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Kurzfassung

In dieser Arbeit werden Moglichkeiten zur Steigerung des Wirkungsgrades
und der Leistungsdichte eines constant voltage (CV) quasiresonanten (QR)
zero voltage switching (ZVS) Aufwirtswandlers untersucht. Dieser Wand-
ler ist fiir den Betrieb an einem 12 V-Bordnetz eines PKWs konzipiert und
bildet die erste Stufe eines zweistufigen Wandlerkonzepts. Er dient zur Be-
reitstellung der Zwischenkreisspannung in einem Lichtsteuergerét eines LED-
Scheinwerfers.

Zunachst werden die theoretischen Grundlagen der Topologie des QR-ZVS
Aufwértswandlers erlautert. Im Speziellen wird auf die Berechnung der Ver-
lustleistung in den einzelnen Komponenten der Schaltung néher eingegangen.
Anschliefend werden die Bauelemente der Schaltung unter Berticksichtigung
der Anforderungen des Automotive-Bereichs dimensioniert. Diese Dimensio-
nierung wird durch Simulationen iiberpriift und Optimierungsmafinahmen
werden beleuchtet.

Die Regelung der Schaltung erfolgt digital mithilfe eines Mikrocontrollers.
Hierzu wird ein Proportional-Integral-Differential (PID)-Regler in Assemb-
ler implementiert, um eine schnelle Berechnung der Reglerausgangswerte zu
gewahrleisten.

Die Steigerung der Leistungsdichte wird durch die Erhéhung der Schaltfre-
quenz erreicht, weil mit steigender Schaltfrequenz die Grofle und Anzahl
der passiven Bauelemente reduziert werden kann. Dariiber hinaus ist die
Verwendung eines Galliumnitrid-Feldeffekttransistors (GaN-FET) aufgrund
seiner kompakten Bauweise und seines schnellen Schaltverhaltens der Leis-
tungsdichte und dem Wirkungsgrad zutriglich. Eine weitere Mainahme zur
Steigerung des Wirkungsgrades ist die Verwendung einer Luftspule als Re-
sonanzspule, da hierdurch die Kernverluste im Vergleich zu einer Spule mit
Ferritkern vermieden werden. Als néchster Schritt wird die Luftspule durch
eine in der Leiterplatte integrierte Toroidspule ersetzt, um die Kosten fiir die
Luftspule einzusparen. Zuséatzlich wird eine in Software realisierte adaptive
Sperrzeitanpassung des Pulsweitenmodulations (PWM)-Signals entworfen,
welche den Wirkungsgrad im unteren Lastbereich optimiert.

Abschlieend wird die Schaltung in einem Prototypen realisiert und der Be-
trieb bei einer Schaltfrequenz von bis zu 1.83 MHz verifiziert. Des Weiteren
werden die Mafinahmen zur Steigerung des Wirkungsgrades implementiert
und vermessen, sowie beziiglich ihrer Effektivitat und Umsetzbarkeit bewer-
tet.
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Abstract

In this thesis, possibilities to increase the efficiency and power density of
a constant voltage (CV) quasiresonant (QR) zero voltage switching (ZVS)
boost converter are investigated. This converter is designed for the operation
on a 12 V on-board power supply of a car and forms the first stage of a
two-stage converter concept. It is used to provide the DC link voltage in a
light control unit of an LED headlight.

Initially, the theoretical principles of the topology of the QR-ZVS boost con-
verter are explained. In particular, the calculation of the power loss in the
individual components of the circuit is discussed in more detail. Afterwards,
the components of the circuit are dimensioned taking into account the requi-
rements of the automotive sector. This dimensioning is verified by simulations
and optimization measures are highlighted.

The circuit is controlled digitally using a microcontroller. For this purpose, a
proportional-integral-differential (PID)-controller is implemented in assem-
bler to ensure fast calculation of the controller output values.

The increase in power density is achieved by increasing the switching fre-
quency, since the size and number of passive components can be reduced as
the switching frequency increases. In addition, the use of a gallium nitride
field-effect transistor (GaN-FET) is beneficial to power density and efficien-
cy due to its compact design and fast switching behavior. Another measure
to increase efficiency is the use of an air-core coil as a resonant coil, as this
avoids core losses compared to a coil with a ferrite core. The next step is to
replace the air-core coil with a toroidal coil integrated into the circuit board
in order to save the cost of the air-core coil. In addition, an adaptive off-time
adjustment of the PWM-signal is implemented in software, which optimizes
the efficiency in the lower load range.

Finally, the circuit is realised in a prototype and the operation at a swit-
ching frequency of up to 1.83 MHz is verified. Furthermore, the measures
to increase efficiency are implemented and measured, and their effectiveness
and feasibility are evaluated.

i



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

M 3ibliothek,
Your knowledge hub

Inhaltsverzeichnis

(1 Einleitung) 1
1.1 ~Automotive Anforderungen|. . . . . . . . . . . ... ... ... 1
(L2 Motivation|. . . . . . . . . ... 2
(1.3 Losungsansatzf. . . . . . . .. . ... ... ... .. 3

2 Theorie und Grundlagen| 5
2.1  QR-ZVS Autwartswandler| . . . . . ... ... ... ... ... )
[2.2  Verlustleistungsberechnung. . . . . . ... ... ... ... .. 10

[2.2.1 Hauptspule und Resonanzspule, . . . . .. .. .. ... 10

222 FEFT und Gate Treiber| . . . . . .. .. .. .. ... .. 11

R23 Diodd . . . .. 13

.24 Kondensatorenl . . . . ... ... ... L. 16

[2.2.5  Mikrocontroller und Logik| . . . . . .. ... ... ... 19
............................. 20
[2.3.1  Funktionsprinzip und struktureller Autbau des GaN- |

[ FETS . . ..o 20
1 - > aN-FETY . . . . . .. 21

[3  Dimensionierung der Schaltung) 24
[3.1 Auslegung des Resonanzkondensators C'r und der Resonanz- |

| spule Lgl . . . . . . .o 24
[3.2  Auslegung des Schalttransistors] . . . . . . ... ... ... .. 27
[3.3  Auslegung des Ausgangskondensators| . . . . . . .. ... ... 28
[3.4  Auslegung der Hauptspule| . . . . . . .. ... ... ... ... 28
[3.5 Auslegung der Diode| . . . . . . . ... ... oL 29
[3.6  Berechnete Verlustleistung der Komponenten|. . . . . . . . .. 30

4__Simulationl 36
[4.1  Schaltungssimulation in LIspicel . . . . . . .. ... ... ... 36
[4.2  Luttspulensimulation in Ansys| . . . . .. ... ... ... ... 38
4.3 PCB-5Spulensimulation in Ansys| . . . . . . ... ... ... .. 40

48
b1 Mikrocontrolled . . . . . . ..o oo 48
[5.2  Systemuberblickl . . . ... ..o 000000 49
bh.3 PWM-Generatorl . . ... ... ... ... ... ... ... 50
b4  C-Softwarel. . . . . . . . . . ... 51
[5.5 Digitaler PID-Regler| . . . . . ... ... ... ... ... ... 52
[>.6 Adaptive Sperrzeitanpassungl. . . . . . . . .. ... 53

1il



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

othek,

L]
|
led:;

3ibl
Your know

[6 Prototypendesign und Autbaul

6.1 Schaltplan]

[6.2  Layout und Prototyp| . . . . . . .. ... ... ... ... ...

(7 Messungen und Ergebnisse|

[7.1  Strom- und

opannungsverlaufe| . . . . .. ... L

[7.2  Optimierung des Wirkungsgrads| . . . . . . . . . ... .. ...

[7.3 Leiterplattenspulenl . . . . . . .. ...

7.4 Thermomessungen| . . . . . ... ... ... .. ... .....

[7.5 Stabilitat der Reglungl . . . . . . ... ... ... ... ... .

7.6 Lastsprung]
[B__Fazit]

[A_PID-Funktionl

(B Schaltplan|

v

57
o7
60

62
62
64
67
73
76
77

80

92

94



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

1 Einleitung

Die wachsende Kundenorientierung und zunehmende Individualisierung in
der Automobilindustrie fithren zu einer breiten Palette von Fahrzeugmodellen
und Ausstattungsvarianten. Diese Individualisierung findet auch bei Front-
scheinwerfern ihren Ausdruck, unter anderem durch den Einsatz von adap-
tiven LED-Scheinwerfern [I]. Neben den Grundfunktionen wie Abblendlicht,
Fernlicht, Nebellicht und Blinker haben diese Scheinwerfer weitere Funktio-
nen. Diese ermoglichen eine Lichtfiihrung die sich an die Fahr- und Witte-
rungsbedingungen anpasst. Beispiele hierfiir sind das Kurvenlicht oder eine
variable Lichtverteilung je nach Witterung.

Zur Senkung der Forschungs- und Entwicklungskosten wird ein Steuergerat
mit verschiedenen Varianten entwickelt, das in unterschiedlichen Scheinwer-
fermodellen und Konfigurationen eingesetzt werden kann. Auflerdem kann
dadurch eine Materialkostenreduzierung durch hohere Produktionsvolumina
erreicht werden. Die Modellvielfalt der Scheinwerfer stellt jedoch erhohte Fle-
xibilitdtsanforderungen an die Hardware der Steuergerate. Diese Flexibilitat
lasst sich durch ein zweistufiges Wandlerkonzept realisieren [2], allerdings
meist unter Einbuflen des Wirkungsgrads. Im zweistufigen Wandlerkonzept
wird die 12 V Bordnetzspannung zunéchst auf eine hohere Zwischenkreis-
spannung angehoben, typische Werte sind hier 40 V bis 65 V. Der verwen-
dete Wandler arbeitet dabei als Konstantspannungsvariante (CV). In der
zweiten Stufe folgt ein Abwértswandler der die LEDs mit einem konstanten
Strom (CC) ansteuert. Durch die hohe Zwischenkreisspannung kénnen LED-
Strangkonfigurationen mit mehreren LEDs in Serie versorgt werden. Zudem
sorgt das zweistufige Konzept dafiir, dass der Abwéartswandler am Zwischen-
kreis auch bei Einbriichen der 12 V Bordnetzspannung, beispielsweise beim
Kaltstart des Fahrzeugs [3], eine konstante Eingangsspannung erhilt.

Diese Arbeit befasst sich mit der Optimierung der ersten Stufe des zwei-
stufigen Wandlerkonzepts. Der CV-Aufwartswandler wird als quasiresonante
(QR) Zero Voltage Switching (ZVS) Variante realisiert. Der Schwerpunkt
liegt dabei auf der Steigerung des Wirkungsgrads und der Leistungsdichte
sowie der Bauteilreduktion des Wandlers.

1.1 Automotive Anforderungen

Die standardisierte Liefervorschrift (LV) LV124 beschreibt die allgemeinen
Anforderungen, Priifbedingungen und Priifungen fiir elektrische und elektro-
nische Komponenten in Kraftfahrzeugen bis 3.5 t [4]. Die elektrischen An-
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forderungen durch das 12 V-Fahrzeugenergiebordnetz sind in der LV124 Teil
1 festgelegt, Teil 2 befasst sich mit den Umweltanforderungen einschlieflich
den mechanischen, klimatischen und chemischen Anforderungen.

Fiir diese Arbeit sind insbesondere die elektronischen Vorgaben fiir den Ein-
gangsspannungsbereich und den Temperaturbereich von Interesse. Der sta-
tische Spannungsbereich in dem der Priifling ohne Einschrankungen funk-
tionieren muss liegt fiir ein 12 V-Boardnetz zwischen 8 V bis 16 V. In den
Bereichen dartiber (16 V - 18 V) und darunter (6 V - 8 V) muss die Funktion
zumindest definiert verfiigbar sein. Hierbei ist eine Reduktion der Lichtleis-
tung um bis zu 30 % zuldssig. Der breite Eingangspannungsbereich muss
bei der Auslegung der Bauteile berticksichtigt werden. Fiir die Auslegung der
Spannungsfestigkeit wird die maximale Eingangsspannung herangezogen. Die
minimale Eingangsspannung ist fiir die Stromfestigkeit der Bauteile relevant.

Das fertige Steuergerit befindet sich im Motorraum des Fahrzeugs direkt
am Scheinwerfer. Die LV124 definiert hierfiir einen Temperaturbereich von
—40 °C bis 105 °C, als dauerhaften Betriebsbereich, wobei Transienten bis
zu 120 °C moglich sind. Diese hohen Umgebungstemperaturen miissen bei
der Auslegung der Schaltungskiihlung berticksichtigt werden. Der Kiihlkor-
per, der die Verlustwéirme des Wandlers abfiihrt, stellt einen betriachtlichen
Anteil des Gewichts des Steuergerites dar. Daher sollte bei der Auslegung
des Wandlers darauf geachtet werden, den Wirkungsgrad zu erhohen und
damit die Verluste zu verringern, um das Gewicht des Kiihlkérpers zu re-
duzieren. Grundsétzlich wird im Normalbetrieb ein Wirkungsgrad von tiber
90 % angestrebt.

1.2 Motivation

Diese Diplomarbeit setzt die Untersuchungen der Arbeit "Automotive Qua-
siresonant DC-DC Converter" von Matthias Glanz fort [5]. Dort wurde ein
QR-ZVS Aufwiértswandler mit Halbwellenkonfiguration untersucht (Abb. [I).
Speziell wurde die Eignung dieser Wandlertopologie fiir die Anforderungen
in Lichtsteuergeraten in Kraftfahrzeugen beziiglich Wirkungsgrad und elek-
tromagnetischer Vertraglichkeit (EMV) gepriift. Herr Glanz konnte zeigen,
dass der QR-ZVS Betrieb der EMV zutréglich ist.

Fiir die Regelung wurde ein Typ III Kompensator in analoger Ausfithrung,
sowie analoge Komparatoren fiir Uberstrom- und Uberspannungserkennung
eingesetzt. Die Ansteuerung des Metalloxid-Halbleiter-Feldeffekttransistors
(MOSFET) erfolgte tiber einen Gatetreiber mit einem Mikrocontroller. Die-

2
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ser erfasste die Ausgangsspannung des analogen Reglers mittels einem analog
zu digital Konverter (ADC) und wandelte diese in ein Rechtecksignal mit
entsprechender Frequenz um. Es wurde bei Mittenfrequenzen von 200 kHz
und 1 MHz getestet. Dabei blieb die Sperrzeit des Rechtecksignals konstant,
wahrend die Frequenz variiert wurde. Die gleichbleibende Sperrzeit fithrt in
gewissen Lastfiallen dazu, dass der optimale Schaltzeitpunkt verfehlt wird
und die ZVS-Bedingung nicht erfiillt ist. Dadurch steigen die Verluste. Des
Weiteren wurde gezeigt, dass es bei hoheren Frequenzen zu erhohten Umma-
gnetisierungsverlusten in der Haupt- und Resonanzspule kommt, welche sich
merklich auf den Wirkungsgrad des Wandlers auswirken.

Der Wirkungsgrad soll jetzt in dieser Arbeit bei hohen Frequenzen verbessert
und die Leistungsdichte erhoht werden. Die Losungsansatze dafiir werden im
néichsten Kapitel vorgestellt.

1.3 Losungsansatz

Der Betrieb des QR-ZVS Aufwartswandlers wird unter dem Aspekt der Bau-
teilreduktion, Erhohung der Leistungsdichte und Steigerung des Wirkungs-
grads im hoheren Frequenzbereich von 1 MHz bis 2 MHz untersucht. Dazu
werden folgende Optimierungen umgesetzt:

1. Die erhohte Leistungsdichte soll durch hohe Schaltfrequenzen > 1 MHz
erreicht werden. Die hohere Frequenz ermoglicht die Verwendung klei-
nerer Spulen und Kondensatoren, das fiithrt zu einer Verringerung des
Gewichts und Bauraums des Wandlers. Der Wandler wird im sogenann-
ten "constant voltage' CV Modus betrieben. Der urspriinglich dafiir
eingesetzte analoge Regler wird durch einen digitalen PID-Regler er-
setzt, um einerseits weitere Bauteile einzusparen und andererseits mehr
Flexibilitat zu erreichen.

2. Die Wirkungsgradsteigerung soll mittels folgende Mafinahmen realisiert
und auf ihre Effektivitdt untersucht werden:

(a) Im hoheren Frequenzbereich steigen die Ummagnetisierungsver-
luste in der Resonanzspule, deshalb soll diese im ersten Schritt
durch eine Luftspule ersetzt werden. Im zweiten Schritt wird die
Luftspule durch eine PCB-Spule ersetzt, um auch diese einzuspa-
ren. Hierbei muss untersucht werden welche Form und Auslegung
der Spule einen guten Wirkungsgrad erzielt. Auch die elektroma-
gnetischen Storungen auf der Leiterplatte miissen untersucht wer-
den.
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(b)

Weiters, soll der bisher eingesetzte Si-MOSFET durch einen GaN-
FET ersetzt werden. GaN-FETs ermoglichen aufgrund ihrer ge-
ringen Kapazitiaten schnellere Schaltvorgénge und sind deshalb
besser fiir hohe Frequenzen geeignet. Ein weiterer Vorteil ist der
geringe Durchlasswiderstand wodurch die Druchlassverluste ver-
ringert werden. Auflerdem, weisen GaN-FETs eine hohere Span-
nungsfestigkeit als Si-MOSFETSs mit vergleichbarer Baugrofie auf.

Abschliefflend gilt es zu untersuchen, wie eine automatische An-
passung der Sperrzeit des FETs den erwarteten Gewinn des Wir-
kungsgrads bei unterschiedlichen Lastféllen bewirkt. Unterschied-
liche Methoden zur Erfassung des idealen Zeitpunktes sollen be-
leuchtet werden und anhand einer — der Algorithmus zur Bewerk-
stelligung dieser Aufgabe — entwickelt werden.
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2 Theorie und Grundlagen

In diesem Kapitel wird das Funktionsprinzip der Schaltung auf der Grundlage
von [6] anhand der vier Betriebszustande erldutert. Anschlieend folgt eine
Analyse der Verlustleistung in den einzelnen Bauteilen. AbschlieBend werden
die GaN-FETs und ihre Vor- und Nachteile ndher betrachtet.

2.1 QR-ZVS Aufwirtswandler

Die Schaltung des QR-ZVS Aufwartswandlers in Halbwellenkonfiguration ist
in Abbildung [I] dargestellt. Die Schaltung eines konventionellen asynchro-
nen Aufwértswandlers besteht aus Hauptspule L, Transistor 7}, Diode Dy,
Eingangs- Cjy und Ausgangskondensator Copr. Fiir den Resonanzbetrieb
kommt eine Resonanzspule Ly in Serie zu 7T} und ein Resonanzkondensator
parallel zu T} hinzu. Die Halbwellenkonfiguration wird durch die Bodydiode
des Transistors erreicht. Die angeschlossene Last ist durch den Widerstand
Royr dargestellt.

Ll Dl

Urn Rour

OF "o =

Abbildung 1: Schaltung des QR-ZVS Aufwirtswandlers in Halbwellenkonfi-

guration [0]

Der QR-ZVS Aufwértswandler hat im eingeschwungenen Zustand vier Be-
triebszustande. Zur folgenden theoretischen Analyse dieser Zustinde kann
die Spannungsquelle Uy mit C;y und L; zu einer Konstantstromquelle zu-
sammengefasst werden [7]. Des Weiteren ldsst sich die Last Royr mit Copr
durch eine konstante Spannungsquelle modellieren. Die vereinfachte Grund-
schaltung des QR-ZVS Aufwirtswandlers ist in Abbildung [2] dargestellt. Der
Spannungsverlauf des Resonanzkondensators sowie des Gates des Transistors
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und der Stromverlauf der Resonanzspule in den vier Betriebszustidnden wer-
den in Abbildung [3] gezeigt.

Irn Uour

Abbildung 2: Vereinfachte Grundschaltung des QR-ZVS Aufwéartswandlers
[

0 t to t3 T
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Abbildung 3: Der Spannungsverlauf des Transistorgates ug(t), Resonanz-
kondensators u¢, () und der Stromverlauf der Resonanzspule iz, (t) eines
QR-ZVS Aufwéartswandlers im eingeschwungenen Zustand [7]
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1. Betriebszustand: Capacitor Charging Mode (0 <t < ¢;) Im ersten

Betriebszustand sperren sowohl der Transistor als auch die Diode (Abb.
[h). Der Kondensator wird iiber die Resonanzspule mit dem Strom

du, (t
= Ig, = CRUZJZ( ) (1)

geladen. Durch Integration folgt fiir die Kondensatorspannung

[IN = IL

R

Iy
t) = —t. 2
uey(t) = & 2)
Am Ende dieses Betriebszustandes erreicht die Kondensatorspannug
die Ausgangsspannung uc,(t) = Upyr. Somit gilt

_ UourCr

t
! Iy

(3)
Der Spannungsabfall an der Resonanzspule wird aufgrund des konstan-
ten Stroms [I;y als null angenommen. Da der Spannungsabfall an der
idealen Diode ab dem Zeitpunkt ¢; positiv wird, beginnt diese zu lei-
ten (Abb. [db) und damit ist der Anfang des zweiten Betriebszustands
erreicht.

. Betriebszustand: Resonance Mode (t; < t < t5) Die Anwendung der

zweiten Kirchhoff-Regel auf die Masche entlang des Resonanzkonden-
sators, der Resonanzspule und der Spannungsquelle fithrt zu

. dig,(t
Uour = up,(t) + ucy(t)  mit  ug,(t) = Lg Lth(). (4)

Der Strom durch die Resonanzspule ergibt sich durch das Losen der
Differentialgleichung unter der Berticksichtigung der Randbedingung

in,(t) = Iy
in,(t) = Iy cos [wo(t — t1)] (5)

mit der Resonanzkreisfrequenz

“= )

Die Spannung am Resonanzkondensator wird mit den Gleichungen ,
und der Ableitung des Stroms iy, (t) nach der Zeit berechnet

UC’R(t) = UOUT + ZOI]N sin [(JJo(t — tl)] (7)

7
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mit 7, als die charakteristische Impedanz des Schwingkreises

Lg
Zo= 2. ©)

Aus Gleichung @ lasst sich einerseits die maximale Resonanzkonden-
satorspannung

Uck, max = Uour + Zolin 9)

berechnen und andererseits ergibt sich die ZVS-Bedingung

Uour
<1. 10
Zoliy — (10)
Des Weiteren lasst sich aus Gleichung @) durch Umformen nach der
Zeit jener Zeitpunkt to berechnen zu dem die Spannung am Resonanz-
kondensator zu null wird u¢,(t3) =0

1 . (Uour
o =1 —i—{arcsm( )4—77] . 11
’ ' wo Zoln (1
Jetzt schaltet der Transistor durch und schlieft den Resonanzkonden-
sator kurz (Abb. [fc). Das verhindert, dass die Kondensatorspannung
in den negativen Bereich schwingt, deshalb die Bezeichnung Halbwel-
lenkonfiguration. Damit beginnt der dritte Betriebszustand.

. Betriebszustand: Inductor Charging Mode (t; < t < t3) Die An-

wendung der Maschenregel mit u ¢, (t) = 0 fihrt zu

dip, ()
dt

Das Losen der Differentialgleichung nach der Zeit fiihrt zum linearen
Stromverlauf iy, (t) an der Resonanzspule im dritten Betriebszustand.
Durch Einsetzen von t5 in die Gleichung ({5)) ergibt sich der Anfangswert
fiir den Resonanzspulenstrom, damit folgt:

Uovr = ur,(t) = Lg (12)

Uour
Lp

iLR(t) = ]IN COS [(,do(tg — tl)] + (t — tg) . (13)
Zum Zeitpunkt t3 erreicht der Strom der Resonanzspule den Eingangs-
strom i, (t3) = Iy, das ergibt:

IINLR

t3 = t2 -+ {1 — COS [Wo(tg — tl)]} . (14)

ouT
Hiermit ist der dritte Betriebszustand beendet.
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4. Betriebszustand: Freewheeling Mode (t3 <t < t, = T') Hier sperrt
die Diode und der Eingangsstrom fliefit iiber die Resonanzspule und den
Transistor iy, = Iy (Abb. ) Der Resonanzkondensator ist immer
noch durch den Transistor kurzgeschlossen deshalb gilt weiterhin u¢, =
0. Wenn die Periodendauer 7" erreicht wird ist der Zyklus beendet, der
Transistor 6ffnet und der erste Betriebszustand beginnt erneut.

Iin Uour Iin Uour

c) d)

Abbildung 4: Die vier Betriebszustédnde des QR-ZVS Aufwértswandlers be-
stehend aus a) Capacitor Charging Mode, b) Resonance Mode, ¢) Inductance
Charging Mode und d) Free Wheeling Mode 7]
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2.2 Verlustleistungsberechnung

Dieser Abschnitt dient zur Beschreibung der Verlustanteile in den einzel-
nen Bauteilen des QR-ZVS Aufwirtswandlers. Besonders wird darauf einge-
gangen worauf bei der Auswahl der Bauteile zu achten ist um die Verluste
zu minimieren. Aulerdem wird auf effiziente Moglichkeiten zur Verlustleis-
tungsbestimmung in der Spule eingegangen, da sich die Ermittlung meist
zeitintensiv gestaltet. In Abschnitt werden dann diese Verlustanteile fiir
die zuvor ausgewdhlten Komponenten in einem Lastfall berechnet und die
grofiten Verlustquellen identifiziert.

2.2.1 Hauptspule und Resonanzspule

Die Verluste in einer Spule lassen sich grundsétzlich in zwei Kategorien ein-
teilen [§]. Die erste Kategorie sind die Verluste in den Windungen der Spule.
Diese setzen sich aus den Kupfer-Verlusten Pg, und den AC-Verlusten Py¢
zusammen. Die Kupfer-Verluste entstehen durch den ohmschen Widerstand
Rcop des Kupfers. Die AC-Verluste hingegen resultieren aus dem Skin-Effekt
und dem Proximity-Effekt. Beide Effekte bewirken bei hohen Frequenzen eine
Stromverdriangung im Leiter, was zu einer Verringerung des effektiven Lei-
terquerschnitts und somit zu einem Anstieg des Wirkwiderstands R 4¢ fithrt.
Die zweite Kategorie der Verluste bilden die Kernverluste Poogg. Diese set-
zen sich aus magnetischen Hystereseverlusten im Kernmaterial und Wirbel-
stromverlusten zusammen.

Fiir eine erste Einschatzung der Verlustleistung bei niedrigen Schaltfrequen-
zen lassen sich die Kupfer-Verluste wie folgt berechnen [9]:

PCU,(L) = IE,RMSRCu . (15)

Mit steigenden Frequenzen werden die AC-Verluste dominanter und kénnen
daher nicht mehr vernachlassigt werden. Fiir die Berechnung wird der Wirk-
widerstand R4 bendtigt. Dieser ist frequenzabhéngig und kann falls ange-
geben einer Grafik im Herstellerdatenblatt entnommen werden. Auflerdem
besteht die Moglichkeit den R4¢ mit numerischen Modellen zu berechnen
[10]. Allerdings sind die erforderlichen Parameter fiir die Berechnung in den
Datenbléttern der Spulen meist unzureichend dokumentiert, wodurch eine
exakte Berechnung erschwert wird.

Fir die Berechnung der Kernverluste ist ebenfalls ein umfangreiches Vor-

wissen iiber die Materialeigenschaften und Feldverteilungen erforderlich, um
hinreichend genaue Ergebnisse zu erzielen [I1] [§]. Aus diesem Grund bieten

10
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viele grofle Spulenhersteller Online-Tools an. Mit diesen Tools kann eine fir
die jeweilige Anwendung passende Spule ausgewéahlt und die zu erwartenden
Verluste bestimmt werden [12], T3], [14].

Bei einer Luftspule entfallen die Kernverluste und es treten lediglich die Ver-
luste durch die Kupferwindungen der Spule auf. Zur Ermittlung dieser Ver-
luste koénnen Simulationsprogramme mit der sogenannten "Finite Element
Methode" (FEM) verwendet werden, die sowohl die Kupfer- als auch die AC-
Verluste in den Windungen berticksichtigen. In Kapitel [ wird diese Simulati-
onsmethode zur Abschéatzung der Verluste in der als Luftspule ausgefiithrten
Resonanzspule angewandt.

2.2.2 FET und Gate Treiber

Die Gesamtverlustleistung des FETs, einschliellich der zugehorigen Ansteu-
erschaltung, setzt sich aus der Durchlassverlustleistung Pp rgr), der Sperr-
verlustleistung Psp (rpr), der Schaltverlustleistung Psw (pgr), der Leckver-
lustleistung Pgr, (rpr) und der Ansteuerverlustleistung Pep, (rpr) zusammen.

Die Durchlassverlustleistung entsteht im leitenden Zustand des Transistors
durch den Durchlasswiderstand Rpg(,n) und den effektiven Strom der durch
den Drain-Source Kanal flief3t

P rer) = Th1isRDs(on) - (16)

Der Effektivwert des Stroms wird mit

Tnnrs = \/;/OT P2(t)dt (17)

berechnet [I5]. In den ersten beiden Betriebszustinden des QR-ZVS Auf-
wartswandlers sperrt der Transistor und der Strom ist null. Ab dem Zeit-
punkt ¢, beginnt der Transistor zu leiten und der Stromverlauf ist gleich
dem Strom durch die Resonanzspule bis der Transistor zum Zeitpunkt 7'
wieder sperrt. Der Stromverlauf ist in Abbildung |5 dargestellt und lasst sich
wie folgt beschreiben

t— 1o

tg <t S t3 . iFET(t) = iLR(t2) -+ [INH (18)

11
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Das Einsetzen in Gleichung ergibt fiir den Effektivstrom

L sy, t—1ty\2 T
Trsis =\ 7 | [ (iealto) + Tiy—2 )t + [ Tyt
to t t t3

T 3 — 12
(19)
ts — 1o [ . ) I? t3
= T <ZLR(t2)2+ZLR(t2)I[N+éN> +IIQN <1— T) .
IIN
= 0 g (t) |
'H — ipgr(t)
ILR,min L N
T

Abbildung 5: Stromverlauf durch die Resonanzspule iz, (t) und den Transis-
tor ippr(t) in den vier Betriebszustanden des QR-ZVS Aufwartswandlers

Damit ist die Durchlassverlustleistung im Transistor

ts—ty [ . I? t
Pp rET) = [ & 7 2 <2LR(t2)2 +in,(te) v + g\[) + Iy (1 - ;)] Rps(on) -

(20)

Im sperrenden Zustand des Transistors kommt es zu Sperrverlusten, ver-
ursacht durch die anliegende Drain-Source Spannung Upg und den Drain-
Source Leckstrom Iy, pg

1 flaws
Psp (rET) = T/o Iy, psUpsdt . (21)

Die Sperrverlustleistung ist fiir den in dieser Arbeit verwendeten FET auf-
grund des niedrigen Leckstroms im sperrenden Zustand im sub-mW Bereich
und im Vergleich zu den Gesamtverlusten vernachléssigbar.

Die Schaltverlustleistung tritt beim Ein- bzw. Ausschalten des FETs auf
und ist somit direkt proportional zur Schaltfrequenz. Sie entsteht durch die
am Transistor anliegende Drain-Source Spannung und dem durch den FET

12
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fliefenden Strom wéihrend der Ein- und Ausschaltzeit. Bei einem QR-ZVS
Aufwértswandler ist die Drain-Source Spannung wéahrend den Schaltzeiten
null, wodurch die Schaltverluste vermieden werden.

Im Gate des FETs fiihrt der Gate-Source Leckstrom I ¢g zusammen mit
der Gate-Spannung Ug zur Leckverlustleistung

1 tein
Perrem) = f/o I, csUcqdt . (22)

Diese ist fiir den in dieser Arbeit verwendeten FET kleiner als 1 mW und
kann somit im Verhéltnis zu den Gesamtverlusten vernachlassigt werden.

Die Ansteuerverlustleistung ist direkt proportional zur Frequenz und ent-
steht einerseits durch die Gate Ladung Q¢

1
Pep,reT) = iQGUGfSW (23)

und andererseits durch Verluste in der Gate-Treiberschaltung. Letztere sind
meist schwer zu ermitteln da die notigen Parameter nicht vorliegen. In man-
chen Gate-Treiber Datenblattern wird jedoch der Stromverbrauch bei ver-
schiedenen Ansteuerfrequenzen angegeben. Alternativ konnen, nach [16], die
Gate-Treiber Verluste als die Hélfte der Verluste zur Folge der Gate Ladung
des FETs, abgeschétzt werden. Mit dieser Anndherung ergibt sich fir die
Berechnung der Ansteuerverlustleistung

3
Pap,reT) = ZQGUGJCSW : (24)

Zusammenfassend sollte ein Transistor mit geringem Durchlasswiderstand
Rps(on) und niedriger Gate Ladung ()¢ ausgewéhlt werden, um die Verlust-
leistung im ZVS-Betrieb zu reduzieren. Allerdings stehen diese beiden Pa-
rameter in einem gegensétzlichen Verhaltnis zueinander, somit muss bei der
Auswahl des FETSs ein Kompromiss gefunden werden [17].

2.2.3 Diode

Die Durchlassverlustleistung bildet den Hauptanteil der Gesamtverlustleis-
tung in der Diode und wird wie folgt berechnet:

PD,(D) ZIAV@UF—F]}%MSTD . (25)

Dabei ist I 4y der arithmetische Mittelwert des Diodenstroms, Ur die Durch-
lassspannung, Izys der effektive Diodenstrom und rp der differentielle Wi-
derstand der Diode.

13
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Mit der Knotenregel errechnet sich der Strom durch die Diode mittels der
Differenz des Eingangsstroms und des Stroms durch die Resonanzspule. Der
Stromverlauf ist in Abbildung [6] dargestellt und kann wie folgt angegeben
werden:

ty <t <ty: ip(t)=Iy{l— cosfwy(t —t)]}

ty <t<ts: ip(t)= |l —ip,(ts)] (1_ti—_tt22> . (26)

Das Einsetzen in Gleichung ergibt den Effektivstrom durch die Diode

T T T

IIN )
N i (0
= —ip(t)
IIN
0
ILR,min L1 ! ! i
t ta t3 T

Abbildung 6: Stromverlauf durch die Resonanzspule iy, (t), die Diode ip(t)
und der Eingangsstrom Iy in den vier Betriebszustanden des QR-ZVS Auf-
wartswandlers

s = (1 / ® 12 {1 — coslwolt — +1)])2dt

T t1
1t t—t\2 \?
b [ =i, (1)) (1 _ 2) dt
T to tg — tg (27)
I3y (3(ty —t 2
_ (;v {(221) - sinfenta - tl)]}

Jun

% . , ty — 13\ 2
+ 4QJIZ)VT sm[QwO(tQ — tl)] + [I[N — ZLR(tQ)]Q 3T > .

14
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Der arithmetische Mittelwert wird nach [I5] berechnet:

IAwgzz;HATiayﬁ. (28)

Mit dem Stromverlauf aus Gleichung ergibt sich der arithmetische Mit-
telwert des Diodenstroms zu:

1 rt2
Inve = 7 /t I {1 — coslwo(t — t1)]}dt

1 s , t—ts
Z iy =i ()] (1 — dt
e, Wttt (1= 55

(29)
IIN{t t 1'[(zf t)]}
= — —t; — —sinfwy(te —
T\, olt2 —
ts — 1 .
32T 21y — iy (t2)] -
Damit ist die Durchlassverlustleistung in der Diode:
1 1
PD,(D) = <éiv {tg — tl — ;OSZTL[Wo(tQ — tl)]}
ts —1 .
Iy — i, (1)) | Ur
2T
(30)

2

I . . t3 — 1o
+ 4@5(])VT sin[2wo(te — t1)] + Iy — ZLR(t2)]2 3T )rD )

Im sperrenden Zustand entsteht die Sperrverlustleistung Psp p) aufgrund
des Sperrstroms Ir und der anliegenden Sperrspannung Uoyr
1 tsp
Psp (py = T IrUoyrdt . (31)
0

Jedoch bewegt sich der Sperrstrom der in dieser Arbeit verwendeten Dioden
im zweistelligen pA-Bereich und fithrt damit hochstens zu Verlusten im un-
teren einstelligen mW-Bereich. Deshalb bildet die Sperrverlustleistung einen
vernachlassigbaren Anteil der Gesamtverluste.

Die Schaltverluste einer Diode werden hauptséchlich durch den Speichereffekt

am pn-Ubergang verursacht. Um diese zu vermeiden wird eine Schottky Di-
ode verwendet [18]. Allerdings fithrt die parasitére Sperrschichtkapazitat C;

15
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zur Umladeverlustleistung P; p). Diese Verlustleistung wird tiber die Energie-
menge berechnet, die benotigt wird, um die Sperrschichtkapazitéit aufzuladen
beziehungsweise zu entladen
1 2
Ljp) = §CJUOUT : (32)
Das Umladen erfolgt zweimal pro Periode jedoch triagt der Entladevorgang
zum Stromfluss bei und wird deshalb nicht als Verlust gezahlt

1
Py = §CjU%UTfSW : (33)

Somit ist fiir eine minimale Verlustleistung in der Diode eine geringe Durch-
lassspannung Up und Sperrschichtkapazitit C; erforderlich. Zudem ist es
vorteilhaft, die Diode in einem Arbeitspunkt zu betrieben, in dem der diffe-
rentielle Widerstand rp niedrig ist.

2.2.4 Kondensatoren

In realen Kondensatoren treten Verluste aufgrund von parasitaren ohmschen
Beldgen auf. Das Ersatzschaltbild (Abb. [7)) eines realen Kondensators kann
durch eine Serienschaltung aus einem aquivalenten Serienwiderstand ESR,
einer dquivalenten Serieninduktivitdt ESL und einem idealen Kondensators
C' dargestellt werden [9]. Der ESR erfasst die ohmschen Verluste, die sowohl
durch die ohmschen Anschlusswiderstédnde als auch durch Polarisationsver-
luste im Dielektrikum entstehen. Diese Polarisationsverluste werden durch
den periodischen Orientierungswechsel der Dipole im Wechselfeld verursacht,
deshalb ist der ESR frequenzabhéngig.

LSR

Q

ESR

Abbildung 7: Ersatzschaltbild eines realen Kondensators

Bei Frequenzen weit unterhalb der Eigenresonanzfrequenz des Kondensators
kann die FSL vernachlassigt werden. Fiir hohere Frequenzen treten die induk-
tiven Eigenschaften der Anschliisse in den Vordergrund, die durch die ESL
berticksichtigt werden. Diese Induktivitiat wirkt der Kapazitidt des Konden-
sators entgegen, wodurch die Kapazitidt mit steigender Frequenz abnimmt.

16
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Oberhalb der Eigenresonanzfrequenz zeigt der Kondensator iiberwiegend in-
duktives Verhalten [19].

Die Verlustleistung des Kondensators wird mit dem Effektivstrom berech-
net

Py o) = Ipyus ESR . (34)

Der ESR kann den Diagrammen der Datenblatter bei der entsprechenden
Schaltfrequenz fgy entnommen werden. In manchen Datenblédttern ist der
Verlustfaktor tan(d) des Kondensators angegeben. Aus diesem lésst sich der
ESR dann wie folgt berechnen [9]:

tan(d)

ESR= —F-—".
QWfSWo

(35)

Bei der Auswahl des Kondensators ist somit auf einen niedrigen aquivalen-
ten Serienwiderstand FSR im Bereich der Schaltfrequenz zu achten, um die
Verlustleistung zu reduzieren.

Resonanzkondensator

Der Stromverlauf im Resonanzkondensator wéihrend eines Zykluses ist in Ab-
bildung |8 dargestellt und wird wie folgt beschrieben:

0§t§t1 Z.CR(t):]IN

36
t1 <t <ty: dcy(t) = I coslwo(t —t1)] . &

Fir die Abschédtzung der Verlustleistung wird der Effektivwert des Stroms
durch Einsetzen von Gleichung in berechnet

Trys = \/1{ </Ot1 T2 dt + /:2 {1y cos|wo(t — tl)]}2dt> .

—\/I%N{t+1(t t) + ! in[ 2w (t t)]}
= T 1 9 2 1 40L)OSHl Woll2 1 .

Das FEinsetzen in Gleichung ergibt die Verlustleistung im Resonanzkon-
densator

I? 1 1 .
Py oy = 2 {1+ 5t = ) + - sinl2un(ta — )]} ESRe, . (38)

17
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IIN I}

ILR,min Ll I |

tq to t3 T

Abbildung 8: Stromverlauf durch die Resonanzspule iy, (¢) und den Reso-
nanzkondensator ic,, (t) in den vier Betriebszustanden des QR-ZVS Aufwérts-
wandlers

Ausgangskondensator

Der Strom durch den Ausgangskondensator entspricht dem Strom durch die
Diode abziiglich des Ausgangsstroms. Der Stromverlauf ist in Abbildung [9J]
dargestellt und lésst sich wie folgt beschreiben:

0<t¢ S tl . iCOUT<t> = _IOUT
. 1
Ho<t<to: icpp(t) =TI {1 _ = coslwp(t — tl)]}

M
. . t— 1o
to <t <ts: oy, (t)=[IIn—iL,(t2)] (1 il ) —lour
3 — 1o

t3 S t S T iCOUT(t) == _IOUT

(39)

Der Effektivstrom wird durch Einsetzen des Stromverlaufs in Gleichung

T T T
- ip(t)
[} \ o
K ' 1ICour (t)
1/ “
— ! [y
+~ y \
~— 1 N
= | :
1/ A}
] A Y
) '
[} \}
4 \}
0 ke /  \emmmememmmm e == -]
‘IOUT [ I
t1 to t3 T

Abbildung 9: Stromverlauf durch die Diode ip(¢) und den Ausgangskonden-
sator ippr(t) in den vier Betriebszustanden des QR-ZVS Aufwértswandlers
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bestimmt

t1 t2 1 2
/ IQOUTdt+/ I?N{l— — —cos[wo(t—tl)]} dt
0 t1 M

t—t 2 T 2
Uiy — 0, ()] (1 _ Izt ) _ IOUT} dt + /t I?)UTdtﬂ
3

ts —to
= l%jlfT(t1 +T —t3) + ]j?iv{ Kl — ]\14>2 + ;] (t2 — t1)
_ jo ( _ ;4) sinfwo(ts — t1)] + 41% sin[2wo(t2 — tl)]}
& ; £ {;[IIN —iny(t2)” = Tour[Iiv — in,(t2)] + IzOUT})é

(40)

Damit ergibt sich die Verlustleistung im Ausgangskondensator

IByr Ity 1\* 1
(Cour) = T (t1+T—t3)+7 (1_M> +§ (ta —t1)

2 1N\ 1.
-= (1 _ M> sinfuo (fs — 11)] + - sinf2uo(ts tl)]}
bs—ta 1, ' 2 Tourll j 12 ESR
T g[ v —ing(t2)]” — Tovr[Iiv —ipg(t2)] + Tour Cour -

(41)

2.2.5 Mikrocontroller und Logik

Der Mikrocontroller tragt ebenfalls zu den Gesamtverlusten bei. Die Strom-
aufnahme variiert je nachdem welche Funktionsblocke aktiv sind. Die auftre-
tende Verlustleistung ist nicht lastabhéngig und féllt dadurch bei niedrigen
Lasten stérker ins Gewicht. Die Leistungsaufnahme ist

PV,(;LC) = I;LCUp,C (42)

mit U,¢ als die Versorgungsspannung des Mikrocontrollers und /,,¢ als seine
Stromaufnahme.

Die Stromaufnahme und damit die Verlustleistung des Mikrocontrollers kann
durch Minimierung der aktiven Funktionsblocke verringert werden.

19
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Zusatzlich treten in der Versorgungsschaltung, die die Eingangsspannung Uy
auf die Versorgungsspannung fiir den Mikrocontroller und weitere 'Logik’-
Teile wandelt, Verluste auf. Diese Versorgungsschaltung ist fiir den Prototy-
pen in dieser Arbeit nicht auf Verlustleistung optimiert und somit fiir den
individuellen Anwendungsfall noch nicht aussagekréiftig; daher werden diese
Verluste hier nicht berticksichtigt.

2.3 GaN-FETs

Seit etwa einem halben Jahrhundert dominiert der Silizium-Metalloxid Halb-
leiter Feldeffekttransistor (Si-MOSFET) den Bereich der Leistungselektronik
in Schaltanwendungen. Im Vergleich dazu sind Galliumnitrid (GaN)-FETs
relativ jung. Die Firma Nitronex prasentierte 2005 den ersten auf einem Si-
liziumwafer gewachsenen GaN-FET fiir Hochfrequenzanwendungen. Es han-
delte sich dabei um einen Verarmungstyp der selbstleitend ist und eine nega-
tive Gate-Source-Spannung zum Sperren benétigt. Das verhinderte zunéchst
die Verbreitung von GaN-FETs iiber den Hochfrequenz-Anwendungsbereich
hinaus. Im Jahr 2009 stellte das Unternehmen Efficient Power Convertion
(EPC) den ersten Anreicherungstyp GaN-FET auf Silizium vor, den soge-
nannten enhancement-mode GaN (eGaN®)-FET. Dieser ist selbstsperrend
und wird durch das Anlegen einer positiven Gate-Source-Spannung leitend.
Dadurch konnte der Anwendungsbereich erweitert werden. Weiters, bietet
die Verwendung eines Silizumwafers als Substrat fiir den GaN-FET bei der
Herstellung einen entscheidenden Vorteil. Es ermdoglicht eine kostengiinstige
Herstellung unter Verwendung von bereits existierenden Standard-Silizium-
Produktionsverfahren und -anlagen [20].

2.3.1 Funktionsprinzip und struktureller Aufbau des GaN-FETs

GaN kristallisiert in einer sogenannten Wurtzit-Struktur [20], eine hexago-
nale Struktur, die dem Material seine chemische Stabilitat, mechanische Ro-
bustheit, hohe Temperaturfestigkeit und piezoelektrischen Eigenschaften ver-
leiht. Die Piezoelektrizitdt entsteht durch das fehlende Symmetriezentrum
der Gitterstruktur [21], wodurch geladene Atome bei mechanischer Deforma-
tion zueinander leicht verschoben werden und eine elektrische Polarisation
entsteht. Diese Deformation wird in Form einer mechanischen Dehnung an
der Grenzschicht durch das Aufwachsen einer diinnen A1GaN-Schicht auf dem
GaN-Kristall erreicht. Diese fithrt zu einer Polarisation in Form eines kom-
pensierenden zweidimensionalen Elektronengases (2DEG). Das 2DEG bildet
die Grundlage fir den "high electron mobility transistor" (HEMT) und be-
steht aus einer starken Konzentration hoch beweglicher Elektronen. Dadurch
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kann eine hohere elektrische Leitfahigkeit im Vergleich zu Si-MOSFETS er-
reicht werden.

Die grundlegende Struktur eines HEMT eGaN-FETs ist in Abbildung[10]dar-
gestellt. Auf dem Siliziumwafer befindet sich eine Pufferschicht aus Alumini-
umnitrit, darauf folgt die Galliumnitrid Schicht, die zusammen mit der dar-
iiber liegenden Aluminiumgalliumnitrid-Schicht den eigentlichen GaN-FET
bildet. Links und rechts befinden sich die Source und Drain Kontakte. Auf der
AlGaN-Schicht befindet sich das sogenannte Anreicherungsgate (e-mode ga-
te), welches das darunterliegende 2DEG verdréngt (gelbe strichlierte Linie).
Bei Anlegen einer positiven Spannung zwischen Gate und Source werden die
Elektronen zur Kontaktfliche zwischen GaN und AlGaN unter das Gate ge-
zogen, wodurch der 2DEG Kanal wieder hergestellt wird. Ist diese Spannung
grofler als die Schwellenspannung Uy, leitet der Transistor.

2DEG

Alluminiumnitrid

Abbildung 10: Die prinzipielle Struktur eines eGaN-FETs. [20]

2.3.2 Unterschiede Si-MOSFETs und GaN-FETs

In diesem Unterkapitel werden die grundlegenden Unterschiede zwischen
Silizium-MOSFETs und Galliumnitrid-FETs erlautert. Es wird insbesonde-
re auf die Unterschiede der relevanten elektrischen Eigenschaften der bei-
den Materialien eingegangen und ihre Vor- und Nachteile werden darge-
stellt.

Leitung in Sperrrichtung

Ein besonderes Merkmal des GaN-FETs ist das Fehlen der intrinsischen
Body-Diode und des parasitaren Bipolartransistors [22], wie sie bei Si-MOS-
FETs aufgrund der pn-Ubergéinge vorkommen. Dies bietet den Vorteil, dass
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es beim Umschalten zu keiner Sperrverzogerungszeit ¢, kommt und es kei-
ne Verluste durch die, bei pn-Ubergingen auftretende Sperrverzogerungsla-
dung @, gibt. Der Betrieb in Sperrrichtung ist Aufgrund des symmetrischen
Aufbaus des GaN-FETs aber dennoch moglich. Hierfiir wird eine Spannung
zwischen Gate und Drain Ugp angelegt, die grofler als die Schwellenspan-
nung Uy, ist. Dies fiihrt zur Ansammlung von Elektronen unter dem Gate
und der 2DEG Kanal beginnt zu leiten. Das bedeutet, dass im Vergleich zu
Si-MOSFETs eine groflere Spannung bendtigt wird damit der GaN-FET in
Sperrrichtung zu leiten beginnt.

Ein Nachteil besteht darin, dass GaN-FETs empfindlicher gegentiber zu ho-
hen Gate Spannungen sind. Daher muss mit einem passenden Gate-Treiber
sichergestellt werden, dass die Gate-Spannung des GaN-FETs stets unter dem
zulassigen Grenzwert bleibt.

Vergleich elektrischer Materialeigenschaften von Si und GalN

Tabelle [I] zeigt einige relevante elektrische Materialeigenschaften von Si und
GaN.

Parameter Symbol Einheit Si GaN

Kritische Feldstarke B MV /em 0,23 3,3

Bandliicke E, eV 1,12 3,39

Elektronen Beweglichkeit em? [y g 1400 1700 (im 2DEG)
Dielektrizitédtszahl €r - 11,8 9,0

Tabelle 1: Vergleich einiger elektrischer Materialeigenschaften von Silizium
(Si) und Galliumnitrid (GaN) [23]

Die hohere kritische Feldstirke Ey,.;; bei Galliumnitrid ermoglicht die Reduk-
tion der Materialbreite bei gleichbleibender Sperrspannungsfestigkeit. Da-
durch sind kleinere Bauformen als bei Si-MOSFETs moglich und die parasi-
tdren Kapazitdten werden reduziert. Bei Schaltwandlern fiithrt das zu einer
Reduktion der Schaltverluste und ermoglicht eine Erhohung der Schaltfre-
quenz. Dies wiederum ermoglicht die Verwendung kleinerer passiver Bau-
elemente und eine Erhohung der Leistungsdichte des Wandlers. Die groflere
Bandliicke F, fithrt unter anderem zu niedrigeren intrinsischen Leckstréomen
und erlaubt den Betrieb bei hoheren Temperaturen. Die hohe Elektronen
Beweglichkeit 1, des 2DEG liefert bei gleichbleibender Sperrspannungsfes-
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tigkeit einen kleineren Leitungswiderstand Rpg(on) als ein Si-MOSFET mit
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3 Dimensionierung der Schaltung

In diesem Kapitel wird die Auslegung der einzelnen Bauelemente des QR-
ZVS Aufwartswandlers detailliert beschrieben. Die Dimensionierung des Re-
sonanzkondensators C'r und der Resonanzspule L basiert auf der Ausle-
gung nach [6]. Anschliefend werden der Schalttransistor, die Ausgangska-
pazitat, die Hauptspule und die Freilaufdiode dimensioniert. Dabei werden
die Schlussfolgerungen beziiglich der Verlustleistungsminimierung aus Kapi-

tel 2.2] mit berticksichtigt.

Fir die folgenden Berechnungen wird fir die Ausgangsspannung Upyr =
50 V mit einer Welligkeit von 0,2 % gewéhlt. Die maximale Ausgangsleis-
tung Pour,mae ist auf 50 W festgelegt. Die Eingangsspannung Uy wird mit
10 V angenommen und der Wandler soll mit einer Schaltfrequenz fsy von
1 MHz im kontinuierlichen Betrieb arbeiten. Fiir die Dimensionierung von
Cr und Lp wird eine minimale Ausgangsleistung Poyr, min von 25 W ange-
setzt.

3.1 Auslegung des Resonanzkondensators Cz und der
Resonanzspule Ly

Mittels der Eingangsspannung und der Ausgangsspannung lésst sich die Gleich-

spannungsverstarkung Mpe wie folgt berechnen:

Uouvr 50V

Uy 10V

Die normierte Schaltfrequenz A = fs/, steht mit Mpe tiber folgende Glei-
chung in Beziehung

Mpo = 5. (43)

27

Mo {3 oo = () 52 [+~ ()

wobei () der Leistungsfaktor ist. Abbildung zeigt den Zusammenhang
zwischen der normierten Schaltfrequenz A und dem Leistungsfaktor @ fiir
verschiedene Gleichspannungsverstiarkungen Mpe. Aus der Abbildung ist er-
sichtlich, dass der maximale Leistungsfaktor der Gleichspannungsverstarkung
Qmax = Mpc entspricht.

A= (44)

Mit der Gleichung

RL RL
= = woCrR; = 45
Q woLn 118:329 Lnfon (45)
24
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Abbildung 11: Der Zusammenhang zwischen der normierten Schaltfrequenz A
und dem Leistungsfaktor ) fiir verschiedene Gleichspannungsverstarkungen

Mpe [6]

zusammen mit dem minimalen und maximalen Lastwiderstand

U2 (50 V)?
Rpmin = =29 = =50 Q 46
b POUT,max 50 W ( )

und

L %UT (50 \ )2
RL,maz POUT7min 25 W 00 ( 7)

wird der minimale Leistungsfaktor

Ry, min 50 2

Qmin - RL,maz CQmax - 100 Q

5=25 (48)

berechnet. Durch Einsetzen von @, in Gleichung kann die minima-
le normierte Schaltfrequenz A,;, = 0,1643 bestimmt werden. Damit wird,
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zusammen mit der oben angenommenen Schaltfrequenz fsy, die Resonanz-
frequenz

fSW . 1 MHz
Amin 0,1643

fo = = 6,086 MHz, (49)
ermittelt. Abschliefend wird der Resonanzkondensator Cz und die Reso-
nanzspule L mit wy = 27 fy durch Umformen der Gleichung berechnet:

Qmin o 2)5

Cn = WoRLmin 27 - 6,086 MHz - 50 Q2

=13 nF (50)

Rimin 50
WoQmin 27 - 6,086 MHz - 2,5

Ly = =523 nH . (51)
Fiir den Resonanzkondensator féillt die Wahl auf den 1.5 nF X7R Kera-
mikkondensator GRM32A7U2J152JW31 von Murata mit einer Toleranz von
+10 %, einem ESR von 13 mS2 bei einer Frequenz von 1 MHz und einer Nenn-
spannung von 630 V ausgewéhlt [24]. Im zweiten Betriebszustand kann am
Kondensator eine Spannung von bis zu 150 V (Gl. auftreten. Die Nenn-
spannung des Kondensators wird bewusst hoher gewéhlt, um Schwankungen
der spannungsabhangigen Kapazitidt und damit der Resonanzfrequenz des
Wandlers zu minimieren.

Parameter [HLP, [25] THLM, [26] Luft, [27]
Bezeichnung [HLP-2020BZ-11 THLM-2525CZ-01 2929SQ-501
Induktivitat, (nH) 470 470 500
Hersteller Vishay Vishay Coilcraft
Mafle , (mm) 5,2x5,2x2.,0 6,5x5,9x3,0 14x7,5x7,2
Rpc, (mf2) 7.1 4,0 16,5

IsaT, (A) 8 2 _

Tabelle 2: Parameter der Resonanzspulen

Fir die Resonanzspule werden drei verschiedene Spulen hinsichtlich ihrer
Verluste in Kapitel miteinander verglichen. Tabelle [2| zeigt die Parameter
dieser drei Spulen. Es werden zwei Spulen von Vishay und eine von Coilcraft
gegeniibergestellt. Die erste Spule von Vishay (IHLP-2020BZ-11) wird Auf-
grund ihrer kompakten Baugroe ausgewahlt. Bei der zweiten Spule (IHLM-
2525CZ-01) handelt es sich um eine Spule mit einem Metall-Verbundkern,
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die speziell fiir hohere Frequenzen gut geeignet ist und einen niedrigen DCR
aufweist. Die Spule von Coilcraft ist eine Luftspule (2929SQ-501), wodurch
Kernverluste vollstandig vermieden werden. Allerdings erfordert die Luftspu-
le groflere Abmessungen, um die gewiinschte Induktivitat zu erreichen.

3.2 Auslegung des Schalttransistors

Fir die Anwendung in dieser Arbeit ist unter anderem die maximale Drain-
Source Spannung entscheidend fiir die Auswahl des Transistors. Diese Span-
nung erreicht wahrend dem Resonance-Mode geméfl Gleichung @D aus Ab-
schnitt ihr Maximum. Fir die Berechnung wird der maximale Eingangs-
strom benétigt, der sich laut [6] mithilfe der Gleichspannungsverstérkung
Mpe und des maximalen Ausgangsstrom /opr,maes berechnen lasst:

UOUT _5. 50 V .
RL,min B 50 B

[[N,max - MDCIOUT,ma:r = MDC 5A . (52)

Somit ist die maximale Drain-Source Spannung am FET

Lgr 523 nH
Ups maz = U — 11N ez = D0V -5 A=150V. (53
DS, our + 4 O IN, + 130k (53)
Der maximale Strom Ip 4, der durch den Transistor fliefit entspricht dem
maximalen Eingangsstrom In mez = Ipmas = 5 A.

Ein weiteres Auswahlkriterium ist die Ausgangskapazitidt des Transistors
Coss. Diese sollte gering sein, weil sie parallel zum Resonanzkondensator
liegt und somit die Resonanzfrequenz und die ZVS-Bedingung (GlI. be-
einflusst.

Zudem ist wie in Kapitel [2.2 beschrieben, ein niedriger Durchlasswiderstand
Rps(ony wiilnschenswert, um die Durchlassverluste zu minimieren. Allerdings
steht dieser Parameter in einem gegensétzlichen Verhéltnis zur Gateladung

Q¢ [17).

Als Kompromisslosung eignet sich der GaN-FET EPC2034 von EPC mit
einer maximalen Drain-Source Spannung von Upg mee = 200 V, einem maxi-
malen Strom Ip e = 48 A, einer typischen Ausgangskapazitit von Cpgs =
450 pF, einem Rpg(on),up = 7 m2 und einer Gateladung von Q¢ 4,y = 8,8 nC
[28].

Fir die Ansteuerung des Transistors wird der speziell fir GaN-FETs ge-
eignete Gate Treiber 1IEDN7116U EiceDRIVER™ von Infineon eingesetzt.
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Dieser verfiigt iiber eine geringe Baugréfie mit 1,8 x 1,8 mm und kann einen
Strom von bis zu 2 A an das Gate des GaN-FETs liefern beziehungsweise
vom Gate aufnehmen [29].

3.3 Auslegung des Ausgangskondensators

Einer der Hauptzwecke des Ausgangskondensators besteht darin, die Aus-
gangsspannung des Schaltwandlers zu glitten. Daher muss der Kondensator
ausreichend bemessen werden, um die oben angenommene Welligkeit von
0,2 % sicherzustellen. Fur die Ausgangsspannung von 50 V ergibt sich der
maximal zuldssige Spannungsripple am Ausgang von

AUour = Uoyr - 0,2 % = 50 V - 0,002 = 100 mV . (54)

Zudem muss der Ausgangskondensator in der Lage sein, wahrend der Sperr-
phase der Diode den maximalen Ausgangsstrom zu liefern, ohne dass die
Ausgangsspannung deutlich abféllt. Dies ist entscheidend, um die Laststa-
bilitdt und die Reaktion auf Lastanderungen sicherzustellen. Die Sperrzeit
der Diode tgp wird mit dem Tastverhaltnis D und der oben angenommenen
Schaltfrequenz fsy berechnet

D Uin ) 1 10V 1
tep=—=[1-— —=(1-— =08nus. (b5
or fsw ( Uovr/ fsw ( 50 V) 1 MHz 8 s . (55)

Ausgehend von der Gleichung [ = C-dU/at, ergibt sich durch Integration tiber
die Sperrzeit t5p, Umformen nach C' und Einsetzen der Ripple-Spannung,
sowie des maximalen Ausgangsstroms [oy7 mez = UouT/Ry, i, die minimal
erforderliche Ausgangskapazitét
Uourt 50 V-0,8
Cout min — ourse = 1 =38 l-lF . (56)
’ RL,minAUOUT 50 €2 - 100 mV

Die Ausgangskapazitéit wird mit vier 2,2 pF GCJ31CC72A225KE01 Konden-
satoren von Murata mit einer Nennspannung von 100 V und einem ESR von
7 m$2 bei einer Frequenz von 1 MHz umgesetzt [30].

3.4 Auslegung der Hauptspule

Die Induktivitat der Hauptspule muss ausreichend dimensioniert sein, da-
mit der Aufwartswandler in jedem Arbeitspunkt im kontinuierlichen Betrieb
arbeitet, das heifit, der Eingangsstrom stets positiv ist [9]. Wéhrend der
Sperrzeit der Diode betragt die Stromanderung in der Spule

Al = UINLtSP . (57)
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Die grofite zulassige Stromanderung Alj, 4, tritt an der Grenze zum liicken-
den Betrieb auf, da hier der Eingangsstrom am Ende der Sperrzeit des Tran-
sistors null wird. An dieser Grenze entspricht die maximale Stroménderung
dem doppelten Eingangsstrom. Fiir die Dimensionierung wird der minimale
Eingangsstrom mit

Uovur Uour

[emin:M [amin: : :2,5A 58
7 pete UIN RL,maz ( )

berechnet. Daraus ergibt sich die maximal zuldssige Stromanderung zu
Al mar =2l emin =2-25A=5A. (59)

Die hohe maximal zuldssige Stroménderung liasst in der Spule hohe AC-
Verluste erwarten. Um diese zu reduzieren, wird die Stroméanderung auf einen
typischen Wert von 40 % des maximalen Eingangsstroms begrenzt [11]. Dies
ergibt eine maximale Stroménderung von Alj ., = 2 A.

Durch Umformen der Gleichung nach L und Einsetzen der Sperrzeit
tsp aus Gleichung sowie der maximalen Stromanderung Al ., ergibt
sich die minimale Induktivitit zu

U]thp o 10V - 0,8 ns B

Lmin - -
AT s 2 A

4pH . (60)

Die Wahl fallt auf die 4.7 pH Spule VCHAO085D-4R7MS6 von CYNTEC
CO. mit einem ohmschen Widerstand von Rpc = 13 mf) und einem Satti-
gungsstrom von Igqr = 16 A [31]. Damit betriagt der Rippelstrom 34 % des
Eingangsstroms.

3.5 Auslegung der Diode

Bei der Auslegung der Diode ist neben den Parametern maximale Sperr-
spannung und maximaler Durchlassstrom auch die Durchlassspannung von
Bedeutung. Geméf [6] entspricht die maximale Sperrspannung der Ausgangs-
spannung Up e = Upyr und der maximale Durchlassstrom ist der zweifa-
che Eingangsstrom I 0, = 2I;nv = 2Mpelour. Der durchschnittliche Strom
durch die Diode ist jedoch maximal der Ausgangsstrom Ip s4ve = Ioyr. Un-
ter Berticksichtigung der Annahmen zu Beginn dieses Kapitels ergeben sich
Ubmaz = 50 V, Ipmer = 10 A und Ip ayg = 1 A. Die Verwendung einer
Schottky-Diode ist hier aufgrund ihrer niedrigeren Durchlassspannung vor-
teilhaft, da im Vergleich zu einer PN-Diode die Durchlassverluste reduziert

werden konnen .
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Fiir diese Anforderungen wird zunéchst die Schottky-Diode SBR10U200P5
von Diodes Industries ausgewéahlt [32]. In Kapitel wird gezeigt, dass diese
Diode zu erhohten Verlusten fiithrt. Daher wird sie durch die Schottky-Diode
SS8PH10 von Vishay ersetzt [33], die aufgrund ihrer niedrigeren Durchlasss-
pannung und Sperrschichtkapazitit besser geeignet ist. Die Parameter beider
Dioden sind in Tabelle [3] zusammengefasst.

Parameter Diode 1 Diode 2
Bezeichnung SBR10U200P5 SS8PH10
Hersteller Diodes Industries Vishay
Durchschn. Durchlassstrom 7y, (A) 10 8

Max. Sperrspannung Uggy, (V) 200 100
Durchlassspannung U, (V) 0,88 0,72
Sperrschichtkapazitiat C;, (pF) 85 40

Tabelle 3: Parameter der Dioden

3.6 Berechnete Verlustleistung der Komponenten

Nach der Auswahl der Bauteile werden deren Verluste exemplarisch fiir den
Lastfall Poyr = 30 W mit den Formeln aus Abschnitt berechnet und
deren Beitrag zu den Gesamtverlusten abgeschétzt. Dabei betriagt der Ein-
gangsstrom Iy = 3 A und der Ausgangsstrom [oyr = 0,6 A. Zur Berechnung
sind die Zeitpunkte ¢, to, t3 und die Resonanzkreisfrequenz wy erforderlich.
Diese Groflen werden jeweils mit den Gleichungen , , und (@ in
Kombination mit den zu Beginn dieses Kapitels getatigten Annahmen be-
rechnet:

_UOUTCR_5OV'1,5HF
- Iy 3A

t1 =25 1s (61)

1 U
to =11 + — {arcsin ( OUT> + 7r]

Wo 04IN
1 . 50 V (62)
= 2 _— _—
OISt S 515 My [msm (18,26 Q-3 A) * ”]
— 142,53 ns
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tg —t2+ U {1—COS [wo(tQ_tl)]}
ouT
3 A-500 nH 4 (63)
= 142,53 ns o+~ {1 = cos (36,515 Ms™" - 117,528 ns| }
= 184,8 ns .
wo = 36,515 Ms (64)

" VLaCr /500 nl - 1,5 nF

Des Weiteren wird der Strom durch die Resonanzspule zum Zeitpunkt ¢ mit

der Gleichung bestimmt:

iLR<t2) = I]N COS [WQ(tQ — tl)]

- (65)
=3 Acos [36,515 Ms ™' (142,53 ns — 25 ns)| = —1,22 A |

Verluste in der Hauptspule

Die Verluste in der Hauptspule werden mit Hilfe des Online Berechnungstools
"Inductor Loss Calculator Tool" von Vishay ermittelt. Fiir die Spule THLP-
5050-FD-01 mit einer Induktivitét von 4,7 pH ergibt sich eine Verlustleistung
in der Hauptspule von P, = Poorg + Pac + Ppe = 0,344 W + 0,237 W +
0,073 W = 0,654 W.

Verluste in der Resonanzspule

Fir die Analyse der Verluste in der Resonanzspule wird die Luftspule 29295Q-
501 von Coilcraft betrachtet. Bei der Schaltfrequenz von fsy = 1 MHz ergibt
sich die Eindringtiefe o des Stroms zur Folge des Skineffekts geméafl der For-
mel

2
0= —— (66)
wpo
mit w = 27 f fiir die Kreisfrequenz, y = pou, fiir die Permeabilitat und o
fir die elektrische Leitfahigkeit [I5]. Durch Einsetzen der Frequenz sowie der
Permeabilitat und elektrischen Leitfahigkeit von Kupfer ergibt die Eindring-

tiefe

2
5 =
\/27r -1 MHz - 47107 Hm ™' - (1 — 6,4-10-6) - 5,8 - 107 Sm™" (67)
=66 nm .
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Bei einem Spulenleiterdurchmesser von etwa d = 0.7 mm fithrt das dazu, dass
nur noch ein Drittel des urspriinglichen Leiterquerschnitts fiir den Strom-
transport zur Verfiigung steht. Deshalb sind die AC-Verluste in diesem Fall
nicht vernachlassigbar. Hinzu kommt die Verdréngung des Stroms im Lei-
ter durch den Proximity-Effekt. Fiir eine genauere Abschatzung der Verluste
wird die Luftspule im Abschnitt simuliert. Das Ergebnis der Simulation
zeigt eine Verlustleistung von Pr, = 0,68 W

Verluste im GaN-FET

Fir die Bestimmung der Durchlassverluste des GaN-FETs wird der Durch-
lasswiderstand Rpg(ony = 7 mf2 aus dem Datenblatt ausgelesen [28]. Der
Rps(on) Wird zusammen mit den zuvor berechneten Parametern in die Glei-

chung

ts —ty [ . I? t
Pp (reET) = [ . <ZLR(t2)2 + i, (ta) v + IN) + Iy (1 — ;)] Rps(on)

T 3
42,27 184
_ (2227050 g3 A g a2 (1o B8 o0
1 ps 1 ps
— 51,6 mW

(68)

eingesetzt. Zur Berechnung der Ansteuerverlustleistung wird die Gate-Ladung
Qc = 8,8 nC dem Datenblatt entnommen [28]. Die ()¢ wird zusammen mit
der Gate-Spannung von Ug = 5 V und der Schaltfrequenz von fgyy = 1 MHz
in Gleichung eingesetzt

3 3
PGD,(FET) = ZQ(;UngW = Z . 8,8 nC-5V-1MHz =33 mW . (69)

Verluste in der Diode

Die Verluste werden fiir die SSSPH10 Diode von Vishay berechnet. Der durch-
schnittliche Strom durch die Diode betragt I,y = 0,52 A. Bei diesem Strom
hat die Diode laut Datenblatt [33] eine Durchlassspannung von Up = 0,6 V.
Der differentielle Widerstand rp wird gemaf [I5] mittels einer Tangente an
der Diodenkennlinie im Durchlassbereich angenahert und im Arbeitspunkt
Irys = 1,53 A ermittelt: rp = 36,7 mS). Mit diesen Werten ergibt die Durch-
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lassverlustleistung mit Gleichung [30}

T wo

te —t ,
32T I — ZLR(t2)]>UF

1 1.
PD,(D) = <IN {tQ — tl — 782%[(,00(152 — tl)]}

2

Iy . : t3 — 1o
+ 4wI(J)VT sin[2wo(ta — t1)] + [[iv — i, (t2)]? T )TD

= {3A l117,53 ns —
1 ps
42,27 ns
+ -
2 ps
N (3 A)? [352,6 ns
2 36,515 Ms

Wsin(SG,E)lS Ms™'- 117,53 ns)]
s S

4,22 A}O,G \Y%

T — sin (36,515 Ms™" - 117,53 ns)]

(3A)? . -1 242,27 ns
73,03 Ms™ - 117,53 4,22 A)*————
+ 146,06 Sln[ Y S Y HS] + ( ? ) 3 ps

= 0,398 W .

}36,7 m¢)

(70)

Fir die Berechnung der Umladeverlustleistung wird der Wert der Sperr-
schichtkapazitdt aus dem Datenblatt der Diode entnommen [33]. Wéhrend
die Diode sperrt ist die Sperrspannung gleich der Ausgangsspannung Up =
Uour = 50 V. Dabei betragt die Sperrschichtkapazitat C; = 40 pF. Durch
einsetzen in Gleichung folgt

J

1 1
Pi) = 5CiUbyrfsw = 5 -40 pF - (50 V) 1 MHz = 50 mW . (71)

Verluste im Resonanzkondensator

Der ESR des Kondensators wird dem Datenblatt von Murata entnommen
mit ESR = 15 mQ [24]. Durch Einsetzen der ermittelten Zahlenwerte in
Gleichung errechnet sich die Verlustleistung im Resonanzkondensator
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wie folgt:

I? 1 1.
PV,(CR) = % {tl + 5(252 - tl) + rwo sm[2w0(t2 - tl)]} ESR
3 A)? 1
_ B4 83,765 ns + ———— sin (72,03 Ms™" - 117,35 ns) | 15 mQ
1 ps 146,06 Ms
=12 mW

(72)

Verluste im Ausgangskondensator

Der Wert ESR = 7 mf) des Kondensators wird aus dem Datenblatt ent-
nommen [30]. Damit ergibt die Verlustleistung im Ausgangskondensator mit

Gleichung zu:

Tyr Iiy 1\ 1
Py (covn = | 7 (t1+T—t3)+7 (1_M> +t3 (t2 — t1)

2 1 ) 1 .
- (1 - M> sinfwo(ta — t1)] + o sin[2wo (tg — tl)]}
bt [l i (t9)]2 = Topp|l i (t 12 ESR
T g[ v —irgy(82)]? = Tour[Iv — in,(t2)] + I5ur Cour

(0,6 A)? (3 A)? ( 1>2 1
— (52 8400 1-2) +-|m
( T 840,2 ns + s 3 +3 (117,35 ns)

2

36,515 Ms ™!
1

T 136515 Ms

42,45 ns {1

S(422 A 2532 A+ 06 A}>7 mo

1
(1 — 5) sin[36,515 Ms™* - 117,35 ns]

— sin[73,03 Ms™" - 117,35 ns]}

1 ps
=14 mW .
(73)

Verluste im Mikrocontroller

Die Stromaufnahme des Mikrocontrollers kann als erste Naherung mit dem
Datenblatt ermittelt werden [34]. Jedoch variiert der tatsachliche Stromver-
brauch je nachdem welche Komponenten aktiviert sind und im Datenblatt ist
nicht fiir jede Komponente der Stromverbrauch angefithrt. Deshalb wird der
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Strom messtechnisch ermittelt. Hierzu wird der Mikrocontroller mit der in
Abschnitt [5] entworfenen Software programmiert und in Betrieb genommen.
Die Messung erfolgt mit einem Multimeter und betragt I, = 86 mA. Durch
einsetzen des Stroms und der Versorgungsspannung von U,c = 3,3 V in
Gleichung ergibt sich die Verlustleistung des Mikrocontrollers zu:

PV,(,uC) = ,uCU,uC =86 mA -3,3V =284 mW . (74)

Vergleich der Verluste

Die Berechnung der Verlustleistungen in den einzelnen Komponenten ist in
Abbildung [12| zusammengefasst. Sie bietet einen Uberblick dariiber, in wel-
chen Bauteilen erhohte Verluste zu erwarten sind. Diese Erkenntnisse werden
bei der Platzierung der Bauteile auf der Leiterplatte und der Auslegung der
Kiihlung berticksichtigt. Die beiden Spulen machen den Grofiteil der Gesamt-
verlustleistung aus, dicht gefolgt von der Diode deshalb werden bei diesen
Bauteilen um die Bauteilanschliisse im Layout zweireihig Vias zur Entwér-
mung vorgesehen.

08 T T T T T T T T

<
o
T
|

Verlustleistung, (W)
e )
B N
T T
| |

L LR FET D CR COUT /JC DQ

Abbildung 12: Berechnete Verlustanteile des digital geregelten QR-ZVS Auf-
wirtswandlers fiir die einzelnen Bauteile
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4 Simulation

Im ersten Abschnitt dieses Kapitels wird die Schaltung des QR-ZVS Auf-
wartswandlers mit der Simulationssoftware LTspice Version 24.0.0 analysiert.
LTspice ist eine kostenlose Simulationssoftware fiir elektrische Schaltungen,
entwickelt von Linear Technology (heute bei Analog Devices). Die Software
basiert auf "Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis' (SPICE),
somit konnen SPICE Modelle der Halbleiterbauelemente von verschiedenen
Herstellern verwendet werden. Zum Beispiel bietet das Unternehmen EPC

eine Bibliothek mit SPICE Modellen fiir ihre GaN-FETs an [35].

Im zweiten Abschnitt werden die Ergebnisse der Simulation der in Abschnitt
[3-T]ausgewahlten Luftspule 2929SQ-501 von Coilcraft prasentiert. Daftir wer-
den die Simulationstools "Ansys Maxwell" und "Ansys Icepak" von dem Un-
ternechmen Ansys Inc. verwendet [36]. Das Ziel ist es, einerseits die Verlust-
leistung und die zu erwartende Temperaturentwicklung in der Spule zu ermit-
teln und andererseits geeignete Einstellungen in der Software zu finden, die
zu hinreichend genauen Ergebnissen fithren. Hierzu werden die Simulations-
ergebnisse mit den Datenblattangaben der Spule verglichen. Die ermittelten
Softwareeinstellungen kommen dann in Abschnitt drei fiir die Simulation der
PCB-Spulen zum Einsatz.

4.1 Schaltungssimulation in LTspice

Die Simulation dient dazu die grundlegende Funktionalitat der Schaltung vor
der Fertigung auf einer Leiterplatte zu iiberpriifen und mogliche unerwartete
Probleme durch parasitare Bauteilkomponenten im Vorfeld zu identifizieren.
Abbildung [13] zeigt die simulierte Schaltung mit den realen Bauteilmodellen
der in Abschnitt |3| ausgewéhlten Bauelemente.

Als ersten Schritt werden die Strom- und Spannungsverlaufe untersucht und
mit den berechneten Verldufen verglichen. Der Eingangsstrom (griin), die
Gatespannung (rot) sowie die Ausgangsspannung (blau) und die Spannung
am Resonanzkondensator (magenta) sind in Abbildung [14] dargestellt und
verlaufen wie zuvor berechnet. Die ZVS-Bedingung ist fiir diesen Lastfall wie
erwartet erfiillt.

Jedoch zeigt die Simulation, dass die Spannung am Schaltknoten V, wéh-

rend der Freewheeling-Phase erhebliche Schwingungen aufweist (Abb. [1F] a).
Diese unerwiinschten Schwingungen entstehen durch den Schwingkreis, der
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Abbildung 13: LTspice Schaltung des QR-ZVS Aufwartswandlers mit zusatz-
licher Diode (strichliert) zur Unterdriickung der parasitéren Resonanz.

V(v_g)

I(L2)

7.0A

-6.8A
-6.6A
-6.4A
-6.2A
-6.0A
-5.8A
-5.6A
5.4A
-5.2A
-5.0A
4.8A

V(vout)

V(v_cres)

| | Y | |

|

T T T T T T
0.0ps 0.6ps 1.2us 1.8us 2.4ps 3.0ps 3.6us

T
4.2pus

T T T
4.8ps 5.4us 6.0ps

Abbildung 14: LTspice Strom- und Spannungsverlaufe: oberes Diagramm:
Gatespannung V(v_g) (rot), Spulenstrom [(L2) (grin); unteres Dia-
gramm: Ausgangspannung V (vout) (blau), Resonanzkondensatorspannung
V(v_cres) (magenta)

aus der Sperrschichtkapazitit C; der Freilaufdiode D, und der Resonanzspu-
le L,es besteht [37]. Diese Schwingungen beeintrachtigen den Wirkungsgrad
der Schaltung und kénnen zu elektromagnetischen Stérungen fithren. Um die
Schwingung zu unterdriicken wird eine zusétzliche Diode Dy (Abb. strich-
liert) vom Schaltknoten zu GND eingebaut [38]. Abbildung [15] b zeigt die

Spannung am Schaltknoten V, nach der Unterdriickung der Schwingungen.
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Die Energiemenge, die diese Schwingung hervorruft und in weiterer Folge
durch die zusatzliche Diode abgebaut werden muss, hingt von der Grofle der
Sperrschichtkapazitédt C; der Freilaufdiode D; ab. Daher sollte bei der Wahl
der Freilaufdiode auf einen geringen Wert der Sperrschichtkapazitiat geachtet
werden, um die Verluste in Dy zu minimieren.

S5V V(vx) V(vout) V(v_g)
50V
45V F
40V
35V
30V
25V
a) 20V
15V
10V
5V
OV——j
5\
0.0ps 0.5|us 1.0ps 1.5us 2.0ps 2.5 4.0ps 4.5|us 5.0ps
55V V(vx) V(vout) V(v_g)
50V f
45V
40V l
35V
30V
25V
b) 20V
15V
10V
V-
v —\ 1 (I |
5V
0.0us 0.5|us 1.6us 1.,’:us 2.dus 2.5|us 3.(;us 3.5:us 4.0|us 4.5|us S.dus

Abbildung 15: LTspice Spannungsverlaufe: Schaltknoten V' (vz) (grin), Aus-
gang V (vout) (orange) und Gate V(v__g) (blau); ohne (a) und mit (b) zusatz-
licher Diode am Schaltknoten zur Unterdriickung der parasitdren Resonanz

4.2 Luftspulensimulation in Ansys

Die Ansys Maxwell-Software nutzt die "finite element analysis" (FEA) zur
Losung der elektromagnetischen Felder [36]. Hierbei wird die Modellgeome-
trie durch sogenanntes "meshing' in kleine Tetraeder unterteilt. Fiir jedes
Tetraeder werden dann die Maxwell-Gleichungen mit geeigneten Rand- und
benutzerdefinierten Anfangsbedingungen gelost. Ansys Maxwell bietet fiir die
Losung dreidimensionaler magnetischer Felder drei unterschiedliche Solver-
Typen an. Der "Magnetostatic Solver" behandelt statische magnetische Fel-
der, die durch Gleichstrome und permanente Magnete verursacht werden.
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Der "Eddy Current Solver" wird fiir die Losung von sinusformig variierenden
magnetischen Feldern im Frequenzbereich verwendet. Dabei werden Verschie-
bungsstrome, der Skin-Effekt und der Proximity-Effekt berticksichtigt. Der
"Transient Magnetic Solver" 16st die Felder fiir zeitlich verédnderliche oder
sich bewegende elektrische Quellen und permanente Magnete.

Fir diesen Anwendungsfall ist der "Eddy Current Solver" die richtige Wahl.
Als Parameter fir die AC-Quelle wird der Spitzenwert des Sinusstroms und
die Frequenz angegeben. Das Simulationsergebnis liefert die Impedanz 7 der
Geometrie, aus der sich der Wirkwiderstand R4c und die Induktivitat L
ableiten lassen. Des Weiteren ist es moglich die ohmschen Verluste, durch
Integration der Verlustleistungsdichte iiber das Geometrievolumen, zu be-
stimmen.

Das Tool "Ansys Icepak" wird genutzt, um das Temperaturfeld in einer na-
tiurlichen Umgebung inklusive Konvektion zu ermitteln. In Kombination mit
den ohmschen Verlusten aus dem Maxwell-Tool kann durch "2-way coup-
ling" die Simulationsgenauigkeit gesteigert werden. Dabei erfolgt eine itera-
tive Ubertragung der Verlustleistungsdichte von Maxwell zu Icepak und des
Temperaturfelds von Icepak zu Maxwell, bis die Verluste und Temperatur
konvergieren. In der Regel sind hierfiir zwei bis drei [terationen ausreichend,
um ein hinreichend genaues Ergebnis zu erzielen.

Die Abmessungen fiir das Spulenmodell stammen aus dem Datenblatt des
Herstellers. Die Softwareeinstellungen werden so lange angepasst, bis der si-
mulierte Induktivitdtswert L dem des Herstellers entspricht. Entsprechend
Abschnitt wird fiir die Verlustleistungsbestimmung der Lastfall von P =
30 W angenommen. Hierbei fliefit ein effektiver Strom von I, s = 2.88 A
durch die Resonanzspule, woraus sich der Spitzenstrom von

Iipomax = Ing rarsV2 = 4,0 A (75)

ergibt. Dieser Wert wird als Spulen-Erregung in der Simulationssoftware fest-
gelegt.

Tabelle 4] zeigt die Resultate der Verlustleistungssimulation sowie die Dif-
ferenzen AP der einzelnen Iterationen fir die Luftspule 2929SQ-501 von
Coilcraft. Der Leistungswert konvergiert nach drei Iterationen zu 0,68 W.
Bei dieser Verlustleistung erreicht die Spule eine Maximaltemperatur von
Thax = 97 °C. Die simulierte Temperaturverteilung in der Spulengeometrie

ist in Abbildung [16] dargestellt.

39



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

Iteration Verlustleistung, (W) AP, (mW)

1 0,595 -
2 0,673 78
3 0,679 6
4 0,681 2

Tabelle 4: Verlustleistungsergebnisse der "2-way coupling" Simulation

Temperature
[cel]l
| Max: 97.248

98.0
. 96.6
95.2

093.8
92.4
91.0
89.6
88.2
86.8
85.4
84.0
| Min: 84.009

T [ |

x 0 5 10 {mm)

Abbildung 16: Simulationsergebnis fiir die Temperaturverteilung in der Luft-
spule

4.3 PCB-Spulensimulation in Ansys

Die Integration der Resonanzspule in die Leiterplatte ist der zweite Schritt
in der Optimierung, um die Kosten fiir den Aufwartswandler und das externe
Magnetfeld zu reduzieren. Bei der Spulengestaltung liegt der Fokus auf der
Maximierung der Giite (). Die Giite wird durch das Verhaltnis von Imaginér-
teil (Blindwiderstand X ) und Realteil (Wirkwiderstand R) der Impedanz
Z der Spule

Im{Z} X, . .
= = t Z=R+jX 76
Q RG{Z} R mi 4 + JAL ( )
berechnet. Sie ist aufgrund des Blindwiderstands
Xy, =2nfL (77)
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frequenzabhéngig und muss daher bei der Einsatzfrequenz, in dem Fall die
Schaltfrequenz des Aufwéartswandlers, optimiert werden.

Die Spule wird in unmittelbarer Ndhe zu den anderen Bauteilen liegen. Aus
diesem Grund wird als Geometrie ein Torus gewéhlt, der im Gegensatz zu ei-
ner Spiralform oder geraden Spule ein geringes externes Magnetfeld aufweist
[39]. Des Weiteren, ist das magnetische Feld von den Windungen umschlos-
sen, wodurch die Induktivitat der Spule weniger durch benachbarte Metallfla-
chen und Bauteile beeinflusst wird [40, 41]. Lediglich die stromdurchflossene
makroskopische Ringwindung des Torus bewirkt ein parasitéres Streufeld,
das dazu fithren kann, dass die Limits bei den EMV-Emissionstests iiber-
schritten werden [42]. Um dieses Streufeld zu minimieren, werden vier ver-
schiedene Designs entwickelt und in Ansys Maxwell simuliert.

Beim Entwurf der Spulen wird darauf geachtet, dass fiir die Leiterplattenfer-
tigung keine auflerordentlichen Produktionsschritte notig sind. Es wird ein
typischer 4-Lagenaufbau einer ~ = 1,6 mm hohen Leiterplatte verwendet
(Abb. . Die Leiterplattengeometrie wird in die Simulation miteinbezogen,
wobei unterschiedliche Materialien wie FR4 fiir das Leiterplattenmaterial und
Kupfer fiir die Leiterbahnen berticksichtigt werden. Um die Ausbreitung des
Streufeldes in der Leiterplatte zu reduzieren, werden die Spulengeometrien
mit einem "Via-Cage" umgeben. Die Vias sind iiber umliegende Kupferebe-
nen in allen Lagen miteinander verbunden.

Prepreg: 360 nm

Kern: 710 pm

Prepreg: 360 pm

Abbildung 17: Angenommener Lagenaufbau der vierlagigen Leiterplatte fiir
die Simulation
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Die Windungen der Spulen bestehen aus 'Blattern", welche sich in den &u-
Beren Lagen der Leiterplatte befinden und Vias die die Blétter miteinander
verbinden (Abb. [1§). Zur Bestimmung des benétigten Durchmessers der Vi-
as, um den Strom durch die Resonanzspule zu leiten, wird die Software PCB
Toolkit V8.34 von Saturn PCB Design, Inc. verwendet [43]. Diese Software
bietet eine Reihe von niitzlichen Tools fiir das Entwerfen von Leiterplatten.
Eines dieser Tools ermoglicht die Abschatzung der Temperaturerh6hung und
der Verlustleistung in einem Via zur Folge eines angelegten Stroms. Im ma-

Abbildung 18: Aufbau und Parameter der Windungen der Leiterplattenspule

ximalen Lastfall betragt die effektive Stromstérke durch die Resonanzspule
I1; rMs, max = 4.7 A. Bei einer angenommenen Via-Temperatur von etwa
80 °C ergibt sich daraus ein minimaler Via-Durchmesser von d,;, = 0,5 mm.

Erste Simulationen mit einer Zielinduktivitat von 500 nH werden aufgrund
des hohen Flichenbedarfs auf der Leiterplatte verworfen. Durch die Redu-
zierung der Zielinduktivitat auf Lr = 300 nH kann die benétigte Flache
verringert werden. Diese Reduktion der Induktivitat verdndert die Schalt-
frequenz des QR-ZVS Aufwartswandlers und damit auch die Kapazitit des
Resonanzkondensators. Die Berechnung fiir die neue Schaltfrequenz erfolgt
durch das Umformen der Gleichungen und aus Abschnitt zZu
fsw = 1,74 MHz. Dieser Frequenzwert wird ebenfalls fir die Optimierung
der Spulengiite () verwendet. Aus Gleichung folgt der neue Kapazitats-
wert fiir den Resonanzkondensator mit C'r = 750 pF.
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Fir die Bestimmung der Geometrie-Parameter zur Maximierung der Giite
@ wird eine sogenannte "Optimetrics-Analsyse" in Ansys Maxwell durchge-
fithrt [44]. Diese Analyse erlaubt es, den Einfluss verschiedener Eingangspa-
rameter auf das Ergebnis zu untersuchen. Als Parameter dienen der Innen-
radius r;, der Auflenradius r,, der Blitterabstand s und die Windungszahl
N (Abb. . Diese werden in einem vorgegebenen Bereich variiert. Die Er-
gebnisse zeigten, dass die Giite bei einem grofien Auflenradius, einem kleinen
Innenradius, einem geringen Blattabstand und einer niedrigen Windungszahl
maximiert wird. Der ausgewahlte Parameter-Satz ist in Tabelle [5| angefiihrt.

Parameter Wert
Windungszahl, N 38
Innenradius, r; 6 mm
Auflenradius, r, 13 mm
Blattabstand, s 0,3 mm

Via-Durchmesser innen, d,;,; 0,5 mm
Via-Durchmesser auflen, d,,, 0,8 mm

Tabelle 5: Parameter der PCB-Spule in Lage 1 und Lage 4

Der minimal zulassige Blattabstand ist durch die Fertigung der Leiterplat-
te mit s = 0,3 mm festgelegt. Der Innenradius ist nach unten durch den
Via-Durchmesser von dy;,; = 0,5 mm und der Anzahl der Windungen N
begrenzt. Um den Flachenbedarf der Spule zu minimieren, wird unter der
Berticksichtigung der Induktivitat ein Kompromiss zwischen Windungszahl
und Auflenradius gewéhlt. Die dufleren Vias werden mit einem Durchmesser
von dyie,, = 0,8 mm ausgelegt. Mit diesen Parametern wurden die vier Desi-
gns in Abbildung 19| entworfen und simuliert.

Das erste Design (L1, 'normal") dient als Referenz und enthélt keine Kom-
pensationsmafinahmen. Im zweiten Design (L2, "inner") wird die Windungs-
richtung nach der Hélfte der Strecke gewechselt, um lokal ein gegenlaufiges
Streufeld zu erzeugen und so eine Verringerung des Gesamtstreufeldes zu er-
reichen. Die beiden Hélften sind tiber einen Mittelsteg im Zentrum der Spule
verbunden. Das dritte Design (L3, "comp") reduziert das Streufeld durch eine
einzelne gegenldufige Windung im Inneren der Spule. Das vierte Design (L4,
"outer") dhnelt dem zweiten Design, jedoch verlauft der Mittelsteg entlang
des dufleren Randes der Spule und nicht durch das Zentrum.
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c) d)

Abbildung 19: Ansys Maxwell Geometrien der vier Varianten der Leiterplat-
tenspulen: a) L1, normal, b) L2, inner, ¢) L3, comp, d) L4, outer

Die Ergebnisse der Simulation fiir die vier Varianten sind in Tabelle [6] zusam-
mengefasst. Die Werte der Induktivitdt werden durch Einsetzen des Imagi-
narteils der Impedanz in Gleichung berechnet und reichen von 311 nH
bis 327 nH. Die Widerstandswerte entsprechen dem Realteil der Impedanz
und bewegen sich zwischen 177 ) bis 186 (2. Durch Einsetzen der Impedanz
in Gleichung wird die Spulengiite der jeweiligen Spulenvariante ermit-
telt, diese liegt zwischen 16,82 und 18,56.

Ein Nachteil der vier simulierten Spulendesigns besteht darin, dass es auf
der gesamten Spulenfliche nicht moglich ist, Bauteile zu platzieren. Dieses
Problem soll durch ein zusétzliches Design gelost werden. Hierbei wird der
obere Teil der Windung in die erste innere Lage (Lage 2 in Abbildung
der Leiterplatte verlegt. Dadurch kénnen in der obersten Lage (Lage 1) tiber
der Spule Bauteile platziert werden. Allerdings fithrt diese Verlegung zu einer
Flachenreduktion der Windung und damit zu einer niedrigeren Induktivitét.
Um das auszugleichen, miissen die Radien der Spule vergréflert werden. Das
Ziel ist, die Bauteile der gesamten Wandlerstrecke im Zentrum der Spule zu
platzieren.
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Impedanz Induktivitat AC-Widerstand Giite

Variante Z, () L, (nH) Rac, (mQ2) Q, (1)
L1, normal 0,1773 43,2905  327,3 177,3 18,56
L2, inner 0,1783 + 3,193  317,6 178,3 17,91
L3, comp 0,1814 + 3,1283; 311,2 181,4 17,25
L4, outer  0,1859 + 3,1266j 311,0 185,9 16,32

Tabelle 6: Simulationsergebnisse der vier Varianten (L.1-L4) der Leiterplat-
tenspulen mit den Windungen in der ersten und vierten Lage der Leiterplatte,
bei der Frequenz f = 1,74 MHz

Die Bauteile werden so angeordnet, dass sie in einem Kreis mit einem Radius
von r; = 17 mm Platz finden. Mit diesem festgelegten Innenradius werden
in Ansys-Maxwell der Auflenradius und die Anzahl der Windungen unter
Berticksichtigung der Giite angepasst, bis die Zielinduktivitdt von 300 nH
erreicht wird. AbschlieBend werden auf der Innenseite der Windung Vias mit
einem Durchmesser von d,;, ; = 1,2 mm platziert. Auf der AuBenseite werden
drei Vias mit einem Durchmesser von d;, , = 0,6 mm parallel geschaltet. Die
Parameter sind in Tabelle [7] zusammengefasst.

Parameter Wert
Windungszahl, N 44
Innenradius, r; 17 mm
Auflenradius, r, 34 mm
Blattabstand, s 0,3 mm

Via-Durchmesser innen, d,,; 1,2 mm
Via-Durchmesser auflen, d,,, 0,6 mm (3x)

Tabelle 7: Parameter der PCB-Spule in der zweiten und vierten Lage

Fiir dieses zusatzliche Design werden zwei Varianten entworfen, eine mit einer
gegenlaufigen Kompensationswindung (L5), dhnlich der L3, "comp" Variante
und eine ohne Kompensationsmafinahmen als Referenz (L6). Die Kompensa-
tionswindung der L5 wird in Lage 3 in die Spule integriert. Eine Untersuchung
der Feldverteilung im Inneren der Spule (Abb. zeigt, dass sich der Grof3-
teil der Feldstéirke entlang des inneren Randes der Spule konzentriert. Daher
wird die Kompensationswindung im Inneren auf den dufleren Rand entlang
verlegt (Abb. , um den Verlauf des Feldes nicht zu beeintrachtigen.
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Abbildung 21: Spulendesign L6 mit der Kompensationswindung in der dritten
Lage

Die Simulationsergebnisse fiir die beiden neuen Varianten L5 und L6 sind in
Tabelle |8 zusammengefasst. Im Vergleich zu den vorherigen vier Varianten
ist die Giite () etwas geringer. Dies ist auf den erhohten Wirkwiderstand R 4¢
der Spulen zuriickzufiihren, der sich aus der hoheren Windungszahl und dem
grofferen Windungsumfang ergibt.

Die sechs Spulen L1 bis L6 werden in die EDA-Software Eagle (Version 9.6.2)
von Autodesk importiert und in ein Leiterplattendesign umgewandelt [45].
AnschliefSend wird die Fertigung in Auftrag gegeben. Die fertige Leiterplatte
ist in Abbildung [22] dargestellt. Ihre Vermessung und weitere Untersuchung
werden in Kapitel [7.3] detailliert beschrieben.
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Impedanz Induktivitit AC-Widerstand —Gdite

Variante Z, () L, (nH) Rac, (mQ2) Q, (1)
L5, comp 02155 + 3.3214; 303 215.5 15,41
L6, normal 0,1937 + 3,25275 297,5 193,7 16,79

Tabelle 8: Simulationsergebnisse der zwei Varianten (L5, L6) der Leiterplat-
tenspulen mit den Windungen in der zweiten und vierten Lage der Leiter-
platte, bei der Frequenz f = 1,74 MHz
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Abbildung 22: Platine mit den sechs Spulendesigns L1 bis L6

47



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

5 Software

In diesem Abschnitt werden die Anforderungen sowie die Spezifikationen
des verwendeten Mikrocontrollers vorgestellt. Zudem werden die einzelnen
Komponenten des Gesamtsystems anhand eines Blockdiagramms erlautert.
Besonderes Augenmerk liegt dabei auf dem PWM-Generator. Dariiber hinaus
wird der digitale PID-Regler priasentiert und der Algorithmus fiir die adaptive
Liickenanpassung beschrieben.

5.1 Mikrocontroller

Der Regler fiir den Aufwértswandler soll in digitaler Form realisiert werden
und mit einer Aktualisierungsrate von 1 MHz arbeiten. Die Ausgangsspan-
nung des QR-ZVS Aufwartswandlers wird durch die Frequenz des PWM-
Signals geregelt, wobei die Sperrzeit des Transistors konstant bleibt. Fiir die
Messung der Ausgangsspannung wird ein ADC mit einer ausreichend hohen
Auflésung benotigt. Unter der Annahme, dass Spannungsdnderungen von
+100 mV moglich sein sollen, ergibt sich bei einer Ausgangsspannung von
50 V eine Auflosung von mindestens 9 Bit. Auflerdem miissen auf der Test-
PCB Uberspannung und Uberstrom detektiert werden kénnen, um im Feh-
lerfall eine Abschaltung zu erméglichen. Fiir die automatische Sperrzeitan-
passung ist die Erfassung der Drain-Source Spannung des FETs notwendig.

Aus diesen Vorgaben ergeben sich die folgenden Anforderungen:

1. Der Mikrocontroller muss iiber einen Systemtakt mit einer Frequenz
verfiigen, die ausreichend hoch ist, um die Berechnungen des Reglers
innerhalb der gewiinschten Aktualisierungsrate durchfithren zu kénnen.

2. Der ADC sollte mit einer 10 Bit Auflésung und einer Abtastrate von
1 MHz arbeiten.

3. Der PWM-Generator sollte in der Lage sein ein PWM-Signal mit einer
konstanten Sperrzeit und variabler Frequenz von bis zu 3 MHz bei einer
Auflésung von 10 Bit zu erzeugen.

4. Die Uberstrom- und Uberspannungserkennung soll idealerweise durch
interne Komparatoren des Mikrocontrollers realisiert werden, um den
Bauteilaufwand zu minimieren.

5. Ein zuséatzlicher interner Komparator wird fir die automatische An-
passung der Sperrzeit des PWM-Signals bendtigt.

Unter Beriicksichtigung dieser Anforderungen wurde der Mikrocontroller
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dsPIC33CK256MP502 von Microchip ausgewéhlt [34]. Dieser ist mit speziel-
len Peripheriemodulen fiir Schaltnetzteile (SMPS) ausgestattet. Der Digitale
Signalprozessor (DSP) bietet mit seiner maximalen Befehls-Verarbeitungsrate
von 100 MIPS und eng gekoppelten Datenpfaden fiir effiziente Berechnun-
gen eine leistungsstarke Gesamtlosung. Der Mikrocontroller verfiigt neben
vier hochauflosenden PWM-Generatoren, zwei 12-bit SAR ADC Module mit
einer Umwandlungsrate von bis zu 3,5 Msps und drei analoge Komparatoren
mit zugehorigen DACs zur Erzeugung der Referenzspannungen. Eine Beson-
derheit sind die vier "Configureable Logic Cells" (CLC), die eine flexible Ver-
kntipfung interner Signale ermdéglichen. Beispielsweise konnen die Ausgénge
der internen Komparatoren miteinander XOR verkniipft und dem PWM-
Generator zugefithrt werden, um diesen bei Uberspannung oder Uberstrom
hardwareseitig mit einer Verzogerung im unteren Nanosekundenbereich ab-
zuschalten. Die Betriebsspannung betragt 3,3 V.

5.2 Systemiiberblick

Die Architektur des Gesamtsystems ist in Abbildung dargestellt. Der
strichlierte Rahmen reprasentiert den Mikrocontroller. Die Ausgangsspan-
nung des Aufwéartswandlers wird durch den Spannungsteiler bestehend aus
Ry und Ry geteilt und tiber den ADC eingelesen. Das Fehlersignal e[n] ent-
steht durch Subtraktion des ADC Signals vom Referenzwert Vigp. Der PID-
Regler berechnet basierend darauf einen neuen Ausgangswert fiir den PWM-
Generator. Dieser steuert iiber den Gate Treiber den Transistor an. Durch
die adaptive Sperrzeitanpassung wird der Duty Cycle des PWM-Generators
beeinflusst, was in Abschnitt niaher erlautert wird.

Die Uberstromerkennung (OC) wird durch einen internen Komparator (CMP)
realisiert. Im Fehlerfall schiitzt dieser den Transistor vor Zerstorung, indem
er den PWM-Generator rechtzeitig abschaltet. Hierzu vergleicht der Kom-
parator den Spannungsabfall am Widerstand Rgyyyr mit seiner internen
Referenzspannung, die von einem DAC erzeugt wird.

Die Uberspannungserkennung (OV), ebenfalls mit einem Komparator (CMP)
realisiert, misst die zuriickgefithrte Ausgangsspannung. Die Ausgidnge der
Komparatoren werden, wie bereits erwahnt, mittels einer CLC XOR-verkniipft
und der "PWM Control Input" (PCI) Logik des PWM-Generators zugefiihrt.
Das ermoglicht eine hardwareseitige Abschaltung im Nanosekundenbereich.
Zuséatzlich wird im Fehlerfall ein Interrupt ausgelost, der in der Software
unter anderem dazu verwendet wird, die OC- beziehungsweise OV-LED ent-
sprechend zu aktivieren.
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Abbildung 23: Architektur des digitalen QR-ZVS Aufwartswandlers inklusive
adaptiver Liickenanpassung, Uberstrom- und Uberspannungsschutz.

5.3 PWDM-Generator

Fiir die Regelung der Ausgangsspannung des QR-ZVS Aufwartswandlers wird
ein PWMS-Signal mit variabler Periode, jedoch konstanter Sperrzeit benttigt.
Ein einzelner PWM-Generator des ausgewéahlten Mikrocontrollers bietet die-
se Funktionalitit nicht direkt an. Gemaf miissen zwei PWM-Generatoren
kombiniert werden, wie in Abbildung [24] dargestellt.

Der erste PWM-Generator (PG1) verfiigt tiber eine variable Periode T7. Das
"start of cycle" (SOC) Trigger Signal von PG1 wird an den zweiten PWM-
Generator (PG2) weitergeleitet. PG2 bestimmt die Sperrzeit ¢ oppr und ist als
"retriggerable" konfiguriert. Diese Konfiguration ermoglicht es, dass der PG2
wahrend eines PWM-Zyklus durch den SOC-Trigger des PG1 neu gestartet
werden kann. Das resultierende PWM-Signal (orange, Abb. am Ausgang
ermoglicht eine unabhingige Einstellung der Periode (durch PG1) und der
Sperrzeit (durch PG2).
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Abbildung 24: PWM-Signal mit unabhéingig einstellbarer Periode und Sperr-
zeit.

5.4 C-Software

Fiir die Programmentwicklung wird die kostenlose Programmierumgebung
MPLABX Integrated Development Environment (IDE) von Microchip ver-
wendet [47]. Diese IDE bietet zahlreiche Funktionen, die eine effiziente und
iibersichtliche Programmierung des Mikrocontrollers ermoglichen. Dazu ge-
hort auch der MPLAB Code Configurator (MCC), der es durch ein graphi-
sches Interface ermdglicht, die Peripherie des Mikrocontrollers zu konfigu-
rieren und zu kombinieren. Die erstellte Konfiguration kann anschliefend in
C-Code umgewandelt und dem Projekt hinzugefiigt werden. Die Program-
mierung erfolgt mit dem PICkit™ 4 In-Circuit Debugger [48], der iiber ein
JTAG-Interface mit dem Mikrocontroller verbunden wird.

Die Struktur der C-Software ist als endlicher Automat (EA) ausgefiihrt. Die-
ser EA (Abb. besteht aus fiinf Zustédnden: "waiting, (1)", "soft start, (2)",
'running, (3)", "error, (4)" und "adaption, (5)". Der Mikrocontroller startet im
ersten Zustand und verbleibt dort, bis der Taster 1 gedriickt wird. Anschlie-
Bend beginnt die Softstart-Rampe des Reglers im zweiten Zustand. Wéahrend
des Softstarts wird die Referenzspannung des PID-Reglers schrittweise er-
hoht, bis die gewiinschte Ausgangsspannung erreicht ist. Danach wechselt
der EA in den dritten Zustand. Von diesem Zustand aus kann der EA entwe-
der durch erneutes Driicken von Taster 1 zum ersten Zustand zuriickkehren
oder durch einen Timer-Interrupt in regelméafligen Abstdnden in den finften
Zustand wechseln. Im flinften Zustand wird der Algorithmus fiir die adapti-
ve Sperrzeitanpassung ausgefithrt. Nach Abschluss des Algorithmus oder bei
Ablauf eines Timeout-Zahlers kehrt der EA in den dritten Zustand zurtick.
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In allen Zustdnden, in denen der Wandler aktiv ist, wechselt der EA bei
einer Uberstrom- oder Uberspannungserkennung in den vierten Zustand.
In diesem Zustand wird der Wandler deaktiviert und die entsprechenden
Fehlerindikator-LEDs werden aktiviert. Durch Betatigen von Taster 2 kehrt
der EA zum ersten Zustand zurtick und die LEDs werden zuriickgesetzt.

OC or OV

waiting error

D

<Dbutton 2 OC or OV
button 1 buttonl  OC or OV

soft start \ reference running adaption

or timeout
goal —>»
reached Q// timer w
trigger

Abbildung 25: Endlicher Automat Architektur der C Software.

6

5.5 Digitaler PID-Regler

Die Berechnung eines neuen Ausgangswertes des PID-Reglers y[n] erfolgt
gemaf der folgenden Formel

yn]=yln—1]+ A-e[n|+ B-en—1]4+C-e[n — 2] (78)
mit den Koeflizienten

A=Kp+ Ki+Kp
B=—-Kp—2-Kp (79)
C:KD.

Die Werte fiir Kp, K; und Kp werden vom Anwendungsingenieur in der
Software eingestellt. Dabei steht e[n] fiir den aktuellen Fehlerwert und e[n —
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1], e[n—2] fir die beiden vorherigen Fehlerwerte. Der Wert y[n— 1] entspricht
dem letzten Ausgangswert.

Mit einer maximalen Befehl-Verarbeitungsrate von 100 MIPS und der Ak-
tualisierungsrate von 1 MHz stehen fiir die Berechnung eines neuen PID-
Ausgangswerts maximal 100 Instruktionen zur Verfiigung. Erste Implemen-
tierungsversuche des PID-Reglers in der Programmiersprache C haben ge-
zeigt, dass der Compiler die Programmzeilen in zu viele Instruktionen um-
setzt, wodurch die gewtinschte Aktualisierungsrate nicht erreicht werden kann.
Daher wird der PID-Regler in der Programmiersprache Assembler imple-
mentiert, angelehnt an die "SMPS Control Library" von Microchip [49]. Das
Assembler-Instruktionen-Set fiir die dsPIC33-Reihe ist unter anderem auf ef-
fiziente Multiplikationen optimiert. Der MAC-Befehl ermoglicht es mit ei-
ner einzigen Instruktion eine Multiplikation durchzufiihren, das Ergebnis
mit dem Wert im Akkumulator zu addieren und zwei weitere Werte fiir
die nachste Multiplikation vorzuladen. Dadurch kann die Berechnung von
Gleichung in nur vier Instruktionen durchgefithrt werden. Die gesamte
PID-Assembler Funktion besteht aus 37 Instruktionen und ist im Anhang[A]
aufgefiihrt.

Diese Funktion benotigt als Eingangswerte die gespeicherten PID-Werte, den
Referenzwert und den neuen vom ADC eingelesenen Wert. Der Ausgangswert
des PID-Reglers wird auf einen 10 Bit Wert (0-1023) begrenzt, da er als Index
in einem Lookup-Array verwendet wird. Dies verhindert unerlaubte Speicher-
zugriffe aulerhalb des Adressbereichs des Arrays. Dieses Array enthélt 1024
Registerwerte fiir die Periode des PWM-Generators. Ein Durchlauf der Funk-
tion, einschliellich des Aufrufs des Lookup-Arrays und der Aktualisierung des
Periodenregisters des PWM-Generators, benotigt 74 Instruktionen und dau-
ert somit t yppare = 740 ns. Damit wird die gewtinschte Aktualisierungsrate
erreicht.

5.6 Adaptive Sperrzeitanpassung

Ein Nachteil der QR-ZVS Aufwartswandler Topologie ist, dass bei Betriebs-
fallen mit geringer Last die ZVS-Bedingung (GI. nicht mehr erfillt ist, da
der Eingangsstrom zu niedrig ist. Dadurch ist die Spannung zum Schaltzeit-
punkt nicht null und die Schaltverluste steigen. Zudem ist die optimale Sperr-
zeit lastabhingig (Gl [LT)). Abbildung [26] zeigt, wie sich die Minima (Upin1
bis Uping) und der optimale Schaltzeitpunkt (¢; bis ¢4) bei unterschiedlicher
Last verschieben. Bei geringer Last ist eine langere Sperrzeit vorteilhafter als
bei hoher Last. Das bedeutet, wenn die Sperrzeit fiir den maximalen Last-
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fall optimal eingestellt ist, schaltet der Transistor bei geringer Last, bevor
die Spannung ihr Minimum erreicht hat, was den Wirkungsgrad reduziert
(sieche Abschnitt [7.2)). Dieser Nachteil kann durch eine automatische Sperr-
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Abbildung 26: Verlauf der Drain-Source Spannung bei unterschiedlichen
Lastfallen.

zeitanpassung kompensiert werden. Hierzu wird die Drain-Source Spannung
des Transistors mit einem Komparator erfasst und mit einem Timer die Zeit
gemessen, die die Spannung benotigt, um ihr Minimum zu erreichen. Der
Umstand, dass die ZVS-Bedingung bei geringer Last nicht mehr erfillt ist,
macht eine korrekte Messung mit einer konstanten Komparatorschwelle un-
moglich.

Zur Losung dieses Problems wird die Symmetrie der Kurve ausgenutzt. Dazu
wird die Zeit bis zum Erreichen des Maximums der Kurve erfasst. Der opti-
male Einschaltzeitpunkt ergibt sich durch Verdoppelung dieser gemessenen
Zeit. Der Algorithmus fiir die Zeiterfassung besteht aus zwei Phasen. In der
ersten Phase wird das Maximum der Schwelle ermittelt. Hierzu wird tiber
mehrere Schaltzyklen hinweg die Referenzspannung des Komparators nach
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dem 'binary search" Suchverfahren angepasst, bis das Maximum gefunden
ist. Wenn der Komparator innerhalb der Sperrzeit auslost, wird die mini-
male Schwelle angehoben, andernfalls wird die obere Schwelle gesenkt. Das
Maximum ist gefunden, wenn sich die obere und untere Schwelle nicht mehr
unterscheiden.

NN
~r~\

Gate Input

TMR Clock ||||||||||||||SS|||||||||||||
ok count | f=f=fZ-foff=) SEEEEEE

t1 to t

Abbildung 27: Zahlverhalten des Gated Timers (TMR).

In der zweiten Phase wird die Zeitspanne zwischen ¢ty und dem Erreichen
des Spannungsmaximums gemessen. Dafiir wird ein sogenannter "gated ti-
mer" verwendet (Abb. 27)). Der Timer arbeitet mit einer Auflssung von 10 ns
und beginnt zum Zeitpunkt ¢; zu zahlen, wenn das Gatesignal gesetzt wird
und stoppt bei ¢y, wenn es wieder geloscht wird. Aus Abbildung [26] geht her-
vor, dass fiir eine korrekte Zeitmessung, das Gatesignal zum Zeitpunkt ¢,
gesetzt und beim Erreichen des Maximums, wenn der Komparator auslost,
wieder geloscht werden muss. Um das Gatesignal zu setzen, wird der "start
of cycle" (SOC) Trigger des PWM-Generators genutzt. Allerdings muss dazu
das PWM-Signal invertiert werden, damit der PWM-Zyklus mit der Sperrzeit
beginnt und der SOC Trigger mit t, zusammenfillt. Eine in Abschnitt
erwahnte CLC wird verwendet, um die Signale intern zu verbinden. Die CL.C
ist als RS-Flip-Flop konfiguriert und der Ausgang Q ist mit dem Gatesignal
des Timers verbunden (Abb.[2§). Der SOC Trigger wird mit dem Set-Eingang
und der Ausgang des Komparators mit dem Reset-Eingang verkniipft. Mit
dieser Konfiguration lasst sich die Zeit ermitteln. Sobald der Timer gestoppt
wird, 16st er einen Interrupt aus, der es der Software ermoglicht, den Zahl-
stand des Timers zu verarbeiten.
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6 Prototypendesign und Aufbau

Der QR-ZVS Aufwartswandler wird mit den in Abschnitt 3] ausgewéhlten
Bauteilen in einem Prototypen realisiert. Dadurch soll die in Abschnitt [] si-
mulierte Funktion des Aufwértswandlers gepriift werden. In diesem Kapitel
wird zundchst der Schaltplan mit seinen Schaltungsblocken vorgestellt. An-
schliefend werden die Uberlegungen zur Layout-Auslegung erlautert.

Der Schaltplan und das Layout werden in der "Electronic Design Automati-
on" (EDA)-Software Eagle (Version 9.6.2) von Autodesk unter Verwendung
einer Studentenlizenz erstellt [45].

6.1 Schaltplan

In diesem Abschnitt wird die Funktion der einzelnen Schaltungsblocke aus-
fithrlich erlautert. Der vollstdndige Schaltplan ist in Anhang [B| hinterlegt.
Abbildung [46] zeigt die vier Funktionsblocke: Aufwértswandler, OC Erken-
nung, OV und FB Spannung sowie Gate Treiber. Die Funktionsblocke des
Mikrocontrollers sowie der 5 V- und der 3,3 V-Spannungsversorgung sind in

Abbildung [47] dargestellt.

Aufwartswandler

Die Wandlerstrecke umfasst neben den gangigen Bauteilen aus Abbildung
die zusétzliche Diode zur Schwingungsunterdriickung und zwei Shunt Wider-
stande direkt an den Eingangs- und Ausgangsbuchsen. Diese ermdoglichen die
Erfassung des Eingangs- und Ausgangsstroms fiir die Wirkungsgradmessun-
gen. Zuséatzlich folgt eingangsseitig nach dem Shunt ein Pi-Filter, der eventu-
elle Gegentaktstorungen auf der Leitung reduziert. Die Anzahl der Eingangs-
und Ausgangskondensatoren wird grofziigig ausgelegt, um eine flexible Be-
stiickung mit unterschiedlichen Baugréfien zu ermoglichen.

Fiir eine eingangsseitige Uber- und Unterspannungserkennung wird ein Span-
nungsteiler verwendet und die geteilte Spannung wird einem analogen Ein-
gang des Mikrocontrollers zugefiihrt. Ein weiterer Spannungsteiler dient der
Erfassung der Drain-Spannung des GaN-FETs fir die adaptive Sperrzeitan-
passung und ist mit dem im Mikrocontroller integrierten Komparator ver-
bunden.

Am Schaltknoten ist ein Testpunkt mit einem eigenen Masseanschluss im-

plementiert, dieser ermdoglicht eine Spannungsmessung iiber einen Tastkopf
mit einer Massefeder. Diese niederinduktive Masseanbindung erleichtert eine
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korrekte Messung des hochfrequenten Signals.

Uberstromerkennung

Die internen Komparatoren des Mikrocontrollers arbeiten im Bereich von
5 % bis 95 % der Versorgungsspannung, was bei einer Spannung von 3,3 V
einem Bereich von 0,165 V bis 3,135 V entspricht. Fiir die Strommessung
wird ein 10 m{) Shunt verwendet, wodurch sich ein minimal erfassbarer
Strom von 16,5 A ergibt. Um die OC-Erkennung bei niedrigeren Stromen
zu ermoglichen, wird die Stromerfassung mit dem diskreten Komparator
NCS2250SN2T1G von onsemi realisiert [50]. Dieser verfiigt iiber einen so-
genannten 'rail-to-rail" Eingang, der eine Erfassung iiber den gesamten Spei-
sespannungsbereich ermoglicht. Alternativ konnte mit einem gréfferen Shunt-
wert die Erkennung kleinerer Strome mit dem internen Komparator ermog-
licht werden. Jedoch soll das Potential am Source Pin des GaN-FETs bei
Stromfluss nicht zu stark verschoben werden, weshalb eine Erhohung des
Shuntwertes vorerst nicht in Frage kommt.

Fir mehr Flexibilitdt kann am Referenzeingang des externen Komparators
die Referenzspannung wahlweise vom DAC-Ausgang des Mikrocontrollers
oder direkt von der Versorgungsspannung bezogen werden. Am Messeingang
des Komparators befindet sich ein Tiefpass, um eventuelle kurze Spannungs-
spitzen herauszufiltern.

Ausgangsspannungsmessung

Die Ausgangsspannung wird mit einem Spannungsteiler gemessen. Die ge-
teilte Spannung wird mit einem Pin des Mikrocontrollers verbunden, der
intern sowohl mit einem ADC-Modul als auch mit einem Komparator fir die
Uberspannungserkennung verkniipft ist. Im oberen Teil des Spannungsteilers
befindet sich zudem ein 33 2 Widerstand mit Testpunkten, die als Einspei-
sepunkte fiir die Stabilitatsmessungen dienen. Diese werden in Kapitel
naher erlautert.

Zusatzlich sind parallel zu den Widerstanden optionale Kondensatoren vor-
gesehen, um die Spannungsform nach dem Spannungsteiler zu beeinflussen.
Der obere Kondensator ermoglicht es, schnelle Spannungsanderungen unge-
hindert dem Mikrocontroller zuzufithren. Der untere Kondensator hingegen
filtert schnelle Spannungsénderungen und damit eventuelle kurze Spannungs-
spitzen heraus.
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Gate Treiber

Fiir den Gate Treiber kommt der 1IEDN71x6U EiceDriver von Infineon zum
Einsatz. Dieser Treiber ist speziell fiir die Ansteuerung von GaN-FETs aus-
gelegt und kann einen Strom von bis zu 2 A an das Gate abgeben oder vom
Gate aufnehmen. An den SNK und SRC Ausgangen wird jeweils ein Gate-
Widerstand vorgesehen, um mogliche Spannungsiiberh6hungen beim Schal-
ten zu minimieren. Das wirkt sich zwar nachteilig auf die Schaltgeschwindig-
keit aus ist aber notwendig da GaN-FETs durch Uberspannungen am Gate
leicht beschédigt werden konnen. Die typische Gate-Spannung betriagt 5 V,
weshalb eine Versorgungsspannung fiir den Gate Treiber von 5 V ausreichend
ist.

Der Gate Treiber verfiigt tiber einen differentiellen Eingang, der die Immu-
nitdt gegeniiber GND-Level-Verschiebungen verbessert, die durch schnelle
Schaltvorgénge entstehen kénnen. An den Eingangspins werden zwei externe
Widerstande verwendet, um die Eingange zu schiitzen. Fir diese Widerstan-
de wird bei einer Ansteuerspannung der Eingdnge von 3,3 V, ein Wert von
47 k€ und eine Toleranz von 0,1 % benotigt.

Spannungsversorgung

Die Wandlerstrecke wird iiber Bananenbuchsen von einem externen Netz-
teil mit einer Eingangsspannung von 8 V bis 20 V versorgt. Die 5 V Span-
nungsversorgung des Gate Treibers wird mit dem linearen Spannungsregler
NCVT7805BDTRKG von Onsemi bereitgestellt. Dieser wird iiber eine zwei-
Pin-Steckerleiste von einem externen Netzteil versorgt. Der Mikrocontroller
und der Komparator fiir die Uberstromerkennung benétigen eine Spannungs-
versorgung von 3,3 V, diese werden ausgehend vom Ausgang des 5 V Span-
nungsreglers mit dem linearen Spannungsregler LD117AS33TR von STMi-
croelectronics erzeugt.

Mikrocontroller

Die Programmierung des Mikrocontrollers und das Debuggen des Programms
erfolgt mittels einer Joint Test Action Group (JTAG)-Schnittstelle iiber ei-
ne einreihige funf-Pin-Steckerbuchse (PROG). Die Versorgungsbeschaltung
des Mikrocontrollers wird geméfi den Empfehlungen im Datenblatt gestaltet
[34]. Zur Anzeige des Status des Wandlers sind drei LEDs (RUN, OC, OV)
integriert. Zuséatzlich sind zwei Taster vorhanden: Einer dient zum Starten
und Stoppen des Aufwéartswandlers, der andere ermoglicht das Zurticksetzen
des Fehlerzustands.
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Fiir Testzwecke werden zwei frei programmierbare General Purpose Input/Out-
put (GPIO) Pins des Mikrocontrollers auf eine zwei-Pin-Steckerleiste (JP4)
herausgefiithrt. Eine einreihige drei-Pin-Steckerleiste (POTI) wird bereitge-
stellt, um gegebenenfalls tiber ein Potentiometer die PWM-Sperrzeit wahrend
des Betriebs manuell einstellen zu konnen. Zu diesem Zweck ist der mittlere
Pin mit einem analogen Eingang des Mikrocontrollers verbunden.

6.2 Layout und Prototyp

Das Layout wird auf einer vierlagigen Leiterplatte mit den Abmessungen
130 mm x 70 mm erstellt. Abbildung zeigt den Top-Layer des Layouts.
Zu Beginn des Designs liegt der Fokus auf der Anordnung des Leistungsteils,
um die rdumliche Schleife mit den hochfrequent schaltenden Bauteilen mog-
lichst gering zu halten. Deshalb werden die Bauteile OC-Shunt, GaN-FET,
Resonanzspule und Diode in U-Form angeordnet. Zuséatzlich werden an den
Anschliissen der Bauteile bei denen eine erhéhte Verlustleistung zu erwarten
ist, zweireihig kleine Vias zur Entwarmung platziert.

® ©® © il
TP13  TP12 - (2)0)B))

®
vouT g =

GND_OUT

GND_IN

e
VIN_LOG GE)

Abbildung 29: Layout der Leiterplatte

Zwischen dem Gate des GaN-FETs und dem Gate Treiber werden Widerstén-
de eingefiigt, um die Schaltflanken bei Bedarf anpassen zu kénnen. Dartiber
hinaus befindet sich der Gate Treiber in unmittelbarer Nahe zum GaN-FET,
um parasitidre Induktivitdten entlang des Gate-Pfads zu minimieren.
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Beim Anordnen des Komparators fiir die Uberstromerkennung wird eben-
falls auf eine kurze Anbindung des Shunts an den Eingang geachtet. In der
rechten oberen Ecke des Layouts wird der Mikrocontroller mit seiner Periphe-
rie platziert und mit dem Eingang des Gate-Treibers sowie dem Ausgang des
Uberstrom-Komparators verbunden. Rechts unten befindet sich der zusatzli-
che Anschluss fiir die Spannungsversorgung des linearen 5 V Spannungsreg-
lers, gefolgt vom 3,3 V Spannungsregler.

Schlielich werden die Eingangs- und Ausgangsklemmen entlang der linken
Kante der Platine angeordnet und die Freiflichen in jeder Lage mit einer
Masseflache gefiillt. Nach der Fertigung der Leiterplatte wird diese bestiickt.
Fiir das Loten der SMD Bauteile kommt ein Reflow Ofen zum Einsatz, wih-
rend die Durchsteckkomponenten von Hand gelétet werden. In Abbildung
ist die bestiickte Leiterplatte dargestellt.

Abbildung 30: Aufgebauter Prototyp
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7 Messungen und Ergebnisse

Nach der Fertigung und Bestiickung der Platine wird der Mikrocontroller
programmiert und der Prototyp vermessen. In diesem Kapitel werden die
Ergebnisse der Messungen dargelegt.

7.1 Strom- und Spannungsverliaufe

Die Strom- und Spannungsverlaufe des Leistungsteils werden nach einer er-
folgreichen Inbetriebnahme des QR-ZVS Aufwartswandlers mit den simulier-
ten Ergebnissen verglichen. Zunéchst wird iberprift, ob die in Kapitel [4.]
mit LTspice simulierte Schwingung am Schaltknoten (Abb. in der Praxis
tatsachlich so stark auftritt und damit die zusdtzliche Diode (D2 in Abbil-
dung zur Unterdriickung der Schwingung notwendig ist.

Die Spannung am Schaltknoten Uj, wird mit einem Oszilloskop gemessen.
Fir den Vergleich der Spannungsverldaufe am Schaltknoten bei unterschied-
licher Bestiickung wird die Referenz Funktion des Oszilloskops verwendet.
Diese Funktion ermoglicht es Messdaten von unterschiedlichen Messungen
in ein Diagramm zu vereinen. Die Spannungsverlaufe sind in Abbildung
dargestellt. Als erstes wird die Platine mit der SBR10U200P5 Diode ohne
Zusatzdiode bestiickt. Das Ergebnis ist in rot dargestellt und zeigt, dass die
Schwingung schneller abklingt als in der Simulation, jedoch ist die Schwin-
gungsamplitude so hoch, dass die Diode kurzzeitig wieder zu leiten beginnt
und dadurch zu erhéhten Verlusten fithrt. Mit dem Austausch der Diode
durch die SS8PH10 Diode (hellblau) kann die Amplitude der Schwingung
so weit reduziert werden, dass diese zumindest nicht mehr unerwiinscht ein-
schaltet. Jedoch ist die Schwingung immer noch stark prasent und bewirkt
damit Verluste. Deshalb kann auf die zusétzliche Diode nicht verzichtet wer-
den. Nach dem Einbau wird die Schwingung vollstédndig unterdriickt (griin).

Zusatzlich ist in Abbildung die Ausgangsspannung Upyr (orange) und die
Eingangsspannung des Gate Treibers Upyys (dunkelblau), welche vom Mi-
krocontroller erzeugt wird, dargestellt. Die zeitliche Verschiebung der Upy,
zur Up, resultiert aus der Laufzeitverzogerung des verwendeten Gate Trei-
bers 1IEDN7116U von Infineon und betrégt 55 ns [29].

Nach der erfolgreichen Unterdriickung der Schwingung am Schaltknoten wird
der Verlauf des Eingangsstroms Iy (Abb. gelb) und der Spannungsver-
lauf des Resonanzkondensators (Abb. , griin) analysiert. Die Abbildung
wurde bei einer Eingangsspannung von Uy = 8 V und einer Ausgangsleis-
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Abbildung 31: PWM-Spannung Upwy (dunkelblau), Ausgangsspannung
Uour (orange), Schaltknotenspannung Vi, mit der SBR10U200P5 Diode
(rot), Vi, mit der SSSPH10 Diode (hellblau) und V7, mit der SSSPH10 Diode
und einer Zusatzdiode (griin), bei Uy = 10 V, Poyr = 40 W
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Abbildung 32: PWM-Spannung Uppys (rot), Ausgangsspannung Upyr =
50 V (blau), Eingangsstrom Iy (gelb) und Resonanzkondensatorspannung
UC’R (gri'm), bei U]N =38 V, POUT =40 W
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tung von Poyr = 40 W aufgenommen. Der Rippelstrom des Eingangsstroms
ist wie in Kapitel berechnet, etwa 34 % des Mittelwerts und betragt
Iy, = 1,8A. Die Spannung am Resonanzkondensator erreicht einen Maxi-
malwert von 116 V und die ZVS-Bedingung ist erfillt. Auflerdem ist der
Schaltzeitpunkt optimal eingestellt.

7.2 Optimierung des Wirkungsgrads

Um die Effektivitat der einzelnen Optimierungen des Leistungsteils der Schal-
tung beziiglich des Wirkungsgrades bestimmen zu konnen, wird nach je-
dem Optimierungsschritt eine Wirkungsgradkurve bei Ausgangsleistungen
von 10 W bis 50 W aufgenommen. Fiir diese Tests wird eine Ausgangs-
spannung von 50 V und eine Eingangsspannung von 14 V eingestellt. Zu-
néchst wird gezeigt, dass der Diodentausch und der Einbau der zuséatzlichen
Diode zur Unterdriickung der Schwingung zu einer Verbesserung des Wir-
kungsgrads fiihrt. Nachfolgend, wird der Wirkungsgrad der in Abschnitt [3.1
ausgewahlten Resonanzspulen miteinander verglichen. Abschliefend wird die
Wirksamkeit der adaptiven Sperrzeitanpassung prasentiert.

Diodenwechsel und Einbau der zusatzlichen Diode

Vor und nach dem Tausch der Diode werden Wirkungsgradmessungen durch-
gefiihrt, um die Wirksamkeit der Mafinahme zu bewerten. Die Ergebnisse der
Messungen werden in Abbildung[33|verglichen. Mit der SBR10U200P5 Diode
betrdgt der maximale Wirkungsgrad n = 88 % bei einer Ausgangsleistung
von Poyr = 50 W. Der Wandler erreicht hingegen mit der SSSPH10 Diode
einen Wirkungsgrad von n = 92 %. Zudem fithrt der Einbau der zusétz-
lichen Diode zur Unterdriickung der Schwingung am Schaltknoten zu einer
weiteren Erhohung des Wirkungsgrads um einen Prozent. Dadurch steigt der
maximale Wirkungsgrad auf n = 93 %.

Resonanzspulenvergleich

Nach dem Diodentausch werden die drei Resonanzspulen aus Abschnitt [3.1
miteinander verglichen. Die Wirkungsgradverldufe sind in Abbildung [34] dar-
gestellt. Die IHLP-2020B%-11 erreicht einen maximalen Wirkungsgrad von
89 %. Durch den Austausch der Resonanzspule mit der THLM-2525CZ-01
kann der Wirkungsgrad tiber den gesamten Ausgangsleistungsbereich um et-
wa 1 % erhoht werden. Die Luftspule 2929SQ-501 erreicht einem maximalen
Wirkungsgrad von 93 %.
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Abbildung 33: Vergleich des Wirkungsgrads des QR-ZVS Aufwéartswandlers
mit unterschiedlichen Dioden Konfigurationen, bei Uy = 14 V und Upyr =

50 V
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Abbildung 34: Wirkungsgrad des QR-ZVS Aufwéartswandlers mit un-
terschiedlichen Resonanzspulen I[HLP-2020BZ-11, THLM-2525CZ-01 und
2929SQ-501, bei Uy = 14 V und Upyr = 50 V

Nachdem die Luftspule die beste Performance liefert, wird der Wirkungs-
grad mit dieser Spule bei unterschiedlichen Eingangsspannungen untersucht.
Abbildung [35] zeigt, dass der Wirkungsgrad bei einer Eingangsspannung von
Un = 8 V sein Maximum von n = 91 % bereits im Teillastbereich bei
Poyr = 25 W erreicht. Bei der Eingangsspannung von U,y = 14 V ver-
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schiebt sich der Maximale Wirkungsgrad zur Volllast von Poyr = 50 W und
betragt n = 93 %. Bei Uy = 20 V erreicht der Wirkungsgrad ebenfalls bei
Volllast n = 93 % jedoch lasst die Steigung des Wirkungsgradverlaufes ver-
muten, dass bei grofleren Lasten ein um etwas hoherer Wirkungsgrad erzielt
werden kann.

95
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70 ! | | | | | \ \
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Abbildung 35: Wirkungsgrad des QR-ZVS Aufwartswandlers mit der
2929SQ-501 Luftspule als Resonanzspule bei unterschiedlichen Eingangs-
spannungen Uy und einer Ausgangsspannung von Uppyr = 50 V

Adaptive Sperrzeitanpassung

In Kapitel wurde gezeigt, dass die die optimale Sperrzeit des Transistors
lastabhéngig ist und durch eine konstante Sperrzeit der optimale Schaltzeit-
punkt bei niedrigen Lasten verfehlt wird. Fiir eine erste Abschatzung wie viel
diese Anpassung wirklich ausmacht wird die Sperrzeit des Transistors manu-
ell variiert und der Wirkungsgrad des Wandlers bei den jeweiligen Sperrzei-
ten gemessen. Abbildung|36|zeigt wie sich der Wirkungsgrad fiir verschiedene
Sperrzeiten dndert. Die optimale Sperrzeit liegt bei 265 ns. Das Verfehlen des
optimalen Schaltzeitpunkts um 420 ns fithrt zu einem um 0,2 % niedrige-
ren Wirkungsgrad, bei £40 ns sind es 1,6 % und bei +60 ns sind es bereits
5,1 %. Somit muss der Algorithmus fiir die adaptive Sperrzeitanpassung bei
dieser Konfiguration (Lg = 500 nH, Cg = 1,5 nF) mit einer Genauigkeit von
420 ns die Zeit bestimmen kénnen. Wie Abbildung [37] zeigt, erfiillt der in
Kapitel [5.6] vorgestellte Algorithmus diese Anforderungen und verbessert den
Wirkungsgrad in der unteren Hélfte des Lastbereichs um bis zu 19 %.
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Abbildung 36: Wirkungsgrad des QR-ZVS Aufwértswandlers fiir unterschied-
liche Sperrzeiten
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Abbildung 37: Wirkungsgrad des QR-ZVS Aufwértswandlers mit und ohne
adaptiver Sperrzeitanpassung

7.3 Leiterplattenspulen

Fur die in Kapitel [4.3] simulierten und gefertigten Leiterplattenspulen L1 bis
L6 werden jetzt die Parameter messtechnisch ermittelt. Darauffolgend wird
die Effektivitat der verschiedenen Mafinahmen zur Reduktion des Streufelds
untersucht. Abschliefend wird der Wirkungsgradsverlauf exemplarisch fiir
zwei Varianten gemessen.
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Parameterbestimmung der Spulen-Varianten

Die charakteristischen Parameter einer Spule sind die Induktivitdt L, die
Gite @, der Gleichstromwiderstand (DCR) Rpc und die Eigenresonanzfre-
quenz (SRF) fsg [51]. Die SRF der realen Spule resultiert aus dem parallelen
Schwingkreis welcher aus der Induktivitat und dem parasitidren Kapazitats-
belag der Spule besteht [52].

Der DCR ist der Kupferwiderstand der Spule und kann mittels eines Wider-
standsmessgeréts fiir den Milliohmbereich gemessen werden. Die Induktivitat
und die Giite der Spule sind frequenzabhéngig daher ist eine Bestimmung die-
ser Parameter nur nahe der Anwendungsfrequenz sinnvoll. In diesem Fall ist
das die Schaltfrequenz des QR-ZVS Aufwértswandlers fgy = 1,74 MHz.

Abbildung [38| zeigt einen typischen Verlauf der Induktivitat L, des Betrags
der Impedanz |Z] und der Giite @ iber die Frequenz [52]. Die Induktivi-
tat verlauft zunachst anndhernd konstant, bis sie dann zur SRF hin stark
zunimmt. Die Impedanz erreicht bei der SRF ihr Maximum und der Phasen-
winkel ist null. Damit ist auch der effektive Blindwiderstand X = X + X¢
gleich null, da der positive induktive Anteil des Blindwiderstands X und der
negative kapazitive Anteil X sich gegenseitig kompensieren. Das bedeutet,
dass die Giite und die effektive Induktivitidt der Spule bei dieser Frequenz
gleich null sind. Oberhalb der SRF zeigt die Spule dann kapazitives Verhal-
ten.

Zusatzlich kann nach der Messung der Induktivitdat L und der Eigenreso-
nanzfrequenz fsr der Kapazitatsbelag C' rechnerisch ermittelt werden. Dazu
wird die Thomsonsche Schwingungsgleichung [19]

1

_ 80
fSR 271'@ ( )
nach C umgeformt
C= (81)
B (27 fsr)?L

Die berechnete Kapazitat besteht allerdings nicht nur aus dem Kapazitatsbe-
lag der Spule sondern auch aus anderen parasitiaren Kapazitaten. Diese sind
stark von den verwendeten Messleitungen, Adaptern und eventuell umliegen-
den metallischen Elementen abhangig. Beispielsweise wenn die Messung in
der Nahe einer Kupferfliche auf einer Leiterplatte durchgefiithrt wird. Die
zusétzliche Kapazitéit fithrt zu einer niedrigeren Eigenresonanzfrequenz und
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Abbildung 38: Verlauf der Induktivitat L, des Betrags der Impedanz |Z| und
der Giite @) iiber die Frequenz

kann das Ergebnis merkbar beeintrachtigen. Das bedeutet, um vergleichba-
re Ergebnisse fiir die SRF der sechs Leiterplattenspulen zu erhalten, ist auf
einen konstanten Messaufbau zu achten.

Fir die Ermittlung des Gleichstromwiderstands der Leiterplattenspulen wird
die Vierleitermessung angewandt um eine Ergebnisverfilschung durch den
Widerstand der Zuleitungen und Anschliisse zu vermeiden. Die Messung wird
mit einem Keithley 2100 Multimeter durchgefiihrt.

Die Messung der SRF und der Impedanz erfolgt mit einem Vektor Netzwerk
Analysator (VNA), welcher als Ergebnis den Streuparameter Sy liefert. Mit
diesem Sp; Parameter, auch Reflexionsfaktor genannt [19], wird die Impedanz
der Spule Z; wie folgt berechnet

(82)
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Dabei ist Zy die Impedanz des VNA, diese betrdagt 50 §2. Vor der Messung
wird der VNA inklusive der Zuleitungen und aller Kopplungen kalibriert um,
wie oben erwahnt, die Beeinflussung der Messung zu minimieren. Mit der Im-
pedanz Z; koénnen die Induktivitat L, die Giite @) und der Wirkwiderstand
R ¢ mit den Formeln [76] und [77] aus Kapitel berechnet werden. Die Er-
gebnisse der gesamten Messungen sind in Tabelle [ zusammengefasst. Fiir
die Messung des Wirkwiderstands R ¢, der Induktivitdt und der Giite wird
die Schaltfrequenz fsy = 1,74 MHz ausgewahlt.

Parameter Rpc o L Q" fsr Cp
Einheit (m) (m) (H) (1) (MHz) (pF)
L1, normal 137 201 322 17,53 1439 3.8
L2, inner 138 207 318 16,77 170,99 2,7
L3, comp 146 205 310 16,74 57,95 243
L4, outer 149 220 322 16,03 168 2.8
L5, comp 225 286 319 12,21 26,15  116,1
L6, normal 212 263 309 12,85 50,57 32,0
* bei einer Frequenz von fgy = 1,74 MHz

Tabelle 9: Ermittelte Parameter der Leiterplattenspulen

Die Zielinduktivitdat von 300 nH wird bei allen Varianten erreicht und weicht
von den simulierten Werten aus den Tabellen [6] und [§ um maximal 5 % ab.
Die aus den Messungen errechneten Giitewerte sind bei den "kleinen" Spu-
len L1 bis L4 um durchschnittlich 5 % und bei den "grofien" Spulen L5 und
L6 um durchschnittlich 22 % niedriger als bei der Simulation. Das resultiert
aus den leicht hoheren gemessenen Wirkwiderstanden der Spulendesigns. Die
Spule L1 hat die hochste Giite @) = 17,53 und den niedrigsten ohmschen Wi-
derstand Rpc = 137 mS2, deshalb ist fiir diese Spule der beste Wirkungsgrad
zu erwarten.

Die Spulen L3 und L5 weisen jeweils bei den "kleinen" beziehungsweise "groflen’
Spulen mit Abstand die hochste parasitdre Kapazitiat auf. Das resultiert aus
der Kompensationswindung welche wie ein parasitiarer Plattenkondensator
wirkt.

Nahfeldmessung

Mit der Nahfeldmessung wird die Wirksamkeit der verschiedenen Mafinah-
men zur Unterdriickung des Streufeldes der Leiterplattenspulen L1 bis L6
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untersucht. Die Messung erfolgt mit der H-Feldsonde LFB3 von Langer EMV-
Technik [53], welche das H-Feld in vertikaler Richtung erfasst. Die Sonde wird
auf dem 3-Achsen-Positionssystem FLS 106 PCB von Langer EMV-Technik
montiert. Das ermoglicht eine genaue und wiederholbare Positionierung der
Sonde in allen drei Achsen. Das Messvolumen wird fiir die Spulen L1 bis 14
auf 48x48x18 mm mit einem Raster von 3x3x3 mm und fiir die Spulen L5
und L6 auf 93x93x21 mm mit gleichem Raster eingestellt. Fiir die Aufzeich-
nung der Messwerte wird die Software ChipScan-Scanner 4.0.23 von Langer
EMV-Technik verwendet. Die Software unterteilt den Wertebereich der Mes-
sung in dquidistante Intervalle. Jedes Intervall erhalt eine eigene Farbe und
wird als Isofliche dargestellt. Die gemessenen Feldverteilungen der Spulenva-
rianten L1 bis L6 sind in Abbildung [39] dargestellt. Die Spule L1 (Abb.[39] a)
besitzt keine Kompensationsmafinahmen und zeigt in der Mitte die starkste
Feldverteilung. Bei den Spulen L2 und L4 (Abb. b und d) mit wechseln-
der Windungsrichtung nach der Halfte des Torus wird das Streufeld auf die
beiden gegenléufigen Halbringe aufgeteilt und fiithrt zu einer Reduktion des
Feldes in der Mitte. Die Spule L3 (Abb. [B9] ¢) mit der inneren gegenléu-
figen Kompensationswindung reduziert das Streufeld im gesamten Bereich
und bietet damit die beste Performance der vier kleineren Spulenvarianten.

Die Spulen L5 und L6 (Abb. 39 e und f) besitzen in der obersten Lage
eine durchgingige Kupferfliche, wodurch das Streufeld eingeddmmt wird.
Das macht sich bei der Messung deutlich bemerkbar und ist damit die beste
Mafinahme zur Reduzierung des Streufeldes. Aulerdem ist zu sehen, dass die
Kompensationswindung bei der Spule L5 (e) im Vergleich zur Spule L6 (f)
das Ergebnis auf der Oberseite nur minimal verbessert.

Wirkungsgrad

Abschlieflend wird exemplarisch der Wirkungsgradverlauf des QR-ZVS Auf-
wartswandlers mit der Spule L1 als Resonanzspule gemessen. Fiir diese Spule
ist aufgrund des niedrigen ohmschen Widerstands Rpc und der hohen Gii-
te () der beste Wirkungsgrad zu erwarten. Zusétzlich wird mit der Spule
L3 als Resonanzspule gemessen da diese bei den "kleinen" Spulenvarianten
die effektivste Losung zur Streufeldunterdriickung bietet. Fiir die Messun-
gen wird die Leiterplattenspule auf der Unterseite der Hauptplatine mit zwei
Drahtstiicken an der Stelle der Resonanzspule angelotet. Fiir den Resonanz-
kondensator wird C'r = 680 pF verwendet. Das ergibt mit der Thomson-
schen Schwingungsgleichung und unter der Annahme von Lz = 300 nH
eine Resonanzfrequenz von f; = 11,14 MHz. Durch Umformen der Glei-
chung nach fgy und einsetzen der minimalen normierten Schaltfrequenz
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Abbildung 39: gemessene H-Feldverteilung der Spulenvarianten: a) L1, nor-
mal; b) L2, inner; ¢) L3, comp; d) L4, outer; e) L5, comp; f) L6, normal

Ain = 0,1643 ergibt sich eine Schaltfrequenz von
fsw = foAmin = 11,14 MHz - 0,1643 = 1,83 MHz . (83)

Die Schaltfrequenz wurde messtechnisch bei einer Ausgangsleistung von 50 W
bestatigt. Der Wirkungsgradverlauf ist in Abbildung [40] dargestellt. Mit der

72



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

Spule L3 wird ein maximaler Wirkungsgrad von n = 86 % bei einer Aus-
gangsleistung von Poyr = 35 W erreicht. L1 kommt auf einen Wirkungsgrad
von 1) = 87 %. Die Minderung des Wirkungsgrades im Vergleich zur Luftspule
2929S5Q-501 von Coilcraft sind auf die erhohte Schaltfrequenz und die héhe-
ren Widerstandswerte der Leiterplattenspule zurtickzufiihren. Der ohmsche
Widerstand Rpc der Luftspule von Coilcraft wurde gemessen und betragt
16 m€). Im Vergleich dazu ist der ohmsche Widerstand der Spule L1 137 m{2
und fiihrt damit zu héheren Verlusten. Gleiches gilt fiir den Wirkwiderstand
R ¢ bei der jeweiligen Schaltfrequenz, dieser betrigt bei der Luftspule von
Coilcraft 118 m€2 und bei der Leiterplattenspule L1 201 mf).

Auf die Messung des Wirkungsgrades fiir die "groflen" Spulen L5 und L6
wird aufgrund der hohen Widerstandswerte Rpc und R4¢ (Tab. E[) und der
damit zu erwartenden hohen Verluste verzichtet.

95
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Abbildung 40: Wirkungsgrad des QR-ZVS Aufwartswandlers mit den Leiter-
plattenspulen L1 und L3 als Resonanzspule, bei Uy = 14 V und Upyr =
50 V

7.4 Thermomessungen

Die Thermomessung dient dazu, die thermische Entwicklung auf der Platine
zu analysieren. Die erste Messung wird mit einer Schaltfrequenz von 1 MHz
und der Luftspule 29295Q-501 von Coilcraft bei einer Ausgangsleistung von
30 W durchgefithrt. Als Hauptspule ist die SRP1265WA 3,3 pH Spule von
Bourns verbaut [54]. Das Ergebnis ist in Abbildung 41| dargestellt.
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Nach einer gewissen Stabilisierungszeit pendelt sich die Maximaltempera-
tur der Resonanzspule bei 101 °C ein. Die Resonanzspule erreicht damit mit
Abstand die hochste Temperatur, welche mit dem Simulationsergebnis aus
Kapitel mit 97 °C gut iibereinstimmen. Der GaN-FET, der sich direkt
unter der Resonanzspule befindet, hat eine Temperatur von 44 °C. Die Er-
warmung wird, nach der Temperaturverteilung am Board zu urteilen, haupt-
séchlich durch die Warmeitibertragung von der Resonanzspule hervorgerufen.
Da in diesem Fall die ZVS-Bedingung erfiillt ist, sind die zu erwartenden Ver-
luste und die damit verbundene Temperaturerhohung im GaN-FET gering.

Die Diode erreicht mit 51 °C die zweithtchste Temperatur, wie bereits durch
die in Kapitel [3.6) berechneten Verlustleistung zu erwarten war. Im Gegensatz
dazu bleibt die Hauptspule mit einer Temperatur von 38 °C aufgrund ihrer
grofien thermischen Masse kiihl.

Abbildung 41: Thermomessung mit der Luftspule 2929SQ-501 von Coilcraft,
mit POUT =30 W, U]N =10V

Fir die zweite Messung wird die L1 Leiterplattenspule verwendet, die auf der
Riickseite der Platine angelotet wird. Bei dieser Messung betragt die Schalt-
frequenz 1,83 MHz, die Eingangsspannung 14 V und die ZVS-Bedingung ist
nicht erfiillt. Das wirkt sich auf die Temperaturentwicklung im GaN-FET aus,
wie in Abbildung 42| dargestellt. Der GaN-FET erreicht zusammen mit der
Diode eine Temperatur von etwa 54 °C. Die leicht hohere Diodentemperatur
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Abbildung 42: Thermomessung mit der Leiterplattenspule L1 auf der Riick-
seite, mit Poyr = 30 W, Uy = 14 V und die ZVS- Bedingung ist nicht
erfillt

im Vergleich zur vorherigen Messung ist vermutlich durch Messungenauig-
keiten und die in dieser Messung hohere frequenzabhangige Umladeverlust-
leistung der Diode (GI. bedingt.

Abbildung 43: Temperaturverteilung in der Leiterplattenspule L1, mit
Poyr =30 W, Uy = 14 V und die ZVS- Bedingung ist nicht erfiillt

1)
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Abbildung [43] zeigt die thermische Verteilung in der L1 Spule auf der Riick-
seite der Leiterplatte. Die Maximaltemperatur liegt bei 82 °C und ist damit
um 19 °C niedriger als bei der Luftspule in der vorherigen Messung. Das ist
auf die grofere raumliche Ausdehnung der Spule und die rund zehnmal héhe-
re Warmeleitfahigkeit des FR4 Kernmaterials der Leiterplatte im Vergleich
zu Luft zuriickzufithren [55]. Die Temperatur der umliegenden Leiterplatte
von etwa 75 °C unterstitzt diese Annahme.

7.5 Stabilitat der Reglung

Die Stabilitatsanalyse des Regelkreises wird mit dem Vector Network Ana-
lysator (VNA) Bode 100 von Omicron Lab mittels der 'voltage injection
method" durchgefiihrt [56]. Dabei wird mit dem Ausgang des Bode 100 tiber
den Breitband-Injektionswandler B-WIT 100 von Omicron Lab eine Stor-
spannung in den Regelkreis eingespeist. Fiir die Einspeisestelle ist ein zusatz-
licher Widerstand mit 33 €2 im oberen Teil des Spannungsteilers fiir die Span-
nungsriickfiihrung der Ausgangsspannung vorgesehen (R, in Abbildung
im Anhang).

Der Bode 100 misst mit dem ersten Kanal das Storsignal das in die Riick-
speiseschleife eingespeist wird und mit Kanal zwei das Ausgangssignal des
Aufwartswandlers. Daftir werden die Tastkopfe der beiden Eingénge des Bo-
de 100 an beiden Anschliissen des Widerstands Ry; iber Testpunkte ange-
klemmt. Die Division der beiden Signale fiihrt zur Ubertragungsfunktion vom
Riickspeisepunkt zum Ausgang des Aufwértswandlers. Somit wird die offene
Schleifenverstédrkung in einem geschlossenen Regelkreis gemessen [57].

In der Software werden die Frequenzkennlinien der Schleifenverstiarkung und
des Phasenverlaufs in einem Bode-Plot dargestellt. Nach dem Nyquist Krite-
rium ist ein System mit eine Phasenreserve von mehr als 45 © stabil [58]. Die
Phasenreserve wird bei der Durchtrittsfrequenz gemessen, das ist jene Fre-
quenz bei der die Verstarkung eins (0 dB) ist. In diesem Fall handelt es sich
um ein System mit negativer Riickfithrung, deshalb wird die Phasenreserve
relativ zu der 0 ° Linie gemessen [57]. Ein weiterer kritischer Punkt ist die
Amplitudenreserve, diese wird bei der Durchtrittsfrequenz des Phasenwinkels
abgelesen und sollte mehr als 10 dB betragen [59].

Bei der Durchtrittsfrequenz f = 1,1 kHz (Marker 1, magenta) betrdgt die
Phasenreserve ¢ = 91,5 °. Der Knick in der Amplitude bzw. die Erhéhung
der Phase bei Marker 2 (griin) zeigen eine Resonanzstelle. Diese resultiert
aus der Eigenresonanz von der Hauptspule L; in Kombination mit dem Aus-
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gangskondensator Coyr

1 1
Jros = 9mvVIiCour  2m\/3,3 nl - 26,72 puF

Die Amplitudenreserve betragt G = —19,6 dB bei der Frequenz f = 34,1 kHz
(Marker 3, cyan). Dadurch sind beide Bedingungen erfiillt, um einen stabilen
Betrieb zu ermoglichen. Zur praktischen Bestétigung werden im néchsten
Abschnitt Lastspriinge durchgefiihrt.

= 16,9 kHz . (84)
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Abbildung 44: Bode Diagramm; Marker 1 (magenta); Marker 2 (griin); Mar-
ker 3 (cyan)

7.6 Lastsprung

Mit Lastspriingen soll die Stabilitdt und Reaktionszeit der Regelung tiber-
priift werden. Dazu wird fiir die Erzeugung der Lastspriinge ein Teil der ohm-
schen Last mit einem externen MOSFET kurzgeschlossen. Dieser wird tiber
einen Funktionsgenerator angesteuert. Bei dieser Messung wird die Ausgangs-
spannung, der Ausgangsstrom und das PWM-Signal des Mikrocontrollers mit
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einem Oszilloskop gemessen. Aus dem PWM-Signal wird zur Visualisierung
der Regelung mit einem Mathematik-Kanal des Oszilloskops der Duty-Cycle
ermittelt. Durch die Regelung des Mikrocontrollers andert sich die Frequenz
und damit die Periode des PWM-Signals. Aufgrund der konstanten Sperrzeit
des PWM-Signals dndert sich somit auch der Duty-Cycle.

Fiir diese Messung werden bei einer Ausgangsspannung von nominal 50 V
Lastspriinge zwischen 9 W und 50 W durchgefiihrt. Der Funktionsgenerator
zur Ansteuerung des externen Uberbriickungs-MOSFETs wird auf eine Peri-
ode von T,,; = 2 ms und einen Duty-Cycle von DC',,; = 50 % eingestellt.

Abbildung[45]zeigt das Ergebnis der Messung. Die oberste Kurve (cyan) zeigt
den Verlauf des Duty-Cycles des PWM-Signals. Dieser bewegt sich zwischen
67,3 % und 76,2 %. Um die Uberhéhungen und Einbriiche der Ausgangsspan-
nung genauer messen zu konnen wird der blaue Kanal so eingestellt, dass nur
der AC-Anteil der Ausgangsspannung erfasst wird. Beim Sprung auf die ho-
he Last bricht die Ausgangsspannung um 4,6 V ein und beim Sprung zur
niedrigen Last kommt es zu einer Uberhéhung von 3,3 V. Das Maximum und
Minimum der Anderungen werden in einer Zeit von 108 ps beziehungswei-
se 105 ps erreicht. In beiden Féllen ist die Ausgangsspannung nach 910 ps
wieder zuriick auf dem Sollwert. Der gelbe Kanal zeigt den Ausgangsstrom
welcher wie eingestellt zwischen 1 A und 0,18 A wechselt.
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8 Fazit

Die Strom- und Spannungsverlaufe des Leistungsteils wurden gemessen und
mit den simulierten Ergebnissen verglichen. Bei der Messung am Schaltkno-
ten wurde festgestellt, dass die Auswahl der Freilaufdiode mit Augenmerk
auf eine geringe Sperrschichtkapazitat eine entscheidende Rolle spielt. Zu-
dem ist eine zusatzliche Diode vom Schaltknoten auf GND in Sperrrichtung
zur Unterdriickung der parasitdren Schwingung unerlasslich, um die Verluste
zZUu minimieren.

Die Optimierung des Wirkungsgrades wurde durch den Diodentausch, den
Vergleich verschiedener Resonanzspulen und die Implementierung einer ad-
aptiven Sperrzeitanpassung erreicht. Dadurch konnte der Wirkungsgrad bei
einer Ausgangsleistung von 50 W von 88 % auf 93 % gesteigert werden. Der
Austausch der Resonanzspule mit Ferritkern durch eine Spule mit Metallver-
bundkern fithrte zu einer Verbesserung von bis zu 2 %. Die Verwendung einer
Luftspule als Resonanzspule erhohte den Wirkungsgrad um zuséatzlich 3 %.
Auflerdem ist es durch den eigens entwickelten Algorithmus zur adaptiven
Sperrzeitanpassung gelungen, den Wirkungsgrad in der unteren Hélfte des
Lastbereichs um bis zu 19 % zu steigern.

Der Betrieb des QR-ZVS Aufwértswandlers wurde im vorgeschriebenen Ein-
gangsspannungsbereich von 8 V bis 16 V gemafl LV124 verifiziert.

Die Messungen der Parameter der sechs entworfenen Leiterplattenspulen L1
bis L6 wurden messtechnisch ermittelt und ergaben mit der Simulation ver-
gleichbare Ergebnisse. Auflerdem wurden die Mafinahmen zur Reduktion
des Streufeldes untersucht und deren Wirksamkeit durch Nahfeldmessungen
nachgewiesen. Jedoch ergaben die Wirkungsgradmessungen mit den Leiter-
plattenspulen L1 und L3 als Resonanzspulen einen niedrigeren Wirkungsgrad
als die Luftspule 2929S5Q-501 von Coilcraft. Diese Minderung resultiert zum
Teil aus der hoheren Schaltfrequenz des QR-ZVS Aufwértswandlers aufgrund
der geringeren Induktivitat der Leiterplattenspulen und den damit verbunde-
nen erhohten frequenzabhéangigen Verlustanteilen des Wandlers. Einen weite-
ren Anteil der Minderung bilden die Verluste infolge der hheren Widersténde
Rpe und R,¢ der Leiterplattenspulen.

Zusatzlich ist beim Einsatz der Leiterplattenspulen zu beachten, dass bei der
Induktivitat von 300 nH und bei einer mittleren Ausgangsleistung von 25 W
ein Resonanzkondensator kleiner 1 nF erforderlich, um die ZVS-Bedingung
zu erreichen (Gl . Bei solchen Grofienordnungen spielen die Ausgangs-
kapazitat des GaN-FETs und andere eventuelle parasitare Kapazitidten an
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diesem Knoten eine zunehmende Rolle und stellen erhéhte Anforderungen
an den FET und das Leiterplattenlayout.

Zusammenfassend konnen durch den Einsatz der Leiterplattenspulen zwar
die Kosten fiir die Resonanzspule als Bauteil eingespart werden, allerdings
kommt es zu Einbuflen des Wirkungsgrads des QR-ZVS Aufwéartswandlers.

Mittels Thermomessungen wurde die thermische Entwicklung auf der Lei-
terplatte analysiert, wobei die Resonanzspule mit Abstand die h6chste Tem-
peratur erreicht. Diese hohen Temperaturen bei einer mittleren Ausgangs-
leistung machen eine thermische Anbindung an einen Kiihlkorper nétig. Zu-
sétzlich zeigte die Temperaturentwicklung bei nicht erfiillter ZVS-Bedingung
die erwartete Temperaturerhohung des GaN-FETs als Folge der Schaltver-
luste. Dadurch wird die Wirkung der ZVS-Bedingung zur Minimierung der
thermischen Belastung des GaN-FETs deutlich.

Der Vorteil des GaN-FETs ist die vergleichsweise geringe Gateladung bei
hoher Spannungsfestigkeit, wodurch die Ansteuerverlustleistung minimiert
wird.

Abschlieflend wurde die Stabilitat des Regelkreises anhand eines Bode Dia-
gramms untersucht und mit Lastspriingen tiberprift.

Im Allgemeinen ist der Wirkungsgrad von 93 % recht gut und bietet zu-
sammen mit dem in [5] aufgezeigten Vorteil des geringen Stérspektrums ge-
geniiber hart schaltenden Wandlern eine stabile Losung.

Ob der Aufwand zu rechtfertigen ist, den ein QR-ZVS Aufwéartswandler fiir

eine Anwendung bedeutet, ist eine eigene Fragestellung, die unter Riicksicht-
nahme auf wirtschaftliche Faktoren zu beantworten ist.
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A  PID-Funktion

Listing 1: Assembler Code

_pidFunction:

push w4 ; Save working registers.
push wb

push w8

push wi10

push CORCON ; Save CORCON

mov #0x00A2, w4 ; set the CORCON bits
mov w4, _CORCON

1sr wl,#0x1, w4 ; shift the ADC value to make it signed

; prefetch the address of the error history array
mov [wO+ #offsetErrorHis], wi0
sub w2, w4, wb ; calculate the error e(n)
mov w5, [wl0] ; save the result into e(n)

; Initialize abc and history coefficients
mov [wO + #offsetAbc], w8
mov [wO + #offsetConHis], w2

; main calculation-————————————————---———————— oo

; clear the acc A and pre-fetch the a and e(n) value into w4 and wb

clr A, [w8]+=2, w4, [w10]+=2, wb

lac [w2], A ;load the last output value into the accA

; multiply e(n) and a and sum it with accA

; save the b and e(n-1) into the working registers w4 and wb

; set the pointer to the next word (c and e(n-2))
mac w4 * wb, A, [w8]+=2, w4, [w10]+=2, w5

; multiply e(n-1) and b and sum it with accA

; save the ¢ and e(n-2) into the working registers w4 and wh

; (not used) set the pointer to the words before (c and e(n-2))
mac w4 * w5, A, [w8], w4, [w10]-=2, wh

; multiply e(n-2) and ¢ and sum it with accA

; save the c and e(n-1) into the working registers

; (not used) set the pointer to the words before(c and e(n-2))
mac w4 * wb, A, [w8], w4, [wl0]-=2, wb

; save the accA value to the result
sac.r A, wh

mov w5, [w2] ; Copy control output to the control history
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mov [wO+ #offsetPostShift], w8 ; post shift to the right

asr wb, w8, wb

; clamp the output value to its limits
mov [wO + #offsetMinOut], w4 ; get the min. output
cpsgt wh, w4 ; skip if wb > w4, compare is
mov w4, wb

mov [wO + #offsetMaxOut], w4 ; get the max. output
cpslt wb, wéd ; skip if wb < w4, compare is
mov w4, wb

mov w5, [w3] ; return the value

mov [wl0 + #2], w4 ; set e(n-2) = e(n-1)
mov w4, [wi0 + #4]

mov [w10], wé ; set e(n-1) = e(n)
mov w4, [wl0 +#2]

pop CORCON ; restore CORCON.

pop wl0 ; Restore working registers.
pop w8

pop wb

pop w4

return
.end

value
signed

value
signed
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