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1 Einleitung

Elektrische Leistung mit hoher Frequenz der Spannungen und Stréme wird in der Industrie
fir eine Vielzahl von Anwendungen eingesetzt. Dabei wird iiblicherweise eine konstante
Frequenz benétigt, welche im Bereich von einigen Kilohertz (kHz) bis hin zu mehreren
Megahertz (MHz) liegen kann, innerhalb eines Leistungsbereichs von wenigen Watt bis
in den Megawattbereich. In den Generatoren, welche die erforderliche hochfrequente (HF)
Leistung bereitstellen, kommen unterschiedliche Technologien und Topologien zum
Einsatz. Gemein haben alle die Grundfunktion: Die Erzeugung von Wechselstrom mit einer
bestimmten Frequenz aus einer Eingangsquelle. Im Folgenden werden drei ausgewahlte in-
dustrielle Anwendungen inklusive der jeweiligen Anforderungen beschrieben und
anschliefflend verschiedene Methoden und Topologien vorgestellt, mit welchen diese

Anwendungen aktuell versorgt werden.

« Induktiv gekoppelte Plasmen
Hierbei wird durch ein hochfrequentes Wechselfeld ein Plasma geziindet und
Leistung eingekoppelt. Dabei liegt die optimale Anregungsfrequenz fiir elektroden-
lose Induktionslampen mit internem Streufeldkoppler zwischen 2 und 3 MHz [1]. In
diesem Frequenzbereich kann eine hohe Plasmaeffizienz sowie eine hohe Lichtaus-
beute erzielt werden. Verglichen mit elektrodenbehafteten Lampen kann mit elektro-
denlosen Lampen eine deutlich langere Lebensdauer erreicht werden. Zusatzlich ist
es ohne Elektroden mdoglich héhere Plasmatemperaturen zu erzeugen, da diese die
Lebensdauer der Elektroden stark reduzieren wiirden. Dadurch kénnen Alternativen
zu Quecksilber als Leuchtmaterial eingesetzt werden, welche tiblicherweise hohere
Plasmatemperaturen benotigen. Bisher scheiterte die Entwicklung von induktiven
quecksilberfreien Plasmastrahlern an den bendtigten leistungsstarken Vorschalt-

geraten.

« Induktives Randschichthdrten
Das induktive Randschichthirten ist ein Verfahren zur Steigerung der Schlag- und
Abriebfestigkeit von metallischen Werkstiicken ohne die hohe Zahigkeit des Aus-
gangsmaterials im Inneren zu beeinflussen. Dafiir wird das Werkstiick tiber eine
kurze Zeit einem starken Wechselmagnetfeld ausgesetzt. Somit wird ein Wechsel-
strom im Werkstiick induziert. Durch den ohmschen Widerstand des Materials
erhitzt sich dieses bis hin zur Rotglut. Bedingt durch den Skin-Effekt kann tiber die

Anregungsfrequenz die Schichttiefe gewahlt werden. Je hoher die Frequenz ist,
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1 Einleitung

desto geringer ist die Schichttiefe, die ausreichend erwarmt wird, um beim anschlie-
Benden Abschrecken ausgehértet zu werden. Fiir eine moglichst diinne Hértetiefe
werden somit hohe Frequenzen und moglichst kurze Erwarmungszeiten bendtigt,
um eine tieferes Eindringen der Warme durch Warmeleitung zu verhindern. Hierfiir
muss mit moglichst hoher spezifischer Leistung von 5 bis 6 kW /cm? gearbeitet wer-

den. Fir kleine Werkstiicke sind hohe Frequenzen von bis zu 2,5 MHz nétig [2]].

+ Induktives Schmelzen
Das Zonenschmelzverfahren (engl. floating zone) ist eine Methode zur Herstellung
von hochreinen einkristallinen Werkstoffen. Siliziumkristalle mit grolem Durch-
messer werden in der Regel mit Anregungsfrequenzen zwischen 2,4und3 MHz
geziichtet. Dies ist sowohl fiir die Prozessstabilitit als auch fiir einen perfekten
Einkristall mit wenig internen mechanischen Spannungen optimal [3]. Zonenschmelz-
anlagen haben typischerweise eine Leistung von etwa 150kW. Daher sind
effiziente Hochfrequenzwechselrichter mit hohen Ausgangsleistungen nétig.
Zusétzlich wird fiir gute Ergebnisse eine schnelle Regelung der eingekoppelten

Leistung bendtigt.

Alle drei Anwendungen sind sehr energieintensiv. und werden weltweit in vielen
Anlagen eingesetzt. Daher kann durch eine Steigerung des Wirkungsgrads der Generatoren
der globale Energiebedarf reduziert werden.

Vor 1980 wurden Rohrenverstarker mit einem typischen Wirkungsgrad von etwa 65% zur
Erzeugung der HF-Leistung in allen Leistungsbereichen verwendet [4]]. Aktuell sind sie im-
mer noch die sinnvollste Moglichkeit zur Realisierung von Leistungsstufen iiber 10 kW bei
Frequenzen oberhalb von 1 MHz. Réhrenverstarker haben jedoch einige Nachteile, wes-
halb versucht wird alternative Losungen auf Basis von Transistorverstarkern zu realisieren.
Transistorverstarker bieten folgende Vorteile gegeniiber Rohrenverstarkern: Stabilitat und
Kontrolle der Ausgangsleistung, Wiederholgenauigkeit, kleinere Baugrofle und Gewicht,
niedrigere Betriebsspannungen und eine langere Lebensdauer [5].

Transistorverstarker konnen in verschiedenen Topologien je nach Anwendung, Frequenz
und Leistung realisiert werden [4, 6, 7]. Dabei ist die einfachste Variante eine lineare
Klasse-B oder Klasse-C Topologie, allerdings ist hierbei der theoretisch maximal erreichbare
Wirkungsgrad kleiner als 80%. In der Praxis werden typischerweise Wirkungsgrade von
lediglich 55 bis 65% erreicht. Da die maximal abfithrbare Verlustleistung von
Transistoren deutlich geringer als die von Rohren ist, ist die sinnvoll realisierbare Ausgangs-
leistung von linearen Halbleiterverstarkern deutlich geringer als die von R6hrenverstarkern.
Aufgrund der oben genannten Vorteile werden lineare HF-Generatoren dennoch bis etwa
2kW Ausgangsleistung angeboten.

Um die Wirkungsgrade zu verbessern und die Ausgangsleistung von halbleiterbasierten
HF-Generatoren zu erhéhen, muss eine geschaltete Topologie zum Einsatz kommen. Um

damit eine grofie Ausgangsleistung bei hoher Effizienz und hohen Schaltfrequenzen zu
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1.1 Motivation und Zielsetzung

erreichen, miissen die Schaltverluste so gering wie moglich ausfallen. Die Schaltverluste
koénnen durch resonante Topologien, unter der Verwendung von Nullstrom- und/oder Null-
spannungs-Schaltiibergingen, reduziert werden. Gemafl [[8-10] koénnen Halbleiter-HF-
Stromquellen als spannungsgespeiste Serienresonanzwechselrichter die hochste Effizienz
erreichen. Trotz der erreichten Effizienzsteigerungen ist es bisher noch nicht gelungen
Wechselrichter mit einem Wirkungsgrad tber 90% fir den anvisierten Frequenz und

Leistungsbereich zu entwickeln.

1.1 Motivation und Zielsetzung

Diese Arbeit wurde am LICHTTECHNISCHEN INSTITUT in der Arbeitsgruppe LicHT-, EVG-
UND PLASMATECHNOLOGIEN angefertigt, die sich unter anderem mit der Entwicklung von
induktiv gekoppelten Plasmastrahlern beschéftigt. Ein Ziel der Forschung der Arbeits-
gruppe ist es, quecksilberfreie Ultraviolett (UV)-Strahler fir die Trinkwasserentkeimung
zu entwickeln, weshalb induktiv gekoppelte Plasmen bei dieser Arbeit die primire Ziel-
anwendung darstellen. Die alternativen Leuchtmaterialien bendtigen fiir einen effizienten
Betrieb sehr hohe Temperaturen, daher miissen die Strahler als Mitteldruckstrahler konzi-
piert werden [11]]. Aufgrund der schwierigen Ziindung und hohen Energiedichte von in-
duktiven Mitteldruckstrahlern wird ein leistungsstarker und robuster Generator fiir deren
Betrieb benotigt. Des Weiteren miissen fiir eine potentielle Markteinfithrung der Strahler
ginstige Vorschaltgeriate mit Wirkungsgraden von mindestens 90% realisierbar sein, um
mit konventionellen Lampen vergleichbare UV-Effizienzen zu erhalten.

Ziel dieser Arbeit ist es daher eine sinnvolle und effiziente Alternative zu Rohren-
verstirkern auch oberhalb von 10kW fir den Frequenzbereich von 2 bis 3MHz zu
entwickeln. Konkret soll ein Generator realisiert werden, welcher eine Ausgangsleistung
von mindestens 10kW bei 2,5MHz zur Verfigung stellen kann. Hierfiir kommt ein
spannungsgespeister Vollbriickenwechselrichter mit resonantem Serienschwingkreis zum
Einsatz. Diese Topologie ist weit verbreitet und fiir kleinere Leistungen oder niedrigere
Frequenzen ausreichend untersucht. Bisher ist die Ausgangsleistung bei hohen Schalt-
frequenzen allerdings unter anderem aufgrund der Transistoren begrenzt. Mit gangigen
Leistungstransistoren auf Basis von Silizium (Si)-Halbleitern lassen sich MHz-Wechsel-
richter nur unter 200 W sinnvoll umsetzten. Mit speziellen Hochfrequenz-Transistoren l4sst
sich die Leistung auf etwa 1kW steigern. Die Einfithrung von Transistoren auf Basis von
Siliziumkarbid (SiC)-Halbleitern leitet die nachste Evolutionsstufe der Hochfrequenz-
wechselrichter ein. Mit SiC-Standardbauteilen konnen MHz-Wechselrichter mit Ausgangs-
leistungen iiber 1 kW realisiert werden. Dies liegt am grof3en Bandabstand des Halbleiter-
materials. Dadurch wird es moglich Transistoren mit wesentlich kleiner Kapazititen zu
realisieren, verglichen mit Si-Transistoren mit gleichem Durchlasswiderstand und gleicher
maximaler Sperrspannung. Durch den grofien Bandabstand ist die kritische Feldstarke deut-

lich hoher. Somit kann bei identischer maximaler Sperrspannung die Dicke der Sperrschicht
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1 Einleitung

deutlich reduziert werden. Eine diinnere Sperrschichtdicke resultiert in reduziertem spezifi-
schen Kanalwiderstand. Daher ist der Durchlasswiderstand pro Chipflache geringer. Somit
kann bei SiC-Transistoren bei identischem Durchlasswiderstand die Chipflache deutlich
kleiner ausgelegt werden, was in kleineren Kapazitaten resultiert.

Fiir schnelles und effizientes Schalten sind kleine Transistorkapazitaten entscheidend, da
diese bei jedem Schaltvorgang umgeladen werden missen. Daher haben Si-Hochfrequenz-
transistoren in der Regel nur geringe maximale Sperrspannungen. Um dennoch grofle
Leistungen umsetzen zu konnen, miissen hohe Strome eingesetzt werden, was zu hohen
Verlusten und teuren Generatoren fiihrt.

Die Entwicklung von Sperrschicht-Feldeffekttransistoren (engl. junction-FET, JFET) so-
wie Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistoren (MOSFET) aus SiC hat dazu gefiihrt, dass
Transistoren mit hohen Sperrspannungen, niedrigen Durchlasswiderstinden und gleich-
zeitig kleinen Kapazititen verfiigbar sind. Darauf basierend konnte HAHRE einen 1kW-
Wechselrichter zum Betrieb eines induktiven UV-Strahlers bei 2 MHz entwickeln [12].

Neben den Bauteilkapazititen sind fiir schnelles und effizientes Schalten auch die
Anschlussinduktivititen von Interesse. Um schnelle Stromanderungen ohne grofie Uber-
spannungen realisieren zu konnen, sollten die Anschlussinduktivititen moglichst klein
sein. Zwar sind die SiC-Transistor-Chips sehr gut fiir hochfrequentes Schalten geeignet,
jedoch werden sie iiblicherweise lediglich im klassischen 3pin TO-247-Gehéuse angeboten.
Dieses wurde fiir Si-Transistoren entwickelt und limitiert die hochfrequenten Schalteigen-
schaften der SiC-Transistoren. Soll die Ausgangsleistung von Hochfrequenzwechselrichtern
iiber die von HAHRE erreichten 1 kW gesteigert werden, miissen unter anderem alternative

Transistorgehause eingesetzt werden.



1.2 Gliederung der Arbeit

1.2 Gliederung der Arbeit

Zur Realisierung eines Generators mit einer Ausgangsleistung von mehr als 10 kW bei einer

Frequenz von 2,5 MHz werden in dieser Arbeit folgende zwei Ansétze betrachtet:

« Der erste Ansatz ist die Entwicklung eines einzelnen Generators, welcher die
gesamte geforderte Leistung in die Last speisen kann. Hierfiir wird ein sehr leistungs-
fahiges Halbbriickenmodul speziell fiir diese Anwendung entwickelt. Es werden
Module mit jeweils zwei 1200 V, 25 mQ SiC-MOSFET-Chips in einem SMPD-Gehause
gefertigt. Dieses Gehduse kombiniert niedrige Induktivititen mit einem niedrigen
thermischen Widerstand. Anschlieffend wird ein Wechselrichter mit diesen Modulen
gestaltet sowie die restlichen Komponenten des Generators entsprechend den Anfor-

derungen entwickelt.

+ Der zweite Ansatz ist die Realisierung einer Kaskadenschaltung aus mehreren kleine-
ren Generatoren. Hierfiir werden kleine Generatoren aus Standardbauteilen mit mog-
lichst hoher Ausgangsleistung entwickelt und anschlieflend verschaltet, um so die ge-
forderte Ausgangsleistung liefern zu konnen. Fiir den Generator werden SiC-Transis-
toren der neuesten Generation in Gehiusen, welche fur den HF-Betrieb
optimiert wurden, eingesetzt. Fiir die Verschaltung der Kaskadenschaltung werden

unterschiedliche Varianten untersucht.

Bei einer anschlieBenden Diskussion werden die Vor- und Nachteile der beiden Ansatze
analysiert und die erreichten Ergebnisse verglichen. Hierbei werden neben der erreichten
Ausgangsleistung und Effizienz auch die Gréfie und das Gewicht sowie die Kosten und der
Fertigungsaufwand betrachtet.

AbschliefBend wird zum Test der Generatoren ein induktiver UV-Strahler gefertigt. Dabei
handelt es sich um einen quecksilberhaltigen UV-Strahler mit Auflenspule fiir den Mittel-
druckbetrieb bei 3 kW Eingangsleistung.






2 Grundlagen

Im folgenden Kapitel werden die Grundlagen fiir die Entwicklung von Hochleistungshoch-
frequenzwechselrichtern vorgestellt. Hierzu wird zunéachst der aktuelle Stand der Technik
betrachtet. Dann werden SiC-Transistoren sowie das Schaltverhalten von MOSFETs disku-
tiert. Abschlieffend werden Verfahren zur Schaltentlastung vorgestellt und das Funktions-

prinzip des verwendeten Vollbriickenwechselrichters prasentiert.

2.1 Stand der Technik von

Hochleistungshochfrequenzwechselrichtern

Industriell werden Hochleistungs-Hochfrequenzwechselrichter am haufigsten in Plasma-
reaktoren fiir die Plasma-Prozesstechnologie eingesetzt. Diese werden jedoch aufgrund
der frei nutzbaren industriellen Frequenzen bei 13,56 MHz und 27,12 MHz des ISM-Bandes
(vergleiche [13]) meist mit hoheren Frequenzen betrieben [[14]. Da die Plasma-Prozess-
technologie sehr weit verbreitet ist und viele Anwendungen auf ihr basieren, sind die
Generatoren fiir diesen Frequenzbereich deutlich weiter entwickelt als Generatoren fiir
den Frequenzbereich zwischen 2 bis 3 MHz. Die verwendeten Stromversorgungen basie-
ren fiir kleinere Leistungen hauptséchlich auf Klasse-E und fiir mittlere Leistungen auf
Klasse-DE Halbleiterverstarkern. Diese sind auf Lastimpedanzen von 50 Q angepasst, um
Methoden und Bauteile der Hochfrequenztechnik verwenden zu konnen. Ublicherweise
kommen Niederspannungstransistoren zum Einsatz, weshalb die Effizienz der Verstarker in
der Regel unter 80 % liegt und die sinnvoll realisierbare Ausgangsleistung auf unter 12 kW
begrenzt ist. Fiir die Plasma-Prozesstechnologie sind diese Parameter meistens ausreichend.

Werden groflere Leistungen benoétigt, werden iiberwiegend Rohrenverstarker mit einem
niedrigen Wirkungsgrad von maximal 65 % eingesetzt. Neben dem schlechten Wirkungs-
grad haben Rohrenverstarker weitere Nachteile, weshalb seit geraumer Zeit versucht
wird eine alternative Losung mit Transistorverstirkern zu realisieren. Zum Beispiel
beschaftigte sich D VRiEs mit Klasse DE Wechselrichtern fiir Schaltfrequenzen bis 10 MHz.
Sein Fokus lag auf der Entwicklung einer optimierten Methode zur Schwingkreisberechnung
sowie der Untersuchung des Einflusses der unterschiedlichen parasitdren Komponenten der
MOSFETs. Er stellte einen Prototypen mit 1 kW Ausgangsleistung bei einer Schaltfrequenz
von 5MHz vor. Dabei konnte er eine Effizienz von 91% erreichen [5]. Des
Weiteren stellte FujiTa einen Vollbriickenwechselrichter vor, welcher eine Ausgangsschein-

leistung von 6 kVA fiir induktive Plasmen bei einer Schaltfrequenz von 2 MHz liefern kann
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2 Grundlagen

[15]. Dieser verwendet spezielle Hochfrequenz-MOSFET-Module (OriGIN ELECTRIC, Tokyo,
Japan [16]) mit einer maximalen Sperrspannung von 600V und einem Durchlasswider-
stand von 150 mQ. Thm gelang es bei einer Eingangsspannung von 400V, 4,8 kW in ein
induktives Niederdruckplasma zu speisen und dabei eine Effizienz von 89% zu erreichen.
Die Zwischenkreisspannung lag bei DE VRIES sowie FujiTA bei maximal 400V, was den
Leistungs-MOSFETs aus Silizium geschuldet war. Eine Losung mit Leistungstransistoren
auf Basis von SiC stellte HAHRE vor [12]. Dieser konnte durch den Einsatz von SiC-JFETs
einen induktiven UV-Strahler mit einer Leistung von 1kW bei einer Anregungsfrequenz
von 2 MHz betreiben. Jedoch war es ihm nicht méglich die Ausgangsleistung seiner Wechsel-
richter deutlich iiber 1 kW zu steigern. Mit den eingesetzten Transistoren, der Gestaltung
des Wechselrichters sowie der Ansteuerung iiber Optokoppler war die Ausgangsleistung

auf unter 1,5 kW begrenzt, bei einem maximalen Wirkungsgrad unter 90%.

2.2 Halbleitermaterialien mit groBer Bandliicke

Seit vielen Jahren wird an Halbleitern mit grof3er Bandliicke, sowie den daraus bestehen-
den Bauteilen geforscht. An diesen Materialien besteht grofles Interesse, da sie erhebliche
Leistungssteigerungen gegeniiber Silizium versprechen. Die Maoglichkeit bei hoheren
Temperaturen, hoheren Leistungsdichten, hoheren Spannungen und héheren Frequenzen
zu arbeiten, macht sie fiir den Einsatz in elektronischen Systemen sehr interessant. Zwei
sehr wichtige Halbleiter mit grofler Bandliicke, die sowohl fiir Schalt- als auch fiir
HF-Leistungsanwendungen zukunftsweisend sind, sind Gallium-Nitrid (GaN) und SiC.
Tabelle zeigt ausgewahlte Materialparameter von Si, SiC in der 4H-Kristallstruktur
sowie GaN im Vergleich.

Tabelle 2.1: Vergleich ausgewahlter Materialparameter von Si, 4H-SiC und GaN [17+19].

Material Si 4H-SiC GaN
Bandliicke Eg 1,11eV 3,26eV 3,4eV
kritische Feldstirke Ejit 0,3MV/cm 2,8 MV/em 3,5MV/cm

2 2 2
Elektronenmobilitit e 1350 cm*/Vs 900 cm*/Vs 1250 cm*/Vs

2 2 2
Léchermobilitit o 600 cm“/Vs 100 cm®/Vs 200 cm*/Vs

7 7 7
Sattigungsdriftgeschwindigkeit vsyt 1-107em/Vs | 22- 10" em/Vs | 25 - 107 cm/Vs

thermische Leitfahigkeit xy, L5W/(em*K) | 4,9W/(cm*K) | 1,3W/(em?-K)

Durch die grolere Bandliicke Eg, die hohere kritische Feldstarke Ey,j; und die bessere
thermische Leitfahigkeit xy, lassen sich Bauteile mit wesentlich besseren Eigenschaften
gegeniiber Si-Bauelementen realisieren. Wie in der Einleitung bereits erwéhnt, resultieren

die groflere Bandliicke und die groflere kritische Feldstarke in diinneren Chips,
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2.2 Halbleitermaterialien mit grofier Bandliicke

verglichen mit Si-FETs mit identischer maximaler Sperrspannung. Uber das Verhiltnis
aus der Chipdicke zur Chipfliche wird der Durchlasswiderstand bestimmt, was dem
spezifischen Kanalwiderstand pro Chipflache entspricht. Durch einen deutlich geringeren
spezifischen Kanalwiderstand haben die SiC-Transistoren bei gleicher Flache kleinere
Durchlasswiderstinde oder bei identischer Chipfliche einen geringeren Durchlass-
widerstand. Daraus folgt, dass Bauteile mit identischem Durchlasswiderstand und identi-
scher maximaler Sperrspannung aus SiC wesentlich kleiner sind und daher kleinere Bauteil-
kapazitiaten haben [20,21]. Sollen hohe Leistungen bei hohen Schaltfrequenzen umgesetzt
werden, sind Bauteile mit moglichst kleinen Bauteilkapazitdten bei gleichzeitig moglichst
niedrigem Durchlasswiderstand und moglichst hoher maximaler Sperrspannung noétig.

Beim Vergleich der Materialparameter in Tabelle scheint GaN noch wesentlich
besser fiir hochfrequente Anwendungen geeignet. Lediglich bei der thermischen Leitfahig-
keit bietet SiC bessere Werte. Jedoch ist es aktuell noch nicht moglich, homoepitaxiale
GaN-Wafer mit geringer Fehlerrate wirtschaftlich herzustellen. Daher basieren aktuell
verfiigbare GaN-Bauteile tiblicherweise auf heteroepitaxialen GaN-auf-SiC- bzw. GaN-auf-
Si-Wafern [22]]. Basierend auf den heteroepitaxialen Wafern lassen sich lediglich laterale
Bauelemente realisieren. Bei lateralen Bauelementen steigt jedoch bei Erh6hung der maxi-
malen Sperrspannung die Grofle des Bauelementes mehr als bei vertikalen Bauelementen.
Daher sind GaN-Transistoren aktuell nur bis 600 V maximaler Sperrspannung verfiigbar.

Die ersten kommerziell verfiiggbaren SiC-Bauteile waren 600V SiC-Schottky-Dioden,
welche INFINEON 2001 einfiihrte. In den nachfolgenden Generationen von SiC-Schottky-
Dioden konnten die Sperrspannungen erhoht sowie die Kapazitaten und damit die Schalt-
zeiten reduziert werden. Im Bereich der Halbleiterschalter bis 1200V wurden zunéchst
hauptsédchlich JFETs vorgestellt. Dabei handelt es sich fiir gewohnlich um selbstleitende
(engl. normally-on) Bauteile. Selbstleitende Bauteile haben allerdings anwendungsseitige
Nachteile beziiglich der Schaltungsrealisierung und -sicherheit, sowie der damit zusammen-
hangenden Gate-Ansteuerung. Mit der Einfithrung des MOSFET durch CRreEk verloren daher
die JFETs an Bedeutung.



2 Grundlagen

2.3 Siliziumkarbid-Metall-Oxid-Halbleiter-
Feldeffekttransistor

Die Vergangenheit hat gezeigt, dass sich in der Leistungselektronik immer das selbstsper-
rende Bauteil auf lange Sicht durchsetzt. Somit waren die ersten verfiigbaren selbstleitende
JEFTs lediglich eine Ubergangslosung, bis die Herausforderungen bei der Entwicklung des
MOSFETs iiberwunden wurden. MOSFETs sind selbstsperrend, besitzen eine intrinsische
Freilaufdiode und einen isolierten Gate-Kontakt. Dadurch reduziert sich im Vergleich zu
einem JFET der Schaltungsaufwand zur Kurzschlusssicherung. Zusatzlich ist der MOSFET
spannungsgesteuert, wodurch die Ansteuerung vereinfacht wird. Eine Ubersicht der Ent-
wicklungsschritte von SiC-MOSFETSs von 1992 bis 2002 wurde von COOPER [23]] zusammen-
gestellt, inklusive der wichtigsten Bauteilstrukturen. Ublicherweise werden SiC-MOFETs
als planare DMOSFETs gefertigt, wie in Abbildung [2.1| dargestellt. Der SiC-MOSFET wird
seit 2010 von CREE bis Upg max = 1700 V angeboten.

Source Gate

* *

O Metall
HG

O sio,
@ p+
mp

B n+
On

Drain

Abbildung 2.1: Querschnitt einer planaren DMOSFET-Zelle, gemaf [23,24].

Die nichste Weiterentwicklung der SiC-MOSFET-Technologie ist die Herstellung von
FETs mit Trench-Technologie [25,26]. Hiermit lasst sich der spezifische Kanalwiderstand
der Transistoren nochmals reduzieren und Bauteile mit wesentlich niedrigeren Durchlass-
widerstanden realisieren, welche zusdtzlich eine geringere Temperaturabhangigkeit
zeigen. Mit Transistoren in Trench-Technologie sollten daher héhere Schaltfrequenzen und
niedrigere Durchlassverluste moglich sein. Durch die geringere Temperaturabhiangigkeit
des Durchlasswiderstands kann die Kiihlleistung reduziert werden, ohne die Durchlass-
verluste zu erhdhen. Des Weiteren kann durch den Einsatz der Trench-Technologie die
Zuverlassigkeit und Leistungsfahigkeit der intrinsischen Freilaufdiode sowie der Gate-
Oxidschicht erhoht werden [27]]. Bei der in dieser Arbeit verwendeten resonanten Voll-
briickentopologie, welche in Abschnitt [2.6] vorgestellt wird, ist eine zuverlassige Freilauf-
diode besonders wichtig, da diese wéhrend des Kommutierungsvorgangs den Laststrom
fithrt. Trench-SiC-MOSFETs sind seit 2014 von ROHM als DOUBLE-TRENCH-Bauteil
(Abbildung[2.2|(b)) und seit 2018 von INFINEON als CorLSIC™ (Abbildung|[2.2)(a)) verfiigbar.
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Source Gate Gate

Source

B Metall
WG

0 sio,
@ p+
B p

B n+
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Drain Drain

(a) (b)

Abbildung 2.2: Querschnitt zweier Trench MOSFET-Zellen, (a) INFINEON CorrSiC™
gemafd und (b) ROHM DOUBLE-TRENCH gemif [27].

SiC-MOSFETs werden wie Si-MOSFETs mit bipolarer Gate-Spannung ein- und aus-
geschaltet, jedoch haben die SiC-MOSFETs eine geringere Transkonduktanz g, [29]. Daher
muss bei SiC-MOSFETs eine hohere Gate-Spannung angelegt werden, um den FET voll-
stindig einzuschalten und einen niedrigen Durchlasswiderstand zu erreichen. Trotz hohe-
rer Gate-Spannung wird aufgrund der sehr geringen Chipgrofie eine wesentlich niedrigere
Gate-Ladung benétigt. Dennoch ist die Leistung, welche zum Umladen der Gate-Kapazitat
benotigt wird, nicht zu vernachlassigen, da diese zum Teil im internen Gate-Vorwiderstand
und damit der Gate-Struktur des Chips in Wéarme umgesetzt wird. Dies ist im Hinblick
auf die Zuverlassigkeit des Gate-Oxids problematisch. Die Kombination aus hoher Gate-
Spannung und Warmeentwicklung kann zu einer Schadigung der Gate-Oxids fithren, so
dass es mit anhaltender Nutzungsdauer leitend wird und der Kanal nicht mehr vollstandig
durchgeschaltet werden kann [30,31]]. Dass dieser Effekt nicht zu vernachlassigen ist, wurde

von NGUYEN und N1 gezeigt.

2.4 Verlustbetrachtung

Beim Betrieb des Wechselrichters entstehen in den Halbleitern Durchlass- und Schalt-
verluste. Die momentane Verlustleistung des Transistors pjoss(¢) kann als Produkt der

Transistorspannung ups(t) und des Transistorstroms ip(t) nach (2.1) berechnet werden.
Ploss(t) = uDS(t) : iD(t) (2-1)

Dabei ergeben sich die Durchlassverluste Pjogs,,, als Produkt aus temperaturabhangigen

Kanalwiderstand mit dem Quadrat des Drain-Stroms:

Plosscon = RDS(on)(T) : I]Z) (2-2)

11



2 Grundlagen

Die Schaltverluste hingegen werden von einigen Faktoren beeinflusst. Diese entstehen
durch den nicht idealen Ubergang vom ein- zum ausgeschalteten Zustand und hingen
davon ab, wie schnell Strom und Spannung geandert werden konnen. Durch Integration
von (2.1) Giber den Zeitraum des Schaltvorganges, kann die Schaltverlustenergie E,y o nach
bestimmt werden.

by
Eovot = [ prs(t) 3
t
In Abbildung 2.3[sind die idealisierten Kurvenverlaufe des Ein- und Ausschaltvorganges
eines MOSFETs an einer induktiver Last mit Freilaufdiode dargestellt. Der Einschaltvorgang
ist jeweils definiert von 1/10 - Iy bis 1/10 - Ups und der Ausschaltvorgang von 1/10 - Upg bis
1/10 - Ip.
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Abbildung 2.3: Kurvenverldufe fiir den (a) Einschalt- und (b) Ausschaltvorgang eines
Leistungs-MOSFET mit induktiver Last, gemafl [34].

Der Einschaltvorgang beginnt mit einem Logik-Signal am Eingang des Gate-Treibers.
Daraufhin beginnt der Gate-Treiber seinen Ausgang von Ugs(off) auf Ugs(on) Zu ziehen. Dafiir
muss die Eingangskapazitat Ci;s des FETs umgeladen werden. Die dafiir benétigte Dauer

wird vom Gate-Strom ig, sowie dem Gate-Vorwiderstand Rg bestimmt. Mit Erreichen der
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2.4 Verlustbetrachtung

Gate-Schwellenspannung Ugsn) beginnt der MOSFET-Kanal niederohmig zu werden und
den Laststrom zu iibernehmen. Nach vollstandiger Abkommutierung des Laststroms aus
dem Freilaufpfad in den MOSFET-Kanal beginnt die Drain-Source-Spannung upg zu fallen.
Waihrenddessen bleibt die Gate-Source-Spannung ugs solange konstant auf dem Miller-
Plateau upjateau, bis die Gate-Drain-Kapazitit entladen ist und die Drain-Source-Spannung
der Durchlassspannung entspricht. Erst dann steigt die Gate-Source-Spannung weiter auf
ihren stationdren Ugs(on) Wert an. Der Ausschaltvorgang lduft in umgekehrter Reihenfolge
nach dem gleichen Prinzip ab.

Im Folgenden werden die Parameter analysiert [35,36], welche das Schaltverhalten
beeinflussen und tiblicherweise im Datenblatt angegeben sind. Zur Veranschaulichung sind
diese auch im Ersatzschaltbild (ESB) in Abbildung 2.4 dargestellt.

D
o
Lo
Cep
;L
Ugp
=X
G Lg Rg int RDS(on)H ™
: \M"‘J;G’ — Cos
CGSIF' Ups
Ugs ‘S_G A
Ls
Is
S

Abbildung 2.4: ESB des MOSFETs als variabler Widerstand mit parasitidren Bauteilen.

Die Eingangskapazitit Ciss wird bei kurzgeschlossener Drain-Source-Strecke zwischen
Gate und Source bestimmt. Daher entspricht Ciss gemafy (2.4) der Parallelschaltung aus

Gate-Source- und Gate-Drain-Kapazitit.
Ciss = Cas + Cop (2.4)

Die Eingangskapazitit muss vor dem Einschalten des Transistors bis zur Threshold-
Spannung Ugs() aufgeladen und vor dem Ausschalten auf die Plateau-Spannung upjateau
entladen werden. Daher hat die Impedanz der Treiberschaltung L und Rg, die Grofie des
Gate-Stroms i sowie die Kapazitit von Cig einen direkten Einfluss auf die Ein- und Aus-

schaltverzogerungen und damit auf die Schaltverluste.
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2 Grundlagen

Die Ausgangskapazitit Coss kann bei kurzgeschlossener Gate-Source-Strecke zwischen
Drain und Source bestimmt werden. Daher entspricht C,ss geméaf (2.5) der Parallelschaltung

aus Drain-Source- und Gate-Drain-Kapazitit.

Coss = CDS + CGD (2-5)

Die Kapazitit von Cos ist hauptsiachlich bei weich schaltenden Anwendungen
interessant, da sie zur Resonanzkapazitat addiert werden muss und damit Einfluss auf die
Resonanzfrequenz des Schwingkreises haben kann.

Abschlieflend kann noch die Riickwértsiibertragungskapazitét Cyss zwischen den Drain-
und Gate-Anschliissen bestimmt werden, wobei der Source-Anschluss mit der Masse ver-
bunden ist. Demnach entspricht C.ss der Gate-Drain-Kapazitat und wird oft auch als Miller-
Kapazitat bezeichnet. Die Grofle von Cig ist einer der entscheiden Parameter bei der
Betrachtung der Schaltverluste, da dieser im hart geschalteten Betrieb erheblichen Einfluss
auf die Anstiegs- und Abfallzeiten der Drain-Source Spannung hat.

Neben den genannten Kapazitidten beeinflussen auch die Induktivititen des Gehéuses
sowie der Bonddrahte das Schaltverhalten. Dabei muss zwischen der Gate-Induktivitat und
der Drain- bzw. Source-Induktivitat unterschieden werden. Die Gate-Induktivitat begrenzt
die Anderung des Gate-Stroms und die Drain- bzw. Source-Induktivititen haben Einfluss
auf den Laststrom.

Fir schnelles Schalten optimierte Gehause haben neben den drei tiblichen Anschliis-
sen noch einen zuséatzlichen vierten Treiber-Source-Anschluss Sg, wie in Abbildung
skizziert. Dabei werden zusétzliche Bonddridhte vom Chip zu dem Anschluss gefiithrt und
dadurch die beiden Source-Anschliisse induktiv entkoppelt. Somit soll verhindert werden,
dass Storungen aus dem Leistungspfad in den Ansteuerpfad einkoppeln. Je nach Hersteller
wird dies als Kelvin-Source oder Driver-Source bezeichnet.

Da die Schaltverlustenergie jeweils beim Ein- und Ausschalten in Warme umgesetzt wird,
ist die Schaltverlustleistung Pjoss,, gemaf; direkt proportional zur Schaltfrequenz f,.

PlossSW = (Eon + Eoﬁ) : fsw (2'6)

Bei sehr hohen Schaltfrequenzen tbersteigt die Schaltverlustleistung die thermisch
maximal abfiihrbare Verlustleistung der Transistoren. Deshalb ist ein solcher Betrieb
physikalisch nicht mehr umsetzbar. Um dennoch Wechselrichter mit Schaltfrequenzen
iiber 2 MHz realisieren zu konnen, ist es daher notwendig die Schaltverlustleistung durch

Schaltentlastungsverfahren zu minimieren.
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2.5 Schaltentlastung

Um einen effizienten Betrieb des Wechselrichters zu gewéhrleisten und um die maximal
abfithrbare Verlustleistung der Leistungstransistoren nicht zu tiberschreiten, miissen die
Durchlass- und die Schaltverluste minimiert werden. Dies kann durch Schaltentlastungs-
verfahren umgesetzt werden. Mittels Nullspannungs- (ZVS - engl. ,,zero voltage switching")
und Nullstromschaltens (ZCS - engl. ,zero current switching®) ist es moglich, die
Uberlappung von Transistorstrom und -spannung stark zu reduzieren. Beim ZVS wird der
Transistor erst eingeschaltet, wenn die Spannung tiber ihm vollstindig abgebaut ist. Beim
Ausschalten hingegen wird der gesamte Laststrom abgeschaltet und auf die Ausgangs-
kapazitat des Transistors kommutiert. Beim ZCS wird der Transistor erst abgeschaltet,
wenn der Laststrom vollstindig auf die Freilaufdiode kommutiert ist. Dadurch werden die
Transistoren immer unter Spannung eingeschaltet und es entstehen hohe Schaltverluste.
Insbesondere wenn MOSFETs eingesetzt werden, spielen die Einschaltverluste eine iiberge-
ordnete Rolle, da diese iiblicherweise deutlich grofler als die Ausschaltverluste sind. Somit
bietet ZVS groflere Vorteile in Hochfrequenzwechselrichtern als ZCS [37]. Daher wird in
dieser Arbeit lediglich der ZVS-Betrieb néher betrachtet. Aus diesem Grund sind fiir die
Wechselrichterauslegung lediglich die Ausschaltverluste von Bedeutung. Bei sehr hohen
Schaltfrequenzen muss neben der Vermeidung von Einschaltverlusten auch die Ausschalt-
verlustleistung minimiert werden. Dies ldsst sich mit externen Entlastungskapazititen C,
(engl. snubber capacitor) parallel zur Drain-Source-Strecke der FETs erreichen. Dadurch
reduziert sich die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung und die Abfallzeit des
Drain-Stroms wird minimiert. Somit wird das Produkt aus Transistorstrom und -spannung
minimal. Abbildung [2.5| zeigt die prinzipiellen Kurvenverlaufe des Ausschaltvorgangs mit
Cp, wobei is, den Strom durch den Snubber-Kondensator C,, zeigt. Deutlich zu sehen ist,
dass die Uberlappung der Drain-Source-Spannung und des Drain-Stroms reduziert wurde.

Beim Vergleich der Kurvenverlaufe in Abbildung mit denen vom hart
geschalteten Betrieb in Abbildung|2.3|(b) wird deutlich, dass sich durch den Einsatz von C,
drei Punkte verandern. Zum ersten wird die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung
deutlich reduziert. Daraus resultiert die zweite Anderung: das Miller-Plateau ist stark ver-
kiirzt. Wie BALIGA fiir den hart geschalteten Betrieb analysiert [17]], ladt der Gate-Strom
wihrend des Miller-Plateaus Cgp auf, bis die Drain-Source-Spannung gleich der Eingangs-
spannung des Wechselrichters ist, da diese der Sperrspannung des ausgeschalteten
Zustandes entspricht. Im Gegensatz dazu beeinflusst beim weichen Schalten mit Snubber-
Kondensator die Spannung iiber dem Snubber-Kondensator das Schaltverhalten und nicht
mehr die Eingangsspannung. Da die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung deut-
lich reduziert ist, ist der Punkt, an dem die Drain-Source-Spannung der Spannung iiber
dem Snubber-Kondensator entspricht, schnell erreicht. Dies resultiert in einer minimalen
Spannungsdifferenz, auf welche Cgp wahrend des Miller-Plateaus geladen werden muss.

Daher gibt es beim Ausschalten mit C,, lediglich ein sehr kurzes Miller-Plateau.
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Abbildung 2.5: Idealisierte Kurvenverldaufe fiir den Ausschaltvorgang eines Leistungs-
MOSFET mit externer Entlastungskapazitit C,.

Die dritte Anderung betrifft die Abfallzeit des Drain-Stroms fg,. Diese ist iiblicherweise
im Transistor-Datenblatt angegeben oder kann nach (2.7) berechnet werden [38], allerdings

nur fiir den hart geschalteten Betrieb ohne C,,.

(2.7)

Uss(off) — U
trall = RG - Ciss - In ( GS(off) Plateau)

Uss(oft) = Ugs(th)

Im Gegensatz zum harten Schaltbetrieb muss hier der Transistor jedoch nicht den Strom
abschniiren da dieser auf C, kommutiert, weshalb die Abfallzeit deutlich kleiner ausfallt.
In Abbildung [2.6|(a) ist ein Briickenzweig mit den Bauteilen des Abschalt- und Kommutie-
rungsvorgangs gegeben. Dabei bezieht sich die Kommutierungsinduktivitat Lyomm, auf die

Summe der Induktivitaten der Anschlusspins, der Bonddrahte sowie des Chips.
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Ugs
UGS(on)
Upjateau
Ugs(th)
UGS(ofr)_
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Abbildung 2.6: (a) Resultierender Schwingkreis fiir die Kommutierung des Laststroms auf
die Entlastungskondensatoren. (b) Detaillierte nicht ideale Kurvenverlaufe
fiir den Ausschaltvorgang eines MOSFETs mit Snubber-Kapazitit Cp,.

Fir den Ausschaltmoment kann irs als konstant angenommen werden, da dieser durch
Lyes aufrechterhalten wird. Sobald sich der Kanalwiderstand erhéht, beginnt der Resonanz-
strom auf Cps zu kommutieren. Sobald die Impedanz von Cps und rps anfangt zu steigen,
sinkt ip und es wird eine Spannung tiber der Kommutierungsinduktivitat induziert. Somit

kann fir diesen Moment (2.8) angenommen werden.

e, (£) = (1) + ticp (1)

dip (t)
dt

uCp(t) = Lxomm ° + uCDs(t) (2-8)

Uber die Abfallzeit des Drain-Stroms kann das minimale % berechnet werden und
mit der Annahme, dass ucp(t) = uc,(¢) ~ 0 gilt, kann die Kommutierungsgeschwindigkeit
nach (2.9) bestimmt werden.

diSn (t) Ires

= Lt 2.9
dt komm teall ( )

17



2 Grundlagen

Lyomm bildet mit C;, und Cps einen Schwingkreis. Die Schwingung ist in Abbildung (b)
qualitativ veranschaulicht. Die minimale Snubber-Kapazitat kann nun mit Hilfe des Schwing-
kreises abgeschatzt werden. Es muss dafiir gesorgt werden, dass die Schwingung ihr erstes
Minimum erst erreicht, wenn ip bereits unter Null gefallen ist. Durch das verkiirzte Miller-
Plateau gilt in diesem Moment bereits ugs < Ugsn). Daher sollten alle Ladungstréger aus
dem Kanal ausgerdumt sein und, sobald der Strom zu Null wird, wird der Kanal sperren. Bei
der anschliefenden Schwingung pendelt lediglich Scheinleistung im Schwingkreis. Gemaf3

(2.10) kann die Zeit fiir das erste Minimum der resonanten Schwingung berechnet werden.

1 T
fatin = 7 = 2 /(2 Cp + Cos (OV) + Cos (Un) 2 Liomms.~ (2.10)

4 fres 2
Ausgehend von der Abfallzeit des Drain-Stroms ergibt sich dann (2.11) fiir die minimale
Grofle der Snubber-Kondensatoren. Die minimale Gréfie von C;, ist interessant, da nach
(2.13) mit steigender Kapazitit auch der Resonanzstrom zunehmen muss, um die Kapazitat

umzuladen. )
fan  (Cps (0V) + Cps (Uin))
T Z. Lkomm 2

C, > (2.11)

Da (2.11) jedoch von vielen Parametern abhéngt, welche bei der Auslegung der Schal-
tung zum Teil noch nicht bekannt sind, kann fiir die Berechnung der Ausschaltverluste
die von HAHRE [[12] hergeleitete Formel angewendet werden. Allerdings werden die
tatsachlichen Verluste deutlich geringer ausfallen als die nach (2.12) bestimmten.

2.

D ‘“fall
Eofr = 2.12
M 12 (Cows + Cp) 212)
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2.6 Vollbriickenwechselrichter mit Serienschwingkreis

Abbildung|2.7| zeigt das Schaltbild eines Vollbriickenwechselrichters, welcher mit Hilfe des
Serienschwingkreises sowie den parallelen Snubber-Kondensatoren schaltentlastet
betrieben werden kann. Dazu werden die Transistoren mit einer festen Tacktung
angesteuert und die Resonanzinduktivitéit L,es genutzt um die ZVS-Bedingung zu erfiillen.
Der in L, eingepragte Resonanzstrom i,s entladt die jeweilige Drain-Source-Spannung
vollstindig iiber den Ausgangskapazititen Coss + Cp, bevor die Transistoren eingeschaltet
werden. Dadurch ist es moglich, die in den Transistorausgangskapazitaten gespeicherte
Energie nicht im Kanalwiderstand des Transistors in Warme umzusetzen, sondern zum

Wechselrichterausgang zu speisen.
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Abbildung 2.7: Schaltplan eines schaltentlasteten Vollbriickenwechselrichters (M; bis M,)
mit Serienschwingkreis (Cres und Lies), Snubber-Kondensatoren (Cp) und
Lastwiderstand (Rj.q).

ZVS kann dann erreicht werden, wenn die Schaltfrequenz des Wechselrichters oberhalb
der Resonanzfrequenz fies des Schwingkreises liegt und der Phasenwinkel ¢ des Laststroms
ausreichend grof ist, um die Ausgangskapazitaten Cys +C, innerhalb der Kommutierungs-
zeit txomm umzuladen. Daher muss gemaf (2.13), die durch den Resonanzstrom wihrend des
Kommutierungsvorgangs transportierte Ladung mindestens so grof3 sein wie die Summe

der in der Ausgangskapazitit gespeicherten Ladung.
;res * Ikomm = 2 (Coss + Cp) - Uin (2-13)

ires ist der Mittelwert des wihrend der Kommutierungszeit txomm durch die Induktivitat
Lyes flielenden Stroms und die eingangsseitige Gleichspannung (engl. direct current, DC)
Uin. Die Kommutierungszeit tiomm ist in diesem Fall als die Lange der Zeitintervalle (b) und
(d) aus Abbildung [2.8| definiert.

Die Schaltintervalle (a) bis (d) in Abbildung [2.9| veranschaulichen das Funktionsprinzip
des ZVS-Vollbriickenwechselrichters. Die idealisierten Kurvenverldufe der Ausgangs-

spannung Uy, des Resonanzstroms iy mit den Gate- und Drain-Source-Spannungen der
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2 Grundlagen

Transistoren M; bis My sind in Abbildung dargestellt. Beginnend beim Intervall (a),
sind die Transistoren M; und M, eingeschaltet und leiten den Resonanzstrom durch den
Schwingkreis und die Last. Die Transistoren M, und M3 sind ausgeschaltet und sperren Uy,.
Mit dem Ausschalten von M; und M, beginnt Schaltintervall (b). Der Resonanzstrom kom-
mutiert von M; und M, auf die jeweiligen Ausgangs- und Snubber-Kondensatoren, was zu
einem Anstieg der Drain-Source-Spannungen upg 1 und ups mq4 fithrt. Gleichzeitig werden
die Ausgangs- und Snubber-Kondensatoren von M, und M3 entladen und der Strom beginnt
auf die Body-Dioden zu kommutieren. Diese Umladung muss vor dem Nulldurchgang des
Resonanzstroms abgeschlossen sein, um ZVS zu realisieren. Sobald die Body-Dioden von
M; und M3 den Strom Gibernommen haben kénnen M; und M; eingeschaltet werden und es
beginnt Schaltintervall (c). Schaltintervall (c) ist 4quivalent zu Schaltintervall (a) mit dem
Unterschied, dass anstelle von M; und M, die Transistoren M, und M3 eingeschaltet sind
und der Resonanzstrom ein anderes Vorzeichen hat. Ebenso verlauft der Ubergang von

Schaltintervall (c) tiber (d) zu (a) aquivalent zum Ubergang von (a) zu (c) ab.
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i 1 | Lo
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Abbildung 2.8: Kurvenverldufe des Vollbriickenwechselrichters mit Resonanzkreis am Aus-
gang und Betrieb unter Einhaltung der ZVS-Bedingung.
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2.6 Vollbriickenwechselrichter mit Serienschwingkreis
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Abbildung 2.9: Schaltintervalle (a) bis (d) zur Veranschaulichung der Strompfade und der
Kommutierungsvorgénge des Vollbriickenwechselrichters im ZVS-Betrieb.
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3 Auslegung von
MHz-Hochleistungswechselrichtern
mit groBer Leistung

Im folgenden Kapitel werden zuniachst die theoretischen Schritte vorgestellt, welche bei der
Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern beachtet werden miissen. Anschlie-
flend werden Maflnahmen zur Optimierung von Hochfrequenzwechselrichtern analysiert,
welche umgesetzt werden miissen um die Ausgangsleistung steigern zu konnen. Dann
werden die Auslegungsschritte fiir eine 25 kW- sowie fiir eine 2,5 kW-Einheit ausgefiihrt
und mittels Simulation verifiziert. AbschlieBend wird die Vorgehensweise zur Realisierung
einer Kaskadenschaltung vorgestellt und es werden die theoretischen Uberlegungen

simuliert.

3.1 Bauteilgiitezahlen

Abgesehen von den iiblichen Datenblattwerten, wie maximale Sperrspannung, maxima-
ler Durchlassstrom und Durchlasswiderstand, konnen fiir den Vergleich der Transistoren
bauteilspezifische Giitezahlen (engl. figure of merit, FOM) gemifl [39] herangezogen
werden. Fir den hart geschalteten Betrieb wurden folgende drei Giitezahlen definiert. Die
klassische Bauteilgiitezahl (FOM) (3.1), die Hochfrequenzgiitezahl (engl. Baliga high
frequency FOM, BHFFOM) (3.2) [40] und die neue Hochfrequenzgiitezahl (engl. new high
frequency FOM, NHFFOM) [39].

FOM = QG ’ RDS(on) (3'1)
BHFFOM = (Rps(on) - Ciss) " (3.2)
NHFFOM = (Rps(on) * Coss) (3.3)

Da es jedoch nur wenig praktikabel ist, fiir den hart geschalteten Betrieb definierte FOMs
zur Bewertung von Bauteilen und Bauteiltechnologien in resonanten und weichschaltenden
Anwendungen zu vergleichen, werden diese FOMs hier nicht weiter betrachtet. Stattdessen
wird die ,,soft-switching“ FOM angewendet. Diese wurde von REUscH [41] gemafy als

alternative Glitezahl fiir weichschaltenden Anwendungen vorgestellt.

FOM;s = (Qoss + Qg) : RDS(on) (3-4)
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

Diese beriicksichtigt neben der Gate-Ladung Qg und dem Durchlasswiderstand Rpg(on)
auch die Ausgangskapazitit Cos. Allerdings kann selbst diese soft-switching FOM nicht
uneingeschrankt angewendet werden, da entscheidende Parameter wie der interne Gate-
Vorwiderstand oder die Gehduseinduktivitaten nicht beriicksichtigt werden. Dennoch
werden die FOMg-Werte fiir die Bauteilauswahl verglichen, da damit vergleichbare Zahlen-

werte generiert werden konnen, zumindest bei der Verwendung von identischen Gehéusen.

3.2 Gate-Treiber

Ein weiterer Punkt, welcher mit steigender Schaltfrequenz immer entscheidender wird, ist
die Gate-Treiberleistung. Diese steigt nach linear mit der Frequenz an.
Qg
PGate B A[]GDatenblatt . AUé . f;W (3.5)

Dabei ist AUg die Differenz der Gate-Spannungen zum Ein- und Ausschalten und
AUgp, e die im Datenblatt angegebene Differenz der Gate-Spannungen. Fiir den hart
geschalteten Betrieb wird die gesamte Gate-Ladung als Ansteuerleistung umgesetzt. Im
resonanten Betrieb ist die Gate-Ladung durch ZVS und die Snubber-Kondensatoren
reduziert. Um jedoch einen sicheren Betrieb auch fiir den Fall, dass die ZVS-Bedingung
nicht eingehalten werden kann, gewahrleisten zu konnen, muss der Gate-Treiber sowie
dessen Versorgung fiir die komplette Gate-Ladung ausgelegt werden.

Die Ansteuerung der Transistoren wird mit Gate-Treiber-ICs umgesetzt. Diese werden
gemaf dem Schaltplan in Abbildungmit den beiden Spannungsleveln Ugs(on) und Ugs(ofr)
sowie mit den logischen Schaltsignalen versorgt. Die Schaltung sieht eine Unterscheidung
zwischen den externen Gate-Vorwiderstanden fiir das Ein- und Ausschalten vor. Hierfiir
ist auf dem Hin- und Riickweg jeweils ein Gate-Vorwiderstand mit antiparalleler Schottky-
Diode platziert. Die beiden Zener-Dioden sind zum Schutz des Gates vor Uberspannung

vorgesehen. Diese sind im Layout moglichst dicht an den Gate-Anschlusspins zu platzieren.

lUGS(on) C J—

— Signal

lu Gs(off)| C —|—

Gate-
Treiber-1C

RG(EXt)fo

Abbildung 3.1: Schaltplan der Gate-Treiberschaltung zum Betrieb der Transistoren mit den
beiden Spannungsleveln Ugs(on) und Ussoff)-
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3.3 Schwingkreisberechnung fiir Vollbriickenwechselrichter mit Serienschwingkreis

Die Leistungsversorgung der Gate-Treiber muss fiir die high-side FETs potentialgetrennt
realisiert werden. Um fiir alle Schalter die gleichen Betriebsparameter zu gewéhrleisten,
wurde auch die Versorgung fir die low-side Transistoren potentialgetrennt ausgefiihrt. Die
Gate-Treiberversorgung wurde mit Ringkernen mit sequenzieller Wicklung umgesetzt 12,

42], um die kapazitive Kopplung zwischen den Wicklungen zu minimieren.

3.3 Schwingkreisberechnung fiir

Vollbriickenwechselrichter mit Serienschwingkreis

Fir die Schwingkreisauslegung werden die Betriebsparameter, wie Schalt- und Resonanz-
frequenz fi und fies, Ausgangsleistung Pj,,g und Phasenwinkel ¢, des Wechselrichter-
systems bestimmt. Die Vorgehensweise zur Auslegung des Schwingkreises wurde von
Kazimierczuk ausfithrlich beschrieben [43]. Hier werden daher nur die wichtigsten
Berechnungsschritte nochmals wiederholt.

Die Resonanzfrequenz f;.s des Schwingkreises wird gemaf3 (3.6) berechnet.

1

fres = (3-6)
277 + VLyes * Cres

Der Wechselrichterwiderstand R kann nach (3.7) berechnet werden.

R =Rjoaq + 2 - RDS(on) +r.. +rc (3.7)

Tes res

Die Schwingkreisgiite Qy, fiir den Serienschwingkreis wird gemafy berechnet. Die
Schwingkreisgiite steht fiir das Verhéltnis zwischen der Blindleistung, welche im Schwing-

kreis gespeichert ist, und der Wirkleistung, welche der Last zur Verfiigung gestellt wird.

QL — 2 - ﬁes : Lres _ 1 _ ,Lres ) 1 (3.8)
Rioad 27 - ﬂes * Cres * Rioad Cres  Rioad

Uber die DC-Eingangsspannung U, und den Wechselrichterwiderstand kann
der DC-Eingangsstrom I, nach bestimmt werden.

8- U;
I = (3.9)
2. R. |1+ 2.(f‘sw_&)2
4 R il
Sowie die Eingangsleistung nach iiber die Schwingkreisimpedanz Z.
8-U2-R
Py, = 1 (3.10)

2 2
”Z'Zrzes' [(Zis) + (]% - %) ]
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

Die Strom- und Spannungsbelastung der passiven Komponenten des Schwingkreises

kann nach (3.11) bis (3.13) berechnet werden.

< 4- Uin
Ires = > > (311)
ﬂ-Zres’J(Zis) +(}C§Z—%)
> 4- Uin
Uc,.s = - - (3.12)
S ) . R fow  Jres
71’ (ﬁ"es ) J(ZI‘CS ) + (ﬁes _f;W )
ULICS = (3'13)

2 2
. R fow _ E)
7 \/( Zres ) + (ﬁ'es fsw
Da KazimIERCzUK keine Snubber-Kondensatoren zur Minimierung der Ausschaltverluste

einsetzt, muss zuséatzlich zur Erfilllung der ZVS-Bedingung (3.14) eingehalten werden [12,

43].

) —477 - fuw + (Coss + Cp) - Unn
Lies = (3.14)
€08 (270 - fw - loff — 9) — €08 (27 - fo - £5 — @)

AbschlieSend kann die Ausgangsleistung nach bestimmt werden.

8- Uli * Rioad
2 2
R fsw ﬁes
(z) + (f - f_w) ]

3.4 Optimierung der Wechselrichter

Pioad = (3.15)

2,72 |
7%+ Zies

Die bisher vorgestellten Methoden zur Minimierung der Schaltverluste und der daraus
resultierenden Steigerung der Schaltfrequenz wurden in &hnlicher Form von HAHRE
eingesetzt [12]. Um jedoch Wechselrichter mit Ausgangsleistungen deutlich iiber 1kW
realisieren zu konnen, missen weitere Schritte zur Minimierung der Verluste umgesetzt
werden. Dies bezieht sich zum einen auf die Schaltverluste, welche unter anderem durch fiir
den HF-Betrieb optimierte Gehdusebauformen reduziert werden kdnnen, aber auch auf die
Verluste in den passiven Komponenten des Schwingkreises sowie des DC-Zwischenkreises.
Diese Optimierung muss einerseits vorgenommen werden, um einen hohen Wirkungsgrad
zu erzielen. Sie ist aber vor allem notwendig, um die hohe Ausgangsleistung tiberhaupt rea-
lisieren zu konnen. Sobald die Verluste die maximal abfithrbare Verlustleistung tibersteigen,
kann die Ausgangsleistung nicht weiter erhoht werden.

Die Schaltverluste lassen sich wie in Abschnitt beschrieben durch kleine Bauteil-
kapazititen reduzieren. Allerdings kann die Chipfliche nicht beliebig weit reduziert
werden, da dadurch der Durchlasswiderstand erhoht wird. Um dennoch die Schaltverluste

weiter reduzieren zu konnen, miissen die Schaltvorgidnge moglichst effizient gestaltet
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3.4 Optimierung der Wechselrichter

werden. Dies kann durch Gehiuse, welche fiir hochfrequentes Schalten optimiert sind,
sowie ein optimiertes Leiterplattendesign erreicht werden. Die Gehause zeichnen sich durch
moglichst kurze Anschlusspins, eine horizontale Positionierung auf der Platine sowie durch
einen Treiber-Source-Anschluss aus. Durch die kurzen Anschlusspins und die horizontale
Positionierung konnen niederinduktive Kommutierungspfade realisiert werden, was in
reduzierten Uberspannungen resultiert. Durch den Treiber-Source-Anschluss wird verhin-
dert, dass Oszillationen und Stérungen aus dem Leistungspfad in den Ansteuerpfad koppeln
konnen und umgekehrt. Dadurch kann parasitires Wiedereinschalten der Transistoren
verhindert werden.

Bei der Optimierung des Leiterplattendesigns miissen Methoden der Leistungselektronik
mit Methoden der Hochfrequenztechnik kombiniert werden, was HAHRE [12] versaumt
hat. Dieser gestaltete seine Wechselrichter lediglich nach den Methoden der Leistungs-
elektronik und konnte keinen Wirkungsgrad tiber 90% erreichen. Fiir eine gute HF- Platinen-

design sind zusétzlich folgende Punkte zu beachten:

« Alle Verbindungen des Leistungspfades sollten moglichst grofflichig und auf
mehreren Lagen ausgefithrt sein. Die Lagen sind durch umlaufende Durch-

kontaktierungen miteinander zu verbinden.

« Zur Reduzierung der Kommutierungsinduktivitat sollten der Hin- und Riickweg
eines Stromkreises immer als Striplines ausgefiihrt werden. Das heiflt, dass die
eine Verbindung auf der Oberseite der Platine platziert wird, wahrend die andere
Verbindung auf der Unterseite mit den exakt gleichen Abmessungen und direkt

darunter angeordnet wird.

+ Zur Abschirmung von Messschaltungen sind die Masseflachen durch eine Aneinan-
derreihung von Durchkontaktierungen zu unterbrechen, um die jeweiligen Strom-

pfade festzulegen.

« Um Reflexionen zu vermeiden, sollten scharfe Kanten vermieden werden. Daher
sollten alle Ecken und Kurven von Leiterbahnen mit Radien versehen werden. Dies
gilt auch fir die Gestaltung der Masseflaichen. Zu Veranschaulichung des Effekts
durch scharfe Kanten in flichigen Leitern ist in Abbildung (a) eine Kupfer-
platte zur Verbindung mehrerer Vakuumkondensatoren gezeigt. Abbildung (b)
zeigt ein Warmebild derselben Kupferplatte beim Betrieb des Wechselrichters bei
3 MHz. Durch Reflexion und iiberlagerte Strome kommt es in der rechten oberen Ecke

zu einer Erwarmung der Platte.
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofler Leistung

(b)

Abbildung 3.2: Zur Veranschaulichung des Resultats eines schlechten Leiterplattendesigns
ist in (a) ein Foto einer Kupferplatte zur Verbindung mehrerer Vakuum-
kondensatoren gezeigt, welche als Schwingkreiskapazitit eingesetzt
werden, und in (b) ein Wiarmebild der Kupferplatte beim Betrieb des
Wechselrichters bei 3 MHz.

Werden die oben genannten Punkte beriicksichtigt, werden beim Schalten weniger hoch-
frequente Oszillationen angeregt. Dadurch kénnen die Verluste in den passiven Komp-
onenten reduziert werden, da die Oszillationen im DC-Zwischenkreis sowie im Schwing-
kreis gefiltert werden. Die Verluste in den passiven Komponenten kénnen durch eine
Vergroflerung der Snubber-Kondensatoren und damit Verringerung der Kommutierungs-
geschwindigkeit weiter reduziert werden. Hierbei muss ein Kompromiss gefunden werden,
da der Blindleistungsanteil erh6ht werden muss, um mit grofieren Snubber-Kondensatoren
dennoch die ZVS-Bedingung erfiillen zu kénnen, was zu hoheren Durchlassverlusten fiihrt.
In dieser Arbeit wurden die Snubber-Kondensatoren so dimensioniert, dass die Spannungs-

flanken der Wechselrichter im Nennbetrieb 10 V/ns nicht iiberschreiten.

Ein weiterer Punkt, welcher bei der Optimierung von Wechselrichtern zu beachten ist,
ist die Auslegung des Schwingkreises. In Abschnitt[3.3|wurde die Schwingkreisberechnung
nach Kazimierczuk vorgestellt, welche auch von HAHRE angewandt wurde [12,/43]]. Ein
entscheidender Parameter ist dabei die Schwingkreisgiite Qr, welche das Verhaltnis aus
im Schwingkreis oszillierenden Blindleistung zur Ausgangsleistung vorgibt. Fiir eine ge-
gebene Lastwiderstand Rjoog kann die Schwingkreisgiite nach uber das Verhiltnis aus
Resonanzinduktivitdt L,s zur Resonanzkapazitit C..s bestimmt werden. Wie in
Abschnitt [2.6| beschrieben ist fiir den ZVS-Betrieb immer ein gewisser Blindleistungsanteil
notig, um die Ausgangskapazitit der Transistoren sowie die Snubber-Kondensatoren vor
dem Einschalten zu entladen. Gemaf§ KaziMIERCZUK sollte Q;, > 2 gewahlt werden, um
einen sinusformigen Resonanzstrom zu erhalten, aus diesem Grund wahlte HAHRE Qr, > 3
[12,43]. Diese Auslegung resultiert allerdings in einer groflen Resonanzinduktivitit, einer
kleinen Resonanzkapazitat sowie einem erheblichen Blindleistungsanteil. Der grof3e Blind-
leistungsanteil fithrt zu einem hohen Resonanzstrom, was die Leitungsverluste im Schwing-

kreis und die Durchlassverluste in den Transistoren erhoht. Des Weiteren konnte in [44]]
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3.4 Optimierung der Wechselrichter

gezeigt werden, dass sich die Verluste in den Kapazititen durch den Einsatz geeigneter
Bauteile, Glimmer- beziehungsweise Vakuumkondensatoren, effektiv reduzieren lassen.
Dies ist bei Spulen mit grofien Induktivitaten deutlich schwieriger. Um eine hohe Wechsel-
richtereffizienz zu erzielen wurde hier Q;, = 0,8 gewéahlt, wobei gezeigt werden konnte,
dass der Resonanzstrom dennoch anndhernd sinusférmig ist und der Blindleistungsan-
teil ausreicht um die ZVS-Bedingung zu erfiillen [45-47]]. Zur Veranschaulichung sind in
Abbildung beziehungsweise die Frequenzspektren der Resonanzstrome mit
Qr = 0,8 und Qr, = 5 gegeniibergestellt.

Bei der Betrachtung der Verluste der induktiven Komponenten muss zwischen den Kern-
verlusten und den Verlusten in den Wicklungen unterschieden werden. Ab einer Frequenz
von ca. 500kHz werden die Kernverluste in den induktiven Bauelementen durch die
spezifischen Verluste des Kernmaterials bestimmt und nicht iiber die Sattigungsflussdichte
(37, 48]. Daher kommen in dieser Arbeit fir die Herstellung der HF-Spulen
und der HF-Transformatoren Kerne aus Eisenpulver zum Einsatz. Diese bestehen aus Pulver
-partikeln, welche von einer Isolationsschicht umgeben sind und in Formen verpresst
werden. Die sehr kleinen, isolierten Partikel fithren zu einer Minimierung der Wirbelstrome
sowie einem uber das gesamte Volumen verteilten Luftspalt [49,/50]. Gleichzeitig bleibt
jedoch die hohe Sattigungsinduktion des Eisens erhalten, allerdings auf Kosten einer ge-
ringen Permeabilitat. Die geringe Permeabilitat resultiert in einer niedrigen Induktivitats-
konstante Ay, diese gibt fiir einen spezifischen Kern die Induktivitit pro Quadratwindung
an. Somit muss ein niederpermeabler Kern mit einer gréfleren Windungszahl ausgeglichen
werden.

Die Verluste in den Wicklungen werden im hier betrachteten Frequenzbereich durch den
Skin- und den Proximity-Effekt beeinflusst. Der Skin-Effekt beschriebt dabei die Strom-
verdrangung im Inneren des Leiters und der Proximity-Effekt die Stromverdrangung von
benachbarten Leitern. Die Skin-Tiefe § kann nach in Abhingigkeit der material-
spezifischen Leitfahigkeit p und Permeabilitat y, berechnet werden [48]).

_ [
6(f) = o (3.16)

Der Skin-Effekt kann durch den Einsatz von HF-Litze kompensiert werden. Dies wurde
von HAHRE umgesetzt [12]. Allerdings hat bereits 1943 TERMAN gezeigt, dass die
Verwendung von HF-Litze nur bis 2 MHz sinnvoll ist, da oberhalb von 2 MHz die Strom-
verdrangung in benachbarten Leitern durch den Proximity-Effekt in HF-Litzen dominiert
[51]. Aus diesem Grund wurde in dieser Arbeit keine HF-Litze eingesetzt und fir die

Herstellung der Induktivitaten Kupferlackdraht, Kupferrohr oder Schaltlitze verwendet.
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

3.5 Ansteuerung

Die Ansteuerung der Wechselrichter ist im Blockschaltbild in Abbildung [3.3| veranschau-
licht. Die Ansteuereinheit ist dabei auf einem frei programmierbareren IC (engl. Field
Programmable Gate Array, FPGA) implementiert. Fiir die Generierung der Gate-Signale
werden die Schaltfrequenz f,, sowie die Totzeit ot vorgegeben und das Ansteuerprogramm
errechnet die Schaltzeitpunkte fir die vier FETs. Die ZVS-Uberwachung, welche in
Abschnitt [3.6| vorgestellt wird und im FPGA der Ansteuerung implementiert ist, benétigt
die DC-Eingangsgroflen sowie die Nulldurchgiange des Resonanzstroms und der Ausgangs-

spannung. Daher werden die Werte vom Wechselrichter an die Ansteuerung iibermittelt.

Wechselrichter Schwingkreis Transformator

»—T — — Az — = —e
Ui
Az — — = e

TR LLLET T

in -
Sigarggle Usignal(u)

Q

. . FPGA

ttot >

Ansteuereinheit

Abbildung 3.3: Blockschaltbild der Wechselrichteransteuerung mit ZVS-Uberwachung.

3.6 ZVS-Uberwachung

Die Verletzung der ZVS-Bedingung fithrt innerhalb kiirzester Zeit zur Zerstérung des
Wechselrichters. Daher wurde in der 25 kW-Einheit eine ZVS-Uberwachung implementiert.
Die ZVS-Uberwachung ist mit passiven Schaltungen zur Erkennung der Nulldurchginge
der Ausgangsspannung und des Resonanzstroms umgesetzt [12]. Die Schaltpléne sind in
Abbildung [3.4] gezeigt.

Um den Nulldurchgang der Spannung zu erfassen, werden die Drain-Source-Spannungen
der beiden low-side MOSFETs, upsmz sowie upgm4, erfasst und mittels Komparator
verglichen. Zur Sperrung der hohen Spannungen, welche an der Messschaltung anliegen,
solange M, bzw. My sperren, sind 1200 V-SiC-Schottky-Dioden vorgesehen (D; und Dy).
Sobald die Ausgangsspannung eines Briickenzweiges abfillt, wird die Eingangskapazitat
des Komparators iiber den MOSFET entladen und die Eingangsspannung beginnt zu fallen.
Gleichzeitig steigt die Spannung des anderen Briickenzweiges und mit ihr die Spannung
am anderen Komparator-Eingang. Dies resultiert in einem Rechtecksignal am Komparator-

Ausgang.
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Abbildung 3.4: Schaltpliane der passiven Schaltungen fiir die ZVS-Uberwachung. (a) zeigt
die Spannungsnulldurchgangserkennung und (b) die Stromnulldurchgangs-
erkennung [12].

Die Stromnulldurchgiange werden mittels eines Stromwandlers, welcher tiber Schottky-
Dioden abgegriffen wird, bestimmt. Uber das Wicklungsverhiltnis des Stromwandlers und
die Schottky-Dioden kann die Spannung am Eingang des Komparators eingestellt
werden. Der Wechselstrom induziert ein Wechselfeld im Stromwandler. Dies resultiert in
einer Wechselspannung am Komparator-Eingang und damit auch am Komparator-Ausgang.
Die beiden Ausgangssignale konnen direkt an die Logik-Eingangspins der Ansteuereinheit
iibertragen werden, wie im Blockschaltbild in Abbildung 3.3| veranschaulicht.

Uber den DC-Eingangsstrom und die DC-Eingangsspannung des Wechselrichters
kann der aktuelle Betriebspunkt und damit die entsprechende Ausgangsleistung fiir ein
bekanntes Wechselrichtersystem bestimmt werden. Mit diesen Gréflen kann der Phasen-
winkel sowie die Zeitverzogerung der Messschaltungen At, und At; bestimmt werden.
Mit Hilfe dieser Parameter konnen die Zeitfenster fiir die Gate-Signale festgelegt werden.
Der Zeitplan fiir die Implementierung der ZVS-Uberwachung in der Ansteuereinheit ist in
Abbildung dargestellt. Mit der steigenden Flanke des Gate-Signals wird ein Zahler
(,counter®) gestartet, um zu uiberprifen ob das vorgegebene Zeitfenster eingehalten wurde.
Dieser iiberbriickt zunachst die Zeitverzogerung des Gate-Signals Afg,e und wartet bis
die Signale fiir die Nulldurchginge von Strom und Spannung ankommen. Dadurch kann
iberpriift werden, ob der letzte Einschaltvorgang zwischen dem Spannungs- und dem
Stromnulldurchgang stattgefunden hat und damit ob die ZVS-Bedingung erfiillt wurde.
Erganzend kann fiir den Fall, dass die ZVS-Bedingung nicht erfiillt wurde, gepriift werden,
welche der beiden Grenzen verletzt wurde und die Gate-Signale entsprechend nachgeregelt

werden.

31



3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofler Leistung
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Abbildung 3.5: Zeitplan fiir die Implementierung der ZVS-Uberwachung.

Der Nachteil dieses Verfahrens ist, dass viele Parameter bestimmt und im Ansteuer-
programm implementiert werden miissen, da die Zeitverzogerungen und Totzeiten fiir
unterschiedliche Arbeitspunkte variieren. Der entscheidende Vorteil ist jedoch, dass nur
Gleichstrom und -spannung am Eingang des Wechselrichters zu bestimmen sind und nicht
die hochfrequenten Strome und Spannungen in Echtzeit abgetastet und ausgewertet

werden miuissen.
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3.7 Auslegung der 25 kW-Einheit

3.7 Auslegung der 25 kW-Einheit

Im nachfolgenden Abschnitt werden die beschriebenen Schritte fiir die 25kW-Einheit
umgesetzt und anschlieBend die Ergebnisse durch elektrische und thermischen

Simulationen verifiziert.

3.7.1 Schwingkreisberechnung

Die nachfolgenden Berechnungen werden gemafl Abschnitt[3.3|nach [43]] durchgefiihrt. Die
resultierenden Werte sind in Tabelle|3.1{gegeben. Hierfiir wurde gemaf3 den Erklarungen in
Abschnitt [3.4| die Schwingkreisgiite zu Qr, = 0,8 gewihlt und der Phasenwinkel nach [43]
zu ¢ = 30°. Uber eine Wirkungsgradschétzung von 7ges = 90% kann die Eingangsleistung
nach angenommen werden.

P
Py = =224 _ 97 78 kW (3.17)

Nges

Mit der Eingangsspannung und der Eingangsleistung kann die Eingangsimpedanz des
Wechselrichters nach (3.18) berechnet werden.

8- U? 8- (800 V)?
R=—2 . cos’(p) = —————¢0s%(30°) = 14,00 Q 3.18
72 Py cos™(¢) 7'[2~27,78ch05( ) (3.18)

Aus der Eingangsimpedanz und dem angenommenem Wirkungsgrad kann die
Lastimpedanz nach (3.19) berechnet werden.

R{Oad = Uges * R = 12,60 Q (3.19)

Da fiir den Betrieb der Wechselrichter lediglich eine 50 Q-Hochfrequenzlast zur
Verfiigung stand, muss nach (3.20) ein Transformator mit einem Ubersetzungsverhiltnis

von UiTrafo = 1,99 zur Impedanzanpassung verwendet werden.

Rload

’
Rload

UTrafo = (3'20)

Die Impedanz des Schwingkreises kann nach (3.21) aus der Differenz von Eingangs-
impedanz und Lastwiderstand berechnet werden.
Tres = R— R 4 = 1,40 Q (3.21)

Die Resonanzfrequenz kann nach (3.22) tiber die Phasenwinkel, die Schwingkreisgiite

und die Schaltfrequenz bestimmt werden.

]fvs_w 1 (tan((p) N tan(p) N

= — 4] = 1,424 3.22
QL of ) (22
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

Mit der Schwingkreisgiite und der Resonanzfrequenz kann nach (3.23) beziehungsweise
(3.24) die Grofle der passiven Komponenten des Schwingkreises berechnet werden.

OL-R
Lo = = 1,02uH 3.23
res 271_ . ﬁes P ( )
1
Cres = = 8,09 pF (3.24)
27+ fres - QL - R

Abschlieflend kann die maximale Strom- und Spannungsbelastung der Schwingkreis-

komponenten nach (3.25) beziehungsweise (3.26) berechnet werden.

A . 4.U, -
ULreS = UCreS = +Q]-‘ = 815V (3.25)
A 2.P
Tres = load _ 62,98 A (3.26)
R/
load

Tabelle 3.1: Resultierende Werte der Schwingkreisauslegung fiir die 25 kW-Einheit.

’ Vorgaben H Resultierende Parameter ‘
Pioad | 25,00 kW P; 27,78 kW
90%
’5‘*5 00y I 34,73 A
1
fsw | 2,5MHz fres 1,756 MHz
o Lres 1,02puH
¢ 30 Cres 8,09 nF
Lies 62,99 A
0,8
QL ULres = Ucres 5’1 kV
R/ 12,60 Q2
R 50 Q load >
load UTrafo 1,99

3.7.2 Transistorauswahl

Die Schwingkreisauslegung liefert die Parameter fiir die Auswahl der Transistoren fiir das
SMPD-Halbbriickenmodul, dabei sind folgende Punkte entscheidend:

« Versorgungsspannung:
Um die Strombelastung aller Komponenten moglichst gering zu halten, wird die
Versorgungsspannung moglichst hoch gewahlt. Da die meisten SiC-MOSFETs eine
maximale Sperrspannung von 1200V haben, wurde eine Eingangsspannung von
Uin = 800V gewahlt.
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3.7 Auslegung der 25 kW-Einheit

« Stromtragfahigkeit:
Gemafl [43] missen Transistoren mit einer Effektivstromtragfiahigkeit von
mindestens In = 36 A sowie einem Maximalstrom tber 95 A ausgewédhlt werden,
um die angepeilten 25 kW Ausgangsleistung bei einer Eingangsspannung von 800 V

umsetzen zu konnen.

In Tabelle [3.2 sind die wichtigsten Datenblattangaben von SiC-Leistungstransistoren auf-
gelistet, die fiir den Einsatz im SMPD-Modul in Frage kommenden. Es wurden sieben MOS-
FETs und drei JFETs von unterschiedlichen Herstellern fiir den Vergleich gewéhlt. Da die
Module wiahrend eines Kooperationsprojektes speziell fiir diese Anwendung entworfen und
von IXYS gefertigt wurden, wire es auch moglich gewesen kleine Chips, welche die oben
aufgefithrten Mindestanforderungen alleine nicht erfiillen konnen, parallel einzusetzen.
Dabher sind in Tabelle auch kleinere Transistoren aufgefiihrt, inklusive der Anzahl der
mindestens bendtigten parallelen Chips. Eine Parallelschaltung der FETs ist theoretisch
moglich, da der Durchlasswiderstand von SiC-Transistoren einen positiven Temperatur-
koeffizienten aufweisen. Dennoch kann es durch die hohen Schaltgeschwindigkeiten bei
einer Parallelschaltung zu Problemen beziiglich der Stromaufteilung sowie Symmetrisie-
rung der Ansteuerung kommen [52]. Mehrere Chips bieten jedoch den Vorteil, dass die
Wirmeverteilung im Modul verbessert wird. Des Weiteren kann die Ansteuerleistung auf
mehrere Gates aufteilt werden.

Bei der Betrachtung der Schaltverluste ist zu beachten, dass diese fiir den hart geschalte-
ten Betrieb angegeben sind und dass sich, aufgrund der unterschiedlichen Nennstrome, die
Betriebsparameter, fiir welche die Verluste bestimmt wurden, unterscheiden. Neben den
Datenblattwerten sind in Tabelle noch der durch die Parallelschaltung resultierende
Durchlasswiderstand Rps(on), die Durchlassverluste Py, (Ip = 36 A) bei Nennleistung, die
FOM,s-Werte, die Gate-Treiberleistung fiir fy, = 2,5 MHz, sowie der Temperaturkoeffizient
des Durchlasswiederstands gegeben. Des Weiteren ist die Zeit Atg(of) gegeben, diese ent-
spricht der Dauer welche benétigt wird um Cgs mit Ig von Ugs(on) bis auf die Threshold-
Spannung Ugs(ih) zu entladen.

Die Temperaturkoeffizienten ARpg(on) (Tkx) Wurden in Abhangigkeit der Kiihlkorper-
temperatur gemessen. Daraus lasst sich schlieffen, dass alle vermessenen Transistoren
prinzipiell parallelgeschaltet werden konnen und dass sich mit steigender Kiihlkoérper-
temperatur der Durchlasswiederstand deutlich erhoht, weshalb fiir ausreichende Kithlung
zu sorgen ist. Die bendtigten Gate-Treiberleistung Pg,te fiir die Transistoren wurde nach
fiir eine Schaltfrequenz von 2,5 MHz und AUg = 23V berechnet. Sie muss von der Gate-
Treiberversorgung zur Verfiigung gestellt werden, was die Effizienz des Wechselrichter-
systems reduziert. Zusatzlich resultiert eine grofle Ansteuerleistung in einer Erwarmung

der Gate-Struktur, wodurch diese belastetet wird und degradieren kann.
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Tabelle 3.2: Gegeniiberstellung der typischen Datenblattangaben ausgewéhlter SiC-FETs fiir die 25 kW-Einheit. Fiir die Auswahl wurden die Daten-
blatter der Transistoren im TO-247 Gehause herangezogen [53-61].

3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

Typ MOSFET JFET
Hersteller CREE MICROSEMI RoaMm USCr INFINEON
Bezeichnung || C2M0025120D | C2M0040120D 7 C2M0080120D || APT50SM120 7 APT40SM120 || SCT2080KE || UJN1205K 7 UJN1208K || JW120R070T1
Ubs max 1200V 1200V 1200V 1200V 1200V 1200V 1200V 1200V 1200V
Ipcon 90 A 60 A 36 A 47 A 41A 40 A 38 A 21 A 35A
Is(pulse) 250 A 160 A 80 A 100 A 100 A 80 A 80 A 41A 114 A
Anzahl 1 1 2 1 2 2 2 3 2
Rps(on) 25 mQ) 40 mQ 80 mQ 50 mQ 80 mQ 80 mQ 45mQ 80 mQ 70 mQ
2. Rps(on) 25 mQ 40 mQ 40 mQ 50 mQ 40 mQ 40 mQ 22,5mQ 26,7 mQ 35mQ
RGint) L1O 1,80 4,6 Q 0,7Q 0,7 Q 6,3 Q 50 6Q 1,4Q
Ucs(th) 2,6V 2,6V 2,6V 2,5V 3V 2,8V -6V -7V -14,1V
Eon 1,4m] 1,0 mJ 265 410 yJ 435 yJ 174 ] 467 yJ 202 yJ ~ 500 pJ
@Ip =50 A, @Ip = 40 A, @Ip = 20 A, @Ip =20A, | @b =204, || @b =104, | @Ip =30A, | @p =204, | @Ip = 20A,
Vps = 800V Vps = 800V Vps = 800V Vps = 800V Vps = 800V Vbs = 600V Vbs =600V | Vps =600V Vps = 800V
Eorr 0,3m] 0,4m] 135 ) 145 ) 130 uJ 51pJ 515m] 210 ] ~ 180 ]
@Ip = 50 A, @Ip = 40 A, @Ip = 20A, @Ip =20A, | @Ip =204, || @lp =104, || @b =30A, | @Ip =204, | @ =20A,
Vbs = 800V Vbs = 800V Vbs = 800V Vbs =800V | Vs =800V || Vibs =600V || Vps =600V | Vpg =600V || Vs = 800V
Piosseon 32,4W 51,84 W 51,84 W 64,80 W 51,84 W 51,84 W 25,16 W 34,60 W 45,36 W
FOM,, 6,00nC-Q 6,54nC-Q 6,87 nC-Q 8,58 nC-Q 12,39nC-Q 8,76 nC-Q 6,60 nC-Q 6,94nC-Q 8,29nC-Q
Pgate 4,64 W 3,31 W 3,58 W 5,94 W 9,36 W 8,48 W 8,80 W 7,65 W 6,80 W
DESB 11,27 ns 10,20 ns 20,42 ns 11,54 ns 15,47 ns 56,07 ns 13,63 ns 15,31 ns 14,82 ns
ARps(on) 1,98 mQ/K 2,14mQ/K 2,37mQ/K 2,3mQ/K 2,12mQ/K || 253mQ/K | 1,96mQ/K | 2,35mQ/K 2,22mQ/K
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3.7 Auslegung der 25 kW-Einheit

Zusammenfassend konnen folgende Punkte festgehalten werden:

« Der Roum SCT2080KE ist aufgrund des groflen internen Gate-Vorwiderstandes fiir

den hochfrequenten Betrieb ungeeignet.

« Die beiden Microsemi MOSFETs, APT50SM121 bzw. APT40SM121, sowie der
INFINEON JFET haben aufgrund ihrer groflen Kapazititen schlechte FOMg-Werte.

« Am besten sollten der C2M0025120D bzw. zwei UJN1205K FETs fiir die Anwendung
geeignet sein, wobei der MOSFET aufgrund der kapazitiven Ansteuerung sowie

seines selbstsperrenden Verhaltens zu bevorzugen ist.

3.7.3 Spice-Simulation

Zur Verifizierung der errechneten Schwingkreisparameter sowie zur Untersuchung des
Schaltverhaltens wurde die Schaltung in Spice (LTspice XVII, LINEAR TECHNOLOGY
CoRPORATION, USA) simuliert. Dabei wurde das Modell des C2M0025120D-Chips ohne
Gehéduse verwendet. Die simulierten Kurvenverlaufe sind in Abbildung gezeigt. Da
die ZVS-Bedingung eingehalten wird, der Resonanzstrom sinusférmig ist und die
angestrebte Ausgangsleistung in die Last gespeist wird, kann aus den Simulations-
ergebnissen geschlossen werden, dass die Schwingkreisberechnung korrekt war. Mit den

angegebenen Parametern sollte es daher moglich sein, den Wechselrichter zu realisieren.
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Abbildung 3.6: Simulierte Kurvenverlaufe des 25kW-Vollbriickenwechselrichters bei
fsw = 2,5MHz, Uy, = 800V, Rioad =9Q, Cres = 8,0nF, Les = 1,0pH und
Cp = 1500 pF.
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofler Leistung

Aufgrund der mit Qp = 0,8 niedriger gewahlten Schwingkreisgiite ist die Kurvenform
des Resonanzstroms weiter vom idealen Sinus entfernt als bei Q;, > 2. Zur Veranschauli-
chung ist in Abbildung[3.7]ein Vergleich der frequenzabhingigen Amplitude des simulierten
Resonanzstroms fiir Qp, = 0,8 und Qr, = 5 dargestellt, dieser wurde mittels schneller Fourier-
Transformation (engl. fast Fourier transformation, FFT) berechnet. Demnach sind die Am-
plituden der Harmonischen der Schaltfrequenz deutlich erh6ht. Dennoch ist die Grund-
schwingung um 25 dB hoher als die dritte Oberwellen bei 7,5 MHz, somit kann immer noch
von einem sinusformigen Signal gesprochen werden. Allerdings gilt es zu beriicksichtigen,
dass der erhohte Oberschwingungsgehalt zu mehr Verlusten in den Filtern fithrt und der

Abschirmaufwand steigt.

,res / dB
40

20 /\ — - e —

)W ™

-100 uligiaily

-120
1E+00 1E+01 1E+02 f/ MHz

Abbildung 3.7: Vergleich der FFT-Plots des simulierten Resonanzstroms des SMPD-
Vollbriickenwechselrichters mit Q; = 0,8 und Qp, = 5. Die Simulation wurde

jeweils mit f, = 2,5MHz, U, = 800V, Rioad = 9Q, und G, = 1500 pF

durchgefiihrt, zusétzlich bei Qp = 0,8: Cres = 8,0nF und L, = 1,0pH
beziehungsweise bei Qr, = 5: Cres = 960 pF und L5 = 4,8 pH.

Neben den Kurvenverldufen konnen der Simulation die Spitzen- und Effektivwerte (engl.
root mean square, RMS) fiir die Auslegung der Bauteile entnommen sowie die Halbleiter-

verluste berechnet werden. Die Werte sind in Tabelle 3.3|gegeben. Dabei wurden die Halb-
leiterverluste gemaf und (3.27) berechnet.

ty
Plosssw = fsw : /(uDS : iD) dt (3-27)
151

Mit den Integrationsgrenzen t; und t; nach sind demnach Halbleiterverluste von

43 W je Transistor zu erwarten, was einer Halbleitereffizienz von 55 = 99,37% entspricht.
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3.7 Auslegung der 25 kW-Einheit

Tabelle 3.3: Simulierte Strom- und Spannungswerte der 25kW-Einheit mit den

C2M0025120D FETs im SMPD-Halbriickenmodul bei f,,, = 2,5MHz,
Un = 800V, R . = 9Q, Cres = 8nF, Les = 1pH und G, = 1500 pF.
| | RMS [ Max |

Pload || 27.35kW | 53,3kW
ires 55,12A | £77,0A
Uires | 411KV | x6kV
UCres || 3,64kV | £52kV
M2 2995A | 78,5A
Ploss,, | 11,6 W
Ploss., | 31,4W

3.7.4 Thermische Simulation des SMPD-Moduls

Zur Untersuchung der Temperaturverhaltnisse sowie der Warmespreizung innerhalb des
SMPD-Moduls wurde eine thermische Simulation mit CREO PARAMETRIC 2.0 durchgefiihrt.
Als Basis wurden hierfiir die Verlustleistungen aus der elektrischen Simulation zuziiglich
einer Sicherheitsreserve von 50% herangezogen. In Abbildung (3.8 sind die Ergebnisse der
thermischen Simulation gegeben, in (a) die Warmeverteilung innerhalb des Moduls und in
(b) der Warmefluss aus den SiC-Chips durch die beidseitig mit Kupfer beschichtete Keramik
(engl. Direct Bonded Copper, DCB) in den Kithlkorper. Bei einer Verlustleistung von 60 W
pro Transistor resultiert demnach eine Temperaturerh6hung von 78 K bei einer als kon-
stant angenommenen Kiithlkorpertemperatur von 40°C. Demnach wird bei der simulierten
Verlustleistung die maximale Chip-Temperatur der Transistoren nicht iiberschritten und

die Warme ist gleichméaflig im Modul verteilt.

(a) Warmeverteilung im Modul. (b) Warmefluss durch die DCB in den Kihlkorper.

Abbildung 3.8: Ergebnisse der thermischen Simulation des SMPD-Moduls mit zwei 1200 V,
25 mQ-SiC-MOSFET-Chips, mit Pjoss = 60 W und T = 40°C .
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

3.8 Auslegung der 2,5 kW-Einheit

Wie bei der 25kW-Einheit soll fiir die 2,5kW-Einheit auch eine Vollbriickentopologie
gemafl dem Schaltplan in Abbildung eingesetzt werden. Es ware auch moglich die
2,5 kW-Einheit mit einer Halbbriickentopologie nachdem Schaltplan in Abbildung zu
realisieren [45,/62,63]]. Es wurde jedoch gezeigt, dass der DC-Offset auf der Halbbriicken-
ausgangsspannung zu groflen Ausgleichsstromen tber die Koppelkapazitit des Trans-
formators sowie zu erhohten Ableitstromen iiber das geerdete Gehause fiithrt [62]. Dies
resultiert in einer reduzierten Effizienz sowie einem erhdhten Abschirmungsaufwand.
Daher ist die groflere Bauteilanzahl und das komplexere Leiterplattendesign der Voll-
briicke gerechtfertigt. Auch hier werden zunichst die Schwingkreisparameter berechnet,
anschlieend die Transistoren ausgew#hlt und dann die Ergebnisse durch eine Simulation

verifiziert.

Abbildung 3.9: Schaltplan eines schaltentlasteten Halbbriickenwechselrichters (M; und M)
mit Serienschwingkreis (Cres und Lyes), Snubber-Kondensatoren (Cp) und
Lastwiderstand (Rjoaq).

3.8.1 Schwingkreisberechnung

Fir die Schwingkreisberechnung wurden dquivalent zur 25kW-Einheit die Rechnungen
bis durchgefiihrt. Hierfiir wurde wieder gemafl Abschnitt[3.4die Schwingkreis-
gite zu Qp = 0,8 gewahlt und der Phasenwinkel nach [43] zu ¢ = 30° gewéhlt und ein
Wirkungsgrad von 7g.s = 90% angenommen. Die resultierenden Werte sind in Tabelle
gegeben. Dabei wurde die DC-Eingangsspannung auf 600 V reduziert, da es sich bei zwei

der fiir diese Einheit in Frage kommenden Transistoren um 900 V-Bauteile handelt.
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3.8 Auslegung der 2,5 kW-Einheit

Tabelle 3.4: Resultierende Werte der Schwingkreisauslegung fiir die 2,5 kW-Einheit.

’ Vorgaben H Resultierende Parameter ‘
Pload 2,5 kW Pi 2,78 kW
Nges 90% :
Ul 600V L 4,63 A
_fSW 2’5 MHZ ﬁ'es 2,36 MHZ
° Lres 5,71 HH
30
q) Cres 1,44 nF
Lres 8,40 A
0,8
QL ULres = UCres 3’82 kv
R 70,91 Q
R 50 Q2 —load >
oad iTrafo 0,84

3.8.2 Transistorauswahl

Durch die guten Erfahrungen mit dem Schaltverhalten des SMPD-Moduls wurde bei der
Entwicklung der kleinen 2,5 kW-Einheit neben der Entwicklung des Wechselrichters auch
der Einfluss des Transistorgehauses auf das Wechselrichtersystem untersucht. Passender-
weise ist seit der Markteinfithrung von CREE’s WoOLFSPEED SiC-MOSFETs der dritten
Generation der 65mQ-SiC-MOSFET-Chip in drei verschiedenen Gehausen erhiltlich
(C3M0065090] im 7pin D2Pak (TO-263-7), C3M0065090D im 3pin TO-247 und C3M0065100K
im 4pin TO-247-Gehduse). Somit ist es moglich, den Einfluss des Transistorgehéduses auf
den Wirkungsgrad eines Hochfrequenzwechselrichters und das Schaltverhalten des SiC-
MOSFETs zu untersuchen. Zusatzlich zu den drei WoLrsPEED FETs hat INFINEON einen
CorrSIC™ MOSFET in Trench-Technologie ebenfalls als 4pin TO-247 Bauteil auf den Markt
gebracht. Der IMZ120R045M1 ist ein 1200 V, 45 mQ-Bauteil. Die drei WOLFSPEED sowie der
INFINEON Transistor sind in Abbildung gezeigt.

Abbildung 3.10: Die drei Versionen des CREE WOLFSPEED SiC-MOSFETs (C3M0065090] 7pin
D2Pak (WR A), C3M0065090D 3pin TO-247 (WR B) und C3M0065090K 4pin
TO-247 (WRC)) sowie der INFINEON CorrSIC™ MOSFET (WR D), von
links nach rechts.
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

Zur besseren Unterscheidung wird der Wechselrichter mit den CREe C3M0065090]
Transistoren in dieser Arbeit als WR A bezeichnet, der Wechselrichter mit den CREE
C3M0065090D Transistoren als WR B, der Wechselrichter mit den CRee C3M0065100K
Transistoren als WRC und der Wechselrichter mit den INFINEON IMZ120R045M1
Transistoren als WRD.

Fiir einen theoretischen Vergleich sind die wichtigsten Nennwerte der Datenblatter in
Tabelle [3.5|gegeben. Da die maximalen Drain-Source-Spannungen der Transistoren unter-
schiedlich sind, wurden die Schaltverluste fiir unterschiedliche DC-Eingangsspannungen

angegeben.

Tabelle 3.5: Vergleich der Datenblattwerte der fiir die 2,5 kW-Einheit in Frage kommenden
SiC MOSFETs [64-67].

Hersteller CREE INFINEON
Bezeichnung || C3M0065090] | C3M0065090D | C3M0065100K || IMZ120R045M1
Gehiuse 7pin D2Pak 3pin TO-247 4pin TO-247 4pin TO-247
WR A B C D
UpDS max 900V 900V 1000V 1200V
Id con 35A 36 A 35A 52 A
Ips(pulse) 90 A 90 A 90 A 130 A
Rps(on) 65 mQ 65 mQ 65 mQ 45 mQ
Ra(iny) 470 470 470 40
Ucs(th) 2,1V 2,1V 2,1V 4,5V
EoN 391J 226 1] 190 pJ 280 pJ
@Ip =20A || Vps =400V | Vps =400V | Vg =700V Vbs = 800V
Eorr 17yJ 361 40 pJ 70 1]
@Ip =20A || Vps =400V | Vps =400V | Vpg =700V Vbs = 800V
Ploss,,. 234 W 2,34 W 2,34 W 1,62W
FOMgs 4,11 nC-Q 4,11nC-Q 4,11nC-Q 6,11 nC-Q
Pgate 1,84 W 1,84 W 1,84 W 3,47W
AtG(Off) 8,03 ns 8,03 ns 8,03 ns 13,08 ns

Da hier eine resonante Topologie mit ZVS untersucht wird, konnen die Einschaltverluste
vernachlédssigt werden. Der Unterschied zwischen dem SMD- und den TO-247-Bauteilen
ist jedoch auch bei den Ausschaltverlusten deutlich. Neben den Datenblattwerten sind in
Tabelle noch die Durchlassverluste Pioss, (Ip = 6 A) bei Nennleistung, die FOMgs-Werte,
die Gate-Treiberleistung bei fs = 2,5 MHz sowie Atgof) gegeben.

Da die drei CRee MOSFETs planare Bauteile sind, resultiert ein Vergleich dieser
vier Transistoren auch in einem Vergleich von planaren SiC-MOSFETs in der dritten
Generation mit einem SiC-Trench-MOSFET der ersten Generation. Wie in Abschnitt
beschrieben, lassen sich laut [25,26] in Trench-Technologie MOSFETs mit niedrigeren
spezifische Kanalwiderstand realisieren. Dies sollte in kleinen Bauteilkapazitidten bei
identischem Durchlasswiderstand und identischer maximaler Sperrspannung resultieren.

Beim Vergleich der in den Datenbldttern angegebenen Bauteilkapazititen, hat der
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3.8 Auslegung der 2,5 kW-Einheit

INFINEON FET deutlich groflere Kapazititen als die CREE Transistoren, allerdings bei
einem niedrigeren Rps(on) sowie einem héheren Upg max.

Geméafl Abschnitt hat im Resonanzbetrieb mit Snubber-Kondensator lediglich die
Grofle von Cgs einen Einfluss auf die Schaltverluste. Die grofiere Cgs des INFINEON FETSs
wird in hoheren Schaltverlusten resultieren, bedingt durch den identischen Gate-Strom.
Durch die hohere Threshold-Spannung sowie den niedrigeren Rgginy ist Atgof) des
INFINEON FETs lediglich um 50% ldnger als Atgg) der CRee FETs, obwohl Cgs des
IMZ120R045M1 fast dreimal so grof} ist.

Neben niedrigeren Durchlasswiderstanden soll laut [25] auch die Temperatur-
abhéngigkeit des Durchlasswiderstands bei Trench-Bauteilen geringer ausfallen. Ein
Vergleich der Temperaturabhéngigkeit der beiden 4pin TO-247-Bauteile, Grafik 6 in [66]
beziehungsweise Grafik 7 in [67], zeigt, dass der CREE FET, mit ARps(on)(T) = 0,16 mQ/K,
einen kleineren Temperaturkoeffizienten hat als der INFINEON CortSIC™ MOSFET, mit
ARps(on)(T) = 0,19 mQ /K.

Beim Vergleich der Datenblatter ist somit kein eindeutiger Vorteil fiir den INFINEON
MOSFET in CorLS1C™ Trench-Technologie zu erkennen.

3.8.3 Spice-Simulation

Auch die 2,5 kW-Einheit wurde vor dem Aufbau zur Verifikation der errechneten Schwing-
kreisparameter, zur Untersuchung des Schaltverhaltens sowie zur Abschatzung der Halb-
leiterverluste mit Spice simuliert. Die Simulation wurde lediglich mit den WoLrspeeD FETs,
WR A, WR Bund WR C, durchgefiihrt, da kein SPICE-Modell des IMZ120R045M1 verfiigbar
war. Die simulierten Kurvenverlaufe sind in Abbildung gezeigt, in (a) von WRA, in
(b) von WRB und in (c) von WRC. Dabei zeigen die Kurvenverlaufe lediglich minimale

Unterschiede.
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofler Leistung
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Abbildung 3.11: Simulierte Kurvenverldufe der Vollbriickenwechselrichter mit Serien-
schwingkreis bei fi, = 2,5 MHz, Uy, = 600V, R{oad =40 Q, Cres = 1,5n0F,
Lyes = 5,5pH und G, = 300 pF; (a) WRA, (b) WRB und (c) WRC.
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3.8 Auslegung der 2,5 kW-Einheit

Auch fiir die 2,5 kW-Einheit wurde bei der Schwingkreisauslegung eine niedrige Schwing-

kreisgiite gewahlt. Die FFT-Plots des simulierten Resonanzstroms fiir Q;, = 0,8 beziehungs-
weise Qp = 5 ist in Abbildung dargestellt, in (a) von WR A und in (b) von WR C. Auch

hier sind die Amplituden der Harmonischen der Schaltfrequenz deutlich erhoht und die

Grundschwingung um 25 dB hoher als die dritte Oberwellen. Somit kann auch hier immer

noch von sinusférmigen Signalen gesprochen werden.
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Abbildung 3.12: Vergleich der FFT-Plots der simulierten Resonanzstréme fiir Q;, = 0,8 und
QL = 5,1in (a) WRA und in (b) WRC. Die Simulation wurde jeweils mit

fow = 25MHz, Uy, = 600V, R

= 40 Q, und C, = 300 pF durchgefiihrt,

zusétzlich bei Qp, = 0,8: Cres = 1,5nF und Lyes = 5,5 pH beziehungsweise
bei Qr, = 5: Cres = 200 pF und L5 = 23,5 pH.
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

Ein Vergleich der simulierten Bauteilparameter sowie der berechneten Halbleiter-
verluste ist in der Tabelle [3.6| gegeben. Dabei wurden die Halbleiterverluste erneut gemaf
und berechnet. Demnach ist mit einer Halbleitereffizienz von 7, ., = 99,58%,
Nsewrp = 99,46% und nsc,, p o = 99,54%, zu rechnen.

Tabelle 3.6: Vergleich der Halbleiterverluste von WR A bis WR C am simulierten Betrieb-
spunkt bei fiw = 2,5MHz, Ui = 600V, Rl | = 40 Q, Cres = LANF, Lyes = 5,7 pH
und C, = 300 pF.

Hersteller CREE
Bezeichnung C3M0065090] C3M0065090D C3M0065100K
Gehiause 7pin D2Pak 3pin TO-247 4pin TO-247
WR A B C
RMS Max RMS Max RMS Max
Pload 2,62kW | 52kW || 256 kW | 5,0kW | 2,61kW | 5,1kW
ires 809A | +11,4A || 801A | +11,2A || 8,08A | +11,3A
UL res 2,99kV | £43kV || 2,96kV | £4,2kV || 2,98kV | +4,3kV
UC res 2,58kV | £3,7kV || 2,55kV | £3,6kV || 2,57kV | £3,7kV
IM2 4,27 A 11,4 A 5,09 A 11,2 A 4,24 A 11,3 A
Ploss... 0,58 W 0,81 W 0,61 W
Ploss... 2,14W 2,59 W 2,36 W

Da mit dem C3M0065090D die niedrigste Halbleitereffizienz erreicht wurde und aufgrund
des bekannten schlechten Hochfrequenz-Schaltverhaltens des 3pin TO-247-Geh&uses
[12,|68] wurde die Entwicklung von WRB fiir das 3pin TO-247-Gehduse nicht weiter
verfolgt. In Kapitel [5| werden die Schritte zur Realisierung von WRA fiur die D2Pak
Transistoren und WR C beziehungsweise WR D die 4pin TO-247-FETs prasentiert.
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3.9 Kaskadenschaltung

Wie in der Einleitung beschrieben gibt es zur Steigerung der Ausgangsleistung von Wechsel-
richtern mehrere Moglichkeiten. Es konnen leistungsfiahigere Transistoren eingesetzt
werden, um die Wechselrichter bei hoheren Stromen und/oder Spannungen betreiben
zu konnen. Diese Variante wurde bei der 25kW-Einheit umgesetzt. Alternativ konnen
kleinere komplette Wechselrichter in einer Kaskadenschaltung verschaltet werden. Das
Prinzip ist im Blockschaltbild in Abbildung fiir eine Serienschaltung gezeigt. Hierflir
werden die Sekundarwicklungen der Transformatoren in Serie geschaltet. Das gleiche
Prinzip lasst sich auch fiir eine Parallelschaltung, Abbildung (a), sowie eine Serien-
Parallelschaltung, Abbildung (b), realisieren. Im Rahmen dieser Arbeit wird eine
Kaskadenschaltung untersucht, um mit mehreren 2,5 kW-Einheiten Leistungen tiber 10 kW
zur Verfiigung stellen zu kénnen. Der Vorteil dieses Prinzips ist, dass mehrere unabhangige
kleine Einheiten zur Verfiigung stehen. Dadurch kann je nach Lastimpedanz die passende
Schaltung gewahlt werden, wodurch keine Transformatoren mit grofien Ubersetzungs-
verhiltnissen notig sind. Zudem ist die theoretisch erreichbare maximale Ausgangsleistung

nicht begrenzt.
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I
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Abbildung 3.13: Blockschaltbild der Serien-Kaskadenschaltung.
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Abbildung 3.14: Blockschaltbilder der Parallel-Kaskadenschaltung in (a) und der Serien-
Parallel-Kaskadenschaltung in (b).
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3.9 Kaskadenschaltung

In Abbildung sind die simulierten Kurvenverldufe von zwei Wechselrichtern
einer Serien-Kaskadenschaltung aus finf WRA nach dem Schaltplan in Abbildung
gezeigt. Dabei sind die Wechselrichter tiber Transformatoren mit einem Ubersetzungs-
verhiltnis von ditrf, = 0,8 und einem Koppelfaktor von ¥ = 0,98 an eine 250 Q-Last
angeschlossen. Bei diesen Betriebsparametern wird eine Leistung von Pjo,q = 13,82kW
in den Lastwiderstand gespeist. Die Kurvenverlaufe sind identisch zum Betrieb von einem
der Wechselrichter an einer 50 Q-Last, wie in Abbildung[3.11gezeigt. Demnach funktioniert
die Kaskadenschaltung wie erwartet.
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Abbildung 3.15: Simulierte Kurvenverlaufe einer Serien-Kaskadenschaltung von fiinf WR A
an einer 250 Q-Last bei fw = 2,5MHz, Uy = 600V, Pioag = 13,82kW,
Cres = 1,50F, Lyes = 5,0 uH, G, = 300 pF und dityaf, = 0,8 mit x = 0,98.
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofler Leistung

Zum Vergleich sind in Abbildung[3.16|die simulierten Kurvenverldufe von zwei Wechsel-
richtern einer Parallel-Kaskadenschaltung aus fiinf WRA nach dem Schaltplan in
Abbildung (a) gezeigt. Hier sind die Wechselrichter iiber die selben Transformatoren
an eine 10 Q-Last angeschlossen. Bei diesen Betriebsparametern wird eine Leistung von
Pload = 13,80kW in den Lastwiderstand gespeist. Auch hier sind die Kurvenformen iden-

tisch zum Betrieb von einem der Wechselrichter an 50 Q.
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Abbildung 3.16: Simulierte Kurvenverldufe einer Parallel-Kaskadenschaltung von finf
WR A an einer 10 Q-Last bei fi = 2,5 MHz, U, = 600V, Pigaq = 13,80 kW,
Cres = 1,50F, Lyes = 5,0 uH, C;, = 300 pF und iityafo = 0,8 mit k = 0,98.
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3.9 Kaskadenschaltung

Abschlieflend sind in Abbildung die simulierten Kurvenverlaufe von zwei Wechsel-
richtern einer Serien-Parallel-Kaskadenschaltung aus vier WR A nach dem Schaltplan in
Abbildung (b) gezeigt. Dabei wurden zwei parallele Zweige aus jeweils zwei Wechsel-
richtern in Reihe geschaltet. Die Wechselrichter speisen ebenfalls tiber die selben Transfor-
matoren wie bisher eine 50 Q-Last. Bei diesen Betriebsparametern wird eine Leistung von

Ploag = 11,06 kW in den Lastwiderstand gespeist.
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Abbildung 3.17: Simulierte Kurvenverlaufe einer Serien-Parallel-Kaskadenschaltung von
vier D2Pak-Wechselrichtern an einer 50 Q-Last bei fi, = 2,5MHz,
Uin = 600V, Ploag = 11,06 kW, Cres = 1,5nF, Les = 5,0 uH, Cp = 300 pF
und diafo = 0,8 mit x = 0,98.

Zum Vergleich der drei Kaskadenschaltungen sind in Tabelle die wichtigsten
Simulationsergebnisse gegeben. Demnach funktionieren theoretisch alle drei Varianten und
die Betriebsparameter fiir die einzelnen Wechselrichter unterscheiden sich nicht. Zusétzlich
sind in Tabelle[3.7jnoch die Simulationsergebnisse einer Serien-Parallel-Kaskadenschaltung
von sechs WR A gegeben. Hierfiir wurden zwei parallele Strange, aus jeweils drei Wech-
selrichtern verschaltet. Anhand der unterschiedlichen Lastwiderstdnde soll die Variabi-
litat der Kaskadenschaltungen veranschaulicht werden. Somit kdnnen mit der korrekten
Zusammensetzung der Kaskadenschaltung viele unterschiedliche Lasten versorgt werden.
Die Ergebnisse der Umsetzung der Kaskadenschaltung aus vier 2,5 kW-Einheit werden in

Kapitel [6] prisentiert.
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3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit grofier Leistung

Lyes = 5,0 uH, C;, = 300 pF und ditrafo = 0,8 mit x = 0,98.

Tabelle 3.7: Vergleich der wichtigsten Simulationsergebnisse der drei Varianten der Kaskadenschaltung bei fs, = 2,5 MHz, Uj, = 600V, Cres = 1,5 nnF,

5x Serie 5x Parallel 4x Serie-Parallel 6x Serie-Parallel
RMS | Max RMS | Max RMS | Max RMS | Max
Rioad 250 Q 10 Q 50 Q 75 Q
Pload 13,82kW | 27,4kW || 13,80kW | 27,4kW || 11,06 kW | 21,9kW || 18,35kW | 35,8 kW
load 7,44 A +10,5A 37,16 A +52,3A 14,87 A +20,9 A 19,16 A +26,8 A
Uload 1,86 kV +2,6 kV 371,6 V +523V 743,5V +1kV 957,8V +1,3kV
Ires 10,74 A +15,1A 10,73 A +15,1A 10,74 A +15,1A 9,23 A +129A
UL res 3,55kV +4,9kV 2,98 kV +4,3kV 3,54 kV +5kV 3,05kV +4,3kV
UC res 3,42kV +4 8kV 3,42 kV +4. 8kV 3,42kV +4.8kV 2,94 kV +4.2kV
iM2 598 A 15,6 A 598 A 15,6 A 598 A 15,6 A 5,00 A 13,1A
Ploss,,, || LO7TW 1,06 W 1L,07W 0,73 W
Ploss.,. | 2:42W 2,43W 2,42 W 1,58 W
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4 Realisierung der 25 kW-Einheit

Im folgenden Kapitel wird die Realisierung der 25 kW-Einheit beschrieben. Hierfiir werden
zundchst unterschiedliche Bond-Varianten theoretisch und in einem Halbbriickenwechsel-
richter untersucht. Anschlieffend wird die Platine des Vollbriickenwechselrichters vorge-
stellt und die Messergebnisse préasentiert.

Die 25kW-Einheit wurde im Rahmen des vom Bundesministerium fiir Bildung und
Forschung (BMBF) geforderten Forschungsprojektes ,Modulare Mittelfrequenz-Prozess
-stromversorgung mit Siliziumkarbid-Leistungshalbleiterschaltern® (MMPSiC) entwickelt.
Das Projekt wurde in Kooperation zwischen dem LicHTTECHNISCHEN INsTITUT (LTI)
des KIT gemeinsam mit TRUMPF HUTTINGER (Freiburg, Deutschland) und IXYS
SEMICONDUCTOR (Lampertheim, Deutschland) durchgefiihrt.

Die hier prisentierten Ergebnisse sind zum Teil in zu finden.

Die Veroffentlichung der Ergebnisse des 25 kW-SMPD-Vollbriickenwechselrichters in

wurde auf der PCIM EUROPE 2018 mit dem YOUNG ENGINEER AWARD ausgezeichnet.

4.1 SiC-Halbbriuickenmodul im SMPD-Gehause

Zunichst wurden die SMPD-Module in zwei Versionen gefertigt. Beide basieren auf Alu-
miniumoxid-Keramik (Al;03)-DCBs, sind jeweils mit zwei 1200V, 25 mQ-SiC-MOSFET-
Chips bestiickt und mit Aluminium (Al)-Drihten gebondet. Sie unterscheiden sich im Bond-
drahtdurchmesser sowie der Anzahl der Bonddrahte. Die eine Variante ist mit 10 X 150 pm
Al-Drahten gebondet, diese ist in Abbildung(a) zu sehen, und die andere mit 8 X 350 pm,
was in Abbildung[4.1] (b) gezeigt ist.

Abbildung 4.1: Beide Varianten der Bondung im SMPD-Modul, (a) 10 X 150 um Al-Bond-
dréhte und in (b) 8 X 350 um Dréhte.
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4 Realisierung der 25 kW-Einheit

Die Module wurden fiir die ersten Untersuchungen lediglich mit einem Klarverguss tiber-
zogen, um die Chip- und Bonddrahttemperatur wiahrend des Betriebes messen zu konnen.
Die anschlieflenden Prototypen-Module wurden im In-Mold-Verfahren hart vergossen, um
die Spannungsfestigkeit und Robustheit zu erhéhen.

Auf Basis der Bonddraht-Durchmesser koénnen die Stromdichten J(f) berechnet
werden. Die Werte sind zum einen fiir den Betrieb mit Gleichstrom sowie fiir den Betrieb
mit 2,5 MHz Wechselstrom, unter Beriicksichtigung der Skin-Tiefe in den Al-Drahten, in
Tabelle gegeben. Dabei kann die Leitschichtdicke in einem Al-Draht nach zu
0a1(2,5MHz) = 52,33um berechnet werden, mit einer spezifische Leitfahigkeit von
p(Al) = 37 - 10°2 sowie einer relativen Permeabilitit von p;(Al) = 1+ 2,2 - 107°. Auf eine
Betrachtung der Stromverdrangung durch dem Proximity-Effekt wird an dieser Stelle auf-
grund der komplexen Strukturen verzichtet. Es ist jedoch anzunehmen, dass der Proximity-
Effekt in den 10 X 150 pm-Modulen einen starkeren Einfluss hat. Aufgrund der wesentlich
geringeren Stromdichten im Modul mit der 8 X 350 pm-Bondung ist in Bezug auf die Strom-

dichte diese Variante zu bevorzugen.

Tabelle 4.1: Berechnete Stromdichten in den Bonddrahten der beiden Varianten des SMPD-
Halbbriickenmoduls fur I, = 120 A.
| | 10x 150 pm | 8 X 350 pm |
J(DC) 340 A/mm® | 80 A/mm?®
J(2,5MHz) || 350 A/mm® | 150 A/mm?

Die Induktivititen der beiden Modul-Varianten, veranschaulicht in Schaltplan in
Abbildung (a), wurden mit einem Impedanz-Analysator vermessen, um eine Aussage
iber die jeweiligen Anschlussinduktivitidten treffen zu konnen. Die Ergebnisse sind in
Tabelle gegeniibergestellt. Hieraus lasst sich ein Vorteil fir das Modul mit der
10 X 150 pm-Bondung ableiten. Dabei sind Liomm(s) beziehungsweise Liomms) jeweils die
Kommutierungsinduktivitat des high-side beziehungsweise low-side FETs, also die Sum-
me der Induktivitidten der Anschlusspins, der Bonddrahte und des Chips, und Lgsys) bzw.

Lgs(s) die Induktivitidten der Ansteuerzweige.

Tabelle 4.2: Gemessene Anschlussinduktivititen der beiden Varianten des SMPD-Moduls.
’ H 10 X 150 pm-Modul ‘ 8 X 350 um-Modul ‘

Lgs(vs) 8,51 nH 8,31 nH
LGS(HS) 10,06 nH 10,27 nH
Lyomm(Hs) 2,54 nH 2,67 nH
Lyomm(Ls) 2,68 nH 2,79 nH

Die Modulcharakterisierung findet anhand eines Kurzschlusstestes statt. Die Ergebnisse
dieses Tests werden in Abschnitt prasentiert. Auf Basis dieser Ergebnisse, der berech-
neten Stromdichten und der grof3eren Robustheit dickerer Bonddrahte wurde entschieden,

die Prototypen-Module mit der 8 X 350 um-Bondung herzustellen.
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4.2 Wechselrichterplatinen

Fir die SMPD-Module wurde zunichst eine Halbbriickenplatine fiir die Durchfiihrung
von Schaltversuchen und die Charakterisierung der Module entworfen, aufgebaut und
vermessen. Anschlieend wurde eine Vollbriickenplatine zur Realisierung der angestrebten
Ausgangsleistung von 25 kW entwickelt. Um alle Verbindungen méoglichst niederinduktiv
auszufithren sowie zur Abschirmung der Ansteuersignale, wurden beide Varianten als vier-
lagige Platinen entworfen. Im Nachfolgenden wird detailliert auf die beiden Wechselrichter-
platinen sowie die Gate-Treiberversorgung eingegangen. Es kommen in beiden Fallen Gate-
Treiber-ICs (IXDN614, IXYS CorPORATION, USA) im D2Pak in der Gate-Treiberschaltung
gemif} dem Schaltplan in Abbildung[3.1]zum Einsatz. Um die Transistoren moglichst schnell
ausschalten zu kénnen, wurde Rgexy),, = 0 gewihlt [71]. Der DC-Zwischenkreis
besteht jeweils aus 1000 V-Glimmer-Keramikkondensatoren (MC22FF152]-F, CORNELL
DusBILIER ErLEcTRONICS, USA) sowie 900 V-Folienkondensatoren (MKP1848610094P4,
VISHAY, USA).

Bei der Gestaltung der Leiterplatten wurden die in Abschnitt beschriebene Kom-
bination aus Methoden der Leistungselektronik mit Methoden der Hochfrequenztechnik
angewandt. Nur durch die Einhaltung der genannten Optimierungsschritte konnten die im
Abschnitt [4.5| gezeigten Ergebnisse erzielt werden.

4.2.1 Halbbriickenschaltung

Fir die Charakterisierung der Module sowie fiir erste Versuche wurde zunachst ein Halb-
briickenwechselrichter nach dem Schaltplan in Abbildung aufgebaut. Dieser ist in
Abbildung (a) gezeigt. Fir die thermische Charakterisierung wurde die Platine mit
einer Aussparung entworfen, um die Temperaturen innerhalb des Moduls wahrend des
Betriebs beobachten zu kénnen. Zur Kithlung des Moduls ist die Platine auf ein Kiihl-
aggregat (LA615024, FiscHER ELEKTRONIK, Deutschland) mit Liifter geschraubt. Die beiden
Gate-Treiber-ICs werden uiber die benachbarten Stiftkithlkorper (ICKS25x25x12.5, FISCHER
ELEKTRONIK) entwdrmt. Eine genaue Beschreibung des Leiterplattendesigns erfolgt
anhand des Vollbriickenwechselrichters in Abschnitt

Der DC-Zwischenkreis des Wechselrichters in Abbildung |4.2| wurde um einen zusatz-
lichen Zwischenkreis mit Mittenabgriff erweitert, um eine symmetrische Ausgangs-
spannung ohne DC-Offset zu erhalten. Dadurch wird eine unsymmetrische Aussteuerung
des Transformators vermieden und die elektromagnetische Vertraglichkeit (EMV)
verbessert. Dies ist im Schaltplan in Abbildung 4.2|(b) veranschaulicht.

Die Halbbriickenplatinen wurden modular gestaltet, da urspriinglich die Vollbriicke aus
zwei Halbbriickenplatinen zusammengesetzt werden sollte. Allerdings hat sich bei den
Versuchen gezeigt, dass bei der Zusammenschaltung die Kopplung zwischen den beiden

Massen nicht ausreichend umgesetzt werden kann. Des Weiteren war die vorgesehene
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4 Realisierung der 25 kW-Einheit

Abbildung 4.2: (a) Halbbriickenwechselrichter mit Aussparung fiir die thermische
Charakterisierung der SMPD-Module mit Klarverguss. (b) Schaltplan
des Halbbriickenwechselrichters mit zusétzlichen Zwischenkreis mit
Mittenabgriff.

Anzahl an DC-Zwischenkreiskondensatoren nicht ausreichend. Aufgrund der hohen
Schaltfrequenz muss der Strom auf moglichst viele Folienkondensatoren verteilt werden,
da es sonst zu einer Uberhitzung der Kondensatoren kommt. Aus diesem Grund wurden
bereits bei der Halbbriickenschaltung anstelle eines 40 pF-Folienkondensators, vier 10 uF-
Folienkondensatoren eingesetzt. Zusatzlich hat sich gezeigt, dass die Kithlung der Gate-
Treiber-ICs tiber die aufgeklebten Stiftkiihlkorper ineffektiv ist.

4.2.2 Vollbriickenschaltung

Bei der Gestaltung der Platinen wurde neben einem fiir hochfrequentes Schalten
optimierten Design, ein geeignetes Warmemanagement und eine hohe Stromtragfahigkeit
umgesetzt. Hierfiir wurden alle Verbindungen auf vielen Lagen und grofiflachig ausgefiihrt.
In Abbildung [4.3| sind die vier Lagen eines der beiden Briickenzweige gezeigt, wobei der

zweite Briickenzweig identisch gestaltet wurde.
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Abbildung 4.3: Details des Leiterplattendesigns der SMPD-Wechselrichters, in (a) die Top-
Lage, in (b) die Zweite-Lage, in (c) die Dritte-Lage und in (d) die Bottom-
Lage.
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4 Realisierung der 25 kW-Einheit

Besonders bei den Gate-Treiberschaltungen musste auf ein optimiertes Warme-
management geachtet werden. Um die Verluste in den externen Gate-Vorwiederstanden,
sowie den antiparallelen Schottky-Dioden moglichst gut zu verteilen, sind diese aufge-
teilt. Daher sitzt jeweils ein Paar auf der Top- und Bottom-Lage. Zur Warmespreizung sind
die beiden Innenlagen bis unter die externen Gate-Vorwiederstande und Schottky-Dioden
gezogen. Die Kihlung der Gate-Treiber-ICs iiber die aufgeklebten Stiftkithlkérper hat
sich beim SMPD-Halbbriickenwechselrichter als ineffektiv erwiesen. Daher wurden die ICs
auf die Bottom-Lage verschoben und werden zusammen mit den SMPD-Modulen iiber
eine Flussigkeitskiihlplatte (416101U00000G, AAaviD THERMALLOY, USA) gekiihlt. Hierzu
sind die ICs iiber Warmeleitpads an den Kiithlkorper angebunden. Da das D2Pak-Gehéuse
jedoch nicht fiir eine Kithlung nach oben durch das Kunststoffgehduse ausgelegt ist,
wurden neben den ICs Flichen ohne Létstopplack vorgesehen. Uber diesen Flachen werden
die ICs mit Al,O3-Scheiben (AOS247, FiscHER ELEKTRONIK) an den Kihlkorper ange-
bunden, dies ist in der Seitenansicht in Abbildung[4.4] veranschaulicht.

Abbildung 4.4: Seitenansicht des bestiickten 25 kW-SMPD-Vollbriickenwechselrichters.

Auf der Top-Lage, Abbildung [4.3[(a), sind neben einem der beiden Gate-Vorwiderstande
mit antiparalleler Schottky-Diode, auch die Gate-Treiberzwischenkreise und die optischen
Empfanger, sowie die Anschliisse fiir die Gate-Treiberversorgung platziert. Des Weiteren
sind auf dieser Lage der Anschluss fiir den Briickenausgang und die Folienkondensatoren
des DC-Zwischenkreises vorgesehen. Die zweite Lage, Abbildung |4.3((b), dient zur Vertei-
lung von Ugs(on) sowie zur Warmespreizung. Die dritte Lage, Abbildung[4.3|(c), ist iiber die
auf der Flache maximal mogliche Anzahl an Durchkontaktierungen mit der Bottom-Lage,
Abbildung [4.3| (d), verbunden. Dadurch wird die Warmeabfuhr aus dem Gate-Treiber-ICs
zu den Al,Os-Scheiben verbessert. Auf der Bottom-Lage sind neben dem SMPD-Modul
und den Gate-Treiber-ICs, die Keramikkondensatoren des DC-Zwischenkreises und die
Snubber-Kondensatoren platziert. Um die Verluste aus den Keramikkondensatoren
moglichst gut abfiihren zu kénnen, werden diese iiber Warmeleitpads ebenfalls an die
Flussigkeitskiihlplatte angebunden. Der HF-Ausgang des SMPD-Moduls ist iiber Durch-
kontaktierungen an den Anschluss fir den Briickenausgang auf der Top-Lage ange-
bunden. Die Kontaktierung der DC-Versorgung geschieht iiber die beiden oberen
beziehungsweise beiden unteren Lagen. Die kompletten Layouts sind in Abbildung im
Anhang gezeigt.
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4.2 Wechselrichterplatinen

In Abbildung [4.5/sind Details eines bestiickten Briickenzweigs gezeigt. Abbildung|4.5/(a)
zeigt die Unterseite der Platine mit dem Modul (Prototyp dhnlich MCB30P1200LB, IXYS
SEmicoNDUCTOR) im ISOPLUS SMPD Gehéuse, sowie die Gate-Treiber-ICs. Neben den Gate-
Treiber-ICs sind die blanken Flachen ohne Lotstopplack fiir die Al;O3-Scheiben zu sehen.
Abbildung [4.5| (b) zeigt die Oberseite der Platine. Hier sind neben dem Anschluss fiir den
Briickenausgang die Zwischenkreiskondensatoren und optischen Empfanger zu sehen. Fiir
die Messung der Drain-Source- und Gate-Source-Spannungen der beiden low-side FETs mit

dem Osziloskop sind BNC-Buchsen auf der Platine vorgesehen.

Abbildung 4.5: Details eines bestiickten Briickenzweigs des SMPD-Wechselrichters mit
dem fest vergossenen Prototypen-Modul, die Unterseite in (a) gezeigt und
die Oberseite in (b).

Abbildung [4.6| zeigt ein Foto des gesamten resultierenden SMPD-Vollbriickenwechsel-
richters, inklusive der Gate-Treiberversorgungen und dem Stromwandler der Strom-

nulldurchgangserkennung fiir die ZVS-Uberwachung.

Abbildung 4.6: Bestiickter 25 kW-SMPD-Vollbriickenwechselrichter.
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4 Realisierung der 25 kW-Einheit

4.2.3 Gate-Treiberversorgung

Die potentialgetrennte Gate-Treiberversorgung fiir die 25 kW-Einheit wurde als Aufsteck-
platine realisiert und ist in Abbildung 4.7 gezeigt. Die Transformatoren sind als Ringkerne
mit sequenziellen Wicklungen umgesetzt [12/42]]. Fir die Ansteuerung der Transforma-
toren kommen Gate-Treiber-ICs (IXDN630, IXYS CorPORATION) zum Einsatz, welche mit
einem 100 kHz-Rechtecksignal getaktet werden. Die beiden jeweiligen Sekundarstrome
werden gleichgerichtet, mit Drosseln und stromkompensierten Drosseln geglattet und
laden die Pufferkondensatoren. Die beiden Ausgangsspannungslevel, Uss(on) und Ugsofr),
werden iiber Zener-Dioden begrenzt. Zusétzlich ist jeweils ein 5 V-Linearregler zur Versor-
gung der Logik-Bauteile vorgesehen. Die Leiterplattendesigns der Gate-Treiberversorgung
sind im Anhang in Abbildung[A.4] gezeigt.

Abbildung 4.7: Gate-Treiberversorgungen fiir die 25 kW-Einheit, (a) zeigt die Oberseite und
(b) die Unterseite.

Bei der Gestaltung des Leiterplattendesigns wurde neben der Einhaltung des Isolations-
abstands auf eine gute Abschirmung des Ansteuersignals sowie auf eine niederinduktive

Anbindung der Ausgangsspannungslevel geachtet.

4.2.4 ZVS-Uberwachung

In Abbildung ist die auf der Wechselrichterplatine implementierte Spannungs- und
Stromnulldurchgangserkennung, geméafl den Schaltplanen in Abbildung gezeigt.
Diese sind auf der Wechselrichterplatine in der Mitte zwischen den Gate-Treiberinseln
der Brickenzweige platziert, wie in Abbildung zu sehen. Uber die beiden optischen
Sender, welche in Abbildung (a) neben der Stromnulldurchgangserkennung gezeigt
sind, werden die Signale potentialgetrennt an die Ansteuereinheit tbermittelt. In
Abbildung [4.8] (b) sind die 1200 V-SiC Schottky-Dioden (C4D02120E, CREE), D; und D, in
Abbildung [3.4|(a), zur Sperrung der Briickenspannungen sowie die Versorgung der beiden

Schaltungen tiber jeweils eine stromkompensierte Drosseln zu sehen.
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4.3 Schwingkreis

Abbildung 4.8: (a) Implementierte Strom- und (b) Spannungsnulldurchgangserkennung fiir
die ZVS-Uberwachung.

Beim Entwurf des Leiterplattendesigns musste neben der Einhaltung der Isolations-
abstinde besonders auf eine gute Abschirmung der Messsignale geachtet werden.
Hierfir sind die Messschaltungen durch grofie Masse-Flachen auf drei Lagen umgeben,
welche mit umlaufenden Durchkontaktierungen verbunden sind. Somit konnen eintref-

fende Storsignale effektiv abgeleitet werden.

4.3 Schwingkreis

Prinzipiell kommt fiir die 25 kW-Einheit die in Abbildung 2.7| gezeigte Topologie zum Ein-
satz. Allerdings wurde zur Gewahrleistung eines sicheren Betriebs sowie zur Anpassung
der Lastimpedanz an den Wechselrichter ein Transformator zwischen dem Ausgang des

Schwingkreises und der Last ergidnzt. Daher wurde der Wechselrichter wie im Schaltplan

in Abbildung [4.9] gezeigt aufgebaut.
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Abbildung 4.9: Schaltplan des SMPD-Vollbriickenwechselrichters fiir die 25kW-Einheit.
Verglichen mit Abbildung [2.7| wurde der Transformator T ergénzt, Cys als
variabler Kondensator ausgefiihrt und C, auf einen Kondensator je Halb-
briicke reduziert.
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4 Realisierung der 25 kW-Einheit

Die Schwingkreiskapazitat ist sekundarseitig des Transformators in Form eines
variablen Vakuumkondensators realisiert. Der Kondensator wurde auf die Sekundérseite
verschoben, um die notige Kapazitit und die Strombelastung zu reduzieren. Als Resonanz-
induktivitit dient die Streuinduktivitat des Transformators L. Die Snubber-Kondensatoren
wurden auf ein Bauteil je Briickenzweig reduziert. Dies ist aufgrund der Gestaltung des
SMPD-Gehiuses notig, da der Masse-Pin zwischen dem Briickenausgang und dem DC+-An-
schluss platziert ist. Daher ist eine niederinduktive Anbindung eines Snubber-Kondensators
parallel zum high-side MOSFET nicht méglich. Zum Ausgleich wurde die Kapazitat des
verbleibenden Snubber-Kondensators parallel zum low-side MOSFET verdoppelt, was in
der selben Flankensteilheit beider Drain-Source-Spannungen resultiert.

Die beiden Komponenten des Serienschwingkreises sind in Abbildung gezeigt.
Mittels des variablen Vakuumkondensators (500 — 1000 pF, WVS-TECHNOLOGY, Germany),
in (b), kann der Schwingkreis und damit die Ausgangsleistung des Wechselrichters
eingestellt werden. Als Schwingkreisinduktivitdt dient die Streuinduktivitit des wasser-
gekiihlten Hochfrequenztransformators. Dieser besteht aus einem mit Kupferrohr bewi-
ckelten Eisenpulver-E-Kern (E610-2, MicROMETALS, USA) und ist in Abbildung (a)
gezeigt. Mit dieser Konfiguration konnte eine primare Hauptinduktivitit von
LH(prim) = 108 uH, eine sekunddre Hauptinduktivitit von Lyek)y = 628 pH, sowie eine

Streuinduktivitat von L, = 1,83 uH erzielt werden.

Abbildung 4.10: Passive Komponenten des 25kW-Schwingkreises, in (a) ist der
wassergekiihlter Hochfrequenztransformator mit Lyprim) = 108 uH,
Lygexy = 628uH, Ly = 1,83pH und it = 1 @ 2,4 gezeigt und der
variabler Vakuumkondensator mit C,es = 500 — 1000 pF in (b).

Damit unterscheiden sich die verwendeten Bauteile des Schwingkreises leicht von den
berechneten Schwingkreisparametern, welche in Tabelle [3.1| gegeben sind. Da die Streu-
induktivitat des Transformators grofler als die bendtigte Resonanzinduktivitdt ist,
wurde die Resonanzkapazitit reduziert, um eine identische Resonanzfrequenz und

Ausgangsleistung zu erhalten.
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4.4 Ansteuereinheit

4.4 Ansteuereinheit

Die Ansteuerung der Wechselrichtereinheiten wird wie im Blockschaltbild in Abbildung|3.3|
veranschaulicht mit einem FPGA realisiert. Hierzu wurde eine Adapterplatine fiir ein FPGA-
Development-Board (DE0-Nano-SoC, TErasic, Inc., USA) entworfen. Die Adapterplatine
mit dem FPGA-Board ist in Abbildung gezeigt. Uber diese wird das FPGA-Board mit
Spannung versorgt und die Kommunikation mit dem Wechselrichter realisiert. Die Kommu-
nikation zwischen FPGA-Board und Wechselrichter ist mittels optischen Sendern und Emp-
fangern potentialgetrennt ausgefiihrt. Alternativ ist auch eine Kommunikation iiber SMA-
Anschliisse vorgesehen. Diese Variante kommt fiir die Ansteuerung des Vervielfaltigers fiir
die Kaskadenschaltung in Abschnitt[6.1zum Einsatz. Auf der Adapterplatine sind neben den
Sendern und Empfangern noch Drehencoder zur Einstellung der Frequenz und der Totzeit

vorgesehen. Das komplette Layout ist in Abbildung im Anhang gezeigt.

Abbildung 4.11: Adapterplatine mit dem FPGA-Development-Board zur Ansteuerung der
Wechselrichter, in (a) die Oberseite mit den Drehencodern und in (b) die
Unterseite mit dem FPGA-Board.

4.5 Messergebnisse

Im Folgenden werden die Messergebnisse der 25 kW-Einheit vorgestellt. Zundchst werden
die Ergebnisse der Modul-Charakterisierung prasentiert. Hierzu wurde der Halbbriicken-
wechselrichter im Kurzschluss, also bei Rjgag = 0 Q, mit den unterschiedlichen Modulen
vermessen. Dann werden die Ergebnisse des Betriebs des Vollbriickenwechselrichters an
der 50 Q-Hochfrequenzlast vorgestellt und zum Schluss werden die Ergebnisse der

Parameterbestimmung der ZVS-Uberwachung gezeigt.

63



4 Realisierung der 25 kW-Einheit

4.5.1 Modulcharakterisierung

Fir die Modulcharakterisierung wurde der Halbbriickenwechselrichter eingesetzt und im
Kurzschluss betrieben. Die gemessenen Spannungen und Strome des Kurzschlusstests bei
einer Schaltfrequenz von 2,50 MHz und einer Eingangsspannung von 800V sind in
Abbildung (a) gezeigt. Dabei wurde auch der Strom durch den Source-Anschluss
des low-side FETs aufgezeichnet. Diese Kurve ist allerdings nur eingeschrankt aussagefahig,
da das Messsignal starke Storungen aufweist. Bei diesem Betriebspunkt speist die Halb-
briicke eine Scheinleistung von 6 kVA in den Schwingkreis. Zusétzlich zu den Kurven ist in
Abbildung (b) ein Warmebild der Halbbriicke beim selben Arbeitspunkt gezeigt. Dem-

nach haben die Transistoren bei diesem Arbeitspunkt eine Temperatur von T = 47,3°C.

0,0E+00  2,0E-07 4,0E-07 6,0E-07 8,0E-07 1,0E-06
tls

(@)

Abbildung 4.12: (a) Gemessene Spannungen und Strome und (b) Wéarmebild des
SMPD-Halbbriickenwechselrichters beim Kurzschlusstest bei einer Schalt-
frequenz von 2,50 MHz und einer Eingangsspannung von 800 V.

Auf Basis des Schaltverhaltens konnte keine der beiden Varianten der Bondung
favorisiert werden. Um dennoch eine Entscheidung fiir eine der Varianten treffen zu
konnen, wurden die Modul-Verluste von jeweils zwei Modulen mit dickem bzw. diinnem
Bonddraht in Abhéngigkeit des Resonanzstroms gemessen. Der Vergleich der gemessenen
Verluste ist in Abbildung gezeigt. Auch auf Basis dieser Ergebnisse ist keine der
Varianten zu bevorzugen. Somit wurden die fest vergossenen Prototypen-Module mit
der 8 X 350 um-Bondung gefertigt, weil bei dieser Variante die Stromdichten geringer sind

und die dickeren Bonddrahte als robuster gelten.
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Abbildung 4.13: Vergleich der Verlustleistungen der beiden Varianten der Bondung des
SMPD-Moduls iiber dem Resonanzstrom fiir jeweils zwei Module mit 8 X
350 um-Bondung, Modul 1 und Modul 2, und zwei Module mit 10 X 150 pum,
Modul 3 und Modul 4, im Kurzschlussbetrieb bei 2,50 MHz.

4.5.2 Betrieb des Vollbriickenwechselrichters an einer

Hochfrequenzlast

Die gemessenen Kurvenverlaufe des SMPD-Vollbriickenwechselrichters beim Betrieb an
einer 50 Q-Hochfrequenzlast sind in Abbildung gezeigt. Dort wird der Wechselrichter
mit einer Eingangsspannung von Ui, = 800V gespeist und mit einer Schaltfrequenz von
fsw = 2,50 MHz getaktet. Dabei wurde bei einem Resonanzstrom von L.; = 68,9 A eine
Ausgangsleistung von 25,03 kW in die Last gespeist. In diesem Arbeitspunkt konnte eine
Effizienz von 77ges = 92,53% erreicht werden.

Die Frequenz der Schwingung auf der Drain-Source-Spannung kann zur Analyse der
beteiligten Induktivititen und Kapazitaten herangezogen werden. Zum Vergleich sind in
Tabelle [4.3| die gemessene Schwingungsfrequenz und die Resonanzfrequenz, welche nach
berechnet wurden, gegeben. Die Resonanzfrequenz kann aus der Kommutierungs-
induktivitat und der Summe der beteiligten Kapazitaten, veranschaulicht in Abbildung|2.6|(a),
berechnet werden. Die Kommutierungsinduktivitét ist dabei die Summer der in Tabelle
angegebenen Induktivitidten Lyomms) und Liommrs)- Da jeweils ein FET des Briickenzweiges
sperrt und einer leitet, muss fiir die Berechnung der Frequenz die Spannungsabhangigkeit
der Transistorkapazitit beachtet werden. Daher muss einmal der Wert von Cpg fiir
Ups ~ 0V und einmal der Wert fiir Upg = 800V verwendet werden. Zusitzlich miissen die

Snubber-Kapazitéit C, und die Tastkopfkapazitat Cyop beriicksichtigt werden.
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Abbildung 4.14: Gemessene Spannungen und Strome des SMPD-Vollbriicken-
wechselrichters an einem 50 Q Lastwiderstand bei einer Schaltfrequenz
von 2,50 MHz und U, = 800V. Dabei wurde mit I, = 689A bei
Nges = 92,53% eine Ausgangsleistung von 25,03 kW in die Last gespeist.

ﬁes = ! (4-1)

2r - \/(Lkomm(HS) + Lkomm(LS)) : (CDS(O V) + CDS(Uin) + Cp + Cprob)

Tabelle 4.3: Vergleich der theoretischen und der gemessenen Schwingungsfrequenz auf den
Drain-Source-Spannungen.

berechnet 1) 29,81 MHz

gemessen 28,46 MHz

Die Wechselrichtereffizienz in Abhangigkeit von der in den Lastwiderstand gespeisten
Ausgangsleistung ist in Abbildung4.15|dargestellt. Fiir die Wirkungsgradbestimmung beim
Betrieb an der 50 Q-Last wurde der Wechselrichter mit einer konstanten Schaltfrequenz
von 2,50 MHz getaktet und die Eingangsspannung von Uj, = 100V schrittweise auf 800 V
erhoht. Demnach kann mit diesem Wechselrichter eine maximale Effizienz von 94,93% bei
Pyt = 14,27 KW erreicht werden.
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Abbildung 4.15: Gemessener Wirkungsgrad nges des SMPD-Wechselrichters beim Betrieb
an einer 50 Q-Hochfrequenzlast als Funktion der Ausgangsleistung Po, bei
faw = 2,50 MHz.

Die niedrigere Effizienz bei kleinen Ausgangsleistungen kann mit der konstanten Gate-
Treiberleistung sowie der Versorgung des Kiihlsystems und des FPGAs begriindet
werden. Um die Effizienz bei kleinen Ausgangsleistungen zu steigern, konnte eine alter-
native Methode zur Anpassung der Ausgangsleistung angewendet werden, da die Variation
der Eingangsspannung keinen Einfluss auf die konstanten Verbraucher hat. Eine Alterna-
tive ist die Pulspaketsteuerung, wie in [12] fiir die induktiv gekoppelte Niederdrucklampe
angewendet. Diese Variante ist jedoch nur moglich, wenn die Last fiir eine pulsierende
Versorgung geeignet ist.

Da die ohmschen Verluste in den Transformatorwicklungen eine quadratische Abhangig-
keit vom Resonanzstrom haben, steigt ihr Anteil an den Gesamtverlusten mit zunehmender
Ausgangsleistung. Daraus resultiert die abnehmende Effizienz ab Ausgangsleistungen tiber
15kW. Zusitzlich zu den ohmschen Verlusten in den Wicklungen steigen mit der
Ausgangsleistung auch die Aussteuerung des Transformatorkerns, was die Kernverluste
erhoht. Beides fithrt zu einer starken Erwarmung des Transformators, wodurch beide

Effekte nochmals verstarkt werden.

4.5.3 ZVS-Uberwachung

Um die ZVS-Uberwachung im Ansteuerprogramm implementieren zu kénnen, miissen die
Zeitverzogerungen der Messschaltungen sowie der Gate-Treiber bekannt sein. Anschlie-
Bend konnen die Zeitpunkte gemafl dem Zeitplan in Abbildung 3.5/ verglichen werden. In
Abbildung sind die gemessenen Zeitverzogerungen veranschaulicht. Bestimmt
wurde jeweils die Zeit zwischen dem Nulldurchgang bis zur steigenden beziehungsweise

fallenden Flanke am Eingangspin des FPGA. Die Nulldurchgangserkennung der Spannung
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4 Realisierung der 25 kW-Einheit

zeigt eine spannungsabhéngige Zeitverzogerung, wie in Abbildung (a) zu sehen. Das
lasst sich durch das Zusammenspiel der spannungsabhingigen Ausgangs-Kapazitat der
MOSFETs sowie der spannungsabhingigen Kapazitat der SiC-Schottky-Dioden erkléaren.
Zusatzlich entspricht jeder Messpunkt einer anderen Eingangsspannung und damit einem
anderen Betriebspunkt. Dies resultiert in unterschiedlichen Resonanzstromen und
Kommutierungszeiten.

Im Gegensatz dazu zeigt die Nulldurchgangserkennung des Stroms keine Abhangigkeit
von der Grofle des Resonanzstroms. Dies ist in Abbildung (b) veranschaulicht. Darin
ist ein Vergleich von zwei Messungen dargestellt, eine bei L.s = 82 A und eine bei 11 A. Es
konnte jeweils eine Verzogerung von At; = 108 ns sowohl fiir die steigende als auch fiir die

fallende Flanke bestimmt werden.
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Abbildung 4.16: Gemessene Zeitverzogerungen der Strom- und Spannungsnulldurchgangs-
erkennung fiir die ZVS-Uberwachung. (a) zeigt die Abhéngigkeit der zeit-
lichen Verzogerung der Spannungsnulldurchgangserkennung von der Ein-
gangsspannung und (b) einen Vergleich der zeitlichen Verzogerung der
Stromnulldurchgangserkennung von I = 11 A mit L. = 82 A.

Zusitzlich zu diesen Verzdogerungswerten muss fiir die Uberwachung auch die zeitli-
che Verzogerung des Schaltsignals vom FPGA zum Gate bekannt sein. Diese Verzogerung
wurde mit Atgae = 82 ns gemessen.

Die ZVS-Uberwachung wurde nach dem in Abbildung (3.5 gezeigten Zeitplan auf dem
FPGA implementiert und konnte erfolgreich bei verschiedenen Betriebspunkten getestet
werden. Aktuell werden die Gate-Signale nach drei aufeinanderfolgenden Verletzungen der
ZVS-Bedingung blockiert. Mit diesem System ist es somit moglich, einen sicheren
Betrieb des Generators zu gewahrleisten, ohne die hochfrequenten Strome und Spannun-
gen in Echtzeit messen zu miissen. In einem néchsten Schritt kénnte die Uberwachung zu
einer Regelung erweitert werden. Hierfiir ist zu Giberpriifen, welche der beiden Grenzen

verletzt wurde, um die Gate-Signale dementsprechend nachzufiihren.
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4.6 Zusammenfassung der Ergebnisse der
25 kW-Einheit

In diesem Kapitel wurden die Ergebnisse der Realisierung der 25 kW-Einheit préasentiert.

Aus diesen Messungen resultieren folgende Punkte:

« Eine effiziente Alternative zu Rohrengeneratoren im Leistungsbereich tiber 10 kW bei

2,50 MHz kann mit SiC-Transistoren realisiert werden.

« Mit einem niederinduktiven Gehduse lasst sich die Eignung von SiC-FETs fiir den

hochfrequenten Betrieb deutlich steigern.

« Mit der ZVS-Uberwachung ist es moglich einen sicheren Betrieb vom MHz-Wechsel-
richtern zu gewahrleisten, ohne die hochfrequenten Strome und Spannungen messen

zZUu mussen.
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5 Realisierung der 2,5 kW-Einheit

Im folgenden Kapitel wird die Realisierung der kleinen 2,5kW-Einheit beschrieben.
Dieser kleine Generator bildet die Grundlage fiir die Kaskadenschaltung, welche in
Kapitel[6|beschrieben wird. Wie in Abschnitt[3.8 beschrieben, wird neben der Entwicklung
der 2,5 kW-Einheit auch der Einfluss des Transistorgehéduses auf das Wechselrichtersystem
untersucht. Daher werden die folgenden Untersuchungen jeweils mit drei Wechselrichtern
durchgefithrt. Zunachst werden die Gehauseinduktivitaten bestimmt und verglichen, dann
die Platinen und die resultierenden Wechselrichter vorgestellt und abschliefend die
Messergebnisse von zwei Betriebspunkten prasentiert und bewertet.

Die in diesem Kapitel vorgestellten Ergebnisse finden sich zum Teil in [[44}/72]].

5.1 Gehauseinduktivitaten

Die resultierenden Kommutierungs- und Gate-Induktivititen jedes Briickenzweiges bzw.
Gate-Treibers der drei Varianten wurden mit einem Impedanz-Analysator gemessen und
sind in der Tabelle gegeniibergestellt. Die Kommutierungsinduktivitdten LiommHs)
beziehungsweise Lyomm(rs) wurde dabei jeweils fiir den high-side beziehungsweise den
low-side FET bestimmt und ergeben sich aus der Summe der Induktivitdten der Anschluss-
pins, der Bonddrahte und des jeweiligen Chips, wie in Abbildung [2.6|(a) veranschaulicht.

Tabelle 5.1: Vergleich der resultierenden Kommutierungsinduktivitit jedes Briicken-
zweiges sowie der Gate-Induktivitaten.

Hersteller CREE INFINEON
Bezeichnung C3M0065090] | C3M0065100K || IMZ120R045M1
WR A C D
Liomm(Hs) 1,46 nH 4,10nH 3,49 nH
Liomm(s) 1,47 nH 4,08 nH 3,45nH
Las 0,85 nH 1,89 nH 1,25nH

Dabei zeigen sich signifikante Unterschiede zwischen dem SMD-Bauteil und den TO-247-
Bauteilen. Eine detaillierte Untersuchung der Auswirkungen einer erhéhten parasitaren
Induktivitat findet sich in [71,73]. Dementsprechend sollten die Schaltverluste und die
induzierten Uberschwinger beim WR A mit den D2Pak-FETs deutlich geringer ausfallen.
Die Unterschiede in den Induktivitdten zwischen den beiden 4pin TO-247-Bauteilen lassen
sich mit unterschiedlich ausgefithrten Anschliissen erkldaren. Durch eine Verbreiterung des

Drain-Pins des C3M0065100K kann dieser nicht so weit in die Platine gesteckt werden wie
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5 Realisierung der 2,5 kW-Einheit

der IMZ120R045M1. Der Unterschied ist in Abbildung 5.1] veranschaulicht.

Abbildung 5.1: Vergleich von CREE’s (links) und INFINEON’s (rechts) 4pin TO-247-Gehause.

Zur Veranschaulichung der Groflenverhéltnisse wurde das 3D-Modell in Abbildung
erstellt. Darin ist der 65 mQ-SiC-MOSFET-Chip im D2Pak und im 4pin TO-247-Gehause
dargestellt. Zur Erstellung des 3D-Modells wurden die Chipmafie dem Bar-Die-Datenblatt
entnommen und die Positionierung des Chips auf der Kiihlplatte abgeschatzt. Da keine
Informationen tiber die Bondverbindungen verfiigbar sind, wurde auf ihre Darstellung
verzichtet. Prinzipiell wird die Bondung jedoch &hnlich wie bei den SMPD-Halbbriicken-
modulen in Abbildung ausgefithrt sein. Aufgrund des vertikalen Transistor-Aufbaus
(Abbildung ist die Kiithlplatte mit dem Drain-Kontakt verbunden. Beim 7pin D2Pak-
Gehéause wird der Drain daher iber die Kiihlplatte kontaktiert, indem diese auf die Plati-
ne gelotet wird. Die restlichen Anschliisse des 7pin D2Pak sind als SMD-Pins ausgefiihrt,
wobei fiinf Pins fiir den Source-Kontakt vorgesehen sind. Beim 4pin TO-247-Gehause
sind alle vier Kontakte zur Durchsteckmontage (engl. through-hole technology) ausgefiihrt.
Die Kihlplatte des TO-247-Gehauses wird tiblicherweise an einen Kithlkdrper angebunden,
wobei auf eine eventuell notige Isolation zu achten ist. Anhand des 3D-Modells sind die
deutlich unterschiedlichen Induktivitéten in Tabelle [5.1] leicht ersichtlich.

M Chip

H Gate
Source

M Kdihlplatte

M Platine

M Pin
Gehause

Abbildung 5.2: Veranschaulichung der Gréflenverhaltnisse vom CREE 65 mQ SiC-MOSFET
im D2Pak beziehungsweise im 4pin TO-247-Gehause anhand eines 3D-
Modells [651/66l/74]]. Um einen guten Kontrast zwischen den einzelnen Kom-
ponenten zu erreichen, wurden diese bunt eingefarbt.
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5.2 Platinen

Fiir die zwei Gehdusevarianten wurde jeweils eine Platine ausgelegt, entworfen und fiir die
drei unterschiedlichen Transistoren aufgebaut. Um alle Verbindungen méglichst nieder-
induktiv auszufithren sowie um die Ansteuersignale moglichst gut abzuschirmen, wurden
die Platinen mit vier Lagen entworfen. Im Nachfolgenden wird detailliert auf die beiden
Wechselrichterplatinen sowie die Gate-Treiberversorgung eingegangen. Wie beim 25 kW-
Wechselrichter werden Gate-Treiber-ICs (IXDN614, IXYS CorPoRATION, USA) im D2Pak
gemif} dem Schaltplan in Abbildung[3.1]eingesetzt. Die Gate-Treiber-ICs werden iiber SMD-
Kiihlkorper (FK24413D2PAK, FiscHER ELEKTRONIK, Deutschland) gekiihlt. Um die Tran-
sistoren moglichst schnell ausschalten zu koénnen, wurde wieder Rgext),, = 09 gewahlt
[71]. Der DC-Zwischenkreis besteht ebenfalls aus 1000 V-Glimmer-Keramikkondensatoren
(MC22FF152]JF, CorNELL DUBILIER ELECTRONICS, USA) sowie 900 V-Folienkondensatoren
(MKP1848640094Y, VISHAY, USA), vergleiche Abschnitt

5.2.1 WR A mit den D2Pak-FETs

Da die Simulation in Abschnitt lediglich 2,72 W Halbleiterverluste pro Transistor
ergab und der C3M0065090] ein SMD-Bauteil ist, wurde WRA fast ausschlie8lich mit
SMD-Komponenten sowie komplett passiv gekiihlt aufgebaut. Fiir die Kithlung der FETs
kommen SMD-Kiihlkoérper (DV-T263-101E, OuMITE, USA) mit einem Warmewiderstand
von 8,5K/W zum Einsatz. Damit ist es moglich, einen kompakten und passiv gekiihlten
MHz-Wechselrichter mit einer maximalen Sperrschichttemperatur von unter 90°C zu rea-
lisieren. In Tabelle |5.2| sind weitere Details zu den erwarteten Temperaturen zu finden.

Bei der Gestaltung der Leiterplatte mussten neben einem fiir hochfrequentes Schalten
optimierten Design auch ein geeignetes Wirmemanagement umgesetzt werden. In
Abbildung sind die vier Lagen von einem der beiden Briickenzweige gezeigt. Der
zweite Briickenzweig ist identisch aufgebaut. Auf der Top-Lage, Abbildung (a), sind
die FETs und die Gate-Treiber-ICs mit den dazugehorigen Kiithlkérpern platziert. Zur bes-
seren Strom- und Warmeverteilung sind die Gate-Treiber-ICs sowie der Drain-Kontakt des
high-side FETs und deren Kiithlkorper iiber Durchkontaktierungen mit der zweiten Lage,
Abbildung|5.3|(b), verbunden. Um die hochfrequenten Stérungen so gering wie moglich zu
halten, wurden beim Drain-Kontakt des low-side FETs keine zusatzlichen Flachen zur Strom-
und Wiérmeverteilung geschaffen. Die Snubber-Kondensatoren C, sind niederinduktiv
direkt neben den Transistoren angebracht, um die Schaltverluste moglichst gering zu
halten. Diese niederinduktive Anbindung hat den Nachteil, dass die Kondensatoren durch
die Transistorverluste mit aufgeheizt werden. Zwischen den Snubber-Kondensatoren des
high-side und des low-side FETs sind die Schwingkreiskondensatoren sowie der Anschluss

fir den Briickenausgang platziert.
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Abbildung 5.3: Details des Leiterplattendesigns von WR A, in (a) die Top-Lage, in (b) die
Zweite-Lage, in (c) die Dritte-Lage und in (d) die Bottom-Lage.

Die Gate-Treiber sind iiber den externen Gate-Vorwiderstand sowie die antiparallele
Diode auf der Top-Lage an die Gate-Anschliisse angebunden. Der Riickweg aus der Driver-
Source fiihrt iiber Durchkontaktierungen auf die Bottom-Lage, (d), in den geteilten
Zwischenkreis des Gate-Treibers. Die beiden Verbindungen sind exakt iibereinander an-
geordnet, um die Verbindung moglich niederinduktiv zu realisieren. Die beiden mittleren
Lagen, |5.3[(b) und (c), werden in den Gate-Treiber-Inseln zur Anbindung der Versorgungs-
spannungen sowie zur Signalfihrung und Wairmespreizung verwendet. Die beiden

Z-Dioden zur Verhinderung von Uberspannungen sind auf der Bottom-Lage platziert.

Die DC-Zwischenkreiskondensatoren sind auf der Bottom-Lage angeordnet, wobei jede

Halbbriicke iiber eigene Kondensatoren verfiigt. Die Kondensatoren sind jeweils mittig zu
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den Halbbriicken platziert und iiber Durchkontaktierungen angebunden. Die beiden oberen
Lagen, Abbildung (a) und (b), sind dabei mit DC+ verbunden und die beiden unteren
Lagen, Abbildung|5.3|(c) und (d), mit DC-. Die kompletten Layouts, mit den Abmessungen
125 mm X 145 mm, sind im Anhang in Abbildung zu sehen.

Der komplette bestiickte Wechselrichter ist in Abbildung [5.4| gezeigt. Dabei sind in (a)
die Transistoren und Gate-Treiber-ICs mit den dazugehorigen Kiithlkorpern, die Snubber-
und Schwingkreiskondensatoren sowie die Anschliisse fiir die DC-Versorgung und den HF-
Ausgang zu sehen und in (b) die Zwischenkreiskondensatoren sowie die Anschliisse fiir die

Gate-Treiberversorgung und die optischen Empfanger.

Abbildung 5.4: Ober-, in (a), und Unterseite, in (b), des bestiickten WR A.

5.2.2 WRC und WR D mit den 4pin TO-247-Transistoren

Aufgrund der groflen Kiithlfliche auf der Riickseite der TO-247-Transistoren ist es moglich,
einen leistungsfahigen aktiv gekiihlten Kithlkorper (LAM4K15024, FISCHER ELEKTRONIK)
mit einem Warmewiderstand von 0,65 K/W zur Kithlung aller vier FETs einzusetzen. Zur
Isolierung des Drain-Kontakts werden Al,Os-Scheiben (AOS247, F1IscHER ELEKTRONIK) ver-
wendet. Beim Einsatz der laut Simulation etwas weniger effizienten C3M0065100K-FETs in
Kombination mit dem aktiv gekiihlten Kithlkorper ist bei einer Umgebungstemperatur von
25°C eine Chiptemperatur von etwas iiber 60°C zu erwarten. Details zu den zu erwartenden
Temperaturen sind ebenfalls in Tabelle [5.2| zu finden.

Da die Transistoren durch die Kiihlflaiche auf der Riickseite des TO-247-Gehauses
direkt an den Kiihlkérper angebunden sind, ist es nicht notig die Verlustleistung iiber die
Platine zu verteilen. Durch die groflere Gehauseinduktivitdt der TO-247-Transistoren
musste jedoch ausdriicklich auf niederinduktive Kommutierungspfade geachtet werden. In
Abbildung|5.5/sind die vier Lagen eines Briickenzweiges gezeigt. Der zweite Briickenzweig

ist wieder identisch aufgebaut.
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Abbildung 5.5: Details des Leiterplattendesigns von WR C und WRD, in (a) die Top-Lage,
in (b) die Zweite-Lage, in (c) die Dritte-Lage und in (d) die Bottom-Lage.

Entgegen dem Layout wurden die Transistoren und der dazugehorige Kiithlkorper auf der
Top-Lage platziert. Dadurch sitzt der Kithlkorper iiber den Snubber- und den Schwingkreis-
kondensatoren und diese konnen aktiv gekiihlt werden. Das restliche Konzept ist identisch
zu WRA. Die kompletten Layouts, mit den Abmessungen 133 mm X 145 mm, sind in
Abbildung[A.6lim Anhang gezeigt.

Der resultierende bestiickte WR C mit den CREE C3M0065100K-FETs ist in Abbildung|5.6|
gezeigt, wobei WR D mit den INFINEON-FETs identisch aufgebaut ist. Dabei sind in (a) die
Transistoren und Gate-Treiber-ICs mit den dazugehorigen Kithlkérpern zu sehen und in (b)
die Zwischenkreiskondensatoren, die Anschliisse fiir die Gate-Treiberversorgung und die

DC-Versorgung sowie die optischen Empfanger.
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Abbildung 5.6: Ober-, in (a), und Unterseite, in (b), des bestiickten WR C, wobei WR D ab-
gesehen von den Transistoren identisch aufgebaut ist.

5.2.3 Vergleich der resultierenden Wechselrichter

Mit den Transistorverlusten aus der Simulation sowie den Datenblattangaben von den
Transistoren, Gate-Treibern und Kiihlkérpern kénnen die Chip- und Kiihlkorper-
temperaturen berechnet werden. Zum Vergleich sind diese in Tabelle [5.2| aufgefiihrt. Auf-
grund der erhéhten Chip-Temperatur von WR A muss von einer reduzierten Lebensdauer

der Transistoren ausgegangen werden.

Tabelle 5.2: Berechnete Chip- und Kithlkérpertemperaturen [65-67,75-78].

Hersteller CREE INFINEON
Bezeichnung C3M0065090] | C3M0065100K || IMZ120R045M1
Gehause 7pin D2Pak | 4pin TO-247 4pin TO-247

WR A C D

Ritheat sink 8,5K/W 0,65 K/W 0,65K/W
ATheat sink 53,04K 27,4K -

RinjcreT 1,1K/W 1,1K/W 0,51 K/W
ATrgT 59,9K 36,4K -
T 84,9° C 61,4°C -

Pgate driver(3 MH2) 1,32 W 1,32 W 2,75W

Abbildung|5.7]zeigt zum Vergleich ein Foto der beiden 2,5 kW Vollbriickenwechselrichter,
WR A links und WR C rechts. Dabei hat WR A Dimensionen von 145 mm X 125 mm X 65 mm
und WR C beziehungsweise WR D von 180 mm X 140 mm X 105 mm. Somit ist das Volumen
der TO-247-Wechselrichter (2,62 L) jeweils mehr als doppelt so grofl wie das Volumen des
D2Pak-Wechselrichters (1,18 L). Allerdings muss hier angemerkt werden, dass das Volu-
men von WR C beziehungsweise WR D hauptsichlich aufgrund der Hohe grofler ausfallt.
Da der Kiihlkdrper von der Bottom- auf die Top-Lage verschoben wurde, um die Snubber-

und die Schwingkreiskondensatoren zu kiithlen, mussten zwei Folienkondensatoren auf die
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5 Realisierung der 2,5 kW-Einheit

Bottom-Lage ausweichen. Daher sind bei den TO-247-Varianten auf Bottom und Top Foli-

enkondensatoren platziert, woraus die gesteigerte Bauhohe resultiert.

Abbildung 5.7: Beide Wechselrichter-Prototypen: WR A auf der linken Seite und WR C auf
der rechten Seite.

5.2.4 Gate-Treiberversorgung

Die isolierte Gate-Treiberversorgung fiir die 2,5 kW-Einheit wurde ebenfalls als Aufsteck-
platine realisiert. Der Aufbau ist identisch zur in Abschnitt[4.2.3]beschriebenen Gate-Treiber-
versorgung fiir den SMPD-Wechselrichter. Allerdings ist hier ein Gate-Treiber-IC zur
Ansteuerung aller vier Transformatoren ausreichend, da die Gate-Kapazitat der verwen-
deten Transistoren kleiner ist. Die Wechselrichter wurden so gestaltet, dass die Gate-Treiber-
versorgung bei allen drei Varianten zum Einsatz kommen kann. In Abbildung|5.8|sind zwei
Versionen zu sehen. In (a) fiir die Versorgung der Gate-Treiber-ICs mit —5/+18 V und in (b)
fir eine Versorgungsspannung von 0/+18V. Die Layouts der Gate-Treiberversorgungen

sind im Anhang in Abbildung[A.7] gezeigt.

(b)

Abbildung 5.8: Gate-Treiberversorgungen fiir die 2,5kW-Einheit, (a) mit einer Versor-
gungsspannung von —5/+18 V und (b) mit 0/+18 V.
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Die 0/+18 V-Versorgung wurde fiir die Verwendung mit den INFINEON-Transistoren
entwickelt, um die bendtigte Gate-Treiberleistung zu reduzieren. Laut BASLER [79] ist es
moglich, den IMZ120R045M1 mit 0/+18V zu betreiben, da die Threshold-Spannung
dieser MOSFETSs, mit ugsiy = 3V, hoch genug ist um einen sicheren Sperrzustand auch
ohne negative Gate-Spannung zu gewahrleisten. In Abbildung [5.9ist die gemessene Gate-
Treiberleistung fiir die drei Transistoren tiber der Schaltfrequenz gegeben. Dabei wurde
WRD einmal mit der —5/+18 V-Versorgung und einmal mit der 0/+18 V-Versorgung
betrieben. Demnach kénnen mit der 0/+18 V-Versorgung bei fi,, = 3 MHz bis zu 7,5W

eingespart werden.

WR D
26 PGate/ w -5/+18 V
—— WR C
-5/+18 V
24 -— WR A
-5/+18 V
22 —=— WR D

/’ orrasy
20

/%V
18 /
16 =
EESEEESCC
14 ——— e
12
0 x m
0 2,5E+06 3,0E+06 fsw/ Hz

Abbildung 5.9: Gemessene Gate-Treiberleistungen in Abhangigkeit von der Schaltfrequenz
fur die verschiedenen MOSFETs der 2,5 kW-Einheit. Gemessen fiir jeweils
eine Vollbriicke bei Ups = 0'V.

5.3 Schwingkreis

Auch bei der 2,5kW-Einheit kommt zur Anpassung der Lastimpedanz an den Wechsel-
richter sowie zur Gewéhrleistung eines sicheren Betriebs ein Transformator zwischen dem
Ausgang des Schwingkreises und der Last zum Einsatz. Fiir eine symmetrische Kommutie-
rung beider Briickenzweige wurden die passiven Komponenten des Schwingkreises geteilt.
Die Halften befinden sich jeweils zwischen einem der Briickenausgénge und dem Trans-
formator, wie im Schaltplan in Abbildung veranschaulicht.

Die Schwingkreiskondensatoren Ci.s sind direkt auf der Wechselrichterplatine platziert.
Aufgrund des hochfrequenten Stroms werden Glimmerkondensatoren (MC22FF152]-F,
CornELL DUBILIER ELECTRONICS, USA) verwendet. Um die Verluste in den Kapazititen zu
reduzieren, wurden jeweils zwei Kondensatoren parallel eingesetzt. Dies resultiert in einer
Schwingkreiskapazitat von Cres = 1,5 nF. Die induktiven Komponenten des Schwingkreises

sind aus jeweils einem Eisenpulver-Ringkern (T300-2D, MICROMETALS, Inc., USA) aufge-
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Abbildung 5.10: Schaltplan des Vollbriickenwechselrichters mit geteiltem Schwingkreis.

baut. Die 77,2 mm-Kerne wurden mit Kupferlackdraht bewickelt und sind in Abbildung|5.11]
gezeigt. Aus der Summe der Streuinduktivitit und der Schwingkreisdrossel ergibt sich die

Schwingkreisinduktivitit zu Ly = 4,78 pH.

Abbildung 5.11: Induktive Bauteile des Schwingkreises der 2,5kW-Einheit. Der 1 : V2
Hochfrequenztransformator in (a) sowie die Schwingkreisdrossel in (b),
mit Lyprim) = 22uH, Lygeky = 44,3pH und L, = 0,98 uH sowie
Lprossel = 3,8 HH

Damit unterscheiden sich die verwendeten Bauteile des Schwingkreises leicht von den
berechneten Schwingkreisparametern, welche in Tabelle gegeben sind. Diese Anpas-

sung war notig, um die nicht perfekte Kopplung des Transformators zu kompensieren.

5.4 Ansteuereinheit

Zur Ansteuerung der Wechselrichter wird die in Abschnitt [4.4|beschriebene FPGA-Einheit

verwendet.
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5.5 Messergebnisse

5.5 Messergebnisse

Im Folgenden werden die Messergebnisse von WR A, WR C und WR D vorgestellt. Wie bei
der 25 kW-Einheit wurden zwei Betriebspunkte untersucht. Zunachst wurden die Wechsel-
richter an einer 50 Q-Hochfrequenzlast betrieben. Dies dient als Aquivalent zum
stationdren Betrieb einer induktiv gekoppelten Lampe, bietet jedoch den Vorteil einer
konstanten Impedanz. Anschliefend wurden die Wechselrichter im Kurzschluss betrieben,
mit Ripag = 0Q, als Aquivalent zum Betrieb direkt nach der Zindung des Plasmas und

wihrend der Aufheizphase.

5.5.1 Betrieb an einer Hochfrequenzlast

Die gemessenen Strom- und Spannungsverldufe des Betriebs am 50 Q-Lastwiderstand sind
in Abbildung gezeigt, in (a) fiir WR A, in (b) fiir WRC und in (c) fiir WRD. Bei den
Messungen wurden die Wechselrichter mit einer Eingangsspannung von 600V gespeist
und mit einer Schaltfrequenz von 2,50 MHz getaktet. In diesem Betriebspunkt speisen die
Wechselrichter eine Ausgangsleistung von ~2,6 kW in die Last. Aufgrund der grofleren
Kommutierungsinduktivitat der TO-247-Bauteile kommt es zu mehr Schwingungen auf
den Drain-Source-Spannungen von WRC und WRD, welche aufgrund der niedrigeren
Frequenz zusatzlich weniger gedampft sind. In Kombination mit dem gréfieren Chip und
damit der hoheren Drain-Source-Kapazitiat des INFINEON-Bauteils ist dieser Effekt beim
WR D noch verstéarkt ausgepragt. Den Laststromkurven Ij,q4 kann entnommen werden, dass
die Schwingungen iiber die kapazitive Kopplung zwischen Priméar- und Sekundarwicklung
durch den Transformator auf die Last koppeln kénnen. Dieser Effekt wird in Abschnitt[5.5.2]

genauer untersucht.
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5 Realisierung der 2,5 kW-Einheit
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Abbildung 5.12: Gemessene Spannungen und Strome der drei Wechselrichter, (a) WR A, (b)
WR C und (c) WR D, mit dem 50 Q-Lastwiderstand bei einer Schaltfrequenz
von 2,50 MHz und einer Eingangsspannung von 600 V.
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5.5 Messergebnisse

Die Frequenz der Schwingung auf der Drain-Source-Spannung kann erneut zur Ana-
lyse der beteiligten Induktivitidten und Kapazitaten herangezogen werden. Zum Vergleich
sind die gemessenen Schwingungsfrequenzen mit den nach berechneten Resonanz-
frequenzen Tabelle dargestellt. Die Kommutierungsinduktivitidten sind dabei die in
Abbildung (a) veranschaulichten und in Tabelle angegebenen Induktivitaten. Da
hier jeweils zwei Snubber-Kondensatoren je Briickenzweig eingesetzt werden, muss in
mit 2 - C, gerechnet werden. Des Weiteren muss wieder die Spannungsabhéngigkeit
der Transistorkapazitét bei der Berechnung der Frequenz beachtet werden, da jeweils ein

FET des Briickenzweiges sperrt und einer leitet [65-67].

Tabelle 5.3: Vergleich der theoretischen und der gemessenen Schwingungsfrequenzen der
Drain-Source-Spannungen [65-67]].

Hersteller CREE INFINEON
Bezeichnung C3M0065090] | C3M0065100K || IMZ120R045M1
WR A C D
Berechnet (4.1) || 72,25 MHz 43,24 MHz 38,74 MHz
Gemessen 71,43 MHz 45,45 MHz 36,36 MHz

Die Ergebnisse der Wirkungsgradbestimmungen der drei Wechselrichter als Funktion
der Ausgangsleistung sind in Abbildung dargestellt. Fiir diese Messungen wurden
die Wechselrichter an der 50 Q-Last mit einer konstanten Schaltfrequenz von 2,50 MHz
betrieben, wiahrend die Eingangsspannung von 100V auf 600V erhéht wurde. Der nied-
rigere Wirkungsgrad fiir Py, < 500 W kann mit der erforderlichen konstanten Gate-Treiber-

leistung erklart werden.

100 Tees e
95 - -
| ——————9
90 f;—/ . *
85 ﬂ//
80 /
75 {
70
- WR A (Cree D2Pak)
65 WR D (Infineon TO-247)
2L - WR C (Cree TO-247)
0 | | |
0 500 1000 1500 2000 2500 P,/ W

Abbildung 5.13: Gemessene Wirkungsgrade 774 der drei Wechselrichter beim Betrieb an
einer 50 Q-Hochfrequenzlast als Funktionen der Ausgangsleistung Py bei
faw = 2,50 MHz.
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5 Realisierung der 2,5 kW-Einheit

Beim Vergleich der Effizienzen der beiden 65 mQ-Transistoren (WRA und WR C), sind
die hoheren Schaltverluste sowie die erhohten Verluste im Schwingkreis offensichtlich. Dies
resultiert in einer um 2% verringerten Effizienz. Mit WR A konnte ein maximaler Wirkungs-
grad von 93,9% erreicht werden und mit WR C 91,8%. Jedoch war dabei die Kithlkorper-
temperatur der D2Pak-FETs mit 90°C um 55K hoher als die der TO-247-Bauteile mit 35°C.

Vergleicht man WRA und WRD, so ist der Gesamtwirkungsgrad auf einem dhnlichen
Niveau. Der maximale Wirkungsgrad des WR D von 94,4% konnte bei Pyt = 1,7 kW gemes-
sen werden. Demnach ist es moglich die Nachteile, durch das Gehduse mit dem schlechteren
Schaltverhalten, durch einen Chip mit niedrigerem Rpg(on) in Trench-Technologie auszu-
gleichen. Eine detaillierte Untersuchung der Verluste von WRA und WRD ist in
Abschnitt gegeben.

Da WR C mit den CRrEE 4pin TO-247-Transistoren mit 91,8% den niedrigsten Wirkungs-
grad erreichte, wurde die weiteren Untersuchungen lediglich mit den beiden anderen Wech-

selrichtern durchgefiihrt.
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5.5.2 Kurzschlussbetrieb

In Abbildung sind die gemessenen Kurvenverlaufe der beiden verbleibenden 2,5 kW-
Wechselrichter, (a) WRA und (b) WRD, im Kurzschlusstest mit einer Eingangsspannung
von 600 V und einer Schaltfrequenz von 2,73 MHz gezeigt. Die Schaltfrequenz von 2,73 MHz
wurde gewahlt, um eine dhnliche Impedanz und damit dhnliche Scheinleistung im Schwing-
kreis zu erhalten, verglichen mit dem Betrieb an der 50 Q-Last bei 2,50 MHz. Fiir diese
Messung wurde die Sekundarwicklung des Transformators kurzgeschlossen. In diesem
Betriebspunkt speisen die Wechselrichter eine Scheinleistung von 5,8 kVA in den Schwing-

kreis. Dennoch liegt die Eingangsleistung der Wechselrichter bei lediglich etwa 140 W.

0,00 2,50x107 5,00x107 7,50x107 0,00 2,50x107 5,00x107 7,50x107
t/s tls

(a) (b)

Abbildung 5.14: Gemessene Kurvenverlaufe des Kurzschlusstests der beiden Wechsel-
richter, in (a) WRA und in (b) WRD, bei f5, = 2,73 MHz und U, = 600 V.

Neben der Analyse des Schaltverhaltens konnen beim Kurzschlusstest auch die
Verluste des Wechselrichters, des Schwingkreises und des Transformators getrennt
voneinander analysiert werden. In Abbildung sind die unterschiedlichen Verlust-
quellen der beiden Wechselrichter als Funktionen des Resonanzstroms dargestellt, in (a)
fiir WR A und in (b) fiir WR D. Die Kurven ,Inverter + resonant tank + transformer” sind mit
kurzgeschlossener Sekundarwicklung des Transformators gemessen, dquivalent zu den
Kurvenverlaufen in Abbildung Die Kurven ,Inverter + resonant tank” reprasentieren
den Betrieb der Wechselrichter ohne Transformator, also lediglich mit Cies und Lpyossel-

Der Offset von etwa 20 W entspricht der erforderlichen Gate-Treiberleistung, vergleiche
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5 Realisierung der 2,5 kW-Einheit

Abbildung Um die Verluste im Transformator und im Schwingkreis zu berechnen,
wurden die Messpunkte durch quadratische Funktionen in Abhangigkeit vom Resonanz-
strom ies interpoliert. Durch Subtraktion dieser beiden Funktionen koénnen die Trans-
formatorverluste (Kurven transformer®) berechnet werden. Die Halbleiterverluste
wurden Uber die Temperaturerhhung der Kithlkorper abgeschatzt (Kurven ,FETs®).
Schlieflich wurden die Schwingkreisverluste (Kurven ,Resonant tank®) berechnet, indem
die Halbleiterverluste, die Gate-Treiberleistung und die Transformatorverluste von den

Gesamtverlusten abgezogen wurden.
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Abbildung 5.15: Verluste des WRA in (a) und des WRD in (b) im Kurzschlussbetrieb
als Funktionen des Resonanzstroms i.s bei einer Schaltfrequenz von
2,73 MHz.
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5.5 Messergebnisse

Fiir einen besseren Vergleich sind in Abbildung die Verlustwerte fiir einen Resonanz-
strom von 10 A gegeniibergestellt. Die Gesamtverluste sind quasi identisch, mit einem
leichten Vorteil fiir WR A. Die Verluste in den passiven Komponenten sind bei WR D hoher.

Interessanterweise sind aber nicht die Schwingkreisverluste hoher, sondern die Transfor-

matorverluste. Dies kann mit der Koppelkapazitat C.oupl zwischen der Primér- und Sekundar
wicklung des Transformators erklart werden. Fiir den hier verwendeten Transformator,
Abbildung (a), hat diese einen Wert von 340 pF. Wird die Simulation in Abschnitt
um Ceoypl €rgénzt, kénnen die Stréme ic,,,, (WRA) = 906 mA und ICeoupl (WRC) = 24A
bestimmt werden, obwohl die Frequenzspektren der simulierten Resonanzstrome beider
Transistorvarianten keine grofie Abweichung aufweisen (vergleiche Abbildung [3.12). Die
Transistorverluste sind aufgrund des geringeren Rpg(on) der IMZ120R045M1-Transistoren

sowie der niedrigeren Chip-Temperatur des WR D deutlich geringer.

[ |

Total transistor losses P WR D (Infineon TO-247)
Transformer — B WR A (Cree D2Pak)
Resonant tank F

Inverter + resonant tank —
Inverter + resonant tank + transformer —_
i 1 Il Il 1 Il Il

0 20 40 60 80 100 120 140 160
P loss / W

Abbildung 5.16: Vergleich der Verluste des Kurzschlussbetriebs bei einer Schaltfrequenz
von 2,73 MHz und einem Resonanzstrom von etwa 10 A, WR A in lila und
WRD in orange.

Abschlieflend ist in Tabelle [5.4]ein Vergleich zwischen der Simulation des WR A mit den
beiden Messergebnissen im Kurzschluss-10 A-Messpunkt dargestellt. Im Vergleich zur
Simulation wurden hoéhere Halbleiterverluste gemessen, obwohl der Resonanzstrom
geringer war. Dies lasst sich durch die hohere Schaltfrequenz, die hohere Phasenreserve und
die erhéhte Chiptemperatur Tj erkliren. Die Erhhung des Durchlasswiderstands Rpg(on) (17)
durch den Anstieg der Chiptemperatur ATj fithrt zu deutlich erhohten Durchlassverlusten.
Dies ist beim WR A durch die hohe Chiptemperatur besonders ausgeprégt. Interessanter-
weise haben die Schaltverluste lediglich einen kleinen Anteil an den Transistorverlusten
und sind bei beiden Wechselrichtern gleich, obwohl der INFINEON-FET deutlich grofiere
Bauteilkapazitaten hat und im schlechter schaltenden TO-247-Gehduse verbaut ist.
Dies kann unter anderem mit der Temperaturabhéingigkeit der Threshold-Spannung des
C3M0065090] erklart werden. Mit steigender Temperatur nimmt diese weiter ab [65],
dadurch nahern sich die Atgg-Werte der beiden FETs weiter an (vergleiche Tabelle .
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5 Realisierung der 2,5 kW-Einheit

Tabelle 5.4: Vergleich der Transitorverluste der 2,5kW-Wechselrichter im Kurzschluss-
betrieb bei einer Schaltfrequenz von 2,73 MHz und einem Resonanzstrom von
etwa 10 A; die Werte sind jeweils fiir einen FET gegeben.

Hersteller CREE INFINEON
Bezeichnung C3M0065090] IMZ120R045M1
WR A D
Simulation ‘ Messung Messung
Txx - 89°C 36,2°C
T - 97°C 38,4°C
Ros(on) (Ty) [65,/67] 65mQ | ~75mQ ~ 50 mQ
Ploss.y 2,14W 7,5W 4,5W
Ploss,, (2,77 MHz) 0,58 W 0,5W 0,5W

5.6 Zusammenfassung der Ergebnisse der
2,5 kW-Einheit

In diesem Kapitel wurden die Ergebnisse der Realisierung der 2,5 kW-Einheit prasentiert.

Aus diesen Messungen konnen folgende Punkte geschlussfolgert werden:

« Kompakte und effiziente Hochfrequenzwechselrichter lassen sich mit allen drei

untersuchten Transistoren realisieren.

+ Im hochfrequenten Schaltbetrieb lasst sich ein schlechteres Gehduse durch einen

MOSFET mit niedrigerem Durchlasswiderstand in Trench-Technologie ausgleichen.

+ Der Einsatz des sehr gut schaltenden jedoch schlechte zu kithlenden D2Pak-Gehéuses

resultiert in einer Konzentration der Verluste in den Transistoren.

» Die Verwendung des 4pin TO-247-Gehduses resultiert aufgrund der schlechteren
Schalteigenschaften in einer Konzentration der Verluste in den Schwingkreis-

komponenten sowie den DC-Zwischenkreiskondensatoren.

Esist allerdings zu beachten, dass die Ausgangsleistung von WR D mit einem tiberarbeiteten
Schwingkreis deutlich gesteigert werden konnte, wohingegen die Ausgangsleistung von

WR A durch die Transistoren begrenzt ist.
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6 Kaskadenschaltung

Im folgenden Kapitel wird die Umsetzung der Kaskadenschaltung diskutiert. Mit der
Kaskadenschaltung wird einen zweite Variante zur Realisierung von Wechselrichtern mit
Ausgangsleistungen tiber 10 kW bei 2,50 MHz vorgestellt. Hierfiir wird die im Kapitel
entwickelten 2,5 kW-Wechselrichter-Einheiten in den Abschnitt beschriebenen drei
Varianten zur Verschaltung betrieben. Der prinzipielle Aufbau ist in Abbildung [6.1]fiir die
Serien-Parallel-Kaskade nach dem Schaltplan in Abbildung (b) aus vier WR A gezeigt.
Die nachfolgenden Untersuchungen wurden alle mit diesen vier Exemplaren des WR A
durchgefithrt. Zur Steigerung der Ausgangsleistung sowie zur Senkung der Transistor-

temperaturen werden die Wechselrichter hier allerdings aktiv mit Liiftern gekiihlt.

Abbildung 6.1: Veranschaulichung der Kaskadenschaltung anhand einer Serien-Parallel-
Kaskadenschaltung aus vier WR A.

6.1 Vervielfaltiger fiir die Ansteuersignale

Um die Einheiten der Kaskadenschaltung moglichst synchron anzusteuern, werden die
Gate-Signale nicht einzeln fiir jeden Wechselrichter erzeugt, sondern die Ansteuersignale
fiir einen Wechselrichter vervielfaltigt. Die Ansteuersignale werden wie bisher mit dem
in Abschnitt 4.4 vorgestellten FPGA-Board generiert. Der prinzipielle Aufbau des Verviel-
faltigers ist in Abbildung 6.2 fiir einen Kanal veranschaulicht. Die Schaltsignale werden
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6 Kaskadenschaltung

empfangen, verstiarkt und auf bis zu sechs optische Sender verteilt. Um schnelle Schaltzeiten
der optischen Sender zu gewéhrleisten, werden die Schaltsignale nochmals durch Treiber-

ICs verstarkt.

Signal | fkﬂ—ll

Abbildung 6.2: Prinziepschaltbild fiir die Vervielfiltigung eines Ansteuersignals

Die resultierende Platine fiir die Vervielfltigung der Ansteuersignale ist in Abbildung]6.3]
gezeigte. Bei der Leitungsfithrung wurde darauf geachtet, dass zwischen dem Verstarker
und jedem der Sender eine identische Signallaufzeit vorhanden ist. Fiir eine gute Entkopp-
lung der Signale untereinander sowie fiir eine gute Abschirmung gegen Storsignale
wurde die Platine mit vier Lagen entworfen. Mit der gezeigten Platine konnen bis zu sechs
Vollbriickenwechselrichter angesteuert werden. Die Layouts sind in Abbildung im
Anhang gezeigt.

Abbildung 6.3: Ober- und Unterseite der Platine zur Vervielfiltigung der Ansteuer-
signale, mit den Eingangsverstarkern und Sendern in (a) sowie den SMA-
Eingangsbuchsen und den Treiberstufen fiir die Sender in (b).
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6.2 Transformatoren

6.2 Transformatoren

Wie in Abschnitt[3.9beschrieben, sollen fiir die Kaskadenschaltung die Sekundérwicklungen
der Transformatoren verschaltet werden. Fir die Versuche kommen die in Abbildung[6.4)(a)
gezeigten vier Transformatoren zum Einsatz. Die Transformatoren sind aus jeweils drei
Eisenpulver-Ringkernen (T300-2, MICROMETALS, Inc.) aufgebaut. Die Kerne haben einen
Durchmesser von 77,2mm und wurden mit doppelt isolierter PVC-Schaltlitze (60.7032,
MurTi-CoNTACT, STAUBLI ELECTRICAL CONNECTORS, Schweiz) bewickelt. Ein Uberblick iiber
die Parameter der vier Transformatoren wird in Tabelle 6.1|gegeben. Um keine zusatzliche
Schwingkreisinduktivitit einsetzen zu miissen, wurden die Transformatoren mit grofien
Streuinduktivititen aufgebaut. Hierfir wurden die Primir- und Sekundarwicklungen
ungleichméaflig verteilt. Dies ist in Abbildung [6.4] (b) anhand von Trafo 4 veranschaulicht.
Die gelben Sekundarwicklungen sind im linken oberen Bereich doppelt zwischen die blauen
Primarwicklungen gewickelt.

Die Herausforderung bei der Herstellung der Transformatoren lag darin, diese moglichst
identisch aufzubauen, um eine gleichmaflige Leistungsverteilung zwischen den versch-
alteten Wechselrichtern zu erhalten. Aus diesem Grund wurde die Wicklung mit der PVC-
Schaltlitze ausgefiihrt. Dieses generiert zwar etwas mehr Verluste, als ein Kupferdraht mit
identischem Leitungsquerschnitt, ist dafiir flexibel und gegen héhere Spannungen isoliert.
Dadurch ist es moglich, das komplette Wickelfenster des Kerns einlagig ohne Abstand zwi-
schen den Wicklungen zu bewickeln, wodurch Abweichungen minimiert werden kdnnen.
Eine Diskussion zu den Auswirkungen von abweichenden Parametern ist im nachfolgenden

Abschnitt [6.3| gegeben.

Abbildung 6.4: Transformatoren fiir die Kaskadenschaltung, (a) zeigt einen Vergleich
aller vier verwendeten Transformatoren und (b) eine Detailaufnahme von
Trafo 4.

Der Schwingkreis fiir den resonanten Betrieb der Wechselrichter setzt sich aus der Streu-
induktivitit der Transformatoren und den Glimmer-Kondensatoren zusammen, welche sich

wie in Abschnitt beschrieben auf den Wechselrichterplatinen befinden, zusammen.
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6 Kaskadenschaltung

Tabelle 6.1: Vergleich der Parameter der vier Transformatoren fiir die Kaskadenschaltung.

|

H Trafo 1 ‘ Trafo 2 ‘ Trafo 3 ‘ Trafo 4 ‘

Lurim) || 7,48puH | 7,54pH | 7,54pH | 7,53 uH
Lysely || 13,60pH | 13,63 uH | 13,87 uH | 13,61 uH
L, 1,61 puH 1,63 uH 1,65 uH 1,60 pH

U Trafo 0,742 0,744 0,743 0,744

6.3 Messergebnisse

Im Folgenden werden die Messergebnisse der drei Varianten der Kaskadenschaltung, nach
den Schaltbildern in Abbildung (a) bzw. (b) , prasentiert. Da fiir die Messungen
lediglich eine 50 Q-Hochfrequenzlast zur Verfiigung stand, konnten lediglich die Serien-
sowie die Serien-Parallel-Kaskadenschaltung im Betrieb mit einer Last vermessen werden.
Die Parallel-Kaskadenschaltung konnte aufgrund der Schwingkreisauslegung nicht an der
50 Q-Last betrieben werden, ohne die ZVS-Bedingung zu verletzen. Fiir die Serien-Parallel-
Kaskadenschaltung sind WR; und WR; beziehungsweise WRs; und WR, in Reihe geschaltet
und anschliefflend die beiden Strange parallel geschaltet, dquivalent zu (b) und|6.1}

6.3.1 Kurzschlussbetrieb

Die gemessenen Kurvenverlaufe der drei Kaskadenschaltungen im Kurzschlussbetrieb bei
fsw = 2,73 MHz und Uy, = 600V sind in Abbildung|6.5|gezeigt. Dabei zeigt Abbildung|6.5](a)
die Zeitverlaufe der Parallel-Kaskade, (b) der Serien-Kaskade und (c) der Serien-Parallel-
Kaskadenschaltung.

Alle drei Varianten konnen in diesem Arbeitspunkt die ZVS-Bedingung einhalten und
effizient betrieben werden, allerdings mit unterschiedlichen grofien Resonanzstromen und
unterschiedlichen Kommutierungszeiten. Dies lasst sich anhand der unterschiedlich grofien
Strome sowie Spannungen auf der Sekundérseite der Transformatoren je nach Verschaltung
erklaren. Ein Vergleich der Betriebsparameter ist in Tabelle [6.2| gegeben.
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Abbildung 6.5: Gemessene Kurvenverlaufe der drei Varianten der Kaskadenschaltungen
aus vier WR A im Kurzschlussbetrieb bei fi = 2,73 MHz und Uj, = 600 V.
(a): Parallel-Kaskadenschaltung, (b): Serien-Kaskadenschaltung und (c):
Serien-Parallel-Kaskadenschaltung.
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6 Kaskadenschaltung

6.3.2 Betrieb an einer Hochfrequenzlast

Die gemessene Kurvenverlaufe der Serien- und der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung beim
Betrieb an der 50 Q-Hochfrequenzlast sind in Abbildung [6.6|gezeigt.
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Abbildung 6.6: Gemessene Kurvenverldufe der Kaskadenschaltungen aus vier WR A beim
Betrieb an einer 50 Q-Hochfrequenzlast bei fi, = 2,50 MHz. Die Serien-
Kaskade in (a) liefert dabei eine Ausgangsleistung von 2,48 kW, bei
Uin = 450V, und die Serien-Parallel-Kaskadenschaltung in (b) 10,34 kW, bei
Uin = 600V.

Beim Betrieb der Serien-Kaskadenschaltung wurden die vier Wechselrichter mit einer
Eingangsspannung von 450 V gespeist und mit 2,50 MHz getaktet, die dazugehorigen Kur-
venverlaufe zeigt Abbildung (6.6|(a). Bei diesem Arbeitspunkt speisten die Wechselrichter
insgesamt 2,48 kW in die Last und konnten einen Wirkungsgrad von lediglich nges = 77,26%
erreichen. Anhand der Kurvenverldufe ist keine unsymmetrische Verteilung des Laststroms
zu erkenne. Durch die zu kleine Last, verglichen mit der Schwingkreisauslegung, ist die
Schwingkreisgiite gemaf3 grof3. Dies resultiert in einer groflen Phasenverschiebung
und einem groflen Blindleistungsanteil im Schwingkreis. Aus diesem Grund musste die
Eingangsspannung bei dieser Messung auf 450 V reduziert werden, um den maximalen
Resonanzstrom der Wechselrichter nicht zu tiberschreiten.

Die gemessene Kurvenverldufe der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung beim Betrieb an
der 50 Q-Hochfrequenzlast sind in Abbildung|[6.6(b) gezeigt. Hier wurden die vier Wechsel-
richter bei Ui, = 600V und fs, = 2,50 MHz betrieben. Dabei speisten die Wechselrichter
insgesamt 10,34 kW in die Last, bei nges = 92,68%. Damit ist die erreichte Gesamteffizienz
1,22% geringer, verglichen mit der Effizienz eines der D2Pak-Wechselrichter bei 2,5kW
Ausgangsleistung, vergleiche Abbildung Ein Vergleich der Betriebsparameter und der
Halbleiterverluste ist auch fiir diese beiden Messungen in Tabelle 6.2/ gegeben.
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6.3 Messergebnisse

Die Ergebnisse der Wirkungsgradbestimmung der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung als
Funktionen der Ausgangsleistung sind in Abbildung |6.7| dargestellt. Fiir diese Messungen
wurden die Wechselrichter an der 50 Q-Last mit einer konstanten Schaltfrequenz von
2,50 MHz betrieben, wahrend die Eingangsspannung von 100V auf 600V erhoht wurde.
Da die Serien-Kaskadenschaltung aufgrund der schlechten Anpassung lediglich einen
Wirkungsgrad unter 80% erreichen konnte, wurde auf weitere Messungen verzichtet.
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Abbildung 6.7: Gemessene Wirkungsgrade rges der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung aus
vier WR A beim Betrieb an einer 50 Q-Hochfrequenzlast als Funktionen der
Ausgangsleistung Py bei fo = 2,50 MHz.

6.3.3 Vergleich der Kaskadenschaltungen

In Tabelle[6.2]ist ein Vergleich der Messergebnisse der drei Varianten der Kaskadenschaltung
gegeben. Ein Vergleich dieser Messergebnisse veranschaulicht, wie wichtig eine korrekte
Schwingkreisberechnung bei resonanten Topologien ist. Ein Betrieb der Parallel-Kaskaden-
schaltung an der 50 Q-Last ist zum Beispiel iiberhaupt nicht moglich, da die grof3e Last-
impedanz der einzelnen Wechselrichter von R, = 148 Q in einem zu kleinen Resonanz-
strom resultiert, weshalb gemaf; die ZVS-Bedingung nicht eingehalten werden kann.
Im Fall der Serien-Kaskadenschaltung an der 50 Q-Last ist die resultiert Lastimpedanz der
Wechselrichter lediglich R, = 9,25 Q, was gemaf} in einer groflen Schwingkreisgiite
resultiert. Dadurch steigt die Phasenverschiebung und es ergibt sich ein schlechtes Verhalt-
nis zwischen im Schwingkreis oszillierenden Blindleistung zur abgegebener Wirkleistung,
was in einer niedrigen Effizienz resultiert. Der Vergleich der Ergebnisse der Serien- und der
Parallel-Kaskadenschaltung mit denen der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung zeigt, dass
die Unterschiede in den Transformatoren bei der Serien-Parallel-Kaskade einen kleineren
Einfluss auf die Phasenwinkel und die Stromverteilung haben. Durch die Serien-Parallel-

Schaltung kompensieren sich die Unterschiede in den Transformatoren besser. Bei der

95



6 Kaskadenschaltung

Parallel-Kaskade ist die unsymmetrische Stromverteilung am deutlichsten ausgeprégt. Dies
liegt daran, dass sich bei dieser Schaltung die Strome in den Sekundirwicklungen
unterscheiden konnen. Lediglich die Spannung tiber den Sekundéarwicklungen ist identisch.
Dadurch variiert die Belastung der Wechselrichter, was in unterschiedlichen Resonanz-
stromen resultiert. Daher sind bei dieser Variante der Kaskadenschaltung alle Parameter der
Transformatoren entscheidend. Im Gegensatz dazu ist bei der Serien-Kaskadenschaltung
primar das Ubersetzungsverhiltnis der Transformatoren wichtig. Durch die Serien-
schaltung wird dafiir gesorgt, dass in allen Sekundarwicklungen der gleiche Strom fliefit,
wobei sich die Spannungen unterscheiden konnen. Sobald die Ubersetzungsverhiltnisse
aller Transformatoren identisch sind, sind auch die Resonanzstrome der Wechselrichter
identisch.

Aus diesen Messungen resultiert, dass ein Teillastbetrieb, bei dem lediglich einzelne
Wechselrichter betrieben werden, nicht einfach umgesetzt werden kann. In Serie
geschaltete Wechselrichter konnen lediglich gemeinsam betrieben werden, da ansonsten
die iiber der Sekundarwicklung des inaktiven Wechselrichters anliegende Spannung iiber
die Body-Dioden der MOSFETs kurzgeschlossen wird. Hier miisste eine mechanische
Trennung zwischen dem Transformator und dem Wechselrichter eingefiigt werden.

Parallel geschaltete Wechselrichter oder parallel geschaltete Strange kénnen zwar
einzeln betrieben werden, jedoch passt dann die Lastimpedanz nicht mehr zur Schwing-
kreisauslegung und der Betriebspunkt wird ineffizient, 4quivalent zum Betrieb der Serien-
Kaskadenschaltung an der 50 Q-Last. Um dies auszugleichen, kann die Lastimpedanz durch
einen in Serie zur Last geschalteten variablen Kondensator angepasst werden. Dadurch
konnen die Wechselrichter in einen effizienteren Arbeitspunkt verschoben werden. Aller-
dings muss der Kondensator fiir die maximale Leistung ausgelegt sein, was in einem teuren
und groflen Bauteil resultiert. Zusatzlich wird der Wirkungsgrad bei Nennleistung durch

die Verluste im Kondensator reduziert.

6.4 Zusammenfassung der Ergebnisse der

Kaskadenschaltung

In diesem Kapitel wurden die Ergebnisse der Umsetzung der Kaskadenschaltung prasen-

tiert. Aus diesen Messungen konnen folgende Punkte geschlussfolgert werden:
« Alle drei Varianten der Kaskadenschaltung lassen sich realisieren.

« Auch die Kaskadenschaltung aus kleineren Wechselrichtern ist eine effiziente Alter-

native zu Rohrengeneratoren im Leistungsbereich iiber 10 kW bei 2,50 MHz.

 Die Zusammenstellung der Kaskadenschaltung kann je nach Last variiert werden und

somit kann eine grofie Zahl unterschiedlicher Verbraucher versorgt werden.
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7 Vergleich der Kaskadenschaltung
mit der 25 kW-Einheit

Im folgenden Abschnitt wird die Kaskadenschaltung mit der 25kW-Einheit verglichen.
Zu diesem Zweck werden die Ergebnisse der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung aus vier
Wechselrichtern fiir eine Ausgangsleistung von 25 kW extrapoliert. Daher wird die 25 kW-

Einheit mit einer theoretischen Kaskadenschaltung aus zehn WR A verglichen.

7.1 GroBe und Gewicht

Ein Vergleich der Grofie und des Gewichts der Komponenten der 25 kW-Einheit mit de-
nen eines WR A und einer Kaskadenschaltung aus zehn WR A ist in Tabelle [7.1| gegeben.
Die Angaben fir die Kaskadenschaltung wurden durch Multiplikation der Werte eines
WR A errechnet. Aus dem Vergleich folgt, dass Volumen und Gewicht der 25 kW-Einheit
geringer ausfallen. Bei der Kaskadenschaltung nehmen vor allem die zehn Wechselrichter-
platinen viel Raum ein. Das Fliissigkithlsystem der 25 kW-Einheit, bestehend aus Pumpe,
Radiator und Ausgleichsbehalter, ist mit 10,65L und 5,7kg die grofite und schwerste
Baugruppe dieses Generators. Des Weiteren ist der wassergekiihlte 25 kW-Transformator
(Abbildung (a)) mit 3,8 kg das schwerste Bauteil.

Beim angegebenen Gesamtvolumen ist zu beachten, dass keine Isolationsabstédnde
zwischen den Komponenten beriicksichtigt wurden. Da die Kaskadenschaltung aus
deutlich mehr einzelnen Komponenten besteht, wiirde sich dieser zusatzliche Faktor

hier starker auswirken.

Tabelle 7.1: Vergleich von Grofle und Gewicht der 25kW-Einheit mit einer Kaskaden-
schaltung aus zehn WR A.

25 kW-Einheit WRA Kaskadenschaltung

Volumen \ Gewicht || Volumen \ Gewicht || Volumen \ Gewicht
Wechselrichter 4,59L 2,3kg 1,18L 0,70 kg 11,78 L 7,0kg
Schwingkreis 4,99L 5,5kg 0,36 L 0,65 kg 3,61L 6,5kg
Kiihlung 10,65L | 57kg 0,72L | 0,60kg || 7,20L | 6,0kg

Gesamt 20,23L | 135kg | 2,26L | 1,95kg | 22,59L | 19,50kg
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7 Vergleich der Kaskadenschaltung mit der 25 kW-Einheit

7.2 Herstellungskosten

Die Materialkosten fiir die 25 kW-Einheit sowie fiir die Kaskadenschaltung aus zehn WR A
sind in Tabelle gegeniibergestellt. Demnach sind die Materialkosten fiir die 25kW-
Einheit um 342,13 €[] giinstiger als fiir die Kaskadenschaltung.

Die Bauteilkosten fiir die zehn Wechselrichter haben einen grof3en Anteil an den Material-
kosten der Kaskadenschaltung. Hierbei fallen besonders die vielen optischen Sender und
Empfinger, mit jeweils 7,20 €! beziehungsweise 11,94 €!, sowie die Folienkondensatoren,
mit jeweils 13,50 €!, ins Gewicht. Bei der 25 kW-Einheit ist der variable Vakuumkondensator
(Abbildung (b)) mit 999,90 €! das teuerste Bauteil.

Da es sich bei den SMPD-Modulen um Prototypen handelt, welche wihrend des
gemeinsamen Forschungsprojektes entstanden sind, ist fiir diese kein Preis bekannt. Daher
wurden bei beiden Varianten die Kosten fiir die Transistoren ausgeklammert. Ein
Vergleich der Kosten fiir vergleichbare diskrete 25 mQ Transistoren (C2M0025120D) mit
dem Preis fiir die bendtigte Anzahl an C3M0065090]-FETs zeigt, dass die Transistoren fiir
die C3M0065090]-Wechselrichter 108,16 €! teurer sind.

Die Kosten fiir die ZVS-Uberwachung wurden beim SMPD-Wechselrichter nicht beriick-
sichtigt, da beim WR A keine nicht ZVS-Uberwachung implementiert wurde.

Tabelle 7.2: Vergleich der Materialkosten der 25 kW-Einheit mit einer Kaskadenschaltung

aus zehn WR A.
’ H 25 kW-Einheit ‘ Kaskadenschaltung ‘
Wechselrichter 602,92 €! 1965,80 €'
Schwingkreiskomponenten 1239,39 €! 415,37 €!
Kithlung 482,35 €! 284,70 €!
Gesamt 2323,74 €! 2665,78 €!

Zu den Materialkosten miissen noch die Fertigungskosten addiert werden. Da beide
Varianten zu einem Grof3teil aus SMD-Bauteilen bestehen, konnen die Wechselrichter uiber-
wiegend automatisiert bestiickt werden. Somit ist der Bestiickungsaufwand tiberschaubar.
Allerdings muss die Platine des SMPD-Wechselrichters auf die Fliissigkeitskiihlplatte mon-
tiert werden und der Fertigungsaufwand fiir die Fertigung des wassergekiihlten Trans-
formator (Abbildung (a)) ist deutlich grofler als der Aufwand fiir die Fertigung der
Transformatoren fiir die Kaskadenschaltung (Abbildung|6.4). In Summe wird der Fertigungs-
aufwand fiir die 25 kW-Einheit und die Kaskadenschaltung aus zehn WR A ungefahr gleich
sein.

In dieser Aufstellung wurden keine Entwicklungskosten beriicksichtigt. Da die Kaskaden-
schaltung ohne groflen Aufwand fiir eine Vielzahl von Verbrauchern eingesetzt werden

kann, sind hier die Entwicklungskosten in Bezug auf eine Anwendung geringer. Des

IPreise vom 04.02.2019 bei einer Bestellung von Material fiir fiinf 25 kW-Einheiten und fiinf Kaskaden-
schaltungen aus jeweils zehn WR A.
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7.3 Ausfallsicherheit

Weiteren wurde nicht beriicksichtigt, dass die Stiickzahl der identisch gebauten Einheiten
bei der Kaskadenschaltung deutlich grofier ist, sobald diese fiir unterschiedlichen Anwen-

dung zum Einsatz kommt, was zu einer Kostenreduktion fiithrt.

7.3 Ausfallsicherheit

Grundsitzlich liegt der erste Gedanke nahe, dass die Kaskadenschaltung ausfallsicherer sein
sollte, da zumindest eine teilweise Versorgung mit den restlichen Generatoren aufrecht-
erhalten werden kann, sollte einer ausfallen. Da jedoch die Impedanzanpassung eine sehr
kritische Grofie ist, wie in Abschnitt diskutiert, funktioniert dies nur in einem
eingeschranktem Rahmen. Somit ist die Ausfallsicherheit des 25 kW-SMPD-Wechselrichters
aufgrund der deutlich geringeren Anzahl an Bauteilen als hoher einzuschétzen.

Besonders kritisch ist der Ausfall bei der Serien-Kaskadenschaltung, da durch die Serien-
schaltung iiber dem ausgefallenen Wechselrichter sehr hohe Spannungen anliegen.
Dadurch kann es zu weiteren Folgeschaden kommen, weshalb die gesamte Schaltung
unverziiglich abgeschaltet werden sollte.

Jedoch hat die Kaskadenschaltung den Vorteil, dass die einzelnen Einheiten im Fehler-
fall glinstiger zu ersetzen sind und, da die Einheiten aus Standardbauteilen bestehen, die

Beschaffung von Ersatzteilen unkomplizierter ist.

7.4 Effizienz

Ein Vergleich der erreichten Wirkungsgrade tiber der Ausgangsleistung ist in Abbildung]7.1|
gegeben. Darin sind die Effizienzen eines WR A (dquivalent zu Abbildung|5.13), des 25 kW-
SMPD-Wechselrichters (dquivalent zu Abbildung und der Serien-Parallel-Kaskaden-
schaltung aus vier WR A (dquivalent zu Abbildung|6.7) in Abhéngigkeit von der in den Last-
widerstand gespeisten Ausgangsleistung dargestellt. Zusatzlich ist die extrapolierte Kurve
fiir die Effizienz einer Kaskadenschaltung aus zehn WR A eingezeichnet. Diese wurde unter
der Annahme errechnet, dass der Verlauf der Effizienz identisch zur Messung der Kaska-
denschaltung aus vier WR A ist. Die Kurven veranschaulichen deutlich, dass der Wirkungs-
grad eines einzelnen Wechselrichters hoher als der einer Kaskadenschaltung ist. Dies kann
durch Ausgleichsstrome aufgrund unzureichender Synchronisation der einzelnen Schalt-
vorgénge begriindet werden. Lediglich bei sehr grofien Leistungen, sobald die Verluste des
25 kW-Transformators grofy werden, schneiden sich die Kurven. Allerdings ist hier nicht
beriicksichtigt, dass es bei der Kaskadenschaltung aus zehn Wechselrichtern bei hohen Leis-
tungen eventuell vermehrt zu Ausgleichsstromen kommt, welche die Effizienz reduzieren

konnten.
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Abbildung 7.1: Vergleich der gemessenen Effizienz eines WRA, des 25kW-SMPD-Voll-
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8 Induktiver Mitteldruckstrahler

Abschlielend wurde ein induktiver UV-Strahler gefertigt, um die Generatoren an einer
realen Last betreiben zu konnen. Im folgenden Kapitel werden die Ergebnisse vom Betrieb
eines induktiven Mitteldruckstrahlers am WR D préasentiert. Dieser Wechselrichter mit den
INFINEON SiC-MOSFETs in Trench-Technologie, Details siehe Kapitel |5, wurde fiir diese
Untersuchungen ausgewahlt, da dieser mit iberarbeitetem Schwingkreis iiber 3 kW Aus-
gangsleistung liefern kann und die Schaltfrequenz auf 3 MHz erhéht werden kann, ohne
die Gate-Treiber zu tiberlasten. Durch eine héhere Schaltfrequenz kann die zur Ziindung
notige Feldstarke reduziert werden, daher wurden die im Folgenden prasentierten Unter-
suchungen mit einer Schaltfrequenz von 3 MHz durchgefiihrt [[80]].

Das Funktionsprinzip von induktiv gekoppelten Plasmen wurde von HAHRE ausfiihrlich
diskutiert [12], weshalb hier auf eine Wiederholung der Theorie verzichtet wird. Es wird
lediglich eine Ubersicht iiber die unterschiedlichen Typen von Quecksilberdampflampen

gegeben sowie der Stand der Technik von Induktionslampen vorgestellt.

8.1 Kategorisierung von Quecksilberdampflampen

Quecksilberdampflampen werden fiir die unterschiedlichsten Anwendungen eingesetzt.
Daher werden sie auch in unterschiedlichsten Gréflen sowie mit unterschiedlichen
Leistungen und Leistungsdichten angeboten. Unterschieden werden grundséatzlich
folgende drei Gruppen, welche nach dem Lampenbezeichnungssystem (engl. International

lamp coding system, ILCOS) néher beschrieben werden [81]).

+ Niederdrucklampen haben geringe Driicke bis etwa 10mbar. Sie haben einen
hohen Anteil an Ultraviolettstrahlung und eignen sich daher gut als UV-Quelle mit
einem Priméarpeak bei 254 nm. Sie werden haufig zur Loschung von Speichern (engl.
Erasable Programmable Read-Only Memory, EPROM) sowie zur Desinfektion
eingesetzt. Durch die Verwendung von synthetischem Quarz kann die Transparenz
der Lampe fiir kurzwellige Strahlung erh6ht werden, so dass auch die Emissionslinie
bei 185 nm das Glas durchdringen kann. Dadurch wird es moglich, die Lampen zur

Ozon-Generation einzusetzen [82].
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8 Induktiver Mitteldruckstrahler

» Mitteldrucklampen haben einen Betriebsdruck von etwa 1bar. Der industrielle
Einsatzbereich ist die Aushartung von UV-reaktiven Lacken, Klebstoffen und
Druckfarben. Die Lampen emittieren je nach Auslegung UV-A bis UV-C Strahlung
[11].

» Hochdrucklampen werden mit einem Betriebsdruck von etwa 10 bar betrieben. Somit
tritt bereits eine geringfiigige Druckverbreiterung der Emissionslinien auf. Queck-
silberdampf-Hochdrucklampen werden haufig zur Straflen- und Industriebeleuchtung
eingesetzt. Die Lampen haben eine maflige Lichtausbeute und eine blaugriine Licht-
farbe [83].

Bei den oben beschriebenen Strahlern handelt es sich tiblicherweise um elektrodenbehaftete
Lampen. Bei diesen ragen Elektroden ins Innere eines gasgefiillten Glasrohres. Uber eine
hohe elektrische Spannung zwischen den Elektroden wird die Gasfiillung ionisiert. Da die
Elektroden im Inneren der Lampe dem Plasma ausgesetzt sind, haben elektrodenbehaftete
Lampen eine kurze Lebensdauer. Die Kombination aus quecksilberhaltiger Fillung und

kurzer Lebensdauer resultiert in viel und aufwandig zu entsorgenden Sondermiill.

8.2 Stand der Technik von Induktionslampen

Induktionslampen unterscheiden sich im Aufbau grundlegend von konventionellen elektro-
denbehafteten Lampen. Die Energie wird nach dem elektromagnetischen Induktionsprinzip
auf die Gasfiillung tibertragen, daher kommen keine spannungsfithrenden Teile mit der
Gasfillung in Berithrung. Bereits im Jahr 1891 hat NicorLA TesLA das Prinzip der Licht-
erzeugung mittels hochfrequenter Wechselfelder patentiert [84]. Zu etwa gleicher Zeit
veroffentlichte THoMsON einen Artikel tiber elektrodenlose Entladungen [85]. Im Jahr
1900 folgte durch HEwITT die Vorstellung der Lichterzeugung mittels Induktion [86]]. Die
grundlegenden Prinzipien der heutigen Induktionslampen wurde von Smita [87] und
BeTHENOD [88] vorgestellt. ANDERSON [89-92] hat fiir GENERAL ELECTRIC mehrere
Induktionslampen entwickelt, von denen die GENURATM—Lampe ein kommerzielles
Produkt wurde. Weitere Meilensteine waren die Markteinfithrungen der QL™-Lampe
von PuiLps [93] mit Hohlraumkoppler und die Endura™-Lampe von OSRAM [94] als
Ringentladungslampe. Basierend auf diesen Entwicklungen hat HAHRE [12] ein
Induktionslampen-System zur UV-Generation vorgestellt. Dieser kombinierte einen 1 kW-
Hochfrequenzwechselrichter, basierend auf SiC-JFETs, mit einer Induktionslampe mit
internem Streufeldkoppler.

Bei den bisherigen Entwicklungen handelte es sich allerdings ausschlielich um Nieder-
druckstrahler. Dies ist hauptsdchlich mit der Geometrie der Strahler zu begriinden. Fiir die
Ziindung von Lampen mit kleinem Durchmesser sind sehr grofie magnetische Feldstarken

noétig. Wird der Durchmesser erhoht, steigt die notige Leistung zum Erreichen des Mittel-

104



8.3 Induktiver UV-Strahler

drucks im Betrieb deutlich an. Es wurden bereits elektrodenlose Hochdruckgasentladungs-
lampen in einigen Patentschriften [95-97]] beschrieben, allerdings bisher nicht vermarktet.

8.3 Induktiver UV-Strahler

Der UV-Strahler, welcher fir die Tests zum Einsatz kommt, ist in Abbildung [8.1| gezeigt.
Dieser wurde fiir den Mitteldruckbetrieb bei 3 kW Eingangsleistung mit einer Au3enspule
ausgelegt. Um den hohen Temperaturen wahrend des Betriebs standzuhalten, sowie
um transparent fiir die kurzwellige UV-Strahlung zu sein, wurde der Leuchtkorper aus

synthetischem Quarzglas gefertigt.

Abbildung 8.1: Induktiver quecksilberhaltiger UV-Strahler fiir den Mitteldruckbetrieb.

Die Parameter des Strahlers sind in Tabelle [8.1| gegeben. Der Strahler wurde mit 30 Pa
Argon (Ar) als Puffergas befiillt und die Menge an Quecksilber (Hg) fiir einen gesattigten
Betrieb kalkuliert.

Tabelle 8.1: Parameter des induktiven Mitteldruckstrahlers.
’ Ar-Druck \ Hg-Menge \ Durchmesser \ Lange ‘
| 30Pa | ~5g | 65mm | 102mm |

8.4 Versuchsaufbau

Fiir den Betrieb des induktiven Mitteldruckstrahlers kommt WR D (Details siehe Kapitel [5)
zum Einsatz. Der Messaufbau ist in Abbildung gezeigt. Der Serienschwingkreis
besteht aus der Lampenspule und den Schwingkreiskondensatoren auf der Wechselrichter-
platine. Zusatzlich wurde ein variabler Vakuumkondensator mit Motorsteuerung in Serie
zur Lampenspule eingefiigt. Uber die Motorsteuerung kann die Verstimmung des Schwing-
kreises durch das Plasma kompensiert werden. Die Lampenspule wurde aus 5 mm Kupfer-
rohr gewickelt, welches mit Wasser gekiihlt wird. Die Wasserkiihlung ist aufgrund der
hohen Lampentemperatur notig, siehe Abbildung (8.8|(b).
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8 Induktiver Mitteldruckstrahler

Abbildung 8.2: Versuchsaufbau zum Betrieb und der Vermessung des induktiven Mittel-
druckstrahlers.

Fir die Messungen wurden zwei unterschiedlichen Lampenspulen gefertigt, einmal
mit symmetrischer Wicklungsverteilung und einmalmit unsymmetrischer Verteilung. Die
unsymmetrische Wicklung wurde so gefertigt, dass im Bereich der Lampe die Wicklungs-
dichte geringer ist und dadurch die Abschattung durch die Spule reduziert wird. Der
Nachteil ist eine unsymmetrische Feldverteilung und ein hoherer Fertigungsaufwand. Die
unsymmetrische Lampenspule inklusive des Strahlers ist in Abbildung [8.3| gezeigt. Fiir die

Fixierung der Wicklungen wurden 3D gedruckte Halter verwendet.

Abbildung 8.3: Unsymmetrische Lampenspule inklusive des induktiven UV-Strahlers.

Die unsymmetrische Spule wurde mit einem gréfleren Durchmesser gefertigt, um den
Abstand zwischen dem heiflen Strahler und den gedruckten Haltern zu vergréoflern. Im
Gegensatz dazu, kommt die symmetrische Spule ohne Halter aus und kann daher dichter
um die Lampe gewickelt werden, allerdings mit dem Nachteil einer gréfieren Abschattung.

Die Parameter der beiden Lampenspulen sind in Tabelle(8.2|gezeigt. Dort sind die Windungs-
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zahl n, der Spulendurchmesser d, die Lange der Spule /, die Induktivitét L, sowie der Durch-

messer des Kupferrohres drony gegeben.

Tabelle 8.2: Parameter der Lampenspule

| [n| I [ d [ L [ dow]
Symmetrisch 14 | 15cm | 9cm | 12,38puH | 5mm
Unsymmetrisch || 13 | 19cm | 11cm | 8,67pH | 5mm

8.5 Messergebnisse

Im folgenden Abschnitt werden die Messergebnisse des induktiven UV-Strahlers am WR D
vorgestellt. Die hier angegebenen Eingangsleistungen und Effizienzen beziehen sich
jeweils auf das komplette System und beinhalten den Wechselrichterwirkungsgrad
(siehe Abbildung und die Abschattung durch die Lampenspule. Daher ist die
Effizienz des Strahlers deutlich hoher als die hier angegebenen Werte. Abbildung |8.4| zeigt
den Strahler wihrend des Betriebs in der symmetrischer Lampenspule bei einer Eingangs-

leistung von Py, = 3,1kW.

Abbildung 8.4: Quecksilberhaltiger Mitteldruckstrahler beim Betrieb in der symmetrischen
Lampenspule fotografiert durch ein Schweiflerglas bei einer Eingangs-
leistung von Py, = 3,1kW.

Die Farbverschiebung ins Griine entsteht durch das Filterglas, durch welches das
Foto aufgenommen wurde. Das gemessene Spektrum zu diesem Arbeitspunkt ist in
Abbildung [8.5| gegeben. Dabei lag die spektrale spezifische Ausstrahlung bei 51,047 —&

m’nm

zwischen 200 und 800 nm, was einer Strahlungsausbeute von 7(200 — 800 nm) = 20,67%

Y
m’nm’

entspricht. Die spektrale UV-Ausstrahlung, zwischen 200 und 380 nm, lag bei 31,596
was einer UV-Strahlungsausbeute von (200 — 380 nm) = 12,79% entspricht.
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Abbildung 8.5: Gemessenes Spektrum des Mitteldruckstrahlers in der symmetrischen
Lampenspule beim Arbeitspunkt mit der maximalen Eingangsleistung, bei
Pin, = 3104 W und f = 3 MHz.

Die gemessenen Spektren des Betriebs in der unsymmetrischen Lampenspule sind in
Abbildung gezeigt. Hierbei ist in (a) ein Niederdruckspektrum direkt nach der Zin-
dung bei einer Eingangsleistung von bei 112,5W gegeben. Hier ist die Quecksilber-Linie
bei 254 nm stark ausgepragt. In Abbildung (8.6|(b) ist das Spektrum des Arbeitspunktes mit
der maximal erreichten Effizienz gegeben. Bei diesem Arbeitspunkt wurden spektrale Aus-

strahlungen von E(200 — 800nm) = 38,575 —'— und E(200 — 380nm) = 22,813 =/~

mzn

gemessen. Dies entspricht einer Strahlungsausbeute von 7(200 — 800 nm) = 30,60%, bzw.

einer UV-Strahlungsausbeute von (200 — 380 nm) = 18,10%.
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Abbildung 8.6: Gemessene Spektren des Mitteldruckstrahlers in der unsymmetrischen
Lampenspule, Niederdruckspektrum in (a) bei P, = 112,5W und Arbeits-
punkt der maximalen Strahlungsausbeute in (b) bei P, = 1584 W, beide bei

fsw = 3MHz.
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8 Induktiver Mitteldruckstrahler

Mit beiden Lampenspulen wurden die Verlaufe der Effizienz iber der Eingangsleistung
bestimmt. Diese sind in Abbildung gezeigt. Mit der unsymmetrischen Lampenspule
konnte der Strahler bereits bei kleinen Stromen geziindet werden, dadurch war es
moglich einen Messpunkt im Niederdruckbetrieb aufzunehmen, wie das Spektrum in
Abbildung (a) zeigt. Dies ist aufgrund der Feldiiberhchung innerhalb der hoheren
Wicklungsdichte am Ende des Strahlers moglich. Bei diesem ersten Arbeitspunkt ist die UV-
Strahlungsausbeute aufgrund der einzelnen 254 nm-Linie relativ hoch. Bei hdoheren
Leistungen nimmt die Strahlungsausbeute zunachst ab, bis die Lampe einen effizienten
Mitteldruckbetrieb erreicht. Durch die reduzierte Abschattung der unsymmetrischen
Lampenspule konnen deutlich hohere Strahlungsausbeuten erreicht werden als mit der
symmetrischen Lampenspule. Die kleinere Induktivitit der unsymmetrischen Spule resul-
tiert jedoch in einer schlechteren Anpassung der Wechselrichterauslegung an die Last-
impedanz. Dadurch war die maximale Eingangsleistung, bei welcher der Wechselrichter
noch sicher betrieben werden konnte, um 50% geringer. Mit der symmetrischen Spule
konnten maximale Strahlungsausbeute 7(200 — 800nm) = 21,80%, beziehungsweise
n(200 — 380 nm) = 13,44% bei P, = 2505 W erreicht werden.

n/% =+200-800 nm, unsymmetrisch

35
-=-200-800 nm, symmetrisch

30 Fi -%-200-380 nm, unsymmetrisch

25 /
15 .
/ )// 0 e
o —
1‘\ i S :

10

N
5 o

\ >

-e-200-380 nm, symmetrisch

0

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 P, /W

Abbildung 8.7: Verlauf der Strahlungsausbeuten des induktiven Mitteldruckstrahlers tiber
der Eingangsleistung beim Betrieb am WRD. Die Strahlungsausbeute
wurden fiir einen Vollraumstrahler berechnet.
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In Abbildung [8.8|(a) ist das wahrend des Betriebs nicht verdampfte Quecksilber gezeigt,
daher kann von einem gesittigten Betrieb des Strahlers ausgegangen werden. Abbildung|8.§]
(b) zeigt eine Warmebild des Strahlers in der unsymmetrischen Lampenspule bei
Py, = 1584W. Demnach erreicht der Strahler in diesem Betriebspunkt eine maximale

Temperatur von 522,8°C und die Temperatur ist homogen iiber den Leuchtkorper verteilt.

(b)

Abbildung 8.8: Nicht verdampfte Restmenge an Quecksilber in (a) und Warmebild in (b)
wahrend des gesattigten Betriebs des Mitteldruckstrahlers in der unsym-
metrischen Lampenspule bei P, = 1584 W.






9 Zusammenfassung

Im Rahmen dieser Arbeit wurden Moglichkeiten zur Realisierung von Hochfrequenz-
wechselrichtern mit Ausgangsleistungen tiber 10kW untersucht. Hierzu wurden zwei
Ansatze betrachtet. Zum einen wurde ein Generator mit einer Ausgangsleistung von 25 kW
bei 2,50 MHz realisiert, der jedoch auf spezielle Komponenten angewiesen ist. Alternativ
wurde eine Kaskadenschaltung aus kleineren Generatoren aufgebaut. Die kleineren Gene-
ratoren konnen zwar die geforderte Ausgangsleistung nicht alleine zur Verfiigung stellen,
bestehen jedoch aus Standardbauteilen.

Um tiberhaupt Generatoren mit grofler Ausgangsleistung in diesem Frequenzbereich
realisieren zu konnen, mussten zunachst Schritte zur Optimierung bekannter Auslegungs-
methoden entwickelt werden. Fiir die Schwingkreisgiite, welche fiir das Verhiltnis aus im
Schwingkreis gespeicherter Blindleistung zu an den Verbraucher gelieferter Wirkleistung
steht, sollten laut Literatur Werte > 2 gew&hlt werden, um einen sinusférmigen Resonanz-
strom zu gewahrleisten. Diese Bedingung resultiert jedoch in einer groflen Resonanz-
induktivitat, einer kleinen Resonanzkapazitit sowie einem erheblichen Blindleistungsanteil.
Diese drei Punkte reduzieren die erreichbare Effizienz. Um dies zu umgehen wurde die
Schwingkreisgiite auf O, = 0,8 reduziert, wobei gezeigt werden konnte, dass der Resonanz-
strom dennoch ausreichend sinusformig ist. Neben der Schwingkreisauslegung muss auch
das Leiterplattendesing auf die hochfrequente Anwendung angepasst werden. Um saubere
und verlustarme Schaltvorgange zu ermoglichen, miissen beim Leiterplattendesigns
Methoden der Leistungselektronik mit Methoden der Hochfrequenztechnik kombiniert
werden.

Als Generator mit grofer Ausgangsleistung wurde eine 25 kW-Einheit mit Halbbriicken-
modulen im ISOPLUS SMPD-Gehause entwickelt. Hier wurden zunéchst die SMPD-Module
charakterisiert und unterschiedliche Varianten bewertet. Bei diesen Untersuchungen zeigte
sich, dass das SMPD-Modul aufgrund der kurzen Anschluss-Pins, der horizontale Positio-
nierung auf der Platine sowie des Treiber-Source-Anschlusses sehr gut fiir den Einsatz in
Hochfrequenzwechselrichtern geeignet ist. Anschlieend wurde ein Vollbriickenwechsel-
richter mit Serienschwingkreis aufgebaut. Die Leiterplatte des Vollbriickenwechselrichters
wurde als vierlagige Platine entworfen, wobei bei der Gestaltung besonders auf die
Eignung fiir den hochfrequenten Betrieb bei hohen Leistungen geachtet wurde. Hierzu
sind zum Beispiel die DC-Zwischenkreis- und die Snubber-Kondenstoren niederinduktiv
direkt zwischen den Anschlusspins des SMPD-Moduls platziert und die Gate-Treiber als
Striplines ausgefiihrt. Des Weiteren wurden alle Ecken und Kurven mit Radien versehen,

um Reflexionen zu vermeiden. Zur Impedanzanpassung sowie zur galvanischen Trennung
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9 Zusammenfassung

zwischen dem Wechselrichter und der Last wurde ein Transformator ausgelegt und
gefertigt. Um die grofle Leistung bei der hohen Frequenz tibertragen zu konnen, wurde der
Transformator mit einer Wasserkiihlung realisiert. Dazu sind die Leiter als Kupferrohre
ausgefithrt. Der Serienschwingkreis setzt sich aus der Streuinduktivitit des Transforma-
tors sowie einem variablen Vakuumkondensator zusammen. Damit sind die Schwingkreis-
parameter weit von der laut Literatur idealen Auslegung entfernt. Allerdings konnte so auf
eine zusitzliche Induktivitat verzichtet werden. Nur auf diese Weise war es moglich, die
Schwingkreisverluste soweit zu reduzieren, dass die Umsetzung des Generators moglich
war. An einer 50 Q-Last konnte mit dem Generator bei einer Schaltfrequenz von 2,50 MHz
und einer Ausgangsleistung von 25kW eine Effizienz von nges = 92,53% erreicht werden,
sowie eine maximale Effizienz von 94,93% bei Py, = 14,27 kW. Damit ist es zum ersten
Mal gelungen, eine effiziente Alternative zu einem Réhrengenerator in diesem Leistungs-
und Frequenzbereich vorzustellen. Dariiber hinaus wurde ein ZVS-Uberwachungssystem
in der 25 kW-Einheit implementiert. Das System detektiert die Nulldurchgiange der Aus-
gangsspannung sowie des Resonanzstroms. Die Zeitpunkte der Nulldurchgénge werden
anschliefend mit den Schaltsignalen fiir die Gates in der Steuereinheit auf einem FPGA
verglichen. Mit diesem System ist es moglich, einen sicheren Betrieb des Generators zu
gewahrleisten, ohne die hochfrequenten Strome und Spannungen in Echtzeit messen und
auswerten zu miissen. Die Veroffentlichung der 25 kW-Einheit [69] wurde auf der PCIM

EuroPE 2018 mit dem YOUNG ENGINEER AWARD préamiert.

Aufgrund der sehr guten Erfahrungen mit den Schalteigenschaften des SMPD-Gehéuses,
wurden fiir die Entwicklung der kleinen 2,5 kW-Generator-Einheit, welche die Basis der
Kaskadenschaltung bildet, lediglich Transistoren mit Treiber-Source-Anschluss betrachtet.
Um den Einfluss des Transistorgehduses auf den Wirkungsgrad des Wechselrichters zu
untersuchen, wurden zwei Platinen entworfen und mit drei unterschiedlichen Transisto-
ren vermessen. Verglichen wurden zwei Transistoren im 4pin TO-247-Gehause sowie einer
im 7pin D2Pak. Dabei handelte es sich bei dem 7pin D2Pak und bei einem der 4pin TO-247-
Transistoren um 65 mQ-Bauteile und bei dem zweiten 4pin TO-247-FET um ein 45 mQ-
Bauteile in Trench-Technologie. Die Leiterplatten der 2,5kW-Vollbriickenwechselrichter
wurden ebenfalls als vierlagige Platine entworfen, wobei zum 25 kW-Wechselrichter aqui-
valente Optimierungen fiir den hochfrequenten Betrieb vorgenommen wurden. Zusétzlich
wurde der D2Pak-Wechselrichters mit einem guten Warmemanagement gestaltet, um die
Transistorverluste aus den D2Pak-Gehausen abfithren zu konnen. Auch bei der Schwing-
kreisgestaltung fiir die 2,5 kW-Einheit wurden die Bauteile fir eine Schwingkreisgiite von
0,8 dimensioniert, um die Verluste in den induktiven Komponenten so gering wie mog-
lich zu halten. Mit der 2,5 kW-Einheit konnte gezeigt werden, dass die Realisierung eines
kompakten und effizienten MHz-Wechselrichters mit Standardbauteilen mdoglich ist. Mit
dem 65 mQ-Transistor im 4pin TO-247-Gehause konnte eine Effizienz von 91,8% und mit
dem 65 mQ-Transistor im 7pin D2Pak sowie dem 45 mQ-Bauteile in Trench-Technologie

eine Effizienz von 93,9% erreicht werden, jeweils beim Betrieb an einer 50 Q2-Last mit einer
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Schaltfrequenz von 2,50 MHz und einer Ausgangsleistung von 2,5 kW.

Die Kaskadenschaltung wurde mit vier 2,5 kW-Wechselrichtern mit den 65 mQ-Transis-
toren im 7pin D2Pak realisiert. Hierfiir wurden die Sekundarwicklungen der jeweiligen
Transformatoren in Serien-, in Parallel- sowie in Serien-Parallel-Kaskadenschaltung
betrieben. Dabei konnte mit der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung eine Ausgangsleistung
von 10,34 kW in eine 50 Q-Last gespeist werden. Dabei wurde bei fg, = 2,50 MHz eine
Effizienz von 92,68% erreicht. Somit erfullt auch die Kaskadenschaltung die gewiinschte
Anforderung.

Ein Vergleich der 25kW-Einheit und einer theoretischen Kaskadenschaltung aus zehn
2,5 kW-Wechselrichtern wurde vorgestellt. Demnach kann der 25 kW-SMPD-Wechselrichter
bei geringeren Materialkosten, kleinerem Volumen und niedrigerem Gewicht eine héhere
Effizienz erreichen. Allerdings hat die Kaskadenschaltung den Vorteil, dass je nach Last
die Anzahl und Verschaltung variiert werden kann. Dadurch kann eine grofie Zahl unter-
schiedlicher Verbraucher versorgt werden.

Abschliefend konnte mit dem Generator, welcher mit den 45 mQ-Transistoren in Trench-
Technologie bestiickt ist, zum ersten Mal ein induktiver Mitteldruckstrahler mit grof3er
Leistung betrieben werden. Konkret wurde ein quecksilberhaltiger UV-Strahler mit
Auflenspule mit Eingangsleistungen bis 3,1 kW betrieben. Dabei konnte eine maximale
Strahlungsausbeute von 30,6%, zwischen 200 und 800 nm, und eine maximale UV-Strahlungs-

ausbeute von 18,1% erzielt werden.
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Mit den prasentierten Generatoren sowie den Erfahrungen in der Ziindung und dem Betrieb
von induktiven Mitteldruckstrahlern kann nun an der Entwicklung von quecksilber-
freien UV-Strahlern fiir die Wasseraufbereitung geforscht werden. In Abbildung ist
ein Wasserreaktor mit einem induktiv angeregten quecksilberfreien UV-Strahler gezeigt.
Bei dem Betrieb wurde die Lampenspule vom SMPD-Wechselrichter gespeist. Allerdings ist
die UV-Effizienz der quecksilberfreien Strahler noch nicht konkurrenzfahig, weshalb hier

noch Optimierungsschritte unternommen werden miissen.

el = N —

tnwall Gnmen

L]
LR

= L

SR

Abbildung 10.1: Quecksilberfreier Mitteldruckstrahler in einem Reaktor fiir die Wasserauf-
bereitung.

Neben den induktiv gekoppelten Strahlern kénnen mit den Generatoren auch induktive
Plasmabrenner betrieben werden. Ein Beispiel ist in Abbildung gezeigt. Hierbei wird
ein Neon-Plasma mit 70 Pa mit dem SMPD-Wechselrichter betrieben. Die Plasmabrenner
konnen fiir viele Formen der Materialsynthese eingesetzt werden. Fir die
Synthese werden iiblicherweise hohe Temperaturen und Driicke benétigt, weshalb Gene-
ratoren mit sehr groflen Leistungen benétigt werden. Zum Beispiel besteht die Moglichkeit
mit einem 1 MW Plasmabrenner bei Atmosphérendruck Stickstoffdiinger aus der Luft zu
synthetisieren. Zur Realisierung des Generators fiir diesen Plasmabrenner gibt es Uber-

legungen, eine Kaskadenschaltung aus 40 SMPD-Wechselrichtern aufzubauen.
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Abbildung 10.2: Induktiver Plasmabrenner.

Vor allem fiir die Materialsynthese mit Plasmabrennern sind Generatoren mit noch
groBBeren Leistungen notig. Aktuell entwickeln die Halbleiterhersteller immer leistungs-
fahigere SiC-Transistoren mit niedrigeren Duchlasswiderstinden. Allerdings resultiert
diese Entwicklung tblicherweise in grofleren Gate-Kapazititen. Um diese Transistoren
dennoch hochfrequent schalten zu kénnen, muss ein neuer Gate-Treiber entwickelt und
Untersuchungen zum Einfluss der hohen Gate-Leistung auf die Stabilitat der Gate-Struktur
durchgefithrt werden. Das selbe Problem besteht, wenn man die Schaltfrequenz weiter
erh6hen mochte, zum Beispiel um die zur Ziindung der induktiven Plasmen noétige Feld-
starke zu senken. Die in dieser Arbeit verwendete Gate-Treiberschaltung inklusive der
Gate-Treiber-ICs stof3t beim SMPD-Wechselrichter mit 12W je Transistor an ihre Leis-
tungsgrenze. Leistungsstarkere Gate-Treiber-ICs konnen iiblicherweise die Anforderungen
an die Schaltgeschwindigkeit nicht erfiillen. Daher muss iiber die Realisierung von resonan-
ten Gate-Treiberschaltungen nachgedacht werden. Hierbei ist besonders die Abstimmung
der Ansteuerung der benétigten Transistoren eine Herausforderung.

Zusétzlich missen die passiven Komponenten tiberarbeitet werden, um die Ausgangs-
leistung weiter steigern zu konnen. Der Einsatz von Vakuumkondensatoren als Resonanz-
kapazitat resultiert zwar in sehr niedrigen Verlusten, jedoch sind die Kondensatoren sehr
teuer und empfindlich gegen mechanische Belastung. Alternativ konnen keramische
Kondensatoren aus Glimmer eingesetzt werden, wie bei der 2,5kW-Einheit. Soll daraus
jedoch eine Kapazitit mit der gleichen Strom- und Spannungsfestigkeit wie der Vakuum-
kondensator zusammengesetzt werden, sind sehr viele Kondensatoren noétig. Somit ist
diese Variante nicht unbedingt giinstiger. Die DC-Zwischenkreise wurden in dieser
Arbeit aus Folien- und Glimmerkondensatoren zusammengestellt. Dabei sind die Verluste
durch die hochfrequente Belastung in den Folienkondensatoren nicht zu vernachlassigen.

Hier ist zu untersuchen, ob EPCOS CERALINK ™ Kondensatoren besser geeignet sind. Die
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Verwendung von Eisenpulver-Kernen fiir die Hochfrequenztransformatoren reduziert die
Kernverluste auf ein Minimum. Daher miissen zur Leistungssteigerung lediglich grofiere
Kerne verwendet werden, um die Aussteuerung des Kernmaterials konstant zu halten. Die
Kupferrohr-Wicklung des 25 kW-Transformators ist aufgrund der nétigen Isolierung, wel-
che auf das Kupferrohrs aufgebracht werden muss, und der nétigen Vorsicht beim Wicklen
des Kupferrohrs sehr aufwendig. Sollen diese in grofierer Stiickzahl hergestellt werden,
muss eine alternative Fertigungsmethode entwickelt werden.

Des Weiteren miissen umfangreiche Lebensdaueruntersuchungen durchgefiihrt werden,
da es aktuell keine Aussagen iiber den Einfluss der hochfrequenten Belastung auf die Lebens-
dauer der Komponenten gibt. Hierbei sind neben Halbleitern, bei welchen zum Beispiel die
Gate-Struktur und Bondung besonders belastet werden, auch die passiven Bauteile, wie

Kondensatoren und Leiterplatten, zu untersuchen.
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DC Gleichstrom / -spannung - engl. direct current
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Hg Quecksilber

Si Silizium

SiC Siliziumkarbid

Abkiirzungen

WRA Wechselrichter mit den Cree C3M0065090] Transistoren im D2Pak
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SMD
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Speicher-IC - engl. Erasable programmable read-only memory
Ersatzschaltbild

Feldeffekttransistor - engl. field-effect transistor

schneller Fourier-Transformation - engl. fast Fourier transformation
Bauteilgiitezahl - engl. figure of merit

Bauteilgiitezahl fir resonante Anwendungen - engl. soft switching frequen-

cy figure of merit

Frei programierbarer IC - engl. Field Programmable Gate Array
Gate Anschluss

Hochfrequenz - hier: Frequenzen > 1 MHz

Oberer FET einer Briickenschaltung - engl. high-side
Lampenbezeichnungssystem
Sperrschicht-Feldeffekttransistor - engl. junction-FET
Sperrschicht-Feldeffekttransistor - engl. junction-FET
Kilohertz

Unterer FET einer Briickenschaltung - engl. low-side
Megahertz

Modulare Mittelfrequenz-Prozessstromversorgung mit Siliziumkarbid-Leistungs-

halbleiterschaltern

Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor - engl. metal-oxide-semiconductor

field-effect transistor

Neue Hochfrequenz-Giitezahl - engl. new high frequency figure of merit
Effektivwert - engl. root mean square

Source Anschluss

Treiber-Source Anschluss

Koaxialstecker SMA-Steckverbinder - engl. Sub-Miniature-A

Oberflaichenmontiertes Bauelement - engl. surface mounted device



SMPD

TO-247

Uv

ZCS

ZVS

Nomenklatur
Oberfiachenmontiertes Leistungsbauelement - engl. surface mounted power
device
TO-247-Gehause
Ultraviolettstrahlung
Nullsstromsschalten - engl. zero current switching

Nullspannungsschalten - engl. zero voltage switching

Mathematische Symbole

UTrafo
AtG(off)
AtGate
At;
Aty

)
ARps(on) (T)
K

Kth

e

Hp

i

Vsat

Ccoupl

Cps

Transformatoriibersetzungsverhaltnis

Zeit, welche benétigt wird um Cgs von Ugs(on) bis auf die Ugs(ih) zu entladen
Zeitverzogerung der Gate-Signale

Zeitverzogerung der Stromnulldurchgangserkennung
Zeitverzogerung der Spannungsnulldurchgangserkennung
Skin-Tiefe

Temperaturkoeflizient des Durchlasswiederstands
Koppelfaktor

Thermische Leitfahigkeit

Elektronenmobilitét

Lochermobilitat

Relative Permeabilitat

Sattigungsdriftgeschwindigkeit

Spezifische Leitfahigkeit

Phasenwinkel

Induktivitdtskonstante

Koppelkapazitat

Drain-Source-Kapazitit

Gate-Drain-Kapazitit
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Cas
Ciss
Coss
Cprob
o
Cres

Crss

dRohr

Erit
Eonjoft
Jres
Jow
9ts
ip(t)
iG

ires

isn

J(f)

Lprossel
Ly
LGehiuse
Lg
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Gate-Source-Kapazitit
Eingangskapazitat
Ausgangskapazitat
Tastkopfkapazitat
Entlastungskapazitit - engl. snubber capacitor
Resonanzkapazitat
Rickwartsiibertragungskapazitat
Spulendurchmesser

Durchmesser des Kupferrohres
Bandliicke

Kritische Feldstarke
Schaltverlustenergie
Resonanzfrequenz

Schaltfrequenz

Transkonduktanz

Drain-Strom

Gate-Strom

Resonanzstrom

Strom durch die externe Entlastungskapazitat
Stromdichten

Induktivitat der Lampenspule

Lange der Lampenspule

Induktivitat der Schwingkreisdrossel
Streuinduktivitit des Transformators
Gehauseinduktivitat

Gate-Induktivitat



LH(prim)
Ly(sek)
Lxomm
Lyes

n

PGate
Pioad
Plosscon
Plossey
Ploss(t)
Qc

QL

tkomm

ups(t)
Uss(off)
UcS(on)
Uss(th)

Ugs

Nomenklatur

Priméseitige Hauptinduktivitat des Transformators
Sekundarseitige Hauptinduktivitat des Transformators
Kommutierungsinduktivitat

Resonanzinduktivitat

Windungszahl

Gate-Treiberleistung

Ausgangsleistung

Durchlassverluste - engl. conduction losses
Schaltverluste - engl. switching losses
Transistormomentanverlustleistung

Gate-Ladung

Schwingkreisgiite

Wechselrichterwiderstand

Lastwiderstand

Lastwiderstand

Durchlasswiderstand

Gate-Vorwiderstand

Abfallzeit des Drain-Stromes - eng. fall time
Chiptemperatur - engl. junction temperature
Kiihlkérpertemperatur

Kommutierungszeit

Drain-Source-Spannung

Gate-Source-Spannung im ausgeschalteten Zustand
Gate-Source-Spannung im eingeschalteten Zustand
Gate-Schwellenspannung

Gate-Source-Spannung
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Nomenklatur

Uin DC Eingangspannung

Uout Ausgangsspannung

UPlateau Spannung des Miller-Plateaus
Zres Schwingkreisimpedanz

n Wirkungsgrad
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A Anhang

A.1 Platinen FPGA Ansteuereinheit

(b)
Abbildung A.1: Platine FPGA Ansteuereinheit

(© (d)
Abbildung A.2: Platine Gate-Signalverteiler
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Anhang

A.2 Platine 25 kW-Einheit

Abbildung A.3: Platine 25 kW-Einheit
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A.2 Platine 25 kW-Einheit

(b)
Abbildung A.4: Platine Gate-Treiberversorgung 25 kW-Einheit
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Anhang

A.3 Platinen 2,5 kW-Einheit

(d)

Abbildung A.5: Platine D2Pak 2,5 kW-Einheit
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A.3 Platinen 2,5 kW-Einheit

(d)
Abbildung A.6: Platine TO-247 2,5 kW-Einheit

(@) (b)
Abbildung A.7: Platine Gate-Treiberversorgung 2,5 kW-Einheit

155



Anhang

A.4 Messequipment

Fiir die in dieser Arbeit prasentierten Messungen wurde ein Oszilloskop mit hoher Band-
breite (RTO 1044, 4 GHz, 20 %, RoHDE & ScHwARz, Deutschland) zur Messung der Gate-
Source- und der Drain-Source-Spannungen sowie des Resonanz- und Laststroms verwen-
det. Zusétzlich kam fir die Charakterisierung der Kaskadenschaltungen in Kapitel [6] ein
Oszilloskop mit sechs Messkanilen (MSO56, 500 MHz, 6,25 %, TEKTRONIX, USA) zum Ein-
satz.

Zur Messung von Ugs wurden passive 10:1 (RT-ZP10, RouDE & ScHwARz) und zur Mes-
sung von Ups passive 1000:1 (RT-ZH11, RoHDE & ScHWARzZ) Spannungstastkopfe eingesetzt.
Der Resonanz- sowie der Laststrom wurden mit Stromspulen (6600 wide band current mo-
nitor, PEARSON ELECTRONICS, USA) gemessen.

Die DC-Eingangsleistung wurde mit einem Prézisionsleistungsmessgerat (LMG 310, ZES
ZIMMER, Deutschland) bestimmt. Gate-Treiberleistungen wurden vom Labor-Netzteil abge-
lesen.

Die hochfrequente Ausgangsleistung wurde mit einem Richtkoppler (01BN800800827,
SPINNER GMmBH, Deutschland) sowie einem dazugehorigen Leistungsmesskopfen (NRVD,
ROHDE & SCHWARZ) bestimmt.

Die Induktivititen wurden mit einem Impedanzmessgerat (4395A, AGILENT
TECHNOLOGIES, USA) bestimmt.

Fir die Warmebilder wurden Wiarmebildkameras (i50 beziehungsweise A325, FLIR
SysTEMs, Deutschland) eingesetzt.

Die Charakterisierung des induktiven Mitteldruckstrahlers erfolgte mit einem Array-

Spektrometer (CAS140D, INSTRUMENT SYSTEMS, Deutschland).
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