloskop erfasst.
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In Abb. A.19 sind MessgroBen fiir drei unterschiedliche Fluidtemperatursollwerte 9, bei einem

Leistungssollwert von ¢* = 600 W und einem Volumenstromsollwert von V{* = 4 % dargestellt.

MessgroBen bei Vi = 4 dm’ px — 600 W

ﬁ? v
28 I I I I I . . . .
27} 8 =30°C | |
> 26| — 9 =60°C | |
£ s — 3 =90°C P
$

Uds ] in V

Uy in V

l'dJ in A

|
4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Zeitin s

Abbildung A.19: Messgrofien zur Zy,-bestimmung

Auffallende Spannungsspriinge im Verlauf der Gate-Source-Spannung im Bereich von 100 mV bis
150 mV beim Schalten sind hervorgehoben. Diese konnen durch eine ohmsche Kopplung von Last- und
Gatekreis durch eine Bondverbindung im Halbleitermodul erklirt werden. Im Schaltplan in Abb. A.18 ist
diese Kopplung bereits durch die Widerstinde Ry 1, und Ry ; dargestellt. Aufgrund dieser Kopplung eig-
net sich die am Halbeitermodul messbare Spannung ug | nicht direkt Sperrschichttemperaturbestimmung
des stromdurchflossenen SiC-JFETs. Die gemessene Spannung miisste geméaf

Ugy | = Ugs ] — Uss’ | = Ugs | — IdRsy | (0) (A.27)

um den Spannungsabfall uy | rechnerisch korrigiert werden. Fiir eine exakte Korrektur ist die Kenntnis
der Augenblickwerte des Stromes i3 und des Kopplungswiderstands Ry | erforderlich. Mit einem konstan-
ten Widerstand von Ry = 900 pQ konnten in Abb. A.20 plausible Korrekturergebnisse erzielt werden,
allerdings ist bei der Impedanzkopplung per Aluminiumbondverbindung der Kopplungswiderstand
Ry 1 () abhingig von der Bonddrahttemperatur 9. Durch diese parasitdren Einfliisse wire die exakte
Korrektur der Spannung u,s genauso aufwendig wie die Beobachtung der Sperrschichttemperatur durch
ein exaktes Modell und wird nur beispielhaft in Abb. A.20 zur Temperaturbestimmung herangezogen.
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Abbildung A.20: Zy,-bestimmung aus berechneten Grofen

Um die messbare Durchlassspannung der Gate-Source-Diode des SiC-JFETs im stromdurchflossenen
Zustand zur Sperrschichttemperaturbestimmung nutzbar zu machen, konnte ein geinderter Modulaufbau
mit Kelvin-Source-Anschluss hilfreich sein. Nach dem Abschalten des Stromes durch den oberen SiC-
JFET bei r > 12 s kann jedoch das dynamische thermische verhalten der Sperrschicht des unteren
Halbleiterschalters ohne die parasitire Impedanzkopplung beobachtet werden. Die folgenden

und (A.28)

(A.29)

g1 = Ugs 1ig

gh = (U — Uds 1) id

wurden verwendet um aus den Messgroen die Anregungen des thermischen Systems zu ermitteln.
Zusitzlich kann bei diesem Experiment auch aus der Durchlasscharakteristik der SiC-JFETSs auf die
Sperrschichttemperatur geschlossen werden. Dabei muss bei der Verwendung des in Abb. A.20 ermittelten
Durchlasswiderstands rgs on,1 auch dessen Abhéngigkeit vom Durchlassstrom iy beriicksichtigt werden.
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Aus der Charakteristik im Datenblatt [64] wurde diese Stromabhingigkeit ermittelt und ein zusétzlicher
Zuleitungswiderstand von 4 mQ angenommen um die zusitzlichen Sperrschichttemperaturen in Abb.
A.20 zu ermitteln.

A.10 Versuchsaufbau zur Vermessung des Wandlersystems

In Abb. A.21 ist der Laboraufbau dargestellt welcher zum Test, zur Inbetriebnahme und zur Wir-
kungsgradbestimmung des Labormusters eingesetzt wurde. Abb. A.22 zeigt das Labormuster mit den
Messsystemen.

’ Einspeisetafel zur Spannungsversorgung ‘ ’ Ohmsch-induktive Last ‘

’ Niederspannungsversorgung ‘

’ CAN-Steuerungsrechner ‘

Messequipment

Abbildung A.21: Aufbau zum Betrieb des Labormusters

Labormuster

’ Volumenstrom- und Fluidtemperaturmessung

’ PCBs des Labormusters ‘

Differenzspannungstastkopfe ‘

’ Vier-Kanal Leistungsmessgerit ‘ ’ Acht-Kanal Oszilloskop ‘

Abbildung A.22: Messgerite im Aufbau zum Betrieb des Labormusters
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