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Kurzfassung

Die energieeffiziente und umweltschonende Aufbereitung von Trinkwasser gewinnt mit stei-
gender Bevolkerungsdichte zunehmend an Bedeutung. Neben den thermischen und chemi-
schen Verfahren zeichnet sich die Wasseraufbereitung mittels ultravioletter Strahlung durch
niedrigen Energiebedarf und nicht benétigtem direkten Kontakt zum Wasser aus. Die hierfiir
eingesetzten Nieder- und Mitteldruck-UV-Lampen weisen hohe UV-Strahlungsausbeuten bis
zu 40 % oder elektrische Leistungsdichten bis 18 W/cm auf, erreichen jedoch kurze Lebens-

dauern unter 16.000 Stunden.

Die vorliegende Arbeit behandelt die Entwicklung und Untersuchung eines neuartigen UV-
Lampensystems, welches die Vorteile der Nieder- und Mitteldrucklampen zusammenfiihrt
und den Leistungsbereich zwischen beiden Lampentypen abdecken kann. Um dieses Ziel
zu erreichen, bieten hochbelastete Niederdruck-Induktionslampen die besten Voraussetzun-
gen. Daher werden in dieser Arbeit Induktionslampen mit Lampenleistungen von Prampe <
1250 W entwickelt und untersucht. Hochleistungs-Induktionslampen der hier angestrebten
Leistungsklasse sind am Markt nicht existent, da sie bisher nicht effizient betrieben wer-
den konnten. Eine wirtschaftliche Erhohung der Lampenleistung bedeutet vor allem auch
die Erreichung von hohen Wirkungsgraden mit elektronischen Vorschaltgeridten. Am Markt
verfiigbare Systeme basieren auf Leistungstransistoren aus Silizium (Si) und sind daher in ih-
rer Ausgangsleistung begrenzt. Hohe Leistungen werden immer noch mit Réhrenverstarkern
bei niedrigen Wirkungsgraden erzeugt. Im Rahmen dieser Arbeit werden deshalb neue Leis-
tungstransistoren aus Siliziumkarbid (SiC) untersucht, um ihre Tauglichkeit fiir den Einsatz
in Resonanz-Wechselrichtern fiir Schaltfrequenzen von fi, = 2 MHz nachzuweisen. Die Er-
gebnisse der statischen und dynamischen Transistorcharakterisierung werden schliefllich an-
hand von zwei resonanten Vollbriickenwechselrichtern mit Nullspannungs-Schaltentlastung
mit dem Einsatz von selbstleitenden Sperrschicht- und selbstsperrenden Metalloxid-Halblei-
terfeldeffekttransistoren unterstiitzt. Bei diesen hohen Schaltfrequenzen werden mit den SiC-

Transistoren Halbleiterwirkungsgrade von tiber 96 % moglich.

Die Hochleistungs-Induktionslampen fiir das UV-Lampensystem werden in dieser Arbeit
neu entwickelt und erstmals vorgestellt. Es werden Induktionslampen unterschiedlicher Leis-
tungsklasse mit verschiedenen Fiillungen untersucht. Zur Erreichung héherer Strahlungsaus-

beuten bei hoher Lampenleistung werden folgende Parameter der Lampen variiert: Volumen
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des Entladungsraumes, Puffergasdruck, Lampenleistung und Kaltkammer-Temperatur. Wei-
terhin wird der gepulste Betrieb der Lampen untersucht. Die Ergebnisse der Strahlungsmes-
sung machen damit die grundsatzlichen Zusammenhénge zwischen Lampenleistung, Puffer-
gasdruck, Kaltkammer-Temperatur und Spektrum der Lampe fiir die Verwendung von Queck-
silber als Leuchtmetall deutlich. Die Charakterisierung der elektrischen Lampeneigenschaf-
ten hilft schliefilich zusatzlich, das Vorschaltgerat optimal auf die Lampe anzupassen.

Mit den hier entwickelten UV-Induktionslampen und dem MHz-Wechselrichter mit selbst-
leitenden SiC-Sperrschichtfeldeffekttransistoren (JFET) wird ein Systemwirkungsgrad von
mehr als 27 % nachgewiesen, welcher zwischen den beiden bisherigen UV-Systemen einzu-

ordnen ist.
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Abstract

With increasing population density, water treatment in an energy efficient and environmen-
tally friendly manner steadily takes on more significance. Besides thermal and chemical me-
thods, water treatment based on ultraviolet radiation facilitates low energy consumption and
physical insulation from water. Nowadays, the utilized low- and medium-pressure UV-lamps
offer either high energy efficiencies up to 40 % or high UV-power densities up to 18 W/cm.
However, lifetime of the lamps is less than 16.000 hours.

This thesis presents the design and investigation of a novel UV-lamp-system, which aims
to link the advantages of low- and medium-pressure discharge lamps and to cover the power
range between both lamp types. For achieving this aim, highly ballasted low-pressure in-
duction lamps fulfil the requirements best. Therefore, this thesis presents the development
and investigation of induction lamps with lamp powers up to Pamp < 1250 W. High-power
induction lamps of such high power levels do not exist commercially, since up to now their
operation was not possible in an efficient way. Increasing the lamp power economically means
especially achieving high efficiencies with electronic control gears. Commercially available
systems are based on power transistors made of silicon (Si) and are limited in output power.
Nevertheless, high power levels are still supplied using electron tube amplifiers at low ef-
ficiencies. In the course of this thesis, new power transistors made of silicon carbide (SiC)
are investigated against the background of their application in resonant-mode inverters at
switching-frequencies of f, = 2 MHz. The experimental results of static and dynamic tran-
sistor characterisation are finally supported by two prototypes of resonant full-bridge in-
verters that are equipped with normally-on junction field-effect transistors and metal-oxide
semiconductor field-effect transistors. Using SiC-transistors, efficiencies of the power stage

of more than 96 % proved to be possible at these high switching-frequencies.

The high-power induction lamps for the UV-lamp-system are newly developed and pre-
sented within the course of this thesis for the first time. Induction lamps of different power
levels with different fillings are tested and characterised. To achieve higher radiant efficien-
cy at high lamp power the following lamp parameters are varied: volume of the discharge
chamber, buffer gas pressure, lamp power and ,cold spot® temperature. Furthermore, the pul-
sed operation of the lamps is investigated. The radiation measurements demonstrate the basic

relations between lamp loading, buffer-gas pressure, ,cold spot” temperature and spectral ir-

il



Abstract

radiance while using mercury as radiating species. Finally, the electrical lamp characteristics
support to optimally match the control gear with the lamp.

A system efficiency of some more than 27 % is verified with the prototype UV-induction
lamp system, when operated with the MHz-inverter that is equipped with SiC-junction field-

effect transistors (JFET). This efficiency positions between the two previous UV-systems.
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1 Einleitung

Wasser ist die Grundlage fiir Leben und die Entstehung von Zivilisationen. Die steigende
Bevolkerungsdichte in modernen Ballungsrdumen und Metropolregionen, wie z.B. Tokio, Ja-
karta oder Delhi, fithrt zu verstirkter Verschmutzung des natiirlich vorkommenden Wassers.
Insbesondere Menschen in Entwicklungslandern und Regionen mit ausschliellich vorkom-
mendem Oberflichenwasser haben oft nur erschwerten oder gar keinen Zugang zu sauberem
Wasser. So lebten 2015 weltweit ca. 2,4 Milliarden Menschen unter widrigen hygienischen
Umstanden unterhalb des weltweit geltenden hygienischen Mindeststandards von denen ca.
700 Millionen Menschen unter Trinkwassermangel litten [1].

Die Wasseraufbereitung mittels ultravioletter (UV) Strahlung ist eine sehr energieeffiziente
und umweltschonende Technologie. Thermische und chemische Verfahren benétigen mehr
Primérenergie und es werden Chemikalien eingesetzt, welche den Geschmack des Wassers
negativ beeinflussen. Zur Erzeugung von UV-Strahlung kommen aktuell ausschlie8lich Ga-
sentladungslampen mit einer Quecksilber (Hg)-Fillung zum Einsatz, wie z.B. Niederdruck-
(LP) und Mitteldrucklampen (MP). Der nutzbare Wellenlangenbereich fiir die UV-Desinfek-
tion liegt im UV-C (200nm < A < 280 nm). Die wichtigsten Eigenschaften konventioneller
Lampentypen sind in Tabelle 1.1 aufgelistet.

Tabelle 1.1: Vergleich von Nieder- und Mitteldruck-Quecksilberentladungslampen [2]

Eigenschaft Niederdruck Mitteldruck | Einheit
Hg \ Amalgam Hg
Leistungsbereich 5-150 50 - 800 > 400 W
Volumenleistungsdichte ¢y | 0,2 - 0,5 0,7 10,8 W/cm?
typ. UV-C-Effizienz 40 35 15 %
spez. UV-C-Strahlungsfluss | 0,1 - 0,5 1,5-2 12-18 W/cm
Temperatur 0-40 70 - 90 600 - 900 °C
Lebensdauer 9.000 16.000 1.500 - 10.000 h

LP-Lampen sind jeweils mit Hg- oder Amalgam-Fiillung verfiigbar, wihrend MP-Lampen
ausschliellich mit Hg gefiillt werden. Eine wichtige Grofle der Lampen ist die auf die Lam-
penlange bezogene spezifische elektrische Leistung. Abbildung 1.1 zeigt die typische UV-C-

Effizienz als Funktion der spezifischen elektrischen Leistung der konventionellen UV-Lampen.
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Hg-LP
Amalgam-LP

0 20 40 60 80 100 120
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Abbildung 1.1: UV-C Effizienz als Funktion der spezifischen elektrischen Leistung von konventionellen UV-
Lampen

An der Kurve kann man erkennen, dass je nach Lampentyp entweder sehr energieeffiziente
Systeme groflen Bauvolumens oder sehr kompakte Systeme niedriger Energieeffizienz reali-
sierbar sind. Ein UV-System mit einer Leistungsdichte zwischen beiden Lampentypen, aber
einer nur geringfiigig niedrigeren Effizienz als die der LP-Lampe existiert bisher nicht.

Viele technische Anwendungen erfordern meist eine héhere Leistungsdichte als konven-
tionelle Niederdrucklampen aufweisen, weshalb MP-Hg-Lampen mit bis zu 120 W/cm zum
Einsatz kommen [3,4]. Diese Lampen weisen eine UV-C-Effizienz von 15 % (vgl. Tabelle 1.1)
und eine sehr kurze Lebensdauer zwischen 1.500 h und 10.000 h je nach Leistungsdichte auf.
LP-Lampen hingegen erzeugen einen UV-C-Strahlungsfluss unter 2 W/cm Lampenlénge. Die
Lampenlebensdauer einer Hg-LP-Lampe liegt jedoch bei 9.000 h und die einer Amalgam-LP-
Lampe mit Longlife Beschichtung bei iiber 16.000 h [2].

Es liegt nahe, den Leistungsbereich zwischen LP- und MP-Lampen mit einer hochbelas-
teten LP-Lampe zu bedienen. Eine weitere Leistungssteigerung bei LP-Lampen durch die
Anhebung des Lampenstromes ist jedoch aufgrund der Emittererschpfung der Elektroden
und der damit verbundenen Lebensdauerverkiirzung nicht sinnvoll. Die Kombination einer
hohen Leistungsdichte von Mitteldrucklampen mit der hohen Effizienz einer Niederdruck-
lampe ist daher ein angestrebtes Ziel aktueller Forschungsarbeiten. Eine Moglichkeit zur
Erreichung dieses Ziels stellt der Einsatz einer elektrodenlosen hochbelasteten Induktions-
lampe [5] mit einem elektronischen Vorschaltgeriat (EVG) dar. Diese Lampen ermoglichen
hohe Lampenlebensdauern bei hoher Systemeflizienz, erfordern jedoch hohe Betriebsfre-
quenzen im MHz-Bereich. Fiir eine hohe Plasmaeffizienz hat sich der Frequenzbereich von
2,0 MHz < f < 3,39 MHz als optimal herausgestellt [6] und wird deshalb auch im Frequenz-

nutzungsplan der Bundesnetzagentur fiir induktive Anwendungen berticksichtigt [7].
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Der limitierende Faktor, der die praktische Realisierung von Induktionslampen mit hohen
Leistungen im Kilowatt-Bereich bisher verhindert hat, ist in der Technologie fiir elektronische
Vorschaltgerate fiir solche Lampen zu finden. Um die benétigten hohen Schaltfrequenzen zu
realisieren, miissen Resonanzwandler eingesetzt werden, welche hohe Leistungsdichten und
Wirkungsgrade erreichen kénnen. Abbildung 1.2 zeigt das Schaltbild eines konventionellen
EVGs mit Leistungsfaktorkorrekturschaltung fiir Leuchtstofflampen. Die netzseitige Wech-
selspannung wird mit Dy bis D4 gleichgerichtet und die Netzstromaufnahme mit Hilfe ei-
nes Hochsetzstellers (HSS) geregelt. Die Zwischenkreisgleichspannung Upc wird durch eine
Transistorhalbbriicke, bestehend aus M; und Ms, in eine Rechteckausgangsspannung umge-
formt. Diese Rechteckspannung wird mittels Serienkondensator Cs von ihrem Gleichanteil
befreit und durch den Serien-Parallel-Schwingkreis, bestehend aus Lg und Cp, am Ausgang

nahezu zu einer Sinusspannung geglittet.

Halb-
Netzgleichrichter Hochsetzsteller briicke Lampenkreis

Abbildung 1.2: Schaltbild eines elektronischen Vorschaltgerites mit Leistungsfaktorkorrekturschaltung fiir
Leuchtstofflampen auf Basis des Halbbriickenwechselrichters und einem Serien-Parallel-
Schwingkreis, gemaf [8,9]

Die Schaltfrequenzen der EVGs fiir Leuchtstofflampen liegen im Bereich zwischen 25 kHz
und 100 kHz. EVGs fiir Hochdruck-Gasentladungslampen hoher Leistung bis in den kW-
Bereich basieren meist auf dem ZVS-Vollbriickenwechselrichter und arbeiten bei Schaltfre-
quenzen bis 300 kHz.

Die Erh6hung der Ausgangsleistung war bislang aufgrund der verfiigbaren Leistungshalb-
leiterschalter nur in begrenztem Mafy moglich. So kommen fiir Generatoren sehr grofer Aus-
gangsleistung weiterhin Rohrenverstarker zum Einsatz, welche eine maximale Effizienz von
nur 65 % erreichen [10]. Die fortschreitende Entwicklung der Transistortechnologie fiir Sperr-

spannungen von 1200 V versprechen, die Verluste in dem Vorschaltgerit signifikant zu redu-
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zieren, um damit die Systemleistung weiter zu erhéhen. Neue, aus dem Halbleitermaterial
Siliziumkarbid (SiC) prozessierte, Leistungshalbleiterschalter sind seit dem Jahr 2010 als Se-
rienprodukt erhaltlich. Diese Leistungshalbleiterschalter weisen signifikant kleinere Durch-
lasswidersténde, geringere Schaltverluste und besseres thermisches Verhalten im Vergleich
zu ihren Gegenstiicken aus Silizium (Si) in dieser Spannungsklasse auf. Speziell fiir Hoch-
frequenzanwendungen optimierte Si-MOSFETs weisen zwar sehr hohe Schaltgeschwindig-
keiten auf, jedoch schlagen sich die benétigte Chipflache, spezielle Fertigungsverfahren und
geringe Stiickzahlen im Preis nieder. Leistungstransistoren hingegen werden in grof3er Stiick-
zahl zu giinstigen Preisen hergestellt. Hochfrequenz-Stromversorgungen wiirden daher, auch
als Nischenprodukt, von den Preisen und der Verfiigbarkeit konventioneller Leistungstran-
sistoren profitieren und wichtige Anwendungsgebiete der Prozesstechnik erschlieflen. Hier-
zu gehoren insbesondere Induktionsprozesse zur Erwarmung, Plasmaprozesse oder indukti-
ve Energieiibertragung fiir die kontaktlose Ladung von batteriebetriebenen Fahrzeugen. Ein
ausfiihrlicher Nachweis der Tauglichkeit von SiC-Leistungstransistoren fiir Schaltfrequenzen
um 2 MHz wurde in der jingeren Vergangenheit jedoch nicht durchgefiihrt. Diese Arbeit soll
daher einen Beitrag zu diesem Nachweis am Beispiel von Hochfrequenz-EVGs (HF-EVG) fiir
Hochleistungsinduktionslampen leisten. Hierfiir werden im Rahmen dieser Arbeit aus SiC
verfiigbare Sperrschicht-Feldeffekttransistoren (JFET, engl. junction field-effect-transistor)
und Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistoren (MOSFET, engl. metal-oxide-semiconduc-
tor field-effect-transistor) untersucht. Diese neuen SiC-Leistungshalbleiter versprechen viele
positive Bauteileigenschaften, sowohl statischer als auch dynamischer Art. Ihre Einschrén-
kungen erfordern jedoch die Beriicksichtigung eines ganzheitlichen Entwurfsansatzes fiir die

Schaltungsentwicklung.

1.1 Motivation und Zielsetzung

Induktionslampen fiir die Allgemeinbeleuchtung, welche mit einem Streufeldkoppler betrie-
ben werden, sind am Markt bis zu Lampenleistungen von 185 W verfiigbar. Sie werden mit
HF-EVGs betrieben, welche ausreichend kompakt und effizient sind, sodass Lichtausbeuten
von 741m/W erreicht werden konnen. Fiir die Erzeugung von UV-Strahlung fiir technische
Zwecke ist diese Leistung jedoch nicht ausreichend. Ein Flaschenhals fiir h6here Lampenwat-
tagen waren bisher die elektronischen Vorschaltgerite, welche mit Si-Transistoren selbst bei
kleiner elektrischer Ausgangsleistung nur maflige Wirkungsgrade < 90 % erreichten. Elek-
trodenbehaftete UV-Lampen weisen entweder kleine Leistungsdichten oder niedrige Strah-
lungsausbeuten auf, sowie jeweils begrenzte Lebensdauern. Um eine Losung fiir den Bereich

zwischen Nieder- und Mitteldruckstrahlern zu finden, dokumentiert diese Arbeit die Unter-
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suchungen zur Machbarkeit von HF-EVGs fiir hochbelastete Induktionslampen auf Basis von
Siliziumkarbid-Transistoren fiir Lampenleistungen von P, > 1000 W. Dies erfordert die Un-
tersuchung unterschiedlicher Fragestellungen, um weiterhin einen mit kommerziell verfig-
baren EVGs fiir Gasentladungslampen vergleichbaren Systemwirkungsgrad zu erzielen.

Es werden sowohl die statischen, als auch die dynamischen Eigenschaften der SiC-Transis-
toren untersucht und die Messergebnisse mit Hinblick auf den Einsatz von SiC-Transistoren
in MHz-Wechselrichtern bewertet. Die Machbarkeit solcher HF-EVGs soll in dieser Arbeit an-
hand eines hochfrequent getakteten Vollbriickenwechselrichters gezeigt werden, der durch
resonante Schaltentlastung einen hohen Wirkungsgrad erreichen kann. Die hohe benétigte
Lampenleistung erfordert den Betrieb des Wechselrichters mit einer Eingangszwischenkreiss-
pannung von 800 V.

Neben der Zielsetzung einen MHz-Wechselrichter mit SiC-FETs zu realisieren, soll die
Machbarkeit hochbelasteter Induktionslampen untersucht werden, weshalb verschiedene In-

duktionslampen gefertigt und charakterisiert werden.

1.2 Gliederung

Die vorliegende Arbeit 16st die Problemstellung auf Grundlage eines Systemansatzes. Aus
diesem Grund stellt Kapitel 2 die grundlegenden Zusammenhéange und Funktionsprinzipien
zwischen induktiv gekoppelten Plasmen, Siliziumkarbid (SiC) Leistungshalbleiterschaltern
und HF-EVGs dar. Diese Grundlagen dienen anschlielend in Kapitel 3 fiir den Ansatz eines
Systementwurfes fiir das Lampe-Wechselrichter-System, welcher die wichtigsten Schliissel-
parameter der SiC-Transistoren berticksichtigen muss. Kapitel 4 dokumentiert die praktische
Umsetzung der Entwurfsergebnisse in ein funktionierendes Laborsystem und die dazugeho-
rigen Messaufbauten. Kapitel 5 stellt die Messergebnisse dar und diskutiert diese. Die Mess-
ergebnisse werden anschlieflend in Kapitel 6 mit konventionellen Systemen verglichen und
die Vor- und Nachteile des neuen Systems verdeutlicht. Die Arbeit endet mit einer kurzen

Zusammenfassung der wichtigsten Ergebnisse in Kapitel 7 und einem Ausblick in Kapitel 8.






2 Grundlagen

In diesem Kapitel erfolgt eine zusammengefasste Darstellung der Grundlagen induktiv ge-
koppelter Plasmen und Lampen, sowie der Anforderungen an deren Stromversorgung. Ein
Vergleich aktueller Siliziumkarbid-Leistungstransistoren und der zugehorigen Gatetreiber-
schaltungen bildet die Grundlage fiir eine Realisierung von HF-Resonanzwechselrichtern. Die
Reduzierung von Schaltverlustenergien ist zudem ein wesentlicher Gesichtspunkt zur Errei-
chung der geforderten hohen Wechselrichterwirkungsgrade. Zwei gangige Methoden sind
das Nullspannungs- (ZVS) und Nullstromschalten (ZCS), welche in diesem Kapitel kurz vor-
gestellt werden. Als Plasmastromversorgung erscheinen zunéchst zwei resonant betriebene
Schaltungen als geeignet: Der ZVS-Vollbriickenwechselrichter (ZVS-VB) und der ZVS-Drei-
punktwechselrichter mit geklemmtem Spannungsmittelpunkt (ZVS-3L-NPC). Ihre grundle-
gende Funktion wird erlautert und dient als Grundlage fiir die Erarbeitung einer Stromver-

sorgung fiir induktiv gekoppelte Lampen hoher Leistung im weiteren Verlauf dieser Arbeit.

2.1 Induktiv gekoppelte Plasmen (ICP) und Lampen

Bereits im Jahr 1891 hat Nicola Tesla die Lichterzeugung mittels hochfrequenter Wechsel-
felder hoher Spannung patentiert [11]. Zu etwa gleicher Zeit verdffentlichte Thomson einen
Artikel tiber elektrodenlose Entladungen [12] und im Jahr 1900 folgte durch Hewitt die Vor-
stellung der Lichterzeugung mittels Induktion [13]. Erst der rasante Fortschritt der Mikro-
elektronik fithrte schliellich zu einer Kommerzialisierung von Induktionslampen fiir die All-
gemeinbeleuchtung [14, 15]. Die grundlegenden Prinzipien der heutigen Induktionslampen
haben dabei Hewitt [13], Smith [16] und Bethenod [17] erfunden. Anderson [18-21] hat
fiir General Electric mehrere Induktionslampen erfunden, von denen die GENURA™-Lampe
ein kommerzielles Produkt wurde. Weitere Meilensteine waren die Markteinfithrungen der
QL™-Lampe von Philips [22] mit Hohlraumkoppler (siehe Abbildung 2.1 nach Bethenod [17])
und der Endura™-Lampe von OSRAM [23] als Ringentladungslampe (siehe Abbildung 2.2
nach [18, 23]). Die QL™-Lampe verursacht durch ihren Aufbau nur geringe optische Ab-
schattungsverluste, wodurch sie eine effiziente Strahlungserzeugung bei kompakter Baugro-

e ermoglicht.
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Abbildung 2.1: Querschnittskizze der Induktionslampe mit internem Hohlraumkoppler nach Bethenod [17]
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Abbildung 2.2: Querschnittsskizze der Induktionslampe mit Ringentladung gemaf3 [18, 23]

Induktionslampen weisen hohere Elektronendichten als elektrodenbehaftete Lampen auf [24],
was zu hoheren Puffergastemperaturen fithrt. Deshalb sind entweder eine Temperierung des
kiltesten Punktes am Lampenkérper (engl. ,.cold spot® - CS) oder der Einsatz eines Amalgams
notwendig, um den Hg-Partialdampfdruck optimal einzustellen. Dadurch ist die Erzeugung
der UV-Strahlung ebenso effizient wie bei konventionellen LP-Lampen mit Elektroden. Die

UV-Strahlung wird mit Leuchtstoffen in sichtbares Licht umgewandelt, die auch fiir konven-



2.1 Induktiv gekoppelte Plasmen (ICP) und Lampen

tionelle Leuchstofflampen verwendet werden. Des Weiteren handelt es sich bei diesen Lam-
pen ausschlielich um Niederdruckgasentladungslampen. Hochdruckgasentladungslampen

werden zwar in einigen Patentschriften [25-27] beschrieben, jedoch bisher nicht vermarktet.

2.1.1 Funktionsprinzip

Die grundlegenden Funktionsprinzipien von elektrodenlos angeregten Plasmen hat Thom-
son [28] 1927 vorgestellt. Induktiv gekoppelte Plasmen (engl. ICP) und Induktionslampen
funktionieren demnach grundsétzlich durch die Energieiibertragung mittels hochfrequentem
Magnetwechselfeld und zeigen dabei vergleichbares Verhalten, wie die positive Plasmaséu-
le von elektrodenbehafteten Nieder- und Hochdrucklampen [15]. Fiir die Erzeugung einer
Gasentladung wird immer ein elektrisches Feld benotigt, welches das Gas im Entladungsge-
fafl ionisieren kann. Bei ICP wird zu diesem Zweck eine Spule mit einem hochfrequenten
Wechselstrom beaufschlagt und um ein Entladungsgefafy gewickelt oder innerhalb des Entla-
dungsgefifles positioniert. Abbildung 2.3 illustriert die zwei haufigsten Konfigurationen von
ICP, das Magnetfeld der Spule in das Entladungsgefafl einzukoppeln. Der Entladungsraum
von Induktionslampen ist normalerweise mit einem Puffergas wie z.B. Argon (Ar) und einem
Leuchtmetall wie z.B. Hg gefiillt.

HF-Generator

HF-Generator

(KK N “EOXOXOXOXO)

Plasma
dielektrische
Reaktorwand Substrat
Gasfluss
(@) (b)

Abbildung 2.3: Skizze verschiedener ICP Spulenanordnungen, gemaf} [29, 30]. (a) Offener Entladungsraum
mit Gasdurchfluss und aufien angebrachter Spule. Das ICP wird lokal erzeugt und die ent-
stehenden Ionen werden durch den Gasfluss zu dem behandelten Substrat transportiert. (b)
Geschlossener Entladungsraum mit externer Planarspule, welche nicht mit dem Plasma in
Kontakt kommt. Durch Anlegen eines Potenzials an den Substrattriger, werden die entste-
henden Ionen des ICP zur Substratoberfliche beschleunigt.



2 Grundlagen

Ahnlich wie in einer elektrodenbehafteten Lampe werden die vorhandenen freien Ladungs-
trager zunéchst durch eine Spannung beschleunigt. Die hierzu nétige Spannung resultiert aus

der Windungsspannung der stromdurchflossenen Spule nach Gleichung (2.1).

v, = 31 2.1)
ST At on '

Hier sind U, die induzierte Spannung einer einzelnen Spulenwindung, L die Induktivitat der

di
> dt

Stromes und n die Windungszahl der Spule. Das anliegende elektrische Feld E, zwischen den

zur Einkopplung verwendeten Spule, $ die zeitliche Ableitung des durch die Spule flieenden
einzelnen Spulenwicklungen muss dabei so grof3 sein, dass einige freie Elektronen eine so
hohe Geschwindigkeit erreichen, dass ihre kinetische Energie Wi, groler als die Ionisations-
energie der Neutralteilchen Wi, wird (siehe (2.2), [31]).

— 1 Eo)°

Wkin = —meﬁz = M £ (22)

2 2me

Wiin reprasentiert die mittlere kinetische Energie eines Elektrons, m,. die Elektronenmasse, 0
die mittlere Geschwindigkeit der Elektronen, e die Elementarladung und ¢ die Zeitspanne der
Beschleunigung des Elektrons. Anders herum muss die mittlere freie Weglédnge A, des neu-
tralen Gases so grof3 sein, dass die Beschleunigungszeit t aus (2.2) bei einem gegebenem Wert
von Wiin ausreichend grof3 ist, so dass Wiin > Wionwird. Die Feldlinien fiir das H- und E-Feld,
die den Betrieb des ICP beeinflussen, sind in Abbildung 2.4 (a) bis (c) fiir die in Abbildung 2.3
gezeigten ICP-Reaktoren, sowie fiir eine Stabspule mit Ferritkern dargestellt.

Die Entladung von ICP bei kleiner Leistung wird allgemein als kapazitiver Modus oder E-
Mode bezeichnet. Hierbei wird die Plasmaleistung durch das E-Feld zwischen den einzelnen
Spulenwindungen in das Plasma eingekoppelt. Erst bei grof3erer Leistung und damit grofler
Kopplung zwischen der Spule und dem Plasma wechselt die Entladung in den induktiven Mo-
dus, auch als H-Mode bezeichnet. In diesem Modus werden die Elektronen vom induzierten
E-Feld, Eing, beschleunigt und das Plasma wirkt als Sekundarwicklung zur Spule. Der Uber-
gang von E- nach H-Mode passiert meist abrupt, wenn das induzierte E-Feld E;,q mindestens
genauso grof3 wie die benotigte Feldstirke fur den E-Mode ist [14]. Der Wechsel von E- nach
H-Mode weist eine Hysterese von Upjasmas IPlasma UNd Pplasma auf, die von der Frequenz oder
dem Fiilldruck abhangt [32]. Im H-Mode flieft der Plasmastrom dann im Bereich der Eindring-
tiefe § entlang der Priméarspule, jedoch entgegen der Primérstromrichtung [30,31]. Die vom
Plasma absorbierte Leistung P, kann analog zur ohmschen Leistungsaufnahme P = I? - R
gemif (2.3) [32, Gl. (12.1.10-12)] berechnet werden.

10



2.1 Induktiv gekoppelte Plasmen (ICP) und Lampen

(©)

Abbildung 2.4: Darstellung der entstehenden Feldlinien des induzierten H- und E-Feldes, sowie des E-Feldes
zwischen den Windungen (a) einer Stabspule mit Ferritkern mit offenem magnetischem Kreis,
(b) eines aufien angeregten ICPs mittels auflen angebrachter Luftspule (vgl. Abbildung 2.3 (a))
und (c) eines von einer Flachspule angeregten ICPs (vgl. Abbildung 2.3 (b)).

1
a0

=2
Paps = JPlasma * Vplasmas (23)
wobei jplasma die mittlere Stromdichte und 7, die mittlere Plasmaleitfihigkeit sind und Vpjasma
das Plasmavolumen der Lampe oder des Entladungsraumes darstellt, in dem der Plasmastrom
flieBt. Die mittlere Plasmaleitfahigkeit oy kann unter Vernachldssigung seines imaginaren
Anteils (vgl. (2.11)) gemaf (2.4) berechnet werden.

fzeez

5o = (2.4)

MeVim

Dabei sind vy, die mittlere Plasmastoffrequenz und 7, die mittlere Elektronendichte.

11



2 Grundlagen

Das Plasmavolumen Vplasma héngt von der Eindringtiefe § ab und wird fiir das von innen
bzw. auflen angeregte ICP unterschiedlich berechnet, wie an den Querschnittsflachen in Ab-
bildung 2.5 (a) und (b) zu sehen ist. Fiir das von innen angeregte ICP gilt allgemein

| ) Plasma
X P 0
/\ asma

(&)

(@ (b)

Abbildung 2.5: Querschnitt der von (a) innen und (b) aulen angeregten ICP. Anhand dieser Grundflichen
wird das Plasmavolumen berechnet.

Wlasma = 7l - (2 “Ri- 6+ 52) > (2.5)

wobei R; der Aulenradius des Innenrohres und ! die Lédnge des Entladungsraumes sind. Fiir
den Fall, dass die Skintiefe grofier als die Dimensionen des Entladungsraumes sind, § > R,—R;,

gilt fiir das Plasmavolumen (2.6).
Wlasma = ml - (Ri - R12) (2.6)

R, entspricht dem Innenradius des Auffenrohres. Das Plasmavolumen des von auflen ange-
regten ICP wird entsprechend (2.7) berechnet.

Vblasma = 7l - (2 Ry - 6 = 6%) (2.7)

Fiir den Fall, dass die Skintiefe sehr viel kleiner als die Dimensionen des Entladungsraumes
ist, § < R,, kann der Faktor 62 vernachlissigt werden. Das Plasmavolumen berechnet sich
dann gemaf (2.8).

Vplasma = 7l - 2Ry - 5 (2.8)

Aus den Formelzusammenhingen (2.3) bis (2.8) ist erkennbar, dass insbesondere die Eindring-
tiefe § und die Leitfihigkeit oy eine wichtige Rolle fiir die Leistungsaufnahme des ICP darstel-
len. Beide Groflen sind von der Elektronendichte n. abhingig, welche wiederum von den Um-
gebungsbedingungen des Plasmas abhangt. Fiir Lampen mit Streufeldkoppler wird die Elek-
tronendichte normalerweise als Schottkyverteilung angenommen, welche gemaf3 (2.9) [33,
(17)] mit Besselfunktionen abgebildet werden kann.

12



2.1 Induktiv gekoppelte Plasmen (ICP) und Lampen

ne (7) = C1Jo (Br) + C2Yo (BF) (2.9)

Die Koeftizienten C;, C; und f hingen von den Randbedingungen des Entladungsraumes
ab. Der Wert von f ist ein Eigenwert von (2.10) und héngt von der Stoffrequenz vy, dem
Koeffizienten der ambipolaren Diffusion D, und dem Auflenradius des Entladungsraumes
R, =d,/2 ab.

Yo (BR:) Jo (B) = Jo (BR1) Yo (B) = 0 (2.10)

R; bezeichnet das Verhiltnis R;/R, aus Innen- zu Auflenradius des Entladungsraumes mit
Streufeldkoppler [33]. Abbildung 2.6 (a) zeigt eine typische Elektronendichteverteilung ge-
maf [24, 32, 34, 35] fiir den auf den AuBendurchmesser d, normierten Radius 7 = 2 - r/d,.
Die Verteilung wurde fiir ein Verhéltnis des Innen- zu Auflenwandradius von 0,25 berechnet.
Die resultierende Plasmaleitfihigkeit o (7)(2.11) ist in Abbildung 2.6 (b) beispielhaft fiir eine
mittlere Elektronendichte von i, = 1 - 10 m™ und ein Verhiltnis der Betriebs- zur mittle-
ren Elektronen-Neutralteilchen-Stof3frequenz w /vy, = 0,38 dargestellt. Dieses Stofiverhéltnis
wurde von Dennemann [36] fiir eine Niederdrucklampe bestimmt und von Lister [33] als

LStandard® fur haufig verwendete Lampenfiillungen ausgewéhlt.

ne () e?
o(Ff) = —/—— 2.11
) = e+ ) @11
Die Losung der Maxwell-Gleichungen fur E- und H-Felder ergibt (2.12) bis (2.14) [33].
E(7) = Al () + A,HP (7). (2.12)
mit ]
J %
= 2.13
P 1+ /vy (2.13)

und Ay, A, als Koeffizienten und J;, Hl(z) als Bessel- und Hankelfunktionen erster Ordnung

und

2
ag = powaorf =2 (%) (2.14)

als ,Skin“-Faktor. Die E-Feldverteilung fiir unterschiedliche Werte von «y und einem Verhélt-
nis der Betriebs- zur mittleren Elektronen-Neutralteilchen-Stof3frequenz von w/vy, = 0,38 ist
in Abbildung 2.7 dargestellt. Es ist deutlich erkennbar, dass mit steigender Leitfahigkeit die
Eindringtiefe des elektrischen Feldes stark abfillt. Das Feld wird in diesem Modell vollstin-
dig vom Plasma abgeschirmt, wenn die Eindringtiefe kleiner als die Auflenabmessung des

Entladungsgefafies wird.

13
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Abbildung 2.6: (a) Typische Elektronendichteverteilung ne(r) und (b) die entsprechende Leitfahigkeitsver-
teilung o (r) fiir eine mittlere Elektronendichte von 7z = 1 - 10'® ™3 und ein Verhiltnis
von /vy = 0,38, gemaf [33]. Die Werte wurden als Funktion des normierten Radius des
Entladungsraumes aufgetragen.
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Abbildung 2.7: E-Feldverteilung bei unterschiedlichen Plasmaleitfahigkeiten, gemaf§ [33]

2.1.2 Elektrische Modellbildung

Fir die Charakterisierung und Simulation von ICP und Induktionslampen als elektrische Last
ist es hilfreich das Plasma mit rein elektrischen Gréfien in einem Ersatzschaltbild (ESB) be-
schreiben zu kénnen. Die Energietibertragung von der Primérspule zum Plasma erfolgt mit-
tels Energiespeicherung im magnetischen Wechselfeld und der dadurch hervorgerufenen In-
duktionsspannung. Dieses Wirkprinzip ist analog zu dem eines Transformators, bei dem das
ICP im H-Mode als einzelne Sekundarwicklung mit dem Plasmawiderstand als Last wirkt. So-
mit weist dieser Transformator ein n:1-Ubersetzungsverhiltnis auf. Abbildung 2.8 zeigt das
ESB eines mit einer Luftspule betriebenen ICPs, gemif [37], welches in das ESB des Transfor-
mators tberfithrt dargestellt ist. Der kapazitive Anteil, welcher aufgrund des Kapazitétsbela-
ges zwischen Plasma und Induktor entsteht, kann bei einem ICP im H-Mode vernachlassigt
werden. Der ohmsche Kupferwiderstand des Induktors ist hierbei als Rcy1, die Streuindukti-
vitat als L1 und die Hauptinduktivitat des Induktors als Ly, bezeichnet. Die Sekundérseite des
Transformators wird durch das Plasma belastet, welches widerum als eine Reihenschaltung
aus dem Plasmawiderstand Rpjasma und dessen Induktivitat Lpj,sma dargestellt werden kann.
Mittels Messung der primaren elektrischen Grofien kann man auf die Plasmaparameter des
ICPs zuriickschlieflen [37]. Shinomiya [38] hat das Transformatormodell fiir die Bestimmung
der Plasmaparameter einer Induktionslampe mit externer Auflenspule herangezogen, um an-
hand dieser ein Anpassnetzwerk herzuleiten. Hierbei spielt der Koppelfaktor k zwischen der
Primir- und Sekundirseite eine wesentliche Rolle. Uber den Koppelfaktor kann das Verhalt-

nis der Streu- zur Hauptinduktivitat gemaf (2.15) berechnet werden.
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L,
k_,/l—L—h (2.15)

Die Hauptinduktivitat des Transformators ist mit Ly, bezeichnet. In der Literatur wird angege-
ben, dass die niedrige Hauptinduktivitit von Luftspulen, die auflen um ein Entladungsgefafl
gewickelt werden, oder der offene magnetische Kreis von Hohlraumkopplern, einen niedri-
gen Koppelfaktor von k < 0,7 im Transformator-ESB aufweisen [37,39]. Der Koppelfaktor ist
von der eingespeisten Lampenleistung und damit dem Lampenstrom und der vorhandenen
Elektronendichte abhangig.

RCu 1 Lcrl LPlasma

prim

o

Abbildung 2.8: Ersatzschaltbild des induktiv gekoppelten Plasmas mit induktiver Einkopplung gemaf Piejak
[37], welches in ein Transformator-ESB tiberfuhrt dargestellt ist

Statnic und Tanach [39] haben auf Basis der Formelbeziehungen von Piejak [37] und
Wharmby [14] eine Methode zur Berechnung der Plasmaparameter der Induktionslampe mit
Hohlraumkoppler dargestellt, welche die primar gemessenen elektrischen Gréfien anwendet.
Aufgrund der verwendeten Ferritspule als Induktor, muss das ESB aus Abbildung 2.8 um die
parasitaren Eigenschaften des Kopplers erweitert werden. Abbildung 2.9 zeigt das erweiterte
ESB einer solchen Lampe. Die parasitiare Wicklungskapazitiat Cyw und der ohmsche Verlustwi-
derstand des Ferritkernes Rpe wurden hinzugefiigt und die Plasmagrofien auf die Primérseite
bezogen. Die Induktivitat und Kapazitiat des Kopplers konnen im Leerlauf ohne Plasma ge-

messen werden.

1
'L Plasma

]L' RCul L IPlasma

'
RPlasma

Abbildung 2.9: Ersatzschaltbild des ICP zur Herleitung der Plasmagrofien anhand der primérseitig gemesse-
nen Spannungen und Stréme
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2.1 Induktiv gekoppelte Plasmen (ICP) und Lampen

Die Eingangsspannung U, und der -strom I, am Lampenkoppler, sowie deren Phasenwinkel
zueinander, werden im Betrieb der Lampe gemessen. Diese ergeben dessen Eingangsimpe-
danz ZPlasma’

stand Rpjasma. Mittels auf dem ESB aus Abbildung 2.9 basierenden Knoten- und Maschenglei-

bestehend aus einer Serieninduktivitat Lpjasma und einem Plasmaersatzwider-

chungen kann auf die Plasmagrofien zuriickgerechnet werden [39]. Die kapazitive Kopplung
der Lampe wird vernachlissigt, da das E-Feld der Wicklung bei steigender Elektronendichte
im Plasma vom Plasmastrom selbst abgeschirmt wird [37].

Es gelten die folgenden Knoten- und Maschengleichungen:

I b (2.16)

W Xew '

U
=1 - —1 (2.17)
=L =L XCW
Ul =U; - I -Reur — I} - X151 (2.18)
U Ul

I, =y -=*t_=L (2.19)

ZPlasma ~ =L RFe XLK

Anhand dieser Grofien kann dann die vom Plasma aufgenommene Leistung berechnet wer-
den. Die Widerstandskennlinie der Lampe als Funktion der Leistung, Rplasma(PLampe), kann
entsprechend bestimmt werden. Die Lampeninduktivitat kann fiir eine optimale Lastanpas-
sung durch einen Serienkondensator kompensiert werden, wodurch die Lampe als leistungs-
abhingige ohmsche Last behandelt werden kann. Bei variierender Lampenleistung muss die-
ser Kondensator so verstellbar sein, dass in jedem Arbeitspunkt die optimale Leistungstiber-

tragung gewdéhrleistet ist.

2.1.3 Stromversorgung von Induktionslampen und ICP

Induktionslampen mit internem Streufeldkoppler werden, wie bereits erwéhnt, mit Frequen-
zen zwischen 2MHz < f < 3 MHz betrieben. Es hat sich gezeigt, dass bei diesen Frequen-
zen die Plasmaeffizienz im optimalen Bereich liegt und hohe Lichtausbeuten erzielt werden
konnen [6]. Daher basieren Hochfrequenz-EVGs fiir Induktionslampen ebenso wie EVGs fiir
Leuchtstofflampen meist auf dem resonant betriebenen Halbbriickenwechselrichter, welcher
bereits in Kapitel 1 gezeigt ist. Nerone [40,41] zeigt eine Entwurfs- und Optimierungsmethode
eines Halbbriickenwechselrichters fiir Induktionslampen mit internem Koppler und erreicht

damit einen Wirkungsgrad von tiber 90 % fiir eine Lampenleistung von 20 W. Miyazaki [42]
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hat dieses Konzept aufgegriffen und durch den Ersatz des Sattigungstrafos fiir die Ansteue-
rung der MOSFET-Gateanschliisse durch Feedback-Kondensatoren den Wirkungsgrad wei-
ter steigern kénnen. Durch seine Methode lasst sich die Phasenlage zwischen Briickenaus-
gangsspannung und Resonanzstrom optimieren, um weniger Transistorverluste zu erzeugen.
Des Weiteren kann mit dieser Methode auf eine separate Resonanzdrossel verzichtet wer-
den. Der Einfluss der Ausgangskapazititen der verwendeten Transistoren wird von Park [43]
mit in die Wechselrichterauslegung einbezogen. Zudem wird gezeigt, wie ein zuverldssiger
Startvorgang und ein stabiler Betrieb der Induktionslampe moglich sind. Eine Methode zur
Dimmung der Induktionslampe mittels Pulspaketsteuerung stellt Kido [44] vor. Auch er be-
riicksichtigt den Einfluss von Entlastungskondensatoren auf die Wechselrichtereffizienz in
seiner Modellbildung. Fiir die Wasserbehandlung mit gréfleren Lampenleistungen bis 500 W
stellen Takahashi [45] und Yokozeki [46] ein EVG-System auf Basis eines Klasse-E Wech-
selrichters mit einem separaten Netzwerk zur Impedanzanpassung vor. Durch Nutzung der
50 {2-Schnittstelle konnen sie auf Standardkomponenten der Hochfrequenztechnik zuriick-
greifen. In kommerziellen Lampensystemen wird jedoch eine direkte Anpassung zwischen
Lampe und EVG vorgenommen, um ein optimales Systemverhalten zu erzielen und um auf
Zusatzkomponenten, wie Anpassnetzwerke mit separater Regelung der Lastimpedanz, ver-
zichten zu kénnen. Im Gegensatz zu Induktionslampen werden Plasmareaktoren in der Plas-
maprozesstechnologie meist mit noch héheren Frequenzen, aufgrund der frei nutzbaren in-
dustriellen Frequenzen 13,56 MHz und 27,12 MHz des ISM-Bandes [7], betrieben [35]. Die
dazu verwendeten Stromversorgungen basieren fiir kleinere Leistungen hauptséchlich auf
Klasse E und firr mittlere Leistungen auf Klasse DE Halbleiterverstirkern, die auf Lastimpe-
danzen von 50 Q angepasst sind. Grofie Leistungen im 50 kW-Bereich werden tiberwiegend
mit Réhrenverstarkern bei niedrigem Wirkungsgrad n < 65 % erzeugt. De Vries [10] unter-
sucht daher die Auslegung von Klasse DE Wechselrichtern fiir Schaltfrequenzen bis 10 MHz
und stellt einen Prototypen vor, der bei einer Schaltfrequenz von 5 MHz bis zu 1 kW Aus-
gangsleistung liefern kann. Hierbei untersucht er den Einfluss der parasitiren Eigenschaften
der verwendeten MOSFETs und stellt Problemlésungen fiir die Gateansteuerung der MOS-
FETs vor. Fujita [47] hingegen stellt einen Vollbriickenwechselrichter vor, der mit speziellen
Hochfrequenz-MOSFET-Modulen (Origin Electric Co. Ltd., Tokyo, Japan [48]) eine Ausgangs-
scheinleistung von 6 kVA fiir ICP-Anwendungen bei einer Schaltfrequenz von 2 MHz liefern
kann. Die Eingangszwischenkreisspannungen liegen sowohl bei Fujita als auch bei de Vries
unter 400 V, was vor allem den ausschlief3lich aus Silizium verfiigbaren Leistungs-MOSFETs
geschuldet ist. Eine Erhohung der Eingangsspannung erfordert grofiere Chipdicken, so dass
der Durchlasswiderstand der Transistoren weiter ansteigt und nur kleinere Stromtragfahig-

keiten im gleichen Transistorgehduse moglich sind. Eine Losung fiir die Leistungssteigerung
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2.2 Siliziumkarbid (SiC) Leistungshalbleiterschalter

konnen neue Transistoren auf Basis von Siliziumkarbid sein, welche bei hoher Spannungs-

festigkeit sehr hohe Stromtragfahigkeiten und gute thermische Eigenschaften aufweisen.

2.2 Siliziumkarbid (SiC) Leistungshalbleiterschalter

Siliziumkarbid (SiC) ist ein Halbleitermaterial grofier Bandliicke. Im Vergleich zu Silizium (Si)
besitzt SiC wesentlich bessere Materialeigenschaften. Tabelle 2.1 zeigt ausgewahlte Material-
parameter von Si und 4H-SiC im Vergleich. Insbesondere die grofie Bandliicke Eg die hohere
kritische Feldstarke Eji; und die bessere thermische Leitfdhigkeit k ermdglichen wesentlich
verbesserte Bauteileigenschaften gegeniiber Si-Bauelementen. Anhand von Materialgiitefak-
toren konnen die Materialeigenschaften verglichen werden. Hierzu werden Giitezahlen, die
sogenannten ,figures of merit* (FOM), verwendet, welche verschiedene Autoren [49-54] zu
unterschiedlichen Zwecken definieren. Die reinen Materialeigenschaften von SiC implizieren
Faktoren von 100, 400 und 52 fiir die JFOM, BFOM und SFOM zugunsten von SiC gegeniiber
Si [55].

Tabelle 2.1: Vergleich ausgewahlter Materialparameter von Si und 4H-SiC [55-57]

y Material Si 4H-SiC | Einheit |
Bandlicke Eg 1,11 3,26 eV
intrinsische Ladungstrigerdichte ni,; | 1,4-101 | 5-107° cm™3
kritische Feldstirke Ej;; 0,3 2,8 MV/cm
Relative Dielektrizitatskonstante e, 11,9 9,66
Elektronenmobilitat p, 1350 900 cm?/Vs
Sattigungsdriftgeschwindigkeit vy 1-107 2107 cm/s
thermische Leitfahigkeit k 1,5 4,9 W/(cm-K)

Fir den Sperrspannungsbereich bis 1,7 kV haben sich bis auf den BJT ausschlief3lich uni-
polare Bauelemente in Form von vertikal leitenden JFETs (VJFET, LVJFET) und MOSFETs
etabliert. Erst ab Sperrspannungen {iber ca. 3 kV besitzen bipolare gegeniiber unipolaren
Bauelementen aufgrund der Lange der Driftzone und dem daraus resultierenden Durchlass-
widerstand Vorteile. Entsprechend sind unipolare SiC Schottky-Dioden fiir 600 V die ersten
seriengefertigten Bauelemente, welche Infineon seit 2001 in kommerziellem Maf3stab fertigt.
Weitere Griinde fiir unipolare Bauelemente sind die hohe Schwellenspannung des SiC-pn-
Uberganges von ungefihr 3 V und die noch hohe Defektdichte in 4H-SiC Wafern, welche den
Einsatz von bipolaren Bauelementen fiir kleine Spannungen nicht sinnvoll erscheinen lassen
und vor allem deren Prozessierung erschweren [55]. Die wichtigsten Bauteilanforderungen

fir das dieser Arbeit zugrundeliegende Anwendungsgebiet umfassen die folgenden Punkte:
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« niedrige Durchlassverluste im eingeschalteten Zustand

schnelle Schaltzeiten mit niedrigen Verlusten

geringe Ansteuerleistung

« kleine Bauteilkapazititen

Ruckwirtsleitfahigkeit

2.2.1 Vertikaler Sperrschicht-Feldeffekttransistor (JFET)

Sperrschicht-Feldeffekttransistoren besitzen eine einfach herzustellende Bauteilstruktur, da
zu ihrer Herstellung keinerlei Oxidschichten notwendig sind. Die ersten kommerziell verfiig-
baren unipolaren SiC-Leistungstransistoren sind daher selbstleitende und -sperrende JFETs
von SemiSouth Laboratories Inc. Bei diesen Bauelementen handelt es sich um vertikale Bau-
teile mit einem vertikalen Kanal, deren Gate-Kontakte als Gréiben (engl. Trench) in der
n~-Epitaxieschicht eingebettet sind. In Abbildung 2.10 (a) ist der prinzipielle Querschnitt ei-
ner Zelle des SiC-VJFET von SemiSouth [58] dargestellt, welcher sowohl fiir den selbstleiten-
den, als auch fiir den selbstsperrenden VJFET gilt.

SOL}I‘CE

n' implantation

p" implantation

drain ‘ drain
() (b)
Abbildung 2.10: (a) Querschnitt einer Zelle des SiC VJFET von SemiSouth, gemaf3 [59, 60]. Er ist fur den

selbstleitenden und selbstsperrenden SiC VJFET gleich. (b) Querschnitt einer Zelle des SiC
LVJFET von Infineon, gemaf [61,62].

Der durch die Trench-Struktur entstehende Kanal ist vertikal ausgerichtet, so dass der
Drain-Strom auf direktem Wege zum Source-Kontakt flieen kann. Der Kanal kann tiber die
Raumladungszone (RLZ) zwischen Gate und Source abgeschniirt werden, indem eine negative
Spannung zwischen Gate- und Source-Kontakt angelegt wird. Der flichenspezifische Durch-
lasswiderstand dieser Bauteile ist durch die kiirzestmogliche Kanallainge minimal. Dennoch

weist diese Bauteilstruktur einige Nachteile auf. Davon stellt die fehlende Freilaufdiode des
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2.2 Siliziumkarbid (SiC) Leistungshalbleiterschalter

VJFETs den grofiten Nachteil dar, so dass ein externer Freilaufpfad entweder durch eine sepa-
rate Diode oder durch die Gateansteuerung gewahrleistet werden muss. Dadurch steigen die
Bauteilkosten. Ein anderer Nachteil der Bauteilstruktur besteht in der Aufteilung der Bauteil-
kapazitaten. So ist die sogenannte ,Miller-Kapazitat® zwischen dem Gate- und Drain-Kontakt
im Verhéltnis zur Gate-Source-Kapazitit sehr grof3. Diese Kapazitaten beeinflussen maf3geb-
lich das Schaltverhalten eines Leistungstransitors. Ihr Verhéltnis zueinander sollte moglichst
klein sein, siehe auch Abschnitt 2.2.3. Abbildung 2.11 (a) zeigt das Ersatzschaltbild der SiC
VJFETs von SemiSouth gemaf3 [58].
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Abbildung 2.11: Ersatzschaltbild des SiC VJFET von SemiSouth, gemaf [59,60]. Es ist sowohl fiir den selbst-
leitenden als auch fiir den selbstsperrenden SiC VJFET giiltig.

Selbstleitende JFETs stellen mitunter die grofiten Herausforderungen an den Schaltungs-
entwurf, da bei spannungsgespeisten Schaltungen ein Kurzschluss des Zwischenkreises aus-
geschlossen werden muss. Stromgespeiste Schaltungen hingegen profitieren von dem intrin-
sisch vorhandenen Freilaufpfad. Fiir spannungsgespeiste Schaltungen kann der Nachteil der
Selbstleitung mittels selbstsperrenden JFETs kompensiert werden, die bei einer Gate-Source-
Spannung von Ugs = 0V hochohmig sind. Ihr selbstsperrendes Verhalten wird durch eine
stiarkere Dotierung der Gate-Source-Region erreicht, so dass die dadurch entstehende RLZ
den Drain-Source-Kanal abschniirt.

Um den Nachteil der fehlenden Freilaufdiode im VJFET zu umgehen, wurde der selbst-
leitende vertikale JFET mit lateralem Kanal (LVJFET) durch die Firma SiCED (jetzt Infineon
Technologies AG) untersucht und zur Marktreife entwickelt [61]. Der prinzipielle Zellen-
aufbau des LVJFETs ist in Abbildung 2.10 (b) dargestellt. Bei diesem Bauteil liegt zwischen
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2 Grundlagen

den Gate und Drain Kontaktflichen eine grofiere Entfernung als bei dem VJFET, wodurch
eine kleinere ,Miller-Kapazitit® entsteht. Der Kanal des LVJFETs verlauft jetzt lateral vom
Source-Kontakt oberhalb der p**-Schicht entlang und geht unterhalb des Gate-Anschlusses
in die n~-Epitaxieschicht tiber. Durch diesen verlingerten Weg ist der spezifische Durch-
lasswiderstand des LVJFETs gegeniiber dem vertikalen Kanal erhoht [63]. Dies bedeutet fiir
den LVJFET (IJW120R070T1, Infineon Techn. AG, Deutschland) im Vergleich zu einem VJFET
(UJN1208K, United SiC Inc., USA) einen um mehr als 2,36-fach héheren spezifischen Durch-
lasswiderstand (siehe auch Abschnitt 3.3). Dadurch ist eine entsprechend gréere Chipflache
vonndten, um einen vergleichbar niedrigen Durchlasswiderstand des gesamten Bauteils her-
zustellen. Im Gegensatz zum VJFET ist durch die zusitzliche p**-Schicht ein pn-Ubergang
zwischen Drain und Source vorhanden, wodurch der LVJFET einen riickwérts leitfahigen Ka-
nal aufweist. Diese intrinsisch vorhandene Freilaufdiode und die einfachere Prozessierbarkeit
konnen den Nachteil eines hoheren spezifischen Durchlasswiderstandes unter wirtschaftli-
chen und schaltungstechnischen Gesichtspunkten kompensieren.

Aufgrund der Bauteileigenschaften erfiillen SiC-JFETs, bis auf die fehlende Riuckwiértsleit-
fahigkeit des VJFETs, alle o.g. Anforderungen fiir den Einsatz in Hochfrequenzwechselrich-
tern fir den Betrieb von Induktionslampen. Durch den niedrigen spezifischen Widerstand
konnen die Bauelemente sehr klein hergestellt werden, wodurch kleine Bauteilkapazititen
entstehen, welche wiederum kurze Schaltzeiten erlauben. Fehlende Oxidschichten und ein-

fache Prozessierbarkeit erhohen auflerdem die Zuverlassigkeit.

Ansteuerung von selbstleitenden Sperrschicht-FETs

Ein grofler Teil der leistungselektronischen Schaltungen ist spannungsgespeist. Daher wird
im Allgemeinen eine Schalterlésung mit selbstsperrendem Verhalten bevorzugt. Der selbst-
leitende SiC-JFET kann in spannungsgespeisten Schaltungen folglich nicht ohne zusitzliche
schaltungstechnische Sicherheitsmafinahmen eingesetzt werden. Um selbstsperrendes Ver-
halten zu erreichen, ist die Kaskodenschaltung [64], welche auch als ,Baliga-Pair® bekannt
ist, die bisher einfachste Losung. Die Originalschaltungen gemaf; [64] sind in Abbildung 2.12
(a) mit einem MOSFET und (b) mit einem Bipolartransistor zur Ansteuerung des JFETs dar-
gestellt. Die Verschaltung aus Hochspannungs(HV)-SiC-JFET und Niederspannungs(LV)-Si-
MOSFET erméglicht damit grofie Laststrome mit sehr geringer Treiberleistung anzusteuern.
Die Treiberleistung fiir den SiC-JFET wird vollstandig aus dem Lastkreis bezogen. Die Aus-
schaltgeschwindigkeit hangt daher zusétzlich vom Laststrom ab, der die Ausgangskapazititen
aufladen muss. Durch die direkte Riickwirkung der MOSFET-Spannung Ups-mos auf die Gate-
Source-Spannung des JFETs, kann bei hohen Strémen und Temperaturen der Fall eintreten,
dass sich der Durchlasswiderstand des JFETs erhoht. Das fithrt zu erhohten Durchlassver-
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Abbildung 2.12: Originalschaltungen der urspriinglichen Kaskode gemaf} [64]. Die Nr. 60 (a) und 82 (b) mar-
kieren den selbstleitenden JFET. Die Nr. 64 (a) und 84 (b) bezeichnen den selbstsperrenden
Niederspannungstransistor, dessen Sperrspannung die negative Gate-Source-Spannung fiir
den JFET liefert. Die Gesamtschaltung kann jeweils als selbstsperrender Schalter zwischen
den Anschliissen 68 & 69 (a) und 85 & 89 (b) eingesetzt werden.

lusten und damit zu einer notwendigen Reduktion des Laststromes. Der Niederspannungs-
transistor muss demnach mit einem sehr niedrigen Durchlasswiderstand ausgewahlt werden.
Abbildung 2.13 zeigt die Strom- und Spannungsverldufe der Kaskodenschaltung wahrend des
Ein- und Ausschaltvorgangs, gemaf} der Erklarungen von Baliga [56, Kap. 6.22, S. 465 ff].

Der Ausschaltvorgang der Kaskode beginnt zum Zeitpunkt ¢;, wenn die Gate-Source-Span-
nung des Ansteuer-MOSFET zu sinken beginnt und endet zum Zeitpunkt ¢4, wenn der Drain-
strom der Kaskode vollstindig abgeschaltet ist. Zunéchst sinkt die Gate-Source-Spannung
des Ansteuer-MOSFET und sein Durchlasswiderstand Rpg(on) steigt bis zum Zeitpunkt ¢; an.
Die Drain-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET beginnt zu steigen, wahrend seine Gate-
Source-Spannung konstant bleibt. Wenn die Drain-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET
die Miller-Spannung des JFET zum Zeitpunkt ¢, erreicht hat, bleibt auch diese solange kon-
stant, bis die Drain-Source-Spannung des JFET zum Zeitpunkt #; vollstindig aufgebaut ist.
Schlief3lich sperren sowohl der Kanal des Ansteuer-MOSFET als auch der des JFET vollstan-
dig, so dass der Drainstrom null wird. Der Einschaltvorgang der Kaskode beginnt zum Zeit-
punkt t5, wenn die Gate-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET zu steigen beginnt, und
endet zum Zeitpunkt t1;, wenn die Gate-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET ihren sta-

tionéren Einschaltwert Uggein erreicht hat. Der Vorgang lauft entsprechend zu dem Ausschalt-
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vorgang ab. Die Kaskode beginnt den Laststrom zu {ibernehmen, wenn die Drain-Source-
Spannung des Ansteuer-MOSFET soweit abgesunken ist, dass die Schwellenspannung des
JFET erreicht ist (Zeitpunkt t7). Zwischen den Zeitpunkten t¢ und t; steigt der Drainstrom
leicht an, so dass die Drain-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET abgebaut werden kann.
Anschlieflend steigt der Drainstrom bis Zeitpunkt g bis auf seinen Nennwert an. Erst dann
sinkt die Drain-Source-Spannung des JFET bis zum Zeitpunkt ¢y ab und die Drain-Source-
Spannung des Ansteuer-MOSFET bleibt wiahrenddessen konstant. Bis Zeitpunkt #;o wird die
Drain-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET vollstindig abgebaut und der Durchlasswi-
derstand sowohl des MOSFET als auch des JFET sinken weiter. Die maximale Leitfahigkeit
ist erst zum Zeitpunkt #;; erreicht, wenn die Gate-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET

ihren stationidren Endwert Ugsein erreicht hat.
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Abbildung 2.13: Prinzipielle Strom- und Spannungsverlaufe der Kaskodenschaltung wihrend des Ein- und
Ausschaltvorgangs, gemafd [56, Kap. 6.22, S. 465 ff]

Ein weiterer wichtiger Vorteil der Kaskode ist ihre Fahigkeit, den Laststrom riickwérts zu
leiten. Da die Chipstruktur des selbstleitenden VJFETs keine intrinsische Diode besitzt, kann
dadurch auf eine externe Freilaufdiode verzichtet werden. Hierbei schaltet die Vorwartsspan-
nung der Bodydiode des Ansteuer-MOSFETs den Kanal des VJFETs ein. Diese Funktionalitat

ist daher von grofier Wichtigkeit fiir die Praxistauglichkeit dieser Bauelemente.

Um das Problem der Gateriickwirkung durch die Drain-Source-Spannung des Ansteuer-
MOSFETs zu umgehen, wird in [65, 66] die ,cascode light® mit ,direct drive® Technologie
vorgeschlagen, welche in Abbildung 2.14 in zwei Versionen dargestellt ist.
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Abbildung 2.14: Schaltung der ,cascode light“ Schaltung (a) gemaf} [66] und die optimierte Version als ,direct
drive® Kaskode (b) gemif; [67]

Bei der ,cascode light” wird der Ansteuer-MOSFET dauerhaft eingeschaltet und der JFET
direkt angesteuert, so dass immer ein optimales Durchlass- und Schaltverhalten des JFETs
gewihrleistet werden kann. Somit hat auch das Schaltverhalten des LV-MOSFETs keinen Ein-
fluss mehr auf das Schaltverhalten des SiC-JFETs, und kann fiir niedrige Durchlassverluste op-
timiert sein. Bei einem Spannungsausfall der Gateversorgung oder einem Fehlersignal sorgt
die Kaskodenverschaltung mit dem Niederspannungstransistor dafiir, dass die Kaskode als
selbstsperrender Schalter funktioniert. Die Anwendung der ,direct drive” Kaskode in hoch-
effizienten Antriebsumrichtern mit einem Wirkungsgrad bis zu 99,5 % ist in [67] gezeigt. Die
Autoren haben zudem den n-Kanal durch einen p-Kanal MOSFET ersetzt, der mit der gleichen
negativen Gatespannung eingeschaltet werden kann, die fiir den JFET nétig ist. Dies redu-
ziert den Schaltungsaufwand zur Spannungsversorgung der Treiberschaltung um die Halfte,
da jetzt nur noch eine Ansteuerspannung mit gleichem Bezugspotenzial fiir beide Bautei-
le benoétigt wird und nicht mehr jeweils eine separate zur Ansteuerung des MOSFETs und
des JFETs. Infineon hat mit dem EiceDRIVER™ 1EDI30J12Cx Gate-Treiber-IC eine, eigens
zu dem Zweck der Ansteuerung der ,direct drive® Kaskode, Losung entwickelt [68]. Diese
Technologie ist deshalb moéglich, weil die Chipstruktur der Infineon JFETs eine intrinsische
Freilaufdiode besitzt und nicht auf die automatische Gateeinschaltung der Kaskodenschal-

tung angewiesen ist.
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2.2.2 Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor (MOSFET)

Im Vergleich zu den selbstleitenden (engl. normally-on) JFETs bieten selbstsperrende Bau-
teile anwendungsseitige Vorteile bzgl. der Schaltungsrealisierung und -sicherheit, sowie der
damit zusammenhéngenden Gate-Ansteuerung. So sind MOSFETs selbstsperrend, besitzen
eine intrinsische Freilaufdiode und einen isolierten Gate-Kontakt. Dadurch reduziert sich
im Vergleich zu einem JFET sowohl der Schaltungsaufwand zur Kurzschlusssicherung, als
auch fiir die Ansteuerung. Eine Ubersicht der Entwicklungsschritte von SiC-MOSFETs seit
1992 bis 2002 ist in [69] gegeben, wo auch die wichtigsten Bauteilstrukturen darstellt sind.
Diese Bauteile werden normalerweise als planare DMOSFETs, wie in Abbildung 2.15 dar-
gestellt, gefertigt. Der SiC-MOSFET wird seit 2010 von Cree Inc. fiir Sperrspannungen bis
1700 V hergestellt. Trotz der anwendungstechnischen Vorteile, exisitieren fiir SIC-MOSFETs
immer noch Nachteile in Hinblick auf die Zuverlédssigkeit des Gate-Oxids. Um einen nied-
rigen Durchlasswiderstand zu erzielen, sind hohere Feldstdrken am Gate notwendig. Diese
schidigen durch den ,Fowler-Nordheim tunneling®“-Effekt wiederum das Oxid, so dass es mit
anhaltender Nutzungsdauer leitend wird und der Kanal nicht mehr vollstdndig durchgeschal-
tet werden kann [70, 71]. Untersuchungen zur Kurzschluss-Degradation der ersten Genera-
tion der Cree SiC-MOSFETs [72] zeigen, dass dieser Effekt nicht zu vernachléssigen ist und
insbesondere bei Anlagen mit benétigter langer Lebensdauer bereits in der Planungsphase

beriicksichtigt werden muss.

source gate source

drain

Abbildung 2.15: Querschnitt einer DMOSFET-Zelle, gemaf; [69,73]

Die kommenden Entwicklungsschritte der SiC-MOSFET-Technologie umfassen die Her-
stellung dieser Bauteile auf Basis der Trench-Technologie, welche wesentlich niedrigere Durch-
lasswiderstidnde dhnlich der aus Silizium hergestellten SuperJunction-MOSFETs aufweisen,
die Erhchung der Zuverlassigkeit und Leistungsfahigkeit der intrinsischen Freilaufdiode, so-
wie der Gate-Oxidschicht [74]. SiC-MOSFETs werden ahnlich wie Si-IGBTs und -MOSFETs
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mit bipolarer Gatespannung ein- und ausgeschaltet. Im Vergleich zu Si besteht ein wesent-
licher Unterschied in der geringeren Transkonduktanz [75]. Daher muss bei SiC-MOSFETs
eine hohere Gatespannung angelegt werden, um einen niedrigen Durchlasswiderstand zu er-
reichen. Trotz hoherer Gatespannung wird aufgrund der sehr geringen Chipgré3e dennoch
eine wesentlich niedrigere Gateladung benétigt, um das SiC-Bauelement vollstandig einzu-

schalten.

Ansteuerung des SiC-MOSFETs

Die Gateansteuerung von SiC-MOSFETs ist prinzipiell die gleiche, wie bei Si-MOSFETs und
IGBTs. Uber Gate-Vorwiderstinde kann das Schaltverhalten mit konventionellen Gate-Trei-
berschaltungen eingestellt werden. Fiir SiC-MOSFETs muss jedoch, wie bereits in Abschnitt
2.2.2 erwiahnt, aufgrund der niedrigen Transkonduktanz eine hohere statische Gate-Source-
Spannung angelegt werden, als es bei Si-MOSFETs tiblich ist. Nur damit kann ein optimaler
Durchlasswiderstand erreicht werden. Die Einschaltspannung liegt bei SiC-MOSFETs typi-
scherweise bei +18 V < Ugs < +22V. Aufgrund der niedrigen Thresholdspannung der SiC-
MOSFETs muss im ausgeschalteten Zustand wiederum Sorge dafiir getragen werden, dass
durch schnelle Strom- und Spannungsanderungen kein parasitires Einschalten stattfindet.
Eine negative Gate-Source-Spannung von =5V < Ugs < —2Vist daher zu wéhlen. In Abbil-
dung 2.16 (a) ist eine konventionelle Gatetreiberschaltung dargestellt, die von einer positiven
und negativen Versorgungsspannung gespeist wird. Der Source-Anschluss des MOSFETs ist
an dem virtuellen Mittelpunkt angeschlossen, so dass mit der Halbbriickentreiberschaltung
sowohl die positive als auch die negative Spannung an das MOSFET-Gate angelegt werden
kann. Fir den Fall, dass kein Gatetreiberbaustein verfiigbar ist, der mit einer Versorgungs-
spannung von > 25V betrieben werden kann, zeigt Abbildung 2.16 (b) die Realisierung mit
zwei separaten Treiberstufen. Diese werden von zwei unterschiedlichen aber positiven Ver-
sorgungsspannungen gespeist. Durch entsprechendes Schalten von M1 bis M4 kann Ugg ein-
gestellt werden. Die zulassigen Schaltzustiande der beiden Treiberstufen sind in Tabelle 2.2

aufgelistet.

Tabelle 2.2: Zulassige Schaltzustinde der Gatetreiberschaltung in Abbildung 2.16 (b)
] Schaltzustand ‘ M1 ‘ M2 ‘ M3 ‘ M4 ‘ Uss ‘

1 1 0 1 0 Us+ — Us-
2 1 0 0 1 U+

3 0 1 1 0 -Ug-

4 0 1 0 1 ov

27



2 Grundlagen

O
D
UGcm Cl — Ml Dcin RGcm
4 G 4
C, — M oS
UGdus 2 2 D aus RGaus
O
(a)
© |
M,
Ugei C, ==
ein D
D, ein RGein
v M
O 2 G
(o,
>~ S
M3 D, aus RGaui
UGaus CZ —_
M,
O

(b)

Abbildung 2.16: Konventionelle Gatetreiberschaltungen fiir SIC-MOSFETs zur Erzeugung der Gatespannun-
gen. (a) Mit positiver und negativer Spannung. (b) Mit zwei Briickentreibern mit jeweils
eigener positiver Spannung,.

Alternativ zu reinen spannungsgespeisten MOSFET-Treiberschaltungen kénnen auch reso-
nante Gatetreiberschaltungen in Betracht gezogen werden. Insbesondere bei sehr hohen Schalt-
frequenzen sind die Treiberverluste nicht mehr zu vernachléssigen, so dass die Energie der
Eingangskapazitit des MOSFETs in einem Resonanzkreis zwischengespeichert werden kann
und diese Verluste dadurch fast vollstandig vermieden werden kénnen. Ausfithrliche Untersu-
chungen an resonanten Gate-Treiberschaltungen werden in [76,77] durchgefiihrt. Eberle [76]
hat insbesondere die Verlustreduzierung in hart schaltenden DC-DC-Stellern untersucht und
gezeigt, dass sowohl Schalt- als auch Ansteuerleistung drastisch reduziert werden konnten.
Abbildung 2.17 zeigt die Schaltung.
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Abbildung 2.17: Treiberschaltung nach Eberle [76] mit Vollbriickenschaltung

Bei dieser Schaltung kann iiber die diagonal angeordneten Schalter eine Speicherdrossel
vormagnetisiert werden, so dass von dieser im Ein-/ Ausschaltzeitpunkt ein nahezu konstan-
ter Gatestrom eingeprigt werden kann. Dadurch kann eine lineare Anderung der Gatespan-
nung unabhingig von der geschwindigkeitsbegrenzenden Zeitkonstante der Gatekapazitit
und des Gatetreiberwiderstandes erzwungen werden und die Schaltgeschwindigkeit erhéht
werden. Wenn die Gatespannung des anzusteuernden MOSFETs die positive oder negative
Versorgungsspannung erreicht hat, wird diese iiber die Schalter M3 bzw. M4 geklemmt.

Ein weiteres Konzept hat Anthony [77] speziell fiir SIC-MOSFETs vorgestellt. Er nutzt da-
bei die Spannungsiiberh6hung aus dem Resonanzkreis des Gatetreibers, um die Erzeugung
der hohen positiven Gate-Source-Spannung von Ugs = 20 V aus einer kleineren Versorgungs-
spannung von nur Ugiver = 5V zu erreichen. Abbildung 2.18 zeigt die Schaltung. Die serielle
Diode zu M; bewahrt die erhohte Gatespannung und verhindert ein riickwértiges Entladen

des Gates nach dem Einschaltvorgang. Der Ausschaltvorgang wird mit M, eingeleitet.
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Abbildung 2.18: Treiberschaltung nach Anthony [77] mit unipolarer Gatespannung und beschleunigtem Ein-
schaltvorgang

Dieses Konzept wird am Beispiel eines Hochsetzstellers untersucht. Hier ist die fehlende ne-
gative Gate-Source-Spannung zum Ausschalten des SiC-MOSFETs von geringer Bedeutung,
da der Source-Anschluss des SiC-MOSFETs mit Massebezug betrieben wird und parasitére
Schaltvorgénge nicht stattfinden kénnen.

Weiterhin hat Anthony einen automatisierten Entwurfsprozess entwickelt, mit dem fiir
den jeweiligen Anwendungszweck eine resonante Treiberschaltung berechnet werden kann.
So wird auch eine Schaltung vorgestellt, die den Ausschaltvorgang strom- und den Einschalt-
vorgang spannungsgespeist realisiert. Fiir die in dieser Arbeit behandelten Resonanzwandler
mit ZVS konnte zwar ein resonanter Gatetreiber eingesetzt werden, welcher den Ausschalt-
vorgang beschleunigen kann und damit die Ausschaltverluste reduziert. Aufgrund der hohen
Schaltfrequenzen von fg, = 2 MHz, wiirden die Vorladeintervalle ebenso hohe Verluste ver-

ursachen, wie das konventionelle Umschalten der Treiberstufe des Gatetreiber-ICs.

2.2.3 Schaltverlustleistung

Die in Halb- und Vollbriickenwechselrichtern eingesetzten Leistungshalbleiter verursachen
im Betrieb Verluste. Diese unterscheiden sich in Durchlass- und Schaltverluste. Die Durch-
lassverluste hangen vom Kanalwiderstand Rpg(on) bei MOSFETs und der Sattigungsspannung
Ucg bei IGBTs ab. Beide sind temperaturabhingig. Die Schaltverluste hingegen werden von
vielen Faktoren beeinflusst. Durch das nichtideale Ansteuerverhalten der Transistoren er-
geben sich wihrend des Uberganges von ein- zu ausgeschaltetem Zustand Verluste. Diese
Verluste hidngen davon ab, wie schnell die Momentanwerte von Strom und Spannung geén-
dert werden kénnen. Durch Uberlappung der Transistorspannung upgs(t) und des -stromes

in(t) ergibt sich die Transistormomentanverlustleistung py (¢) nach (2.20).

pv(t) = ups(t) - in(t) (2.20)

30



2.2 Siliziumkarbid (SiC) Leistungshalbleiterschalter

Durch Integration der Momentanleistung py(t) tiber den Zeitraum des Schaltvorganges, wird
die Schaltverlustenergie Eqyoff nach (2.21) bestimmt.

Eon/oﬁ = /pv(t) dt (2-21)

Die Kurvenverldufe des Ein- und Ausschaltvorganges eines Leistungs-MOSFETs sind in
Abbildung 2.19 dargestellt und fiir das induktive Schalten des Laststromes von einem Frei-
laufpfad auf den MOSFET-Kanal und umgekehrt giiltig. Der prinzipielle Verlauf ist auch fiir
IGBTs giltig, jedoch wird der Ausschaltvorgang durch den zusitzlichen Schweifstrom zur

Ausrdumung der Ladungstrager verlangsamt, wodurch wesentlich hohere Ausschaltverluste

entstehen.
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Abbildung 2.19: Kurvenverlaufe fir den (a) Einschalt- und (b) Ausschaltvorgang eines Leistungs-MOSFET
mit induktiver Last, gemaf [56]. Die Kurvenverldufe des IGBTs unterscheiden sich quali-
tativ nur wihrend des Ausschaltvorgangs durch einen vorhandenen Schweifstrom. Dieser
erhoht die Ausschaltverluste enorm und ist in der Lebensdauer der Ladungstrager der Raum-
ladungszone begriindet.

Der Einschaltvorgang wird jeweils definiert von 1/10-Ip bis 1/10-Upg und der Ausschaltvor-
gang von 1/10-Ups bis 1/10-In. Bei dieser Definition wird jedoch nicht beriicksichtigt, dass die
Ausgangskapazitit des Transistors Coss nach dem Abschalten des MOSFET-Kanals wahrend
des Ausschaltvorganges vom Laststrom aufgeladen und beim Einschalten durch den Kanalwi-
derstand entladen wird. Dadurch entsteht bei der in (2.20) und (2.21) definierten Berechnung
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formal die korrekte Bestimmung der Summe aus Ein- und Ausschaltverlusten, jedoch wird
die Verteilung zwischen beiden Schaltvorgéngen nicht korrekt berechnet. Dies hat im nor-
malen Schaltbetrieb keinen grofien Einfluss, wird jedoch im schaltentlasteten Betrieb wich-
tig. Der physikalische Einschaltvorgang wird durch das Anlegen einer Gleichspannung an
der Gate-Source-Strecke des MOSFETs initiiert. Mit Erreichen der Gate-Schwellenspannung
U, fangt der MOSFET-Kanal an niederohmig zu werden und den Laststrom zu {ibernehmen.
Nach vollstandiger Abkommutierung des Laststromes aus dem Freilaufpfad in den MOSFET-
Kanal beginnt die Drain-Source-Spannung Ups zu fallen. Wahrenddessen bleibt die Gate-
Source-Spannung Ugs solange konstant auf dem sogenannten Miller-Plateau Ugs-miller, bis
die Drain-Source-Spannung null ist. Erst dann steigt die Gate-Source-Spannung weiter auf
ihren stationdren Wert an. Der Ausschaltvorgang lauft in der umgekehrten Reihenfolge ab.
Die entstehenden Schaltverluste hingen daher von den folgenden Bauteilparametern ab, wel-

che auch in Abbildung 2.20 zur Veranschaulichung dargestellt sind:

Die Gate-Source-Kapazitat Cgs bestimmt die bendtigte Ladung Qgs, um den MOSFET-

Kanal vollstindig einzuschalten.

Die Gate-Drain-Kapazitit Cgp bestimmt die Ladung Qgp, welche benétigt wird, um die

Drain-Source-Spannung Ups vollstandig abzubauen und das Bauteil einzuschalten.

Die Drain-Source-Kapazitat Cps wird wihrend des Entladevorganges der Gate-Drain-
Kapazitit iiber den Kanalwiderstand entladen. Die Geschwindigkeit des Vorganges

hangt von der Hohe des Laststromes ab.

Der interne Gate-Widerstand Rgin: begrenzt den maximalen Gatestrom Ig, mit dem die
Gate-Source-Kapazitit aufgeladen wird. Damit begrenzt er auch die Stromanstiegsge-

schwindigkeit.

Die parasitaren Anschlussinduktivitaten der Bauteilgehduse begrenzen die Stroménder-
ungsgeschwindigkeiten und erzeugen Spannungsabfille, die sich negativ auf die an-
liegende Gate-Source-Spannung auswirken und damit zu unkontrolliertem Ein- oder

Ausschaltfehlern des Bauteils fithren konnen.

Insbesondere bei sehr hohen Frequenzen ist es nicht mehr ausreichend, die Ansteuerung so
zu optimieren, dass die Schaltverluste geringstmoglich ausfallen. Da die Schaltverlustenergie
jeweils beim Ein- und Ausschalten in Warme umgesetzt wird, ist die Schaltverlustleistung

Pqy gemif (2.22) direkt proportional zur Schaltfrequenz fsy, .

Psw = (Eon + Eoff) * fsw (2.22)
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Abbildung 2.20: Ersatzschaltbild des MOSFETs als variabler Widerstand mit parasitaren Eigenschaften

Fir den in dieser Arbeit angestrebten Frequenzbereich iibersteigt die Summe aus der im hart
kommutierenden Schaltbetrieb entstehenden Schaltverlustleistung und den Durchlassverlus-
ten die thermisch maximal abfithrbare Verlustleistung aller getesteten Transistoren. Deshalb
ist ein solcher Betrieb physikalisch nicht mehr umsetzbar. Es ist daher notwendig die Ver-
lustleistung durch Reduzierung der wiahrend des Schaltvorganges anliegenden Drain-Source-
Spannung oder des flieflenden Drain-Stromes zu minimieren. Aus diesem Grund werden im

nachsten Abschnitt die beiden giangigsten Verfahren erldutert, um dies zu erreichen.

2.3 Schaltentlastung - ZVS und ZCS

Die entstehende Schaltverlustleistung von Leistungstransistoren ist vor allem strom-, span-
nungs- und frequenzabhingig. Um die maximal abfithrbare Verlustleistung eines Leistungs-
halbleiterbauelementes nicht zu iiberschreiten, diirfen die Durchlass- und die Schaltverluste
zusammen diesen Wert nicht iberschreiten. Bei hart kommutierend geschalteten Transisto-
ren hiangen die Schaltverluste linear von der Schaltfrequenz ab. Daher ist die Schaltfrequenz
durch die maximal abfithrbare Verlustleistung begrenzt. Um bei hohen Schaltfrequenzen den-
noch einen hohen Systemwirkungsgrad zu erzielen, werden Schaltentlastungsverfahren an-
gewandt. Mittels Nullspannungs- (ZVS - eng. ,zero voltage switching”) und Nullstromschal-
tens (ZCS - eng. ,zero current switching®) kann die Uberlappung von Transistorstrom und
-spannung stark reduziert werden. Beim ZVS wird der Transistor erst eingeschaltet, wenn die

Spannung tber ihm vollstindig abgebaut ist. Beim Ausschalten hingegen wird der gesamte
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Laststrom abgeschaltet und auf die Ausgangskapazitit des Transistors kommutiert. Bei sehr
hohen Schaltfrequenzen muss auflerdem dafiir Sorge getragen werden, dass die Schaltver-
lustleistung weiter verringert wird, um die Spezifikationen der Transistoren nicht zu iiber-
schreiten. Dies lasst sich erreichen, indem die Transistorausgangskapazitat mit einer externen
Entlastungskapazitit Cey (eng. ,snubber capacitor®) vergrofiert wird. Dadurch reduziert sich
die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung und das Produkt aus Transistorstrom und
-spannung wird minimiert. Abbildung 2.21 zeigt die prinzipiellen Kurvenverliufe des Aus-
schaltvorgangs mit und ohne externer Entlastungskapazitit. Es ist deutlich zu sehen, dass
die Uberlappung der Drain-Source-Spannung und des Drainstromes deutlich abnimmt. So
konnen die gewiinschte Spannungsanstiegszeit eingestellt und die Ausschaltverlustenergie

reduziert werden.

/kem Cext /grOBeS Cext
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in(f) / a.u. I | :
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Abbildung 2.21: Kurvenverldufe fiirr den Ausschaltvorgang eines Leistungs-MOSFET mit und ohne externer
Entlastungskapazitit Cext

Da die Transistoren in dieser Arbeit unter ZVS-Bedingungen betrieben werden, ist insbe-
sondere die Abschiatzung der Ausschaltverluste von Bedeutung fiir die Wechselrichteraus-
legung. Wie bereits in Abschnitt 2.2.3 gezeigt, werden im Ausschaltzeitpunkt der MOSFET-
Kanal abgeschniirt und anschlieend die parasitaren Ausgangskapazititen des MOSFETs auf-
geladen. Aus diesem Grund entstehen ohmsche Verluste im MOSFET-Kanal, so lange dieser
abgeschniirt wird. In niederfrequent getakteten Schaltnetzteilen sind die Ausschaltverluste
gegeniiber den Einschaltverlusten so gering, dass sie vernachlassigt werden kénnen [78, Kap.
20.1.2,S.765 ff.]. In hochfrequent getakteten Wechselrichtern hingegen miissen die Ausschalt-
verlustenergien beriicksichtigt werden, da diese bei sehr hohen Schaltfrequenzen von 2 MHz
einen grofen Anteil zu den Gesamtverlusten der Transistoren beitragen. Auf Basis der in den
Datenblattern gegebenen Abfallzeiten der Transistoren, kann der Abschaltvorgang modelliert
werden. So kann der Spannungsmomentanwert iiber dem Transistor wahrend der Abfallzeit

gemif (2.23) und der Strommomentanwert gemifd (2.24) berechnet werden [79].
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Lo
ups (t) m -t (223)
in(t) = Lg- (1 - tif) (2.24)

fiir 0 < t < tigan, wobei Iog der Drainstrom im Abschaltzeitpunkt und #g,) die Stromabfallzeit
sind. Da angenommen werden kann, dass die Stromabfallzeit kleiner als die Spannungsan-
stiegszeit ist, kann die Verlustenergie im Ausschaltvorgang durch Integration des Produktes
aus (2.23) und (2.24) berechnet werden. Gleichung (2.25) stellt den mathematischen Zusam-

menhang dar:

t
=
=

|

/ qus () - in (1) dt
0

JA =R
(Coss + Cext) Lifall

12
— off © 1fall (2.25)
2 (Coss + Cext)

2.4 ZVS Vollbriickenwechselrichter (ZVS-VB)

Abbildung 2.22 zeigt einen Vollbriickenwechselrichter, der mit Hilfe einer Serieninduktivitat

L, schaltentlastet betrieben werden kann.
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Abbildung 2.22: Schaltbild eines Vollbriickenwechselrichters mit ohmscher Last und den parasitir vorhan-
denen Ausgangskapazitaten der Transistoren. Die Induktivitat Ls; kann sowohl als separate
Induktivitat als auch die Streuinduktivitiat des Transformators T; sein.

Die Strompfade (1) bis (10) in Abbildung 2.23 zeigen den Vorgang des ZVS wihrend des Ein-
und Ausschaltens. Fiir einen Halbbriickenwechselrichter mit Spannungsmittelpunkt lasst sich
im Ubrigen das gleiche Schaltverhalten erreichen. Die idealisierten Kurvenverldufe der Aus-

gangsspannung und des Ausgangsstromes mit den Ansteuersignalen der Transistoren M1 bis
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M4 sind fiir eine Schaltperiode in Abbildung 2.24 fiir jedes nummerierte Intervall dargestellt.
Beginnend bei Intervall (1), wenn die Transistoren M1 und M4 eingeschaltet sind und den
Laststrom leiten, wird zuerst M4 abgeschaltet. Der Laststrom kommutiert dadurch auf die
Ausgangskapazitaten der Transistoren M3 und M4 (Intervall (2)), so dass die Drain-Source-
Spannung Ups von M4 ansteigt, bis der Laststrom in Intervall (3) auf die Freilaufdiode von
M3 kommutiert. Wahrend dieser Leitdauer kann der Transistor M3 eingeschaltet werden, um

die Durchlassverluste der Diode zu reduzieren.
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Abbildung 2.23: Strompfade (1) bis (10) innerhalb des Vollbriickenwechselrichters unter ZVS-Betrieb und mit
Phasenschiebermodus. In dieser Darstellung wird der rechte Halbbriickenzweig voreilend
angesteuert. Der linke Halbbriickenzweig wird demnach verschoben von seiner normalen
Phasenlage von 180° angesteuert. Die Zwischenzustinde 3a und 8a fiir den aktiven Freilauf
(eingeschalteter MOSFET-Kanal, wiahrend der Diodenleitdauer) sind hier aus Platzgriinden
nicht dargestellt.
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Abbildung 2.24: Kurvenverldufe des Vollbriickenwechselrichters unter ZVS-Betrieb und Phasenschiebermo-
dus, gemafd [78, Kap. 20]. Die Stromabnahme wihrend des Spannungsabbaus an einem
Briickenzweig stellt die Reduzierung der gespeicherten Drosselenergie durch die ohmsche
Last dar.

Anschlieflend kann in Intervall (4) der Transistor M1 abgeschaltet werden, so dass der Last-
strom auf die Ausgangskapazititen von M1 und M2 kommutiert. Wenn die Drain-Source-
Spannung von M2 vollstindig abgebaut ist, wird die Freilaufdiode von M2 in Intervall (5)
leitend. Anschlieflend kann M2 eingeschaltet werden, so dass der Laststrom in Intervall (6)
negativ wird. Der Kommutierungsvorgang von M2, M3 zuriick auf M1, M4 ist in den Interval-
len (7) bis (10) dargestellt und l4uft analog zum vorherig beschriebenen Kommutierungsvor-
gang ab [78, Kap. 20.4, S. 790 ff.]. Um mit dem Vollbriickenwechselrichter aus Abbildung 2.22
ZVS zu erreichen, wird die Streuinduktivitat Ls; des Transformators T; genutzt, um die Tran-
sistorspannung vollstindig tiber den Ausgangskapazitaten Coss1 & Cossz bZW. Cogsz & Cossa ab-
zubauen, bevor der entsprechende Transistor eingeschaltet wird. Dadurch wird die auf der
Transistorausgangskapazitit gespeicherte Energie nicht im Kanalwiderstand des Transistors

in Wirme umgesetzt, sondern verlustlos zum Wechselrichterausgang transferiert.

Fir diesen Betriebsmodus muss der in der Streuinduktivitat wihrend des Kommutierungs-
vorgangs flieBende und iiber der Kommutierungszeit gemittelte Strom gemaf (2.26) mindes-
tens so grof3 sein wie die Summe der in der effektiven Ausgangskapazitit gespeicherten La-
dung.

It - tromm = 2 - Coss - Upc (2.26)
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I, ist der Strommittelwert des wihrend der Kommutierungszeit tyomm durch die Induktivitit
Ly flielenden Stromes und Upc die Zwischenkreisgleichspannung. Die Kommutierungszeit
tomm it in diesem Falle als die Linge der Zeitintervalle 2, 4, 7 und 9 aus Abbildung 2.24
definiert, wodurch in (2.26) die doppelte Ausgangskapazitit Coss verwendet werden muss.

Wie an der Phasenlage zwischen Briickenausgangsspannung und -strom in Abbildung 2.24
zu erkennen ist, muss der Ausgangskreis induktives Verhalten aufweisen, um ZVS zu errei-
chen. Die Vollbriicke aus Abbildung 2.22 kann daher problemlos mit einem Resonanzkreis am
Ausgang beschaltet werden, wie in Abbildung 2.25 gezeigt.
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Abbildung 2.25: Vollbrickenwechselrichter mit Parallelschwingkreis am Ausgang zum resonanten Betrieb
unter Einhaltung der ZVS-Bedingung

Die Ansteuerung des Vollbriickenwechselrichters wird dann nicht mehr im Phasenschie-
bermodus realisiert, wodurch das Nullspannungsniveau wihrend der Zeitintervalle 3 und 3a,
sowie 8 und 8a, entfillt. Die Briickenausgangsspannung wird dann zu einem Trapez und der
Ausgangsstrom nahe der Resonanzfrequenz annéhernd sinusférmig. Je nach Schaltfrequenz
kann dann mit einem Schwingkreis ZVS, ZCS oder beides erreicht werden. Die Kurvenver-
laufe fiir den resonanten Schaltvorgang sind in Abbildung 2.26 dargestellt.

ZVS kann dann erreicht werden, wenn die Schaltfrequenz des Wechselrichters oberhalb der
Resonanzfrequenz fy des Schwingkreises liegt und die Phasenlage ¢ des Laststromes gemaf}
(2.27) ausreichend grof3 ist, um die Ausgangskapazitaten C,ss der Transistoren innerhalb der

Wechselrichtertotzeit t;,; umzuladen.

ts — loff .

o, 2.27
2 Ty T (227)

0>
wobei Ty, die Periodendauer eines Schaltzyklus, tof der Abschaltzeitpunkt des Transistors
und ts das Ende des Kommutierungsvorgangs sind. Fiir den Einsatz mit Schwingkreis muss
der wihrend des Kommutierungsintervalls in der Schwingkreisinduktivitét flieBende Strom-
mittelwert I ;5 gemaf (2.28) ausreichend grof sein, um die gespeicherten Ladung der Aus-

gangskapazititen vollstindig umzuladen und die ZVS-Bedingung zu erfiillen.
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Abbildung 2.26: Kurvenverlaufe des Vollbriickenwechselrichters mit Resonanzkreis am Ausgang und Betrieb
unter Einhaltung der ZVS-Bedingung. An der Phasenlage des Laststromes zur Ausgangs-
spannung erkennt man, dass der Stromnulldurchgang erst stattfinden darf, wenn die Aus-
gangsspannung die entgegengesetzte Polarisierung vollstandig erreicht hat.

Coss—eff : 2UDC

Ly > ———— (2.28)
Is — loff
ts
1 .
o = [t (229)
ls — tOEt
off

Hierbei ist Coss.efr die effektive Ausgangskapazitit der Transistoren wihrend des Kommutie-
rungsvorganges. Die Ausgangskapazitat der Transistoren kann durch eine externe Kapazitit
Cext erweitert werden, so dass die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung und damit
die Transistorverluste weiter reduziert werden konnen. Der gesamte Kommutierungsvorgang

muss abgeschlossen sein, bevor der Laststrom seinen Nulldurchgang erreicht.
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Ein tiblicher Ansatz ist, den Resonanzstrom als eine Sinusfunktion geméf; (2.30) anzunehmen.

ir1(t) =i -sin(2- 7 fow -t — @), (2.30)

wobei i, die Stromamplitude und f;,, die Schaltfrequenz représentieren. Einsetzen von (2.30)
in (2.29) ergibt (2.31).

_ —i, ts
Ls = / sin(2-7m- fsw -t —@)dt
t5 - toff toff
- —cos (21 - - ts
— L . [ ( fsw 90) (2.31)
ts — toff 2~JT-fSW to

Setzt man nun (2.31) mit (2.28) gleich kann die benétigte Stromamplitude i, um innerhalb
einer gegebenen Wechselrichtertotzeit 1oy ZVS einzuhalten, berechnet werden. Damit ergibt

sich fiir die Stromamplitude i, (2.32).

T _4'”'fsw'coss—eff'UDC
cos (27 fow toft — @) —€OS (27 - fow - ts — @)

(2.32)

Die minimal benétigte Stromamplitude wird in Abbildung 2.27 als Kennlinienfeld in Abhén-
gigkeit von der Phasenlage und der effektiven Ausgangskapazitit fiir eine vorgegebene Kom-

mutierungszeit von ts5 — t,g = 125 ns berechnet.

0.2
c /'F ol°

oss-eff

Abbildung 2.27: Minimal benétigte Stromamplitude i, des Resonanzstromes als Funktion der effektiven Aus-
gangskapazitat Cyg-eff und der Phasenlage des Stromes ¢. Als Berechnungsgrundlage wurde
eine Kommutierungszeit von t5 — tof = 125 ns vorgegeben.
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2.4 ZVS Vollbriickenwechselrichter (ZVS-VB)

Wenn der Schwingkreis mit kleinerer Frequenz als seine Resonanzfrequenz angesteuert wird,
eilt der Strom vor und es kann kein ZVS mehr erreicht werden. Durch die vorzeitige Last-
stromumkehr kann jedoch ZCS erreicht werden. Im Transistor entstehen dann keine Aus-
schaltverluste, da der Laststrom im Ausschaltzeitpunkt bereits durch die Freilaufdiode flief3t.
Dieser freilaufende Laststrom muss in einer Halbbriicke allerdings auf den gegeniiberliegen-
den Transistor kommutieren. Dafiir muss die Ausgangskapazitit des einzuschaltenden Tran-
sistors ent- und die des abkommutierenden Transistors aufgeladen werden, damit die an-
liegende Spannung eine Stromanderung in der Kommutierungsinduktivitat Lyomm der Halb-
briicke zulasst. Dadurch wird der einschaltende Transistor immer unter Spannung geschal-
tet und es entstehen hohe Schaltverluste. Insbesondere wenn MOSFETSs eingesetzt werden,
spielen diese Einschaltverluste eine grof3e Rolle. Daher bietet ZVS gréflere Vorteile in Hoch-
frequenzwechselrichtern, als ZCS [78, Kap. 20.1.2, S. 765 ff.]. Eine Ausnahme dazu bilden
IGBT-Wechselrichter, welche hdufig mit ZCS betrieben werden. Hierbei werden jedoch keine
parallelgeschalteten externen Entlastungskondensatoren Cey, sondern in Reihe geschaltete
Entlastungsinduktivitaten Ley zur Reduzierung der Stromflankensteilheit eingesetzt [80-82].

Alternativ zu dem bereits erwahnten Vollbriickenwechselrichter kénnte sich der resonant
betriebene Mehrpunkt-Wechselrichter, wie in Abbildung 2.28 als Dreipunkt-Version darge-

stellt, ebenfalls fiir hohe Leistungen und hohe Zwischenkreisspannungen eignen.
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Abbildung 2.28: Schaltbild des Dreipunkt-Wechselrichters mit tiber die Freilaufdioden D.; und D¢y ge-
klemmtem Spannungsnullpunkt. Der Serien-Schwingkreis am Ausgang ermdglicht auch bei
diesem Wechselrichter den Betrieb mit ZVS.
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2 Grundlagen

Der Spannungsmittelpunkt ist tber Freilaufdioden geklemmt, woher sich der Name
»3-Level-Neutral-Point-Clamped® (3L-NPC) ableitet. Die symmetrische Ausgangsspannung
des 3L-NPC-Wechselrichters reduziert vor allem den Oberschwingungsgehalt der Ausgangs-
spannung, so dass Filterverluste und damit die Baugrofie der Filterelemente reduziert wer-
den konnen [83]. Mehrpunkt-Wechselrichter werden daher insbesondere fiir die Hochspan-
nungsgleichstromiibertragung (HGU) [84], als Antriebsumrichter [85], fiir unterbrechungs-
freie Stromversorgungen [86] oder auch Rontgengeneratoren [87] verwendet. Als resonant
geschalteter Wechselrichter ist das Funktionsprinzip dhnlich dem des ZVS-Vollbriickenwech-
selrichters und wird in [88] untersucht. Die Schaltfrequenzen liegen in allen genannten An-
wendungsgebieten allerdings nur im kHz-Bereich. Experimentelle Untersuchungen an einem
Laboraufbau des 3L-NPC-Wechselrichters (sieche Abbildung 2.29) haben zwar gezeigt, dass
mit dem 3L-NPC Schaltfrequenzen im MHz-Bereich méglich sind, jedoch ausschliefilich mit
einem Typ von SiC-MOSFET (C2M0160120D, Cree Inc., USA). Weiterhin wird ein hoherer Re-
sonanzstrom zur Einhaltung der ZVS-Bedingung benétigt, wodurch der Wirkungsgrad sinkt.
Die Aufteilung der Zwischenkreisspannung erhoht weiterhin die Systemkomplexitat, wo-
durch dieser Wechselrichter nicht fiir den hier angestrebten Betrieb von Induktionslampen

und fiir den Vergleich von SiC-FETs geeignet ist.

®)

Abbildung 2.29: Fotografie des aufgebauten 3L-NPC-Wechselrichters. (a) Oberseite und (b) Unterseite der
Leistungsteilplatine.
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3 Systementwurf von
2 MHz-Wechselrichtern fiir
Multikilowatt-Induktionslampen

Das Lastverhalten von ICP und Induktionslampen erfordert die Auslegung eines Schwing-
kreises in der Art, dass die Ausgangskennlinie des Wechselrichters optimal zum Lampen-
verhalten passt. Hierzu wird eine Auslegungsmethode benétigt, um den Schwingkreis den
Lastparametern entsprechend fiir die gegebenen Eingangsgrofien zu berechnen. Diese Me-
thode setzt allerdings voraus, dass die wichtigsten Lampengrofien bereits bekannt sind und
als Berechnungsgrundlage dienen. Daher wird die Systemauslegung in Teilschritten durch-
gefiihrt:

1. Bestimmung der Plasmagroflen anhand eines gemittelten Plasmamodells
2. Berechnung der Schwingkreiselemente auf Basis der Plasmagrof3en
3. Systematischer Vergleich von SiC-Transistoren fiir den MHz-Betrieb

4. Berechnung der Stréome und Bauteilgréfen innerhalb der Wechselrichterschaltungen

3.1 Lampenkorper fiir 0,5 kW
und 1,2 kW Induktionslampen

Das Plasmaverhalten von Induktionslampen gilt aufgrund des fehlenden Kathodenfalles als
vergleichbar mit dem der positiven Plasmasiule elektrodenbehafteter Niederdrucklampen
[15,89]. Fir Induktionslampen kann daher ndherungsweise eine vergleichbare Volumenleis-
tungsdichte angenommen werden. Da die Feldlinien des induzierten elektrischen Feldes kreis-
formig sind, ist die Diffusionslénge der Elektronen nicht wie bei elektrodenbehafteten Lam-
pen durch die Lampenlidnge begrenzt, sondern kann ein Vielfaches des mittleren Lampen-
umfangs betragen. Dadurch kann jedes Elektron an mehr St68en teilnehmen, bevor es durch
Wandrekombination verloren geht. Weiterhin ist aus der Literatur bekannt, dass die Elek-
tronendichte um mindestens eine Gréf3enordnung hoher als bei elektrodenbehafteten Nie-

derdrucklampen ist [24, 34]. Es kann also eine proportional héhere Stromdichte angenom-
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3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

men werden. Dies bedeutet wiederum, dass sich der Plasmawiderstand umgekehrt propor-
tional zu der Elektronendichte reduziert. Eine typische Stromdichte von Hg- und Amalgam-
Niederdrucklampen liegt bei j < 0,25 A/cm?. Amalgam-Lampen weisen gegeniiber Hg-Nie-
derdrucklampen die dreifache Leistungsdichte auf, wodurch die Lampenleistung fiir die glei-
chen Lampenabmessungen erhéht werden kann [2].

Das Ziel dieser Arbeit ist es, die Machbarkeit von HF-EVG fiir Hochleistungsinduktions-
lampen ab einem Kilowatt zu untersuchen. Es werden daher Lampenkdrper mit einer Lan-
ge von [ = 200 mm und Auflendurchmessern von 68 mm < d, < 110 mm ausgewahlt. Es
handelt sich bei den Lampenkérpern um eine koaxiale Anordnung, wie sie in Abbildung 3.1
dargestellt ist. Der Innendurchmesser des Innenrohres betrdgt d; = 22mm und bietet da-
mit ausreichend Platz fiir einen wassergekiihlten Ferritkoppler. Das verwendete synthetische
Quarzglas weist eine Wandstiarke von w = 2,5 mm auf. Damit ergibt sich fiir die Lampe mit
d, = 68 mm ein Volumen von knapp V;, = 534319 mm®. Mit der gleichen Leistungsdichte
wie der von Amalgamlampen kann dieses Lampenvolumen mit einer Lampenleistung von
P, = 473 W betrieben werden. Um den Dampfdruck des Leuchtgases, z.B. Hg, iiber die ,,cold
spot“(CS)-Temperatur zu regulieren, ist ein zusitzlicher Appendix vorgesehen. Um hohere
Lampenleistungen zu erreichen, werden weitere Lampenkérper mit Auflendurchmessern von
d, = 80 mm und d, = 110 mm eingesetzt.

10 mm ' 200

Abbildung 3.1: Zeichnung des koaxialen Lampenkoérpers fiir bis zu 500 W Lampenleistung, der fiir die Unter-
suchungen in dieser Arbeit verwendet wird. Weitere Lampenkdrper fiir grofiere Lampenleis-
tungen bis 1,2 kW werden mit Auflenrohrdurchmessern von d, = 80 mm und d, = 110 mm
gefertigt. Alle Maf3e sind in Millimetern angegeben.

3.1.1 Abschdtzung der Lampenparameter

Der Lampenkéorper mit d, = 68 mm wird mit 3 mbar Ar als Puffergas und 6 mg Hg gefiillt.
Damit ist der Puffergasdruck hoher als in kommerziellen Induktionslampen, wodurch die am-
bipolare Diffusion reduziert, die Erwarmung des Puffergases jedoch erh6ht wird [90]. In erster
Néherung werden die Leistungsdaten von kommerziellen elektrodenbehafteten Niederdruck-
lampen auf die Induktionslampe tibertragen. Der Lampenkérper mit d, = 68 mm (s. Abb. 3.1)

kann, unter der Annahme, dass die gleiche Volumenleistungsdichte wie bei einer Standard
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3.1 Lampenkorper fiir 0,5 kW und 1,2 kW Induktionslampen

oder ,High-Output® Hg- und Amalgam-Niederdrucklampe von Heraeus Noblelight [2] vor-
handen ist, mit einer Leistung von Pp, = 149 W bis P;, = 447 W betrieben werden. Die angeni-
herten Plasmaparameter mit einer um eine Gréflenordnung héheren Elektronendichte sind
in Tabelle 3.1 aufgelistet.

Tabelle 3.1: Abgeschitzte Plasmaparameter des ICP fiir den Lampenkérper mit 68 mm Aufiendurchmesser
aus Abbildung 3.1 anhand von kommerziell erhaltlichen UV-Lampen [2].

| Hg | Hg,High Output” [ Amalgam |

Picp | 149 298 447 W
Jicp | 2,41 4,98 2,41 AJem?
Iicp | 89,56 185,45 89,56 A
Uccp | 1,66 1,61 4,99 \
Ricp | 18,57 8,66 55,7 mS)

Entsprechend des ESB von ICP kann davon ausgegangen werden, dass sich das Plasma,
von der Primérseite aus betrachtet, wie eine induktive Last verhélt. Aufgrund der niedrigen
Kopplung zwischen Plasma und Ferritkoppler muss die Stromversorgung in der Lage sein
ausreichend Scheinleistung zu liefern, dass die Aufrechterhaltung der Gasentladung garan-
tiert ist. Wird das ICP als Reihenschaltung aus Blind- und Wirkwiderstand angesehen, konnen
daraus wie in Abschnitt 2.1.2 erwéhnt, die primérseitigen ICP-Betriebsparameter berechnet
werden [37]. Ausgehend von einem Leistungsfaktor cos ¢ < 0,7 muss der Induktionslampe
eine Scheinleistung von mindestens Spampe > 638,6 VA zur Verfiigung gestellt werden, wenn
sie mit einer Wirkleistung von 447 W betrieben wird. Fir hohere Wirkleistungen mit den
grofieren Lampenkorpern und niedrigere Koppelfaktoren, verandert sich dieses Verhéltnis.

Genauere Ergebnisse, als durch die lineare Skalierung kommerzieller Lampenparameter,
konnen durch eine Approximation der Plasmaleitfahigkeit in Abhéngigkeit der mittleren
Elektronendichte 1. und des Verhiltnisses w/vy, aus Betriebs- und Stoffrequenz ermittelt
werden. Shen [90] hat anhand des Modells von Lister [33] die Abhingigkeit der Elektro-
nendichte vom Ar-Puffergasdruck gezeigt. Demnach nimmt die Elektronendichte ab einem
Puffergasdruck von 133 Pa auf i = 2-10' m™* ab. Fiir den hier gewihlten Puffergasdruck ist
daher eine dhnliche Elektronendichte zu erwarten. Die mittlere Plasmaleitfahigkeit 6, kann
gemaf (2.4) berechnet werden. Der Querschnitt Aicp des Plasmastromes kann mit (3.1) an-
gendhert werden, sofern der gesamte Plasmastrom in der Eindringtiefe §, fliefit und diese

kleiner als die Lampenabmaf3e sind.

Acp = - lLampenkérper (31)
7 (da + di
hep = % (3.2)
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3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

Zusammen mit der Lange der Plasmawindung Lcp gemaf (3.2), berechnet sich der Plasmawi-
derstand mit (3.3).

Ricp = Iicp/ (Arcp - 60) (3.3)

Die aus diesen Annahmen berechneten Plasmagrofen sind in Tabelle 3.2 fiir eine Plasma-
leistung von Picp = 447 W bei einer Betriebsfrequenz von 2 MHz aufgelistet. Man erkennt,
dass die Eindringtiefe deutlich grofier als die Tiefe des Entladungsraumes der Lampe mit
(dy — di) /2 = 19,5 mm ist. Es kann hier also davon ausgegangen werden, dass eine iiber die
Dimensionen des Entladungsgefifies gemittelte Elektronendichte n. fiir die Berechnungen
herangezogen werden kann. Der Einfachheit halber, sollen diese Plasmaparameter daher als

Grundlage fiir weitere Berechnungen dienen.

Tabelle 3.2: Fur den ausgewéhlten Lampenkérper berechnete Plasmaparameter fiir eine eingespeiste Plas-
maleistung von Picp = 447 W bei « = 2 - 2,0 MHz und einer mittleren Elektronendichte von
fie = 2 - 1017 m™ fiir relative Stoffrequenzen von /vy = 0,1;0,38;0,5. Es ist ersichtlich, dass
die Eindringtiefe, &y, in allen Féllen grofier als die Tiefe des Entladungsraumes von 20 mm ist.

| ©/vm | 0,1 0,38 05 | \
Vi 125,664 33,069 25,133 | -10°s7!
&) 44,73 169,96 223,64 | (Qm)~!
8o 53,21 > 20 | 27,30 > 20 | 23,80 > 20 mm
Arcp 10,64 5,46 4,76 | 1073 m?
licp 0,246 0,164 0,153 m
Ricp 91,0 35,8 29,2 mQ)
Iicp 70,1 111,72 123,79 A
Uicp 6,38 4,00 3,61 %

3.1.2 Hohlraumkoppler

Um die Lampe effizient betreiben zu konnen, muss ein Hohlraumkoppler verwendet wer-
den, der die Plasmaparameter auf die Primérseite des Transformator-ESBs umwandelt. Das
Design eines Hohlraumkopplers fiir eine Induktionslampe zur Optimierung der Energietiber-
tragung wird in [91] auf Basis eines Finite-Elemente-Ansatzes gezeigt. Jedoch werden keine
Untersuchungen zu verschiedenen Ferritmaterialien und Lampenkorpern durchgefiihrt.

Fir die Funktion der Induktionslampe muss der Plasmastrom Ijcp als priméarer Koppelspu-
lenstrom Ixoppler = ficp/n1 von der Stromversorgung eingepragt werden. Der Plasmawider-
stand Rjcp transformiert sich dann auf R;CP = nf - Ricp. Aufgrund des offenen magnetischen

Kreises weisen Induktionslampen mit Hohlraumkopplern eine niedrige magnetische Kopp-
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Abbildung 3.2: Verlauf der Plasmainduktivitat, L ;pjasma, als Funktion des Koppelfaktors, k, fiir verschiedene
Plasmawiderstidnde, Rpjasma, bei einer Betriebsfrequenz von 2 MHz

lung des Plasmastromes zur Priméarwicklung auf, was eine hohe Streuinduktivitét L ;pjasma im
Transformator-ESB (vgl. Abbildung 2.9) zur Folge hat. Fiir einen gegebenen Koppelfaktor k
berechnet sich die Induktivitit des Plasmaringes gemif3 (3.4).

R 1
L splasma = Pllisma - sin (arccos (k)) - e (3.4)

wobei w = 27 f hier die Betriebskreisfrequenz der Lampe ist. Die Werte der Plasmainduk-
tivitat, Lyplasma, sind in Abbildung 3.2 als Funktion des Koppelfaktors von k = [0,1; 1] fur
verschiedene Plasmawiderstinde, Rpasma = [10; 200] mQ bei einer Betriebsfrequenz von
f = 2MHz dargestellt. Der Koppelfaktor fiir die intern angeregte Induktionslampe liegt im
Bereich von 0,5 bis 0,7 [39]. Es muss daher mit einer Plasmainduktivitit von bis zu Lsplasma <
27 nH gerechnet werden. Fir einen Plasmawiderstand von Rpjsma = 91 mQ ergibt sich ei-
ne Induktivitit im Bereich 7,0 nH < Lyplasma < 14,5 nH. Bei einer Kopplerwicklungszahl von
14 = 23 ergeben sich damit die Primargrofien zu R;CP = 48,1Q

und3,7pH < L' < 7,7 uH.

oPlasma

Fir den Einsatz im Hohlraumkoppler wird ein Ferritmaterial benétigt, welches eine mog-
lichst hohe Permeabilitat aufweist und bei den vom Plasma benétigten hohen Betriebsfre-
quenzen eine niedrige Verlustleistung verursacht. Die Hohlraumkoppler der QL™-Lampe
werden bspw. mit 4M2 oder 4C6 NiZn-Ferriten hergestellt [22,92], welche eine relative Per-
meabilitatszahl von y, = 200 bzw. 150 aufweisen. Fiir wesentlich niedrigere Frequenzen un-

ter einem MHz werden MnZn-Ferrite eingesetzt, welche weit hohere Permabilitatszahlen im
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vierstelligen Bereich aufweisen. Bei niedrigen Betriebsfrequenzen sinkt die Plasmaeffizienz,
was Popov [6,93] im Frequenzbereich zwischen 160 und 3300 kHz fiir eine Ringentladungs-
lampe ohne Ferrit untersucht hat. Dies wird zum einen von dem héheren benétigten Spu-
lenstrom bei niedrigen Frequenzen verursacht, wodurch die Spulenverluste stark ansteigen.
Dem kann insofern mit einem Ferritkern entgegengewirkt werden, dass die Spule bei kleinem
Strom ein starkeres Magnetfeld erzeugt. Zum anderen sinkt die Anderungsgeschwindigkeit
des Spulenstromes und damit des Magnetfeldes mit der Frequenz, wodurch die Elektronen
im Plasma langsamer beschleunigt werden. Dies hat zur Folge, dass stirkere Magnetfelder
fiir eine ausreichende Elektronenbeschleunigung notwendig werden, was wiederum nur mit
hoéheren Spulenverlusten erreicht werden kann.

Demnach sind fiir die optimale Auslegung der Lampenspule sowohl die benétigte Win-
dungszahl als auch der Lampenstrom und die resultierende Lampenspannung wichtige Gro-

f3en, um die entstehenden Ferritverluste vorher abschitzen zu konnen.

3.2 Schwingkreisberechnung

Das Lampenmodell der indukiven Lampe hat gezeigt, dass es sich bei ihr um eine komplexe
Lastimpedanz mit hohem reaktivem Anteil handelt. Dazu kommt die Leistungsabhiangigkeit
des Plasmawiderstandes. Aus diesem Grund ist es besonders wichtig, eine optimale Ausle-
gung des vorgeschalteten Schwingkreises zu finden.

In einem ersten Ansatz kann man von einer vollstdndig kompensierten Lampeninduktivitét
und damit von einem rein ohmschen Lastverhalten ausgehen. Damit kann der Schwingkreis
so berechnet werden, dass im entsprechenden Arbeitspunkt die Lampenleistung abgegeben
wird und nicht mehr als die benétigte Blindleistung im Schwingkreis gespeichert wird. Da-
durch lasst sich der Wirkungsgrad des Wechselrichters optimieren. Im Rahmen dieser Arbeit
wird ein Parallelschwingkreis eingesetzt, wie er in Abbildung 3.3 (a) dargestellt ist. Abbil-
dung 3.3 (b) zeigt die Verstarkung der Ausgangsspannung als Funktion der Anregungsfre-
quenz fir verschiedene Schwingkreisgiiten Qp von 3 < Qp, < 9.

Die Anregungsfrequenz ist hierbei auf die Resonanzfrequenz f; normiert und wird geméafy
(3.5) berechnet.

fo= —— (3.5)

Die Schwingkreisgiite fiir den Parallelschwingkreis wird gemaf (3.6) berechnet [79].

Ry,
QLparallel = X_ = RL)_(C (36)
=L
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3.2 Schwingkreisberechnung
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Abbildung 3.3: Parallelschwingkreis mit zwei reaktiven Bauelementen. (a) Ersatzschaltbild mit idealen Bau-
elementen und (b) Ubertragungsfunktion der Ausgangsspannung normiert auf die Resonanz-
frequenz fiir die Giitefaktoren Qp, = 3, 5, 7 und 9, gemafl [79, (6.59), (7.35), (8.25), (9.24)].

Abbildung 3.4 zeigt den Berechnungsablauf fiir einen Parallelschwingkreis mit ohmscher
Last. Der Berechnungsablauf beschreibt eine rekursive Anndherung der Schwingkreisbau-
elemente in Abhéngigkeit von der entstehenden Kommutierungszeit und der damit zusam-
menhéngenden Vollbriickenausgangsspannung. Bei nicht kompensierter Lampeninduktivi-
tat kann diese Berechnung nicht gew#hlt werden, da der Schwingkreis dann die entspre-
chende Blindleistung zum Lampenbetrieb zur Verfiigung stellen muss. Die Berechnung des
Schwingkreises beginnt zunichst mit der Festlegung einer Ausgangsleistung Py, bei fester
Eingangsspannung Upc und Schaltfrequenz f;,. Zusammen mit dem erwarteten Lastwider-
stand konnen die benétigten Last- und Resonanzstrome, Ij st und Iresonanz,s bDerechnet wer-
den. Ausgehend von dem benétigten Resonanzstrom kann die benétigte Gesamtimpedanz
des Schwingkreises im Arbeitspunkt berechnet werden. Nach Subtraktion der Parallelimpe-
danz aus Resonanzkondensator und Lastwiderstand kann die benétigte Serienimpedanz der
Resonanzdrossel bestimmt werden. Anhand einer Grundschwingungsanalyse kénnen nun
fiir diesen Schwingkreis die Phasenlage des Stromes ¢, der Resonanzstrom im Ausschaltzeit-
punkt igesonanz (foff) und die zu diesem Zeitpunkt in der Resonanzdrossel gespeicherte Energie
Wxs (toff) berechnet werden. Diese drei Grofien ergeben dann die Kommutierungszeit tyomm

des Vollbriickenwechselrichters und damit wiederum die Wechselrichterausgangsspannung
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Uwr-eff- Mit dieser Ausgangsspannung wird anschlieffend die Berechnung so oft wiederholt,

bis die Ergebnisse der Berechnung gegen einen stationidren Wert konvergieren.

Start
A 4 \ 4
Arbeitspunkt: Berechnung:
PLasU UDC: tkomm
Sow
Y A 4
Berechnung:
Ry a0 Berechnung:
Sollwerte Last> Usreer
I Resonanz
A 4
Berechnung: nein
Sollwert Konvergenz?
Lastimpedanz
\ 4
Berechnung:
Serienimpedanz fiir Werte ausgeben
Betriebsfrequenz
A 4 A 4
Berechnung:
@, iResunam(toff)» Ende
WXS(ZOff)

Abbildung 3.4: Flussdiagramm zur Berechnung des Schwingkreises fiir einen gegebenen Arbeitspunkt mit
ohmscher Last

Die Berechnungsroutine kann fiir jede Wechselrichterschaltung verwendet werden. Es
muss jedoch bei der Berechnung der Wechselrichterausgangsspannung das spezifische Ver-
halten der Spannungsflanken berticksichtigt werden. Diese Riickkopplung des Schwingkrei-
ses auf das Schaltverhalten der Transistoren ist vor allem bei Verwendung eines 3LNPC-

Wechselrichters von besonderem Interesse.
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3.2 Schwingkreisberechnung

Die Grundlage fiir die Rekursionsberechnung der Schwingkreisgrofien bildet die Annéhe-
rung der Bauteilwerte mittels Grundschwingungsanalyse. Hierbei wird angenommen, dass
der Schwingkreis nur mit der Grundschwingung der Wechselrichterausgangsspannung Uag, 1
angeregt wird. Da der Resonanzkondensator parallel zum Lampenausgang liegt, flie8t durch
diesen ein reaktiver Strom Ic = Ur/Xc wobei U die Ausgangsspannung an der Last ist. Durch
Festlegung eines Verhéltnisses A zwischen Lampen- und Kondensatorstrom, konnen die be-
notigten Bauteilwerte gemifd des Zeigerdiagramms in Abbildung 3.5 und den Formeln (3.9 -

3.11) berechnet werden.

UﬁB’l = (Ur —cos (90 — ¢;) - UL)2 + (sin (90 — ¢y) - UL)2
cos? (90 — ;) + sin? (90 — ;) = 1 (3.7)
=0 = U’+U-(-2U - cos (90 — @) + U§ — Uzy (3.8)
Uiz = —Ur-cos(90 —¢i)
J_r\/(—UR  c0s (90 - @))* - (U2 = U2y ) (3.9)
Ur — 90 — ¢;) - U
@y = arccos ( R~ cos( ) L) (3.10)
Uag,1
Pges = Pu— i (3.11)
Im
c0s(90-¢;)"|Uy|
K—H
I Iy |
Y ,"""UR Re
i
(& /|
ST L sing00-p) (]
90+, '
U,
U, AB,1

Abbildung 3.5: Zeigerdiagramm fiir den Parallelschwingkreis mit ohmscher Last
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3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

3.3 Auswahlkriterien fiir SiC-Leistungstransistoren
fiir den MHz-Betrieb

Eine Ubersicht der in dieser Arbeit untersuchten SiC-Transistoren und vier Si-Transistoren
als Referenzbauteile ist in Tabelle 3.3 gegeben. Durch eine erste Konsolidierung in der Bran-
che der Hersteller von SiC-Leistungshalbleitern sind die Bauteile von SemiSouth mittlerweile
nicht mehr verfiigbar. In dieser Arbeit werden aulerdem keine SiC-BJTs von Fairchild be-
trachtet, da diese mittlerweile nicht mehr produziert werden.

Die Si-Bauteile werden als Referenz gewaihlt, weil sie den aktuellen Stand der Fertigungs-
technologie fiir Si-Power-MOSFETs darstellen. Die CoolMOS™ Bauteile werden mit jeweils
halbem und gleichem Durchlasswiderstand der SiC-Bauteile beriicksichtigt. Der spezifische
Durchlasswiderstand Ron-spec (siehe Tabelle 3.3) wird fiir alle Bauteile anhand der gesamten
Chipflache berechnet und nicht anhand der aktiven Flache, was dem Umstand geschuldet ist,
dass der Bauteilpreis hauptséichlich von der Chipflache bestimmt wird und nicht nur von der
aktiv ausgenutzten Fliache. Aus diesem Grund ist dieser Wert eher ein Anhaltspunkt fiir die
Chipausnutzung der jeweiligen Herstellertechnologie, als eine genaue Aussage tiber die Vor-
teile der jeweiligen Bauteiltechnologie selbst. Anhand der Datenblattangaben ist erkennbar,
dass zwischen den Bauteiltechnologien erhebliche Unterschiede bestehen. Die markantes-
ten Unterschiede sind an den spezifischen Kanalwiderstinden zu sehen. Die Si-CoolMOS™.-
Bauteile liegen hier um einen Faktor von > 2,15 hoher im Vergleich zum schlechtesten SiC-
Bauteil bei kleinerer Sperrspannung von 650 V. Die Power-MOSFETSs von Ixys mit vertikalem
Kanal liegen um den Faktor > 46 hoher gegeniiber den SiC-Transistoren. Es ist deutlich, dass

die SiC-VJFETs die niedrigsten spezifischen Kanalwiderstande von Ropgpec < 0,5Q - mm?

der betrachteten Bauteile aufweisen. Die SiC-MOSFETs liegen mit 0,83 Q - mm? < Ron-spec <
1,54 Q - mm? teilweise weit dariiber. Der SiC-JFET von Infineon hingegen weist durch sei-
nen spezifischen Kanalwiderstand eine relativ grofie Chipfliche auf. Der Kanalwiderstand
ist zwar kleiner als jener der Cree SiC-MOSFETs erster Generation, aber nur noch gleich
grof3 wie jener der zweiten Generation. Dadurch lésst sich ableiten, dass Cree bei der Her-
stellung der SiC-MOSFETs in zweiter Generation eine deutliche Technologieverbesserung
erreicht hat. Der spezifische Durchlasswiderstand ist insbesondere aus wirtschaftlicher Sicht
wichtig, denn mit steigender Chipflache steigen die Herstellungs- und letztendlich die Bau-
teilkosten. Um einen chipfldchenbasierten Vergleich der Bauteile zu erleichtern, wird mit dem

C2M0040120D ein weiterer SiC-MOSFET von Cree in den Vergleich aufgenommen.
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3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

3.3.1 Bauteilgiitezahlen - Figures of Merit (FOM)

Neben der Bewertung der Transistoreigenschaften anhand von Bauteilparametern, wie Chip-
flaiche und Durchlasswiderstand, und den reinen materialbasierten Giitezahlen (FOMs) kon-
nen fiir den Vergleich der Transistoren bauteilspezifische FOMs geméfs (3.12 - 3.14) [54] her-

angezogen werden.

FOM = QG - Rps(on) (3.12)
= DS(on) * “iss - 3.13
BHFFOM = (Rpson) - C
-1
NHFFOM = (Rps(on) * Coer)) (3.14)

Qg entspricht der gesamten fiir einen Schaltvorgang benétigten Gateladung. Als BHFFOM
wird die ,Baliga high frequency® FOM [52] und als NHFFOM die ,new high frequency®
FOM [54] bezeichnet. Cig, ist die Eingangskapazitit und Cy(ey) die energiebezogene Ausgangs-
kapazitat des Transistors. Wahrend fiir die FOM méglichst kleine Werte erwiinscht sind, im-
plizieren bei den HFFOMs hohe Werte positive Eigenschaften.

Aus den berechneten bauteilspezifischen FOMs in Tabelle 3.4 ist erkennbar, dass die SiC-
Bauteile durchgéngig bessere Eigenschaften aufweisen als ihre Si-Pendants. Auffillig ist je-
doch, dass die CoolMOS™ -Bauteile eine FOM und NHFFOM aufweisen, die im Bereich der
ersten SiC-MOSFET Generation von Cree liegen. Jedoch liegt die BHFFOM der CoolMOS™.-
Bauteile um den Faktor > 2,6 niedriger als die der SiC-MOSFETs, was an einer grofieren Ein-
gangskapazitat der Si-Bauteile liegt. Selbst der speziell optimierte HF-MOSFET fiir Schaltfre-
quenzen bis 30 MHz weist sehr niedrige HFFOMs auf. An der FOM erkennt man deutlich
die Materialvorteile von SiC, denn allein durch die kleinere Chipdimension wird wesent-
lich weniger Ansteuerleistung benotigt. Dies wird auch an den HFFOMs deutlich. Durch die
kleineren Ein- und Ausgangskapazitidten der SiC-Bauteile, bei gleichzeitig kleinem Durch-
lasswiderstand, lassen sich leistungselektronische Schaltungen mit hoherem Wirkungsgrad
realisieren. Innerhalb der Gruppe der SiC-Transistoren zeigt sich, dass die SiC-JFETs zwar
die effizienteste Materialausnutzung durch den geringen spezifischen Durchlasswiderstand
Rps(on)-spec aufweisen, sie jedoch teilweise durch héhere Eingangskapazititen Ciss und da-
mit hohere Gateladungen Qg schlechtere FOM-Werte aufweisen, als die zweite Generation
der Cree SiC-MOSFETs. Die besten Werte innerhalb der ausgewéhlten Bauelemente weist
der selbstleitende SJDP120R085 SiC-VJFET von SemiSouth Laboratories Inc. (USA) mit ei-
nem Durchlasswiderstand von 63 m{2 < Rpgen) < 85mS2 und niedrigster Ansteuerleistung
auf. Die hochsten Wirkungsgrade in hart kommutierenden Schaltungen sollten demnach mit
selbstleitenden SiC-JFETs bestiickte Wechselrichter erreichen.

54



3.3 Auswabhlkriterien fiir SiC-Leistungstransistoren fiir den MHz-Betrieb

3.3.2 Bauteilgiitezahl fiir resonante Anwendungen

Die Eignung der Transistoren fiir hohe Schaltfrequenzen in resonanten Schaltungen hiangt
nicht nur vorranging von der Gateladung Qg und dem Durchlasswiderstand Rpgn), son-
dern auch von der Stromabfallgeschwindigkeit tie,;; und der Ausgangskapazitit Cogs ab. Dabei
hangt die Stromabfallgeschwindigkeit tify indirekt von der Gate-Source-Ladung Qgs ab. Ei-
ne Verkniipfung zwischen den Eingangs- und Ausgangsgrofien eines Transistors hat Reusch
[107] mit der Herleitung einer ,soft-switching FOM®, gemaf} (3.15) vorgestellt.

FOM;s = (Qoss + Qg) : RDS(on) (3-15)

Anhand der kleineren FOM-Werte wird die hohere Leistungsfahigkeit der SiC- gegeniiber
der Si-Bauelemente deutlich. Es ist ersichtlich, dass der selbstleitende SiC-LVJFET von Infi-
neon bereits um den Faktor 0,77 und der erste Generation SiC-MOSFET um den Faktor 0,88
bessere Werte als das beste CoolMOS-Bauteil aufweisen. Die sehr hohe Leistungsdichte von
VJFETs zeigt sich hier nochmals sehr deutlich. So weisen alle selbstleitenden VJFET Bauteile
mindestens um den Faktor 0,49 bessere Giitezahlen auf als das beste CoolMOS-Bauteil. Bei
den SiC-MOSFETs weisen die Bauteile der zweiten Generation bereits Werte auf, welche nah

an den selbstleitenden VJFETs liegen. Insgesamt weisen die VJFETs die besten Werte auf.

Tabelle 3.4: Berechnete bauteilspezifische FOMs nach [51,52,54,107]

FOM BHFFOM | NHFFOM FOM;
Bauteil | /nC-Q /ns! /ns! /nC-Q
IXF 110 0,16 3,67 383,61
DEA475 69,75 0,40 11,7 138,15
CFD41 12,3 2,9 84,69 17,02
CFD80 13,6 2,49 92,59 17,92
SJD85 2,72 46,14 176,47 6,63
UJNO05 4,82 21,79 183,15 8,09
UJNO08 4,96 25 176,89 8,35
gW70 6,44 8,93 119,05 13,16
CMF20 7,26 6,53 64,52 14,94
C2M380 3,94 13,16 125 9,06
C2M40 4,6 13,21 1524 9,4

3.3.3 Maximale Schaltfrequenz der Leistungstransistoren

Unabhéngig von der bauteilspezifischen FOM muss fiir die Bewertung der Bauteileignung fiir

die hier zu untersuchenden Wechselrichter, die theoretisch maximale Schaltfrequenz berech-
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net werden. Anhand der Datenblattangaben zu Anstiegs-, Abfall- und Verzogerungszeiten
kann die maximale Schaltfrequenz geméaf (3.16) fir hart kommutierten Betrieb ndherungs-

weise berechnet werden.
-1
fswfmax = (td(on) + tr + tdofr) tf) * dsw (3-16)

Ein weiterer wichtiger Aspekt ist die Anstiegs- und Abfallgeschwindigkeit der Gatespan-
nung in Verbindung mit einem Gatetreiber-IC. Diese Zeitkonstante 7g und damit die maxi-

male Ansteuerfrequenz fgmax des Bauteils berechnet sich gemaf (3.17).
fG-max = (2 : TG)_1 = (2 : (RGint + RGext) : CGeﬂ)_1 (3~17)

Mit der Definition, dass die Schaltzeiten der Schaltvorginge maximal jeweils 20 % der Pe-
riodendauer ausmachen diirfen, ergeben sich die berechneten Werte in Tabelle 3.5. Fiir den
SJD85 85 mQ-SiC-VJFET existieren keine Datenblattangaben, weshalb hier nur davon aus-
gegangen werden kann, dass die erreichbare Schaltfrequenz vergleichbar mit der des UJN08
80 mQ-SiC-VJFET sein miisste.

Tabelle 3.5: Anhand der bauteilspezifischen Verzégerungszeiten berechnete maximale Schaltfrequenz fiw-max
fuir eine relative Kommutierungsdauer von dgy, = 20 % und die berechnete maximale Gateansteu-
erfrequenz fG-max

Bauteil | fiw-max / MHz | fo-max / MHz

IXF 0,85 15,06
DEA475 10,0 107,53
CFD41 1,02 23,81
CFDS80 1,55 39,22
SJD85 KA. 45,56
UJNO5 1,60 16,36
UJNO8 2,22 23,52
JW70 1,55 67,94
CMF20 1,74 22,03
C2M80 2,98 44,19
C2M40 1,57 60,39

Die Werte der maximalen Schaltfrequenz fiy-max zeigen, dass selbst von den SiC-Bauteilen
nicht jedes uneingeschrankt fiir Schaltfrequenzen um 2,0 MHz geeignet ist. Dies ist jedoch nur
fir hart kommutierend geschaltete Anwendungen zutreffend. In einem resonanten Wechsel-
richter kénnen die Transistoren auch bei hoheren Schaltfrequenzen betrieben werden. Hier-

fir muss bertcksichtigt werden, dass die Anstiegs- und Abfallzeiten in einem resonanten
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3.3 Auswabhlkriterien fiir SiC-Leistungstransistoren fiir den MHz-Betrieb

Wechselrichter mafigeblich vom Lastkreis bestimmt werden. Die Ausgangskapazititen der
Transistoren werden unter ZVS vom Lastkreis auf- und entladen. Fiir die Schaltgeschwindig-
keit ist dann hauptsichlich die Umladegeschwindigkeit der Gate-Source-Kapazitit bestim-
mend. Insgesamt gesehen sind die selbstleitenden VJFETs und der 80 mQ SiC-MOSFET der
zweiten Generation fiir die hier untersuchte Applikation besonders geeignet, da diese auch

hart geschaltet Schaltfrequenzen von mehr als fi, > 2,0 MHz ermdglichen.

Der sogenannte zweite Durchbruch (eng. ,secondary breakdown®), aufgrund von para-
sitirem Aufsteuern des intrinsisch vorhandenen Bipolartransistors [108, 109] bei zu langer
Sperrerholzeit (eng. ,reverse recovery time” t,;) der intrinsischen Freilaufdiode, tritt bei den
hier verglichenen Bauteilen nicht mehr auf. Dieses Problem tritt insbesondere bei konventio-
nellen Si-Planar-MOSFETs auf und kann durch den Einsatz von sogenannten Kompensations-
MOSFETs, zu denen CoolMOS™ Bauteile gehoren, vermieden werden [110]. Die hier vergli-
chenen Infineon MOSFETs CFD41 und CFD80 gehoren zur aktuellsten CoolMOS™ CFD2
Generation und weisen eine robuste Freilaufdiode auf, so dass diese keinen zweiten Durch-
bruch aufweisen [111, 112]. Bei SiC-Transistoren tritt dieser Defektmechanismus praktisch
nicht mehr auf, da die Speicherladung der bipolaren SiC-Diode sehr gering und die Rekombi-
nationsdauer kurz genug ist. Weiterhin kénnen mit SiC-Bauteilen Stromkommutierungsge-
schwindigkeiten bis zu di/dt < 3 A/ns [102] erreicht werden, ohne dass es zu einem Defekt

kommt.

3.3.4 Gate-Treiberleistung

Neben der maximalen Schaltfrequenz und den Verzégerungszeiten der Transistoren, muss
insbesondere die bendtigte Ansteuerleistung betrachtet werden. Diese steigt bei konventio-

neller Ansteuertechnik linear mit der Frequenz an, vgl. (3.18).

Oc

— =G AUZ- 3.18)
A UG,Datenblatt G fSW (

Py = Caefi - AUS - fow =

Dabei sind Cg.s die effektive Gateeingangskapazitit, AUg die Differenz der Gatespannun-
gen zum Ein- und Ausschalten, AUgpatenblatt die im Datenblatt angegebene Differenz der
Gatespannungen und Qg die im Datenblatt angegebene gesamte Gateladung. Im Falle des
Schaltens unter Laststrom wird die gesamte Gateladung als Ansteuerleistung umgesetzt. Im
resonanten Schaltbetrieb unter ZVS reduziert sich die Gateladung um die Gate-Drain-Ladung
wihrend des Einschaltvorganges. Im Ausschaltvorgang ist es von der Grof3e einer externen
Entlastungskapazitit abhéngig, welcher Anteil der Gate-Drain-Ladung aus der Gatekapazitat
ausgerdaumt werden muss. Zur Dimensionierung der Ansteuerschaltung reicht es aus die ma-
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ximal auftretende Gate-Treiberleistung heranzuziehen, die fiir einen Betrieb bei einer Schalt-

frequenz von fg, = 2,0 MHz berechnet wird und in Tabelle 3.6 aufgelistet ist.

Tabelle 3.6: Vergleich der Gatetreiberleistung bei einer Schaltfrequenz von f5y = 2,0 MHz im tiberresonan-
ten Betrieb der fiir diese Arbeit relevanten Transistoren

Coeff | AU | Pyg(2,0 MHz)

Bauteil | /nF /V /W

IXF 20,75 15 9,36
DEA475 15,5 15 6,96
CFD41 30 15 13,52
CFD80 17 15 7,68
SJD85 1,829 | 17,5 1,12
UJNO5 | 6,114 | 17,5 3,76
UJNO8 | 3,543 | 17,5 2,16
JgW70 | 5,257 19 3,76
CMF20 | 4,54 25 5,68
C2M80 | 2,46 25 3,04
C2M40 4,6 25 5,76

3.3.5 Modellierung der Schaltverlustenergien unter ZVS

Die theoretischen Grenzwerte der maximalen Schaltfrequenz und der Bauteilgiitezahlen fiir
die betrachteten Bauteile reichen fiir eine theoretische Systemauslegung nicht aus. Die Ab-
schiatzung der Schaltverlustleistung der einzusetzenden Leistungstransistoren ist ein weite-
rer wichtiger Punkt fiir die weitere Vorgehensweise. Das grundsétzliche Schaltverhalten von
MOSFETs und IGBTs und das Schaltentlastungsverfahren ZVS zur Vermeidung von Einschalt-
verlusten wird in den Abschnitten 2.2.3 und 2.3 erlautert.

In hochfrequent getakteten Wechselrichtern miissen die Ausschaltverlustenergien bertick-
sichtigt werden, da die Abfallzeiten der SiC-Transistoren im Bereich von 18,4 ns < tf < 38 ns
liegen, was bis zu 15,2 % der gesamten Taktperiode bei 2 MHz entspricht. Damit tragen selbst
kleine Ausschaltverlustenergien zu einem grofien Teil zur gesamten Verlustleistung der Tran-
sistoren bei.

Wie bereits im Abschnitt 2.3 mit Abbildung 2.27 gezeigt, konnen abhéngig von der Am-
plitude des Resonanzstromes und dessen Phasenlage unterschiedlich grofie Ausgangskapa-
zitdten der Transistoren innerhalb von 125 ns umgeladen werden. Abbildung 3.6 zeigt die
berechneten Ausschaltverlustenergien E.g der betrachteten Transistoren als Funktion des
Drainstromes im Abschaltzeitpunkt I,g¢. Die Entlastungskapazitat wurde fir jeden Strom so

berechnet, dass die gesamte Kommutierungszeit 125 ns betragt. Es ist auffallig, dass der fiir
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den Hochfrequenzbetrieb optimierte Si-MOSFET DE475 theoretisch deutlich niedrigere Aus-
schaltverlustenergien erreichen kann als alle SiC-Bauteile. Dies liegt an der extrem kurzen
Abfallzeit von nur t; = 8ns, welche trotz einer dreimal so groflen Gateladung wie die des
C2M80 SiC-MOSFETs erreicht werden kann. In der Praxis konnte dies jedoch selbst unter
Einsatz des entsprechenden Gatetreiber-IC DEIC420 (IxysRF, USA) nicht nachgewiesen wer-
den.

60
50 —— DEA475
AT ——-SJE63

40 R - - - - UJNO5

2 g I M VN
30 A W70
<0 L T | w20
s C2M80

} B 7 / -------
0 AT ] C2M40
P

0 5 10 15 20 25 30 35 40
I/ A

Abbildung 3.6: Anhand der Datenblattangabe der Abfallzeiten #r berechnete Ausschaltverlustenergien als
Funktion des Abschalt-Drainstromes I

3.3.6 Thermische Eigenschaften

Neben den Bauteilkosten, dem spezifischen Durchlasswiderstand oder den FOMs, ist das
thermische Verhalten der Bauteile mitunter entscheidend fiir deren Einsetzbarkeit. Da die
hier verglichenen Bauteile alle im gleichen Geh#use verfiigbar sind, kann der thermische
Ubergangswiderstand Ryncs zwischen Gehiuse (eng. ,case®) und Kithlkorper (eng. ,,sink®) als
gleich angenommen werden. Daher ist der thermische Ubergangswiderstand Rinjc max ZWi-
schen Sperrschicht und Gehéuse ausschlaggebend fiir die maximal abfithrbare Verlustleis-
tung bzw. fur die Chiptemperaturerh6hung bei gegebener Verlustleistung. Zu diesem Zweck
wird das thermische Verhalten fiir verschiedene Chips mit Hilfe der Multiphysik-Simulations-
software COMSOL untersucht. Als Basis fiir diese Simulation dient das TO-247 Gehéuse mit
Kupferriickplatte. Die Chips werden im Modell iiber eine 20 ym-dicke bleihaltige Lotschicht
mit der Kupferriickplatte ideal verbunden. Abbildung 3.7 zeigt das Ersatzschaltbild des ther-
mischen Pfades vom Leistungshalbleiter iiber die Lotverbindung bis zur Kupferriickplatte.
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l Wirmefluss
O

Abbildung 3.7: Ersatzschaltbild des thermischen Pfades eines Leistungstransistors in einem TO-247 Gehause

Fiir einen gegebenen thermischen Fluss von CIT)hip = 10 W wird die Temperaturverteilung fir
den IXF-MOSFET, den CMF20-MOSFET, den selbstsperrenden SJE-JFET und den selbstleiten-
den SJD-JFET simuliert. Die Gehéuseriickseite wird dabei als konstant auf 80 °C temperiert
angenommen. Die Chipdimensionen sind der Tabelle 3.7 zu entnehmen.

Tabelle 3.7: Fiir die thermische Simulation verwendete Chipdimensionen ausgewiahlter Bauteile mit den si-
mulierten thermischen Ubergangswiderstinden. Die Chipdicke der SiC-Bauteile wurde anhand
eines Bauteilschliffs gemessen und die des Si-MOSFETs per Herstellerauskunft ermittelt.

Chipdicke | Lange | Breite | Flache | rel. Fliche | Rujcsim

Bauteil / pm /mm | /mm | /mm? / a.u. / KIW
IXF 75 13,97 9,02 126,0 31,5 0,055
CMF20 300 4,08 4,08 16,7 4,175 0,32
SJE63 300 4 4 16,0 4 0,55
SJD8&5 300 2 2 4 1 0,94

Die Simulation ergibt die Temperaturverteilungen, wie sie in Abbildung 3.8 dargestellt
sind. Man erkennt, dass die SiC-Bauteile einen stirkeren Temperaturanstieg aufweisen, als
das Si-Bauteil. Es ist jedoch zu beriicksichtigen, dass die Leistungsdichte bei dieser Simulati-
on unterschiedlich ist. Die mehr als dreifache thermische Leitfihigkeit von SiC kompensiert
hierbei die viermal gréere Chipdicke, so dass bei gleicher flichenbezogener Verlustleistung
eine dhnliche Temperaturerhéhung erzeugt wird. Die thermischen Ubergangswiderstinde
der Bauteile konnen anhand der Simulation berechnet werden und sind in Tabelle 3.7 ergénzt.
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3.3 Auswabhlkriterien fiir SiC-Leistungstransistoren fiir den MHz-Betrieb

Insbesondere der thermische Widerstand der JFETs stimmt gut mit der Datenblattangabe (vgl.
Tabelle 3.3) iiberein. Bei den MOSFETs ist eine Abweichung von mehr als 50 % zu erkennen,
was vor allem daran liegt, dass die aktive Chipflache bei MOSFETs wesentlich kleiner als die
Chipflache ist, so dass die Verluste nicht gleichméflig verteilt sind. JFETs hingegen leiten den
Strom gleichméfig iiber die ganze Chipfliache verteilt und es ist eine homogene Verlustleis-
tungsverteilung gegeben. Die Simulationsergebnisse stimmen daher fiir die JFETs gut mit den
Datenblattangaben iiberein.
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Abbildung 3.8: Thermische Simulation ausgewéhlter Bauteile fiir einen thermischen Fluss von CIT},H: =10W.
(a) Si-MOSFET IXF, Temperaturerhdhung AT; = 0,55K. (b) SIiC-MOSFET CMF20, Tem-
peraturerhdhung AT; = 3,2K. (c) Selbstsperrender SiC-JFET SJE63, Temperaturerhdhung
AT; = 5,5K. (d) Selbstleitender SiC-JFET SJD85, Temperaturerhohung AT; = 9,4K.

Neben den statischen thermischen Eigenschaften, stellt die dynamische thermische Be-

lastbarkeit der Bauteile eine weitere wichtige Grofle dar. SiC weist gegentiber Si eine 1,45-
fache spezifische Warmespeicherzahl auf, weshalb ein SiC-Bauteil bei gleichen Chipdimen-
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3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

sionen grundsitzlich groflere Energiemengen absorbieren kann, bevor die maximal zuléssi-
ge Sperrchichttemperatur erreicht wird. Die Chipgrofien der SiC-Bauteile sind im Vergleich
zu den Si-Bauteilen jedoch wesentlich kleiner (vgl. Tabellen 3.3 und 3.7), weshalb die SiC-
Bauteile viel kleinere thermische Kapazititen aufweisen. Dadurch ist die Verlustenergie wih-
rend eines Pulses begrenzt. Abbildung 3.9 illustriert die Verlaufe der thermischen Impedanz
Zinjc einiger SiC- und Si-FETs als Funktion der Pulsdauer tpy fiir einen Pulsaussteuergrad
von d = 50 %.

Zyyeo | KIW

/

1E-6 1E-5 1E-4 1E-3 1E-2 1E-1 1E+0

tPuls /s

0,1

Abbildung 3.9: Verlauf der thermischen Impedanz Zy,c als Funktion der Pulsdauer #, fiir einen Puls-
aussteuergrad von d = 50 % fiir verschiedene getestete Transistoren [96, 97, 100, 101, 105].
blau: UJN1208K, rot: UIN1205K, griin: C2M0080120D, schwarz: IPW65R080CFD, magenta:
IPW65R041CFD.

Wie aus der Chipgrofle zu erwarten ist, weisen die kleineren SiC-Chips wesentlich héhere
Impedanzwerte als die Si-FETs auf. Tabelle 3.8 gibt die aus den Impedanzkurven der Daten-
blatter abgelesenen Werte fiir die thermische Impedanz Zyjc der Bauteile fiir einen Aussteu-
ergrad von d = 50 % und die maximal zulédssige Zeitdauer Atpys, bis die thermische Impedanz
ansteigt an. Fiir den Fall, dass die maximale Verlustleistung Py« bzw. Verlustenergie Eypax
auftritt, erreicht die Sperrschichttemperatur innerhalb einer Pulsdauer von tpys = 0,5 - T die
maximale Sperrschichttemperatur und féllt anschlieBend wieder ab. Nach Uberschreiten der
Pulsanzahl npy. steigt jedoch die thermische Impedanz der Bauteile an, so dass die mittle-
re Sperrschichttemperatur zu steigen beginnt. Bei gleichbleibender Pulsverlustleistung Pymax
wird die maximale Sperrschichttemperatur nach npyjse tiberschritten. Die maximale Pulsleis-
tung der Si-FETs liegt zwar wesentlich hoher als bei den SiC-FETs, vergleicht man jedoch die
Chipflachen der Transistoren, werden die Vorteile von SiC deutlich. So weist der UIN05 SiC-
VJFET nur rund 11,7 % der Chipfliche des CFD41 Si-MOSFETs auf, kann aber rund 46,5 % der
Pulsleistung tiber eine gleiche Anzahl von Zyklen aufnehmen. Betrachtet man den C2M40
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3.4 Ansteuerung von SiC-Transistoren

SiC-MOSFET, so kann dieser fiir die 3-fache Zyklenanzahl von npyse = 600 rund 60 % der

Pulsleistung aufnehmen.

Tabelle 3.8: Vergleich der thermischen Impedanz Zy,jc der Bauteile fiir einen Aussteuergrad von d = 50 % und
die maximale Zeitdauer Azpys, bis zu einem Anstieg der Impedanz der fiir diese Arbeit relevanten
Transistoren [96,97,99-102,104,105,113]. Die maximale Verlustleistung Pymay pro Puls ist fiir eine
Gehéusetemperatur von Tc = 80 °C bei einer Schaltfrequenz von fg = 2 MHz berechnet.

Zth]C AtPuls P, vmax / Puls Evmax/ Puls Npylse
Bauteil | /K/W | /ps /W /1]
CFD41 0,12 100 583,3 145,8 200
CFD&0 0,16 100 437,5 109,4 200
SJD8&5 0,5 100 140 35 200
UJNO5 0,35 100 271,4 67,9 200
UJNO08 0,45 50 211,1 52,8 100
JgW70 0,32 100 296,9 74,2 200
CMF20 0,25 200 280 70 400
C2M80 0,3 100 233,3 58,3 200
C2M40 0,2 300 350 87,5 600

3.4 Ansteuerung von SiC-Transistoren

Die ausgewdihlten SiC-Transistoren benétigen unterschiedlichste Ansteuerkonzepte, um ein
optimales Schaltverhalten zu erzielen. Aus diesem Grund wird im Folgenden ein Konzept
erarbeitet, das die Ansteuerung jedes ausgewihlten Transistors erméglicht, ohne dafiir je

einen eigens entwickelten Leistungsteil aufbauen zu miissen.

3.4.1 Optimierte Kaskodenschaltung fiir selbstleitende JFETs

Die Verschaltung aus HV-SiC-JFET und LV-Si-MOSFET im klassischen ,Baliga-Pair® weist
aufgrund der diskreten Transistorgehéduse parasitire Induktivitiaten im Gate-Source-Pfad auf.
Diese parasitare Induktivitét tragt zu ungewollten Schwingungen bei, die das Schaltverhal-
ten der Kaskode negativ beeinflussen. Des Weiteren kann die grof3e Gate-Drain-Kapazitat der
JFETs nur mit begrenzter Geschwindigkeit iiber den LV-Si-MOSFET entladen werden. Da-
her stellt Springett [114] die ,capacitor-clamped® (cc)-Kaskode vor. Sie ermoglicht die Gate-
Drain-Ladung mittels eines Pufferkondensators zwischenzuspeichern und im Einschaltvor-
gang den Entladevorgang der Gate-Drain-Kapazitat zu bescheunigen. Dessen Schaltverhalten
wird in [115,116] detaillierter untersucht. Der Einfluss der zusétzlichen Pufferkapazitit Cpyge,

auf die Schaltgeschwindigkeit und -verluste wird untersucht und es wird gezeigt, dass ins-
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3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

besondere die Einschaltgeschwindigkeit und die Steilheit der Drain-Source-Spannungsflanke
maf3geblich verandert werden kénnen [116]. Die Schaltung der cc-Kaskode mit allen zusitz-

lichen Bauelementen ist in Abbildung 3.10 dargestellt.
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Abbildung 3.10: Schaltung der ,capacitor-clamped® Kaskode gemaf3 [114, 116]. Die Zenerdioden ZD1 und
ZD2 begrenzen die maximal zuldssigen Spannungen iiber Cpyfrer und M2. Die Uberspan-
nungsschutzdiode (TVS) schiitzt das JFET-Gate vor transienten Uberspannungen. Uber Rg
kann der Gatestrom des JFETs begrenzt werden.

Das Funktionsprinzip der Schaltung lasst sich folgendermaf3en beschreiben. Wenn der MOS-
FET M2 eingeschaltet ist, leitet die Kaskode und die Drain-Source-Spannung von M2 Ups-mos
betragt Ups-mos = I - Rps(on)- Die gleiche Spannung liegt dann negativ am Gate des SiC-JFET
M1 an. Wird der Strom zu grof}, erreicht die MOSFET-Spannung die Threshold-Spannung des
JFETs. Somit begrenzt der JFET automatisch den Strom bzw. schaltet ab.

Im Abschaltzeitpunkt von M2 steigt dessen Drain-Source-Spannung an. Der Gate-Anschluss
des JFET liegt durch den entladenen Pufferkondensator Cpyger auf Massepotenzial. Die stei-
gende MOSFET-Spannung initiiert den Aufladevorgang des Pufferkondensators. Hierbei wird
die gesamte Gateladung Q¢ des JFETs in dem Pufferkondensator gespeichert. Zenerdioden be-
grenzen anschliefend die Kondensatorspannung und die Drain-Source-Spannung des MOS-
FET. Daher gilt fiir die Gate-Source-Spannung des JFET Ugs.jrgT im statischen ausgeschalteten
Zustand (3.19).

Ussrer < Ucpuffer — Ups-mos, (3.19)

wobei Ucpyfer die Spannung tiber dem Pufferkondensator ist. Die Uberspannungsschutzdiode
(TVS) schiitzt das JFET-Gate vor transienten Spannungsspitzen, die einen negativen Durch-
bruch der Gate-Source-Strecke verursachen konnen. Im Falle des SJDP120Rxxx SiC-JFETs
liegt diese Spannung bereits bei Ugs = —15V, so dass ein 15 V-TVS eingesetzt werden muss.
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3.4 Ansteuerung von SiC-Transistoren

Die Ein- und Ausschaltgeschwindigkeit der cc-Kaskode hédngen von der Zeitkonstante zgg
ab, die von der Kapazitdt Cpyger, der Gate-Source-Kapazitit des JFET Cgsjrer, dem Gatevor-
widerstand Rgund dem Drain-Source-Widerstand des MOSFET Rpg(on) bestimmt wird. Die
effektive Gate-Source-Kapazitat des JFET kann durch die Parallelschaltung der Gate-Source-
und Gate-Drain-Kapazitiat angendhert werden [116], so dass aus der jeweiligen Gateladung
die Kapazitit Cgsjrer gemaf (3.20) berechnet werden kann. Mit der Kapazitit ergibt sich dann
die Zeitkonstante 7gg gemaf (3.21).

Qcs Qb
CesgrET = —— + —— (3.20)
! Uss  Ups
Cruffer * CGS-JFET
76s = Rps(on) ' =——————— (3.21)

Cpuffer + Cos-JrET

Der VJFET besitzt keine intrinsische Freilaufdiode und ist damit nicht riickwarts leitfahig.
Die Riickwartsleitfahigkeit der klassischen Kaskodenschaltung bleibt bei der cc-Kaskode er-
halten, da die Zenerdiode ZD1 einen Freilaufpfad bietet, um das JFET Gate einzuschalten,
auch wenn der JFET keine intrinsische Freilaufdiode besitzt. Die Kaskode selbst verhalt sich
von auflen genau wie ein selbstsperrender Leistungstransistor. Daher kann sie mit der glei-

chen Gatetreiberschaltung angesteuert werden, die auch fiir MOSFETs funktioniert.

3.4.2 Treiberkonzept fiir SiIC-MOSFETs

Das Treiberkonzept fiir die zu untersuchenden SiC-MOSFETs sollte méglichst universell fiir
jedes Bauteil funktionieren. Hierfiir ist es wichtig, dass das Treiberkonzept mit verschiedenen
Treiberspannungen arbeiten und dabei ausreichend Gatestrom liefern kann, um die Bauteile
optimal anzusteuern. Fiir die Versuchsaufbauten soll die Treiberschaltung sowohl fiir mas-
sebezogene (,Low-Side®) als auch fir mit wechselndem Potenzial (,High-Side) betriebene
Transistoren geeignet sein. Aus diesem Grund miussen die Treiberversorgung und Signal-
tibertragung grundsitzlich potenzialgetrennt realisiert werden. Eine schematische Ubersicht
des Treiberkonzeptes ist in Abbildung 3.11 dargestellt.

Die eigentliche Treiberschaltung kann unter Verwendung von integrierten Gatetreiber-
Schaltkreisen realisiert werden. Fir alle SiC-MOSFETs gilt, dass eine hohe Gatespannung
zum Einschalten von mindestens Ugsein = 18V benétigt wird, um eine optimale Leitfahig-
keit zu erreichen. Dies liegt vor allem an der niedrigen Transkonduktanz im Vergleich zu
Si-MOSFETs [75].

Aufgrund der niedrigen Gateschwellenspannungen im Bereich von 0,7V < Ugsiy, < 1,5V
wird in Briickenschaltungen eine negative Ausschaltspannung benétigt, um eine ausreichend

hohe Immunitit des Transistors gegen parasitares Aufsteuern zu gewéhrleisten.
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Abbildung 3.11: Schematische Darstellung des Treiberkonzeptes bestehend aus galvanisch isoliertem Gleich-
spannungswandler, isolierter Signaliibertragung und Gatetreiber-IC

Daher sind Gatespannungen von —5 < Uggaus < —2V und 18 < Ugsein < 20V empfeh-
lenswert. Nur wenige Treiber-ICs erfiillen diese Anforderungen. In dieser Arbeit wird der
IXDN609 IC von IXYS im TO-220 und TO-263 Gehiuse eingesetzt, welche durch eine aus-
reichend hohe Versorgungsspannung von 35 V die benétigten Spannungsamplituden am Ga-
te liefern kann. Mit einem thermischen Widerstand von Ry, = 3K/W (TO-220) kann der
Treiberbaustein mit Aufsteckkiihlkorper (Rxx = 9,8 K/W, Fischer Elektronik FK 248 SA
220, Deutschland) bei einer Umgebungstemperatur von Tymp, = 45°C Verlustleistungen bis zu
Pomax = 8 W abfiithren.

Das Treiberschaltungskonzept sieht eine potenzialgetrennte Spannungsversorgung fiir je-
den Einzelschalter vor. Damit ist es mdglich fir jeden Transistor die benétigten Spannungs-

niveaus (siehe Tabelle 3.9) einzustellen.

Tabelle 3.9: Ansteuerspannungen fiir die hier untersuchten Transistoren. Die hohe Einschaltspannung bei
den JFETs wird als kurzer Puls an der Gate-Source-Diode angelegt, um dessen Kapazitat aus-
zurdumen, und die niedrige, um das Bauteil dauerhaft einzuschalten. Der Si-MOSFET wird in der
Kaskodenschaltung eingesetzt.

Parameter MOS | LVJFET | VJFET [ MOS Einheit
Material Si SiC
Ugsein +10...15 +20/+2 | +20/0... + 2 +20 \%
UGSaus -15...—=5 | =195 —20 -10... -5 v
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3.4 Ansteuerung von SiC-Transistoren

3.4.3 Potenzialgetrennter Gleichspannungswandler
fiir MHz-Gatetreiber

Der Gleichspannungswandler fiir das hier vorgeschlagene universelle Gatetreiberkonzept
muss aufgrund der sehr hohen Schaltfrequenzen der SiC-Transistoren und der hohen Zwi-
schenkreisspannung robust und einfach sein. Aus diesem Grund kommt ein ungeregelter
Halbbriickenwandler mit fester Taktfrequenz und festem Aussteuergrad zum Einsatz. Die
Schaltung ist in Abbildung 3.12 dargestellt. Die Wechselspannung am Transformatoreingang
wird an zwei Sekunddrwicklungen gleichgerichtet. Die beiden Spannungen dienen dann als
positive und negative Gatespannung. Ein separater Linearregler ist vorgesehen, um den zu-

verlassigen Betrieb der Logikbausteine der Gatetreiberschaltung zu gewihrleisten.
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Abbildung 3.12: Schaltbild des Gleichspannungswandlers zur Versorgung der Gatetreiber bestehend aus
Halbbriickenwechselrichter, 1:n1:n2-Transformator und Linearregler zur Logikversorgung

Der in diesem Spannungswandler eingesetzte Transformator muss neben einer ausrei-
chend hohen Potenzialtrennung folgende Anforderungen erfiillen, um einen sicheren Betrieb

des gesamten Wechselrichters zu gewéhrleisten:

1. Niedrige Koppelkapazitit Cy zur Unterdriickung von Gleichtaktstromen von der Aus-

gangs- zur Eingangsseite

2. Niedrige Streuinduktivitat L, fir eine definierte Ausgangsspannung in einem weiten
Lastbereich

Die Koppelkapazitit zwischen Primér- und Sekundéarwicklung, sowie die Streuinduktivititen
sind im Ersatzschaltbild des realen Transformators in Abbildung 3.13 dargestellt.

Es werden verschiedene Transformatoren mit unterschiedlichen Kernformen aufgebaut
und dessen parasitare Eigenschaften bestimmt, um den optimalen Aufbau fiir den Gleichspan-
nungswandler zu finden. Die materialspezifischen Kenngré3en der Kerne sind in Tabelle 3.10

aufgelistet.

67



3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

p!

rim

O

sek

Abbildung 3.13: Reales Transformator-Ersatzschaltbild mit Berticksichtigung der wichtigsten parasitiren
Komponenten: Koppelkapazitit Cy, Streuinduktivitaten L, und L’GZ, Wicklungswiderstén-

de Rcyy und R’Cuz’ Verlustwiderstand des Kerns Rge

Tabelle 3.10: Daten der untersuchten Kernformen fiir den Einsatz als Transformator fiir die Stromversorgung
der Gatetreiber.

’ Bauform \ Typ \ Material | Hersteller

Planar-EE E-18/4/10 3C90 Ferroxcube
EFD EFD 20/10/7 N87 Epcos
Ring 1 R25 N30 Epcos
Ring 2 R16 N30 Epcos

Mit jedem dieser Ferritkerne werden Transformatoren mit den gleichen Spannungsspezifika-
tionen aufgebaut, die dann mit einem Impedanzanalysator vermessen werden. Der Vergleich
der Streuinduktivitaten L, und der Koppelkapazititen Cy ist in Abbildung 3.14 dargestellt.
Ein wichtiges Ergebnis ist, dass die Koppelkapazitit bei allen Transformatoren unterhalb
von 14 pF bleibt. Planartransformatoren weisen gute elektrische Eigenschaften auf, erfor-
dern jedoch einen hohen Aufwand fiir die Entwicklung des Leiterplattenentwurfs, wodurch
insbesondere bei kleinen Stiickzahlen hohe Kosten entstehen. Daher stellt fir die hier gestell-
ten Anforderungen ein segmentiert bewickelter Ringkern mit einem Auflendurchmesser von

da = 25 mm den besten Kompromiss dar.

3.5 Wechselrichterauslegung fiir 2 MHz

Im Folgenden sollen anhand der theoretischen Grundlagen exemplarisch die Schwingkreis-
und Wechselrichterauslegung fiir den ZVS-Vollbriickenwechselrichter (ZVS-VB) und deren
Funktion anhand Spice-Simulationen dargestellt werden. Der Wechselrichter muss dabei fol-

gende Rahmenbedingungen erfiillen:

« Zwischenkreisspannung Upc = 800V
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Abbildung 3.14: Vergleich der gemessenen Koppelkapazitit C und der Streuinduktivitit L, der verschie-
denen Aufbauarten von Transformatoren bei einer Testfrequenz von 2 MHz. Es ist deutlich
zu erkennen, dass weit voneinander entfernte Primar- und Sekundarwicklungen eine nied-
rige Koppelkapazitit jedoch eine grofie Streuinduktivitat hervorrufen. Es muss daher ein
geeigneter Kompromiss gefunden werden.

« Schaltfrequenz 1,8 MHz < f, < 2,5MHz
+ Ausgangsleistung P > 1200 W
«+ Ausgangsscheinleistung S < 3,75 kVA

Fiir die Berechnungen dienen im Folgenden die in den Abschnitten 3.1.1 und 3.1.2 bestimmten

Lampenparameter als Grundlage:
« Plasmawiderstand Rpjysma = 91 mQ

o Plasmainduktivitat 9,5 nH < Lyplagma < 16,13 nH

Des Weiteren wird die Auslegung fiir einen lastseitigen Parallel-Schwingkreis vorgenommen.

3.5.1 ZVS Vollbriickenwechselrichter

Der resonante ZVS-Vollbriickenwechselrichter ist fiir Anwendungen mit Ausgangsleistun-
gen ab einem Kilowatt die am haufigsten zum Einsatz kommende Schaltung. Wie bereits
in Abschnitt 2.3 gezeigt, kann der Vollbriickenwechselrichter mit einem Schwingkreis am
Ausgang direkt als Resonanzwandler betrieben werden. Wichtige Faktoren fiir die Schal-
tungsauslegung sind die Strombelastung der Transistoren im Nennbetrieb und die auftreten-
de Verlustleistung zur thermischen Auslegung. Neben der Dauerbelastung im Nennbetrieb,
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konnen Fehlerfille auftreten. Bei Resonanzwandlern sind dies offene und kurzgeschlossene

Ausgangsklemmen.

Die Ausgangsspannung eines Vollbriickenwechselrichters mit einer trapezférmigen Aus-
gangsspannung, kann fiir die gleichschenklige Trapezkurve geméaf (3.22) als Fourier-Reihe
dargestellt werden [117,118, Kap. 12.2.3, Nr. 7].

4h 1 1
u(t)y = —- (—2 - sin(@) - sin(wt) + — - sin(3¢) - sin(3wt) + .. ) , (3.22)
e \1 32
wobei h die Amplitude der Trapezkurve und ¢ den Anstiegswinkel einer Trapezflanke, wie

in Abbildung 3.15 gezeigt, beschreiben.
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Abbildung 3.15: Trapezformige Ausgangsspannung des Vollbriickenwechselrichters (violett) mit Annéhe-
rung der Spannungsform durch eine Fourier-Reihe bis zur 5. Harmonischen (blau).

Bei einer Trapezspannung mit einer Kommutierungszeit tyomm der Dauer von 25 % der
Periodendauer Ty, entspricht ¢ = tiomm/Tsw - 7 = 0,785 rad. Fir eine Zwischenkreisspan-
nung von Upc = 800 V kann somit die Amplitude der Grundschwingung zu UAB,I =917,05V
und dessen Effektivwert zu Uag,; = 648,46 V berechnet werden. Das Verhiltnis der Versor-
gungsgleichspannung zur Grundschwingungsamplitude betragt damit Upc/ UAB,l ~ 0,872.
Mit der Grundschwingungsspannung der Trapezspannung kann nun die Schwingkreisaus-
legung, gemafl Abschnitt 3.2, fiir die gegebenen Lampenparameter vorgenommen werden.
Das Frequenzspektrum der Trapezausgangsspannung bis zur 11. Harmonischen ist in Abbil-
dung 3.16 dargestellt.
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Abbildung 3.16: Frequenzspektrum der Trapezspannung in prozentualen Anteilen der Grundschwingung,
berechnet bis zur 11. Harmonischen.

Fur die Schwingkreisberechnung wird zunichst angenommen, dass die Lampeninduktivitat
vollstandig kompensiert ist und nur der Plasmawiderstand wirksam ist. Mit verschiedenen
Windungszahlen des Ferritkopplers kann nun der Plasmawiderstand auf die Primérseite be-
zogen werden. Fur eine Plasmaleistung von Ppjasma = 500 W bzw. Ppjasma = 1200 W kénnen
dann die benétigte Lampenspannung und der Lampenstrom geméf3 (3.9 - 3.11) berechnet
werden. Die Bauteilwerte fiir verschiedene Plasmaleistungen und einer Wicklungszahl von
n = 23 des Ferritkopplers sind in der Tabelle 3.11 gegeben. Anhand der berechneten Werte
ist erkennbar, dass fiir den angenommenen Plasmawiderstand fiir beide Arbeitspunkte ei-
ne Schwingkreisauslegung realisierbar ist. Weiterhin wird deutlich, dass mit hoherem Reso-
nanzstrom auch die Entlastungskapazitit der Schalter erhoht werden kann. Die Schaltungs-
simulation des Vollbriickenwechselrichters mit idealen Bauelementen ergibt vergleichbare
Ergebnisse mit den entsprechenden Kurvenverldufen.

Abbildung 3.17 zeigt beispielhaft die simulierten Kurvenverlaufe des Vollbriickenwechsel-
richters mit den Bauteilwerten fiir eine Ausgangsleistung von Pplasma = 1200 W mit einer
Parallelkapazitit von Coss-max = 1270 pF. Diese Gesamtparallelkapazitit setzt sich aus der
Drain-Source-Kapazitit Coss des Transistors und der zusitzlichen Entlastungskapazitit Cex;

zasammen.
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3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

Tabelle 3.11: Berechnete Werte der Schwingkreiskomponenten fiir verschiedene Plasmaleistungen von
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Pplasma = 500 W und Ppjasma = 1200 W, bei einer Wicklungszahl des Ferritkopplers von ny = 23,
sowie einem Stromverhéltnis von A = 0,5 zwischen Lampen- und Kondensatorstrom. Die Aus-
gangsspannung des Vollbriickenwechselrichter wird mit Uag,; = 648,46V in der Berechnung
beriicksichtigt und die maximal mégliche Ausgangskapazitat wird mit einer SPICE-Simulation
verifiziert.

Parameter ny =23 \ Einheit ‘
Pplasma 500 1200 w
oL 48,14 Q
- asma.
8 15514 | 24035 |V
y asma
Pl 3,22 4,99 A
asma
Icp 1,61 | 250 A
Gy 827 pF
| Ip. | 3,60 5,58 A
IL 5,1 7,89 A
Pi 26,57 26,57 °
| U | 702,82 | 719,28 \
Lyes 1552 | 10,25 | pH
Pu 104,21 97,20 °
Pges 77,64 70,64 °
Ly 107,84 98,11 ns
Coss—simuliert 345 500 pF
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Abbildung 3.17: Simulierte Kurvenverldufe des Vollbriickenwechselrichters fur die Wechselrichterausle-

gung bei Pplasma = 1200 W mit idealen Schaltern und jeweils einer Parallelkapazitat von
Coss-max = 1270 pF fuir einen Plasmawiderstand von R;Iasma = 9,1Q und einer Zwischen-

kreisspannung von Upc = 800 V. Blau: uag (), rot: ir,(¢), grin: ppjasma(f)-

Die Strom- und Spannungseffektivwerte, die sich aus der Simulation fiir die berechneten Ar-
beitspunkte ergeben und im Schwingkreis und den Transistoren auftreten, sind in Tabelle 3.12
aufgelistet. An den Werten ist erkennbar, dass die Schwingkreisgréfien von den berechne-
ten Werten der Grundschwingungsanalyse nur geringfiigig abweichen, wodurch die grund-
satzliche ZweckmaBigkeit dieser Vorgehensweise unterstiitzt wird. Die Strombelastung der
Transistoren ist mit einem Effektivwert von maximal Iyjos.eff = 5,29 A sehr niedrig. Es muss
jedoch der grofite auszuschaltende Strom berticksichtigt werden, der insbesondere die Aus-
schaltverluste verursacht. Dieser liegt bei Iyios (o) = 14,94 A und damit weit unterhalb der

maximalen Datenblattangaben fiir die hier betrachteten SiC-Transistoren.
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3 Systementwurf von 2 MHz-Wechselrichtern fiir Multikilowatt-Induktionslampen

Tabelle 3.12: Simulierte Strom- und Spannungswerte im Schwingkreis fiir die eine Plasmaleistung von
Pplasma = 1200 W fiir unterschiedliche Kopplerwicklungszahlen.

Parameter ‘ n=23|n =15 | n; =10 ‘ Einheit ‘
Pplasma 1265,8 1251,6 1238,3 w
Uplasma 246,3 160,1 106,15 \Y%

| U | 745,25 725,8 706,3 \Y
| I | 5,73 8,74 13,05 A

oL 4,27 6,34 9,22 kvar
Icp 2,57 3,92 5,85 A

Qcp 633,0 627,6 621,0 var
IMOs-eff 2,28 3,31 5,29 A
Ivios (foff) 7,6 10,76 14,94 A
Ivios, toff <t < t5 6,79 10,99 16,62 A
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4 Messmethoden und
experimentelle Aufbauten

Fiir die Charakterisierung von Transistoren und den Betrieb von MHz-Resonanzwechselrich-
tern sind neben den Datenblattangaben diverse Messmethoden und experimentelle Aufbau-

ten notwendig. Diese werden im Nachfolgenden beschrieben und erldutert.

4.1 Transistoruntersuchung fiir den Einsatz
in MHz-Resonanzwechselrichtern

Zur Einschitzung der Eignung von Transistoren fiir den Einsatz in MHz-Resonanzwechsel-
richtern miissen grundlegende Untersuchungen zum statischen und dynamischen Verhal-
ten dieser durchgefithrt werden. Das statische Verhalten ist insbesondere wichtig, um die
ohmsche Verlustleistung der Bauteile abzuschitzen, wihrend das dynamische Verhalten die

Schaltgeschwindigkeiten und -verluste der Bauteile beschreibt.

4.1.1 Statische Transistorkennlinie

Die statische Charakterisierung umfasst jeweils die Bestimmung der Durchlasswiderstande
der Bauteile in Abhéngigkeit von der Ansteuerspannung, dem Transistorstrom und der Bau-
teiltemperatur. Zu diesem Zweck wird der zu testende Transistor bei einer geregelten Kiihl-
korpertemperatur statisch eingeschaltet und mit einem kontinuierlichen Drainstrom belas-
tet. Die Belastung fithrt zu einer Erwarmung des Chips, so dass sich der Durchlasswiderstand
andert. Die Messmethode ist grundsatzlich anwendungsorientiert, da unter realen Einsatzbe-
dingungen immer eine statische Temperaturerhohung gegeniiber der des Kihlkorpers vor-
herrscht. Anhand dieser Messergebnisse kann anschlieend differenziert werden, wie hoch
die Durchlassverluste in der Anwendung bei einer gegebenen Kiihlkorpertemperatur ausfal-
len. Der schematische Versuchsaufbau ist in Abbildung 4.1 dargestellt.

Anhand der thermischen Ubergangswiderstinde von Chip zum Kithlkérper Ry,jc kann von
dem gemessenenen Ausgangskennlinienfeld auf die Chiptemperatur zuriickgerechnet wer-

den. Fir den Messaufbau werden die folgenden Gerite verwendet:
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Abbildung 4.1: Schaltung zur statischen Charakterisierung der Leistungstransistoren.

« eine linear geregelte Laborstromversorgung (Ausgangsspannung bis 60 V, Ausgangs-
strom 50 A, QPX1200L 60V50A PSU Powerflex, TTi Ltd., England)

- zwei Digitalmultimeter (M3500, Picotest Corp., USA)

- ein Prizisionsmesswiderstand Rs (100 mV/50 A, 0,5 %), zur Messung des Transistor-

stroms Ip

« ein thermoelektrischer Regler (TEC, NT5A/2, KD Optics, England), zur Regelung der
Kihlkorpertemperatur Txx

Neben der statischen Ausgangskennlinie ist das Sperrverhalten der Transistoren bei Uber-
spannung wichtig. Dies ist vor allem bei hohen Zwischenkreisspannungen und erhéhter Tem-
peratur von Bedeutung. Aus diesem Grund wird in diesem Betriebsfall insbesondere der Leck-
strom, der durch den Transistor fliet gemessen, wihrend die Drain-Source-Spannung weiter
erhoht wird. Hierfirr wird der gleiche Versuchsaufbau wie fiir die statische Charakterisierung
verwendet, jedoch die Stromquelle durch eine Hochspannungsquelle (MCA 750-3000, FuG,
Deutschland) ersetzt. Abbildung 4.2 zeigt die Schaltung des Versuchsaufbaus.

b Tix

Uy |

N\
2
7]

URS

Abbildung 4.2: Schaltung zur Charakterisierung des Sperrverhaltens der Leistungstransistoren.
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4.1 Transistoruntersuchung fiir den Einsatz in MHz-Resonanzwechselrichtern

4.1.2 Dynamisches Schaltverhalten von Transistoren

Das Ausgangskennlinienfeld und das Sperrverhalten der Transistoren ist fiir die Einschét-
zung der Verluste in leistungselektronischen Schaltungen aufgrund ihres getakteten Betrie-
bes nicht ausreichend. Es miissen daher der Ein- und Ausschaltvorgang der Transistoren mit
dem sogenannten Doppelpulsversuch, wie er in Abbildung 4.3 (a) dargestellt ist, charakteri-

siert werden.

Hierbei wird der zu untersuchende Transistor iiber eine Induktivitit mit einem Laststrom
beaufschlagt, bis der gewiinschte Drainstrom erreicht wird, dann ausgeschaltet und kurz wie-
der eingeschaltet. Der Drosselstrom kommutiert wihrend des Abschaltens des Transistors auf
eine Freilaufdiode Dy, so dass der Laststrom tiber die Diode weiterflieBen kann. Die ideali-
sierten Kurvenverlaufe des Doppelpulsversuches sind in Abbildung 4.3 (b) dargestellt. Die
detaillierten Kurven eines Schaltvorgangs sind in Abbildung 2.19 (a) und (b) zu sehen. Da
vor allem die Eignung der Transistoren fiir den resonanten Betrieb untersucht werden sol-
len, ist insbesondere der Ausschaltvorgang von groflem Interesse. Um die Abhangigkeit des
Schaltverhaltens von externen Entlastungskondensatoren zu untersuchen, werden die Kur-
venverldufe mit unterschiedlichen Kapazitaten aufgenommen. Hierzu wird zum Transistor
ein externer Kondensator Cgyypber parallelgeschaltet. Die Kurvenverlaufe werden mit einem
Digitalspeicheroszilloskop (WaveRunner HRO 66Zi, LeCroy, USA) aufgenommen. Die Gate-
Source-Spannung wird mit einem passiven 10:1 Tastkopf (PPK100, LeCroy, USA) und die
Drain-Source-Spannung mit einem 100:1 Tastkopf (PHV3-RO, PMK, Deutschland) gemessen.
Der Drainstrom hingegen wird mit einem kurzgeschlossenen 10:1 R10-Ringkern aus N67-
Ferrit und einem Stromwandler (2867, Pearson Electronics, USA) und der Drosselstrom zur
Uberpriifung mit einer Strommesszange (N2786B, Agilent Technologies, USA) gemessen. Die
Ausgangswicklung des Ferrit-Ringkerns ist kurzgeschlossen, weshalb der Kern nicht ausge-
steuert wird und keine Verluste verursacht. Mit einem kleinen breitbandigen Stromwandler
konnen mit diesem Verfahren groflere Strome gemessen werden, ohne die Bandbreite des
Stromwandlers stark zu reduzieren. Da kein Riickwirtsstrom auftritt und die Steuerspan-
nungen vor der Drainspannung angelegt werden, konnen die selbstleitenden JFETSs in diesem
Schaltversuch ohne zusatzliche Beschaltung eingesetzt werden. Dieser Einsatz ist jedoch ins-
besondere fiir die selbstleitenden VJFETs praxisfern, da diese keine Freilaufdiode besitzen.
Aus diesem Grund wird fur die dynamische Charakterisierung der JFETs eine Adapterplatine
verwendet, mit dessen Hilfe eine Kaskodenschaltung und damit selbstsperrendes Verhalten
des JFETs, wie in Abbildung 2.12 in Abschnitt 2.2.1 gezeigt, hergestellt werden kann. Die
Kaskodenschaltung ist so konzipiert, dass der JFET iiber seine Riickplatte temperiert werden
kann. Zur Ansteuerung des JFETs wird ein 30 V Niederspannungs-MOSFET (BSC057N03M
G, Infineon Technologies, Deutschland) eingesetzt.
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Abbildung 4.3: (a) Schaltung des Doppelpulsversuches. (b) Kurvenverldufe der Transistorspannungen an
Drain-Source und Gate-Source, sowie des Drainstromes wihrend des Doppelpulsversuches.
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4.2 Aufbau eines 2 MHz-Wechselrichtersystems

Zur Uberpriifung der Eignung von SiC-Transistoren fiir den Einsatz in MHz-Wechselrichtern,
werden zwei Vollbriickenwechselrichter gemafy der Systemauslegung aus Abschnitt 3.5 auf-
gebaut. Die Vollbriickenwechselrichter unterscheiden sich nur durch die verwendeten Leis-
tungshalbleiterschalter, denn um die selbstleitenden VJFETs zu verwenden, muss der Leis-
tungsteil mit Kaskodenschaltungen ausgeriistet sein. Daher wird je eine Leiterplatte mit C2M-
0080120D SiC-MOSFETs und eine mit selbstleitenden UJN1208K VJFETs in der Kaskoden-

schaltung entwickelt.

4.2.1 Erzeugung der Ansteuersignale

Die Ansteuersignale der Wechselrichter miissen die folgenden Merkmale aufweisen:
« Variable Einstellung der Taktfrequenz fi,
« Variable Einstellung der Wechselrichtertotzeiten tyor > t5 — tof
« Pulspaketsteuerung zur Lampendimmung

Sicherheitsfunktionen wie die Uberstromerkennung oder ZVS-Uberwachung miissen auf3er-
dem in kiirzester Zeit die Ansteuersignale sperren kénnen. Im Rahmen dieser Arbeit wird
daher die DEO-nano-Plattform (TerasIC Inc., Taiwan) eingesetzt, welche einen Cyclone IV
FPGA (EP4CE22F17C6N, Altera Corp., USA) mit 22320 Logikzellen besitzt. Die PWM-Timer
werden mit Taktfrequenzen von bis zu 250 MHz angesteuert, um die Steuersignale zu gene-
rieren. Das Blockdiagramm der Ansteuereinheit des ZVS-Vollbriickenwechselrichters ist in
Abbildung 4.4 dargestellt.

Fir die Einstellung der Taktfrequenz fs,, der Wechselrichtertotzeiten ., und der Pulspa-
ketbreite apwy zur Lampendimmung werden Drehencoder verwendet, die direkt vom FPGA
ausgewertet werden. Uber einen mechanischen Schalter lassen sich die Gatesignale freischal-
ten oder sperren. Der 3,3 V-Signalpegel des FPGA wird anschlieflend von einem 50 Q-Lei-
tungstreiber-IC auf 5 V erhoht. Zusatzlich zur Pegelwandlung erfolgt eine Wandlung der
TTL-Signale auf LVDS-Pegel. Dadurch lassen sich die Ansteuersignale iiber ein gemeinsames
CAT5-Netzwerkkabel iibertragen. Der Signalpfad von der Ansteuereinheit bis zum Gatetrei-
ber-IC auf dem Leistungsteil ist in Abbildung 4.5 dargestellt.

Die erste Potenzialtrennung mit dem iCoupler-IC (Analog Devices, USA) ist erforderlich,
um die FPGA-Ansteuereinheit vollstindig galvanisch vom Leistungsteil zu trennen. Die zwei-
te Potenzialtrennung mit Optokopplern hingegen ist erforderlich, um die Bezugspotenziale

der Transistoren von der Zwischenkreismasse zu trennen.
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Abbildung 4.4: Blockdiagramm der Ansteuereinheit zur Generierung der Gatesignale fiir den ZVS-Vollbriick-
enwechselrichter. Die Periodendauer der Schaltfrequenz T, die Wechselrichtertotzeit #;ot
und die Pulspaketbreite apywp zur Lampendimmung konnen tiber die Drehencoder 1 bis 3
eingestellt werden. Die Ansteuersignale werden von einem mechanischen Schalter freige-

schaltet.
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Abbildung 4.5: Blockdiagramm des Signalpfades von der Ansteuereinheit bis zum Gatetreiber-IC. Die TTL-
Ansteuersteuersignale werden tiber RG58-Koaxkabel iibertragen.
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Die Potenzialtrennung fiir die Transistoren M, und My ist nicht zwingend notwendig, jedoch
ist durch vier gleiche Signalpfade sichergestellt, dass die Signallaufzeiten moéglichst gleich
sind. Alternativ, konnen die Ansteuersignale direkt iiber Lichtwellenleiter zu den Gatetrei-
berinseln tibertragen werden. Dadurch kann auf eine Signalfithrung mit Abschirmungsmaf-

nahmen auf der Hauptplatine verzichtet werden.

4.2.2 Leistungsteil

Der Leistungsteil der Vollbriickenwechselrichter wird fiir die Version mit MOSFETSs und selbst-
leitenden VJFETs in Kaskodenschaltung nahezu identisch ausgefiihrt. Abbildung 4.6 zeigt eine
Fotografie einer Halbbriicke des Wechselrichters mit selbstleitenden VJFETs. Der Niederspan-
nungs-MOSFET fiir die Kaskodenschaltung ist so montiert, dass dieser vom Hauptkiihlkor-
per Uber ein Wérmeleit-Plattchen gekithlt werden kann. Zur Isolation der TO-247 Transis-
toren vom Kithlkorper wird ein Keramikpliattchen aus Aluminiumoxid mit einer Dicke von
2,2 mm verwendet. Dieses Plittchen weist einen thermischen Ubergangswiderstand von ca.
Rihaizos = 0,2K/W auf. Neben der thermischen Leitfihigkeit ist auch die Koppelkapazitit
zum Kithlkérper wichtig. Durch die Dicke der Keramikplattchen reduziert sich die Koppel-
kapazitat im Vergleich zu einer Isolierscheibe aus 0,15 mm dickem Kapton um das 15-fache,
wodurch sich auch die Ableitstrome vom Briickenmittelpunkt zum Kiithlk6rper reduzieren.
Die Gatetreiber-ICs (IXDD609, TO-220, IXYS IC, USA) sind so positioniert, dass diese riick-

seitig auf dem Hauptkiihlkérper montiert werden kénnen.

L 8

Entlastungs-

’ kondensatoren

niederinduktiver
Zwischenkreispuffer

Abbildung 4.6: Fotografie einer Halbbriicke des Vollbriickenwechselrichters mit selbstleitenden VJFETs. Der
Ansteuer-MOSFET der Kaskode ist unterhalb des Kithlkorpers platziert.
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Um Stérungen aufgrund der hohen Taktfrequenz der Leistungshalbleiter vom Netzteilein-
gang fernzuhalten, muss die Zwischenkreiskapazitat moglichst induktivitdtsarm ausgefiithrt
werden. Daher ist diese grof3flichig ausgestaltet und besteht aus unterschiedlichen Konden-
satortypen. So hat jede Halbbriicke in unmittelbarer Nihe eine kleine Kapazitit bestehend
aus oberflichenmontierten Kondensatoren aus NP0- (220 pF, 3 kV, KEMET, USA) und X7R-
Keramik (100 nF, 1 kV, AVX Corp., USA). Diese Kondensatoren sollen die notwendige Ener-
gie wihrend der Taktperioden zwischenspeichern, wihrend grofiere Filmkondensatoren die
Spannung wahrend der Nachladephase der DC-Stromversorgung aufrecht halten sollen. Zu
diesem Zweck ist der restliche Zwischenkreis mit 10 uF und 40 pF Folienkondensatoren
(MKP1848 DC-Link, Vishay Roederstein, Deutschland) ausgeriistet. Die Gesamtkapazitit des
Zwischenkreises betragt 140 pF.

Abbildung 4.7 zeigt die Schaltung der ZVS-Vollbriickenschaltung mit den gré88ten parasi-
taren Schaltungsbeldgen. Mit einem Impedanzanalysator (4395A Network/Spectrum/Impe-
dance Analyzer, Agilent Technologies, USA) konnen die Induktivititsbeldge der Leiterplatte
bestimmt werden. Der aufgebaute Zwischenkreis weist bei 2 MHz einen Induktivitdtsbelag
von nur Lege = 10,8 nH auf und die gesamte Kommutierungsinduktivitit zwischen den Schal-
tern je Halbbriicke betragt Lede + Lkomm + Lkomm-Hs1 + Lkomm-Ls1 = 45 nH. Zusétzlich miissen

ca. 15 nH von den verwendeten TO-247 Gehausen hinzugerechnet werden.
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H ICossl H ICoss3
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Abbildung 4.7: Schaltung des resonanten ZVS Vollbriickenwechselrichters mit parasitaren Leiterbahninduk-
tivitdten und Koppelkapazititen
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4.2.3 Resonanzdrosseln

Der Vollbriickenwechselrichter wird am Ausgang mit einem Parallelschwingkreis beschal-
tet, um den Resonanzbetrieb mit ZVS sicherzustellen. Die Dimensionierung der induktiven
Bauelemente basiert auf der Schwingkreisauslegung aus Abschnitt 3.5 fiir die Induktivitat
von Lyes = 10,25 pH fiir eine Lampenleistung von Prampe = 1200 W. Fiir das Gesamtsystem
ist ein kompakter Spulenaufbau bei moglichst geringen Verlusten wiinschenswert, was bei
Betriebsfrequenzen im MHz-Bereich eine Herausforderung insbesondere fiir die Materialaus-
wahl des Spulenkernes aber auch fiir die des Wickelgutes darstellt. Daher werden an dieser
Stelle unterschiedliche Aufbaukonzepte vorgestellt.

Mit steigender Betriebsfrequenz wird fir die gleiche Impedanz eine geringere Induktivi-
tat benotigt. Es liegt daher nahe, anzunehmen, dass sich die Baugrofie der Drossel auch mit
ihrer Induktivitat verringert. Dies ist in der Realitdt jedoch nur fiir Betriebsfrequenzen bis
ca. 500 kHz zutreffend. Bei hoheren Betriebsfrequenzen wird die im Betrieb zuldssige ma-
gnetische Flussdichte des Kernmaterials jedoch nicht mehr durch die Sattigungsflussdichte,
sondern durch die spezifische Verlustleistung des Kernmaterials bestimmt [78,119].

Fiir hohe Frequenzen kénnen Kerne aus MnZn- oder NiZn-Ferrit eingesetzt werden. MnZn-
Ferrite weisen sehr hohe relative Permeabilitatszahlen von y; > 1500 auf. Sie sind jedoch fiir
Frequenzen oberhalb von 1 MHz aufgrund des niedrigen spezifischen Widerstandes und der
hohen Permittivitit nicht mehr geeignet [120]. Dahingegen besitzen NiZn-Ferrite wesentlich
geringere Permeabilititszahlen von p, < 800. Gegeniiber MnZn-Ferriten sind sie fiir Fre-
quenzen bis zu einhundert MHz geeignet [119]. Neben den Ferritkernen existieren Eisenpul-
verkerne, welche aus Carbonyl-Eisen-Nanopartikeln mit einem isolierendem Triagermaterial
verpresst werden. Die Pulverpartikel weisen Durchmesser zwischen einem und finf Mikro-
meter auf, wodurch die Wirbelstromverluste im Eisen stark reduziert werden. Diese Kerne
konnen ebenso bis zu mehreren hundert MHz eingesetzt werden. Die Vorteile von Eisenpul-
verkernen liegen vor allem in den Materialkosten. Weiterhin bieten sie die Moglichkeit der

einfachen Herstellung von anwendungsspezifischen Mischungen [121].

Eisenpulver-Drosseln

Gemaf [122] muss bei der Auslegung von Spulen mit Eisenpulverkernen immer die Verlust-
leistung des Kernmaterials und der Wicklung beriicksichtigt werden. Fiir Eisenpulverkerne
liegen ausfiihrliche experimentelle Daten vor, die fiir die Auslegung herangezogen werden
konnen. So ist fiir die Kerngrofie T400 (d, = 102mm, d; = 57,2 mm, h = 16,5 mm) eine maxi-
male spezifische Verlustleistung von Pkern-spec = 130 mW/ cm?® fir einen Temperaturanstieg
von AT = 25°C und Piern-spec = 228 mW/ cm? fiir einen Temperaturanstieg von AT = 40°C

angegeben. Den Verlustleistungskurven des Eisenpulver-Materialmix -2 (Micrometals, Inc.,
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USA) fiir 2 MHz (siehe Abbildung A.1 im Anhang) kann man entnehmen, dass 130 mW/cm?
einer Flussdichte von B,y = 5,4mT entsprechen. Weiterhin ist fiir diese Kerngréf3e eine
maximale Blindleistung von Qp max = 2,11 kvar bei 2 MHz angegeben, mit der ein Tempera-
turanstieg von AT = 25°C eingehalten wird. Gemafy der Schwingkreisauslegung in Tabelle
3.11 und den simulierten Werten aus Tabelle 3.12, muss die 10 pH-Resonanzdrossel fiir eine
Blindleistung von Qr, = 4,27 kvar ausgelegt sein. Daher kann man die Drossel mit je vier T400-
Kernen, welche ein Kernvolumen von je Viern = 86,4 cm® aufweisen, aufbauen. Die benétigte
Wicklungszahl N fiir die erforderliche Induktivitét L,.s lasst sich gemif (4.1) berechnen .

Lyes -1
N = res ° leff ’ ( 4-1)
Ho - flr - Aeft
wobei l.¢ die effektive magnetische Weglange und A.g die effektive magnetische Querschnitts-
flache des Kernmaterials sind. Die maximale Flussdichte kann fiir sinusformige Spannungen
gemaf (4.2) berechnet werden.
U-V2

B =— 4.2
max Zﬂ-ﬁw-Aeﬂ‘-N ( )

Tabelle 4.1 gibt die berechneten Bauteilwerte fiir die Resonanzinduktivitat an.

Tabelle 4.1: Berechnete Bauteilwerte fir die Eisenpulver-Drossel

’ Parameter \ Wert \ Einheit ‘

L 10 pH
O 4,27 kvar
NKerne 4
N 10
Biax 5,7 mT
Pxern 49,1 w
MKern 1,73 kg
Die Kernmasse der Drossel betragt mgemn = 1,73kg, was vor allem das Systemgewicht

und damit die Materialkosten steigert. Ein alternativer Ansatz ist, mehrere kleinere Kerne zu
verwenden, welche eine hohere spezifische Verlustleistungen abfithren kénnen. Wahlt man
z.B. die KerngroBle T130 (d, = 102mm, d; = 57,2mm, h = 16,5mm), darf die maximale
Verlustleistung bis zu Pkern-spec = 582 mW/ cm? fiir einen Temperaturanstieg von AT < 40°C
betragen [122]. Mit dieser Auslegung konnte man mit 12 parallelgeschalteten T130-Drosseln
mit je 108 Windungen eine Resonanzinduktivitit von L5 = % uH = 10,25 uH herstellen.

Das Gesamtvolumen bzw. Gewicht wird dadurch auf 20 % der urspriinglichen Gréfie mit T400-
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4.2 Aufbau eines 2 MHz-Wechselrichtersystems

Kernen reduziert. Die Kernverlustleistung aller Drosseln wiirde dabei mit Pgern = 125,78 cm?®-
549 mW/cm?® = 38,1 W auf dhnlichem Niveau bleiben.

Ferrit-Drosseln

NiZn-Ferrite fur die Drosselauslegung sind von Amidon (Material 61, i, = 125) oder Fair-
Rite (Material 67, y, = 40, Material 68, y, = 16, Material 52, g, = 250, und Material 61,
pr = 125) erhaltlich. Kerne aus diesen Materialien sind als Standardgréfie in Toroidform
mit einem Auflendurchmesser von dy = 61 mm verfiigbar. Fiir das Amidon 61-Material sind
die spezifischen Kernverluste in Abhingigkeit von der Flussdichte verfiighar! und im An-
hang zu finden. Nimmt man fiir das NiZn-Ferrit eine gleiche spezifische Verlustleistung von
Pxern-spec = 142mW/ cm?® wie fiir den T400-Eisenpulverkern an, kann man eine dhnliche ma-
ximale Flussdichte von B,y = 7mT ablesen. Aufgrund der hohen Permeabilitat des Kern-
materials, im Vergleich zu Eisenpulverkernen, lasst sich jedoch keine Drossel direkt mit den
Ringkernen aufbauen, da man sonst tiber 60 Kerne benétigen wiirde. Aus diesem Grund ist
es notwendig den Kern mit einem Luftspalt zu versehen, um die magnetische Flussdichte
im Material zu reduzieren. Die Lange des Luftspaltes I ufispalc 18sst sich gemaf3 (4.3) berech-
nen [119, (10.306), S. 411].
Ho N - Iimax  Ikem

lLuftspalt = Borax - Jirkern (43)

Stapelt man die Ringkerne konnen der Kernquerschnitt erh6ht und damit die Windungs-
zahl gemaf (4.1) und der Luftspalt folglich reduziert werden. Fiir vier gestapelte FT 240 Ring-
kerne von Amidon wire damit eine Windungszahl von N = 20 und ein Luftspalt von ILysispait =
30 mm notwendig. Dies zu realisieren erfordert einen enormen Fertigungsaufwand, indem die
Kerne segmentiert zersagt und entsprechend aufgepolstert werden. Die Kernverluste konnen
gemif (4.4) berechnet werden und skalieren linear mit der Anzahl an Kernen, wie in Abbil-
dung 4.8 gezeigt ist. Man kann erkennen, dass der hohe Fertigungsaufwand bei einer geringen
Anzahl von Kernen sehr niedrige Verlustleistungen im Vergleich zu den Eisenpulverkernen

ermoglicht.

PKem =k- fa : Bﬁqax ' VKern (4'4)

k, a und b sind empirisch ermittelte Faktoren, die firr jedes Kernmaterial individuell sind.

Thttp://www.amidoncorp.com/product_images/specifications/2-45.pdf, Abfragedatum: 06.10.2015
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Abbildung 4.8: Berechnete Verlustleistung der 10 pH-Resonanzdrossel mit NiZn-Ferritkernen und mit einem

Kupfer-Massivdraht mit einem Durchmesser von dc, = 2 mm bewickelt. Schwarz: Kernver-
lustleistung, blau: Kupferverlustleistung, griin: Gesamtverlustleistung.

Wicklungsverluste

Neben Kernverlusten treten durch den Resonanzstrom auch Verluste in der Wicklung auf.
Diese werden bei hohen Frequenzen durch den ,,Skin“- und ,Proximity“-Effekt bestimmt. Der
~Skin“-Effekt beschreibt die Stromverdriangung innerhalb eines Leiters zu seiner Oberflache,
so dass der gesamte Strom nur noch innerhalb der ,Skintiefe® § flief3t. Diese ist frequenzab-
hangig und kann gemaf (4.5) berechnet werden [119, (3.6), S. 92].

_r
I - luO . ur . f
p ist der spezifische Widerstand des Leitermaterials. Fiir Kupfer betrdgt die Skintiefe bei

5= (4.5)

2 MHz damit p; My, = 47,08 um. Die Kupferverluste fir die NiZn-Drossel werden mit die-
ser Skintiefe fiir einen 2 mm-Massivkupferdraht berechnet und in Abbildung 4.8 aufgetra-
gen. Daher wird oft Litzendraht eingesetzt, wodurch die Kupferausnutzung weiter gestei-
gert und die Kupferverluste weiter reduziert werden kénnen. Um einen Vorteil gegentiber
einem Volldraht zu behalten, darf der Durchmesser einer Einzelader des Litzendrahtes maxi-
mal dginzeldraht < 2-9 betragen. Damit muss die Litze fiir 2 MHz einen Durchmesser kleiner als

94 um aufweisen. Fir den Aufbau der Eisenpulverdrossel wird eine Litze mit 900 Einzeladern
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mit je 100 um-Durchmesser eingesetzt. Ein 2 mm-Kupfervolldraht wiirde eine Kupferverlust-
leistung von Pcyy mm = 1,8 W verursachen, welche durch die Litze weiter reduziert werden
kann. Die Gesamtverlustleistung der 10 pH-Drossel aus T400-Eisenpulverkernen kann da-
her auf Pprossel = Pkern + Pcu = 37,2 W geschitzt werden. Die Gesamtverlustleistung eines
Drosselaufbaus aus T130-Eisenpulverkernen wiirde Pprossel = 12 - 4,3W = 51,6 W betragen.
Abbildung 4.9 zeigt die Resonanzdrossel bestehend aus zwei T400-2D (entspricht vier T400-2

Kernen) Eisenpulverkernen.

Abbildung 4.9: Fotografie der Resonanzdrossel aus Eisenpulverkernen

Eine Resonanzdrossel mit NiZn-Ferrit wird aufgrund der benétigten Kernsegmentierung
extern (Kaschke Components GmbH, Géttingen, Deutschland) gefertigt und mit einem 1400
x 70 pm Litzendraht bewickelt.

Der ,Proximity“-Effekt hingegen bewirkt eine Stromverdringung zwischen den Einzela-
dern einer Litze. Dadurch kann innerhalb eines Litzendrahtes mit vielen Einzeladern eine
Widerstandserh6hung auftreten, die den Vorteil der Litze kompensieren kann. Der duflere
LProximity“-Effekt tritt insbesondere zwischen den Wicklungslagen von Transformatoren
auf [119, Kap. 4, S. 141ff.]. Bei Spulen mit Einzellagenaufbau und groflen Abstinden zwi-
schen den Leitern kann er vernachlassigt werden. Aufgrund der niedrigen Kupferverluste
im Verhiltnis zu den Kernverlusten wird auf den ,Proximity“-Effekt an dieser Stelle nicht
naher eingegangen. Der Verlauf der Kupferverluste in Abbildung 4.8 berticksichtigt keinen
LProximity“-Effekt, sondern lediglich den ,Skin“-Effekt.
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4.2.4 Hochfrequenz-Transformator

Im Gegensatz zu den Resonanzdrosseln werden an den Ausgangstransformator andere An-
forderungen gestellt. Beriicksichtigt man das ESB des realen Transformators, schranken ins-
besondere die Streuinduktivititen L, und die Wicklungskapazitat Cyw den nutzbaren Fre-
quenzbereich ein. Um eine effiziente Energietibertragung zu gewéhrleisten, ist zunachst eine
hohe magnetische Kopplung zwischen der Primér- und Sekundarwicklung notwendig. Das
Verhéltnis aus Streu- zu Hauptinduktivitat muss daher moglichst klein sein.

Die benoétigte Anzahl an Primér- und Sekundiarwicklungen lésst sich geméaf; (4.6) berech-
nen [119, (11.4-11.5), S. 425 f.]. Hierbei muss, wie bei den Resonanzdrosseln eine maximale

Flussdichte, eingehalten werden, um die Kernverluste zu begrenzen.

Uiz

Nijz =
\/Eﬂ : f . Aeff . Bmax

(4.6)

Fir den hier betrachteten Frequenzbereich geeignete Kernmaterialien sind hochfrequenz-
optimierte Ferrite, wie die NiZn-Ferrite 52, 61 (Amidon, Fair-Rite) und K250 (Kaschke) oder
die MnZn-Ferrite 3F4 (Ferroxcube) und K600 (Kaschke). Abbildung 4.10 zeigt die bendétigte
Windungszahl und die daraus resultierende Hauptinduktivitat fiir verschiedene Kernmateria-
lien und -grofen von Amidon und Ferroxcube, so dass die Kernverluste nicht iiberschritten
werden. Fir das MnZn-Ferrit 3F4 sind die Faktoren zur Berechnung der spezifischen Kern-
verluste gegeben [123,124], weshalb das Material hier in zwei unterschiedlichen Kernformen
untersucht wird. Anhand des zulassigen Temperaturanstiegs des Kernes, kann die spezifische
Verlustleistung von 3F4 bei einer Frequenz von 2 MHz berechnet werden und eine maximale
Flussdichte von 12,5 mT im T107 Ringkern und von 13,2 mT im Planarkern bestimmt werden.
Abbildung 4.11 zeigt die entstehenden Kernverluste der Transformatorkerne im Vergleich. An
dieser Stelle muss jedoch darauf hingewiesen werden, dass die Hauptinduktivitat ausreichend
grof3 sein muss, damit ihre Impedanz wesentlich grofler als die Lastimpedanz ist. Nur wenn
dies gewihrleistet ist, beeinflusst der Transformator den restlichen Resonanzkreis nicht. Bei
einem Lastwiderstand von R;lasma > 48 Q empfiehlt sich daher eine Impedanz der Hauptin-
duktivitat von mindestens | Zry |> 10'R1>1asma > 480 Q, weshalb die Hauptinduktivitit grofier
als Ly, > 480 Q/ (27 - 2MHz) > 38,2 yH sein sollte. Dies lasst sich mit allen Trafoauslegungen
erreichen, wobei die Anzahl der Kerne fur einen Planartransformators erhoht werden muss,
weil die Windungszahl mit der benétigten Leiterbahnbreite nicht in dem Wickelfenster auf

einer Lage realisiert werden kann.

88



4.2 Aufbau eines 2 MHz-Wechselrichtersystems

W
(e}

[\
W

[\
[=}

—_
(e}
4

Windungszahl N
9

N
~

5 \
0
o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Anzahl Kerne
()
900
800 \
700 \
600 \
= 500
. \_\
3 400 \
300 \
N
200
\ .y .y
0
o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Anzahl Kerne
(b)

Abbildung 4.10: (a) Mindestens benétigte Windungszahlen N und (b) resultierende Hauptinduktivitat Ly
fiir verschiedene Kernformen in Abhéngigkeit der Anzahl von parallelgeschalteten Kernen.
Blau: FT 240-61 Toroid (Amidon), grau: FT 240-52 Toroid (Fair-Rite), rot: 3F4 Planarkern
E38/8/25 (Ferroxcube) und schwarz: 3F4 Toroid T107 (Ferroxcube).
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Abbildung 4.11: Vergleich der entstehenden Kernverluste der betrachteten Kernformen. Blau: FT 240-61 To-
roid (Amidon), rot: 3F4 Planarkern E38/8/25 (Ferroxcube) und schwarz: 3F4 Toroid T107
(Ferroxcube).

Fir die Durchfithrung der Versuche wird ein Transformator auf Basis von drei gestapelten
Fair-Rite FT 240-52 Ringkernen aufgebaut, welcher in Abbildung 4.12 dargestellt ist. Die Ker-
ne sind mit einer Litze mit 480 Einzeladern mit je einem Durchmesser von 100 um bewickelt.
Das Wickelfenster wird bestmoglich ausgenutzt und bifilar bewickelt. Dadurch erreicht man
eine sehr hohe magnetische Kopplung zwischen der Primér- und Sekundirwicklung mit ge-
ringer Wicklungskapazitit. Die Hauptinduktivitit des Transformators betragt Ly, = 125 pH,
weshalb die maximale Ein- und Ausgangsspannung bis zu 410 V betragen darf, bevor die
steigenden Kernverluste eine aktive Kithlung erforderlich machen. Eine Erh6hung der maxi-
malen Ausgangsleistung ist durch mehr Kernquerschnittsfliche Ak, und damit eine héhere

Anzahl von Kernen zu erreichen.

4.3 Wirkungsgradmessung am
Wechselrichterleistungsteil

Fir eine Bestimmung des Wirkungsgrades von HF-Wechselrichtern ist es notwendig, die
Wechselrichtereingangsleistung, die entstehende Verlustleistung und die Wechselrichteraus-
gangsleistung mit moglichst hoher Genauigkeit zu messen. Die Messung der Wechselrichter-
eingangsleistung bedarf an dieser Stelle keiner Erklarung, da zu diesem Zweck ein konven-

tionelles Prazisionsleistungsmessgerit eingesetzt werden kann. Die Bestimmung der Transis-
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Abbildung 4.12: Fotografie des aufgebauten 1:1 Transformators mit 3 gestapelten Fair-Rite FT 240-52 Ring-
kernen mit jeweils 11 Windungen. Es wird eine Litze mit 480 Einzeladern mit je 100 pm
Durchmesser verwendet.

torverlustleistung wird mittels kalorimetrischer Messung identifiziert und im Folgenden er-
lautert. Fur die Messung der HF-Wechselrichterausgangsleistung stof3en Prazisionsleistungs-
messgerite an ihre technischen Grenzen, so dass hierfiir alternative Methoden angewandt
werden miissen.

4.3.1 Kalorimetrische Verlustleistungsbestimmung
Die in einen Kiihlkorper eingespeiste Verlustleistung Py lasst sich geméaf (4.7) berechnen.

AT
PV = 9
Rinxx

(4.7)

wobei AT = Tgg — Tamp der Temperaturunterschied des Kithlkérpers zur Umgebungstempera-
tur und Ry,-xx der Warmetibergangswiderstand des Kithlkorpers sind. Aufgrund des zunéichst
nicht bekannten thermischen Ubergangswiderstandes, muss der verwendete Kithlkérper kali-
briert werden. Hierzu muss der Kiithlkérper mit konstanter und bekannter Verlust- und Kiihl-
leistung beaufschlagt werden. Diese Messung kann mit jedem Kihlkorper durchgefithrt wer-
den und erfordert einen nur geringen messtechnischen Aufwand. Durch Umstellung von (4.7)
lasst such der thermische Ubergangswiderstand des Kithlkérpers Ry,.xx bestimmen.

Mittels Leistungswiderstanden, welche auf dem zu vermessenden Kithlkérper montiert
sind, kann eine definierte Verlustleistung erzeugt werden. Diese Verlustleistung wird mit
einem kalibrierten Leistungmessgerit (ZES Zimmer LMG310, Deutschland) bestimmt. Der
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Temperaturanstieg des Kithlkorpers kann dann mittels PT100 oder Thermoelement bestimmt
werden. Fiir die Kalibrierung werden Lastwiderstidnde eingesetzt, welche im TO-247 Gehause
auf dem Kuhlkorper montiert werden (MHP 100, BI Technologies, USA). Durch das kunst-
stoffumspritzte Gehduse weisen diese Bauteile einen thermischen Ubergangswiderstand von
Rinje = 1,3K/W zwischen Widerstandsschicht und Riickplatte und von Riyja =~ 43 K/W zwi-
schen Widerstand und Luft auf. Daher kann man davon ausgehen, dass 1,8 % der Verlustleis-
tung iiber das Kunststoffgehduse abgegeben werden. Diese Leistung muss bei der Kithlkor-
perkalibrierung berticksichtigt werden.

Bei der Anwendung dieser Messmethode muss beachtet werden, dass eine erhohte Kithl-
korpertemperatur meist auch eine Erh6hung der Halbleiterverluste im Wechselrichter nach
sich zieht. Dadurch dndert sich der Arbeitspunkt der Halbleiter solange sich die Kiihlkor-
pertemperatur noch nicht stabilisiert hat. Fiir die Verlustleistungsbestimmung von Wech-
selrichtern im stationaren Zustand ist diese Methode bei den hier zu untersuchenden ho-
hen Schaltfrequenzen jedoch genauer als die Differenzbestimmung der Gesamtein- und -aus-
gangsleistung mittels Oszilloskop oder Leistungsmessgerat. Abbildung 4.13 zeigt den Aufbau

der Kithlkorperkalibrierung mit Lastwiderstanden bei konstanter Raumtemperatur.

Lifter Kiihlkérper Temperatursensor

Tkx
]
- I
Luftstrom __, * .
— N &= —
o LT L1 L1
Uneir iz |
heiz T, = konstant
O—

Abbildung 4.13: Schematischer Aufbau der Kiihlkorperkalibrierung mit Lastwiderstanden bei konstanter
Raumtemperatur.

4.3.2 Messung der Ausgangsleistung

Die Ausgangsleistung des Wechselrichters stellt fiir die Wirkungsgradbestimmung des Sys-
tems eine wichtige Messgrof3e dar. Anhand der Messung des Resonanzstromes und der Wech-
selrichterausgangsspannung kann die Leistung bei sinusférmigen Kurvenformen mit exakt
bekannter Phasenlage einfach berechnet werden. Die Bestimmung der Phasenlage ist bei ho-
hen Frequenzen jedoch problematisch, da jede Signalverzégerung zu einer Messverfilschung
fihrt. Fir die Wirkungsgradbestimmung eines Wechselrichters ist es daher sinnvoll die Mess-
groffen moglichst zu vereinfachen. Eine Moglichkeit stellt die Gleichrichtung der Ausgangs-
wechselspannung dar. Im Falle eines Serien-Resonanzkreises wird hierfir ein Gleichrichter
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vom Resonanzstrom gespeist, sodass dieser nur eine sehr geringe Beeinflussung des Fre-
quenzverhaltens des Schwingkreises verursacht. Fiir einen solchen HF-Leistungsgleichrichter
miissen SiC-Schottkydioden verwendet werden, da diese keine Sperrerholungsverluste (engl.
~reverse recovery”) verursachen. Die Ausgangsspannung wird anschliefend mit einem Aus-
gangszwischenkreis gepuffert und die Ausgangsleistung in einem Lastwiderstand umgesetzt.
Die Verlustleistung kann dann mit einem Leistungsmessgerat mit der bekannten Prazisi-
on fiir niederfrequente Anwendungen gemessen werden. Zusammen mit der kalorimetrisch
bestimmten Transistorverlustleistung kann anhand der Eingangs- und so gemessenen Aus-
gangsleistung die Verlustleistung der passiven Komponenten bestimmt werden. Eine weitere
Methode stellt die Messung der Ausgangsleistung mittels Richtkoppler und Leistungsmess-
gerét dar, welche im Abschnitt 4.4.3 erldutert ist.

4.4 Betriebsfiihrung des Wechselrichtersystems

Fir die sichere Betriebsfithrung der Resonanzwechselrichter ist es notwendig, den Resonanz-
strom und dessen Phasenlage zur Wechselrichterausgangsspannung zu kennen. Mit dieser In-
formation kann die Einhaltung von ZVS iiberwacht und eine Notabschaltung eingeleitet wer-
den. Des Weiteren gehort zur Betriebsfithrung die Variation der Lampenleistung. Im Nach-
folgenden sollen daher die Messmethoden und die Implementierung der Mess- und Steue-
rungstechnik mit einem Cyclone™IV-FPGA der Firma Altera vorgestellt werden, mit dem

die Ansteuerung und Uberwachung eines ZVS-Vollbriickenwechselrichters realisiert wird.

4.4.1 Strommessung

Der Resonanzstrom stellt eine wesentliche Messgrofie dar, dessen Amplitude und Phasenlage
fiir die Einhaltung der ZVS-Bedingung bekannt sein miissen. Der Resonanzstrom kann bei
ausreichend hoher Schwingkreisgiite als sinusformig angenommen werden, so dass es aus-
reicht, dessen Scheitelwert zur Berechnung des Effektivwertes heranzuziehen. Dieser kann
mit einem Diodengleichrichter, wie in Abbildung 4.19 fiir die Spannungsmessung gezeigt,
gemessen werden. Mit der Bestimmung der Phasenlage des Resonanzstromes kann die Ein-
haltung der ZVS-Bedingung iiberwacht und der Betrieb des Wechselrichters ggf. verandert
oder gestoppt werden. Eine genauere Leistungsregelung hingegen kann mit der Messung
des Echteffektivwertes des Ausgangsstromes erreicht werden. Hierzu muss die Ausgangs-
spannung eines Stromwandlers mit einem hochfrequenten Analog-Digital-Wandler abgetas-
tet und der Effektivwert zeitdiskret berechnet werden. Das Prinzipschaltbild des Stromwand-
lers (CT) ist in Abbildung 4.14 dargestellt. Auch hierfiir ist es notwendig die Stromnulldurch-

gange zwecks Frequenzmessung zu erkennen. Die Stromnulldurchgangserkennung wird am
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einfachsten mit einem Stromwandler realisiert, dessen Ausgangsstrom durch zwei antiparal-
lel geschaltete Diodenstrange flieit. Die Flussspannung der Dioden wird mittels Komparator
als Digitalsignal auf einen Zahlereingang gegeben. Abbildung 4.15 zeigt das Schaltbild der
fiir hohe Frequenzen angepassten Stromnulldurchgangserkennung, wie sie auch in [125] fiir
niedrige Frequenzen im kHz-Bereich beschrieben ist. Die Zeitverzogerung der Schaltung wird
mittels Oszilloskop an einem 2 MHz-Wechselrichter untersucht und ist in Abbildung 4.16 als
Funktion des Resonanzstromes dargestellt. Man kann deutlich erkennen, dass die Zeitverzo-
gerung nur geringfiigig mit dem Effektivwert des Resonanzstromes variiert, wodurch gezeigt
ist, dass der Einfluss der Diodenkapazitdten vernachlédssigbar klein ist. Die Zeitverzégerung

wird somit ausschliefilich durch den eingesetzten Komparator verursacht.

Abbildung 4.14: Prinzipschaltbild eines Stromwandlers CT mit Biirdenwiderstand Rp
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Abbildung 4.15: Schaltbild der Stromnulldurchgangserkennung unter Einsatz eines Stromwandlers und
Schottkydioden, gemaf} [125]

4.4.2 Spannungsmessung

Neben dem Resonanzstrom, stellen die Ausgangsspannungen des Wechselrichters direkt am
Vollbriickenausgang und hinter dem Schwingkreis an der Last weitere wichtige Messgrofien
dar. Durch Messung der Ausgangsspannungen, konnen die wichtigsten Parameter fiir die Be-
triebsfithrung des Wechselrichters bestimmt werden. Zur Bestimmung der Ausgangsleistung
ist es notwendig sowohl die Lampenspannung, als auch deren Phasenlage zum Lampenstrom
zu kennen. Das kann einerseits durch die hochfrequente Abtastung eines Messsignals fiir

Lampenspannung und -strom erfolgen. Andererseits kann aufgrund der Schwingkreisgiite
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Abbildung 4.16: Gemessene Zeitverzégerung der Stromnulldurchgangserkennung in Abhangigkeit vom

Resonanzstrom

davon ausgegangen werden, dass die Lampenspannung sowie dessen Strom sinusférmig sind

und somit der Scheitelwert der Spannung als ausreichend angesehen werden kann, um den

Effektivwert zu berechnen. Mit der Erkennung der Spannungsnulldurchgiange kénnen an-

schlieffend die Phasenlage und somit die Wirkleistung bestimmt werden. Das gleiche Prinzip

kann fiir die Erkennung der ZVS-Bedingung angewandt werden. Die Kommutierungsdauer

und damit der Effektivwert der Ausgangsspannung konnen mit Hilfe dieser Spannungsnull-

durchgangserkennung am Vollbriickenausgang berechnet werden. Die Einhaltung der ZVS-

Bedingung ist dann sichergestellt, wenn die Zeitspanne zwischen Spannungs- und Strom-

nulldurchgang langer als die Kommutierungsdauer ist. Abbildung 4.17 zeigt die Schaltung

zur Spannungsnulldurchgangserkennung. Diese Schaltung kann auch am Lampeneingang,

sowohl fiir zweiadrige als auch koaxiale Lampenkabel, verwendet werden.
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Abbildung 4.17: Schaltbild der Spannungsnulldurchgangserkennung am Vollbriicken-Wechselrichter-

ausgang.
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Aufgrund der parasitiren Kapazititen der Dioden und des damit entstehenden kapazitiven
Spannungsteilers hangen die Zeitverzégerungen der Nulldurchgangserkennung von den Flan-
kensteilheiten der Eingangsspannungen ab. Abbildung 4.18 zeigt die gemessene Zeitverzoge-
rung tq der Spannungsnulldurchgangserkennung als Funktion der Spannungsflankensteil-
heit du/dt. Der eingesetzte Operationsverstiarker verursacht eine Zeitverzogerung von ca.
tg = 37ns, wodurch der Einfluss der Entlastungskapazititen des Wechselrichters auf die
Messgenauigkeit der Phasenmessung verdeutlicht wird. Bei bekanntem Nennarbeitspunkt
des Wechselrichters, kann diese Zeitverzogerung jedoch beriicksichtigt und im Fehlerfall ei-

ne Abweichung erkannt werden.
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Abbildung 4.18: Gemessene Zeitverzogerung der Spannungsnulldurchgangserkennung in Abhangigkeit von
der Spannungsflankensteilheit.

Die Messung der Spannungsamplitude an der Lampe kann mit Hilfe eines Gleichrichters
realisiert werden. Da der Briickenausgang galvanisch isoliert aufgebaut wird, kann fiir die
Spannungsmessung entweder ein Einweg- oder Vollbriickengleichrichter verwendet werden,
dessen Eingangssignal mit einem kapazitiven Spannungsteiler eingestellt werden kann. Bei
koaxialer Lampenanbindung ist der Ruckleiter des Kabels bereits mit dem Massepotenzial
verbunden, hier kann daher ein Einweggleichrichter verwendet werden. Die Schaltungen fiir
den Ein- und Vollweg-Gleichrichter sind in Abbildung 4.19 (a) und (b) dargestellt.

4.4.3 Leistungsmessung

Unter Zuhilfenahme der zuvor beschriebenen Schaltungen, kann die Wechselrichterausgangs-

leistung im laufenden Betrieb wie folgt bestimmt werden.

Lampeneingangsleistung Die Leistung am Lampeneingang bzw. am Schwingkreisausgang
kann mittels Messung der Amplitude und der Phasenlage von Lampenstrom und -span-

nung berechnet werden.
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Abbildung 4.19: Spannungsscheitelwertmessung mit Diodengleichrichtern bei (a) koaxialem und (b) zweia-
drigem Lampenkabel. Darstellung gemaf} [126, S. 148, Abb. 4.19].

Wechselrichterausgangsleistung Die Ausgangsleistung des Wechselrichters am Schwing-
kreiseingang kann anhand der Messung von Resonanzstromamplitude, Zwischenkreis-
spannung, Spannungs- und Stromnulldurchgang bestimmt werden. Die Ausgangsspan-
nung des Wechselrichters kann, wie in Abbildung 3.15 auf Seite 70 gezeigt, als Trapez-
funktion approximiert werden. Dessen Flankensteilheit kann anhand der Zwischen-
kreisspannung und Spannungsnulldurchgangserkennung bestimmt werden, indem die
Zeit zwischen Transistorausschaltsignal und dem Spannungsnulldurchgang gemessen
wird. Anhand der Fourierreihe fiir die Trapezfunktion kann anschliefend der Span-
nungseffektivwert der Grundschwingung berechnet werden. Anschlieffend kann an-
hand der Amplitude und Phasenlage des Resonanzstromes die Ausgangsleistung be-
stimmt werden. Diese gemessene Phasenlage kann weiterhin fiir die ZVS-Erkennung
verwendet werden. Diese Methodik erfordert die Nulldurchgangserkennung der Span-

nung und des Stromes sowie die Messung der Stromamplitude.

Diese Messmethode erfordert eine moglichst genaue Zeiterfassung der Nulldurchgangser-
kennung als auch genaue Kenntnis der Zeitverzégerung der Messaufbauten. Fiir die Imple-
mentierung beider Messverfahren ist daher ein leistungsfahiger Signalprozessor oder FPGA
notwendig. Um den Aufwand der Signalverarbeitung fiir die Messung der Lampenleistung
zu reduzieren, kann auf das Messprinzip von Richtkopplern zuriickgegriffen werden. Die-
se sind bei Arbeitsfrequenzen im unteren MHz-Bereich aus zwei Ringkerntransformatoren
aufgebaut, von denen einer als Strom- und der andere als Spannungswandler funktioniert.
Die Schaltung ist in Abbildung 4.20 (a) dargestellt. Die Verschaltung der beiden Wandler
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4 Messmethoden und experimentelle Aufbauten

sorgt fiir eine analoge Multiplikation der Signalpegel und damit fiir einen dem Leistungsfluss
entsprechenden Signalpegel. Die Windungszahl bestimmt dabei das Ubersetzungsverhiltnis
bzw. die Dampfung. Die beiden Signale fiir die hin- und riicklaufende Leistung kénnen an
den beiden Anschlissen ,Coupled” und ,Isolated mit Hilfe eines Leistungsmesskopfes ge-
messen werden. Fir die Messung der Lampenleistung werden thermische Leistungsmesskop-
fe (NRV-Z51, Rohde&Schwarz, Deutschland) verwendet, dessen Ausgangssignale mit einem
Leistungsmessgerit (NRVD, Rohde&Schwarz) ausgewertet werden. Die Leistungsmessung
weist eine Messunsicherheit von +2 % im Frequenzbereich unter 50 MHz auf. Mit einem Si-
gnalgenerator (SMC100A, Rohde&Schwarz, Deutschland) wird ein Referenzsignal der Fre-
quenz f = 2MHz erzeugt, mit dem die Messkopfe kalibriert werden konnen. Der hier ver-
wendete Richtkoppler (BN 646869C0001, SPINNER GmbH, Deutschland) weist eine Koppel-
dampfung von 46,85 dB bei 2 MHz auf und ist eine kundenspezifisch angepasste Ausfithrung
fur Leistungen bis zu 3kW. Der gesamte Messaufbau zur Bestimmung der Lampenleistung
ist in Abbildung 4.20 (b) als Blockdiagramm dargestellt.

1:
TX o K o OUT
n:l ,
Coupled o . o [solated
(a)
Wechselrichter Schwingkreis Transformator Richtkoppler Lampe
o Fo—o \.J\AN —L o0—o- —o0—1nN
o ~ lo—o Y YYA T 0—o0- :) (: - j
Leistungs- ) .
messgerit Leistungsmesskdpfe
Phin Pr'L'\ck
(b)

Abbildung 4.20: (a) Schaltbild eines induktiv gekoppelten Richtkopplers der fiir die Messung der Ausgangs-
leistung eingesetzt werden kann. (b) Blockdiagramm des gesamten Messaufbaus zur Bestim-
mung der Lampenleistung.
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4.4 Betriebsfithrung des Wechselrichtersystems

Fiir die Integration der Leistungsmessung in das Wechselrichtersystem, wird ein individuell
ausgelegter Richtkoppler (RK) mit Diodenmesskdpfen (DMK) aufgebaut, welcher von der An-
steuereinheit aus Abschnitt 4.2.1 ausgelesen werden kann. Dieser Richtkoppler wird fiir eine
maximale Leistung von 4 kW entworfen und mit FT 140-43 NiZn-Ferritringkernen aufgebaut.
Die DMK basieren auf einem Einweggleichrichter gemafy Abbildung 4.19 (a). Abbildung 4.21
(a) zeigt ein Foto des RKs und (b) eines DMKs. Die Aufbauten werden in geschirmte Blech-

gehduse eingebaut, um moglichst storungsfreie Messsignale zu erhalten.

Messausgang Leisfungseingang

hinlaufende Leistung Gleichspannungs-

ausgang

Tiefpassfilter
Ringkern- Ringkern-

trafo 1 A\ Sy trafo 1 Gleichrichterdiode

Messausgang Leistungsausgang Messeingang vom
reflektierte Leistung Richtkoppler

() (b)

Abbildung 4.21: Fotografien von (a) dem Richtkoppleraufbau und (b) einem Diodenmesskopf

Mit Hilfe eines kalibrierten Signalgenerators (SMC100A, Rohde&Schwarz, Deutschland)
und eines 1000 W-HF-Linearverstérkers (ENL, Deutschland) wird das RK-Messsystem charak-
terisiert. Fir die Bestimmung der Kopplungs- und Isolationsddmpfung werden die S-Parame-
ter mit einem Netzwerkanalysator bestimmt. Abbildung 4.22 zeigt den Verlauf der Kopplungs-
und Isolationsddmpfung des RKs in einem Frequenzbereich von 1 < f < 50 MHz. Die Damp-
fungswerte in dem betrachteten Frequenzbereich bleiben konstant und zeigen erst bei Fre-
quenzen iiber 20 MHz Auffilligkeiten. Dies hat mit der Resonanzfrequenz der eingesetzten
Ferritkerne zu tun. Mit den gemessenen S-Parametern ist die Berechnung der hin- und riick-
laufenden Leistung im Betrieb iiber eine einfache Multiplikation realisierbar, ohne eine Re-
gressionsfunktion berticksichtigen zu miissen.

Dennoch muss das Ausgangssignal des Richtkopplers mittels Messkopfen bestimmt wer-
den. Daher ist die Ausgangsspannung der DMKs in Abbildung 4.23 als Funktion der Eingangs-

frequenz fiir eine feste Eingangsleistung dargestellt.
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Abbildung 4.22: Gemessene Kopplungs- und Isolationsddmpfung des Richtkopplers in einem Frequenzbe-

reich von 1 < f < 50 MHz. Schwarz: Koppeldimpfung, rot: Isolationsddmpfung, griin:
Durchgangsdampfung.
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Abbildung 4.23: Gemessene Ausgangsspannung der beiden aufgebauten DMK als Funktion der Eingangs-
frequenz bei einer festen Eingangsleistung von Pyjess = 19 dBm. Dies entspricht 79,43 mW.
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Abbildung 4.24: Eingangsleistung P;, als Funktion der gemessenen Ausgangsspannung Uy, fir eine feste
Frequenz von fjjess = 2 MHz

Abbildung 4.24 hingegen zeigt die Eingangsleistung des Richtkopplers fiir eine feste Frequenz
von 2 MHz und verschiedene Ausgangsspannungen, da von der Steuereinheit nur die Aus-
gangsspannung der DMK gemessen werden kann.
Die Eingangsleistung kann mit Hilfe der Regressionsfunktion (4.8) berechnet werden.
Pin (Upus) = 1,6217 + 1,03737 - 107* - ULT7, (4.8)
wobei Uyys in mV eingesetzt werden muss. Die Abhéngigkeit der Ausgangsspannung von der
Frequenz kann anhand der Funktion (4.9) berechnet werden.

Unus (f) = 2,07754 — 0,0022 - f13747° (4.9)

Uber diese beiden Funktionen kann mit den Dampfungsfaktoren des RKs die Lampenleis-

tung berechnet werden.

4.5 Herstellung eines Lampensystems

Im folgenden wird der Aufbau des gesamten Lampensystems vorgestellt. Dazu gehdren neben
der Lampe auch die Kopplerspule zur Leistungseinkopplung mit einem Wasserkiihlkreislauf

und die Temperiereinheit fiir die Regelung der Kaltkammer-Temperatur.
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4 Messmethoden und experimentelle Aufbauten

4.5.1 Aufbau der Kopplerspule

Die Kopplerspule fiir Hohlraumlampen wird durch den umgebenden Entladungsraum und
den infraroten Strahlungsanteil des Plasmas aufgeheizt. Dieser Effekt wird bei hohen Lam-
penleistungen weiter verstarkt. Daher muss die Kopplerspule mit einer wirksamen Kithlung
ausgestattet sein. Um die eingeschriankte Warmeleitfahigkeit von Ferritmaterial zu iiberwin-
den, wird eine Wasserkiithlung fiir den Ferritstab verwendet, dessen Prinzip in Abbildung 4.25

dargestellt ist.
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Abbildung 4.25: Querschnittszeichnung der Kopplerspule mit Wasserkiihlung fiir hohe Lampenleistungen

Um die Wasserzirkulation zu ermoglichen, muss daher ein Ferritstab mit Innenbohrung
und Aulennuten eingesetzt werden. Die Nuten gewéhrleisten dabei eine gleichmafiige Vertei-
lung des Kithlmediums um den Ferritstab herum. Als Stabprofil eignet sich zu diesem Zweck
das KRSH-Profil (Kaschke Components GmbH, Deutschland), welches in Abbildung 4.26 dar-
gestellt ist.
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Abbildung 4.26: Querschnittszeichnung des Ferritstabes mit KRSH-Profil mit Innenbohrung und Auflennu-
ten, gemafl [127]

Diese Kerne sind jedoch nur als Impederkerne aus MnZn-Ferrit (K2006, Kaschke Com-
ponents GmbH, Deutschland) firr Leistungsanwendungen bis maximal 300 kHz verfiigbar.
Dieses Material verursacht bei Betriebsfrequenzen von 2 MHz zwar hohe spezifische Verlust-
leistungen, durch die hohe Permeabilitit kann jedoch von einer guten magnetischen Kopp-
lung ausgegangen werden, wodurch wiederum weniger Magnetisierungsstrom fliefit. Die
praktisch realisierte Kopplerspule weist eine Windungszahl von N = 21 auf und besitzt mit
einem MnZn-Impederkern (ZRSH HZ 10/3/200, Kaschke Components GmbH, Deutschland)
bei einer Lange von Igoppler = 200 mm eine Hauptinduktivitdt von L, = 37,5 yH. Die Wick-
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4.5 Herstellung eines Lampensystems

lung wird mit einer HF-Litze gewickelt (1260 Einzeladern mit Einzeldrahtdurchmesser von
diitze = 71 pm, ALitze = 4,9 mm?, PACK Feindrihte, Deutschland), welche einen Kupferwider-
stand von Rcy = 115mQ aufweist. Unter der Annahme, dass ein Spulenstrom von I, = 5,1 A
fliefit und der Proximity-Effekt vernachléssigbar ist, verursacht der Spulenstrom Kupferver-

luste von knapp 3 W. Abbildung 4.27 zeigt den Aufbau der realisierten Kopplerspule.

Abbildung 4.27: Fotografie der aufgebauten Kopplerspule mit Wasserkithlung fiir den Ferritkern. Bei diesem
Beispiel ist die Wicklung mit einem 2 mm Kupferdraht realisiert.

Die Kernverluste der Kopplerspule konnen ohne Lampe wie bei einem Transformator ohne
sekundire Last gemessen werden und hiangen von der angelegten Spannung und der damit
entstehenden Flussdichte im Material ab. Abbildung 4.28 zeigt die gemessene Verlustleistung
der Kopplerspule Pxoppler als Funktion der Spulenspannung Ukoppler-
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Abbildung 4.28: Gemessene Verluste Pgqppler der Ferritspule als Funktion der angelegten Spulenspannung
Ukoppler bei einer Frequenz von f = 2 MHz

Die Kupferverluste konnen bei dieser Messung vernachléssigt werden, da hier nur ein sehr
kleiner Magnetisierungsstrom flie3t. Mit Hilfe einer Potenzfunktion kénnen die Ferritverluste

im Lampenbetrieb gemaf; (4.10) angenahert werden.

b
Pxoppler (UKoppler) =a- UKoppler’ (4.10)
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wobei a und b von der Primarwicklungszahl der Kopplerspule abhdngende Faktoren sind.
Tabelle 4.2 gibt die Berechnungsfaktoren fiir zwei Wicklungszahlen an, die im Rahmen dieser

Arbeit verwendet werden.

Tabelle 4.2: Berechnungsfaktoren a und b fiir die angenaherten Ferritverluste der Lampenkopplerspule fiir
unterschiedliche Wicklungszahlen N

(IN] a [ b |
21 | 5-107° | 2,0645
25 [ 1-107% | 2,0472

4.5.2 Fertigung der Induktionslampen

Die Fertigung der Lampen wird in mehreren Schritten durchgefithrt. Zuerst wird der Glaskor-
per von Fettriickstdnden mittels Isopropanol befreit. Anschlieend muss der Lampenkérper
evakuiert und ausgeheizt werden. Zur Evakuierung der Lampe wird ein zweistufiges Vaku-
umsystem verwendet, welches aus einer Drehschieberpumpe (TRIVAC B, Oerlikon Leybold
Vacuum GmbH, Deutschland) und einer Turbomolekularpumpe (TURBOVAC 50, Oerlikon
Leybold Vacuum GmbH, Deutschland) besteht, um ein Hochvakuum mit einem Enddruck
von weniger als 5 - 1078 mbar zu erzeugen. Die Lampe wird wihrend der Evakuierung in ei-
nem Rohrofen bei 800 °C fiir > 6 Stunden ausgeheizt, um Wasser- und Sauerstoffriickstande
zu entfernen. Anschliefflend wird die Lampe mit Argon gefiillt, um sie unter Stickstoffatmo-
sphire mit der Leuchtkomponente befiillen zu konnen. Nach Befiillung der Lampe wird das
Schutzgas erneut mit einer Vakuumpumpe entfernt und durch Argon bei dem benétigten
Puffergasdruck ersetzt. Abschlieend kann der Pump-/Fullstutzen der Lampe abgeschmolzen
und die Lampe geschlossen werden.

Tabelle 4.3 gibt eine Ubersicht der Lampenfiillungen an, welche im Rahmen dieser Arbeit
untersucht werden. Das verwendete Quarzglas (HSQ 300, Heraeus Quarzglas GmbH & Co.
KG, Deutschland) weist bei einer Wandstarke von w = 2,5mm und bei einer Wellenlange
von A = 254 nm eine Transmission von 81,9 % und bei einer Wellenlange von A = 185 nm eine

Transmission von 30 % auf [128].

Tabelle 4.3: Ubersicht der Fiillungen der unterschiedlichen Lampenkérper

] Parameter ‘ Lampe 1 | Lampe 2 | Lampe 3 ‘ Einheit ‘

d, 68 80 110 mm
Viampe 534,3 832,5 1585,0 cm’

PAr 3 1,2 0,6 | 0,3 mbar
Myg 6 3,9 10 10 mg
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Abbildung 4.29 zeigt die fertig montierte Lampe 1 mit dem wassergekiihlten Ferritkoppler. Fir
die Einstellung der Coldspottemperatur, wird eine Vorrichtung eingesetzt, welche es erlaubt
Temperaturen zwischen 30 und 100 °C mittels Peltierelementen einzustellen. Abbildung 4.30
zeigt die Vorrichtung. Der Kupferblock weist eine Bohrung auf, in die der Lampenappendix
versenkt werden kann. Durch den Einsatz von silber- oder graphithaltiger Warmeleistpaste
kann ein niedriger Warmetibergangswiderstand hergestellt werden. Mit einem Thermoele-
ment ist es moglich die Temperatur trotz starker Magnetfelder zu messen. Abbildung 4.31
zeigt den Lampenappendix der Versuchslampe Nr. 3 nach dem Betrieb der Lampe bei einer
Lampenleistung von Prampe = 1000 W. Das Quecksilber hat sich vollstandig in dem Bereich
der Kithlung niedergeschlagen, wodurch die Funktion der CS-Temperierung nachgewiesen
ist.

Abbildung 4.29: Fotografie der fertigen 68 mm-Lampe mit wassergekithltem Lampenkoppler. Die Lampe ist
hier zur Vermessung bereits in einem goniophotometrischen Aufbau befestigt.

4.6 Strahlungsmessung an UV-Lampen

Die in dieser Arbeit verwendete Induktionslampe muss radiometrisch so charakterisiert wer-
den, dass ein spaterer Vergleich mit kommerziell erhéltlichen Lampen moglich ist. Dazu ge-
horen die winkelabhingige Messung der Bestrahlungsstirke sowie die Bestimmung der UV-
Effizienz. Die Strahstirkeverteilungskurve wird aus einem Abstand von d > 10 - I ampe mit
einer Silizium-Fotodiode (Thorlabs, USA), welche mit einem optischen Bandpassfilter um die
Wellenldange A = 254 nm (67-808, Halbwertsbreite 10 nm, Edmund Optics Ltd., Grobritanni-
en) ausgestattet ist, vermessen. Das Blockschaltbild des verwendeten Versuchsaufbaus ist in
Abbildung 4.32 dargestellt.
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Abbildung 4.30: Fotografie der Temperiereinrichtung zur Einstellung der Coldspot-Temperatur. Der Kupfer-
block wird mittels Peltierelementen entweder aufgeheizt oder abgekiihlt. Silber- oder gra-
phithaltige Wiarmeleitpaste sorgt fiir einen optimalen Warmetibergang zwischen Glasap-
pendix und Kupferblock.

Abbildung 4.31: Fotografie des Lampenappendixes nach dem Betrieb der Versuchslampe Nr. 3 mit einer Lam-
penleistung von PLampe = 1000 W

Die Lampe wird fiir die Messung der Strahlungsverteilung um 90° senkrecht zu ihrer Sym-
metrieachse gedreht. Anhand der so gemessenen Strahlstarkeverteilung kann anschlielend
ein Korrekturfaktor berechnet werden, um die abgegebene Gesamtstrahlung im Vergleich
zum 47-Vollraumstrahlers zu bestimmen. Der goniophotometrische Messaufbau ist vollauto-
matisiert und kann mittels LabView-Programm gesteuert werden. Dabei wird die Ausgangs-
spannung der Fotodiode jeweils einem Drehwinkel zugeordnet, so dass anhand dieser Werte
die Abstrahlkurve dargestellt werden kann. Aufgrund der Rotationssymmetrie der Lampe
kann diese Strahlungsverteilungskurve tiber 47 integriert werden. Daraus erhélt man einen
Korrekturfaktor der <1 ist, der beschreibt, um welchen Faktor die Anndherung an einen
4r-Vollraumstrahler abweicht. Die gleiche Apparatur wird verwendet, die spektrale Bestrah-
lungsstarke E der Lampe bei einem Abstrahlwinkel von 0° aufzunehmen. Hierfiir wird ein ab-
solut kalibriertes UV-erweitertes Spektrometer (SPECTRO 320D, Instrument Systems GmbH,
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Abbildung 4.32: Schema des goniophotometrischen Messaufbaus bestehend aus Lampe, Vorschaltgerat, Pho-
todiode oder Spektrometermesskopf mit Diffusor, Spektrometer und Digitaloszilloskop

Deutschland) mit einem optischen Diffusormesskopf (EOP 146, Instrument Systems GmbH,
Deutschland) verwendet. Weiterhin kann mit einem UV-erweiterten Si-Avalanche-Photode-
tektor (APD120A2/M, Thorlabs, USA), welcher eine Bandbreite von BW3 45 = 50 MHz auf-
weist, das dynamische Abstrahlverhalten der Lampe mittels Oszilloskop gemessen werden.

Der gesamte Versuchsaufbau ist in Abbildung 4.33 (a) abgebildet. Abbildung 4.33 (b) zeigt
die Lampenhalterung, welche auf einem schrittmotorbetriebenen Drehteller montiert ist, um
die Lampe um 90 ° drehen zu konnen. Die Halterung ist so realisiert, dass sie fiir verschiedene
Lampengeometrien verandert werden kann.

Zusammen mit der gemessenen Strahlungsverteilungskurve kann abschliefend die gesam-
te abgestrahlte Leistung der Lampe Pyy bestimmt werden. Diese UV-Leistung der Lampe
kann herangezogen werden, um die Effizienz der Lampe in Bezug auf die eingespeiste elek-
trische Leistung zu bestimmen. Es muss allerdings zwischen Lampenwirkungsgrad frampe
und Systemwirkungsgrad 7jsystem unterschieden werden. Der Lampenwirkungsgrad wird hier
als die abgestrahlte UV-Leistung der Lampe im Verhiltnis zur in die Lampe eingespeisten
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(b)

Abbildung 4.33: Fotografien des Versuchsaufbaus. (a) Gesamtaufbau mit abgedunkeltem Messpfad zur Auf-
nahme des Lampenspektrums und (b) Detailaufnahme der auf einem Drehteller montierten
Lampenhalterung.
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elektrischen Leistung und der Systemwirkungsgrad als das Verhaltnis der abgestrahlten UV-
Leistung zur gesamten eingespeisten elektrischen Leistung am Wechselrichtereingang defi-
niert. Der Zusammenhang ist in (4.11) und (4.12) dargestellt. Die allgemeine Leistungsbilanz
des Wechselrichters bis zum Lampenanschluss am Koppler ist in (4.13) und die Energiebilanz

der Lampe vom Anschluss bis zur UV-Leistung ist in (4.14) beschrieben.

P

oy = — 100 % (4.11)

P ein(Lampe)

P
Noystem = = -100% (4.12)
P ein(WR)

Pein(Lampe) = Pein(WR) - PV(WR) - PV(SK) - Pv(Kabel) (413)
Pyy = P ein(Lampe) — P v(Koppler) — P v(Lampe) (4-14)

Pein(Lampe) ist die elektrische Leistung am Lampeneingang vor dem Koppler und Pykabel)» Py(sk)
und P,wr) sind die Verlustleistungen des Lampenkabels, des Schwingkreises und des Wech-
selrichters. Peinwr) bezeichnet die gesamte elektrische Eingangsleistung am Wechselrich-
terzwischenkreis. Die genaue Lampeneingangsleistung ist schwierig zu messen, da bereits
kleinste zeitliche Abweichungen in der Digitalisierung der Messsignale am Lampeneingang
zu grof3en Messfehlern fithren. Daher wird diese Leistung, wie bereits zuvor in Abschnitt 4.4.3
beschrieben, mittels Richtkoppler und Leistungsmessgerit bestimmt. Die Wechselrichterein-
gangsleistung hingegen kann am Eingangszwischenkreis im Gleichspannungsfall gemessen
werden. Dies kann mit einem Prézisionsleistungsmessgerat (LMG310, ZES Zimmer GmbH,
Deutschland) durchgefiithrt werden.

4.6.1 Messunsicherheiten

Das verwendete Spektrometer weist eine Messunsicherheit der Bestrahlungsstérke von +3,5 %
iiber den gesamten Spektralbereich auf. Des Weiteren ist es auf zwei von der Physikalisch-
Technischen Bundesanstalt zertifizierte Lampen absolut kalibriert. Fiir den UV-Bereich dient
eine Deuteriumlampe (V03, Cathodeon Ltd., UK) mit einer Messunsicherheit von +3,5 % und
fiir den VIS-IR-Bereich eine Halogenlampe (FEL 1000 W 120 V, OSRAM Sylvania, USA) mit
einer Messunsicherheit von +1,6 %. Damit ergibt sich fiir die gemessene Bestrahlungsstirke
im UV-Bereich ein Messfehler von +4,95 % und im VIS-IR-Bereich von +3,85 %. Weiterhin
entsteht durch die Messdistanz von dpess = 2m, zwischen dem optischen Diffusormess-
kopf und der Lampenoberfldche, gemaf3 des Abstandsgesetztes eine Messunsicherheit von
(lLampe / dmess)z - 100 % = 1%. Dieser Fehler flieft in die Berechnung der Strahlungsleistung
ein, wodurch sich ein Messfehler von +5,05 % im UV und von +3,98 % im VIS-IR ergibt. Zu-
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sammen mit der Messunsicherheit der elektrischen Leistungsmessung von +2 % ergibt sich

bei der Berechnung der UV-Effizienz eine Messunsicherheit von +5,43 %.

4.6.2 Ozonabsorption

Das fiir die Lampenkorper verwendete Quarzglas ist fiir die Wellenlange von A = 185 nm teil-
weise transparent. Das zur Strahlungserzeugung eingesetzte Hg generiert im Wesentlichen
Strahlung der Wellenlédngen A = 185 nm und A = 254 nm. Die 185 nm-Strahlung wandelt Luft
innerhalb des Messaufbaus zu Ozon um, welches sich dann im Messaufbau befindet. Strah-
lung der Wellenlédnge A = 254 nm wird wiederum stark von Ozon absorbiert, wodurch auf ei-
ner Messentfernung von d = 2m ein grofler Anteil der generierten Strahlung nicht von dem
Photometermesskopf detektiert werden kann. Aus diesem Grund muss eine Referenzmessung
mit einer bekannten Lampe durchgefiihrt werden, welche zwar 254 nm-Strahlung jedoch kein
Ozon erzeugt. Zu diesem Zweck wird eine ozonfreie Hg-Niederdrucklampe mit einer Lam-
penleistung von Ppampe = 36 W (TUV PL-L 36W/4P, 927903404007, Philips Lighting) als Re-
ferenzlampe eingesetzt, um den absorbierten Anteil der 254 nm-Strahlung bei vorhandenen
Ozonmolekiilen zu bestimmen. Hierzu wird die Bestrahlungsstarke der 254 nm-Resonanzlinie
in zwei Metern Entfernung jeweils ohne Ozon und mit Ozon nach dem Betrieb der Indukti-
onslampe gemessen. Zu diesem Zweck wird die Referenzlampe in die Messstrecke zwischen
Photodetektor und Induktionslampe eingebaut. Die Induktionslampe wird anschlieffend be-
trieben, bis sich ein Gleichgewicht zwischen Ozonerzeugung und -abbau eingestellt hat. Dann
wird die Referenzlampe eingeschaltet und die Induktionslampe abgeschaltet. Die Differenz
des Messwertes zur Referenzmessung ergibt schliefilich die Ozonabsorption. An dieser Stelle
sollte erwahnt werden, dass im Ausschaltzeitpunkt der Induktionslampe der Zersetzungspro-
zess von Ozon unmittelbar einsetzt, noch bevor die Referenzlampe einen stationiren Betrieb
erreicht hat. Dadurch wird die Ozonabsorption unterbewertet.

Mit Hilfe dieser Messung kann eine Absorption von bis zu 30 % (bei einer Lampenleistung
von 1000 W) festgestellt werden, wodurch die gemessenen Werte fiir die 254 nm-Emissionsli-
nie korrigiert werden muissen. Anhand der Absorptionsquerschnitte von Ozon [129], konnen
die relativen Absorptionsfaktoren fiir die charakteristischen Hg-Emissionslinien berechnet
werden, welche in Tabelle 4.4 prozentual fiir eine 254 nm-Absorption von 14,4 % angegeben

sind.
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Tabelle 4.4: Berechnete Absorptionsfaktoren fur charakteristische Hg-Emissionslinien im spektralen UV-
Bereich, bei Absorption der 254 nm-Emissionslinie um 14,4 %

Wellenldnge | rel. Transmission | rel. Absorption
A/nm ! % ! %
254 85,6 14,4
289 97,7 2,3
297 99,1 0,9
313 99,9 0,1
365 99,99 0,01

111






5 Messergebnisse

In diesem Kapitel werden die Messergebnisse zu der Transistorcharakterisierung, den Wech-

selrichteraufbauten und den hier gebauten Induktionslampen vorgestellt und diskutiert.

5.1 Statische Charakterisierung der Transistoren

Die statische Charakterisierung von Transistoren liefert erste Anhaltspunkte zum Vergleich
der Bauteile. Fiir den praktischen Einsatz der Transistoren interessieren vor allem das Ver-
halten des Durchlasswiderstandes Rpg(on) in Abhdngigkeit vom Drainstrom Ip und von der

Temperatur.

5.1.1 Durchlassverhalten

Zur Messung der Ausgangskennlinie muss auf eine alternative Messmethode zuriickgegrif-
fen werden, da kein Kennlinienschreiber zur Verfigung steht. Diese Methode spiegelt das
Transistorverhalten im realen Einsatz sehr gut wieder, erschwert jedoch die Vergleichbarkeit
der gemessenen Werte mit den Datenblattangaben. Der Durchlasswiderstand ausgewahlter
SiC-Bauteile ist in Abbildung 5.1 als Funktion des Drainstromes dargestellt. Bei dieser Mes-
sung wird die Kithlkérpertemperatur auf Tyys = 80 °C geregelt und ein konstanter Drainstrom
appliziert. Es ist deutlich zu sehen, dass der selbstleitende VJFET mit nominalen 85 mQ den
héchsten Durchlasswiderstand unter Dauerstrombelastung aufweist. Ab einem Dauerstrom
von In = 10 A beginnt dieser exponentiell zu steigen. Dieser Effekt wird auch als thermisches
Weglaufen bezeichnet, wenn die entstehende Verlustleistung nicht mehr vom Kiihlsystem
abgefiihrt werden kann. Dabei erhitzt sich das Bauteil immer weiter, weshalb die Leitfahig-
keit weiter abnimmt. Der selbstsperrende VJFET und der SiC-MOSFET der ersten Generation
zeigen ein solches Verhalten bis In = 20 A nicht, was vorrangig an der grofleren Chipfliache
und dem niedrigeren thermischen Widerstand liegt.

Aus den gemessenen Werten kann, mit Hilfe der Verlustleistung und der thermischen Uber-
gangswiderstiande, die Chiptemperatur naherungsweise berechnet werden. So ergibt sich fiir
den selbstleitenden VJFET bei I, = 10 A eine Verlustleistung von Py (SJDP12R085) = 12W.
Bei einem thermischen Ubergangswiderstand von Ry jus = Rinjc + 2 - Rip-wip + Riniso =
1,7K/W (siehe auch Angaben in Abschnitt 3.3.6) ergibt sich eine Temperaturerh6hung von
ATy = 12W - 1,7K/W = 20,4K.
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Abbildung 5.1: Gemessener Durchlasswiderstand der ersten verfiigbaren SiC-Transistoren von Cree Inc.
(MOSFET) und SemiSouth Lab. Inc. (selbstleitende und -sperrende VJFETs) bei konstanter
Kihlkorpertemperatur Txx = 80 °C und kontinuierlichem Drainstrom

Dies bedeutet fiir diesen Arbeitspunkt eine Sperrschichttemperatur von T; = Tys + AT} =~
100,4°C. Im Vergleich zum Ausgangskennlinienfeld des Datenblattes [99, Figure 2.], wird
deutlich, dass die Messung gut mit den Datenblattangaben tibereinstimmt. Das Datenblatt
gibt fiir diese Temperatur auch einen Durchlasswiderstand von Rpg(on) ~ 120 mQ bei Ugs =
0V an. Tabelle 5.1 listet die Ergebnisse dieser Berechnung fiir den selbstsperrenden VJFET
SJEP120R063 und den CMF20120D SiC-MOSFET auf. Der gemessene Durchlasswiderstand
des selbstsperrenden VJFET ist etwas niedriger als der Datenblattwert (vgl. [98, Figure 2.]),
was mitunter durch den hohen Gatestrom von 1 A erreicht wird. Der gemessene Durchlasswi-
derstand des SiC-MOSFETs hingegen stimmt mit dem Datenblatt sehr gut iiberein. Der mess-
technische Nachweis der Datenblattangaben fiir die ersten verfiigbaren SiC-Bauteile zeigt vor
allem, dass der Durchlasswiderstand hauptsachlich von der Chiptemperatur und der thermi-
schen Kiithlkérperanbindung abhangt, sofern die Bauteile in ihrem aktiven Bereich betrieben
werden. Auf weitere Messungen fiir spater verfiigbare Bauteile (C2M0080120D, UJN1208K,
UJN1205K, APT40SM120B, SCT2080KE und IJW120R070T1) wird an dieser Stelle verzichtet.

Tabelle 5.1: Aus Abbildung 5.1 berechnete Verlustleistung und Sperrschichttemperatur und Vergleich mit den
Datenblattangaben [98,99,104]

y | SJD85 | SJE63 | CMF20 | Einheit

RDS(on)—gemessen 120 75 90 mQ
Py 12 15,75 20,25 w
Riny-1s 1,7 1,2 1,11 K/'w
T 100,4 98,9 102,48 °C
RDS(on)—Datenblatt 120 90 88 mQ
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Selbstleitender SiC VJFET

Abbildung 5.2 zeigt das Ausgangskennlinienfeld des selbstleitenden SiC VJFET, gemessen
fiir einen kontinuierlichen Drainstrom bei einer Kithlkérpertemperatur von Tys = 80 °C. Es
ist erkennbar, dass der Ubergang vom linearen in den gesittigten Bereich der Kennlinie bei
einem Drainstrom von In = 12 A beginnt, wenn die Gate-Source-Spannung Ugs = 0V be-
tragt. Der aus der Ausgangskennlinie berechnete Durchlasswiderstand Rps(on) ist fiir eine
Ansteuerspannung von Ugs = 0V in Abbildung 5.3 dargestellt. Fiir Vergleichszwecke wer-
den zwei Bauteile bei Kithlkérpertemperaturen von 60 °C < Txx < 100°C vermessen und in
dem Diagramm aufgetragen. Die Messwerte unterscheiden sich erst bei héheren Drainstro-
men, wenn die Sperrschichttemperatur aufgrund der Verlustleistung so stark ansteigt, dass
der unterschiedliche thermische Ubergangswiderstand zwischen Gehiuse und Kiihlkérper,
durch manuelle Montage, seinen Einfluss auf die Chiptemperatur zeigt. Zum Vergleich sind
die Datenblattwerte fiir die Sperrschichttemperaturen T; = 25°C und T; = 100°C als Re-
ferenz eingetragen. Wie zuvor schon erldutert, erhoht sich die Sperrschichttemperatur auf
T; = 100°C bei einem Drainstrom von Ip = 10 A, wenn der Kiihlkérper auf 80 °C geheizt
ist. An den Rpg(on)-Kurven fiir Tys = 80°C aus Abbildung 5.3 kann man erkennen, dass der
Schnittpunkt mit dem Datenblattwert bei ungefihr In = 9,5 A liegt, wodurch die zuvor ge-
troffene Annahme einer Sperrschichttemperatur von T; = 100,4 °C untermauert wird. Auch
in dieser Kurve zeigt sich der gesattigte Kanal deutlich am exponentiell steigenden Durch-

lasswiderstand.
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Abbildung 5.2: Ausgangskennlinienfeld des selbstleitenden SiC VJFET SJDP12R085 bei einer Kithlkérpertem-
peratur von 80 °C mit Ansteuerspannungen von =5V < Ugs < 0V
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Abbildung 5.3: Gemessener Durchlasswiderstand in Abhangigkeit vom Drainstrom des selbstleitenden SiC
VJFET SJDP12R085 bei verschiedenen Kihlkorpertemperaturen von 60 bis 100 °C. Es sind die
Messwerte von zwei Bauteilen aufgetragen. Die Datenblattwerte fur 25 und 100 °C sind als
Vergleich eingezeichnet.

Ein weiterer wichtiger Aspekt der statischen Transistoreigenschaften ist die Erhchung des
Durchlasswiderstandes mit der Temperatur. Abbildung 5.4 zeigt daher die Durchlasswider-
stande des Bauteils fiir unterschiedliche Drainstréme bei den eingestellten Kithlkérpertem-
peraturen 60 °C, 80 °C und 100 °C.
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Abbildung 5.4: Durchlasswiderstand des selbstleitenden SiC VJFET SJDP12R085 bei unterschiedlichen Drain-

stromen in Abhangigkeit von der Kithlkérpertemperatur. : In =12A, 1 Ip = 10A,
& Ip =6A, : Ip =4A.
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Es ist erkennbar, dass ein positiver Temperaturkoeffizient vorliegt. Hierbei ist wieder zu be-
achten, dass mit konstantem Drainstrom gemessen wird und dadurch die im Transistor ent-
stehende Verlustleistung zur Erh6hung der Sperrschichttemperatur beitrdgt. So entsteht, bei
Ip = 12A und Tys = 100°C, eine Verlustleistung von Py = 24,48 W, welche den Chip um
weitere AT; = 41,62 K aufheizt. Aus diesem Grund muss die Junctiontemperatur anhand der
Verlustleistung berechnet und eine korrigierte Darstellung gewahlt werden. Abbildung 5.5

zeigt diese Kurvenverldufe.
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Abbildung 5.5: Durchlasswiderstand des selbstleitenden SiC VJFET SJDP12R085 bei unterschiedlichen Drain-
stromen in Abhingigkeit von der berechneten Sperrschichttemperatur aus Abbildung 5.4.

IDZIZA,—.—ID:lOA, ID:6A, I ID:4A.

Anhand des Anstiegs des Durchlasswiderstandes bei vergleichbarer Junctiontemperatur
kann man den Ubergang des Arbeitspunktes vom linearen in den Séttigungsbereich der JFET-
Ausgangskennlinie erkennen. Der Durchlasswiderstand des selbstleitenden VJFET steigt ab-
hiangig vom Arbeitspunkt unterschiedlich mit der Temperatur. So steigt dieser bei einem
Drainstrom von Ip = 12 A um das zweifache des Nennwiderstandes bei einer Steigerung
der Sperrschichttemperatur von 60 °C auf 140 °C. Die Temperaturabhéngigkeit des Durch-
lasswiderstandes muss im Wechselrichterentwurf beriicksichtigt werden. Fiir eine Kithlkor-
pertemperatur von Tys = 80 °C im Betrieb muss die auftretende Verlustleistung daher auf-
grund des hohen thermischen Ubergangswiderstand von Ry jus ~ 1,7K/W auf Pypay =
(ijax - THS) /Rin-jus = 41,2 W begrenzt werden.

Fiir den VJFET von United Silicon Carbide werden an dieser Stelle keine Messungen durch-
gefiihrt, da aufgrund der Datenblattangaben ein vergleichbarer Anstieg des Durchlasswider-

standes auf Rpgon) = 150 mQ bei einer Sperrschichttemperatur von T; = 125°C und einem
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Drainstrom von Ip = 10 A zu erwarten ist [101, Abb. 8]. Ahnliches gilt fiir den selbstleitenden
LVJFET von Infineon, dessen Durchlasswiderstand von Rpg(en) = 55 mQ auf Rpgen) = 110 mQ
bei einer Sperrschichttemperatur von T; = 125°C und einem Drainstrom von Ip = 13 A zu-
nimmt [102, Tab. 10].

Selbstsperrender SiC VJFET

Die Ausgangskennlinie des selbstsperrenden SiC VJFET ist in Abbildung 5.6 dargestellt. Die
Messungen werden bei einer Kithlkérpertemperatur von Tys = 80 °C durchgefithrt. Da die
Gate-Source-Strecke des VJFET einen pn-Ubergang besitzt, wird der Kanal des VJFET erst ge-
6ffnet, wenn die anliegende Gate-Source-Spannung grofier als die Diffusionsspannung dieser
pn-Diode wird. Die Diffusionsspannung der pn-Diode ist damit die Schwellenspannung des
VJFETs, welche temperaturabhéngig ist. Um zu iiberpriifen, bis zu welchem Wert ein zusitz-
licher Gatestrom die Kanalleitfihigkeit verbessert, wird die Gatediode mit Gatestrémen von
20mA < Igs < 1000 mA beaufschlagt.
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Abbildung 5.6: Ausgangskennlinienfeld des selbstsperrenden SiC VJFET SJEP12R063 bei einer Kithlkorper-
temperatur von 80 °C mit Gatestrémen von 20 mA < Igs < 1000 mA

Dem Kennlinienfeld ist zu entnehmen, dass mehr Gatestrom den Durchlasswiderstand re-
duziert. Ab einem Gatestrom von I > 300 mA ist diese Anderung nur noch klein und eine
Kanalsattigung tritt in einem engen Bereich des Drainstromes von ~ 18 A < Iy < 20 A ein.

SiC-MOSFET

Abbildung 5.8 zeigt das gemessene Ausgangskennlinienfeld des 80 mQ-SiC MOSFET CMF-
20120D von Cree Inc. Im Vergleich zu Ausgangskennlinienfeldern von Si MOSFETs ist er-
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Abbildung 5.7: Gemessener Durchlasswiderstand in Abhangigkeit vom Drainstrom des selbstsperrenden SiC
VJFET SJEP12R063 bei verschiedenen Kithlkorpertemperaturen von 60 °C bis 100 °C

kennbar, dass es keinen deutlichen Ubergang vom linearen in den gesittigten Bereich des
MOSFET-Kanals gibt. Dies liegt vor allem an der niedrigeren Verstarkung (engl. ,transcon-
ductance®) des Bauteils, wodurch der Sittigungsbereich erst bei sehr viel grofleren Drainstro-
men auftritt [75], welche im verwendeten Messaufbau nicht erreicht werden. Die gemesse-
nen Durchlasswiderstande von unterschiedlichen Bauteilen sind in Abbildung 5.9 dargestellt
und zeigen, dass bei kontinuierlichem Drainstrom bereits einige Bauteile bei Stromen von
20 A thermisch tberlastet sind. Bei den untersuchten Bauteilen handelt es sich um Muster-
Bauteile, bei denen noch verstérkt Streuungen der Bauteilparameter auftraten, die bei Serien-
bauteilen nicht mehr auftreten. Aufgrund der Bauteilstreuungen kann an dieser Stelle keine
unabhéngige Aussage iiber die Temperaturabhéngigkeit des Durchlasswiderstandes der ers-
ten SiC MOSFETs getroffen werden.

Im Vergleich zur ersten Generation der CMF SiC MOSFETSs, hat Cree Inc. mit der zweiten
C2M Generation die Verstiarkung von gy, = 7,9 auf 9,8 vergrofiert und damit die Chipgrofie
verkleinert. Die positiven Auswirkungen werden bereits an den Bauteilgiitezahlen in Ab-
schnitt 3.3.1 deutlich. Diese Chipverkleinerung hat jedoch zur Folge, dass eine ausgepragtere
Temperaturabhangigkeit der Kanalleitfahigkeit entsteht. Diese ist im Datenblatt mit einem
Anstieg des Durchlasswiderstandes um das 1,6-fache bei einer Erh6hung der Junctiontempe-
ratur von 25 °C auf 125 °C angegeben [105, Abb. 5], wahrend die erste Generation bei glei-
cher Temperaturerhdhung nur einen Anstieg um das 1,1-fache aufweist [104, Abb. 3]. Daraus
folgt, dass ein Bauteil der zweiten Generation mit gleicher Chipflache der ersten Generation

bei Raumtemperatur einen Durchlasswiderstand von nur Rpg(on) = 55 mQ aufweist.
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Abbildung 5.8: Gemessenes Ausgangskennlinienfeld des 80 mQ-SiC MOSFET CMF20120D bei einer Kithkor-
pertemperatur von Tys = 80 °C

Dies wiederum senkt bei gleichem Drainstrom die Durchlassverluste und damit die Juncti-
ontemperatur und erhoht letztendlich den Wechselrichterwirkungsgrad. Um diesen Umstand
zu berticksichtigen, wird im Folgenden auch ein 40 mQ C2M-SiC-MOSFET betrachtet.

I,/ A

Abbildung 5.9: Gemessener Durchlasswiderstand in Abhéngigkeit vom Drainstrom von ersten Mustern des
CMF20120D SiC MOSFET bei verschiedenen Kiihlkérpertemperaturen von 60 °C bis 100 °C.
Die Datenblattwerte fiir 25 und 125 °C Junctiontemperatur sind zum Vergleich eingetragen.
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5.1.2 Uberspannungssperrverhalten

Die gemessenen Verldaufe der Leckstrome Ipjear bei hohen Sperrspannungen sind in Abbil-
dung 5.10 dargestellt.
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Abbildung 5.10: Gemessener Sperrstrom der vertikalen SiC-JFETs und des ersten SiC-MOSFETs im Vergleich
zu einem 1200 V Si-MOSFET bei einer Kithkorpertemperatur von Tyys = 80 °C. Diese Mess-
ergebnisse sind bereits in [115] verdffentlicht.

Der Unterschied zwischen den Bauteilen ist deutlich erkennbar. So kiindigt sich bei dem
Si MOSFET bereits bei einer Sperrspannung von 1300 V ein Durchbruch an, wihrend die SiC
Bauteile erst ab 1400 V beginnen héhere Leckstrome zuzulassen. Auffillig beim SiC MOSFET
ist der extrem niedrige Leckstrom bei Spannungen bis 1500 V, der nicht mehr von dem einge-
setzten Strommessgerat aufgelost werden kann. Eine auf3erordentliche Sperrfahigkeit weist
auch der selbstsperrende VJFET auf, der bis 1800 V zuverlassig sperrt und erst dann groflere
Leckstrome flieSen. Bei der Nennspannung von 1200 V bietet der SiC MOSFET die grof3ten
Vorteile, da der niedrige Leckstrom die niedrigsten Sperrverluste hervorruft. Andererseits
ermoglicht ein etwas hoherer Leckstrom eine etwas bessere Ddmpfung von Schwingungen
und transienten Uberspannungen wihrend des Ausschaltvorgangs der Bauteile. Dieser Zu-
sammenhang wird im Kapitel 5.2 ndher beschrieben. Die Ursache fiir dieses Sperrverhalten
der ersten Generation von SiC-Bauteilen ist auch in den verwendeten SiC-Substraten zu fin-
den. Diese sind mit 300 ym wesentlich dicker, als fiir eine Sperrspannung von 1200V not-
wendig ist, weshalb auch Bauteile fiir 1700 V darauf prozessiert werden. Mittlerweile werden
die Bauteile auf Substraten mit einer Dicke von nur noch 150 ym hergestellt, wodurch sich

vermutlich auch das Sperrverhalten der Bauteile éndert.
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5.2 Dynamische Charakterisierung der Transistoren

Fiir den Einsatz in Resonanzwechselrichtern ist das Verhalten der SiC Transistoren wahrend
des Ausschaltvorgangs von besonderem Interesse. Dieser Schaltvorgang erzeugt unter ZVS
die einzigen Schaltverluste, wihrend der Einschaltvorgang nur Verluste erzeugt, wenn die
ZVS-Bedingung nicht eingehalten wird. Des Weiteren werden in Resonanzwechselrichtern
zusétzliche Entlastungskondensatoren eingesetzt, um die Steilheit der Spannungsflanken und
die Ausschaltverluste zu reduzieren. Dies ist in den Abbildungen 5.11, 5.12 und 5.13 veran-
schaulicht, in denen die Ausschaltvorginge einiger getesteter Bauteile mit unterschiedlichen
Entlastungskondensatoren bei jeweils dem gleichen Drainstrom von Ip = 10 A gezeigt sind.
Als Freilaufdiode wird fiir diese Versuche eine 2 A SiC Schottkydiode (C4D02120A, Cree Inc.)
verwendet. Insbesondere die Kurvenverlaufe des Schaltvorgangs ohne Entlastungskapazitit
zeigen die Unterschiede der Transistoren. So ist erkennbar, dass der C2M0080120D SiC MOS-
FET und die Kaskodenschaltung mit dem UJN1208K SiC VJFET im gleichen Versuchsaufbau
die hochste Ausschaltgeschwindigkeit erreichen, wiahrend der JW120R070T1 SiC LVJFET am
langsamsten ausschaltet.

Die Kurvenverlaufe der beiden SiC MOSFETs in Abbildung 5.11 zeigen das schnellere Schalt-
verhalten der neueren C2M-Bauteile. Im direkten Vergleich sinkt der Drainstrom des C2M-
schneller ab, als der des CMF-Bauteils, wodurch die Schaltverluste wesentlich reduziert wer-
den konnen. Dies liegt mitunter an dem kleineren internen Gatewiderstand und der kleineren
Gateladung des C2M-MOSFETs, wodurch die Zeitkonstante des Gatekreises 7 um mehr als
die Halfte der Zeitkonstante des CMF-MOSFETs sinkt. Dies ist auch an den Kurvenverlau-
fen mit Entlastungskapazitdt zu sehen. Dieses schnelle Schaltverhalten dufiert sich jedoch
auch mit verstarkten Schwingungen, welche auf dem Verlauf der Drainspannung aufmodu-
liert sind. Dennoch sind die Schwingungen der Stromverldufe des C2M-MOSFETs starker
bedampft, wodurch geringere Verluste in den Zuleitungen entstehen.

Die Strom- und Spannungsverldufe der direkt angesteuerten selbstleitenden JFETs sind mit
denen der SiC-MOSFETs vergleichbar. Die Schaltgeschwindigkeit ist jedoch trotz wesentlich
kleinerer Chipflache beim UJN1208 VJFET langsamer als bei den SiC-MOSFETs. Eine deutli-
che Erhohung der Schaltgeschwindigkeit des VJFET lasst sich durch die Kaskodenschaltung
erreichen, wie man Abbildung 5.13 entnehmen kann. Die Schaltgeschwindigkeit ist hierbei
so hoch, dass parasitires Wiedereinschalten nicht vollstindig unterbunden werden kann.
Dies ist deutlich an den Kurvenverlaufen mit einer Entlastungskapazitit von Cey = 660 pF
zu erkennen. Durch den Ansteuer-MOSFET fillt der Drainstrom rapide ab, bis die negative
Schwellenspannung des VJFETs erreicht ist, sodass die Drainspannung der Kaskode anstei-
gen kann. Im Verlauf der Drainspannung ist deshalb ein leichter Knick erkennbar, welcher
bei der Avalanche-Durchbruchspannung des Ansteuer-MOSFETs liegt.
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Figure 5.11: Gemessene Ausschaltkurvenverlaufe der SiC MOSFETs mit zusatzlicher Entlastungskapazitét.
(a) CMF20120D, (b) C2M0080120D.
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Figure 5.12: Gemessene Ausschaltkurvenverldufe der direkt angesteuerten selbstleitenden SiC JFETs mit zu-
satzlicher Entlastungskapazitat. (a) JW120R070T1 LVJFET, (b) UJN1208K VJFET.
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Figure 5.13: Gemessene Ausschaltkurvenverldufe des selbstleitenden UJN1208K VJFET in Kaskodenschaltung

Bis zu diesem Knick werden die Ausgangskapazitdten des MOSFETs und JFETs gleichzeitig
aufgeladen und anschlieBend nur noch die des JFETs. Dieses Verhalten bleibt auch bei gro-
fer werdenden Entlastungskapazititen gleich, bei denen sich der Drainstrom zwischen der
Entlastungskapazitat der Freilaufdiode und dem Schalter aufteilt.

Aus allen Kurvenverlaufen der getesteten Transistoren kann man erkennen, wie lange die
Abschniirung des Kanals in etwa dauert. Wahrend dieser Zeit entstehen ohmsche Verluste.
Anschlieffend werden vom Laststrom ausschliefilich die Ausgangskapazititen des Transistors
und der Freilaufdiode umgeladen und reine reaktive Leistung wird umgesetzt. Tabelle 5.2 gibt
die gemessenen Werte fiir die Spannungsanstiegs- du/dt, Stromanderungsgeschwindigkeit
di/dt und Stromabfallzeit t;g,; an.

Tabelle 5.2: Vergleich der maximalen Spannungsanstiegsgeschwindigkeit du/dt¢ ohne Entlastungskapazitat
fir einen Drainstrom von In = 10 A. Die Werte fur die maximale Stroménderungsgeschwindig-
keit di/d¢ und Stromabfallzeit #,) sind aus den Messkurven abgeleitet.

UJN L
Parameter C2M IJW  UJN Kaskode Einheit
du/dt 52,21 24,52 26,44 63,85 V/ns
max. di/dt 1,9 1,1 1,39 2,56 A/ns
Lifall 16 31 28,5 11,5 ns

Die Stromabfallzeit ist vor allem fiir die Berechnung der Ausschaltverluste wichtig, wes-
halb die Werte aus den Messungen abgelesen werden.
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Die Werte weichen, bis auf die der Kaskodenschaltung, nur geringfiigig von den Datenblatt-
angaben der Transistoren ab. Die Kaskodenschaltung reduziert die Stromabfallzeit um das 2,5-
fache. Die Steilheit der Spannungsflanke, welche aus den Schaltversuchen abgeleitet werden
kann, ist in Abbildung 5.14 als Vergleich gezeigt. Daraus ist zu erkennen, dass bereits kleine
Werte der Entlastungskapazititen die Steilheit der Spannungsflanke deutlich reduzieren. Fast
unabhéngig von der initialen Schaltgeschwindigkeit, nahert sich die Schaltgeschwindigkeit
bei Kapazititen von nur 550 pF bei allen Transistoren an. Die Spannungsflankensteilheit muss
vor allem fiir eine sichere Ubertragung der Ansteuersignale begrenzt werden. Die meisten
Optokoppler sind fiir Spannungsflankensteilheiten bis zu 15 V/ns freigegeben, so dass in dem
Fall eines Transistorstromes von Ip = 10 A Entlastungskapazitaten zwischen 100 und 220 pF
eingesetzt werden miissen. Bei einem hoheren Drainstrom sind dementsprechend grofiere

Kapazitiaten notwendig.
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15 .
10 .

5
0 1 2 3 4 5 6
Cexi/ F x1071°

Abbildung 5.14: Reduzierung der Spannungsflankensteilheit wihrend des Ausschaltvorganges in Abhangig-
keit der externen Entlastungskapazitit bei einem Drainstrom von 10 A. —li— SJDP120R085

in Kaskodenschaltung, . C2M0080120D SiC-MOSFET, —@— IJW120R070T1 in Kaskoden-
schaltung, —A— [JW120R070T1 mit direkter Ansteuerung.

Neben der Schaltgeschwindigkeit ist fiir eine Wechselrichterauslegung die Kenntnis der
Schaltverlustenergien von groler Wichtigkeit. Diese konnen anhand der gemessenen Strom-
und Spannungskurvenverlaufe bestimmt werden. Dies ist am genauesten fiir den Fall még-
lich, wenn keine externe Entlastungskapazitit eingesetzt wird. Abbildung 5.15 zeigt die Aus-
schalt- und Abbildung 5.16 die Einschaltverlustenergien verschiedener getesteter SiC-Tran-
sistoren. Die Schaltverlustenergien werden fir die hart geschaltete Kommutierung auf eine
20 A SiC Diode bei einer Kithlkérpertemperatur von Tys = 80 °C gemessen.
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Abbildung 5.15: Ausschaltverluste der getesteten Bauteile bei einer Kithlkérpertemperatur von Tys = 80°C
und ohne externem Ausschaltgatevorwiderstand. —l— SJDP120R085 in Kaskodenschaltung,

- C2M0080120D, @ JW120R070T1 in Kaskodenschaltung, —#— IJW120R070T1 mit
direkter Ansteuerung, ~ ¥ C2M0040120D, —>¢— CMF20120D.

Die JFETs werden in einer Baliga-Kaskode ohne Zusatzbeschaltung vermessen. An den Schalt-
verlustenergien erkennt man den Einfluss der Chipgréfie und damit der Gateladungen, so-
wie der Chipkapazititen. So erreichen die SJDP120R085 Kaskode und der C2M0080120D SiC
MOSEFET die niedrigsten Ausschaltenergien. Ein Vergleich der Kaskodenschaltungen zeigt,
dass die Kaskode mit dem IJW120R070T1 LVJFET erheblich hohere Verluste erzeugt, als die
mit dem SJDP120R085 VJFET ausgeriistete, was hauptséchlich an der dreifachen Chipfliache
und Gateladung liegt. Der LVJFET wird zusétzlich direkt angesteuert vermessen, wodurch der
Unterschied zur Kaskodenansteuerung deutlich wird. Bei kleinen Strémen von Ip < 10 A ist
die Direktansteuerung besser, da das Gate schnell iber den Gatetreiber-IC entladen werden
kann. Der eingesetzte IXDN609 Gatetreiber-IC ist in der Lage einen maximalen Ausgangs-
strom von Igmax < +9 A zu liefern. Bei grofleren Laststromen ist die Kaskode im Vorteil, da
der Laststrom fiir die Ausraumung der Gateladung beitrigt und nur durch den Durchlasswi-
derstand des Ansteuer-MOSFETs begrenzt wird. Die Ausschaltverlustenergie der SiC MOS-
FETs liegt zwischen denen der JFETs. Besonders zu beachten ist, dass der 40 mQ SiC MOS-
FET bei Laststromen ab I > 12 A niedrigere Ausschaltverluste als der LVJFET trotz grof3erer
Chipflache erzeugt. Dies macht den Einfluss der Gate-Drain-Ladung Qgp auf das Schaltver-
halten deutlich, da die JFETs ein wesentlich ungiinstigeres Verhéltnis von Gate-Drain- zu
Gate-Source-Ladung Qgp/Qgs aufweisen. Dies wirkt sich noch stéarker auf das Einschaltver-
halten der Transistoren aus. Die Einschaltverlustenergien sind in Abbildung 5.16 dargestellt.
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Abbildung 5.16: Einschaltverluste der getesteten Bauteile bei einer Kiithlkérpertemperatur von Tys = 80°C
und einem gesamten Gatevorwiderstand von Rg = Rgint + Rgext = 15 Q. Der Schaltvorgang
wurde fiir eine hart geschaltete Kommutierung auf eine 20 A SiC-Schottkydiode gemessen.

—l— SJDP120R085 in Kaskodenschaltung, . C2M0080120D, —@— [JW120R070T1 in Kas-

kodenschaltung, —A IJW120R070T1 mit direkter Ansteuerung, V= C2M0040120D, —$—
CMF20120D.

Es ist ersichtlich, dass der SemiSouth VJFET signifikant hohere Verluste als alle anderen ge-
testeten Bauteile erzeugt. Dies liegt daran, dass die Gate-Drain-Ladung nicht schnell genug
vom Laststrom entladen werden kann. Dadurch verlangsamt sich der Einschaltvorgang und
der Abbau der Drain-Source-Spannung. Zur Verdeutlichung zeigt Abbildung 5.17 die Ein-
schaltkurvenverlaufe einer UIN1208K SiC VJFETs Kaskode.

Der Ansteuer-MOSFET wird hier mit einem Gatevorwiderstand von Rgext = 30 Q ange-
steuert und das JFET-Gate iiber einen zusétzlichen Gatevorwiderstand von Rgext-jrer = 15 Q
mit dem Source-Anschluss des Ansteuer-MOSFETs verbunden. Man erkennt an der Gate-
Source-Spannung des JFETs ugs et (), dass sie durch das Einschalten des Ansteuer-MOS-
FETs bereits zum Zeitpunkt ¢t = 0,69 s zu steigen beginnt, um anschliefend wieder bis zum
Zeitpunkt t = 0,71 s auf ugsjrer (t) = —20V abzufallen. Erst ab diesem Zeitpunkt beginnt
die Ausraumung der RLZ der Gate-Source-Diode des JFETs tiber den zusatzlichen Gatevorwi-
derstand Rgex-jreT = 15 Q. Der gesamte Vorgang wird dabei von den Anschlussinduktivititen
des TO-247-Gehauses verzogert. Der Drainstrom steigt trotz des grofien Gatevorwiderstands
sehr schnell an. Das anschlieBende Miller-Plateau ist jedoch stark ausgeprigt, da die Gate-

Drain-Kapazitit nur langsam tiber den Gatevorwiderstand entladen wird.
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Abbildung 5.17: Einschaltkurvenverldufe einer Kaskode mit einem VJFET. Zur Verlangsamung des Schalt-
vorganges und zur Verdeutlichung des Millerplateaus wird im Gatepfad des VJFETs ein ex-
terner Gatevorwiderstand von Rgexi-JreT = 15 Q eingefiigt. Griin: Gate-Source-Spannung
des JFETs ugsjreT (t), blau: Drain-Source-Spannung der Kaskode ups (), rot: Drainstrom
ip (¢).

129



5 Messergebnisse

Ahnlich verhilt sich die Kaskode im Ausschaltvorgang, welcher in Abbildung 5.18 dargestellt
ist. Das Miller-Plateau ist wieder deutlich an der Gate-Source-Spannung des JFETs zu er-
kennen. Vorangehende Untersuchungen [116] zeigen, dass mit Hilfe der ,capacitor-clamped®
Kaskode die Einschaltgeschwindigkeit erheblich erhéht und die Einschaltverlustenergien um
mehr als 50 % reduziert werden konnen. Abbildung 5.19 zeigt den Verlauf der Einschaltver-
lustenergie in Abhangigkeit von der Gro8e der eingesetzten Pufferkapazitéat der cc-Kaskode
(vgl. Abschnitt 3.4.1). Der Ansteuer-MOSFET wird in diesem Fall einmal moglichst schnell
mit einem Gatevorwiderstand von Rg = 3,3 Q und einmal méglichst langsam mit einem Ga-

tevorwiderstand von Rg = 100 Q angesteuert, um dessen Einfluss zu verdeutlichen.
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Abbildung 5.18: Ausschaltkurvenverldufe einer Kaskode mit einem VJFET. Zur Verlangsamung des Schalt-
vorganges und zur Verdeutlichung des Millerplateaus wird im Gatepfad des VJFETs ein ex-
terner Gatevorwiderstand von Rgjrer = 15 Q eingefiigt. Griin: Gate-Source-Spannung des
JEET ugs et (t), blau: Drain-Source-Spannung der Kaskode ups (¢), rot: Drainstrom ip (¢).

Im Falle eines schnell schaltenden Ansteuer-MOSFETs wird das Minimum der Schaltverlus-
te erreicht, wenn die Pufferkapazitit genau so grof3 ist, dass die gesamte Gate-Drain-Ladung
des JFETs (hier Qgp = 49nC) bei einer moglichst hohen Spannung auf der Pufferkapazitit
zwischengespeichert werden kann, so dass Ucpufer < Uz1 (vgl. Abbildung 3.10).

130



5.2 Dynamische Charakterisierung der Transistoren

600
S —e
500
// e —_—
/
400 A"
= /
~ 300
<3
200
100
0
0 25 50 75 100 125 150
Cpuffer / nF

Abbildung 5.19: Einschaltverluste der ,capacitor-clamped” Kaskode in Abhingigkeit der Gréfie des Puffer-
kondensators Cpyffer bei einem Drainstrom von Ip = 10 A und einer Kiihlkdrpertemperatur
von Tys = 80 °C. Schwarz: Rg-pmos = 100 Q, rot: Rg-mos = 3,3 Q.

Abbildung 5.20 zeigt die Kurvenverlaufe der ,capacitor-clamped® Kaskode wihrend des Ein-
und Ausschaltvorganges mit einer Pufferkapazitit von Cpyger = 2.2 nF und einem MOSFET-
Gatevorwiderstand von Rg.pmos = 100 €2 in einem Doppelpulsschaltversuch mit einer Cree
C2D20120D SiC Diode als Freilaufdiode. Die Schaltverzogerung des St MOSFETs ist durch den
Gatevorwiderstand sehr grof3, was sich jedoch auf die eigentliche Schaltgeschwindigkeit der
Kaskode nur gering auswirkt. Die den Kurvenverlaufen der Kondensatorspannung und JFET
Gatespannung uberlagerte Schwingung weist eine Periodendauer von 17 ns auf und resultiert
aus den Anschlussinduktivititen des TO-247 Gehéuses und der Eingangskapazitat des JFETs.
Diese Schwingung wird nur durch den Durchlasswiderstand des Niederspannungs-MOSFET
gedampft. Falls eine hohere Dampfung nétig wird, kann der Wert des Serienwiderstandes
R in dem Pfad des Pufferkondensators (vgl. Abbildung 3.10) erhéht werden. Die Untersu-
chungen des Authors [116] haben auch gezeigt, dass sich die Einschaltzeiten und -verluste
mafigeblich durch die Kaskodenbeschaltung beeinflussen lassen, jedoch nicht die des Aus-
schaltvorganges. Da fiir den schaltentlasteten Resonanzbetrieb des Vollbriickenwandlers vor
allem die Ausschaltverluste gering sein miissen, ist es ausreichend eine ,Baliga-Pair” Kaskode
einzusetzen und diese maximal schnell ausschalten zu lassen. Die Schaltverluste kénnen dann

durch Parallelschaltung von Entlastungskondensatoren weiter minimiert werden [130].
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Abbildung 5.20: Gemessene Kurvenverldufe der ,capacitor-clamped” Kaskode im Schaltversuch mit einer
Pufferkapazitat von Cpyfrer = 2.2 nF und einem MOSFET-Gatevorwiderstand von Rg-pmos =
100 €2 [116]. (a) Einschaltvorgang und (b) Ausschaltvorgang.
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Im Gegensatz zum VJFET verursacht der LVJFET in der Kaskode dhnlich niedrige Einschalt-
verlustenergien, wie die SiC MOSFETs. Wird der LVJFET direkt angesteuert, sind die Ver-
lustenergien jedoch etwas hoher, als bei der Kaskodenschaltung und bei den C2M SiC MOS-
FETs. Dies liegt wiederum an der Strombegrenzung des Gatetreiber-ICs und der gréfieren
Gate-Drain-Ladung als bei den MOSFETs. Der CMF-SiC MOSFET hingegen liegt auf einem
ahnlichen Niveau wie der LVJFET. Beide Bauteile weisen vergleichbare Gateladungen auf,
wodurch vergleichbare Schaltgeschwindigkeiten und damit Verluste auftreten. Bei hoheren
Stromen verursacht der CMF MOSFET jedoch leicht hohere Verluste, da die Gatestréme durch
den hohen internen Gatewiderstand von Rgint = 5 Q begrenzt werden. Vorteile erkennt man
daher bei den C2M MOSFETs, welche wesentlich geringere Einschaltverluste verursachen.
Der 80 mQ C2M MOSFET weist einen mit dem CMF MOSFET vergleichbaren internen Ga-
tewiderstand von Rgin = 4,6 Q auf, jedoch eine um 37,35 % kleinere Chipfliche. Der 40 mQ
C2M MOSFET hingegen weist einen internen Gatewiderstand von nur noch Rgint = 1,8 Q
und eine mit dem CMF MOSFET vergleichbare Gateladung von Qg = 115 nC auf.

Daher verursacht der 40 mQ C2M MOSFET trotz grofierer Chipfldche niedrigere Einschalt-
verluste als der CMF MOSFET.

5.3 Gegeniiberstellung der Bauteile

Anhand der Ergebnisse aus der statischen und dynamischen Charakterisierung kann an die-
ser Stelle eine kurze Gegeniiberstellung der vermessenen Bauteile durchgefiihrt werden. Hin-
sichtlich des praktischen Einsatzes der Bauteile in resonant getakteten MHz-Wechselrichtern,

sind vor allem die folgenden Punkte von Interesse:

« der spezifische Durchlasswiderstand der Bauteile bei einer Sperrschichttemperatur
von T; = 125°C

« die maximal abfiithrbare Verlustleistung bei dieser Sperrschichttemperatur
» die Normierung der Verlustleistung auf die Chipflache
« die Verlustleistung fiir die Wechselrichterauslegung aus Kapitel 3.5, Tabelle 3.11

Tabelle 5.3 listet fiir die SiC-Bauteile die absoluten und die spezifischen Durchlasswider-
stinde, die maximal abfithrbaren Verlustleistungen und die maximalen Drainstrome fiir eine
Sperrschichttemperatur von T; = 125°C auf. Fiir die Berechnung der maximal abfiihrbaren
Verlustleistungen wird ein thermischer Ubergangswiderstand zwischen Gehéuse und Kiihl-
korper von 0,3 K/W fiir eine Aluminiumoxid-Keramikscheibe mit Warmeleitpaste angenom-

men.

133



5 Messergebnisse

Tabelle 5.3: DurchlasswiderstandRps(on),125 «c der betrachteten Bauteile bei einer Sperrschichttemperatur von T; = 125°C, sowie ihr auf ihre Chipflache
normierter spezifischer Durchlasswiderstand Ron-spec und der berechnete maximal zuldssige Drainstrom bei einer Kiihlkérpertemperatur von
Tys = 80°C. Fiir den thermischen Ubergangswiderstand vom Gehéuse zum Kiihlkérper wird ein Wert von Ry,c.ps = 0,3 K/W zu dem Daten-
blattwert Rypjc addiert. Aus dem Maximalstrom kann ein flichenspezifischer Maximalstrom Ipmax-spec berechnet werden.

%Uw?:v;mwoo %o:.mwmobmm °C ﬁ<§mx NUBmemwoO NUme.m_umn Nu/\.mﬁnn
Bauteil / mQ / Q- mm? /W /A /A-mm™ | /W-mm™
SJE63 125 1,025 50 20 2,44 6,1
SJD85 150 0,6 32,1 14,6 3,65 8,03
UJNO5 90 0,85 47,4 22,9 2,43 5,03
UJNO08 150 0,75 32,1 14,6 2,93 6,45
W70 110 1,48 48,4 21,0 1,56 3,61
CMF20 88 1,46 55,6 25,1 1,51 3,35
C2M80 128 1,33 47,4 18,7 1,80 4,56
C2M40 76 1,39 66,2 29,5 1,61 3,62
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Aus den spezifischen Durchlasswiderstanden der Bauteile bei erhchter Temperatur erkennt
man, dass die selbstleitenden VJFETs die niedrigsten Werte erreichen, wohingegen die SiC-
MOSFETs und der selbstleitende LVJFET wesentlich hohere Werte oberhalb von Ron gpec >
1,33 Q- mm? aufweisen. Der selbstsperrende LVJFET liegt mit Ropn-spec = 1,025 Q- mm? dazwi-
schen. Die gleiche Reihenfolge gilt auch fiir die Verlustleistungsdichte Py, der Bauteile. Aus
den Werten ist erkennbar, dass die VJFETs unter den zuerst auf dem Markt verfiigbaren Bau-
teilen (SemiSouth, Cree, Infineon) die hochste Leistungsdichte bieten und immer noch héhere
Werte als neuere Bauteile von United SiC und Cree aufweisen. Unter den noch verfiigbaren
Bauteilen weisen die selbstleitenden UJN-VJFETs von United SiC und der C2M-MOSFET von
Cree die hochsten Leistungsdichten auf, wobei die VJFETs mit 0,75 bzw. 0,85 Q - mm? we-
sentlich niedrigere spezifische Durchlasswiderstande aufweisen. Da die herstellungsbezoge-
nen Bauteilkosten direkt mit der Chipflache skalieren, verursachen die VJFETs die geringsten
Materialkosten fiir die einzusetzenden Leistungshalbleiter.

Bezieht man die Simulationsergebnisse der Vollbriickenschaltung aus Kapitel 3.5 auf die Mes-
sergebnisse fiir die statischen und dynamischen Transistoreigenschaften ergeben sich die
Werte in Tabelle 5.4.

Tabelle 5.4: Erwartete Verlustleistungen der SiC-Transistoren fiir die Wechselrichterauslegung aus Kapitel
3.5 fiir eine Ausgangsleistung von Ppjasma = 1200 W bei einer Betriebsfrequenz von fi, = 2 MHz
mit einem Resonanzstrom von I;, = 5,6 A

P Vleit,125°C P Vschalt P Vgate P Vges HL
Bauteil /W /W /W /W /%
SJE63 0,98 15,18 1,09 17,24 | 94,57
SJD85 1,17 11,4 0,63 13,20 | 95,78
UJNO5 0,7 17,28 1,50 19,49 | 93,90
UJNO08 1,17 11,4 0,87 13,45 | 95,71
Kaskode 1,25 2,22 0,87 4,34 | 98,57
JgwW70 0,86 6,08 2,20 9,14 | 97,04
CMF20 0,69 24,36 3,58 28,63 | 91,29
C2M380 1,0 5,72 1,88 8,59 | 97,22
C2M40 0,59 19,96 3,58 24,13 | 92,56
DEA475 8,08 1,08 4,23 13,39 | 95,73

Die Ausschaltverlustleistung wird gemaf (2.25) anhand der in den Datenbléttern der Bau-
teile gegebenen Abfallzeiten tr berechnet. Die experimentellen Daten bestétigen die Daten-
blattwerte im Falle des nichtentlasteten Schaltvorganges, so dass diese Werte als Anndherung
ausreichen. Fir die Kaskodenschaltung muss die gemessene Stromabfallzeit herangezogen

werden.
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Fiir einen Resonanzstrom von I, = 5,6 A zeigt sich, dass kein Bauteil seine maximal abfithrba-
re Verlustleistung (siehe Tabelle 5.3) tibersteigt, weshalb die Kithlkérpertemperatur im Betrieb
unter 80 °C bleiben wird.

Abbildung 5.21 zeigt die Leit- und Schaltverlustleistungen fiir den gewahlten Arbeitspunkt
im Vergleich. Es ist deutlich zu erkennen, dass bei fast allen Bauteilen die Schaltverlustleis-
tung um ein Vielfaches grofier als die Durchlassverlustleistung ist. Dies ist damit zu erklaren,
dass die verwendeten Leistungstransistoren auf einen niedrigen Durchlasswiderstand hin op-
timiert sind. Einen optimalen Kompromiss stellt hier die Kaskodenschaltung aus UJN08 SiC
VJFET und 30 V-Ansteuer-MOSFET (BSC057N03MS_G, Infineon Technologies AG, Deutsch-

land) dar. Bei ihr sind Schalt- und Leitverluste dhnlich grof3.
@
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Abbildung 5.21: Gegeniiberstellung der berechneten Leit- (blau) und Schaltverlustleistungen (rot) der Tran-
sistoren fiir einen Resonanzstrom von I, = 5,6 A

Abbildung 5.22 zeigt einen graphischen Vergleich der erreichbaren Halbleiterwirkungsgra-
de fur einen Vollbriickenwechselrichter bei einer Ausgangsleistung von Pplasma = 1200 W.

Der Halbleiterwirkungsgrad betrigt bis zu ny, = 98,57 %, wenn eine Kaskodenschaltung
eingesetzt wird. Ein vergleichbarer Wirkungsgrad lasst sich nur mit dem C2M80 SiC-MOSFET
und dem LVJFET erreichen, da bei diesen Bauteilen die Stromabfallzeiten dhnlich kurz sind.

Alternativ zu den SiC-Bauteilen konnte ein hochfrequenzoptimiertes Si-Bauteil wie der
DE475 MOSFET (IXYS RF, USA) eingesetzt werden, welcher einen Durchlasswiderstand von
ca. Rpgion) = 1€ bei erhohter Sperrschichttemperatur aufweist. Die Abfallzeit des Si-HF-
MOSFETs betragt ty = 8 ns und die Ausgangskapazitit Coss = 190 pF, weshalb dieser auflerst
schnell schalten kann. Daran wird deutlich, dass mit konventionellen Si-HF-MOSFET bei die-
sen hohen Schaltfrequenzen ein vergleichbarer Wirkungsgrad erzielt werden kann, wie mit

neuen SiC-Bauteilen.
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Abbildung 5.22: Gegeniiberstellung der Halbleiterwirkungsgrade der SiC- und Si-Transistoren fiir den ge-
wihlten Arbeitspunkt mit einer Ausgangsleistung des Vollbrickenwechselrichters von
Pplasma = 1200 W

Die Si-HF-MOSFETs stellen jedoch besondere Anforderungen an den Leiterplattenentwurf
und die Gateansteuerung, welche mit entsprechenden Gatetreiberbausteinen realisiert wer-
den muss. Damit steigen die Kosten fiir die Halbleiter weit iber das Niveau der SiC-Transistoren
an. Aus den Ergebnissen dieser Gegeniiberstellung lasst sich schlussfolgern, dass die un-
tersuchten SiC-Leistungstransistoren insgesamt grundsitzlich gut fiir den Betrieb in einem
MHz-Wechselrichter relativ hoher Ausgangsleistung im kW-Bereich geeignet sind und ihre

Realisierung erst erméglichen.

137



5 Messergebnisse

5.4 Charakterisierung der
ZV/S-Vollbruckenwechselrichter

Die Verlustleistung der Wechselrichter wird gemaf3 den Beschreibungen in den Abschnit-
ten 4.3.2 und 4.4.3 gemessen. Zu diesem Zweck wird je ein Vollbriickenwechselrichter mit
selbstleitenden UJN1208K SiC VJFETs in einer Kaskodenschaltung und mit C2M0080120D
SiC MOSFETs bestiickt und aufgebaut. Die beiden Vollbriickenwechselrichter werden mit
dem gleichen Messaufbau (siehe Abbildung 4.20) an einem koaxialen 50 Q-Lastwiderstand
(BN 537761, SPINNER GmbH, Deutschland) in Betrieb genommen, um die Unterschiede zwi-
schen den SiC MOSFETs und den selbstleitenden SiC VJFETs aufzuzeigen. Hierfiir werden
beide Wechselrichter mit demselben Schwingkreis (Ls = 9 uH, C, = 1120 pF) bei 2 MHz und
einer Zwischenkreisspannung von Upc = 800 V betrieben. Abbildung 5.23 zeigt die Kurven-
verlaufe des Vollbriickenwechselrichters mit C2M0080120D SiC MOSFETs mit Entlastungs-
kapazititen von Ceyy = 300 pF und Abbildung 5.24 die des Wechselrichters mit UJN1208K
SiC VJFETs mit Entlastungskapazitaten von Cext = 347 pF. In diesem Beispiel sorgen die Ent-
lastungskapazitdten bei den Wechselrichtern fiir identische Anstiegsgeschwindigkeiten der
Drain-Source-Spannung von du/dt = 8 V/ns. Im direkten Vergleich erreichte der Wechsel-
richter mit SiC MOSFETs einen Wirkungsgrad von 1 = 83,48 % und der mit SiC VJFETs einen
Wirkungsgrad von 1 = 88,83 %.

Ein Grund fiir die héheren Verluste im MOSFET-Wechselrichter sind die stirker ausge-
pragten Schwingungen, welche in Abbildung 5.24 bei der Drain-Source- und Gate-Source-
Spannung wihrend der Einschaltdauer erkennbar sind. Diese zeigen, dass die Kommutie-
rungsinduktivitidten der Halbbriicke und die Anschlussinduktivitaten des TO-247 Gehauses
einen Schwingkreis mit den Entlastungskapazititen bilden. Dadurch sind dem Drainstrom
Schwingungen tiberlagert, welche hohere Durchlassverluste erzeugen. Die Auswirkungen
der Schwingungen sind bei kleineren Entlastungskapazitaten bzw. héheren Resonanzstro-
men noch starker ausgebildet. An den Kurvenverlaufen des VIFET-Wechselrichters sind diese
Schwingungen in geringerem Ausmaf erkennbar. Die Ursache fiir dieses Verhalten ist die we-
sentlich schnellere Stromabfallgeschwindigkeit der SiC-MOSFETs gegeniiber der des SiC V]J-
FETs. Die Datenblatter und die dynamische Charakterisierung der Bauteile zeigen Abschalt-
zeiten von nur 18,4 ns fiir den C2M0080120D MOSFET und 30 ns fiir den UJN1208K VJFET.
Damit entsteht an den Anschlussinduktivititen eine fast doppelt so hoher Spannungssprung,
welcher den parasitaren Schwingkreis mit den Entlastungskapazititen anregen kann. Um
diese Verluste zu reduzieren, miisste der SiC-MOSFET mit einem grofieren externen Gate-
vorwiderstand ausgeschaltet, um die Stromabfallgeschwindigkeit weiter zu reduzieren, oder

in einem Gehduse mit geringerem Induktivititsbelag eingebaut werden.
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Abbildung 5.23: Kurvenverldufe des Vollbriickenwechselrichters mit C2M0080120D SiC MOSFETs bei Upc =
800V mit Ceyt = 300 pF. Die Ausgangsleistung betragt Pp st = 1314,7 W und der Resonanz-
strom I, = 6,14 A. Griin: ugs (t), blau: ups (), rot: i, (¢).

Zwei Hersteller haben diesem Umstand fiir aktuelle Bauteilgenerationen mit den oberflachen-
montierbaren Gehdusen 7L-D2Pak und D3Pak Rechnung getragen [131, 132].

Ein anderer Grund sind die Durchlassverluste der intrinsischen Freilaufdiode des SiC MOS-
FETs mit einer Vorwértsspannung von Usp = 3,3 V [105]. Dadurch entstehen vielfach hohere
Durchlassverluste, als bei der VJFET-Kaskode, welche riickwirts eingeschaltet wird und bei
der Verlustleistung nur durch den Kanalwiderstand des VJFETs verursacht wird.

Um den Einfluss der Spannungsanstiegszeiten auf den Wirkungsgrad des Wechselrichters
zu untersuchen, wird mit dem JFET-Wechselrichter eine Messreihe mit unterschiedlichen
Entlastungskapazitaten von 200 pF < Cey < 400 pF durchgefiihrt. Abbildung 5.25 zeigt die
gemessenen Wirkungsgradverlaufe fiir den JFET-Vollbriickenwechselrichter. Die Ausgangs-
leistung wird tiber die Zwischenkreisspannung eingestellt und mit einem Richtkoppler ge-
messen. Anhand der roten Kurve erkennt man, dass der Wirkungsgradverlauf bei einer Ent-
lastungskapazitit von Cey = 347 pF ab einer Ausgangsleistung von Pr,g > 600 W oberhalb
aller anderen Wirkungsgradverlaufe liegt. Die Entlastungskapazitat hat damit einen grofien

Einfluss auf die entstehenden Verluste im Wechselrichter.
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Abbildung 5.24: Kurvenverlaufe des Vollbriickenwechselrichters mit UIN1208 SiC VJFET in der Kaskoden-
schaltung bei Upc = 800V mit Cexy = 347 pF. Die Ausgangsleistung betrigt Ppas =
1379,4W und der Resonanzstrom I, = 6,16 A. Griin: ups-mos (f) =—ugs-JreT (¢), blau:
ups (), rot: ir, ().
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Abbildung 5.25: Gemessene Wirkungsgradverlaufe des JFET-Vollbriickenwechselrichters mit verschiedenen
Entlastungskapazititen bei einer Betriebsfrequenz von fs, = 2MHz und einer Zwischen-

kreisspannung bis zu Upc = 800V. Schwarz: Cext = 200 pF, griin: Cext = 250 pF, violett:
Cext = 300 pF, rot: Cext = 347 pF, blau: Cey; = 400 pF.
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Zur Verdeutlichung zeigen Abbildung 5.26 (a) den Verlauf der Ausgangsleistung des Wech-
selrichters und (b) den gemessenen Wirkungsgrad in Abhéngigkeit von der Entlastungskapa-
zitat fir eine Zwischenkreisspannung von Upc = 800 V. Es ist erkennbar, dass eine optimale

Entlastungskapazitit den Wirkungsgrad unter Volllast um tiber 2 % steigern kann.
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Abbildung 5.26: (a) Verlauf der maximalen Ausgangsleistung Py, in Abhangigkeit von der Grofle der ein-
gesetzten Entlastungskapazitit Cey; bei einer Betriebsfrequenz von f = 2 MHz und einer
Zwischenkreisspannung von Upc = 800 V. (b) Verlauf des gemessenen Wirkungsgrades
in Abhéngigkeit von der Entlastungskapazitat Cext.

Abbildung 5.27 (a - c) zeigt zur Erlduterung der Zusammenhénge die prozentuale Redu-
zierung der Transistorverluste, des Resonanzstromes und der Ausgangsleistung bei Variation
der Entlastungskapazitat. Die Verdnderung der Transistorverluste wurde iiber die stationire
Kithlkorpertemperatur des Wechselrichters gemessen, weshalb hier keine absoluten Zahlen
angegeben sind. Aus Abbildung 5.27 (a) ist ersichtlich, dass sich die Transistorverluste bis
zu einer Entlastungskapazitit von Cexy < 347 pF sehr stark um bis zu APypmos = —41,83 %

reduzieren.
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Abbildung 5.27 (b) zeigt, dass der Resonanzstrom weiter sinkt, wodurch auch die Schwing-
kreisverluste sinken. Zusammen verdeutlicht dies, warum der Wirkungsgrad des Wechsel-
richters bis zu einer Entlastungskapazitit von Ceyy < 347 pF trotz sinkender Ausgangsleistung
weiter steigt und sein Maximum bei Cey; = 347 pF aufweist. Der Wirkungsgrad fillt anschlie-
Bend wieder ab, weil eine weitere Vergrofierung der Entlastungskapazitit auf Ceyr = 400 pF
die Transistorverluste nur noch um weitere 2,4 % reduziert und damit den Abfall der Aus-
gangsleistung um AP, = —5,9 % nicht mehr kompensieren kann.

Eine optimal gewéhlte Kapazitit vereint daher mehrere Vorteile. Folgende Aussagen be-
schreiben die Zusammenhinge der Verlustmechanismen mit der gewiahlten Entlastungska-

pazitat:

1. Ist die Kapazitat zu klein gewahlt, ist der Spannungsanstieg wihrend des Abschaltzeit-
intervalls sehr steil und die Ausschaltverluste der Transistoren wachsen mit sinkender

Kapazitat.

2. Der steile Spannungsanstieg erzeugt eine Ausgangsspannung mit einem hohen Ober-
schwingungsgehalt. Dieser Oberschwingungsgehalt wird im Schwingkreis, insbeson-

dere in der Resonanzdrossel, gefiltert und in Warme umgewandelt.

3. Ist die Kapazitat zu grofl gewéihlt, kann die ZVS-Bedingung nicht mehr eingehalten
werden und die Transistoren schalten nicht mehr ohne Spannung ein. Dadurch hebt
sich die Reduzierung der Ausschaltverluste gegen die Einschaltverluste auf und der
Wirkungsgrad sinkt wieder. Weiterhin erzeugen die harten Einschaltvorgéinge Verzer-
rungen der Ausgangsspannung, welche wieder als Oberschwingungsgehalt im Reso-

nanzkreis in Warme umgewandelt werden.
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Abbildung 5.27: Prozentuale Reduzierung (a) der Transistorverluste APyy0s, (b) des Resonanzstromes Alyes
und (c) der Ausgangsleistung APy, als Funktion der Entlastungskapazitit Ceyt des SiC
VJFET-Vollbriickenwechselrichters bei einer Zwischenkreisspannung von Upc = 800V und
einer Schaltfrequenz von fg, = 2 MHz.
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5.5 Lampencharakterisierung

Die selbst gefertigten Induktionslampen werden an dem JFET-Vollbriickenwechselrichter in
Betrieb genommen. Abbildung 5.28 zeigt die Versuchslampe Nr. 3 mit einem Puffergasdruck

von pa; = 0,3 mbar im Betrieb bei einer Lampenleistung von Prampe = 1,1 kW.

Abbildung 5.28: Fotografie der Versuchslampe Nr. 3 mit einem Puffergasdruck von pa, = 0,3 mbar bei einer
Lampenleistung von Prampe = 1,1kW, betrieben am JFET-Vollbriickenwechselrichter

5.5.1 Strahlstarkeverteilung

Die Abbildung 5.29 zeigt die gemessene Strahlstirkeverteilungskurve der hier getesteten In-
duktionslampen, welche mit einer UV-erweiterten Photodiode und einem optischen Band-
passfilter um die Wellenldnge von A = 254 nm (67-808, Halbwertsbreite 10 nm, Edmund Op-
tics Ltd., Grofibritannien) aufgenommen wird. Fiir die Berechnung der Strahlungsleistung
wird eine um die Lampe rotationssymmetrische Strahlungsverteilung angenommen. Mit die-
ser Strahlstirkeverteilungskurve kann der Korrekturfaktor fiir den 4z-Vollraumstrahler zu
krag = 0,7085 berechnet werden. Anhand dieses Korrekturfaktors kann der gesamte UV-
Strahlungsfluss der Lampe berechnet werden. Hierfiir wird das Spektrum orthogonal zur
Symmetrieachse der Lampe, also in einem Abstrahlwinkel von 0°, gemessen. AnschlieBend
wird die spektrale Bestrahlungsstérke integriert und mit 47r?kpaq multipliziert, wobei r der
Abstand zwischen Lampe und Messkopf (siehe Abbildung 4.32) ist.
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Abbildung 5.29: Gemessene Strahlstiarkeverteilungskurve mit normierter Skala

5.5.2 Hg-Fiillung

Abbildung 5.30 zeigt das gemessene Spektrum der Lampe bei einer eingekoppelten Lampen-
leistung von Prampe = 278,42W. Das Spektrum weist die charakteristische Quecksilberli-
nie bei A = 254nm auf, welche wesentlich stirker als alle anderen Linien ausgeprigt ist
und typisch fiir eine Quecksilberniederdruckentladung ist. Die UV-Effizienz betragt in die-
sem Arbeitspunkt nyy = 21,13 %. Erhoht man die Lampenleistung weiter, verandert sich das
Spektrum der Lampe. Abbildung 5.31 zeigt hingegen das Spektrum fiir eine Lampenleistung
von Ppampe = 1118,11 W. Die Hg-Emissionslinie bei 254 nm wird bei der Lampenleistung von
Prampe = 1118,11W so stark absorbiert, dass ihre Bestrahlungsstirke nur noch den 0,36-
fachen Wert aufweist, wie bei einer Lampenleistung von Ppampe = 278,42 W. Vergleicht man
nun die Plasmaeffizienzen der beiden Lampenarbeitspunkte, fillt diese von nuy = 21,13 % bei
PrLampe = 278,42W auf nur noch nuy = 3,82 % bei Prampe = 1118,11 W ab. Damit betrigt die
UV-Strahlungsleistung mit Pyy = 42,66 W sogar weniger als die Pyy = 58,83 W bei einem
Drittel der Lampenleistung. Dies héngt mit einem zu hohen Hg-Partialdampfdruck zusam-
men, welcher durch eine CS-Temperatur iiber der idealen Temperatur von Tcsep ~ 40 °C fiir

Hg verursacht wird und verstarkte Selbstabsorption zur Folge hat.
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Abbildung 5.30: Gemessene spektrale Bestrahlungsstarke E der Versuchslampe Nr. 2 mit einer 3,9 mg Hg-
Fiillung und einer Lampenleistung von PLampe = 278,42 W. Die gesamte UV-Strahlungsleis-
tung fiir den Wellenlédngenbereich 200nm < A < 380 nm betréagt hier Pyy = 58,83 W und
damit die Lampeneflizienz nyy = 21,13 %.

Losungen fiir dieses Problem sind die Verwendung eines Amalgams, um den Hg-Partial-
dampfdruck iiber einen weiten Temperaturbereich optimal einzustellen und die CS-Tempe-
rierung mit Hilfe eines Appendix oder der gepulste Betrieb der Lampe mit hohen Pulsleistun-
gen aber relativ niedriger mittlerer Leistung, die die mittlere Temperatur der Lampe reduziert.
Die gleiche Lampe wird daher mit einer Pulsbreitenmodulation betrieben, mit der die mittlere
Lampenleistung reduziert wird. Die Pulsspitzenleistung bleibt mit Ppys = 1118,11 W jedoch
sehr hoch. Abbildung 5.32 zeigt beispielhaft die Kurvenverlaufe des Wechselrichtersystems
fuir diese Betriebsart bei einer Pulspaketdauer von tpys = 30 ys.

Abbildung 5.33 zeigt das zeitlich gemittelt gemessene Spektrum der gepulst betriebenen
Lampe bei einer Pulsdauer von tpy; = 100 us und einer Pulswiederholfrequenz von fpwm =
5kHz, also einem Aussteuergrad von 50 %. Die mittlere Lampenleistung betragt damit Pampe =
559,1 W. Aufgrund des integrierenden Messverfahrens liefert dieses Spektrum keine Aussage,
um die zeitabhéngige Lampeneflizienz zu bestimmen. Um die tatsachliche UV-Pulsleistung zu
bestimmen, muss diese mittels UV-erweitertem Si-Avalanche-Photodetektor mit einem Oszil-
loskop erfasst werden. Dennoch ist klar ersichtlich, dass die sichtbaren Emissionslinien von
Hg im Vergleich zur 254 nm-Resonanzlinie weniger intensiv sind wie bei einem kontinuier-

lichen Lampenbetrieb.
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Abbildung 5.31: Gemessene spektrale Bestrahlungsstirke E der Versuchslampe Nr. 2 mit einer 3,9 mg Hg-
Fiillung und einer Lampenleistung von Prampe = 1118,11 W. Die gesamte UV-Strahlungs-
leistung fiir den Wellenlangenbereich 200nm < A < 380 nm betrdgt hier Pyy = 42,66 W

und damit die Lampeneffizienz nyy = 3,82 %.

Abbildung 5.32: Gemessene Kurvenverlaufe des JFET-Wechselrichtersystems im Pulspaketbetrieb bei einer

Zwischenkreisspannung von Upc

800 V. Die Pulspaketdauer betragt tpys = 30 us, die

Pulswiederholfrequenz fpwyv = 5kHz und die mittlere Lampenleistung Prampe = 168 W.
Rot: ups-mz () (200V / div), blau: i, (#) (5A / div), griin: ugy (¢) parallel zum Lampenaus-
gang (400 V / div), gelb: —ugsre (¢) (20V / div). (a) zeigt die Pulspakete (50 ps / div) und

(b) die Kurvenverlaufe wahrend eines Pulspaketes (500 ns / div).
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Abbildung 5.33: Zeitlich gemittelt gemessenes Spektrum der Versuchslampe Nr. 2 mit einer 3,9 mg Hg-
Fiillung und einer mittleren Lampenleistung von Prampe = 559,1W. Die Pulsleistung der
Lampe betragt PLampe = 1118,11 W. Die gesamte gemittelte UV-Strahlungsleistung fiir den
Wellenlangenbereich 200nm < A < 380 nm betragt hier Pyy = 60,63 W und damit die
Lampeneffizienz nuyy = 10,84 %.

Zur Klarung dieses Sachverhaltes wird die Versuchslampe Nr. 2 mit Pulsdauern von tpys =
100, 40, 30 und 20 ps betrieben, um die Lampentemperatur schrittweise zu reduzieren. Abbil-
dung 5.34 und 5.35 zeigen die zeitlichen Verlaufe der umgerechneten UV-Strahlungsleistung
und des Lampenstromes in der Reihenfolge abnehmender Pulsdauer. Der Si-Avalanche-Pho-
todetektor weist eine Zeitverzégerung von tgelay = 2 s zwischen Lampenstrom und Anstieg
der UV-Strahlungsleistung auf.

Es ist deutlich erkennbar, dass, wie in Abbildung 5.34 (a) gezeigt, bei einer Pulsdauer von
tpuls = 100 ps die maximale Strahlungsleistung der Lampe auf bis zu f’254 nm ~ 95 W ansteigt
und wahrend des Pulses auf Pysqpm =~ 50 W abfillt. Durch eine Reduzierung der Pulsdau-
er auf fpys = 40 ps erreicht die UV-Strahlungsleistung ihr Maximum bei Prssnm ~ 108 W
(vgl. Abbildung 5.34 (b)), um anschlieflend wieder auf f’254nm ~ 70 W abzufallen. Eine wei-
tere Verkiirzung der Pulsdauer hat keinen weiteren positiven Effekt mehr auf die maximale
UV-Strahlungsleistung. Bei einer Pulsdauer von tpys = 20 us ist die mittlere Lampenleistung
nicht mehr ausreichend, um die CS-Temperatur des Lampenkérpers auf optimale Werte zu
bringen, wodurch das Maximum der UV-Strahlungsleistung nur noch einem Maximalwert
von f’254 am ~ 45 W erreicht. Dennoch muss man an dieser Stelle erwahnen, dass die Effizi-
enz der Generierung der 254 nm-Emissionslinie wihrend des Pulses einen Wert von bis zu
N2sanm = 11,82 % erreicht. Dies ist eine Steigerung um den Faktor 3 gegentiber dem kontinu-

ierlichen Betrieb.
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Abbildung 5.34: Zeitliche Verlaufe des Lampenstromes und der UV-Strahlungsleistung bei Pulsbetrieb der
Versuchslampe Nr. 2 wihrend der Pulspakete fiir (a) tpy)s = 100 ps und (b) tpyjs = 40 ps
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Abbildung 5.35: Zeitliche Verlaufe des Lampenstromes und der UV-Strahlungsleistung bei Pulsbetrieb der
Versuchslampe Nr. 2 wihrend der Pulspakete fiir (a) tpyjs = 30 s und (b) tpyjs = 20 ps
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Weiterhin ist bei allen Pulsen zu erkennen, dass das Ausgangssignal des UV-Detektors nach
Erreichen seines Maximums wieder abfallt.

Im kontinuierlichen Betrieb bei hoher Lampenleistung sinkt die Bestrahlungsstiarke der
254 nm-Emissionslinie und die der 436 nm-Emissionslinie steigt, was durch verstirkte Reab-
sorption der Resonanzlinie hervorgerufen wird. Daher kénnte man vermuten, dass im Puls-
betrieb wihrend des Abfalls der 254 nm-Strahlungsleistung ein gleichzeitiger Anstieg der
436 nm-Linie stattfindet. Daher wurde das dynamische Verhalten der Emissionslinie bei
436 nm fiir die gleichen Pulsdauern aufgenommen. Abbildung 5.36 zeigt die Verlaufe der Pho-
todetektor-Ausgangsspannungen beider Emissionslinien fiir die Pulszeiten (a) tpys = 40 us
und (b) tpys = 100 ps fiir die gleiche Pulspaketleistung von Ppys = 1118,11 W, wie sie in Ab-
bildung 5.34 und 5.35 appliziert wird. Man kann sehr deutlich erkennen, dass die Ausgangssi-
gnale fiir beide Emissionslinien einen zeitlich identischen Verlauf aufweisen. Man kann daher
ausschlieBen, dass die Reduzierung der 254 nm-Bestrahlungsstérke allein durch Reabsorption
hervorgerufen wird, sondern die Aufheizung des Puffergases wohl eine Ursache ist.

Das Verhaltnis der Strahlungsleistungen der beiden Emissionslinien ist in Abbildung 5.37
dargestellt. Man kann deutlich erkennen, dass das Verhiltnis der beiden Strahlungsleistungen
ab einem Pulsaussteuergrad von d = 15 % wieder abnimmt. Dies lasst auf einen Anstieg der
CS-Temperatur und der Elektronendichte schlieflen.

Wie zuvor bereits erwéhnt, erreicht die UV-Effizienz der Versuchslampe Nr. 2 bei klei-
ner Lampenleistung nuy = 21,13 %, obwohl konventionelle Hg-Niederdrucklampen Effizi-
enzen bis zu 40 % aufweisen [133]. Wie im Pulsbetrieb gezeigt, liegt die Ursache hierfiir im
Puffergasdruck von pa, = 1,2mbar, welcher aufgrund der hohen Elektronendichte zu ei-
ner ausgepragten Aufheizung des Puffergases und damit bereits bei kleiner Lampenleistung
zu einer Uiberhéhten CS-Temperatur fihrt. Dadurch steigt der Hg-Partialdampfdruck an, was
wiederum fiir eine verstarkte Reabsorption der 254 nm-Emissionslinie und die verstarkte An-
regung der 436 nm-Emissionslinie sorgt. Aus diesem Grund, wird die Versuchslampe Nr. 3
(dp = 110 mm) zunéchst mit einem Puffergasdruck von pa, = 0,6 mbar gefillt. Zusétzlich
wird die Lampe iiber einen Bereich der CS-Temperatur von 40°C < Tcs < 65°C bei ei-
ner Lampenleistung von Prampe = 445 W vermessen. Bei dieser Lampenleistung fiillt die
Entladung das Lampenvolumen vollstindig aus und stellt damit die untere Leistungsgren-
ze dar, bei der eine CS-Temperierung funktioniert. Abbildung 5.38 zeigt das Spektrum der
Lampe bei einer CS-Temperatur von Tcs = 50°C. Es ist ein Linienspektrum zu sehen, bei
dem die 254 nm-Emissionslinie relativ die hochste Bestrahlungsstarke aufweist. Die Bestrah-
lungsstirken der Emissionlinien bei 436 nm und 254 nm betragen Byssnm = 0,124 W/m? bzw.
Bosanm = 2,34 W/m?.
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Abbildung 5.36: Zeitliche Verldufe der Ausgangsspannung des Avalanche-Photodetektors fiir die Emissi-
onslinien bei 254 nm und 436 nm wihrend der Pulspakete fur (a) #pys = 40 gs und (b)
tpyls = 100 us
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Abbildung 5.37: Verhaltnis der gemessenen Bestrahlungsstirken der Emissionslinien bei 254 nm und 436 nm
im Pulsbetrieb der Versuchslampe Nr. 2 bei einer Pulsleistung von Ppys = 1118,11W.
Mit steigender mittlerer Leistung verschiebt sich das Verhaltnis zum Nachteil der 254 nm-
Emissionslinie.
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Abbildung 5.38: Gemessene spektrale Bestrahlungsstarke E der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar bei
einer Lampenleistung von Prampe = 446,67 W und einer eingestellten CS-Temperatur von
Tcs = 50°C. Die 254 nm-Strahlungsleistung betragt hier Pysynm = 97,28 W und damit die
Lampeneffizienz 254 nm = 21,78 %.
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Zum Vergleich betragen die Bestrahlungsstirken im Spektrum der Versuchslampe Nr. 2 (sie-
he Abbildung 5.30) Byssnm = 0,11 W/m? bzw. Byssnm = 1,41 W/m?, bei einer Lampenleis-
tung von Prampe = 278,42 W. Das bedeutet eine Steigerung der 254 nm-Strahlungsleistung
der Versuchslampe Nr. 3 um das 1,66-fache, wohingegen die Lampenleistung nur um das
1,60-fache hoher ist. Daher erreicht die Versuchslampe Nr. 3 mit §254nm = 21,78 % eine um
AN2sanm = +3,74 % signifikant hohere 254 nm-Strahlungsausbeute, als die Versuchslampe Nr.
2 mit Ny54nm = 18,04 %. Abbildung 5.39 zeigt den Verlauf des Lampenwirkungsgrades der
254 nm-Strahlung der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar als Funktion der am Appendix

eingestellten CS-Temperatur.
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Abbildung 5.39: Gemessene Effizienz der 254 nm-Strahlungsleistung der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, =
0,6 mbar als Funktion der am Appendix eingestellten CS-Temperatur bei einer Lampen-
leistung von Ppampe = 445 W

Daraus kann man erkennen, dass die hochste 254 nm-Strahlungsausbeute bei der Versuchs-
lampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar erst bei einer CS-Temperatur von Tcs = 50 °C erreicht wird.
Abbildung 5.40 zeigt das Verhéltnis der Bestrahlungsstarken der 254 nm- und 436 nm-Emis-
sionslinien. Daraus kann man indirekt erkennen, ab welcher CS-Temperatur aufgrund der
héheren Hg-Teilchendichte, eine verstérkte Selbstabsorption der 254 nm-Resonanzlinie bzw.
Anregung der 436 nm-Emissionslinie beginnt. Dass die hochste UV-Effizienz bei einer ge-
messenen CS-Temperatur von Tcs = 50 °C erreicht wird, lasst sich zunéchst nur durch die
Entstehung eines weiteren lokalen CS an dem groflen Lampenkérper erklaren. Um dieses
Problem auszuschlieffen, wird die Lampe auch mit hoherer Lampenleistung betrieben. Da-
her zeigt Abbildung 5.41 (a) die gemessene Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie
Py54nm der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar fiir unterschiedliche Lampenleistungen
445W < Prampe < 750 W und (b) die dazugehorige Effizienz bei einer CS-Temperatur von
Tcs = 40°C.
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Abbildung 5.40: Verhaltnis der gemessenen Bestrahlungsstiarken der 254 nm- und 436 nm-Emissionslinie bei
unterschiedlichen CS-Temperaturen und einer Lampenleistung von Prampe = 445W der
Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar

Es ist deutlich erkennbar, dass die Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie mit der Lam-
penleistung zunichst steigt. Ab einer Lampenleistung von Prampe = 610 W sinkt die 254 nm-
Strahlungsleistung und nimmt die Ausbeute der 254 nm-Strahlung der Lampe jedoch stark ab.
So kann mit einer Steigerung der Lampenleistung von Prampe = 445 W auf Prampe = 610 W,
was APrampe = +37,08 % entspricht, eine Erhéhung der Strahlungsleistung um APs4nm =
27 W, was 33,12 % entspricht, erzielt werden. Betrachtet man das Verhiltnis der Bestrahlungs-
starken der 254 nm- und 436 nm-Emissionslinien zueinander, wie in Abbildung 5.42 darge-
stellt, erkennt man, dass die 254 nm-Emissionslinie bei der hochsten Lampenleistung wieder
relativ stiarker erscheint, als die 436 nm-Emissionslinie, obwohl die eingekoppelte elektrische
Lampenleistung grofier und die 254 nm-Strahlungsleistung tatsichlich kleiner sind (siehe Ab-
bildung 5.41 (a)). Dies lasst darauf schlieflen, dass die elektrische Leistung verstirkt in die
Aufheizung des Puffergases investiert wird.

Um diesen Effekt weiter zu untersuchen, wird die Lampe mit unterschiedlichen CS-Tem-
peraturen bei Lampenleistungen bis zu P ampe = 1000 W betrieben. In Abbildung 5.43 (a)-
(c) sind daher die Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie Pzs4nm, der Wirkungsgrad
N254nm und das Verhiltnis der beiden Bestrahlungsstirken der Emissionslinien bei 254 nm
und 436 nm E354nm/Es36nm als Funktion der CS-Temperatur Tcs fiir verschiedene Lampen-

leistungen dargestellt.
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Abbildung 5.41: (a) Gemessene Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie Pas4nm und (b) die Ausbeute
7254nm dieser Strahlung als Funktion der Lampenleistung PLampe der Versuchslampe Nr. 3
mit pa, = 0,6 mbar fiir eine CS-Temperatur von Tcs = 40°C
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Die Ergebnisse zeigen, dass die Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie und ihre Effi-
zienz mit steigender Lampenleistung abnehmen. Anhand der Verhéltnisbildung der Bestrah-
lungsstérke der beiden Emissionslinien bei 254 nm und 436 nm in Abbildung 5.43 (c) erkennt
man, dass eine iiber Prampe = 610 W hinaus steigende Lampenleistung nicht zu einer ver-
starkten Anregung der 436 nm-Emissionslinie fithrt, sondern nur die Erhohung des Hg-Par-
tialdampfdruckes. Stattdessen bleibt das Verhéltnis der beiden Bestrahlungsstirken bei glei-
cher CS-Temperatur fiir steigende Lampenleistungen annéhernd auf gleichem Niveau wie bei
einer kleinen Lampenleistung von nur Prampe = 445 W. Es ist daher davon auszugehen, dass
durch zusitzlich eingekoppelte elektrische Leistung ein hoheres E-Feld im Plasma induziert
wird, welches die Elektronen stérker beschleunigt. Dadurch verschiebt sich das Maximum
der Energieverteilungsfunktion der Elektronen (eng. ,electron energy distribution function®,

EEDF) zu hoheren Werten. Dies hat weitere Prozesse zur Folge:

1. Durch die hohere Elektronenenergie steigt die Wahrscheinlichkeit, angeregte Hg-A-
tome in den metastabilen Zustanden 6°P, und 6°P, auf den 7°S;-Zustand anzuregen.
Dadurch entsteht 436 nm-Strahlung. Dies schrankt die Ausbeute der 254 nm-Strahlung
vorrangig bei hohen Stromdichten ein. [134]

2. Eine hohere mittlere Elektronenenergie steigert auch die Wahrscheinlichkeit Hg-Atome
direkt zu ionisieren, so dass die Elektronendichte n, steigt. Die dabei enstehenden Hg* -
Ionen stehen dann so lange nicht fiir die Strahlungsgenerierung zur Verfiigung, bis sie

mit einem freien Elektron rekombinieren.

3. Der hohe Plasmastrom hat eine hohe Elektronendichte zur Folge, wodurch auch die
Wabhrscheinlichkeit zweistufiger Prozesse stark zunimmt. Hierbei werden Ar-Atome
durch einen ersten Elektronenstofy in einen metastabilen Zustand versetzt. Diese me-

tastabilen Ar*-Atome konnen folgende Reaktionen eingehen:

a) Durch einen zweiten Elektronenstof3 konnen metastabile Ar*-Atome ionisiert wer-
den, vgl. (5.1) [135]. Die entstehenden Ar*-Ionen rekombinieren mit freien Elek-
tronen, vgl. (5.2), wodurch weniger Elektronen fiir strahlungsgenerierende Stof3e

mit Hg zur Verfiigung stehen.

Arf+e — Arf+e (5.1)
Arf+e — Ar (5.2)

b) Metastabile Ar*-Atome besitzen eine Energie von etwa 11eV und weisen eine
Lebensdauer von mehreren Millisekunden auf. Hg hingegen weist eine Ionisie-

rungsenergie von 10,4 eV auf. Durch Penning-Ionisation kann ein Stof3 zwischen
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metastabilem Ar* und Hg die Ionisation von Hg initiieren, vgl. (5.3) [136]. Da-
durch steigt die Anzahl freier Elektronen und die Hg*-Ionen stehen nicht fiir die

Strahlungsgenerierung zur Verfiigung.
Ar* + Hg — Ar+ Hg" +e (5.3)

Zweistufige Prozesse werden bei hohen Elektronendichten wahrscheinlicher und konkurrie-
ren mit den anregenden Elektronenstéflen, welche die 254 nm und 436 nm-Strahlung erzeu-
gen. Grundsatzlich wird die Elektronendichte mit der Plasmaleistung bzw. dem Plasmastrom
erhoht. Diesen Prozessen lasst sich am Beispiel der Versuchslampe Nr. 3 offensichtlich durch
die Erhchung des Hg-Partialdampfdruckes iiber die CS-Temperatur etwas entgegenwirken,
weil dadurch die Hg-Dichte steigt. Auf diesem Wege kann die Wahrscheinlichkeit erhéht
werden, ein Hg-Atom zu ionisieren oder anzuregen, bevor ein Ar-Atom in den metastabilen
Zustand angeregt wird. Den besten Kompromiss aus Effizienz und Strahlungsleistung weist
die Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar bei einer Lampenleistung von Prampe = 610 W
auf. Um nun den optimalen Arbeitspunkt der Lampe im hochbelasteten kontinuierlichen
Betrieb feststellen zu konnen, wird die Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie wih-
rend des Lampenhochlaufes beobachtet. Wahrend des Hochlaufs der Versuchslampe Nr. 3 mit
par = 0,6 mbar bei einer Lampenleistung von Prampe = 1000 W kann nach einer Hochlaufzeit
VON fHochlauf = 15 min ein Maximum der Strahlungsleistung von Prsgnm = 167,54 W festge-
stellt werden, was einer Effizienz von 254 nm = 16,38 % entspricht. Eine langere Betriebsdauer
verursacht ein Absinken der UV-Strahlungsleistung. Nach diesem Lampenhochlauf betragt
die Temperatur des Lampenkorpers Trampe = 336 °C. Im stationaren Betrieb stellt sich jedoch
eine Temperatur von bis zu TLampe = 465 °C ein.

Der Pulsbetrieb der Lampe stellt nun eine weitere Moglichkeit dar, um das Vorhanden-
sein von Hg-Atomen im Lampenkorper auszunutzen und die Puffergasaufheizung zu re-
duzieren und um damit die Effizienz zu steigern. Zu diesem Zweck wurde die Versuchs-
lampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar kontinuierlich mit P ampe = 1000 W betrieben und der
Appendix auf eine CS-Temperatur von Tcs = 40°C gekiihlt. Nach Erreichen eines statio-
niren Zustandes, wird der Lampenbetrieb auf den gepulsten Betrieb mit Pulsbreiten von
tpuls = 20 ps umgestellt. Hierbei kann mittels dynamischer Messung mit dem Si-Avalanche-
Photodetektor eine Steigerung der 254 nm-Strahlungsleistung um den Faktor 2,43 wahrend
des Pulses festgestellt werden. Dadurch steigt die maximale Strahlungsleistung der 254 nm-
Emissionslinie auf ﬁ254 nm = 407,12 W wihrend des Pulses. Dies entspricht einer maximalen
Effizienz von 7254nm = 39,80 %. Die mittlere Strahlungsleistung sinkt durch den Aussteuer-
grad von dpyis = 10 % jedoch auf Pasqnm = 40,71 W.
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Abbildung 5.42: Verhaltnis der gemessenen Bestrahlungsstirken der Emissionslinien bei 254 nm und 436 nm

E354nm/Ea36nm in Abhédngigkeit von der Lampenleistung Prampe der Versuchslampe Nr. 3
mit par = 0,6 mbar fiir eine CS-Temperatur von Tcs = 40°C
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Abbildung 5.43: (a) Gemessene Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie Ps4nm, (b) Wirkungsgrad
N254nm und (c) Verhaltnis der beiden Bestrahlungsstarken der Emissionslinien bei 254 nm
und 436 nm E354 nm/ E436nm der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar als Funktion der
CS-Temperatur Tcs bei variierter Lampenleistung. (griin, @) PLampe = 445 W, (violett, V).
Prampe = 610W, (schwarz, @): Prampe = 675W, (rot, ®): Prappe = 759 W, (blau, 4):
Plampe = 1000 W
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Der Puffergasdruck beeinflusst bei Niederdrucklampen maf3geblich die Effizienz. Um diese fiir
die Versuchslampe Nr. 3 nochmals zu steigern, wird der Puffergasdruck auf pa, = 0,3 mbar
gesenkt. Damit lasst sich die Wahrscheinlichkeit der Elektronenstéfie mit den Puffergasato-
men senken. Dadurch sollte eine héhere Lampenleistung als Prampe > 610 W mit héhe-
rer Effizienz einkoppelbar sein. Abbildung 5.44 zeigt die gemessenen Werte fiir die 254 nm-
Strahlungsleistung, ihre Effizienz und das Verhaltnis der 254 nm- zur 436 nm-Bestrahlungs-
stirken in Abhéngigkeit von der Lampenleistung fiir eine konstante CS-Temperatur von
Tes = 40°C.

Es ist deutlich am Kurvenverlauf in Abbildung 5.44 (a) zu erkennen, dass die 254 nm-
Strahlungsleistung bei konstanter CS-Temperatur bis zu einer Lampenleistung von Prampe =
1050 W konstant ansteigt. Erst dartiber hinaus fallt die 254 nm-Strahlungsleistung wieder ab.
Die Messungen bei hoherem Puffergasdruck von pa, = 0,6 mbar (siehe Abbildung 5.41 (a)) zei-
gen, dass die 254 nm-Strahlungsleistung bereits ab einer Lampenleistung von Prampe = 610 W
absinkt. Im Vergleich zu den Ergebnissen der Versuchslampe Nr. 3 mit po, = 0,6 mbar, liegt
die Effizienz der 254 nm-Strahlungserzeugung bei einer Lampenleistung von Prampe = 580 W
im stationéren Betrieb zwar bei nur n254nm = 10,64 % (siehe Abbildung 5.44 (b)), bei hohe-
rer Lampenleistung steigt sie jedoch auf bis zu 954 nm = 14,19 % (VgL H254nm = 7,46 % bei
Prampe = 1000 W mit ps, = 0,6 mbar). Dariiber hinaus lasst sich an Abbildung 5.44 (c) er-
kennen, dass das Verhaltnis der Bestrahlungsstirken der 254 nm- und 436 nm-Linie niedriger
ausfillt, als in Abbildung 5.42 bei héherem Puffergasdruck.

161



5 Messergebnisse

160 .
120 139,11
E 100 107,86
g 80
& 60
61,43
Q# 40 H
20
0
0 200 400 600 800 1000 1200 1400
PLampe/W
()
16 14,19
o 12[74 — ’
=10 «
\E 3 10,64 11,14
%6
T4
2
0
0 200 400 600 800 1000 1200 1400
PLampe/W
(b)
12
{10 o
e 8 / ~
& / 8,54
~ 6 /
E ¢ 502
Z 4
a 2
0
0 200 400 600 800 1000 1200 1400
PLampe/w

(©

Abbildung 5.44: (a) Gemessene 254 nm-Strahlungsleistung, (b) Effizienz der 254 nm-Strahlungserzeugung
und (c) das Verhiltnis der 254 nm- und 436 nm-Bestrahlungsstirken als Funktionen der
Lampenleistung bei einer CS-Temperatur von Tcs = 40°C der Versuchslampe Nr. 3 mit
Par = 0,3mbar.
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Abbildung 5.45 zeigt die gemessene 254 nm-Strahlungsleistung und die 254 nm-Strahlungs-
ausbeute der Versuchslampe Nr. 3 mit ps, = 0,3mbar als Funktion der eingestellten CS-
Temperatur fiir verschiedene Lampenleistungen, sowie das Verhéltnis der beiden Bestrah-
lungsstirken der beiden Emissionslinien bei 254 nm und 436 nm. An der blauen Kurve fiir
eine Lampenleistung von Prampe = 1000 W ist deutlich erkennbar, dass die optimale CS-
Temperatur bei Tcs = 40 °C liegt. Auch bei niedrigeren Lampenleistungen zeigt sich dieses
Verhalten.

Ein Vergleich der absoluten Bestrahlungsstarke der 436 nm-Emissionslinie fiir beide Puf-
fergasdriicke ist in Abbildung 5.46 dargestellt. So wird deutlich, dass fiir den niedrigeren
Puffergas von par = 0,3mbar eine signifikant hohere Bestrahlungsstirke der 436 nm-Linie
gemessen wurde, als fur den hoheren Puffergasdruck von pa, = 0,6 mbar.

Die Ursache fiir das Verhalten der Versuchslampe Nr. 3 bei unterschiedlichen Puffergas-
driicken lasst sich am besten anhand der spektral aufgelsten Bestrahlungsstirke E erkldren.
Daher zeigt Abbildung 5.47 (a) das Spektrum der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar und
(b) mit pa; = 0,3mbar fiir eine Lampenleistung von Prampe = 1000 W. Die CS-Temperatur
war fiir den hoheren Puffergasdruck auf Tcg = 50 °C und fiir den niedrigen auf Tes = 40°C
eingestellt.

Die Spektren zeigen, dass mit einem niedrigeren Puffergasdruck insgesamt eine grofere

Strahlungsleistung generiert wird. Besonders auffillig ist hierbei jedoch, dass die Bestrah-
lungsstarke der Emissionslinien bei 313 nm, 365 nm, 404 nm, 436 nm sowie 546 nm im Spek-
trum der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,3 mbar hoher ist, als bei hoherem Puffergasdruck.
Wie bereits in Abbildung 5.43 (b) auf S. 160 zu sehen ist, liegt die optimale CS-Temperatur
bei einem Puffergasdruck von pa, = 0,6 mbar nicht im Bereich um Tcs = 40°C, sondern
bei Tcs =~ 50°C. Daraus kann geschlossen werden, dass bei dem hoherem Puffergasdruck
von par = 0,6 mbar ein grofierer Anteil der eingekoppelten elektrischen Leistung durch die
Aufheizung des Puffergases verloren geht, was indirekt tiber die Auflentemperatur der Lam-
pe festgestellt werden kann. Die maximale Temperatur betriagt bei dem Puffergasdruck von
par = 0,6 mbar Tampe = 465 °C und bei pa, = 0,3 mbar Tpampe ~ 365 °C (Die Temperatur wur-
de mit einer Fluke Ti400 Wirmebildkamera mit einer Genauigkeit von +2 % gemessen). Aus
diesem Grund steht bei dem niedrigen Puffergasdruck von ps, = 0,3 mbar mehr elektrische
Leistung fiir die Strahlungserzeugung zur Verfiigung.
Im Vergleich zu den vorherrschenden Stromdichten in konventionellen Induktionslampen
vOn Jplasma = 0,36 A/cm? [5], werden in Versuchslampe Nr. 3, bei den hier eingekoppelten
Lampenleistungen, Stromdichten bis zu Jplasma < 2,21 A/cm? erreicht. Abbildung 5.48 zeigt
zur Verdeutlichung die Plasmastromdichte Jpjasma als Funktion der Lampenleistung Prampe-
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Abbildung 5.45: (a) Gemessene Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie Pasqnm, (b) Wirkungsgrad
N254nm und (c) Verhaltnis der beiden Bestrahlungsstarken der Emissionslinien bei 254 nm
und 436 nm Ejs4 nm/ E436 nm der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,3 mbar als Funktion der CS-
Temperatur Tcs bei Lampenleistungen von PLampe = 565 W (schwarz, @), PLampe = 850 W

(rot, ™) und Ppympe = 1050 W (blau, 4).

164



5.5 Lampencharakterisierung

03
£ 025 -

Z 0,15
ol .//\\.
mé 0,05

0 200 400 600 800 1000 1200 1400
PLampe/W

Abbildung 5.46: Gemessene absolute Bestrahlungsstarke E der 436 nm-Emissionslinie als Funktion der Lam-
penleistung fiir die Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar (schwarz, @) und pa, = 0,3 mbar

(rot, ®) Puffergasdruck bei einer CS-Temperatur von Tcs = 40 °C.
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Abbildung 5.47: Gemessene spektrale Bestrahlungsstirke E der Versuchslampe Nr. 3 bei einer Lampenleis-
tung von PLampe = 1000 W. (a) par = 0,6 mbar, Tcs = 50 °C. (b) par = 0,3 mbar, Tcs = 40 °C.
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Abbildung 5.48: Mittlere Plasmastromdichte Jpjasma in Abhéngigkeit von der Lampenleistung PLampe

Dies entspriache bei den in [137, 138] untersuchten Ringentladungslampen einem Plasma-
strom von Ipjasma = 40 A. Aus diesem Grund tragen verschiedene Effekte zur Effizienzredu-
zierung bei. Zunichst steigt durch die hohe Stromdichte die Elektronendichte und damit die
Rate von ionisierenden St6fen an. Es kann eine Ionisierung von Hg in mehreren Stufen erfol-
gen [5,138]. Durch die gleichzeitig hohe Leistung und damit einem starken E-Feld, gewinnen
die freien Elektronen an zuséatzlicher Energie, die zur Anregung hoherer Hg-Zusténde fiihrt.
Weiterhin kann Kataphorese dazu beitragen, dass insgesamt weniger Hg-Atome angeregt
werden. Durch eine stirkere ambipolare Diffusion der Hg-Ionen als die freie Riickdiffusion
der Hg-Atome bei grolen Stromdichten [5,137-139] entsteht eine Hg-Verarmung im Haupt-
plasma, wodurch die Rate von Ionisierungsstéfien von Hg sinkt und so Elektronenstofle mit
Puffergasatomen dominieren. Aiura [137] zeigt zwar, dass sich die Kataphorese weniger stark
ausbildet, als Lister [138] und Fang [139] erwarten, jedoch konnte sie bei den hier erzeugten
Stromdichten immer noch einen signifikanten Beitrag leisten. Aus den von der Versuchslam-
pe Nr. 3 erzeugten Spektren lasst sich jedoch kein quantitativer Riickschluss auf die Auswir-
kung dieses Effektes treffen.

Zur Bestimmung der maximal moglichen Effizienz, wird die auf Raumtemperatur abge-

kithlte Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,3 mbar mit einem auf Tcs = 40 °C vortemperierten
Appendix und mit definierter Lampenleistung eingeschaltet. Wéhrend dieses Lampenhoch-
laufes wird die 254 nm-Strahlungsleistung gemessen.
Abbildung 5.49 zeigt die maximale 254 nm-Strahlungsleistung P;s4y und die 254 nm-Strah-
lungsausbeute 77554 nm als Funktion der eingekoppelten Lampenleistung Ppampe. Die Kurven-
verldufe zeigen eindeutig, dass die maximale Effizienz hoher als die im stationdren Betrieb
erreichbare Effizienz liegt. Diese Messwerte konnen bereits nach einer Messzeit von unter
zehn Minuten festgestellt werden. Im Vergleich zu den Messungen der Versuchslampe Nr.
3 mit hoherem Puffergasdruck zeigt sich auflerdem, dass insgesamt hohere Effizienzen iiber
den gesamten Leistungsbereich erzielbar sind (vgl. Abbildung 5.41).

167



5 Messergebnisse

180
150 k I w%

0 200 400 600 800 1000 1200 1400
PLampe/W

(2)

30
25 ;\

X 20
E1S
<10
5
0
0 200 400 600 800 1000 1200 1400
PLampe/W
(b)

Abbildung 5.49: (a) Gemessene maximale 254 nm-Strahlungsleistung und (b) 254 nm-Strahlungseffizienz als
Funktion der Lampenleistung wihrend des Lampenhochlaufs der Versuchslampe Nr. 3 mit
Par = 0,3mbar und Tcs = 40°C

Anhand des Spektrums in Abbildung 5.50 fiir eine Lampenleistung von Prampe = 1000 W

kann man den Unterschied zum Spektrum fiir einen stationiren Betrieb in Abbildung 5.47 (b)

erkennen.

Das Spektrum weist eine im Vergleich zur 436 nm-Bestrahlungsstarke wesentlich héhere

254 nm-Bestrahlungsstérke auf, was typisch fiir eine Niederdruckentladung ist. Eine Verande-

rung des Spektrums zu hoheren Bestrahlungsstiarken von Emissionslinien hoherer Wellenlan-

ge weist daher auf eine Erhchung des Hg-Partialdampfdruckes im Plasmavolumen aufgrund

der hoheren Puffergastemperatur hin. Diesem Verhalten wird in konventionellen Induktions-

lampen mit dem Einsatz eines Amalgams entgegengewirkt [22,92,140].
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Abbildung 5.50: Gemessene spektrale Bestrahlungsstarke E der Versuchslampe Nr. 3 bei einer Lampenleis-
tung von Prampe = 1000 W mit pa, = 0,3 mbar und Tcs = 40 °C. Das Spektrum wurde nach
einer Hochlaufzeit von fyess = 5 min aufgenommen.

Elektrische Eigenschaften

Aus der Messung des Lampenstromes und der -spannung, sowie der Lampenleistung, kann
die Lampenimpedanz berechnet werden. Anschlieffend kénnen daraus, mittels der Windungs-
zahl N des Lampenkopplers, der Plasmawiderstand Rpjasma und die Plasmainduktivitat Lpjasma
der Lampe berechnet werden. Die beiden Parameter der Versuchslampe Nr. 3 sind in Abbil-
dung 5.51 a) und b) jeweils fiir die beiden Puffergasdriicke pa, = 0,3 mbar und pa, = 0,6 mbar
als Funktion der Lampenleistung fiir eine CS-Temperatur von Tcs = 40 °C dargestellt.

Aus den Kurvenverldufen in Abbildung 5.51 geht hervor, dass Plasmawiderstand und -in-
duktivitat mit steigender Leistung bei beiden Lampen sinken. Jedoch sinken Plasmawider-
stand und -induktivitat der Lampe mit pa, = 0,6 mbar stirker mit der Lampenleistung, als bei
der Lampe mit ps, = 0,3 mbar. Die Abhingigkeit der beiden Gréfien von der CS-Temperatur
hingegen ist in Abbildung 5.52 fiir die Versuchslampe Nr. 3 mit po, = 0,6 mbar fiir Lam-
penleistungen von 445W < Prampe < 1000 W und in Abbildung 5.53 fiir die Lampe mit
Par = 0,3 mbar fiir Lampenleistungen von 580 W < Prampe < 1050 W dargestellt.

Aus den Messwerten wird deutlich, dass sich der Widerstand und die Induktivitit des Plas-
mas nur geringfiigig mit der CS-Temperatur dndern. Mit steigender CS-Temperatur ist ei-
ne Reduzierung des Plasmawiderstandes aufgrund der erhéhten Anzahl von Hg-Atomen zu
erwarten. Bei einem Puffergasdruck von pa, = 0,6 mbar steigt dieser jedoch mit der CS-

Temperatur leicht an, wie in Abbildung 5.52 zu erkennen ist.
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Abbildung 5.51: a) Plasmawiderstand Rpj,sma und b) -induktivitat Lpjasm, der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, =
0,6 mbar (schwarz, @) und pa, = 0,3 mbar (rot, ®) als Funktion der Lampenleistung PLampe
bei einer CS-Temperatur von Tcs = 40 °C
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Abbildung 5.52: a) Plasmawiderstand Rp,sm, und b) -induktivitat Lpj,sm, der Versuchslampe Nr. 3 mit pa,
0,6 mbar als Funktion der CS-Temperatur fiir verschiedene Lampenleistungen: Ppampe

445 W (griin, ®), Prampe = 610W (violett, V), Plampe = 675W (schwarz, @), PLampe

10 20 30 40 50 60
Tes! °C
(a)

10 20 30 40 50 60

T /°C
()

759 W (rot, ®) und PLampe = 1000 W (blau, 4).
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Abbildung 5.53: a) Plasmawiderstand Rpj,sm, und b) -induktivitét Lpjagm, der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, =
0,3 mbar als Funktion der CS-Temperatur fiir verschiedene Lampenleistungen. (schwarz, @):

Prampe = 580 W, (rot, ®): Praype = 780 W, (blau, A ): PLampe = 1050 W.
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Bei einem Puffergasdruck pa, = 0,3 mbar hingegen sinkt der Plasmawiderstand ab einer CS-
Temperatur von Tcs > 40°C leicht ab. Wie bereits durch Abbildung 5.51 vermutet, zeigen
beide Plasmaparameter der Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,6 mbar eine stérkere Abhangig-
keit von der Lampenleistung (siehe Abbildung 5.52), als mit niedrigerem Puffergasdruck von
par = 0,3 mbar (siehe Abbildung 5.53). Bei dem kleinerem Puffergasdruck von pa, = 0,3 mbar
liegt der Plasmawiderstand auch bei kleiner Lampenleistung unter Rpjasma < 50 mQ. Dies ist
durch die grofiere Beweglichkeit der Elektronen bei niedrigerem Puffergasdruck bedingt.

Die U-I-Kennlinie der Versuchslampe Nr. 3 weist fiir beide Puffergasdriicke einen positi-
ven differenziellen Widerstand rapjasma auf, wie in Abbildung 5.54 gezeigt. Der differenzi-
elle Widerstand der Versuchslampe Nr. 3 betragt raplasma = 15,38 mQ bei par = 0,6 mbar
und rAplasma = 23,72mQ bei por = 0,3 mbar. Dies entspricht auch den Ausfithrungen von
Fang [139], der dieses Verhalten fiir steigende Plasmastromdichten festgestellt hat.

750/ W, _m[250 W
680 1040[W
610 W, 850w

450 W@ | W530/w

UPlasma/V
O = N WA WV ®

0 25 50 75 100 125 150 175 200
IPlasma/A

Abbildung 5.54: Gemessene U-I-Kennlinie der Versuchslampe mit pa;, = 0,3mbar (rot, ®) und pa, =
0,6 mbar (schwarz, @)
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6 Bewertung des Gesamtsystems
Lampe & Wechselrichter

Die in dieser Arbeit vorgestellten theoretischen Betrachtungen und experimentellen Unter-
suchungen von am Markt verfiigbaren SiC FETs zeigen, dass die Verwendung von unipolaren
SiC FETs fur die Realisierung von MHz-Wechselrichtern nicht nur Vorteile gegentiber dem
Einsatz von Si FETs bringen, sondern auch Ausgangsleistungen im Kilowattbereich erst er-
moglichen.

So konnen theoretisch Halbleiter-Wirkungsgrade von bis zu i = 98,57 % mit der JFET-
Kaskode fiir den hier entworfenen Vollbriickenwechselrichter bei einer Schaltfrequenz von
2 MHz erreicht werden. Die praktisch realisierten Laboraufbauten zeigten, dass der System-
wirkungsgrad insbesondere von der Wahl der Entlastungskapazitit abhéngt, da sie mafigeb-
lich die Ausschaltverluste der Transistoren und die Filterverluste im Schwingkreis beeinflusst.
In diesem Zusammenhang hat sich auch gezeigt, dass die in den passiven Bauelementen auf-
tretende Verlustleistung hoher ausfillt als die in den Transistoren, weshalb der Wirkungsgrad
des Gesamtsystems mit der JFET-Kaskode bei maximal nwr = 88,83 % unter Volllast liegt.
Der gleiche Systemaufbau mit den 80 mQ SiC-MOSFETs erreichte unter gleichen Bedingun-
gen nur einen Wirkungsgrad von n = 83,48 %. Der schlechte Wirkungsgrad l4sst sich mit der
hohen Durchlassspannung der intrinsischen Freilaufdiode, der grofieren Chipflache und der
langeren Stromabfallzeit erkldren.

Die Wirkungsgradverldufe des Gesamtsystems, bestehend aus JFET-Wechselrichter mit
Cext = 200 pF und der Versuchslampe Nr. 2 mit Hg-Fiillung, sind in Abbildung 6.1 (a) fiir einen
kontinuierlichen Betrieb und einer Leistungsvariation iber die Zwischenkreisspannung und
in (b) fur eine pulsbreitenmodulierte Lampenleistung dargestellt.

Man kann deutlich erkennen, dass der maximale Wirkungsgrad im kontinuierlichen Be-
trieb bei einer kleineren Zwischenkreisspannung von Upc = 400V erreicht wird und bei
nwr = 90,8 % liegt. Unter Volllast liegt der Wirkungsgrad bei nwr = 88,5 %, was vor allem
an der kleinen Entlastungskapazitit von nur Cey = 200 pF und damit den erhohten Aus-
schaltverlusten der Transistoren liegt. Diese Wechselrichterkonfiguration stellt die Basis fiir
den Betrieb mit einer pulsbreitenmodulierten Ausgangsleistung. Man kann dem Wirkungs-
gradverlauf aus Abbildung 6.1 (b) entnehmen, dass die Ausgangsleistung nicht vollstindig

proportional zum Aussteuergrad d ist.
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Abbildung 6.1: Gemessene Verliufe des Wirkungsgrades n (®) und der Ausgangsleistung Prampe (&) des
Gesamtsystems als Funktion (a) der Zwischenkreisspannung im kontinuierlichen Betrieb und
(b) des Aussteuergrades im Betrieb mit Pulsbreitenmodulation. Das Gesamtsystem bestehet
aus dem JFET-Wechselrichter mit Cext = 200 pF und der 1,2 kW-Hg-Induktionslampe Nr. 2.
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Dies liegt vor allem an der abklingenden Schwingung im Resonanzkreis wihrend der Puls-
pause, wie man auch in Abbildung 5.32 (a) sehen kann, weshalb keine abrupte Unterbrechung
der Leistungsiibertragung vom Wechselrichter zur Lampe méglich ist. Eine Vergréflerung der
Entlastungskapazitit auf Cexy = 300 pF ergibt den Wirkungsgradverlauf in Abbildung 6.2.
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Abbildung 6.2: Gemessener Verlauf des Wirkungsgrades 7 (®) und der Lampenleistung  Prampe (A)
des Gesamtsystems als Funktion der Zwischenkreisspannung Upc, bestehend aus JFET-
Wechselrichter mit Cex¢ = 300 pF und der 1,2 kW-Hg-Induktionslampe Nr. 2.

Durch die Reduzierung des Spannungsanstieges wihrend des Ausschaltvorgangs steigt der
Wirkungsgrad auf nwr = 88,78 % unter Volllast, die maximale Ausgangsleistung sinkt jedoch
auf Prampe = 945,5W im Gegensatz zum Betrieb mit einer Lampenleistung von Prampe =
1128 W und einer Entlastungskapazitit von Cey = 200 pF (siehe Abbildung 6.1 a)). Der Re-
sonanzstrom unterscheidet sich in beiden Fillen nur um AL, = 0,18 A, wodurch ein signifi-
kanter Einfluss der ohmschen Verluste in der Resonanzdrossel ausgeschlossen werden kann.
Insgesamt ergibt sich durch die Vergréferung der Entlastungskapazitit eine Anderung der
Gesamtverluste um APywr = —27,33W, was einer Anderung von APyper = —6,83 W pro
JFET entspricht. Im Falle der VJFETs bedeutet dies eine Verdnderung der Junctiontemperatur
um mehr als AT = -7,5K.

Dass kein hoherer Wirkungsgrad erzielt wird, liegt zum einen an einem hohen notwendi-
gen Resonanzstrom und zum anderen an der gespeicherten Energie im Resonanzkreis. Das
Verhiltnis der von der Last aufgenommenen Wirkleistung zur vom Resonanzkreis bereit-
gestellten Scheinleistung liegt bei nur cos¢ ~ 0,35. Eine Vergroflerung dieses Verhéltnisses
wiirde den Gesamtwirkungsgrad weiter steigern. Hierfiir kann man die Messungen mit der
Versuchslampe Nr. 3 heranziehen, welche mit 3 unterschiedlichen Lampenleistungen betrie-
ben wird. Um die unterschiedlichen Lampenleistungen einzustellen, wird die Lampeninduk-

tivitat mittels eines Serienkondensators kompensiert.
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Dadurch éndert sich die Phasenlage des Resonanzstromes zur Wechselrichterausgangsspan-
nung und sowohl der Resonanzstrom als auch die Flankensteilheit der Drain-Source-Span-
nung am Transistor sinken. Durch den geringeren Scheinleistungsbedarf steigt dann der
Wechselrichterwirkungsgrad mit der Ausgangsleistung an. Abbildung 6.3 veranschaulicht
diesen Effekt daher am Wirkungsgradverlauf des JFET-Wechselrichters mit steigender Aus-
gangsleistung. Der JFET-Wechselrichter ist mit Entlastungskondensatoren der Grofie Ceyt =
347 pF bestiickt und wird mit einer Taktfrequenz von f;, = 2 MHz betrieben.
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Abbildung 6.3: Gemessener Wirkungsgradverlauf des JFET-Wechselrichters mit steigender Ausgangsleistung.

Der Resonanzstrom reduziert sich durch die kapazitive Kompensation der Lampe von s =
6,1 A auf I,es = 4,3 A, wodurch die Durchlassverlustleistung der Transistoren um 51 % und die
Ausschaltverlustleistung um 60 % sinken. Lediglich die Verlustleistungen des Ausgangstrafos
und Resonanzkondensators steigen, aufgrund der gréfieren Ausgangsspannung. Die hochste
Wechselrichtereffizienz von nwr = 91,44 % wird bei einer reduzierten Zwischenkreisspan-
nung von Upc = 600V, mit Entlastungskapazitidten von Cext = 347 pF und mit der Versuchs-
lampe Nr. 3 bei einer Lampenleistung von Prampe = 1050 W erreicht.

Die Messungen an den vorgestellten Induktionslampen ergeben Lampenwirkungsgrade fiir
die 254 nm-Strahlung im kontinuierlichen Betrieb von bis zu 7354 nm = 27,12 % bei Prampe =
272 W.UV-C-Strahlung anderer Wellenldngen wird in dieser Arbeit nicht beriicksichtigt, wes-
halb der maximale Gesamtwirkungsgrad fiir ein optimal angepasstes Lampe-Wechselrichter-
System hier mit maximal nsystem = 27,12% - 91,44 % = 24,80 % fiir die 254 nm-Strahlung
spezifiziert werden kann. In einem optimalen gepulsten Betrieb, wenn die Lampe eine Ef-
fizienz von nysanm = 39,80 % erreicht, liegt der Gesamtwirkungsgrad sogar bei maximal
Nsystem = 39,80 % - 91,44 % = 36,39 %.

Betrachtet man den spezifischen UV-C-Strahlungsfluss der hier entwickelten Lampe, so
liegt dieser bei der héchsten 254 nm-Effizienz von 7354 nm = 27,12 % und Prampe = 272 W bei

3,69 W/cm. Durch die Senkung des Puffergasdruckes kann die Lampeneffizienz im kontinu-
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ierlichen Betrieb fiir Prampe = 1050 W von nzs4nm = 7,46 % auf nsanm = 14,19 % gesteigert
werden, wodurch der spezifische UV-C-Strahlungsfluss auf 7,38 W/cm erhéht wird.
Konventionelle Hg-LP- und -MP-Lampen-Systeme werden mit elektronischen Vorschalt-
geridten betrieben, welche typischerweise Wirkungsgrade von 90% < nwr < 94 % errei-
chen. Hg-MP-Lampen weisen eine maximale UV-Effizienz von nyy = 15% auf [2]. Damit
liegt die Effizienz eines konventionellen Hg-Mitteldrucklampen-Systems im besten Fall bei
Nsystem < 14,1%. Ein Amalgam-Niederdrucklampen-System hingegen weist maximale Wir-
kungsgrade bis zu nsystem < 35 %94 % < 32,9 % auf. Abbildung 6.4 zeigt die hier gemessenene

Lampe im Vergleich zu konventionellen Lampensystemen.

4 6 8 10 12 14
spez. UV-C-Fluss / W/ecm

Abbildung 6.4: UV-C Effizienz als Funktion des spezifischen UV-C-Flusses fiir die hier untersuchte Ver-

suchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,3mbar (blau, ®) im Vergleich zu konventionellen Hg-
Lampensystemen (schwarz, @) [2]

Fir die hier untersuchte Induktionslampe wird nur die 254 nm-Strahlungsleistung her-
angezogen, wihrend bei konventionellen Lampen noch weitere Emissionslinien im UV-C-
Bereich beriicksichtigt werden. Daher kann mit der in dieser Arbeit entwickelten Hochleis-
tungs-Induktionslampe bereits ein grofler Leistungsbereich abgedeckt werden, der zwischen
der konventionellen Amalgam-LP-Lampe und der Hg-MP-Lampe liegt.

Ein weiteres noch nicht beriicksichtigtes Argument fiir die hochbelastete Induktionslampe
betrifft die keimtotende Wirkung der emittierten Strahlung. Nach einer Gewichtung der spek-
tralen Bestrahlungsstiarke von Hg-LP-Lampen mit der Wirkfunktion der UV-Desinfektion
von Keimen, wird eine hohere mikrobizide Wirkung mit LP-Lampen erreicht, als mit Hg-MP-
Lampen. Hg-LP-Lampen erreichen eine Inaktivierungseffizienz von 84 % der UV-C-Strahlung
und Hg-MP-Lampen eine Effizienz von 79 % ihrer UV-C-Strahlung fiir E.coli [141, pp. 17-18].
Dies bedeutet, dass die keimtétende Effizienz von Hg-MP-Lampen dadurch auf 11,85 % fillt.
Abbildung 6.5 zeigt die Inaktivierungseffizienz fir E.coli der hier entwickelten Induktions-

lampe Nr. 3 im Vergleich zu konventionellen Lampen.
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6 Bewertung des Gesamtsystems Lampe & Wechselrichter
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Abbildung 6.5: Inaktivierungseffizienz fiir E. coli als Funktion des spezifischen UV-C-Flusses fiir die hier un-
tersuchte Versuchslampe Nr. 3 mit pa, = 0,3 mbar (blau, ®) im Vergleich zu konventionellen
Hg-Lampensystemen (schwarz, @) [2,141]

Anhand der Inaktivierungseffizienz wird schnell klar, dass die hier entwickelte Induktions-
lampe selbst bei sehr hoher Leistung von PLampe = 1000 W nahezu optimal den Leistungsbe-
reich zwischen LP- und MP-Lampen ausfillt.

Zusammen mit dem hier vorgestellten 2 MHz-HF-Betriebsgerat weist das HF-Induktions-
lampen-System gegeniiber konventionellen Hg-MP-Lampen eine vergleichbare Effizienz und
gegeniiber Amalgam-LP-Lampen eine wesentlich hohere Leistungsdichte auf. Der Wirkungs-
grad des HF-Induktionslampen-Systems dieser Arbeit wird am stirksten von der nicht voll-
standig optimierten Induktionslampe, hinsichtlich der Wahl des optimalen Puffergasdruckes
und des Hg-Partialdampfdruckes, eingeschrankt. Der gepulste Betrieb hat gezeigt, dass mit
ihm eine Verbesserung der Lampeneffizienz auf nyy = 39,80 % moglich ist. Damit erreicht das
HF-Induktionslampen-System das Niveau von konventionellen Niederdrucklampen-System-

en und weist zusétzlich eine hohere Leistungsdichte auf.
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7 Zusammenfassung

Diese Arbeit ist mit der Untersuchung und Entwicklung eines neuartigen UV-Lampensystems
befasst, welches gegeniiber konventionellen Nieder- und Mitteldruck-UV-Lampen neue An-
wendungsfelder erschlieffen kann. Durch den Einsatz einer elektrodenlosen Hochleistungs-
induktionslampe im Kilowattbereich kénnen sowohl die Leistungsdichte gegentiber konven-
tionellen Hg-Niederdrucklampen um ein Vielfaches und die Effizienz gegeniiber Hg-Mittel-
drucklampen gesteigert werden. Um die Praxistauglichkeit solcher Hochleistungsinduktions-
lampen nachzuweisen, werden HF-Betriebsgerite benotigt, welche die erforderliche Lampen-

leistung bei hohem Wirkungsgrad liefern kénnen.

Zu diesem Zweck werden anhand eines vereinfachten Plasmamodells die wichtigsten elek-
trischen Lampengrofen fir verschiedene Lampenkorper abgeschétzt und mittels der Grund-
schwingungsanalyse Berechnungsformeln fiir die Schwingkreisauslegung hergeleitet. Damit
konnen auf einfache Weise zu den Lampenparametern passende Bauteilwerte der Schwing-

kreiskomponenten berechnet werden.

In dieser Arbeit werden erstmalig unipolare SiC-Transistoren im konventionellen TO247-
Gehiuse fiir den Einsatz in HF-Resonanzwechselrichtern fiir Schaltfrequenzen im MHz-Be-
reich verglichen und untersucht. Bereits die theoretische Betrachtung der Giitezahlen und
Ansteuerleistung von unipolaren SiC-Transistoren zeigt, dass die Halbleiterverluste gegen-
iber ihren Si-Pendants signifikant reduziert werden konnen. Damit kann der Wirkungsgrad
von HF-Resonanzwechselrichtern wesentlich gesteigert werden. So kénnen bei einer 50-fach
héheren Schaltfrequenz von 2 MHz vergleichbare Wirkungsgrade, wie mit konventionellen
elektronischen Vorschaltgeréten, erreicht werden. Auch die Betrachtung und Simulation der
thermischen Eigenschaften von SiC-FETs zeigt, dass hohere zulassige Sperrschichttempera-
turen von bis zu Tjmax = 175 °C méglich sind und vorteilhaft fiir bessere Uberlastfihigkeiten
im Fehlerfall sind.

Fir die Applikation von SiC-FETs in resonanten ZVS-Wechselrichtern, wird eine potenzi-
algetrennte Stromversorgung fiir unterschiedliche Gate-Source-Spannungen vorgestellt und
fiir SiC-MOSFETs und JFETs implementiert. Die vorherigen theoretischen Uberlegungen wer-
den schliefilich anhand der praktischen Aufbauten zweier ZVS-Vollbriickenwechselrichter,
jeweils mit vertikalen SiC-JFETs und SiC-MOSFETs mit einem Durchlasswiderstand von

Rps(on) = 80 mQ, gestiitzt und verifiziert. So kann gezeigt werden, dass der Einsatz von SiC-
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7 Zusammenfassung

VJFETs in der Kaskodenschaltung Vorteile gegentiber SiC-MOSFETs aufweist, weil die Kas-
kode im Freilaufpfad geringere Durchlassverluste als die intrinsische Freilaufdiode der SiC-
MOSFETs verursacht. Dieser Vorteil wird auch durch die vergroflerte parasitare Induktivitit
des Gatekreises innerhalb der Kaskode nicht negativ beeinflusst. So weist der ZVS-Wechsel-
richter mit SiC-VJFETs fiir den gleichen Arbeitspunkt mit ohmscher Last einen um 5,35 % ho-
heren Wirkungsgrad auf, als mit SiC-MOSFETs. Anhand von unterschiedlichen Lastszenarien
wird der Einfluss der externen Entlastungskapazititen auf den Wechselrichterwirkungsgrad
untersucht und gezeigt, dass eine optimal eingestellte Spannungsflanke sowohl die Verluste
der Halbleiter als auch die des Schwingkreises begrenzt. So kann mit dem ZVS-Vollbriick-
enwechselrichter mit SiC-VJFETs ein maximaler Wirkungsgrad von nwr = 91,44 % an einer
Versuchslampe mit PrLampe = 1050 W bei einer Zwischenkreisspannung von Upc = 600V er-
reicht werden. Dabei wird der Grofiteil der ohmschen Verluste durch die passiven Bauteile
des Resonanzkreises verursacht und nicht durch die Halbleiterschalter.

An einer eigens fiir diese Arbeit vollstandig neu entwickelten Hochleistungsinduktions-
lampe wird gezeigt, dass unter speziellen Betriebsbedingungen ein Systemwirkungsgrad von
bis zu 7system = 35,70 % erreicht werden kann, was auf dem gleichen Niveau von konven-
tionellen Hg-Niederdrucklampen-Systemen liegt. Dennoch haben die Untersuchungen auch
gezeigt, dass das grofite Verbesserungspotenzial in der Optimierung der Lampe selbst liegt.
Die hier entwickelte Versuchslampe erreicht eine maximale 254 nm-Strahlungseffizienz von
N2sanm = 27,12 % bei einer Lampenleistung von Prampe = 272 W, wihrend sie bei groflerer
Lampenleistung von Prampe = 1050 W noch Wirkungsgrade von 7zs4nm = 14,19 % erreicht.
Anfangliche Bedenken, dass die hohen Temperaturen des Lampenkérpers die Verluste im
Ferritkoppler stark erhéhen wiirden, bestatigen sich nicht. So kénnen die Verluste des Fer-
ritkopplers bei einer Lampenleistung von Prampe = 1250 W auf nur Pyxoppler < 35 W beziffert
werden.

Zusammengefasst hat diese Arbeit gezeigt, dass konventionelle SiC-Leistungs-FETs durch
ihre positiven Bauteileigenschaften erstmals die Realisierung von ZVS-Resonanzwechselrich-
tern fiir den MHz-Betrieb von Hochleistungsinduktionslampen ermdoglichen. Hohe System-
wirkungsgrade sind hierbei durch die korrekte Wahl der Schwingkreisbauelemente im Kon-
text der Groéle von Entlastungskondensatoren und der erwiinschten Ausgangsleistung er-

reichbar.
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8 Ausblick

Die im Rahmen dieser Arbeit durchgefiihrten Untersuchungen haben gezeigt, dass SiC-FETs
die Umsetzung von MHz-Wechselrichtern fiir Ausgangsleistungen im einstelligen kW-Bereich
mit hohen Wirkungsgraden erméglichen. Der Einsatz von sowohl selbstleitenden SiC-VJFETs
in Verbindung mit der Kaskodenschaltung, als auch von SiC-MOSFETs hat gezeigt, dass ho-
here Wirkungsgrade als 90 % moglich sind. Die hier untersuchten ersten Generationen von
SiC-FETs sind lediglich im klassischen TO-247 Gehéuse verfiigbar, welches als kostenopti-
miertes Gehiuse hauptsichlich in niederfrequent getakteten Leistungselektroniken zum Ein-
satz kommt. Die experimentellen Untersuchungen des Schaltverhaltens der Einzeltransisto-
ren und der ZVS-Wechselrichter zeigen deutlich, dass dem Einsatz der Bauteile bei noch ho-
heren Frequenzen und Leistungen aufgrund der parasitaren Induktivitaten des TO-247 Ge-
hiuses Grenzen gesetzt sind. Um die Schaltverluste der Transistoren weiter zu reduzieren
und um die Ausgangsleistungen der Wechselrichter weiter zu erhdhen, ist eine Optimierung
der Gehduse unumgénglich. Aus diesem Grund wird im Rahmen eines vom Bildungsminis-
terium fir Foschung und Bildung (BMBF) geforderten Verbundprojektes (Forderkennzeichen
16ES0204) der Einsatz von SiC-FETs in MHz-Wechselrichtern fiir Ausgangsleistungen bis
zu 25kW untersucht. Zu diesem Zweck werden SiC-MOSFETs in oberflachenmontierbaren
Leistungsgehéusen direkt als Halbbriickenmodule verbaut. Dadurch lassen sich Kommutie-
rungsinduktivititen drastisch reduzieren, so dass hochste Schaltgeschwindigkeiten moglich
werden. Abbildung 8.1 zeigt ein Muster eines Halbbriickenmoduls, welches mit 25 mQ-SiC-
MOSFET-Chips von Cree bestiickt ist.

Erste Untersuchungen haben ergeben, dass Ausgangsleistungen von bis zu 15 kW mit nur
einem Halbbriickenmodul méglich sind, wahrend der Wirkungsgrad der Halbleiter bei tiber
96 % liegt. Damit werden Halbleiterverstarker auch fiir Industrieanwendungen méglich, wie

z.B. das Zonenziehen von Siliziumstében oder Plasmaprozesse zur Oberflichenbehandlung.

Neben der Optimierung der Wechselrichter hat sich auflerdem in dieser Arbeit gezeigt,
dass weitere Verbesserungen am Lampensystem notwendig sind. Nur damit lasst sich der
Bereich der Leistungsdichte und Effizienz zwischen konventionellen LP- und MP-Hg-UV-
Lampen besser abdecken. Die experimentellen Ergebnisse zeigen, dass die Temperatur des
Lampenkorpers im Betrieb und infolgedessen der Hg-Partialdampfdruck ansteigen. Daher

sollte zukiinftig der Einsatz von Amalgamen untersucht werden. Weiterhin haben die ersten
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8 Ausblick

Variationen des Puffergasdruckes gezeigt, dass in Induktionslampen hoher Leistung ein we-
sentlich niedrigerer Ar-Fiilldruck gew#hlt werden muss. Insgesamt muss jedoch noch das Op-
timum aus elektrischer Leistung, Puffergasdruck und Hg-Partialdampfdruck gefunden wer-
den. Dies ist auch wichtig, um mit der hier vorgestellten Methodik eine optimale Wechsel-
richterauslegung zu finden. Des Weiteren steigt im Trinkwasserbereich das Interesse an Hg-
freien Lampenfiillungen. Erste Arbeiten von Briefi [142] und Ogiin [143] zeigen, dass mit
elektrodenlosen Lampen durchaus akzeptable Lichtausbeuten im Allgemeinbeleuchtungsbe-
reich moglich werden. Es ist daher denkbar, weitere Untersuchungen von Fiillungsmaterialien

durchzufithren, die UV-C-Strahlung emittieren.

Abbildung 8.1: Fotografie ein Muster eines oberflichenmontierbaren Halbbriickenmoduls, welches mit
25 mQ-SiC-MOSFET-Chips von Cree bestiickt ist
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A Anhang

A.1 Kernverluste Eisenpulver
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Abbildung A.1: Spezifische Kernverluste des Eisenpulver-Materialmix -2 von Micrometals gemaf; [122]
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A.2 Kernverluste Amidon 61

A.2 Kernverluste Amidon 61
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Abbildung A.2: Spezifische Kernverluste in Abhéngigkeit von der magnetischen Flussdichte fiir die Ferrit-

mischungen Nr. 43 und 61, Quelle: Webseite Amidon Corporation, Inc., sieche Fuinote 1 auf
Seite 85.
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I, Strom durch Induktivitat L

j Stromdichte
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Legr effektive magnetische Weglange
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Liomm Kommutierungsinduktivitat

Me Elektronenmasse

Ne Elektronendichte

Nint intrinsische Ladungstrigerdichte
Paps absorbierte Plasmaleistung

P Lampenleistung
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Rps(on)
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T
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Upc

Ups

ups (t)
Uss-Miller

Uss

Gate-Drain-Ladung

Gate-Source-Ladung

Summe der gesamten fir einen Schaltvorgang benétigten Gateladung
differenzieller Plasmawiderstand

interner Gatewiderstand

Auflenradius

Kupferwiderstand

Kanalwiderstand eines MOSFET

Ersatzwiderstand eines Ferritkernes

flachenbezogener spezifischer Durchlasswiderstand eines Bauteils
thermischer Ubergangswiderstand

Temperatur

Zeitpunkt des Endes des Kommutierungsvorganges
Stromabfallgeschwindigkeit

Kommutierungszeit

Abschaltzeitpunkt

Sperrerholzeit einer Bipolar-Diode, eng. reverse recovery time
Periodendauer der Schaltfrequenz
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Drain-Source-Spannung

Momentanwert der Drain-Source-Spannung
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Gate-Source-Spannung
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Gate-Source-Spannung
Gate-Schwellenspannung, eng. threshold voltage
Geschwindigkeit

Lampenvolumen
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Sattigungsdriftgeschwindigkeit

Wandstérke

Ionisationsenergie eines Neutralteilchens
kinetische Energie

elektrisches Feld

kritische Feldstarke
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EFFIZIENTE MHZ-
WECHSELRICHTER

MIT UNIPOLAREN
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Die energieeffiziente und umweltschonende Aufbereitung von
Trinkwasser mittels ultravioletter Strahlung gewinnt mit stei-
gender BeviOlkerungsdichte weiter an Bedeutung. In dieser Ar-

k beit wird die Entwicklung und Untersuchung eines neuartigen
UV-Lampensystems vorgestellt, welches mit hochbelasteten
Induktionslampen die Vorteile konventioneller Nieder- und
Mitteldrucklampen zusammenfuhrt und den Leistungsbe-
reich in den Kilowatt-Bereich erweitert. Diese Induktionslam-
pen mussen effizient betrieben werden, weshalb zur Realisie-
rung eines Betriebsgerdtes neue Leistungstransistoren aus
Siliziumkarbid (SiC) untersucht werden. Die Tauglichkeit der k
SiC-Technologie fur Schaltfrequenzen von £, =2MHz wird an
resonanten Vollbrickenwechselrichtern demonstriert. Mit den
SiC-Transistoren werden Halbleiterwirkungsgrade von uber
96 % erreicht. Die Hochleistungs-Induktionslampen werden in
dieser Arbeit neu entwickelt und erstmals vorgestellt. Mit dem
hier entwickelten UV-System wird ein Systemwirkungsgrad A

von mehr als 27% nachgewiesen, welcher zwischen den bei-
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den bisherigen UV-Systemen einzuordnen ist.
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