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Kurzfassung

Im Zuge dieser Arbeit wird ein 3-phasiger Pulsumrichter auf Basis von SiC-MOSFETs mit ei-
ner Schaltfrequenz von 100kHz entwickelt und aufgebaut. Diese neuartigen Wide-Bandgap-
Halbleiterventile erlauben die Realisierung verlustarmer Umrichter mit hohem Wirkungs-
grad und hohen Schaltfrequenzen. Der Leistungsteil des entwickelten Umrichters besteht
aus drei mit SiC-MOSFETs bestiickten Halbbriickenzweigen welche aus einem Elektrolyt-
kondensator-Spannungszwischenkreis gespeist werden. Der Zwischenkreis wird moglichst
niederinduktiv aufgebaut bzw. an die SiC-Halbbriickenzweige angebunden um ein schnel-
les und sauberes Schaltverhalten zu gewdhrleisten. Ein Kiihlkérper und eine aktive Beltif-
tung durch einen Ventilator sorgen fiir die notwendige Warmeabfuhr. Am Ausgang der
drei Briickenzweige des Umrichters befindet sich jeweils ein LC-Sinusfilter mit welchem die
schaltfrequenten Komponenten an der Last effizient unterdrtickt werden. Die Filterindukti-
vitdt besteht aus einer Ringkernspule mit einem Eisenpulverkern, der sich mit entsprechen-
der Dimensionierung durch niedrige Eisenverluste auszeichnet. Dadurch und durch die Ver-
wendung von Keramikkondensatoren wird ein kompaktes Bauvolumen fiir das LC-Filter er-
reicht. Die Ansteuerung der SiC-MOSFETs erfolgt mittels einer eigenen Gatetreiberplatine
unter Verwendung integrierter Halbbriicken-Treiber-ICs. Durch die méglichst nahe Anbin-
dung des Treibers an die SiC-MOSFETs werden Uberschwingungen beim Schaltvorgang ef-
fizient reduziert. Nach Beschreibung von Dimensionierung und Aufbau wird das Schaltver-
halten und die Leitverluste der verwendeten SiC-MOSFETs analysiert. Mit Schaltzeiten von
unter 1075 und einem Leitwiderstand von anndhernd 80m() wurden niedrige Schalt- und
Leitverluste erzielt. Durch weitere Messungen am Testaufbau konnten die auftretenden Ver-
luste den einzelnen Bauelementen des Umrichters zugeordnet werden. Die Wirkungsgrad-
Messungen haben gezeigt, dass durch Verwendung einer alternativen Spule aus Sendust-
Kernmaterial ein Wirkungsgrad von tiber 98% erreicht werden kann. Als Abschluss der Ar-
beit wurde ein Motorstromregelungskonzept fiir einen Halbbriickenzweig entwickelt, auf-
gebaut und an einer ohmsch-induktiven Last getestet. Die Analyse der Regelstrecke zeigt
eine ungeddmpfte Resonanzstelle, welche mit einer aktiven Ddmpfung (Riickfiihrung des
Kondensatorstromes) ausreichend reduziert wurde. Dadurch konnte zum Entwurf des PI-
Reglers fiir den Laststrom das Frequenzkennlinien-Verfahren angewendet werden.
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Abstract

Within this thesis a pulse-width-modulated (PWM) three-phase inverter employing silicon-
carbide (SiC) MOSFETs operated at a pulse frequency of 100kHz has been designed and
implemented. These novel wide-bandgap semiconductors allow the realization of PWM in-
verters showing high efficiency at high switching frequencies. The power unit of the inverter
consists of three SiC half-bridge legs fed by a DC voltage link formed by electrolytic capaci-
tors. The DC link is designed concerning very low wiring inductances to reduce the ringing
in order to avoid overvoltages at the switching instants. A heatsink and active ventilation
by a fan provides the necessary cooling of the semiconductors. At the output of the bridge-
legs LC-filter stages are located for suppressing switching frequency noise components at
the load. The filter inductance is implemented as toroidal coil using an iron powder core
leading to low core losses for a proper dimensioning. As a consequence and by applying
ceramic filter capacitors a rather compact size of the filter can be achieved. The gate con-
trol of the MOSFETs is implemented on a dedicated printed circuit board using isolated
half-bridge driver ICs. Clean switching transients are achieved by locating the driver board
closely to the MOSFETs. After describing dimensioning and design the thesis gives an analy-
sis of the switching behaviour and of the conduction losses of the SiC-MOSFETs. Switching
transitions of below 10ns and a turn-on resistance of ~ 80m() could be achieved resulting
in low switching and conduction losses. A split-up of the system losses into their origina-
ting components is performed by additional measurements. Efficiency tests show, that by
application of an alternative coil design based on a Sendust core an improvement of the
efficiency to rates > 98% is possible. Finally, a motor current control concept for a resistive-
inductive load was developed, implemented and tested. The analysis of the load including
the LC-filter basically shows a non-damped resonance which effectively could be reduced
by an active damping path (feedback of filter capacitor current). By this, the PI-type load
current controller easily can be designed using frequency-characteristic approach.
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Kapitel 1

Einleitung

In der Wissenschaft wird stetig daran geforscht die immer hoher werdenden Anforderungen
an die Leistungselektronik erfiillen zu konnen. Ziel ist es Verluste zu minimieren und so den
Wirkungsgrad zu steigern. Durch Erh6hung der Schaltfrequenz, der Schaltgeschwindigkeit
und der Durchbruchspannung der verwendeten Leistungstransistoren kann die Performan-
ce gesteigert werden. Bei konventionellen Umrichtern werden als Schaltelemente MOSFETs
(Metall-Oxid-Halbleiter Feldeffekttransistor) oder IGBTs (Insulated-Gate Bipolartransistor)
aus Silizium (Si) Halbleiter verwendet. Bei Erh6hung der Durchbruchspannung kommt es
bei konventionellen Si-MOSFETs zu einem erheblichen Anstieg des Leitwiderstandes. Dies
fiihrt zu hohen Leitverlusten und einem Anstieg der Sperrschichttemperatur. Dadurch sinkt
der Wirkungsgrad erheblich und die Anforderungen an das Kiihlkonzept werden grofier.
Die Folge sind leistungselektronische Gerédte mit erhéhtem Bauvolumen bzw. Energiever-
brauch. Die in der Leistungselektronik eingesetzten Si-MOSFETs weisen daher nur Durch-
bruchspannungen von bis zu etwa 500V auf. IGBTs konnen bei hheren Durchbruchspan-
nungen eingesetzt werden. Durch Leitfdhigkeitsmodulation werden die Leitverluste redu-
ziert. Der Nachteil bei diesem Schaltelement liegt aber in erhshten Schaltverlusten infolge
der erhohten Ausschaltzeit bzw. ihres ,Current Tails”.

Um die steigenden Anforderungen erfiillen zu kénnen werden Schaltelemente aus neu-
en Technologien bendtigt. Wide-Bandgap-Halbleiter wie Siliziumcarbid (SiC) sind derzeit,
neben Galliumnitrid (GaN), eines der aufstrebenden Materialien in der Leistungselektro-
nik und werden in der Entwicklung stetig vorangetrieben. MOSFETs aus GaN sind der-
zeit mit Durchbruchspannungen von bis zu 600V erhiltlich. Durch den Einsatz von SiC-
MOSFETs ist es moglich bei hohen Durchbruchspannungen geringe Leitverluste zu erzie-
len. Die Schaltfrequenzen kénnen bis iiber 100kHz gesteigert werden. Derzeit sind SiC-
MOSFETs mit Durchbruchspannungen von 1200V und einem Leitwiderstand von unter
80m() kommerziell erhaltlich.

Diese Arbeit beschiftigt sich mit der Entwicklung, dem Aufbau und der Charakteri-
sierung eines 3-phasigen Umrichters fiir Schaltfrequenzen bis 100kHz. Betrieben wird der
Umrichter einphasig bei einer Zwischenkreisspannung von 400V und einem Ausgangs-
strom von 7A. Somit ergibt sich in diesem Nennpunkt bei einem Tastverhiltnis von 50%
eine Ausgangsleistung von 1400W. Der Leistungsteil wird mit drei Halbbriickenzweigen
aus SiC-MOSFETs realisiert. Ein Vorteil der sich aus der hheren Durchbruchspannung der
SiC-MOSFETs ergibt ist es mit hoherer Zwischenkreisspannung arbeiten zu kénnen. Da-
durch steigt die Ausgangsspannung der Halbbriicke an und der Ausgangsstrom kann bei
gleichbleibendem Tastverhaltnis und bei gleicher Ausgangsleistung gesenkt werden. Die
quadratisch vom Laststrom abhdngigen Leitverluste werden dadurch gesenkt. Der entwi-
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ckelte Umrichter soll fiir eine maximale Zwischenkreisspannung von U,; = 800V ausgelegt
werden. Die Ansteuerung der SiC-MOSFETs iibernimmt eine Gatetreiberschaltung durch
Vorgabe eines PWM-Signals.

Direkt am Ausgang der Halbbriicke entsteht eine pulsbreiten-modulierte Rechteckspan-
nung. Da beim SiC-MOSFET von einem sehr schnellem Ein- und Ausschaltverhalten aus-
gegangen werden kann, ist mit einem sehr hohen du/dt der Briickenausgangsspannung zu
rechnen. Die Frequenz dieser rechteckformigen Spannung entspricht der Schaltfrequenz
und liegt im Nennbetrieb bei f = 100kHz. Um die Mdéglichkeit zu erhalten mit dem entwi-
ckelten Umrichter eine elektrische Maschine mit sinusférmigem Strom zu betreiben, wird
ein verlustarmes passives Filter (,Sinusfilter”) vorgesehen. Durch richtige Auswahl des Kern-
materials bzw. der Wicklung kénnen die Eisenverluste der Filterinduktivitét signifikant re-
duziert werden.

Die Performance des entwickelten und aufgebauten Umrichters wird anhand von Mes-
sungen tberpriift. Um die SiC-MOSFETs zu charakterisieren wird das Schaltverhalten ana-
lysiert und die Leitverluste ermittelt. Aus den Schaltverlusten kann die Schaltenergie ab-
geleitet werden. Mit den ermittelten Verlusten in der Filterinduktivitdt kann ein Uberblick
gegeben werden, wie hoch die auftretenden Gesamtverluste im Umrichter sind und wie sie
sich verteilen. Des Weiteren wird der Wirkungsgrad des Konverters bestimmt und opti-
miert.

Ein weiterer Bestandteil der Arbeit ist es eine einphasige Stromregelung zu realisieren.
Das entwickelte Regelungskonzept wird anhand der computergestiitzten Simulationsum-
gebung LT Spice IV verifiziert und anschlieffend anhand des Testaufbaus unter Verwendung
einer ohmsch-induktiven Last getestet.




Kapitel 2

Grundlagen von SiC Halbleitern

Siliziumcarbid (SiC) ist ein nichtoxidischer Keramikwerkstoff und zdhlt zu den Halblei-
termaterialien. Es tritt in einer kubischen und hexagonalen Modifikation auf. Die Kristall-
struktur von SiC bilden Tetraeder welche sich iiber die einzelnen Ecken mit einander ver-
binden. Die Spitzen sorgen fiir die Verbindung in die nidchste Schicht. Es existieren rund
180 Moglichkeiten diese Tetraeder zu stapeln und somit die Abfolge der einzelnen Schich-
ten zu variieren. Diese Variationsmoglichkeit wird Polytypie genannt.

In Abbildung 2.1 ist die kubische und die hexagonale Elementarzelle einfacher Polytypen
und die Darstellung der Tetraedaverkniipfung zur ndchsten Ebene dargestellt. In der In-
dustrie und Leistungselektronik ist der Polytyp 4H-SiC mit hexagonaler Kristallstruktur
von sehr grofier Bedeutung. Es konnen SiC Halbleiter mit p-Dotierung und n-Dotierung
hergestellt werden und ermoglichen somit die Anfertigung von verschiedenen Halbleiter-
strukturen. [1][4]

e
/
3C kubische Zelle 2H hexagonale Zelle
Tetraederverknipfung zur nachslen Ebene 6H hexagonal 8H hexagonal 15R rhomboedrisch

Abbildung 2.1: Kristallstruktur und Polytypen von SiC. [1]



2.1. VORZUGE VON SIC 4

2.1 Vorziige von SiC

| Eigenschaften | 4HSIC | GaN | Si |
Kristallstruktur Hexagonal | Hexagonal | Diamant
Bandgap in eV 3.26 3.5 1.12
Durchbruchfeldstirke in V/cm - 10° 3 3 0.3
thermische Leitfdhigkeit in W/cmK 4.9 1.3 1.5
Sittigungsgeschwindigkeit in cm/s - 107 2.7 2.7 1
Locherbeweglichkeit in cm?/V's 100 200 600
Elektronenbeweglichkeit in cm?/V's 900 1250 1400

Tabelle 2.1: Eigenschaften verschiedener Halbleitermaterialien. [4]

Da Silizium (Si) fiir leistungselektronische Anwendungen bei hohen Schaltfrequenzen und
Durchbruchspannungen an seine wirtschaftlichen und technischen Grenzen gerat, wird in
der derzeitigen Forschung vor allem die Entwicklung von SiC und GaN vorangetrieben um
Halbleiterschalter zu entwickeln, die den technischen und wirtschaftlichen Anspriichen der
Zukunft geniigen.

In der Tabelle 2.1 werden grundlegende Eigenschaften von SiC, Si und GaN gegentiberge-
stellt. Es ist zu erkennen, dass SiC und GaN eine in etwa zehnmal hohere dielektrische
Durchbruchfeldstdrke besitzen als Si. Dadurch kénnen SiC Bauelemente mit diinneren Drift-
layern und héheren Dotierungen im Vergleich zu Si realisiert werden. Die Weite der Driftre-
gion bestimmt bei hohen Spannungen im wesentlichen den Leitwiderstand Ry; ,, des Bau-
elementes. Dieser Umstand fiihrt bei SiC-Bauelementen bei gleichzeitig hoher Durchbruch-
spannung Uy pr zZu einem geringeren spezifischen Leitwiderstand pro Flicheneinheit im
Vergleich zu Si. Ein direkter Vergleich mit Si zeigt, dass sich bei gleichbleibender Durch-
bruchspannung der Leitwiderstand pro Fliche um den Faktor 1/300 reduziert.

Der Bandabstand (Bandgap) der drei verglichenen Halbleitermaterialien ist bei SiC und
GaN in etwa dreimal so hoch wie bei Si. Diese Materialien werden Wide-Bandgap-Halbleiter
genannt. Ein hoherer Bandabstand und eine um den Faktor drei hohere thermische Leitfahig-
keit von SiC gegeniiber Si fiihrt zusdtzlich zu hoheren moéglichen Betriebstemperaturen. Da-
durch verringert sich die Anforderung an das Kiihlkonzept, wodurch geringere Baugrofien
moglich sind. Je nach Gehausetyp sind Betriebstemperaturen von 150°C bis 200°C problem-
los moglich.

SiC Bauelemente konnen mit hoher Durchbruchspannung realisiert und bei grofier Schalt-
frequenz mit zusitzlich sehr geringem Leitwiderstand eingesetzt werden. Diese Eigenschaf-
ten verbessern den Wirkungsgrad eines solchen Bauelements wesentlich. Es sind mittler-
weile SiC-MOSFETs mit Durchbruchspannungen von bis zu 1700V kommerziell erhaltlich.
Zurzeit wird an der Entwicklung von SiC-MOSFETs mit einer Durchbruchspannung von bis
zu 15kV geforscht. [11][4][5][6]

2.2 SiC-MOSFET

Das Schaltverhalten und die Leiteigenschaften von Schaltventilen beeinflussen im wesentli-
chen die Performance des gesamten Systems. Zum einen soll die Verlustleistung moglichst
gering gehalten werden um einen hohen Wirkungsgrad zu erzielen und zum anderen wer-
den je nach Anwendung hohe Spannungen und Betriebsstrome benétigt.
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Die Verwendung von konventionellen Si-MOSFETs mit hoher Durchbruchspannung Uy; gr
fihrt zu einem erheblichen Anstieg des Leitwiderstandes. Deshalb werden Si-MOSFETs ty-
pischerweise nur fiir Spannungen bis circa 500V eingesetzt. In Gleichung 2.1 ist der Zu-
sammenhang zwischen dem Leitwiderstand und der Durchbruchspannung bei Si-MOSFETs
dargestellt.[4][7]

Rds,on ~ (Uds,BR)Z5 (2-1)

Die Verwendung des IGBT erlaubt hohere Durchbruchspannungen. Ein Nachteil ist al-
lerdings die vorhandene Schwellspannung Uy, in der Durchlassrichtung. Dies bedeutet,
dass bei kleinen Betriebsspannungen der Spannungsabfall am IGBT grofiere Werte annimmt
und daher der Si-MOSFET eine bessere Wahl ist. Eine Besonderheit beim IGBT liegt in der
Leitfdhigkeitsmodulation. Dabei werden im leitenden Zustand Minoritdten in die schwach
dotierte N-Schicht injiziert. Dies fiihrt zu einer starken Verringerung des Leitwiderstandes.
Dadurch ergeben sich allerdings auch héhere Schaltverluste und geringere Schaltgeschwin-
digkeiten, da die zuvor injizierte Ladung beim Ausschalten nur durch Rekombination ab-
gebaut werden kann bevor der IGBT sperrt. Der dabei entstehende Strom ist als ,Current
Tail“(Schweifstrom) in Abbildung 2.2 ersichtlich. Wegen der schwachen N-Dotierung klingt
der ,Current Tail“nur langsam ab und verursacht gemeinsam mit der Kollektor-Emitter
Spannung U,, die erh6hten Schaltverluste und die merklich verldngerte Schaltdauer im Ver-
gleich zum Si-MOSFET. [7][10]

A Ubergangsbereich 1
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1 ’
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[2F] e |
[T
1 & MOSFET-Schaltzeit durch ugg-
/ Steilheit bestimmt
i - Schweifstrom
(Rekombination)

[
-
t

fo ] Hh oy

Abbildung 2.2: Ausschaltvorgang beim IGBT. [10]

Super Junction MOSFETs (S]-MOSFET) bieten eine weitere Moglichkeit Halbleiterschal-
ter zu realisieren. Sie unterscheiden sich vom Aufbau eines konventionellen MOSFET durch
zusdtzlich eingebrachte p-dotierte Sdulen im Epitaxial Layer welche die N-Dotierung kom-
pensiert. Dies fiihrt zu einer Reduzierung des Ry ,,. Silizium Super Junction MOSFETs
sind bis Spannungen von 900V verfiigbar. Nachteilig an S]-MOSFETs ist aber, dass sie sehr
schlechte Schalteigenschaften der Inversdiode aufweisen, wodurch sie nicht in Briicken-
schaltlungen eingesetzt werden konnen.[4][15]




2.2. SIC-MOSFET 6

Als Alternative zu den bereits erwdhnten Halbleiterventilen zeigt der SiC-MOSFET we-
sentliche Vorteile. Zum einen sind hohe Schaltfrequenzen und schnelle Schaltzeiten bei
hoher Durchbruchspannung méglich. Und zum anderen wird durch den geringen Leitwi-
derstand ein hoher Wirkungsgrad erreicht. Auflerdem zeigt ihre Inversdiode gute Schaltei-
genschaften, wodurch SiC-MOSFETs besonders fiir Briickenschaltungen interessant sind.
In den folgenden Abschnitten wird der Aufbau und die Eigenschaften dieses Bauelementes
naher erldutert.

2.2.1 Aufbau des SiC-MOSFETs

Zur Fertigung eines MOSFETs wird die in der Halbleiterindustrie etablierte Planartech-
nik verwendet, dabei wird in unterschiedlichen Prozessschritten der Halbleiter in einzelne
ebene (planare) Schichten aufgebaut. Es entsteht die planare DMOSFET (double-diffused-
MOSFET) Struktur, welche im weiteren Verlauf der Arbeit nur als MOSFET bezeichnet wird.
[13][14]

Der allgemeine vereinfachte Aufbau eines DMOSFETs ist in Abbildung 2.3 illustriert.
Diese Einheitszelle ist Teil eines Zellenarrays aus dem das gesamte Halbleiterbauteil be-
steht. Als Substrat wird ein stark dotierter N Halbleiter verwendet. Die dartiber liegende
Schicht bildet eine N~ Drift Region, bestehend aus dem gleichen Halbleitermaterial wie das
Substrat (Epitaxial Layer). Der Kanal wird tiber die Gate-Source Spannung U, gesteuert
und bildet sich lateral in der P-Base zwischen der Drift-Region und der N* Source-Region
aus. Das Gate besteht aus Polysilizium und ist durch das Gateoxid vom Halbleiter iso-
liert. Fiir den SiC-MOSFET wird als Substrat ein stark dotierter N* 4H-SiC verwendet. Die
Epitaxial Schicht besteht aus einem N~ 4H-SiC. [13][14]

4H-SiC N- Epitaxial Layer — Ravit

. - Rsub
4H-SiC N+ Substrat

Abbildung 2.3: Aufbau eines planaren SiC-DMOSFETs.

2.2.2 Leitwiderstand des SiC-MOSFETs

Die Verteilung der internen Widerstinde im MOSFET ist in Abbildung 2.3 fiir die rechte
Seite des MOSFETs dargestellt und gilt in gleicher Weise auch fiir die linke Seite. Der ge-
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samte Widerstand im eingeschalteten Zustand Ry ,,, bildet sich zwischen der Source- und
der Drainelektrode als Summe aller auftretenden Widerstinde nach

Rison = Res + Ry+ + R+ Ry + R]FET + Rdrift + Rsup + Rea- (2.2)

Die Ubergangswiderstinde von der Anschlussleitung zur Drainelektrode bzw. Source-
elektrode (R;; und R.;) und der Sourcewiderstand Ry, sind sehr gering im Vergleich zum
Gesamtwiderstand und werden daher vernachléssigt. In weiterer Folge gilt demnach

Res ~Reg ~Ryy ~ 0. (2.3)

Der Drain-Source Strom Iy, flieft durch den Inversionskanal und wird durch den Ka-
nalwiderstand R, begrenzt. Beim Ubergang von der P-Base zur Drift-Region entsteht unter
dem Gateoxid ein Akkumulations Layer und es bildet sich der Akkumulationswiderstand
R,. In weiterer Folge bildet sich der JFET Widerstand Rjpgr, der Driftlayerwiderstand Ry, f;
und der Substratwiderstand Ry, aus. [13][14]

400 /

350 ,

Si-MOSFET /
300 /
250 /
200

150 /
100 7/ Si—Super—Junction
/

20

Area specific resistance RonA (m$cm2)

SiC-DMOSFET
O | | | |
500 700 900 1100 1300 1500 1700

Blocking Voltage (V)

Abbildung 2.4: Spezifischer Ry ,, bei verschiedenen MOSFET Strukturen. [4]

Bei MOSFETs mit geringer Durchbruchspannung erweist sich der Kanalwiderstand R,
als der dominante Anteil des gesamten Ry; ,,. Die Erhéhung der Durchbruchspannung er-
fordert eine Reduktion der Dotierung im Epitaxial Layer und deren Dicke nimmt zu. Dies
fiihrt zu einem Anstieg des Driftlayerwiderstand R, f;, welcher nun den gréfiten Anteil des
gesamten Widerstands ausmacht. Durch Verwendung von 4H-SiC als Halbleiter im Substrat
und im Epitaxial Layer zeigen sich nun die Vorteile gegentiber Si. Wie bereits erwdhnt fiihrt
die hohere Durchbruchfeldstidrke bei SiC zu einem diinneren Drift Layer mit einer hoheren
moglichen Dotierung bei gleicher Durchbruchspannung. Da der Strom einen geringeren
Weg durch die Drift Region beschreiten muss, sinkt auch der Widerstand Rg,;f;, welcher
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bei hoher Durchbruchspannung dominant ist. In der Abbildung 2.4 wird die Abhdngigkeit
des spezifischen Leitwiderstands von der Durchbruchspannung (in der Grafik als Blocking
Voltage bezeichnet) dargestellt. Als Vergleich dienen drei unterschiedliche MOSFET Typen.
Es zeigen sich die eindeutigen Vorteile von SiC. Um den gleichen Leitwiderstand zu erhal-
ten ist bei einer Durchbruchspannung von 900V bei einem SiC-MOSFET eine 35-mal klei-
nere Chipfldche notwendig als bei einem Si-MOSFET, bzw. eine zehnmal kleinere Fliche im
Vergleich zum Si-SJ-MOSFET. Die so moéglichen kleineren Baugréfien fiihren zu einer Re-
duktion der Gateladung Q, und der Kapazitdten. Dieser Umstand wirkt sich vorteilhaft auf
das Schaltverhalten aus. [4][13]

Um den MOSFET zu schalten ist eine Gate-Source Spannung U, notwendig. Wie in Ta-
belle 2.1 angefiihrt, ist die Ladungstriagerbeweglichkeit bei SiC geringer als bei den anderen
verglichenen Halbleitern. Dies fiihrt zu einem héheren Kanalwiderstand. Um diesen Effekt
zu reduzieren muss U, erhdht werden. Ab einem Spannungswert von Uy = 20V beginnt
sich eine zunehmende Séttigung einzustellen. Typische Gate-Source Spannungen von 10V
bis 15V, mit denen Si-MOSFETs oder IGBTs geschaltet werden, fiihren bei SiC-MOSFETs
zu einem sehr hohen Leitwiderstand und zu hohen Verlusten im Bauelement bis hin zur
thermischen Instabilitdt. Abbildung 2.5 zeigt den starken Anstieg des Leitwiderstands bei
niedriger Gate-Source Spannung. [4]

Vgs—Rdson Id=10A

300

200 T

Rdson(m ?)

100 S e = SV

5 10 15 20 25
Vgs (V)

Abbildung 2.5: Einfluss der Gate-Source Spannung auf den Leitwiderstand. [4]

2.2.3 Reverse Recovery der Inversdiode

Ein weiterer Vorteil des SiC-MOSFETs mit Durchbruchspannungen von tiber 600V besteht
in der reduzierten Chipfldche verglichen mit einem Si-MOSFET. Dies erméglicht ein kom-
paktes Gehduse. Eine geringere Sperrverzugsladung verbessert das Reverse Recovery Ver-
halten der Inversdiode und bewirkt reduzierte Schaltverluste. [4]
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2.2.4 Schaltverhalten des SiC-MOSFET

In Abbildung 2.6 wird das Einschaltverhalten eines Si-IGBT mit einer Si Fast Recovery Di-
ode (FRD) und eines SiC-MOSFET mit einer SiC Schottky Barrier Diode (SBD) verglichen.
Die Einschalt- und Ausschaltenergie werden in den Abbildungen mit E,,, und E, s bezeich-
net. Beim Einschalten des Si-IGBT beginnt der Kollektorstrom I, zu steigen, sobald die Gate-
Emitter Spannung die Schwellspannung erreicht hat. Die Kollektor-Emitter-Spannung U,
hat zu diesem Zeitpunkt anndhernd den maximalen Wert. Der Kollektorstrom I, erreicht
die maximale Stromspitze. Es kommt zu einer erh6hten Einschaltenergie E,,. In der Ab-
bildung ist dieser Effekt durch einen strichlierten Kreis dargestellt. Das Einschaltverhalten
des SiC-MOSFETs zeigt einen viel geringeren Recovery Strom, wodurch sich die Schaltver-
luste stark verringern und ein héherer Wirkungsgrad erreicht werden kann. Bei steigender
Temperatur vergroflert sich der Recovery Strom des Si-IGBT zusitzlich. Der SiC-MOSFET
hingegen zeigt eine viel geringere Temperaturabhdngigkeit. [4]

Si-IGBT+FRD SiC-MOSFET+SBD
: (SCH2080KE).__
100Rs™"" " 100ns i
Vge (5V/div) : Vgs(5V/div)
Ic (.5Ndi;l) o
ST 1d (SAdv) |
Eon=498.4uJ . Eon=331ul

]' : *includes diode recovery loss : 3 .
: v : *includes diode recovery loss

L Vee (100V/div) Vds (100V/div)

~5conn
[ e w mm

Abbildung 2.6: Einschaltvorgang im Vergleich mit Si-IGBT und SiC-MOSFET. [4]

Die Abbildung 2.7 zeigt das Ausschaltverhalten der beiden Vergleichsventile. Hier wird
mit einem strichlierten Kreis der Schweifstrom des Si-IGBT markiert. Durch den lang an-
dauernden Stromabbau steigen die Ausschaltverluste stark an. Ein Vergleich zeigt acht mal
hohere Ausschaltenergien beim Si-IGBT als beim SiC-MOSFET. Durch die hohe Ausschal-
tenergie beim IGBT in Folge des Schweifstroms steigen die Ausschaltverluste bei hoherer
Schaltfrequenz stark an und somit auch die Sperrschichttemperatur T; des Chips. Dadurch
sind IGBTs nur bis Schaltfrequenzen von typisch 20kHz einsetzbar. Fiir SiC-MOSFETs sind
Schaltfrequenzen von 50kHz und hoher moglich. [4]

Si-IGBT+FRD SiC-MOSFET+SBD
(SCH2080KE)
: 100ns [ 100ns ™
Vge (5V/div) : — Vgs (5V/div) e
Ic (5A/div) JI‘IH"L"'.WWNHJ Vee (100Yld|v) . 1d (5A/div) Vds (100V/div)
. _ T ST ]
j :
|| Eoff=890.2uJ
BEF (SN0 . U6 TS RSN RS NS Eoff=109uJ
) ; H
«M’*wrr.“’"n.\uvwwwﬂ“"“‘;

oot o 3] EET

Abbildung 2.7: Ausschaltvorgang im Vergleich mit Si-IGBT und SiC-MOSFET.[4]




Kapitel 3

Entwurf des 3-phasigen Umrichters

Im vorherigen Kapitel wurden die theoretischen Grundlagen von SiC-Halbleitern erortert.
Dabei hat sich gezeigt, dass SiC-MOSFETs beeindruckende Vorteile gegentiber Si-MOSFETs
oder IGBTs zeigen. Die Schaltfrequenzen kénnen drastisch erh6ht und dadurch die Bau-
grole der Filterinduktivitdt am Ausgang merklich reduziert werden. Deutlich reduzierte
Schaltverluste und ein kleinerer Leitwiderstand bei hoher Durchbruchspannung fiihren zu
geringerer Verlustleistung und demnach zu einer reduzierten Anforderung an das Kiihlsys-
tem. In der Entwicklung wird bereits an SiC-MOSFETs mit Durchbruchspannungen von bis
zu 15kV [11] gearbeitet.

In diesem Kapitel wird die Entwicklung und der Aufbau des 3-phasigen Umrichtes (Kon-
verters) auf SiC Basis vorgestellt. Mit den Kennbuchstaben R, S und T werden die einzelnen
Phasen des Konverters bezeichnet. Unterteilen ladsst sich der Aufbau in eine Leistungsein-
heit und in eine Steuereinheit fiir die Gateansteuerung der SiC-MOSFETs.

Die Leistungseinheit besteht aus der Leistungsplatine, der Filtereinheit und der Kiihl-
einheit. Die Leistungsplatine wird durch drei Halbbriickenzweige realisiert. Jeder einzel-
ne Briickenzweig besteht aus zwei SiC-MOSFETs die in weiterer Folge mit Highside (HS)
MOSFET und Lowside (LS) MOSFET bezeichnet werden. Die Ausgangsstrome Iy, Is und
It werden durch die Filterinduktivitdten Lg, Ls und Lt geglattet. Abbildung 3.1 zeigt das
Ersatzschaltbild der Leistungsplatine. Die Phasen S und T werden nur schematisch darge-
stellt und besitzen den gleichen Aufbau wie die Phase R. Die Kiihlung der Leistungspla-
tine erfolgt iiber einen extrudierten Kiihlkoérper welcher iiber eine elektrisch isolierende
Wirmeleitfolie direkten thermischen Kontakt mit den SiC-MOSFETs hat. Zur Verbesserung
der Wérmeableitung wird ein externer Axialliifter verwendet.

Die Ansteuerung erfolgt durch einen Gatetreiber, wobei jede einzelne Phase unabhingig
voneinander gesteuert werden kann. Mittels Pulsweitenmodulation (PWM) wird das Steu-
ersignal durch einen PWM-Generator vorgegeben. In Kapitel 5 wird der Konverter durch
eine Stromregeleinheit erweitert.

10



KAPITEL 3. ENTWURF DES 3-PHASIGEN UMRICHTERS

- S
3xCoyt Rsym,out
3xC
RHS UiR(t) out—_ Rsym,out
i
LR Lv\/\/\/'l
iLR(t) LEMpg Rsym,out
3xCout [
TR’LS Rsym,out
luO(t) 3xcout [
...................................................................................... IR,outY ’
UR,out US,out

Abbildung 3.1: Blockschaltbild der Leistungsplatine.

3.1 Charakteristik des SiC-MOSFETs C2M0080120D

| Symbol | Parameter Wert | Einheit |

Ugs Br Drain-Source Durchbruchspannung 1200 1%
Ugs empfohlene Gate-Source Spannung -5/+20 %
Ugs,max maximale Gate-Source Spannung -10/+25 %4
I kontinuierlicher Drain-Source Strom @ 25°C 36 A
U Gate-Source Schwellspannung 2.6 Vv
g Transkonduktanz 8.1 S

Ris on Drain-Source Leitwiderstand 80 mQ)
Usg Reverse-Dioden Flussspannung 3.3 Vv
E,, Einschaltenergie 265 uJ
Eory Ausschaltenergie 135 ul
Pios maximal mdégliche Verluste im MOSFET 192 144
T; Sperrschicht Temperaturbereich -55+150 °C

Rypjc | Thermischer Widerstand von der Sperrschicht zum Gehause 0.6 K/W

Ripja | Thermischer Widerstand von der Sperrschicht zur Umgebung 40 K/W

Tabelle 3.1: Charakteristik des SIC-MOSFET C2M0080120D. [12]

Der Konverter wird mit SiC-MOSFETs der 2. Generation in einem TO-247-3 Package von
der Firma CREE Inc. aufgebaut. Die Kenndaten und Eigenschaften dieses Halbleiterbauteils
vom Typ C2M0080120D koénnen aus dem Datenblatt [12] entnommen werden. Die wich-
tigsten charakteristischen Eigenschaften sind in Tabelle 3.1 zusammengefasst.

Der Leitwiderstand Ry o, = 80m() aus der Tabelle 3.1 beschreibt den typischen Wert bei
Ugs = 20V und bei einem Drain-Source Strom von I = 20A. Eine Abweichung von diesem
Wert zeigt sich bei Verdnderung des Drain-Source Stroms oder der Sperrschichttemperatur.
Abbildung 3.2 und 3.3 stellen die Verldufe des Leitwiderstands dar. Ebenfalls zu erkennen
ist in Abbildung 3.3 der erhéhte Leitwiderstand bei niedriger Ug,. Daraus resultieren grofie
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Leitverluste und somit ein geringer Wirkungsgrad. Dieser Effekt wurde in Kapitel 2.2.2 be-

reits erldutert.
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Abbildung 3.2: Leitwiderstand als Funktion des Drain-Source Stroms. [12]
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Abbildung 3.3: Leitwiderstand als Funktion der Sperrschichttemperatur. [12]

Der nicht lineare Verlauf der Schaltenergie des verwendeten SiC-MOSFETs ist als Funk-
tion des Drain-Source Stroms aus Abbildung 3.4 bei einer Zwischenkreisspannung von

800V ersichtlich.

In Kapitel 2.2.4 ist die geringe Abhédngigkeit der Schaltverluste von der Temperatur be-
reits erwdhnt worden. Das aus dem Datenblatt entnommene Diagramm (Abbildung 3.5)
untermauert die niedrige Temperaturabhangigkeit fiir den verwendeten SiC-MOSFET vom
Typ C2M0080120D. Es zeigt den Verlauf der Sperrschichttemperatur in einem Betriebs-
bereich von —50°C bis 150°C. Interessant ist, dass die Schaltverluste fiir steigende Sperr-
schichttemperatur nicht ansteigen, sondern sogar geringfiigig abnehmen.
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Abbildung 3.4: Verlauf der Schaltenergie als Funktion des Drain-Source Stroms. [12]
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Abbildung 3.5: Verdnderung der Schaltenergie mit der Sperrschicht Temperatur. [12]

3.2 Leistungsplatine

Aus dem Ersatzschaltbild in Abbildung 3.1 ist zu erkennen, dass die Ankopplung der Zwi-
schenkreisspannung U, an die SiC-MOSFETs tiber die Anschlusspins POS und NEG erfolgt.
Dadurch wird erreicht, dass die Spannung u(t) am Ausgang der MOSFETs, je nach Polaritét
des Steuersignals des Gatetreibers, Werte von 0V oder U,; annimmt und dementsprechend
ein rechteckformiger Spannungsverlauf entsteht. Die Ausgangsspannungen der einzelnen
Briickenzweige Ug s 1,4+ Werden durch die Ausgangskondensatoren C,,; auf den Span-

nungsmittelwert von u(t) gehalten und ergeben sich in Abhdngigkeit des Tastverhéltnisses
0 ndherungsweise nach

Urs,T,out = Upavg = 0+ Uy (3.1)
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In dieser Konfiguration bzw. Definition kann die Ausgangsspannung des Konverters nur
positive Werte annehmen. Je nach Anwendung ist es aber auch notwendig eine negative
Ausgangsspannung zur Verfiigung zu stellen. Dies kann durch den zusatzlichen Anschluss-
pin MID erzielt werden indem die Zwischenkreisspannung U,; vom Anschlusspin NEG und
POS zum Mittelspannungsanschluss MID gefiihrt wird. Dabei liegt MID auf dem Massenpo-
tential. Die Spannung u(t), bezogen auf das Massenpotential, pendelt nun rechteckférmig
zwischen +U,;/2. Bei einem Tastverhdltnis 0 < 6 < 0.5 liegt der Spannungsmittelwert un-
ter 0V und dementsprechend ist die Ausgangsspannung negativ. Bei den Messungen und
der Charakterisierung des Konverters in den nachfolgenden Kapiteln erfolgt der Anschluss
des Zwischenkreises nach Abbildung 3.1. Es sind somit nur positive Ausgangsspannungen
moglich. Der Strom durch die Induktivitdten wird durch die Stromwandler LEMpg s 1 ge-
messen.

Das Layout fiir die Leistungsplatine wurde mit dem Programm Sprint-Layout 6.0 erstellt.
Beim Entwurf ist darauf geachtet worden, dass die parasitire Zwischenkreisinduktivitait
Ly ., moglichst klein gehalten wird. Die im Ersatzschaltbild (Abbildung 3.1) schraffierte
Flache entspricht dieser Zwischenkreisinduktivitat. Durch konstruktive Mafinahmen, die
in Abbildung 3.6 illustriert sind, kann ein minimales L, ,; erreicht werden. Durch die grof3-
flachige Anordnung der negativen Potentialfliche (Kupferschicht) an der Oberseite der Pla-
tine und die positive Potentialfliche an der Unterseite werden die zwei Fldchen moglichst
nahe aneinander gefiihrt (Bandleitung) und sind durch die Dicke der Platine (d = 1.5mm )
voneinander isoliert. Die Gleichung

d-l
Lo ok = B (3.2)

gibt allgemein die Induktivitdt einer Bandleitungsanordnung an.

Abbildung 3.7 zeigt den fertigen Aufbau der Leistungsplatine. Die Ringkernspulen zur
Stromglattung sind in dieser Abbildung nicht angeschlossen und nur schematisch darge-
stellt.

3.2.1 Dimensionierung des Ausgangsfilters

Fiir die Dimensionierung des Ausgangsfilters wird das Ersatzschaltbild aus Abbildung 3.8
herangezogen. Gezeigt ist eine Halbbriicke des Konverters mit der Filterinduktivitdt L und
der Ausgangsfilterkapazitdt C. Die in diesem Abschnitt bestimmten Filterbauelemente wer-
den bei jedem der drei Halbbriicken des Konverters eingesetzt.

Die SiC-MOSFETs der Halbbriicke werden bei Schaltfrequenzen f von bis zu 100kHz
betrieben. Dadurch entsteht direkt am Ausgang der Halbbriicke eine rechteckférmige Span-
nung u(¢) mit einer Frequenz von 100kHz. Beim direkten Anlegen einer idealen ohmschen
Last wiirde der Ausgangsstrom I,,,; dieser Spannung folgen. Um den gewtinschten Gleich-
strom und die benétigte Gleichspannung am Ausgang der Halbbriicke zu erhalten, wird die
Filterinduktivitdt L und der Filterkondensator C benétigt. Dabei dient L zur Stromglédttung.
Da eine ideale Stromglattung eine gegen unendlich gehende Induktivitadt voraussetzt, ist bei
einer realen Induktivitat der Spulenstrom i;(t) mit einem Stromrippel versehen. Der Filter-
kondensator soll diesen Rippelstrom aufnehmen und so fiir einen idealerweise rippelfreien
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Durchkontaktierung Kupferschicht Oberseite
zur Unterseite ,

Platine

UT,out US,out UR,out

Abbildung 3.7: Aufbau der Leistungsplatine.

izk(t)

Ths J,':
o H
L ir(t) Iy Last
Uzk ) /a4 Vo Vo N N D

ur(f)

Tis J:: uO(t) = Uout

1-6 —H C

Y

Abbildung 3.8: Ersatzschaltbild zur Dimensionierung der Filtereinrichtung.
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Laststrom I,,,,; sorgen.

Die an der Spule anliegende Spannung u; wird aus dem Ersatzschaltbild durch folgende
Maschengleichung bestimmt:

ur(t) = uo(t) = Uous- (3.3)

Der Zusammenhang zwischen der magnetischen Flussdichte B(f) und der magnetischen
Feldstarke H(t) wird tiber die Materialgleichung

B(t) = popr - H(t) = p- H(t) (3.4)

hergestellt. Das Kernmaterial aus dem die Ringspule aufgebaut ist, bestimmt die relati-
ve Permeabilitdt y,. Unter der Vereinfachung, dass der magnetische Fluss ®(t) senkrecht
durch ein nicht gekriimmtes, orientiertes Flichenstiick tritt und es sich um ein homogenes
Feld handelt, errechnet sich der magnetische Fluss aus dem Produkt der Flache A und der
Flussdichte B(t):

®(t) = B(t)- A. (3.5)

Durch die zeitliche Anderung des magnetischen Verkettungsflusses @, (t) im Kern der Spu-
le entsteht an den nicht kurzgeschlossenen Spulenwicklungen eine elektrische Spannung
uy (t). Dieser Sachverhalt ldsst sich durch das Induktionsgesetz nach

T
1y (t) = dq;”t(t) _N. % _N -A-% = B(t) = ﬁfo uy (Hdt (3.6)

mathematisch anschreiben. Der Verkettungsfluss @, (t) beschreibt den gesamten Fluss in
der Wicklung und ist das Produkt aus der Anzahl der Windungen N und dem Fluss ®(t),
welcher durch eine Windung erzeugt wird. Der Durchflutungssatz ergibt sich unter Anwen-
dung der Materialgleichung 3.4 fiir einen konstanten Gleichstromanteil I} ;,, = Iy, in der
Spule zu

M_ (3.7)

N 'IL,avg =H-Ip, =

Fiir die Dimensionierung der Filterinduktivitat ist vor allem die zu erwartende maxi-

male Flussdichte B,,,, im Spulenkern ausschlaggebend. In Abbildung 3.9 ist der stationare

Verlauf der Flussdichte B(t) im Tiefsetzer dargestellt. Aus dem Datenblatt des verwendeten
Kernmaterials kann der Wert der Sittigungsflussdichte B,,; entnommen werden.

—Yout T

Abbildung 3.9: Verlauf der Flussdichte in der Filterinduktivitat.
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Aus dem Induktionsgesetz 3.6 wird die Flussdichte B(t) bestimmt. Wie aus Abbildung
3.9 erkennbar ist die an der Spule angelegte Spannung u; (t) im Zeitbereich T = 0 bis t =0T
konstant und es ergibt sich der Rippel der magnetischen Flussdichte AB nach

1 Up-oT
AB=—— (U —Uyyy)-0T = . 3.8
N 'A ( zk Out) N 'A ( )
Up

Der maximale Wert von AB wird bei einem Tastverhaltnis von 6 = 0.5 erreicht, da in die-

sem Fall die Spannungszeitfliche fObT uy (t)dt maximal wird und somit auch das daraus ab-
geleitete Produkt Uy - 0T. Aus dem Durchflutungssatz 3.7 lasst sich der Gleichanteil der
magnetischen Flussdichte

_ N 'IL,avg

Bavg - “Ho - Hr (3-9)

lFe
berechnen. Der maximale auftretende Wert der Flussdichte B,,,, darf den Sattigungswert
B, nicht iiberschreiten. Unter Beriicksichtigung eines kurzzeitigen Uberstroms in Héhe
des dreifachen Nennstroms (7A) wird fiir die Auslegung der Filterspule folgende Bedingung
geltend:

AB
2
Als Filterinduktivitdt wird eine Ringkernspule mit einem Eisenpulverkern (Material Num-
mer -14) von Micrometals verwendet. Dieses Kernmaterial zeichnet sich durch eine niedrige
Permeabilitdtszahl von p, = 14 und geringen Eisenkernverlusten aus. Die Induktivitéit einer

Ringkernspule ldsst sich ndherungsweise nach

Bsgt > Bypax = — + 3+ Bayg = B+3 - Byyg. (3.10)

A
p=n2.22 (3.11)
lFe

errechnen. Die Lange [, beschreibt die mittlere magnetische Lange im Eisenkern. Der Strom-
rippel in AI; wird durch die Induktivitdt L bestimmt und kann unter einer linearen Appro-
ximation des Rippels aus

dip(t) Al Up-oT

o L oAM=

U =L (3.12)

bestimmt werden.

Um einen hohen Wirkungsgrad des Tiefsetzers und in weiterer Folge des gesamten Kon-
verters zu erreichen, miissen die Verluste in der Spule gering gehalten werden. Verantwort-
lich fiir die Verluste sind zum einen die Eisenverluste Pr,, welche sich aus den Hysteresever-
lusten und den Wirbelstromverlusten zusammensetzen und zum anderen die Kupferverlus-
te Pc,, in der Wicklung der Spule.[8][20]

Die Abbildung 3.10 zeigt die Hysterese eines magnetisierbaren Materials anhand einer
B-H Kurve. Der lineare Zusammenhang zwischen der magnetischen Flussdichte B(¢) und
der magnetischen Feldstdrke H(t) ist durch die Materialgleichung gegeben und stellt eine
Approximation dar, welche nur bei hinreichend groflem Abstand zur Sittigung Giiltigkeit
hat. Unter realen Verhiltnissen wird die Hysterese wihrend einer Periodendauer T ein-
mal durchlaufen. In der Abbildung ist der Verlauf der realen und idealen magnetischen
Flussdichte B(t) in der Ringkernspule schematisch auf die Hysterese iibertragen worden.
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Die eingeschlossene Fliche des realen Verlaufs in der B-H Kurve entspricht der benétigten
Energie um die weiss’schen Bezirke im Kernmaterial wihrend einer Periodendauer T =
1/f vollstindig zurtick in die Ausgangslage zu drehen und so eine vollstindige Umma-
gnetisierung zu erhalten. Diese Energie wird in Warme umgewandelt und entspricht dem
naherungsweise linear zu f abhidngigen Hystereseverlusten im Eisenkern.[2]

Abbildung 3.10: Hystereseverluste durch Ummagnetisierung im Eisenkern.

Wirbelstromverluste entstehen durch den sich zeitlich dndernden Fluss ® im Eisenkern
der Spule und steigen naherungsweise quadratisch mit der Frequenz. Durch das Induk-
tionsgesetz werden Wirbelstrome in den elektrisch leitfdhigen Eisenkern injiziert, welche
dort geschlossene Leiterschleifen bilden. Diese stromdurchflossenen Leiterschleifen erzeu-
gen Wirme und bilden somit die Wirbelstromverluste im Eisenkern. Um diesen Effekt zu
reduzieren muss die Ausbreitung der Wirbelstrome im Eisen reduziert werden. Dies ge-
schieht beispielsweise durch Isolationsflichen im Eisenkern, wie es beim klassischen Trans-
formator durch Aufbau des Eisenkerns mit gegeneinander isolierten diinnen Dynamoble-
chen geschieht. Eisenpulverkerne werden durch pressen einer Pulvermischung aus bei-
spielsweise Carbonyleisenpulver oder Molypermalloypulver und einem nichtmagnetischen
und nichtleitenden Material hergestellt. Dabei entsteht die notwendige Isolierung zwischen
den leitfdhigen Partikeln. Eine Reduktion der Kernverluste und eine Verringerung der re-
lativen Permeabilitdt ist die Folge. Es sind unterschiedliche Zusammensetzungen der Pul-
verkernmaterialien kommerziell erhéltlich, wie zum Beispiel Sendust, AmoFlux, MPP, oder
das verwendete Kernmaterial —14 von der Firma Micrometals.|[8]

Eine Abschatzung der Eisenverluste ist durch

PCOTE f B\
= (<L) (=—)F. (3.13)
P"ef fref Bref

moglich. Diese Gleichung ist als Steinmetzgleichung bekannt, wobei die Materialparameter
a und $ ndherungsweise aus dem Datenblatt bestimmt werden kénnen. Die Eisenverluste
P.,,. entsprechen dem Zeitmittelwert der Verluste bezogen auf das Einheitsvolumen.[3] Fiir
die Bestimmung von a und g wird in einem ersten Schritt ein Referenzpunkt mit der Fre-
quenz f,.r und der Flussdichte Eef festgelegt und aus dem Datenblatt die Verluste P, er-
mittelt. Durch Variation der GréBen B und f um den Referenzpunkt, werden anschliefend
die zugehorigen Eisenverluste aus dem Datenblatt entnommen. Mit Hilfe der erhaltenen
Wertepaare (P.ye, f E) und Gleichung 3.13 kénnen nun die unbekannten Parameter & und
p tiir den betrachteten Bereich ndherungsweise ermittelt werden.

Wie aus Gleichung 3.8 ersichtlich, hat eine Frequenzdnderung f = 1/T einen indirekt pro-
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portionalen Einfluss auf den Wechselanteil der magnetischen Flussdichte AB. Unter der An-
nahme, dass a < B ist fiihrt eine Erh6hung der Schaltfrequenz zu einer Reduzierung des
Wechselanteils der Flussdichte und in Folge dessen zu einer Abnahme der Eisenverluste.
Zur Bestimmung der gesamten Kupferverluste P, der Spule werden die Gleichstromver-
luste Pc;, pc und die Verluste aufgrund des Wechselstromanteils P, 4¢ getrennt betrachtet.
Aufgrund des Skineffekts sorgen die hochfrequenten Stromanteile fiir eine Verringerung
der Stromdichte im Inneren und eine Steigerung der Stromdichte am Rand des Leiters.
Unter vereinfachter Darstellung der physikalischen Verhiltnisse flief3t der Strom nur am
duleren Rand des Leiters und reduziert somit den effektiv nutzbaren Kupferleitungsquer-
schnitt Ay .¢¢. Es kommt zu einer Erh6hung des Leitungswiderstands Ry sk, und der Leit-
verluste P, ac. Die Eindringtiefe des Stroms in den Leiter wird durch 6, angegeben und
kann fiir Kupfer wie folgt berechnet werden:

1
Sskin = | ————— 3.14)
skin VCu'n'f'ﬂO (

mit y¢, = 5.76-107 A/(Vm) als spezifische Leitfahigkeit von Kupfer. Der reduzierte effektive
Querschnitt ergibt sich aus:

Ay — 2+ Sgin)? - T0
Aw,eff:Aw—( w 45" . (3.15)

Aus den jeweiligen Kupferquerschnitten A, s und A, werden mit

lw es
Reyspin = —282 (3.16)
o YCu 'Aw,eff
und mit ]
R, = —282 (3.17)
cu YCu 'Aw

die Leitwiderstinde R¢,, skiy, und R¢, berechnet. Zur Berechnung der Kupferverluste P,
wird der Gleichstromanteil durch die Spule I} ;,, und der Effektivwert des dreieckférmigen
Wechselstroms Iy ¢ s mit einer Stromspitze von Al}/2 bendtigt:

I L. AL
I AC,rms = 7, ir,ac(t) dt:ﬁ- (3.18)

Daraus ergeben sich die Gesamtkupferverluste P¢,, aus der Summe der Wechsel- und Gleich-
verluste in der Spule zu:

_ _ 12 2
Pey = Pey,pc + Peu,ac = I qyg * Reuw + 11 ac rms - Reu,skin- (3.19)

Anmerkung: Die hier gegebene Betrachtung ausschlieflich des Skin-Effektes vernachléssigt
den Proximity-Effekt was durch die beabsichtigte Ausfiihrung der Spule mit einer einlagi-
gen Wicklung zuléssig ist.

Micrometals Ringkernspule: Fiir die Filterinduktivitdt wird der einlagig bewickelte Ei-
senpulverkern T184-14 verwendet. Durch den doppelt gestapelten Kern wird die Quer-
schnittsfliche erhoht. Die festgelegten Parameter fiir die Berechnung sowie die aus dem
Datenblatt [20] entnommenen Eigenschaften und die Abmessungen des Eisenpulverkerns
sind in der Tabelle 3.2 zusammengefasst.
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| Symbol | Parameter Wert | Einheit |
Lout = ILavg Ausgangsstrom 7 A
0 Tastverhdltnis 0.5
Uk Zwischenkreisspannung 400 \%
Ur Spannung an der Spule +200 \%
f=1T Schaltfrequenz 100 kHz
YCu spezifische Leitfdhigkeit von Kupfer bei 23°C 5.76-107 A/(Vm)
Ho magnetische Feldkonstante 4-70-1077 N/A?
Yy relative Permeabilitdt vom T184-14 Eisenpulverkern 14
Bgas Sattigungsflussdichte 1.5 T
Op Auflendurchmesser des Kerns 46.7 mm
Ip Innendurchmesser des Kerns 24.1 mm
H; Hohe des Kerns 2-18 mm
Vv Volumen des Kerns 2-21 cm’
Ige mittlere magnetische Kernlidnge 0.112 m
A Kernquerschnittflache 2-1.88-107% m?
Ay Querschnitt des Wicklungsdraht 0.8 mm?
dy Durchmesser des Wicklungsdraht 1 mm
Ly N geschatzte Lange des Wicklungdrahtes pro Windung 0.097 m
N gewdhlte Windungszahl der Wicklung 59
Lw,ges Lange des gesamten Wicklungsdrahtes N - [, iy 5.8 m

Tabelle 3.2: Parameter und Eigenschaften des Pulvereisenkerns T184-14. [20]

Die Berechnungen erfolgen nach den in Tabelle 3.2 angegebenen Werten und den zuvor
erlauterten Gleichungen. Die Ergebnisse sind unter Angabe der verwendeten Gleichungen
in der Tabelle 3.3 zusammengefasst. Es gilt zu beachten, dass sich der errechnete Kupferwi-
derstand auf eine Temperatur von 23°C bezieht. Erhoht sich die Temperatur in der Spule,
steigt der Kupferwiderstand und demnach auch die Kupferverluste. Die Eisenverluste Pg,
konnten fiir den Eisenpulverkern von Micrometals mit einer modifizierten Steinmetzglei-
chung aus dem Datenblatt des Herstellers [20] oder mit der von Micrometals zur Verfiigung
gestellten Micrometals Inductor Designe Software [21] ermittelt werden. Es ist aus der modifi-
zierten Steinmetzgleichung im Datenblatt [20] erkennbar, dass die Eisenverluste bei gleich-
bleibender Spannung und Erhéhung der Frequenz f fiir den T184-14 sinken.

Einen Vergleich der maximalen Flussdichte Bz, = 217.5mT mit der Sattigungsflussdichte
des Kerns B, ~ 1.5T zeigt, dass die Sittigung trotz dreifach angenommenen Uberstroms
nicht erreicht wurde und die Bedingung 3.10 erfullt ist.

Ringkernspule aus Sendust: In Kapitel 4 wird die Performance des Umrichters anhand
von Messungen bestimmt. Im Zuge dessen soll auch der Wirkungsgrad ermittelt werden.
Als Filterinduktivitdt wird die oben vorgestellte Ringkernspule mit zwei aufeinander ge-
stapelten T184-14 Eisenpulverkernen von Micrometals verwendet. Mit dem Ziel den Wir-
kungsgrad steigern zu konnen, wird als Alternative eine Filterinduktivitdt aus dem Kernma-
terial Sendust verwendet. Die Wirkungsgradmessungen werden mit beiden Ringkernspulen
durchgefiihrt und miteinander verglichen.

Wird eine Ringkernspule mit Sendustkern und eine mit Eisenpulverkern unter glei-
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| Symbol | Parameter | Wert | Einheit |
AB Rippel der magnetischen Flussdichte B (GI. 3.8) 45 mT
Bavg Gleichanteil der magnetischen Flussdichte (Gl. 3.9) 65 mT
B,ux Maximal auftretende magnetische Flussdichte (Gl. 3.10) 217.5 mT
L Induktivitdt der Ringkernspule (GI. 3.11) 200 uH
Al Stromrippel des Spulenstroms (Gl. 3.12) 5 A
Rey skin | AC-Leitwiderstand bei 23°C und f = 100kHz (Gl. 3.14 - 3.16) 187 mQ)
Rey Kupfergleichstromwiderstand bei 23°C (Gl. 3.17) 123 mQ)
It ac,rms | Effektivwert des Stromwechselanteils durch die Spule (GIl. 3.18) | 1.44 A
Peupc Kupferverluste durch Gleichstromanteil (Gl. 3.19) 6.03 4%
Peu.ac Kupferverluste durch Wechselstromanteil (GI. 3.19) 0.39 W
Pc, gesamte Kupferverluste (Gl. 3.19) 6.42 W
Pr, Eisenverluste aus [21] 2.6 W

Tabelle 3.3: Berechnungsergebnisse der Spulendimensionierung.

chen Bedingungen verglichen, zeigt sich, dass die Eisenverluste Pr, im Sendustkern deutlich
niedriger sind, allerdings geringere Sdttigungsstromwerte aufweisen. Sendustkerne sind ab
einem p, von 26 erhiltlich.[22]

Die verwendete Induktivitdt mit Sendustkern besitzt ein dhnliches Volumen wie der 2-
fach gestapelte Eisenpulverkern von Micrometals. Im Gegensatz dazu wird der Kern nicht
gestapelt verwendet wodurch sich die Querschnittsfliche A verringert. Die Induktivitadt L
der beiden Spulen ergeben anndhernd die gleichen Werte. In Tabelle 3.4 werden die beiden
verwendeten Filterinduktivitdten gegentibergestellt.

| Symbol [ T184-14 | Sendust |
1 14 60
N 59 39
A 2-1.88-107%m? | 2.29-10%*m?
L 200uH 200uH
N-A 222-107%m? | 179-10*m?

Tabelle 3.4: Vergleich Sendust mit T184-14.

Durch der hohere relative Permeabilitdt p, bei Sendust kann bei gleicher Induktivitit L
die Anzahl der Windungen N = 39 reduziert werden (vergleiche dazu GI. 3.11). Dadurch
kann der Querschnitt des Wicklungsdrahtes A,, erhoht werden. Da der Sendustkern die
halbe Querschnittsfliche zum T184-18 besitzt, reduziert sich des Weiteren auch die Lange
des Wicklungsdrahtes [,,. Die Folge ist ein geringerer Kupferwiderstand (Gleichung 3.14 bis
Gleichung 3.17 ) und demnach auch eine Reduktion der Kupferverluste (Gleichung 3.19).

Ein Blick auf Gleichung 3.8 zeigt allerdings, dass das Produkt N - A beim Sendustkern
kleiner ist als beim Eisenpulverkern. Dadurch steigt der zu erwartende Rippel der magneti-
schen Flussdichte AB und die Eisenverluste erhohen sich. Aufgrund der gréfieren relativen
Permeabilitét p, ist ebenfalls mit einer Steigerung von B, zu rechnen (Gleichung 3.9). So-
mit ergibt sich bei anndhernd gleichen Bedingungen eine hhere maximale Flussdichte B,,,,,
im Sendustkern.
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Dimensionierung der Ausgangskondensatoren: Der Ausgangsfilterkondensator C soll
den Stromrippel, der durch die Filterinduktivitit entsteht, aufnehmen kénnen und so einen
moglichen rippelfreien Ausgangsstrom I,,, gewéhrleisten. Die Frequenz des Stromrippels
entspricht der Schaltfrequenz f und liegt im Bereich von 60kHz bis 120kHz. Diese hoch-
frequenten Anteile im Strom sollen durch den Ausgangsfilter blockiert werden. Mit der In-
duktivitdt L und dem Ausgangsfilterkondensator C ergibt sich die LC-Filtergrenzfrequenz

fg’LC zZu:

1

m. (3.20)

fg,LC =

Der Filterkondensator setzt sich aus insgesamt zwolf Kondensatoren pro Halbbrticke zu-
sammen. Die Aufteilung von C,,; ist im Ersatzschaltbild 3.1 erkennbar. Verwendet wurden
Kondensatoren der Firma KEMET mit einer Kapazitdt von jeweils C,,; = 330nF und einer
Nenngleichspannung von 500V (Datenblatt [19]). Durch die jeweils zwei seriell angeordne-
ten Kondensatoren wird die maximal mégliche Ausgangsspannung U,,; auf 1kV gesteigert.
Der Rippelstrom teilt sich auf die parallel liegenden Kondensatoren auf. Zur gleichmifligen
Aufteilung der Spannungen an den Kondensatoren werden die Symmetriewiderstidnde
Rsym,out = 470k() verwendet. Die maximalen Verluste an den Symmetriewiderstinden pro
Halbbriicke errechnen sich aus:

(500V)?

Pv'Rsym,out =4- 470 - 103 =2.13W. (321)

Die gesamte wirksame Filterkapazitidt C ergibt sich nach

330nF -3

C=2
2

=990nF (3.22)
zu 990nF.

Mit dem Wert der Induktivitdt L = 200uF und der gesamten Kapazitit C = 990nF kann
die Filtergrenzfrequenz nach Gleichung 3.20 zu f, ;¢ = 11.3kHz berechnet werden. Diese
liegt deutlich unter der Schaltfrequenz des Konverters und sorgt fiir die notwendige Aus-
gangsstromfilterung.

3.2.2 Dimensionierung des Zwischenkreises

Um eine Rickkopplung von Wechselstromanteilen durch den Zwischenkreisstrom i,x(t)
zum Eingang des Konverters zu verhindern werden die Zwischenkreiskondensatoren C,,
benétigt. Die Elektrolytkondensatoren des Zwischenkreises liefern die bendtigten Wechsel-
stromanteile fiir den Zwischenkreisstrom i, (t) durch den Kondensatorstrom i.(¢). In der
Dimensionierung ist darauf zu achten, dass der durch das Schaltverhalten der MOSFETs
entstehende Rippelstrom den im Datenblatt der Elektrolytkondensatoren angegebenen Ma-
ximalwert nicht tiberschreitet. Flir den Aufbau wurden Elektrolykondensatoren der Firma
Panasonic [18] mit 400V Nennspannung und einer Kapazitit von C,j;, = 100uF verwendet.

Strombelastbarkeit der Zwischenkreiskondensatoren: Zur Berechnung des Effektivwerts
des erwartenden Kondensatorstroms I ,,,,s wird die Abbildung 3.11 herangezogen. Die Sym-
metriewiderstdnde Ry, ;, werden bei der Berechnung wegen dem geringen Strom durch die
Widerstdnde vernachldssigt.
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i;k(t)
Iin izk(t) IL(wglL(t) // / IAIL
it r t
Usk + 0 6T T
Czk__ ic(t)
v
Y -1
olsT T

Abbildung 3.11: Strombelastung der Zwischenkreiskondensatoren.

Der in der Abbildung 3.11 dargestellte Stromrippel Al ldsst sich nach Gleichung 3.12
bestimmen.

Allgemein kann der Mittelwert I,,, und der Effektivwert I,,,; eines mit der Perioden-
dauer T verlaufenden Stroms nach

1 (7.
I‘”’g:TJ; i(t)dt (3.23)
und nach
1 (7T
Lps = ?L i(t)2dt (3.24)

berechnen werden. Da im stationdren Fall der Strom am Eingang des Konverters I;;,, ni-
herungsweise als reiner Gleichstrom angenommen werden kann und der Kondensatorstrom
i.(t) unter Vernachldssigung der Leckstromverluste nur eine Wechselkomponente besitzt,
wird folgende Annahme getroffen:

Lin = Linrms = Iin,avg = lzk,avg- (3.25)

Der Kondensatorstrom i.(¢) entspricht der Differenz des Eingangsstroms I;,, und des Zwi-
schenkreisstroms i,;(t). Unter Verwendung von Gleichung 3.24 und Gleichung 3.25 ergibt
sich der Effektivwert des Kondensatorstroms I, ,,,s zu:

1 (T Lt
Ic,rms = T 0 lc(t) dt= T 0 (Iin_lzk(t)) dt =
1L 2 (T L 2 2
- TJ Iindt—l,-n-ff zzk(t)dt+fj b(t2dt= I3, ~T2, (3.26)
0 0 0

12 2-Iinlik avg 2

in,rms zk,rms

Der Effektivwert des Zwischenkreisstroms I ,,,s errechnet sich nach:

1 (7 1 (T AL Al
o= | i)t =— | (T2 t+ e — —2)2dt. 3.27
zk,rms TL 1zk( ) TJ; (5T +1Lavg 2 ) ( )
und ergibt nach l6sen des Integrals:

2
12 IZ + AIL

zk,rms — ( Lavg ﬁ) -0. (3.28)
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Durch einsetzen der Gleichung 3.28 in Gleichung 3.26 kann die Berechnungsformel fiir
I. »ms angegeben werden:

2
I —\/(12 +£)-5—12 (3.29)
c,rms = Lavg ™ o in ’

Um die Strombelastbarkeit fiir einen Elektrolytkondensator gering zu halten, werden fiir
den gesamten Dreiphasen-Umrichter jeweils acht Stiick parallel geschaltet. Die geforderte
maximale Zwischenkreisspannung von 800V wird durch die serielle Anordnung von jeweils
zwei Elektrolytkondensatoren erreicht. Daraus ergeben sich insgesamt 16 Stiick Zwischen-
kreiskondensatoren fiir den Konverter. Die Gesamtkapazitdt des Zwischenkreises lasst sich

demnach aus
Celko : Celko -8 100,MF : 100:MP

C..=8. =
2k Cotto + Colko 100uF + 100uF

= 400uF (3.30)

errechnen. Durch die Parallelschaltung von insgesamt 8 Zwischenkreiskondensatoren teilt
sich der unter Gleichung 3.29 berechenbare Effektivwert des gesamten Zwischenkreiskon-
densatorstroms auf diese 8 Zweige auf. Laut dem Datenblatt ist ein effektiver Rippelstrom
von maximal 2.06A4,,,, bei einer Frequenz von 100kH?z fiir diesen Elektrolytkondensator er-
laubt. Durch Verwenden der angegebenen Parameter aus Tabelle 3.2 und Tabelle 3.3 und
mit dem durch die Naherung I;,, = 61,,; bestimmten Eingangsstrom wird nach Gleichung
3.29 der Effektivwert des Kondensatorstrom zu I ,,,; = 3.65A bestimmt. Somit wird jeder
Kondensator mit einem Achtel von I ,,,; belastet und es gilt:

Iorms  3.65A
8 8
Anmerkung: Gleichung 3.29 beschreibt die Zwischenkreisbelastung aus einem Briickenzweig.

2.06A >

= 0.456A. (3.31)

Symmetrierung der Eingangsspannung: Fiir eine symmetrische Spannungsaufteilung an

den Kondensatoren sorgen zwei 100k(Q) Widerstdnde. Die Dimensionierung wurde anhand

der Ndherung

50MQ-puF  50MQ - puF
Cpamllel 8+ Ceiko

Rsyum,in ~ = 62.5kQ = 100kQ (3.32)
vorgenommen [8]. Daraus ergibt sich durch die Symmetriewiderstdnde bei einer maximalen
Zwischenkreisspannung von U, = 800V eine gesamte Verlustleistung von insgesamt Py =
3.2W:

(U2 ) 4002

Pr, =2-P =2.—_—
K Ry in 100-103

zk Rsym,in

=2. = 3.2W. (3.33)

3.3 Kiihlkonzept

Fiir einen ordnungsgemaifien Betrieb des Konverters ist es erforderlich, dass die Sperrschicht-
temperatur der MOSFETs den maximalen Wert von Tj ,,,,, = 150°C (Tabelle 3.1) nicht tiber-
schreitet. Um die in Wérme umgesetzte Verlustleistung P, ., der 6 SiC-MOSFETs besser
abfiihren zu konnen, werden diese direkt auf einen Kiihlkorper aufgeschraubt. Die Verlust-
leistung setzt sich aus den Schaltverlusten P; und den Leitverlusten P,;; aller MOSFETs zu-
sammen. Eine Wirmeleitfolie zwischen den MOSFETs und dem Kiihlkorper soll einen bes-
seren thermischen Kontakt sowie eine elektrische Isolation gewdhrleisten. Abbildung 3.12
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zeigt die Warmeleitkette von der Sperrschicht (J) tiber das Gehduse (C) zum Kiihlkorper (H)
und schlussendlich zur Umgebung (A).

J(unction) » A(mbient)
T] TA
Rinjc Rin,cH Rin,HA
J C H A

SiC—-MOSFET Wirmeleitfolie  Kiihlkorper

Abbildung 3.12: Warmeleitkette von der Sperrschicht (Junction) zur Umgebung (Ambient).

Die Berechnung des gesamten Warmeleitwiderstandes R;;, [24] erfolgt nach

T -Ty
Riw=Renjc+ Rencn + Renma = —H— (3.34)
v,ges
Daraus ergibt sich die Sperrschichttemperatur
Ty = Py 1 ges " (Rinjc + Rupcr + Repya) + Ta- (3.35)

Fiir die genaue Berechnung werden die in der Tabelle 3.5 aufgelisteten Parameter benoétigt.
Es wird ein Kiihlkorper vom Typ SK42/150 der Firma Fischer Elektronik verwendet. Der
Wiarmewiderstand Ry, 4 ist aus dem Datenblatt [25] ersichtlich. Fiir die Warmeleitfolie
wurde ein Warmeleitwiderstand Ry, cy von 1K/W angenommen.

Die Verluste des MOSFETs werden im Kapitel 4 messtechnisch fiir den 1-phasigen Be-
trieb bestimmt. Aus den Messungen haben sich bei einem Ausgangsstrom von I,,; = 7A die
Leitverluste von Py,;; = 4.4W (Tabelle 4.8) ergeben. Die maximalen Schaltverluste liegen bei
dem selben Strom und bei einer Frequenz von 160kHz bei P, = 17.4W (Abbildung 4.19).
Die gesamten Verluste aller SIC-MOSFETs im 3-phasigen Betrieb ergeben sich in diesem
Betriebspunkt zu:

Py Tges =3 (4.4W +17.4W) = 65.4W. (3.36)
’ Symbol \ Parameter \ Wert \ Einheit ‘

Ty angenommene maximale Umgebungstemperatur 60 °C
T} max maximale Sperrschichttemperatur des MOSFET 150 °C
Rypjc | maximaler Warmewiderstand Sperrschicht zum Gehéduse | 0.65 | K/W
RipcH Wiarmewiderstand der Warmeleitfolie 1 K/W
Rinpa Wirmewiderstand des Kiihlkorpers 0.7 K/W
Py, 1 ,ges Gesamte Verluste bei I,,; = 7A und 3-phasigem Betrieb | 65.4 W

Tabelle 3.5: Parameter zur Bestimmung der Warmeableitung.

Mit den Parametern aus der Tabelle und den gesamten Verlusten P, 1 s ergibt sich aus
Gleichung 3.35 eine Sperrschichttemperatur T; von 214°C. Diese ist deutlich héher als
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die maximal erlaubte Sperrschichttemperatur von 150°C. Es ist erforderlich die Kiihlung
durch einen zusatzlichen Lifter zu unterstiitzen. Die Abbildung 3.13 zeigt eine deutliche
Erhohung der Warmeabfuhr bei steigender Beltiftungsgeschwindigkeit v. Der Parameter a
gibt den Faktor an um den sich der Warmewiderstand R;;, verbessert. Durch Einsatz eines
Liifters mit einer Beliiftungsgeschwindigkeit von v = 6m/s ergibt sich die neue Sperrschicht-
temperatur zu T; = 91°C und liegt somit im sicheren Temperaturbereich.

a 1
0,8\

0,6 ~
0,4 ~—_
0,2

0

0 1 2 3 4 5 6 vim/s]

Abbildung 3.13: Verbesserung der Wiarmeabfuhr durch Beliftung. [25]

3.4 Gatetreiberplatine

Die Ansteuerung der drei Halbbriickenzweige der Leistungsplatine erfolgt durch eine ge-
trennte Gatetreiberplatine, deren Realisierung in Abbildung 3.14 dargestellt ist. Jede ein-
zelne Halbbriicke auf der Leistungsplatine (R, S und T) besteht aus zwei SiC-MOSFETs
(T0247-Gehduse) welche durch einen eigenen Treiberbaustein vom Typ Si82394 angesteuert
werden. Die drei Treiberbausteine und die dazugehorige Treiberschaltung befinden sich auf
der Gatetreiberplatine. Mittels Jumper kann die Ansteuerung jeder Halbbriicke bei Bedarf
deaktiviert werden.

Die Platine wird mit 5V Gleichspannung versorgt. Zwei DC/DC Wandler (MEA1D-
0512DC) sorgen fiir die notwendige +12V Spannungsanpassung und in weiterer Folge fiir
die benétigte Gate-Source Spannung am SiC-MOSFET.

Die Gatetreiberplatine wird mittels Steckverbindung direkt mit der Leistungsplatine ver-
bunden. Dies ermdglicht eine nahe Anbindung zu den MOSFETs und eine kompakte Bau-
grofle (Abbildung 3.15).

Der Signal Input erfolgt iiber eine SMB-Buchse. Mit einem PWM-Generator oder tiber die
Stromregeleinheit kann das Steuersignal vorgegeben werden. Die Treiberplatine sorgt fiir
die notwendige Signalverarbeitung und erzeugt das Gate-Source Signal Uy, fiir die Steue-
rung des Lowside und Highside SiC-MOSFETs. Der vollstandige Schaltplan der Treiberpla-
tine ist aus dem Anhang dieser Arbeit zu entnehmen.
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Ansteuerung MOSFET
Highside Lowside

ot 1P S SRS

MEA1D05120C
MEA1D05120C

D153
o N

MEA1D051200
" MEA1D051200
DISY

< MEA1D0S120C

-O\‘

\ \
Signal \ DC/DC Wandler MEA1D0512DC
§5182394CD -1IS

Abbildung 3.14: Gatetreiberplatine.

3021500 LVIN

Abbildung 3.15: Steckbefestigung der Treiberplatine auf der Leistungsplatine.

3.4.1 Niederinduktive Ansteuerung der SiC-MOSFETs

Bei der Verbindung der Gateplatine mit der Leistungsplatine wird darauf geachtet, dass
die Gateplatine méglichst nahe an den SiC-MOSFETs sitzt und die Leiterschleifen zu den
SiC-MOSFETs klein gehalten werden. Somit wird erreicht, dass die parasitdre Induktivitét
L, bei der Ansteuerung das Schaltverhalten nur in einem geringen Mafe beeinflusst. Kur-
ze und eng gefiihrte Leitungswege sind bei der Entwicklung und der Positionierung der
Gateplatine von sehr grofier Bedeutung. Abbildung 3.16 zeigt das Ersatzschaltbild bei der

Ansteuerung des SiC-MOSFETs. Die parasitdre Induktivitadt L, steigt proportional mit der
Grofle der strichlierten Flache.
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Abbildung 3.16: Parasitdre Induktivitat bei der Gateansteuerung.

Der Einfluss der parasitdren Induktivitat L, auf das Schaltverhalten der SiC-MOSFETs
wird im Folgenden néher erldutert. Wie aus Abbildung 3.16 zu erkennen, bilden L, und
die Gate-Source Kapazitit C,; einen durch den Gatewiderstand R, geddmpften RCL-Serien-
schwingkreis. Die Gesamtimpedanz Z und die daraus ermittelte Resonanzfrequenz f; ergibt
sich nach den Gleichungen

Z =R+ j(wLy — ) (3.37)

wCys

und
1

2-n-w/LU‘Cgs'

Wird die parasitdre Induktivitdt klein gehalten steigt die Resonanzfrequenz und der
imaginadre Anteil der gesamten Impedanz wird kleiner. Dies fiihrt zu einer hoherfrequenten
aber reduzierten Schwingung der Gate-Source Spannung U,. Da die Gate-Source Spannung
den SiC-MOSFET steuert ist dieses Schwingverhalten auch bei der Drain-Source Spannung
Ugs ersichtlich. Der Gatewiderstand R, dient als Dimpfelement in diesem Schwingkreis.

fo= (3.38)

Die Gleichung

1
sC 1
GU, 40Uy (8) = & = TrRC i (3.39)
Ry +sL, + T 5Rghgs ¥ Lo s
g 5Cgs

gibt die Ubertragungsfunktion des RCL-Schwingkreises von der Eingangsspannung U, o
zur Gate-Source Spannung U, an. Daraus ergeben sich die zugehdrigen Sprungantworten
nach Abbildung 3.17 und 3.18. Die Bauteilwerte fiir die Auswertung der Sprungantworten
wurden willkiirlich angenommen. Es soll nur den Einfluss der parasitdren Induktivitdt auf
die Gate-Source Spannung verdeutlichen. Um den Unterschied in den Ergebnissen hervor-
zuheben wird in beiden Abbildungen die gleiche Achsenskalierung verwendet. Die rechte
Abbildung zeigt die Sprungantwort bei gleichem Gatewiderstand und gleicher Gate-Source
Kapazitat, jedoch einer um den Faktor 5 verringerten Induktivitdt im Vergleich zur linken
Abbildung. Eine Verringerung der maximalen Amplitude und die Erh6hung der Resonanz-
frequenz ist deutlich zu erkennen. Das Abklingen der Schwingung erfolgt deutlich schnel-
ler.
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2 T T T T 2 I I I I
1.75 8 1.75 |- 8
L5 | _15] |
2 Z.
o 125 a o L1251 2
gs! g
EY | Ea
£0.75 g 2075 |
< <
0.5F a 0.5 2
0.25 2 0.25 i
0 l l l l O l l l l
0 02 04 06 08 1 0 02 04 06 08 1
Zeit [s] 1077 Zeit [s] 1077
Abbildung 3.17: Sprungantwort des Abbildung 3.18: Sprungantwort bei re-
RCL-Schwingkreises. duzierter parasitdrer In-

duktivitat.

Da die Resonanzfrequenz unabhidngig vom Gatewiderstand ist, wird durch eine Erhoh-
ung des Gatewiderstands eine groflere Ddmpfung bei gleichbleibender Resonanzfrequenz
erreicht und dies fiihrt zu einer reduzierten Schwingung der Gate-Source Spannung. Dies
steht jedoch in Diskrepanz mit dem gewtinschten schnellen Schaltverhalten des SiC-MOS-
FETs, da die zeitliche Anderungsrate des Drain-Source Stroms (dI;,/dt) reduziert wird. Ein
schnelles Schaltverhalten wird durch einen kleinen Gatewiderstand erreicht. Es muss also
je nach Anwendung ein Kompromiss zwischen Schaltgeschwindigkeit und tolerierbare Sto-
rungen beim Schalten gefunden werden.

3.4.2 Beschaltung und Funktion des Gatetreiber $i8234CD-IS

Das Herzsttick des Gatetreibers ist der Treiberbaustein Si82394CD-IS von Silicon Labs. Die-
ser Baustein in SMD Ausfiihrung integriert zwei Treiber in einem Package, die jeweils eine
Isolationsspannung von 5k Vi, s aufweisen. Somit ist eine potentialgetrennte Ansteuerung
des Highside (Ausgang A) und Lowside (Ausgang B) SiC-MOSFETs mit nur einem Treiber-
chip moglich. Das Blockdiagramm ist in Abbildung 3.19 dargestellt und zeigt die Potential-
trennung durch die Isolation der Ausgdnge A und B. Abbildung 3.20 zeigt die Beschaltung
des Treiberbausteins.[16]

Der Treiberbaustein benétigt fiir den Betrieb auf der Eingangsseite (IN) eine 5V Span-
nungsversorgung zwischen den beiden Pins VDDI und GNDI.
Das Steuersignal wird direkt vom PWM-Generator oder von der Stromregeleinheit bezo-
gen. Die Signalform entspricht einem Rechtecksignal mit variierbarem Tastverhdltnis 6.
Das Highlevel des Signals liegt bei 5V und das Lowlevel bei 0V. Das RC-Tiefpassfilter
1.0rdnung am PWM-Eingangspin mit den verwendeten Filterparametern Ry = 100Q2 und
Cp = 100pF ergibt nach

1 1
frp,in = 2-7-Rp-Cp_ 2-7-100Q-100-10-12F

=15.9MHz (3.40)

eine Filterfrequenz von 15.9MHz und hat sich als sehr niitzlich zur Unterdriickung hoch-
frequenter Stérungen am PWM-Eingang erwiesen.
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Abbildung 3.19: Blockdiagramm des Si82394. [16]
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Abbildung 3.20: Beschaltung des Treiberbausteins 5i82394CD-IS.
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Um den Treiber fiir die jeweilige Halbbrticke zu deaktivieren wird der Enable-Eingang
(EN) genutzt. Mittels Jumper kann der Eingang auf das OV Potential gesetzt werden. Da-
durch wird der Ausgang fiir den Highside MOSFET (VOA) und Lowside MOSFET (VOB)
jeweils auf 0V gesetzt, unabhingig vom PWM-Eingang. Bei einem 5V Potential am EN-
Eingang arbeitet der Treiberbaustein im normalen Betriebszustand und steuert die Ausgdnge
in Abhédngigkeit vom Signaleingang.

Die Dead Time (DT) beschreibt die Verzogerung des Einschaltflanke am Ausgang des
Treiberbausteins. Dadurch wird sichergestellt, dass sich zu keinem Zeitpunkt beide SiC-
MOSFETs der Halbbrticke (Highside und Lowside MOSFET) im leitenden Zustand befinden
und dadurch die Zwischenkreisspannung kurzgeschlossen wird. Uber den Bausteineingang
DT ist die Dead Time in einem Bereich zwischen 15ns bis 200ns einstellbar. Uber den Wi-
derstand Rpr und die Kapazitdt Cpr wird die gewiinschte Einschaltverzogerung angepasst.
Die Programmierung der Dead Time (DT) ist aus dem Datenblatt [16] zu entnehmen und
erfolgt nach

DT[ns]=1.97-Rpr[kQ]+2.75 = 182ns. (3.41)

Daraus ergibt sich bei dem ausgewdhlten Widerstand von Rpp = 91k() eine Dead Ti-
me von DT = 182ns. Der Wert der Kapazitdt muss laut Datenblatt bei Cpp = 100pF liegen.
Die beiden Treiberausgange (OUT A und OUT B) benétigen jeweils eine Spannungsversor-
gung von 24V zwischen VDDA und GNDA, bzw. VDDB und GNDB und werden durch
zwei DC/DC Wandler der Firma Murata Power Solution (Typ: MEA1D0512DC [17]) zur
Verfiigung gestellt. Aus der 5V Eingangsspannung am Wandler wird eine Ausgangsspan-
nung von +12V generiert. Somit wird erreicht, dass die Versorgung der Treiberausginge A
und B von einander unabhidngig sind und eine Potentialtrennung gegentiber dem Eingang
der Treiberplatine garantiert wird.

Der Ausgang des Treibers A (VOA) und des Treibers B (VOB) wird in Abhingigkeit

vom PWM-Signal erzeugt und berticksichtigt die voreingestellte Dead Time. Das Highle-
vel liegt bei einem Potential von 24V bzw. bei 0V wenn ein Lowlevel ausgegeben wird.
Das Sourcepotential beider MOSFETs liegt auf jeweils 5V und wird auf der zum Eingang
hin potentialgetrennten Seite der beiden DC/DC Wandler erzeugt. Direkt am Treiberaus-
gang (VOA,VOB) ergibt sich nun eine Spannung von 24V —5V =19V bzw. eine Spannung
von 0V —5V = -5V gegen das jeweilige Sourcepotential von 5V. In Abbildung 3.21 sind
die Signalverldufe am Ausgang des Treiberbausteins und am Gate-Source Eingang der SiC-
MOSFETs in Abhingigkeit des vorgegebenen PWM-Signals dargestellt. Das in der Abbil-
dung rot dargestellte Signal beschreibt den Verlauf der Gate-Source Spannungen (Ug ys
und Uy s) des Highside und des Lowside MOSFETs. Mit Steckverbindungen werden die-
se Signale direkt an der Leistungsplatine und somit an den MOSFETs angelegt. Der ge-
ringfligige Spannungsabfall an den 100} Gatewiderstinden wird in der Abbildung nicht
beriicksichtigt. Die reale Gate-Source Spannung liegt geringfiligig niedriger bei ungefahr
18V und -4.5V.
Um sicher zu stellen, dass die Gate-Source Spannungen eine Maximalwert von 25V und
—10V (siehe Tabelle 3.1) nicht tiberschreiten kann, werden jeweils zwei antiseriell angeord-
nete Zener-Dioden mit einer Zenerspannung von 22V und 5.1V parallel zu einem 10kQ)
Widerstand (Rys und R;g) geschaltet. Somit ist der SiIC-MOSFET bei der Ansteuerung vor
Uberspannung geschiitzt.
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Abbildung 3.21: Ausgangssignale des Si82394CD-IS.

Als Gatewiderstinde wurden R; ;75 und R, s mit jeweils 100Q) gewéhlt. Bei einem High-
signal (24V) von VOA sperrt die Diode D1 und der gesamte Gatewiderstand ergibt sich zu
Rg = Ry s = 10Q). Bei einem Lowsignal (0V) leitet D1 und Ry s liegt parallel zu R, grs, dar-
aus ergibt sich der gesamte Gatewiderstand zu R, = Ry s || Ry, zs = 5Q2. Um den Einfluss
des Gatewiderstandes auf das Ein- und Ausschaltverhalten zu erldutern wird das Ersatz-
schaltbild in Abbildung 3.16 herangezogen. Die dargestellte parasitdre Induktivitat wird
dabei ignoriert. Der Gatestrom i, ldsst sich nach Gleichung

Upgs — Unh AUy Cu+Cys diy
; — ’ — C C . = . S 3.42

angeben. Uberschreitet die Gate-Source Spannung Ugs die Schwellspannung Ur liegt ein
vollstdndig leitfahiger Kanal zwischen Drain und Source vor und der Drain-Source Strom
izs kann als linear ansteigend betrachtet werden. Die Steilheit dieses linearen Anstiegs ist
durch g =i,/ U, bestimmt . Die dazugehdrige Kennlinie fiir den verwendeten SiC-MOSFET
ist in Abbildung 3.22 ersichtlich. [7]

Zur Analyse der Ein- und Ausschaltgeschwindigkeit wird die zeitlichen Anderung des
Drain-Source Stroms betrachtet. Diese ergibt sich aus der Gleichung 3.42 zu

dids _ g Ue,gs - Uth

dt ~ Cn+Cy Ry

Beim Einschalten ergibt sich die Spannungsdifferenz U, ¢s — Uy, = 18V — 2.6V zu 15.4V,
beim Ausschalten lédsst sich ein Wert von U, os — Uy, = —4.5V - 2.6V = 7.1V ermitteln. Diese
Differenz in den beiden Fillen fiihrt zu unterschiedlichen di;,/dt und somit zu unterschied-
lichen Ein- und Ausschaltzeiten. Durch eine Halbierung des Gatewiderstandes R, im Aus-
schaltfall ldsst sich das diys/dt dort verdoppeln und man erreicht dhnliche Schaltzeiten wie

(3.43)
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Abbildung 3.22: [;5-Ugs Kennlinie des SiC-MOSFET. [12]

beim Einschalten. Wegen der nicht exakten Anpassung der Gatewiderstdnde ist mit einer
geringfiigig lingeren Ausschaltzeit zu rechnen.

Der kleinere Gatewiderstand im Ausschaltfall hilft ebenfalls mit, ein unkontrolliertes
Wiedereinschalten des SiC-MOSFETs zu verhindern. Die Abbildung 3.16 zeigt zwischen
dem Drain und dem Gate die Millerkapazitat C,,. Im Falle, dass der Lowside SiC-MOSFET
der Halbbriicke ausschaltet und der Highside SiC-MOSFET einschaltet, kommt es wegen
des schnellen Schaltverhaltens des SiC-MOSFETs zu einer grofien zeitlichen Anderung der
Drain-Source Spannung Uy,. An der Millerkapazitét liegt die Spannung Uy, — Ug,. Da die
Gate-Source Spannung Uy, als konstant angenommen werden kann, ist nach

.dUdg _ d(Uds_Ugs) .dUds

ic, =Cn g7 = Cm = Cn (3.44)

ein Strom ic, die Folge. Dieser Strom fliefSt tiber den Gatewiderstand R, und verursacht dort
einen Spannungsabfall Ug,- Am SiC-MOSFET liegt in diesem Fall eine Gate-Source Span-
nung von Ugs = Ug, —5V. Falls diese Spannung gréfier als die Schwellspannung Uy, sein
wiirde, kime es zum Wiedereinschalten des SiC-MOSFETs. Da der Highside SiC-MOSFET
sich aber im leitenden Zustand befindet wére ein Briickenkurzschluss die Folge. Durch
einen kleineren Gatewiderstand wird die Spannung am Gate-Source Kontakt des SiC-MOS-
FETs reduziert und die Gefahr des Wiedereinschaltens verringert.




Kapitel 4

Charakteristik des 3-phasigen Umrichters

Um das Verhalten und die Performance des entwickelten Konverters bestimmen zu konnen,
wurden eine Reihe von Messungen amTestaufbau durchgefiihrt. Durch unterschiedliche
Messschaltungen konnen Informationen tiber Schaltverhalten und Leitverluste der SiC-MOS-
FETs gewonnen sowie der Wirkungsgrad und die Leerlaufverluste in der Filterinduktivitét
bestimmt werden. Die folgenden Messungen beziehen sich auf einen Halbbriickenzweig des
3-phasigen Umrichters. Die Gateansteuerung erfolgt durch die Gatetreiberplatine mittels
Vorgabe eines PWM-Signals. Als Filterinduktivitdt wird die in Abschnitt 3.2.1 erlduterte
Ringkernspule aus T184-14 Eisenpulver von Micrometals verwendet . Bei der Wirkungs-
gradbestimmung werden die Messungen zusétzlich mit einer Sendust Ringkernspule durch-
gefiihrt und mit den Ergebnissen der Micrometals-Spule verglichen. Die Induktivitét beider
Spulen liegt bei L = 200pH. Zur Messung des Stroms durch die Spule i;(t) wird eine aktive
Stromzange verwendet.

4.1 Schaltverhalten der SiC-MOSFETs

Das Ein- und Ausschaltverhalten der SiC-MOSFETs bei Laststrom I,,,; wird mit dem Dop-
pelpulsversuch untersucht. Die Signalform des aufgeschalteten Doppelpulses wird durch
einen Pulsgenerator erzeugt und liegt direkt am Signaleingang der Gatetreiberplatine. In
Abbildung 4.1 ist der Signalverlauf des Pulses up,;s(tf) und der zeitliche Verlauf des Last-
stroms iy (t) ersichtlich. Der Doppelpuls wiederholt sich alle 200ms und gewdahrleistet durch
die geringe Zeitkonstante 7, welche sich zu

L 0.200mH
T= - e 0.985ms < 200ms (4.1)
Rew+ Rason (1234 80)mQ

ergibt, ein Abklingen des Laststroms auf Null zwischen den einzelnen Doppelpulsen. Die
bei den Messungen verwendeten Spannungen variieren von 200V bis 500V und haben
Stréme von bis zu 25A zur Folge.

4.1.1 Messschaltung zum Doppelpulstest

In Abbildung 4.2 ist das Ersatzschaltbild des Testaufbaus dargestellt. Die Durchfiihrung der
Messung erfolgt bei einer angelegten Zwischenkreisspannung von U, = 200V. Wahrend
des Pulses wird der SiC-MOSFET Ty leitend und T;g sperrt. Fiir die Sperrspannung an
T;s gilt wihrend des Pulses u((f) = Uy, = 200V. Daraus ergibt sich unter Annahme eines

34
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Upys(t) A 8us 2us  2us
ir(t)

A
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P> ¢

to ty ty 13

Abbildung 4.1: Impulsfolge beim Doppelpulstest und Verlauf von iy (t).

nidherungsweise linearen Stromanstieges, ein Belastungsstrom von

uO(tl)'(tl_tO) 200V8]/I5 _

i (t1) = = =8A 4.2
ir(t1) ; 00T (4.2)
nach dem ersten Puls und ein Strom von
. . uo(t3)'(t3—t2) 200V2’L{S
= =8A+ —— =10A. 4.
ir(t3) =ip(t) + T 8A + 2004H 0 (4.3)
am Ende des zweiten Pulses.
e ey
-
U |, l L iz (1)
-1 Gate >
Cak Treiber
TLS H ;
Ly | )
\
<&

Abbildung 4.2: Messschaltung beim Doppelpulstest.

4.1.2 Auswertung der Messergebnisse

Das Schaltverhalten kann durch Darstellung der Spannung u((f) am Oszilloskop beobach-
tet werden. Der gemessene Laststrom ladsst sich am Oszilloskop mit 5A/V darstellen. Ab-
bildung 4.3.a zeigt bei einem Belastungsstrom von i;(t1) = 8A das Ausschaltverhalten des
SiC-MOSFETs. Wahrend den 2us zwischen den beiden Pulsen féllt der Strom nach einer Ex-
ponentialfunktion mit der Zeitkonstante 7 = 0.985ms ab. Da die 2us vernachlassigbar klein
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sind gegeniiber der Zeitkonstante 7, kann der Belastungsstrom in diesem Zeitraum als kon-
stant angenommen werden. Das Einschaltverhalten ldsst sich demnach zum Zeitpunkt ¢,
bei einem Strom von iy (t;) = 8A nach Abbildung 4.3.b darstellen.

Tektwn | G Gelrigger TekRun_lg 3 Getriggert
T : i : - : :
100% L 100%
90% : — : 90%
10% e 10%
=4 0% N : 0%
PR . _ I
toff S : S ton
@ .00 Vo T 0ns Al ASFEXT I . ®IF T.00V o Hi0.0ns =A\ 1230V
8 Midr 2016 8 Mir 2016
1+~ [13.4000ns 11:04:58 0~ |2.38800us 11:04:07
(a) Ausschaltverhalten (b) Einschaltverhalten

Abbildung 4.3: Schaltverhalten des SiC-MOSFETs bei 8A Belastungsstrom und U, = 200V.

Aus den Abbildungen ist eine Einschaltzeit von t,, = 6ns und eine Ausschaltzeit von
tofr = 8.8nszu erkennen. Wie in Abschnitt 3.4.2 bereits erldutert wurde, beeinflusst der Ga-
tewiderstand R, das Schaltverhalten der SiC-MOSFETs. Erkennbar ist ebenfalls die etwas
langere Ausschaltzeit der SiC-MOSFETs.

Die Abbildung 4.4 zeigt den Einschaltvorgang bei einer Zwischenkreisspannung von
400V. Das Uberschwingen betrigt bei U, = 200V in etwa 25%. Ein Vergleich mit den
durchgefiihrten Messungen bei U,; = 400V zeigt eine prozentuelle Verkleinerung des Uber-
schwingens bei héheren Zwischenkreisspannungen.

TekRun g O Getriggert

a f f 5 ; 5 5 5 5 :

. C‘
1., I AN
P> ......................................................

GOl 700V Cha T.00v & H[10.0ns A Chi A 24.0V

8 Mdr 2016
1+>v|2.43560ps 11:09:05

Abbildung 4.4: Einschaltverhalten des SiC-MOSFETs bei 16A Belastungsstrom und Uy =
400V.
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4.2 Leerlaufverluste der Drossel

Bei der Leerlaufmessung wird der Ausgang der Halbbriicke nicht belastet. Die aufgenom-
mene Leistung P;, entspricht im wesentlichen den Schaltverlusten P; des SiC-MOSFETs und
den Eisenverlusten Pr, (Hystereseverluste und Wirbelstromverluste) in der Ringkernspu-
le L. Die Leitverluste im SiC-MOSFET und die Kupferverluste in der Spule kénnen wegen
des geringen Leerlaufstroms in der Messschaltung vernachlassigt werden. Zur Ansteuerung
der SiC-MOSFETs wird ein PWM-Signal mit konstantem Tastverhiltnis 6 = 0.5 vorgegeben.
Die Aufteilung der Gesamtverluste in Schaltverluste und Eisenverluste lassen sich tiber die
Variation der Schaltfrequenz f und tiber die Variation der Zwischenkreisspannung U, dar-
stellen. Es soll bei dieser Messung die Entwicklung der Gesamtverluste in Abhédngigkeit der
Frequenz und der Zwischenkreisspannung gezeigt werden. Die dafiir verwendeten Messpa-
rameter sind in Tabelle 4.1 zusammengefasst.

| Parameter | Symbol | Wert |
Tastverhaltnis 0 0.5
Zwischenkreisspannung Uk von 100V bis 500V
Frequenz f von 50kHz bis 200kHz

Tabelle 4.1: Eingestellte Messparameter bei der Leerlaufmessung.

4.2.1 Messschaltung

Die fiir die Messung verwendete Schaltung ist in Abbildung 4.5 dargestellt. Der Ausgang
der Halbbrticke ist tiber den Filterkondensator C auf den negativen Zwischenkreis geschal-
tet. Als Messgrofle dienen die Zwischenkreisspannung U, und der Eingangsstrom I;,,. Die
Leerlaufverluste P, ;; erhdlt man fiir diese Anordnung aus der Beziehung

Pv,LL:Pin: zk'Iin~Ps+PFe' (4-4)

wobei sie sich in guter Naherung in Schaltverluste P; und Eisenverluste Pr, aufteilen lassen.

Iin
Ths
PWM JE
Uzk ] [ L
cIT Gate VYA
zk Treiber
DJE Ug ( t) — Uoput
. c
v Trs

Abbildung 4.5: Messschaltung beim Leerlauftest.
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4.2.2 Auswertung der Messergebnisse

Die Messergebnisse im Leerlauftest sind in Abbildung 4.6 grafisch dargestellt. Es zeigt den
Verlauf der Leerlaufverluste P, ;; in Abhangigkeit der Zwischenkreisspannung U, bei un-
terschiedlichen Messfrequenzen f. Die Eisenverluste treten im Eisenpulverkern der Ring-
kernspule auf. Die Eigenschaften des verwendeten Kerns T184-14 wurden in Abschnitt
3.2.1 erldutert. Aus der modifizierten Steinmetzgleichung im Datenblatt des Kernherstel-
lers [20] ist zu erkennen, dass die Eisenverluste mit steigender Frequenz sinken.

Mit steigender Zwischenkreisspannung U, ist ein etwa quadratischer Anstieg der Leer-
laufverluste zu erkennen. Eine hohere Zwischenkreisspannung sorgt fiir eine gréf3ere Span-
nungszeitfliche an der Induktivitdt und das AB steigt (Gleichung 3.8). Aus der Steinmetz-
gleichung 3.13 ist erkennbar, dass bei steigenden Rippel der magnetischen Flussdichte und
bei gleichbleibender Frequenz auch die Eisenverluste steigen. Durch Erhohung der Zwi-
schenkreisspannung treten wahrend des Schaltvorgangs der SiC-MOSFETs hohere Schalt-
spannungen auf und die Schaltverluste steigen ebenfalls etwa quadratisch an.

Wird eine konstante Zwischenkreisspannung betrachtet, ist aus der Abbildung 4.6 erkenn-
bar, dass die gesamten Leerlaufverluste P, ;; bei steigender Frequenz sinken. Dies bedeutet,
dass die Eisenverluste gegeniiber den Schaltverlusten dominieren. Der Grund liegt in den
geringen zu schaltenden Stromen im Leerlauffall.

12| 1
11 4 |- f =50kHz
10 4 |-=f=75kHz
9t 1 |- f =90kHz
— 8] | |—=—f=100kHz
E 7| | |-+ f=110kHz
_— | |-e-f=120kHz
SNt ~e | |'=f=140kHz
2l — %4 s | |-*f=170kHz
X - /;;::;E:;’:/* --+-f =200kHz
2 [ |
1+ _ .
|

T \ \ \ \ \ \
100 150 200 250 300 350 400 450 500
Uzk [V]

Abbildung 4.6: Leerlaufverluste in Abhéngigkeit der Zwischenkreisspannung und Fre-
quenz bei einem Tastverhdltniss von 6 = 0.5.

4.3 SiC-MOSFET Leitverluste

Ein weiteres wichtiges Charakteristikum eines SiC-MOSFETs ist der Drain-Source Wider-
stand im leitenden Zustand Ry ,,. Aus Tabelle 3.1 bzw. aus dem Datenblatt [12] kann ent-
nommen werden, dass der Leitwiderstand des verwendeten SiC-MOSFETs bei einem Wert
von 80mQ) liegt. Eine Abweichung von diesem Wert ist durch Anderung des Drain-Source
Stroms zu erwarten. Die Abbildung 3.2 gibt den Verlauf des Leitwiderstands als Funktion
des Drain-Source Stroms bei einer Gate-Source Spannung von Uy, = 20V an. Der Leitwider-
stand erreicht einen Wert von Ry; ,,, = 80m() bei einem Drain-Source Strom von I;; = 20A.
Aus Abbildung 3.3 ist eine Erh6hung des Leitwiderstandes bei sinkender Uy, zu erkennen.
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Bei der Messung wird der MOSFET mit einer Gate-Source Spannung von U, = 18V ange-
steuert. Durch den etwas reduzierten Wert der Gate-Source Spannung ist bei der messtech-
nisch Ermittlung des Leitwertes mit erhéhten Werten zu rechnen.

Im Folgenden soll der Leitwiderstand des SiC-MOSFETs im entwickelten Konverter bei un-
terschiedlichem Drain-Source Strom ermittelt werden. Daraus ergeben sich die Leitverluste
P,;; eines Schaltelementes als Funktion des Drain-Source Stroms. In der Tabelle 4.2 sind die
Konditionen angegeben unter denen die Messungen durchgefiihrt wurden.

| Parameter | Symbol | Wert |
Zwischenkreisspannung Uk von 55 bis 400V
Gate-Source Spannung Ugs 18V
Widerstand R 2270 und 31Q)
Drain-Source Strom I, 0.4A bis 6A

Tabelle 4.2: Eingestellte Messparameter zur Bestimmung der Leitverluste.

4.3.1 Messschaltung

Das Ersatzschaltbild der verwendeten Messschaltung ist in Abbildung 4.7 dargestellt. Der
Leitwiderstand und die Leitverluste werden aus den Messungen der Drain-Source Span-
nung Uy, der Spannung an der Spule U;, der Spannung am Widerstand Ui und des Drain-
Source Stroms I;; ermittelt. Das Eingangssignal am Gatetreiber erhilt ein LOW. Somit ist
der SiC-MOSFET Ty sperrend und T; s leitend. Der Drain-Source Strom ist in dieser Kon-
figuration ein Gleichstrom und der Spannungsabfall an der Spule ist nur durch den Kupfer-
widerstand bestimmt. Da der Kupferwiderstand der Spule und der Leitwiderstand des SiC-
MOSFETs erwartungsgemaif bei R¢,, = 123m() (Tabelle 3.3) und bei Ry;,,, = 80mQ) liegt,
tillt ndherungsweise die gesamte Zwischenkreisspannung an R ab. Der maximal eingestell-
te Wert der Zwischenkreisspannung wird auf 400V festgelegt. Damit kann ein maximaler
Drain-Source Strom durch I;; ~ 400V /227() = 1.8A abgeschitzt werden. Um eine weitere
Erhohung des I;; zu erhalten wird der Widerstand R auf 31Q) gesenkt.
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Abbildung 4.7: Ermittlung der Leitverluste des SiC-MOSFETs.
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4.3.2 Auswertung der Messergebnisse

Mit den erhaltenen Daten aus den Messungen kénnen die Berechnungen des Leitwiderstan-
des Ry, und der Leitverluste P,;; nach

Uds
Rds,on = i
ds

(4.5)

und
Pt = Rds,on '155 (4-6)

durchgefiihrt werden. Wie eingangs bereits erwdhnt, liegt der Leitwiderstand Ry; ,, bei ei-
nem etwas erhohten Wert wegen der reduzierten Gate-Source Spannung. Einen weiteren
Einfluss auf den Leitwiderstand hat die Sperrschichttemperatur T; des SiC-MOSFETs. Im
Zuge der Messung wurde eine Temperatur am Kiihlkérper von 55°C gemessen. Daher ist
anzunehmen, dass die Temperatur T] deutlich tiber 25°C liegt und dadurch der Leitwider-
stand ansteigt.

Zusdtzlich zu den Leitverlusten werden mit

U
Rew =1+ (47)
ds
und
Py = Rey 'Ijs (4.8)

der Kupferwiderstand und die Kupferverluste in der Spule ermittelt. Die gemittelten Er-
gebnisse aus den Messungen ergeben einen Kupferwiderstand von R¢,, = 139m(). Der Wert
liegt dabei tiber den berechneten Wert von 123m(). In Abschnitt 3.2.1 wurde bereits die
Abhingigkeit des Kupferwiderstandes von der Temperatur erldutert. Variationen in der
realen Linge des Wicklungsdrahtes im Vergleich zur angenommenen Linge, Ubergangs-
widerstinde der Anschlussklemmen und zusétzliche Leitungsldngen kénnen die Erh6hung
des Widerstandes erkldren. Eine grafische Darstellung der Ergebnisse ist in der Abbildung
4.8 und Abbildung 4.9 zu sehen.
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Abbildung 4.8: Leitwiderstand in Abhadngigkeit des Drain-Source Stroms.
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Abbildung 4.9: Leitverluste und Kupferverluste in Abhangigkeit des Drain-Source Stroms.

4.4 Bestimmung des Wirkungsgrades

Zur Ermittlung des Wirkungsgrades und zur Bestimmung der Verluste wird ein Halbbrticken-
zweig als Tiefsetzer betrieben. Die Messschaltung ist in Abbildung 4.10 dargestellt. Der
zusdtzliche Elektrolytkondensator C; = 100uF dient zur besseren Spannungsgldttung am
Ausgang. Ein veranderbarer Widerstand R; sorgt fiir die notwendige Belastung und kann
nur diskrete Werte annehmen. In Tabelle 4.3 sind die bei den Messungen verwendeten Wi-
derstandswerte und die dazugehorigen Kodierungen der Grofle nach sortiert dargestellt.
Dabei stellt die bindre Kodierung bei einer logischen 1 das parallele Zuschalten des jeweili-
gen Teilwiderstandes dar. Insgesamt kann aus einer Kombination von vier Teilwiderstinden
gewdhlt werden. Der Strom durch den Belastungswiderstand I, ldsst sich nun wéhrend der
Messung durch den gewdéhlten Widerstandswert einstellen. Die Ansteuerung erfolgt tiber
einen PWM-Generator mit einem Tastverhaltnis o. Als Filterinduktivitdt L wird die in Ab-
schnitt 3.2.1 vorgestellte Ringkernspule mit dem T184-14 Eisenpulverkern von Micrometals
mit einer Induktivitdt von 200uH verwendet. Als Alternative wird bei der Bestimmung des
Wirkungsgrades die verlustirmere Ringkernspule aus Sendustkern verwendet. Die Ergeb-
nisse der Wirkungsgradmessungen mit den beiden verwendeten Induktivitidten werden in
weiterer Folge miteinander verglichen.

| Kodierung | Widerstandswert | Einheit |

0000 Leerlauf Q
1000 217.4 Q
0010 54.8 Q
1100 35.3 Q
1110 21.4 Q
1001 14.6 Q
1011 11.6 Q
1111 8.9 Q

Tabelle 4.3: Auflistung der verwendeten Werte des Belastungswiderstands.
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Abbildung 4.10: Halbbrticke im Tiefsetzstellerbetrieb.

Um den gesamten Wirkungsgrad der Halbbriicke bei unterschiedlich eingestellten Mess-
parametern bestimmen zu konnen, wird der Strom und die Spannung am Eingang und am
Ausgang gemessen. Daraus ergeben sich die Eingangsleistung

Py, =Ly Uzk’ (4-9)

und die Ausgangsleistung
Pour = IRL Uyt (4-10)

Der gesamte Wirkungsgrad 7 ldsst sich aus

— Pout
="

1

(4.11)

bestimmen. Dabei ergibt sich die gesamte auftretende Verlustleistung P, der Halbbrticke zu

P, =Py — Py = L - Uzk_IRL “Uout = Pre+ Pcy + Prejt + Bs. (4-12)

4.4.1 Wirkungsgrad bei 100kHz Schaltfrequenz

Der entwickelte 3-phasige Umrichter soll bei Schaltfrequenzen bis 100kHz arbeiten. Aus
diesem Grund wird eine Messung des Wirkungsgrades bei dieser Frequenz in Abhdngigkeit
des Belastungsstrom I, vorgenommen. Die genauen Messparameter sind in der Tabelle 4.4
zusammengefasst.

Durch Verdandern des Belastungswiderstandes wird der Laststrom Ig, fiir die Messung
eingestellt. Beginnend mit dem grofiten einstellbaren Widerstandswert (siehe dazu Tabelle
4.3) wird der kleinste Laststrom eingestellt und stufenweise erhoht. Zu jedem Messpunkt er-
gibt sich der jeweilige Wirkungsgrad # und die Verlustleistung P, aus der Eingangsleistung
P, und der Ausgangsleistung P,,;. Die Messungen werden bei einer Zwischenkreisspan-
nung von 400V und 500V durchgefiihrt. Die Ergebnisse sind in Abbildung 4.11 und 4.12
grafisch dargestellt.
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| Symbol | Parameter | Wert | Einheit |
L Filterspule T184-14 von Micrometals 200 uH
f Frequenz 100 kHz
Uk Zwischenkreisspannung 400/500 \Y
0 Tastverhaltnis 23 %
I, Laststrom variabel A
Rp Belastungswiderstand variabel Q

Tabelle 4.4: Eingestellte Messparameter bei f = 100kHz.
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Abbildung 4.11: Wirkungsgrad 7 bei f = 100kHz.
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Abbildung 4.12: Verlustleistung P, als Funktion des Laststroms bei f = 100kHz.

Der maximale Wirkungsgrad bei einer Schaltfrequenz von 100kHz liegt bei 96.35%.
Durch die Erh6hung der Zwischenkreisspannung auf 500V hat sich das Maximum des Wir-
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kungsgrades etwas in Richtung hoherer Strome verschoben. Die gesamten Verluste steigen
tiiberproportional mit dem Laststrom an und lassen sich gut durch ein Polynom 2. Grades
fiir eine Zwischenkreisspannung von 400V und 500V approximieren:

1%
Prapprox[400V] = 0.217 If +1.636V Iy, +2.818W, (4.13)

1%
Pyapprox[500V] = 0.167 (I3 +2.445V - Ip, +3.983W. (4.14)

Die Approximation ist ebenfalls in der Abbildung 4.12 dargestellt.

Um beim besten Wirkungsgrad eine Abschdtzung der Verlustaufteilung zu bekommen,
werden die folgenden Berechnungen durchgefiihrt. Der Arbeitspunkt liegt in diesem Fall
bei Iz; = 4.2A und die Zwischenkreisspannung betrdgt 400V. Die Leitverluste P,;; und die
Kupferverluste P-, ergeben sich in diesem Punkt zu

Pioit = Ryson - 13, = 0.083Q2 - 4.22A% = 1.46W (4.15)
und
P, =Rc, 13, =0.139Q) - 4.22A% = 2.45W. (4.16)

Mit den Gesamtverlusten P, = 13.38 W aus Abbildung 4.12 und Eisenverlusten Pr, = 1.18W
aus der modifizierten Steinmetzgleichung im Datenblatt ergeben sich die Schaltverluste zu

P,=P,—Pr,—Poy — Poiy = 13.38W — 1.18W — 2.45W — 1.46 W = 8.29W (4.17)

4.4.2 Wirkungsgrad bei variabler Schaltfrequenz

Um zu ermitteln bei welcher Schaltfrequenz im Nennpunkt bei I,,; ~ 7A der héchste Wir-
kungsgrad auftritt, wird bei dieser Messung die Frequenz variiert. Der Lastwiderstand R}
betrdgt 11.6Q) und die Zwischenkreisspannung wird auf 400V konstant gehalten. In Tabel-
le 4.5 sind die Messparameter zusammengefasst. Aus der frequenzabhangigen Darstellung
des Wirkungsgrades in Abbildung 4.13 und 4.14 ist der maximale Wirkungsgrad # und die
minimale Verlustleistung P, bei einer Frequenz von 50kHz erkennbar.

| Symbol | Parameter | Wert | Einheit |
L Filterspule T184-14 von Micrometals 200 uH
f Frequenz 20bis 160 | kHz
Uk Zwischenkreisspannung 400 \%
0 Tastverhaltnis 23 %
R Belastungswiderstand 11.6 Q

Tabelle 4.5: Messparameter bei variabler Schaltfrequenz.

Die grofleren Verluste bei kleinen Frequenzen kénnen zum Grof3teil den Eisenverlus-
ten zugeschrieben werden. Aber auch die Wechselanteile der Kupfer- und Leitverluste sind
aufgrund des groflen Stromrippels nicht zu vernachldssigen. Wie bereits in den vorherigen
Kapiteln erldutert wurde, nehmen mit steigender Frequenz die Eisenverluste ab, was wie-
derum zu einer Erhéhung des Wirkungsgrades fiihrt. Gleichzeitig nehmen mit steigender
Frequenz die Schaltverluste zu. Ab 80kHz tliberwiegen die Schaltverluste gegeniiber den
Eisenverlusten und somit fiihrt eine weitere Frequenzerhéhung zu einer Abnahme des Wir-
kungsgrades.
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Abbildung 4.13: Wirkungsgrad 7 bei variabler Frequenz.

40 a
38 :

P, [W]

20 - 8

20 40 60 80 100 120 140 160
f [KHz]

Abbildung 4.14: Verlustleistung P, als Funktion der Frequenz.

4.4.3 Optimieren des Wirkungsgrades

Mit den zuvor durchgefiihrten Messungen wurde ein maximaler Wirkungsgrad von 96.42%
erreicht. Im Folgenden soll der Wirkungsgrad gesteigert werden. Um dies zu erreichen wird
die Filterspule L von Micrometals durch eine Spule mit einem Sendustkern ersetzt. Die Sen-
dust Ringkernspule besitzt durch den groferen Wicklungsdrahtquerschnitt einen geringe-
ren Kupferwiderstand, was zu einer Reduktion der Kupferverluste fiihrt. Allerdings fiihrt
die geringe Anzahl an Windungen zu einer Erh6hung des Wechselanteils der magnetischen
Flussdichte und somit zu einem Anstieg der Eisenverluste, was den zu erwartenden Wir-
kungsgrad bei kleinen Stromen verschlechtern wird. In der Tabelle 3.4 wurden die wich-
tigsten Kenndaten beider Ringkernspulen zusammengefasst. Eine weitere Steigerung des
Wirkungsgrades ergibt sich natiirlich durch Erh6hung des Tastverhéltnisses von 6 = 23%
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auf o = 50%. Durch das hohere Tastverhiltnis steigt die Ausgangsspannung U,,; auf mehr
als das Doppelte an. Dadurch wird bei gleichem Strom die Ausgangsleistung P,,; in etwa
verdoppelt. Ebenfalls erh6ht sich bei einem 6 = 50% aber auch die Spannungszeitfliche an
der Induktivitdt, was wiederum zu einem Anstieg der Eisenverluste fiihrt. Da sich die Aus-
gangsleistung aber im stirkeren Maf3e als die Eisenverluste erh6ht, wird eine Steigerung des
Wirkungsgrades 71 erreicht.

Die Wirkungsgradmessung erfolgt bei einer Schaltfrequenz von 100kHz und einer Zwi-
schenkreisspannung von 400V. Die Anderung des Laststroms Ir, wird durch Anpassung
des Belastungswiderstandes erreicht. Die Messparameter sind in Tabelle 4.6 aufgelistet.

’ Symbol \ Parameter \ Wert \ Einheit ‘
L Filterspule mit Sendust Pulverkern 200 uH
f Frequenz 100 kHz
Uk Zwischenkreisspannung 400 \%
o Tastverhaltnis 23bis50 %
I, Laststrom variabel A
Ry Belastungswiderstand variabel Q

Tabelle 4.6: Eingestellte Messparameter bei konstanter Frequenz und Sendust Pulverkern
Spule.
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Abbildung 4.15: Wirkungsgrad 7 bei konstanter Frequenz.
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Abbildung 4.16: Verlustleistung P, als Funktion des Laststroms bei unterschiedlichen Kern-
materialien.

Durch Steigerung des Tastverhiltnisses 6 auf 50% und durch Verwendung der Sendust
Ringkernspule konnte bei einer Schaltfrequenz von 100kHz und einer Zwischenkreisspan-
nung von U, = 400V eine Steigerung des Wirkungsgrades auf 98.46% erreicht werden.
Dieser Wirkungsgrad ergibt sich bei einem Laststrom von 6A. Der Verlauf ist in Abbildung
4.15 dargestellt und zeigt den Vergleich mit der Eisenpulverkernspule von Micrometals bei
einem Tastverhdltnissen von 6 = 23%.

In Abbildung 4.16 wird bei gleichem Tastverhiltnis 6 die Verlustleistung P, dargestellt.
Erwartungsgemaf3 kann mit der Sendust Spule bei hoheren Stromen ein besserer Wirkungs-
grad erreicht werden. Ab einem Strom von ungefdhr 2.7A sind die Verluste bei Verwendung
einer Sendust Ringkernspule geringer als bei der Micrometals Spule. Da die Sendust Spule
bei gleicher Induktivitdt weniger Windungen aber einen gréfleren Drahtquerschnitt besitzt,
ist der Kupferwiderstand geringer. Die quadratische Abhéngigkeit vom Strom I, sorgt fiir
deutlich verringerte Kupferverluste bei héheren Stromen. Bei Stromen unter 2.7A sind die
Kupferverluste in der Spule geringer und die Eisenverluste dominieren. Dies dufSert sich
durch einen schlechteren Wirkungsgrad der Sendust Spule bei kleinen Strémen und glei-
chem Tastverhaltnis (Abbildung 4.15).

4.5 Verfahren zur Ermittlung der Schaltverluste

Die gesamten Verluste P, setzen sich aus der Summe von Eisenverlusten Pr,, Kupferverlus-
ten Pc,, Leitverlusten P,;; und den Schaltverlusten P, zusammen:

P, = Pr,+ Pcy, + Pjy + P,. (4.18)

Bisher wurden die Schaltverluste aus der Differenz der gemessenen Gesamtverluste und
den restlichen ermittelten Verluste angegeben. Uber die folgenden Messungen wird ver-
sucht, fiir die verwendete Spule von Micrometals eine Formel fiir die vorherige Abschatzung
der Schaltverluste zu ermitteln. Dazu wird die Halbbriicke erneut als Tiefsetzsteller betrie-
ben (Abbildung 4.10). Die Zwischenkreisspannung wird auf einem Wert von 400V konstant
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gehalten. Die Vorgehensweise bei den einzelnen Messungen zur Bestimmung der Teilverlus-
te und die Ergebnisse werden in den folgenden Abschnitten erldutert. Die Messparameter
sind zusammenfassend in Tabelle 4.7 aufgelistet.

’ Symbol \ Parameter \ Wert \ Einheit ‘
L Filterspule T184-14 von Micrometals 200 uH
f Frequenz 100 bis 160 kHz
Uk Zwischenkreisspannung 400 \%
o Tastverhdltnis variabel %
IRL Laststrom 2.7A,4.2A,7A A
R; Belastungswiderstand 35.3,21.4,11.6 Q

Tabelle 4.7: Eingestellte Messparameter zur Ermittlung der Schaltverluste.

4.5.1 Bestimmung der Gesamtverluste

Die ersten Messungen werden unter Belastung bei einem Laststrom von Iz, = 2.7A in einem
Frequenzbereich von 100kHz bis 160kHz durchgefiihrt. Die Frequenz wird dabei in 10kH z-
Schritten erhéht. Die Zwischenkreisspannung U, = 400V und der Belastungsstrom I, =
2.7A werden bei jedem Messpunkt auf dem gleichen Werten gehalten. Durch Anderung
der Frequenz im Zuge der Messungen variieren auch die Verluste in der Halbbrticke und
somit auch im geringen Mafle der konstant zuhaltende Belastungsstrom I, . Durch eine ge-
ringfiigige Anpassung des Tastverhdltnisses 0 muss eine Justierung des Belastungsstroms
bei jedem Messpunkt durchgefiihrt werden. Es ergibt sich also zu jedem Messpunkt ein ein-
gestelltes Tastverhdltnis. Aus diesen Messungen konnen die Gesamtverluste P, der Schal-
tung bei unterschiedlichen Schaltfrequenzen und anndhernd konstantem Laststrom und
konstanter Zwischenkreisspannung ermittelt werden. Die Messungen werden fiir die Stréme
4.2A und 7A wiederholt. Das Ergebnis ist in Abbildung 4.17 dargestellt und zeigt den Ver-
lauf der Gesamtverluste als Funktion der Frequenz bei unterschiedlichen Laststrémen. Die
Grafik zeigt den Anstieg der Gesamtverluste bei Erh6hung der Frequenz. Da der Laststrom
konstant gehalten wird, sind auch die Kupferverluste in der Spule und die Leitverluste
im SiC-MOSFET annédhernd konstant tiber dem Frequenzbereich (der in Abschnitt 3.2.1
erlduterte Skineffekt wird dabei nicht berticksichtigt). Der Anstieg wird durch die Schalt-
verluste P, und die Eisenverluste Pr, bestimmt.

4.5.2 Bestimmung der Eisenverluste in der Filterinduktivitat

Um Riickschliisse auf die Eisenverluste Pr, in der Spule zu erhalten wird in diesem Schritt
die Halbbriicke im Leerlauf betrieben. Die Eingangsleistung entspricht in dieser Messkon-
figuration im Wesentlichen den Eisenverlusten in der Filterspule. Aufgrund der kleinen
Strome im Leerlauf werden die Schaltverluste als vernachladssigbar angenommen. Damit
die Ergebnisse mit den vorher ermittelten Gesamtverlusten ins Verhiltnis gesetzt werden
konnen, erfolgt die Leerlaufmessung im Frequenzbereich von 100kHz bis 160kHz. Dazu
muss in jedem Messpunkt das gleiche Tastverhiltnis ¢ eingestellt werden wie bei den Mes-
sungen zu den Gesamtverlusten.

Die Auswertung des Diagrammes in Abbildung 4.18 zeigt ein Abfallen der Eisenverluste
bei Erhchung der Frequenz f. Im Abschnitt 3.2.1 konnte dieser Verlauf bereits durch die
Analyse der modifizierten Steinmetzgleichung aus dem Datenblatt [20] abgeleitet werden.
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Abbildung 4.17: Gesamtverluste als Funktion der Frequenz.

Die so ermittelten Ergebnisse stimmen gut mit den beobachteten Eisenverluste aus der von
Micrometals modifizierten Steinmetzgleichung tiberein.
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Abbildung 4.18: Eisenverluste als Funktion der Frequenz fiir U, = 400V und ¢ = 23%.

4.5.3 Bestimmung der Kupfer- und Leitverluste

Fiir die Laststrome I, von 2.7A, 4.2A und 7A wird der genaue Wert der Kupferverluste P,
in der Spule und der Leitverluste im SiC-MOSFET P, ;; bestimmt. Die Vorgehensweise bei
der Bestimmung der Leitverluste sowie die verwendete Messschaltung wurde in Abschnitt
4.3 bereits erldutert. Mit den Gleichungen 4.5 bis 4.8 konnen die Ergebnisse aus der Tabelle
4.8 berechnet werden. Die dadurch ermittelten Kupfer- und Leitverluste sind frequenzu-
nabhingig und hdngen quadratisch vom Laststroms I, ab. Eine grafische Aufbereitung ist
aus Abbildung 4.9 zu entnehmen.
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’ IRL[A] ‘ UL[V] ‘ Uds[v] H RL[Q] ‘ Rds,on[Q] ‘ PCu[W] ‘ Pleit[w] ‘

2.704 | 0.380 | 0.229 || 0.1405 | 0.0847 1.027 0.619
4.208 | 0.590 | 0.360 || 0.1402 | 0.0856 2.483 1.516
7.097 | 1.009 | 0.625 | 0.1422 | 0.0881 7.162 4.437

Tabelle 4.8: Messergebnisse zur Ermittlung der Kupfer- und Leitverluste.

4.5.4 Bestimmung der Schaltverluste und Schaltenergie

Schaltverluste entstehen durch das gleichzeitige Auftreten des Stroms durch den SiC-MOS-
FET und der Drain-Source Spannung wihrend des Schaltvorganges. Sie setzen sich aus den
Einschaltverlusten und den Ausschaltverlusten zusammen. Durch eine Erh6hung des Last-
stroms steigen die Schaltverluste und somit auch die Schaltenergie der beiden Transistoren.
Im Folgenden wird nicht mehr zwischen Ein- und Ausschaltverlusten unterschieden.

Die Schaltverluste P; des SiC-MOSFETs lassen sich aus Gleichung 4.18 bestimmen. Durch
Umstellen der Gleichung kénnen die Schaltverluste P; niherungsweise aus den bisherigen
Messungen nach

1

P, = —J‘ ids(t) “ugg(t)dt ~ Py = P, — Pro, — Py — Pleiy (4.19)
T

T

bestimmt werden.

Der Verlauf der Schaltverluste fiir die unterschiedlichen Frequenzen ist in Abbildung
4.19 dargestellt. Durch die Erh6hung der Frequenz erhéht sich ebenfalls die Schaltanzahl
pro Sekunde und somit proportional die Schaltverluste. Erwartungsgemaf steigt P, dadurch
ndherungsweise linear an.
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Abbildung 4.19: Schaltverluste als Funktion der Frequenz bei unterschiedlichen Last-
stromen.

Eine zusammenfassende Darstellung der Aufteilung der gesamten Verluste P, fiir einen
Strom von I, = 7A ist in der Abbildung 4.20 dargestellt. Gut zu erkennen sind die konstant
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bleibenden Leit- und Kupferverluste sowie die leicht sinkenden Eisenverluste. Den grofiten
Anteil an den Gesamtverlusten nehmen die mit der Frequenz steigenden Schaltverluste ein.

40 T T T T T
Schaltverluste
35+ . -
Eisenverluste
30 | Kupferverluste
Leitverluste
25
Z 20
Qf’
15
10
5
100 110 120 130 140 150 160

f [kHz]
Abbildung 4.20: Gesamte Aufteilung der Verluste bei I, = 7A.
Die Schaltenergie W, kann dabei fiir einen konstanten Strom als anndhernd konstant

iiber dem gemessenen Frequenzbereich angenommen werden (Abbildung 4.21). Um die
Schaltenergie darstellen zu kénnen wird die Ndherung

P,
W, = 75 =D,-T (4.20)
verwendet.
120 | s
100 |
o ———v— S
= 60| T .
=
40 + |
20 [ +2.4A |
——4.2A
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Abbildung 4.21: Schaltenergie als Funktion der Frequenz.
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Die Schaltenergie wird als unabhéngig von der Frequenz angenommen und soll fiir die
Strome 2.7A, 4.2A und 7A ermittelt werden. Dazu werden aus Abbildung 4.19 die ermit-
telten Schaltverluste fiir die drei Strome durch die jeweilige Frequenz dividiert und ein
gemittelter Wert fiir die Schaltenergie in Abhadngigkeit des Laststroms angegeben. Das Er-
gebnis ist in Abbildung 4.22 ersichtlich. Sie zeigt die Abhéngigkeit der Schaltenergie vom
Laststrom.

120
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60
50 1
40 | 8
30 8

20 o
101 —— Schaltenergie

—— Approximation

W, [1]]

0 1 2 3 4 5 6 7 8
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Abbildung 4.22: Schaltenergie als Funktion des Laststroms und Approximation durch ein
Polynom 2. Ordnung.

Ein Vergleich mit dem aus dem Datenblatt [12] entnommenen Diagramm (Abbildung
3.4) zeigt einen dhnlichen Verlauf der Schaltenergie. Zu beachten ist allerdings, dass der
im Datenblatt dargestellte Verlauf der Schaltenergie bei einer Drain-Souce Spannung von
800V ermittelt wurde. Da bei den Messungen in diesem Kapitel eine Zwischenkreisspan-
nung von 400V festgelegt ist, sind hier deutlich niedrigere Schaltenergien zu erwarten als
im Datenblatt dargestellt.

Eine Ndherung des Verlaufs der Schaltenergie W; aus Abbildung 4.22 ldsst sich als Poly-
nom 2. Grades in der Form

W, =[0.662-I5 +5.415-Ig, +43.42]-107°] (4.21)
angegeben. Die Approximation mit dem Polynom ist ebenfalls in der Abbildung 4.22 einge-
tragen.

Anhand dieser Formel konnen, unter der Annahme eines nichtliickenden Laststroms,
die auftretenden Schaltenergien und somit die Schaltverluste in Abhadngigkeit des zu er-
warteten Laststroms in guter Ndherung vorab abgeschatzt werden. Um dies zu tiberpriifen
werden bei einem Strom von I, = 4.2A und einer Frequenz von f = 100kHz die Schalt-
energie und die Schaltverluste berechnet. Eingesetzt in die Approximation ergibt sich die
Schaltenergie zu

W, =[0.662-4.2% +5.415- 4.2+ 43.42]- 1076 = 77.84y]. (4.22)
Durch Multiplikation mit der Frequenz ergeben sich die Schaltverluste

P,=W,-100-10% = 7.78W. (4.23)
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Ein Vergleich der berechneten Schaltverluste mit Abbildung 4.19 zeigt die Giiltigkeit der
Formel fiir einen nichtliickenden Betrieb des Umrichters.




Kapitel 5

Regelung des Motorstroms

Der entworfene Umrichter wird in diesem Kapitel mit einer 1-phasigen, analogen Strom-
regelung erweitert und getestet. Als Regelgrof3e ist dabei ein fiktiver Motorstrom I, vorge-
sehen. Der Regler soll ein PWM-Signal generieren, welches am Signaleingang der Treiber-
platine angelegt werden kann. Die Belastung der Halbbriicke wird durch einen ohmsch-
induktiven Verbraucher dargestellt. Dabei soll L,, die Motorinduktivitdt und R,, die Gegen-
spannung einer permanent erregten Synchronmaschine simulieren. Vor dem Aufbau und
der Implementierung des Regelkonzepts wird mit Hilfe der Simulationsumgebung LT Spice
IV von Linear Technology die Funktion und die Performance der Regeleinheit tiberpriift.
Die Analyse der Ubertragungsfunktionen und die Berechnung der Regelparameter sowie
die Darstellung von Sprungantworten und Bodediagrammen wurde unter Zuhilfenahme
von Matlab 2013a bewerkstelligt.

Das Ersatzschaltbild zur Stromregelung ist in Abbildung 5.1 dargestellt. Die Messungen
des Motorstroms I,,, und des Filterkondensatorstroms I. erfolgen durch Stromwandler vom
Typ LTSR 25-NP von der Firma LEM [23]. Der Motorsollstrom I,,, ;,;; wird durch einen Funk-
tionsgenerator vorgegeben. Zur Generierung des 100kHz PWM-Signals wird ein symmetri-
sches 100kHz Dreieck-Signal zusammen mit einem Komparator verwendet. Die Parameter
zur Auslegung der Regelung sind in Tabelle 5.1 zusammengefasst.

’ Symbol \ Parameter \ Wert \ Einheit ‘
Uk Zwischenkreisspannung | 400 1%
R,, Lastwiderstand 50 Q
L, Motorinduktivitat 5 mH
L Ausgangsfilterinduktivitdt | 200 uH
C Ausgangsfilterkapazitat 1 uF

Tabelle 5.1: Bauteilparameter der Strecke.

54
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Abbildung 5.1: Analoge Stromregelung des Motorstroms I,,,.

5.1 Regelungskonzept
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Abbildung 5.2: Vollstindiges Regelungskonzept.

Aufgebaut und implementiert wird ein analoger PI-Regler. Der Reglerentwurf erfolgt mit-
hilfe des Frequenzkennlinienverfahrens (FKL-Verfahren) [9]. Das vollstindige Regelungs-
konzept ist in Abbildung 5.2 dargestellt. Der im Regelungskonzept enthaltene Block 1/U,;
wird erst bei der Dimensionierung des analogen Reglers mitberticksichtigt und dient zum
Umrechnen der Eingangsspannung U, in das Tastverhaltnis o. Fiir die Halbbriicke gilt na-
herungsweise der Zusammenhang

(5.1)

Durch die Analyse der Strecke anhand des Ersatzschaltbildes aus Abbildung 5.1 kann
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die Ubertragungsfunktion G (s) von der Eingangsspannung der Schaltung U, zum Konden-
satorstrom I, durch

1
— - (sLy, +Ry)
sc.5€
! +5sL,, +R
—+s
Gys)= Lo =sc. Yoo sC 7T Lo + R (5.2)
1 L 1 '
Ue Ue (5Lt Ry) S 5PLLy + SR+~ (L + Ry)
sL +
1
E + SLm + Rm
berechnet werden. Mit Hilfe der Ubertragungsfunktion G, (s) und
I 1
Gy(s)= 2 =——— 5.3
)=, = IR, (5:3)

wird die Ubertragungsfunktion G(s) von der Eingangsspannung U, zum Motorstorm I,,, be-
stimmt:

I 1 1 L,+R 1
G(s) = 2 = — -Gy (5)Gals) = —= - T : .
U, sC sC L , 1 sL,,+R,,

E+5 LLm-f-SLRm-i-z(SLm-i-Rm)

(5.4)

Die Resonanzstelle der Ubertragungsfunktion liegt bei f,.; = 11.5kHz und kann nach

L+L
fm:,/ﬁ:ll.s-lo%z (5.5)
m

berechnet werden [27]. Das Bodediagramm der gesamten Ubertragungsfunktion G(s) ist in
Abbildung 5.3 blau dargestellt und zeigt die noch ungeddmpfte Resonanzstelle an der Stelle

](T’ES'

5.2 Berechnung der aktiven Dimpfung

Die Resonanzstelle bei f,.; muss fiir eine stabile Regelung gedampft werden. Dazu wird das
Streckenmodell durch eine aktive Dampfung erweitert. Durch Riickkopplung des Konden-
satorstroms I, und durch den Dampfungsparameter k wird eine aktive Ddmpfung der Reso-
nanzstelle erzwungen, wie im Blockschaltbild aus Abbildung 5.2 dargestellt. Der Dampfungs-
parameter k = 14 kann fiir die LCL,,-Anordnung am Ausgang der Halbbriicke nach

L L-L
= = —p = —m =
=l zol= | G =\l = 14 (5.6)

bestimmt werden und wird so gewihlt, dass dieser dem Betrag des Kennwiderstandes | Z |
des Resonanzkreises entspricht. Dadurch wird eine ausreichende Dampfung der Resonanz-
stelle erreicht. Die Ubertragungsfunktion G; ; der inneren Riickkopplung ergibt sich unter
Bertiicksichtigung der aktiven Dampfung aus

Gy (s)
=" 7
Grals) =1 1) (5.7)
Daraus kann die gesamte aktiv gedimpfte Ubertragungsfunktion
1
Ga(s) = —= - Gra(s) - Ga(s) (5.8)

sC
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bestimmt werden. Im Bodediagramm aus Abbildung 5.3 ist die Ubertragungsfunktion im
ungeddmpften G(s) (blau) und im aktiv gedampften Fall G,4(s) (rot) dargestellt.
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=20 |
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Abbildung 5.3: Bodediagramm der gesamten Ubertragungsfunktion im ungeddmpften
(blau) und aktiv geddmpften Fall (rot).

Phase [°]

5.3 Berechnung der PI-Regelparameter

Der vollstindige Regelkreis mit aktiv geddmpfter Strecke ist in Abbildung 5.2 zu sehen.
Unter Beachtung der PI-Reglerstruktur

1+STI
S

1%
R(s)=V; :Wﬂ+f (5.9)

ergibt sich der offene Kreis L(s) und der geschlossene Kreis T, ,(s) aus

L(s) = R(s)- G4(s), (5.10)
_L(s)
Tr,y(S) = TL(S) (511)

Der Reglerentwurf wird im Frequenzbereich mit dem FKL-Verfahren durchgefiihrt. Da-
bei wird das gewtinschte zeitliche Verhalten der Sprungantwort des geschlossenen Kreises
durch drei Kenngrofien vorgegeben (Tabelle 5.2). Diese charakteristischen Grofien kénnen
mit dem Frequenzgang des offenen Kreises L(s) durch empirische Ndaherungen

1.5 d
a&-tr~]d5::3(vcz-7—::750012—, (5.12)

r
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w. _ 7500rad/s

fc:Z-n_ 2.1

= 1194Hz (5.13)

und
D[°]+1i[%] ~ 70 = ¢ = 70 — ii = 60° (5.14)

in Verbindung gebracht werden. Die Dynamik des Systems wird durch die Durchtrittsfre-
quenz w, beeinflusst. Dieser Wert steht mit der Anstiegszeit t, in Verbindung. Wird die
Anstiegszeit kleiner gewdhlt, erhoht sich die Durchtrittsfrequenz und somit auch die Sys-
temdynamik des geschlossenen Kreises. Die Durchtrittsfrequenz liegt beim Schnittpunkt
der 0d4B Linie. Die Phasenreserve @ beschreibt den notwendigen Abstand der Phase ¢ von
der —180° Linie bei der Durchtrittsfrequenz und kann als Abstand zur Stabilitdtsgrenze
des Systems gesehen werden. Sie ergibt sich aus dem geforderten Uberschwingverhalten
der Sprungantwort. Mit der Phasenreserve und der Durchtrittsfrequenz kénnen die PI-
Regelparameter T; und V; des Reglers R(s) bestimmt werden. [9]

| Symbol | Kenngrofe | Entwurfsvorgabe | Einheit |
ty Anstiegszeit 0.2 ms
i Uberschwingung 10 %
esolr(t)=o(r) | bleibende Regelabweichung 0

Tabelle 5.2: Kenngrofien und Entwurfsvorgaben beim FKL-Verfahren.

5.3.1 Bestimmung von T;

Da die Regelverstirkung V; keinen Einfluss auf den Phasengang hat, wird zuerst die vor-
gegebene Phasenreserve von 60° mit Hilfe des Regelparameters T; bestimmt. Die Regel-
verstirkung V; wird bei der Bestimmung von T ignoriert.

Im ersten Schritt wird das Bodediagramm des offenen Kreises

Gy(s)

Li(s) = (5.15)

mit all den bereits bekannten Termen in Abbildung 5.4 dargestellt. Aus dem Bodediagramm
von L;(s) wird die Phase ¢ = —133.93 an der Stelle f, = 1194Hz bestimmt. Ein Vergleich mit
der geforderten Phasenreserve @ = 60° ergibt eine benétigte Phase ¢, von:

¢Pso11 =—180°+P =-180°+60°C = -120°. (5.16)

Daraus kann die benétigte Phasenanhebung von
AD = ¢gop—¢p =-120°+133.93°=13.93° (5.17)

ermittelt werden. Mit dem linearen Term 1 + sT; des PI-Reglers R(s) wird der Parameter T}
deshalb nun so bestimmt, dass die errechnete Phasenanhebung erzielt wird:

arg(l + jw.I7) = arctan(w T;) = AD, (5.18)
tan(13.93° . ——)
t AD : ) o
_, o [anA®) 180°" _ 3 307.1075s. (5.19)

W, 7500rad /s
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Der offene Kreis mit der korrigierten Phase ist als Ubertragungsfunktion
Lz(S):Ll(S)'(l +STI) (520)

dargestellt. Das zugehorige Bodediagramm ist in Abbildung 5.4 eingetragen.
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Abbildung 5.4: Bodediagramm von L;(s) (blau) und L,(s) (rot) zur Bestimmung von T; und
V.
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5.3.2 Bestimmung von V;

Um die gewtinschte Durchtrittskreisfrequenz von w, = 7500rad./s bzw. f. = 1194Hz zu er-
halten wird mit der Regelverstarkung V; der Betragsgang von L,(s) verschoben. Es wird V;
so gewdhlt, dass die 0dB-Linie bei f, geschnitten wird. Aus dem Bodediagramm in Abbil-
dung 5.4 ergibt sich eine notwendige Amplitudenanhebung von +113.254B. Daraus lasst
sich der Verstarkungsfaktor V; aus

+113.25dB = 20 - log(V}), (5.21)

und
— V; = 101132%48/20 _ 4 597.105 (5.22)

bestimmen. Nach dem Einsetzen der berechneten Regelparameter T; und V; in die Glei-
chungen 5.9 bis 5.11 ergibt sich das vollstindige Bodediagramm des offenen Kreises L(s)
und des geschlossenen Kreises T, ,(s) nach Abbildung 5.5. Anhand der Sprungantwort des
geschlossenen Kreises aus Abbildung 5.6 werden die Entwurfsvorgaben aus Tabelle 5.2
tiberpriift.
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Abbildung 5.5: Bodediagramm des offenen Kreises L(s) (blau) und des geschlossenen Kreises
T, ,(s) (rot).
ny

1.2 T T T T T T T T T T T
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Abbildung 5.6: Sprungantwort des geschlossenen Kreises T, ,(s).
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5.4 Analoge Stromregeleinheit

Zur Realisierung der Stromregeleinheit wird der entworfene PI-Regler und die aktive Ddm-
pfung der Strecke mithilfe von analogen Verstidrkern aufgebaut. Der vollstindige Schaltplan
der Regeleinheit ist im Anhang A beigefiigt.

Die Messungen des Motorstroms I,,, und des Kondensatorstroms I, erfolgen durch Strom-
wandler vom Typ LTSR25-NP der Firma LEM [23]. Die aus dem Datenblatt entnommene
Kennlinie (Abbildung 5.7) beschreibt den Zusammenhang zwischen dem Messstrom I, und
der Ausgangsspannung des Stromwandlers V1. Bei Verwendung von zwei primadren Win-
dungen liegt der primare Nennstrom Ipy laut Datenblatt bei £12A.

|P[At]

PM PN

Abbildung 5.7: Ausgangsspannungsverlauf in Abhingigkeit des Messstroms. [23]

Damit die Ausgangsspannung des Stromwandlers fiir die Regelung weiterverarbeitet
werden kann, muss eine Anpassung des Signals erfolgen. Fiir die Regelung wird eine Aus-
gangsspannung des Stromwandlers benétigt, welche dem gleichen gemessenen Stromwert
direkt entspricht, d.h. I, = 1A entspricht U, = 1V. Die benétigte Signalanpassung erfolgt
unter Berticksichtigung der Kennlinie aus Abbildung 5.7 und der daraus abgeleiteten For-
mel

U, =19.2+ (Upy — 2.5V). (5.23)

Berticksichtigt wird ebenfalls die Korrektur des Offset von 2.5V bei I, = 0A. Bei der Ver-
arbeitung des Messsignals wird eine 2.5V Referenzspannung benétigt um den Offset des
Stromwandlers zu korrigieren. Dafiir wird ein einfacher Spannungsteiler verwendet. Die-
ser erzeugt aus der 5V Versorgungsspannung der Platine die 2.5V Referenzspannung U,.
Dabei ist auf einen genauen Abgleich der Referenzspannung zu achten. Ist diese grofer als
2.5V, liegt am Eingang des PI-Reglers ein konstanter negativer Offset an, welcher der Diffe-
renz zwischen 2.5V und U,,f entspricht. Der Integratoranteil des Reglers steigt bis zum Ma-
ximalwert an. Durch eine Anti-Windup Maflinahme mit zwei antiseriell angeordneten 5.1V
Zenerdioden, parallel zur Riickkopplung des Reglers, wird die maximale Reglerausgangs-
spannung auf +5.1V begrenzt. Ist die Referenzspannung kleiner als 2.5V, duflert sich dies
durch einen konstanten Offset zwischen dem Motor-Sollstrom und dem Motor-Iststrom.
Der Grund dafiir ist ebenfalls in der Umrechnung des Stroms in eine dquivalente Spannung
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nach Gleichung 5.23 zu finden. Bei zu kleiner Referenzspannung ist die Umrechnung nicht
korrekt und es kommt zu einer konstanten Regelabweichung (Abbildung 5.8).

Tek Run g [ - ] Getriggert
A anan s
Of fset
Chil 100V [@iEl 1.00 A< H[10.0ms A Chi & 2.78V
22 Mir 2016
i+ [152.800ms 16:22:12

Abbildung 5.8: Offset bei zu kleiner Referenzspannung.

Um das Ausgangssignal des Stromwandlers Upyr frei von hochfrequenten Rauschen
zu halten, wird ein zusitzliches RC-Tiefpassfilter dem Stromwandler nachgeschaltet. Die
Grenzfrequenz f. rp errechnet sich aus

1 1
2-7-Ry-Cs C2.1-56Q-10-9nF

Jerp = =2.84MHz (5.24)

und liegt um den Faktor 28 tiber der 100kHz Schaltfrequenz der MOSFETs. Somit wird
das Messsignal nur in einem sehr geringen Mafie beeinflusst. Die Ausgangsspannung des
PI-Reglers entspricht einem Wert von 0V bis 1V. Der Regler beinhaltet ebenfalls die aus
Abbildung 5.2 ersichtliche Verstirkung 1/U,;. Diese Verstarkung wird benétigt, um das
Eingangssignal U, nach Gleichung 5.1 in ein Tastverhdltnis umzurechnen. Somit wird ein
zusdtzlicher Verstdrker auf der Reglerplatine eingespart. Ein Differenzverstdrker subtra-
hiert das Reglerlausgangssignal vom Kondensatormessstrom I, welcher zuvor mit der ak-
tiven Dampfung k und mit 1/U,; multipliziert wird. Dabei wird das Signal um den Faktor
10 verstdrkt um eine Spannung von 0V bis 10V zu erreichen. Eine Verstirkung von 10
sorgt fiir eine geringere Auswirkung eines moglichen Offsets am nachfolgenden Kompara-
tor. Der Komparator dient zum Vergleich des erhaltenen Signals mit einer 100kHz Dreieck-
Referenzspannung. Die Spitzen-Spitzen Spannung des Dreiecksignals liegt bei V,,, A = 10V.
Der eingestellte Offset betrdgt Vorra = 5V. Ist die Signalspannung grofler als die Drei-
eckspannung, wird der Ausgang des Komparators auf 5V geschaltet, andernfalls bleibt der
Ausgang bei 0V. Dieses generierte PWM-Signal wird schlussendlich dem Gatetreiber zur
Verfiigung gestellt (Kapitel 3.4).

Zur Dimensionierung des analogen PI-Reglers wird im ersten Schritt dessen Ubertra-
gungsfunktion Rppy (s) analysiert. In Abbildung 5.9 ist das Ersatzschaltbild des verwende-
ten PI-Reglers dargestellt.
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R2 C
— |
R1
u(t) 1 ® +
y(t)
Abbildung 5.9: Analoger PI-Regler mit OPV.
Aus dem Schaltbild des analogen PI-Reglers ladsst sich
Ry + !
Y(S) 2 z R2 1 1 KI
R — — e - —— =K — 5.25
opv(s) 0Gs) R, R, tscr, ~KPt (5.25)
—_—— —_——
Kp K;

herleiten. Wird die Ubertragungsfunktion des analogen PI-Reglers Rppy(s) mit der allge-
meinen Struktur eines PI-Reglers aus Gleichung 5.9 verglichen, ergibt sich der Zusammen-
hang mit den bereits berechneten Regelparametern V; und T; zu

1 1
I=cr, ! RV,

(5.26)

und
Kp:—:VITlﬂRQZVI'TI'Rl. (527)

Bei Vorgabe eines Widerstandes R; mit 9100Q) erhalt man die Bauteilwerte des analogen
PI-Reglers aus den Gleichungen 5.26 und 5.27. Die bereits ermittelten Regelparameter V;
und T sind aus Abschnitt 5.3 zu entnehmen. Es gilt zu beachten, dass bei der Bauteildi-
mensionierung die Verstarkung 1/U,; mitberticksichtigt wird. Durch Multiplikation von V;
mit 1/U,; ergibt sich die fiir die Dimensionierung verwendete Verstirkung V; 5. In Tabelle
5.3 sind die Parameter fiir die Dimensionierung des analogen PI-Reglers und die daraus er-
rechneten Bauteilwerte zusammengefasst. Der vollstindige Aufbau der Reglerplatine ist in
Abbildung 5.10 dargestellt.

| Symbol | berechneter Wert | ausgewdahlter Wert |

U 400V
Vi 4.597-10°
T 3.307-10s

Vis = Vi/Uy 1149
Ry 9100Q) 9100Q)
R, 345.7Q) 3300
C 95.6nF 100nF

Tabelle 5.3: Bauteilparameter der Strecke.
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Ly sl Dreieck

Abbildung 5.10: Aufbau des analogen Stromreglers.

5.5 Simulation der Stromregelung

Die Funktion der entworfenen Stromregelung wurde vor der Fertigung der Reglerplatine
durch eine computerbasierte Simulation mit dem Programm LT Spice IV iiberpriift. Um
reprdsentative Ergebnisse zu erhalten wurde fiir die SiC-MOSFETs der Halbbriicke ein zu-
gehoriges PSPICE Modell in die Simulation eingebunden. Dieses Modell soll das Verhalten
des im Testaufbau verwendeten SiC-MOSFET vom Typ C2M0080120D simulieren und pa-
rasitare Effekte berticksichtigen. Die Firma CREE stellt das notwendige PSPICE Modell zur
Verfiigung. Details zur Einbindung des Modells in die Simulation kénnen aus dem beige-
legten ,Quick start guide“[26] entnommen werden. Um eine realistische Ansteuerung der
SiC-MOSFETs zu erhalten wird eine Dead Time von DT = 190ns beriicksichtigt. Der Kup-
ferwiderstand in der Filterinduktivitdt wird mit R¢,, = 140mQ) berticksichtigt. Sonstige ver-
wendete Bauteile werden in der Simulation als idealisiert angenommen. Um das Regelver-
halten des analogen PI-Reglers zu tiberpriifen wird ein Motorsollstrom Vi, so;; mit einer
Frequenz von 50Hz vorgegeben. Der Offset betrdgt 3V und die Amplitude 2.4V. Die Abbil-
dung 5.11 zeigt ein gutes Fiihrungsverhalten des Motorstroms I ,,.

Die Simulation der Sprungantwort ist in Abbildung 5.12 dargestellt. Mit einer Anstiegs-
zeit von annihernd 0.2ms und 10% Uberschwingen sind die gewiinschten Spezifikationen
aus Tabelle 5.2 gut erfiillt.
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V[imot_sol_l] _ _ _ I(Lm)] _

--------------------------------------------------------------------------------------

--------------------------------------------------------------------------------------

Abbildung 5.12: Simulation der Sprungantwort.

5.6 Messergebnisse

Die Reglerplatine wurde nach der Fertigung an einer Halbbrticke des entworfenen Umrich-
ters getestet. Die Abbildung 5.13 zeigt die mit dem Oszilloskop durchgefiihrten Messungen
des vorgegebenen Motorsollstroms I, 5,;; auf Kanal 1 (gelb) und des Motoriststroms I,,, ;
auf Kanal 2 (blau). Die Amplitude des Sollstroms betrdgt 2.4A und der Offset des Strom
liegt bei 3A.

In Abbildung 5.14 ist die aufgenommene Sprungantwort erkennbar. Ein Vergleich mit
Abbildung 5.6 und mit den vorgegebenen Parametern aus Tabelle 5.2 zeigt, dass die gefor-
derte Anstiegszeit von t, = 0.2ms und das Uberschwingen von #i = 10% mit der entworfenen
Regeleinheit erreicht werden konnte. Durch den vorhandenen I-Anteil in der Regelung lasst
sich eine bleibende Regelabweichung e,, von anndhernd null erreichen. Ein Vergleich der
Messergebnisse mit den Simulationsergebnissen aus Abschnitt 5.5 zeigt ein sehr dhnliches
Verhalten und verifiziert die Simulationsergebnisse.
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Abbildung 5.13: Darstellung des Motorstroms bei vorgegebenem Motorsollstorm.
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Abbildung 5.14: Darstellung der Sprungantwort.




Kapitel 6

Zusammenfassung und Resiimee

In dieser Arbeit wurde gezeigt wie ein verlustarmer 3-phasiger Umrichter unter Verwen-
dung von Siliziumcarbid (SiC) MOSFETs fiir eine Schaltfrequenz von 100kHz entworfen
und aufgebaut werden kann. Anhand von Messungen an dem gefertigten Testaufbau konn-
ten die auftretenden Verluste und der Wirkungsgrad des Umrichters bestimmt werden. Die
Eigenschaften der SiC-MOSFETs konnten durch Bestimmung der Schaltzeiten und des Leit-
widerstandes festgelegt werden. Am Ausgang der drei Halbbriickenzweige wurde ein ver-
lustarmes passives Filter eingesetzt. Den Abschluss der Arbeit bildet die Entwicklung und
Implementierung eines Regelkonzeptes zur Motorstromregelung.

Durch die Verwendung der neuwertigen SiC-MOSFETs konnten schnelle Schaltzeiten
von unter 10ns erreicht werden. Die so erhaltene Reduktion der Schaltdauer fiihrt zur
Verringerung der Schaltverluste und Schaltenergie. Es konnten im Nennbetrieb bei einem
Tastverhaltnis von 6 = 23% eine Schaltenergie von W; = 115u] ermittelt werden. Der ver-
wendete SiC-MOSFET besitzt trotz seiner hohen maximalen Sperrspannung von Uy, pr =
1200V einen niedrigen Leitwiderstand von nur Ry, ,, = 80m(). Durch Messungen konnte
die Abhdngigkeit des Rj; ,, vom Drain-Source Strom bestimmt und die angegebenen Werte
aus dem Datenblatt verifiziert werden. Aus den gewonnenen Daten wurden die Leitverluste
in Abhadngigkeit vom Drain-Source Strom ermittelt.

Die Ansteuerung der SiC-MOSFETs erfolgt durch die Gatetreiberplatine. Dabei wurde auf
eine moglichst niederinduktive Anbindung zu den SiC-MOSFETs geachtet. Dadurch wer-
den Schwingungen beim Schaltvorgang reduziert und der Umrichter zeigt ein sehr gutes
Schaltverhalten.

Anhand von konstruktiven Mafinahmen beim Entwurf des Leistungsteils war es mdoglich,
die parasitare Induktivitat L, ,; im Zwischenkreis signifikant zu reduzieren und so schnelle
Schaltzeiten zu erzielen. Um eine thermische Zerstérung der SiC-MOSFETs im 3-phasigen
Betrieb zu verhindern hat sich gezeigt, dass zusétzlich zum Kiihlkorper eine aktive Kiihlung
durch einen Ventilator notwendig ist.

Das LC-Filter am Briickenausgang wurde auf eine Grenzfrequenz von 11.3kHz gelegt
und liegt so um fast eine Dekade unter der Schaltfrequenz der SiC-MOSFETs. Als Kernma-
terial der verwendeten Ringkernspule dient der verlustarme T184-14 von Micrometals. Bei
der Wirkungsgradmessung an einer Halbbriicke des Umrichters konnte im Nennpunkt und
bei einem Tastverhaltnis von 23% ein Wirkungsgrad von 96.35% erreicht werden.

Um den Wirkungsgrad zu steigern wurde als Alternative eine Ringkernspule aus Sendust
Kernmaterial verwendet. Messungen haben gezeigt, dass die Eisenverluste dieser Induk-
tivitdt im Vergleich zur Micrometals Spule hoher sind. Da die Sendust-Spule mit weni-
ger Windungen und dickerem Kupferdraht bewickelt ist, treten reduzierte Kupferverlus-
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te im Vergleich zur Micrometals-Spule auf. Mit der Sendust-Spule konnte bei einem Tast-
verhdltnis von 6 = 50% ein Wirkungsgrad von 98.46% erreicht werden. Das Maximum des
Wirkungsgrades wird dann etwa bei Iz, = 7A erreicht und entspricht dem festgelegtem
Nennstrom.

Mit dem Aufbau eines analogen PI-Reglers konnte eine gut funktionierende Stromre-
gelung realisiert werden. Die Analyse der Strecke hat eine Resonanzstelle ergeben. Fiir eine
stabile Regelung war es notwendig diese Resonanzstelle mit einer aktiven Ddmpfung zu un-
terdriicken. Fiir den Reglerentwurf ist das Frequenzkennlinien-Verfahren angewendet wor-
den. Stromwandler sorgen fiir die notwendige Messung des Motorstroms I,, und des Stroms
durch den Filterkondensator I.. Die Simulations- und Messergebnisse zeigten ein sehr gutes
Fiihrungs- und Sprungverhalten.

Eine Verbesserung des Regelkonzeptes konnte durch Implementierung eines Zustands-
beobachters fiir den Kondensatorstrom I. erreicht werden. Durch diese Mafinahme entfallt
der fiir die Strommessung benétigte Stromwandler.

Die Weiterentwicklung von SiC-MOSFETs ist ein aktuelles Thema in der Wissenschaft.
Durch Optimierung der Herstellprozesse und der SiC-MOSFET Struktur kann eine Verbes-
serung der Leit- und Schalteigenschaften und eine Erhhung der Durchbruchspannung er-
reicht werden. Von der Firma CREE wurden bereits Prototypen von SiC-MOSFETs mit einer
Durchbruchspannung von bis zu 15kV entwickelt und getestet [11]. Es ist davon auszuge-
hen, dass die in Zukunft kommerziell erhiltlichen SiC-MOSFETs sehr gute Eigenschaften
beztiglich Schaltverhalten, Leitverlusten und Durchbruchspannungen haben werden. Da-
durch wird es méglich sein den Wirkungsgrad von leistungselektronischen Bauelementen
weiter zu steigern und den wachsenden Anforderungen der Industrie zu gentigen. Fiir die
breite industrielle Anwendung von SiC-Transistoren, stellt sich aber auch die Frage, ob bzw.
wann diese Bauteile das sehr gilinstige Preis-Niveau der heute weit verbreitete IGBTs errei-
chen werden.




Anhang A

Schaltplane
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