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Abstract

This diploma thesis is focused on the analysis, design and implementation of a
closed-loop Class-D switch-mode amplifier. By parallel connection of two half-
bridges operated in interleaved PWM mode via an interphase transformer a 3-level
characteristic and a doubling of the effective switching frequency are achieved which
significantly reduces the amplifier’s output voltage ripple. A single-stage LC filter is
used to reject the switching frequency components of the PWM stage. As semicon-
ductor switches SiC-MOSFETs are utilized resulting in low switching and on-state
losses. The power circuit components are dimensioned carefully considering current
and voltage stress and appearing losses. Without specific precautions the frequency
response of the amplifier would show excessive peaking originating from the LC-
filter’s resonance and the stability of the output voltage control may be impaired
in a severe manner. Therefore, an active damping method based on filter capacitor
current feed-back is implemented. The output voltage control loop is designed such
that the amplifier’s dynamic response shows a second order Butterworth characte-
ristic. Furthermore, a current balancing controller for the interphase transformer is
developed guaranteeing load sharing of the two half bridge stages and preventing
core saturation. Finally, measurements on the designed and implemented Class-D
amplifier are presented demonstrating the functionality and good output voltage
performance of the system.
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Kurzzusammenfassung

Die vorliegende Diplomarbeit befasst sich mit dem Entwurf und Aufbau eines
geregelten Schaltverstirkers. Durch die Parallelschaltung von zwei phasenversetzt
angesteuerten Halbbriicken tiiber eine Saugdrossel werden eine 3-Level-Charakteris-
tik und eine Verdopplung der effektiven Schaltfrequenz erreicht, womit der Aus-
gangsspannungsrippel signifikant reduziert wird. Ein einstufiges LC-Filter dient der
Unterdriickung der schaltfrequenten Harmonischen. Als Halbleiterventile kommen
SiC-MOSFETs zum Einsatz, resultierend in geringen Schalt- wie auch Leitverlusten.
Alle Leistungskomponenten werden sorgfaltig hinsichtlich Strom-/Spannungsbelas-
tungen und Verlusten dimensioniert. Ohne spezielle Mafinahmen wiirde der Fre-
quenzgang des Verstarkers infolge der Resonanz des LC-Filters eine ausgeprigte Re-
sonanziiberhohung zeigen bzw. diese die Stabilitdt der Ausgangsspannungsregelung
beeintriachtigen. Aus diesem Grund wird eine Methode der aktiven Dampfung des
LC-Filters mittels Kondensatorstrom-Riickfithrung implementiert. Der Ausgangs-
spannungsregelkreis des Verstérkers wird so entworfen, dass die Dynamik einem
Butterworth-Filter 2-ter Ordnung entspricht. Zusétzlich wird ein Regler zur Sym-
metrierung der Saugdrosselstrome entwickelt, welcher die gleichméflige Belastung
der beiden Halbbriicken gewahrleistet und die Sattigung der Saugdrossel verhin-
dert. Abschlieend wird die Funktionalitat und gute Qualitit des entworfenen und
aufgebauten Schaltverstérkers durch Messungen demonstriert.
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1 Einleitung

Schaltverstarker im D-Betrieb haben die Linearverstérker in vielen Bereichen ab-
gelost. In der Unterhaltungselektronik sind sie als Audioverstérker bereits allgemein
gebrauchlich, in der Industrie werden sie als steuerbare Spannungsquellen eingesetzt
und halten in letzter Zeit vermehrt Einzug in den Automotiv-Bereich [I] und den
medizinischen Bereich [22].

Der Erfolg der Klasse-D-Verstarker liegt in deren hoher Effizienz begriindet. Die-
se ist auf den Schaltbetrieb der Halbleiterventile zuriickzufithren. Wahrend idea-
le Linearverstirker prinzipbedingte Verluste aufweisen, arbeiten ideale Klasse-D-
Verstarker verlustlos. Erst durch Nichtidealitaten der Bauelemente ergeben sich
auch beim Klasse-D-Verstarker reduzierte Wirkungsgrade, die aber typischerweise
groBer als 90 % sind. Wegen der hohen Effizienz konnen die Kithlmafinahmen gerin-
ger ausfallen, wodurch eine kompaktere Konstruktion moglich ist.

Den grundsitzlichen Aufbau eines Klasse-D-Verstarkers zeigt Abbildung [I.1]
Das Eingangssignal u; wird zunéchst iiber einen Modulator in ein Pulsmuster um-
gewandelt, welches in weiterer Folge zur Ansteuerung einer Halbbriicke dient. So
entsteht wieder das Pulsmuster, nun aber mit den Extremwerten U, und U_. Dies
begriindet, bei entsprechender Wahl von U, und U_, die eigentlich verstéarkende
Wirkung. Mittels eines Reaktanzfilters erfolgt die Konstruktion des Signalverlaufs
Uy AUS Up,.

- u, () Co | Uo
AAY t} @ 1 g
(1) ©

Abbildung 1.1: Klasse-D-Verstarker mit Dreieckgenerator (1), Komparator (2),
Gatetreiber (3), MOSFET-Halbbriicke (4) und Reaktanzfilter (5)

Als Modulationsverfahren wird bei Klasse-D-Verstéarkern haufig die Pulsweiten-
modulation (kurz: PWM) verwendet. Hierbei wird das Verhéltnis von Einschalt-
dauer T,, zu Schaltperiodendauer T variiert. Im Fall der symmetrisch versorgten
Halbbriicke ist unter T,,, die Leitdauer des oberen Transistors zu verstehen. Ab-
bildung veranschaulicht das zugrundeliegende Prinzip fiir einen sinusférmigen
Verlauf der Eingangsspannung u;.
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Abbildung 1.2: Prinzip der Pulsweitenmodulation

Die beschreibende Grofle der Pulsweitenmodulation ist das Tastverhéaltnis 0, welches
geméf

T
On 1.1
- (L)

definiert ist. Es kann nun der Zeitmittelwert der Halbbriickenausgangsspannung
uy, Uber eine Schaltperiodendauer Ty auf einfache Weise angegeben werden. Aus
|Uy| = |U_| = U folgt

6:

1
T
mit dem normierten Tastverhéltnis 9,,. Unter Berticksichtigung der Spannung ur,

an der Drossel L, des Reaktanzfilters ergibt sich fiir die Ausgangsspannung u, des
Verstérkers

in = —[0T.U — (1 — 8§)T,U] = (26 — 1)U = 6,U (1.2)

Uy = 1p, — TULe. (1.3)
Im stationdren Betrieb gilt uz, = 0 und somit

o = n = 6,U. (1.4)
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Der Zeitmittelwert der Ausgangsspannung u, tiber T, kann also durch das nor-
mierte Tastverhéltnis d,, auf einen beliebigen Wert im Intervall [U_, U, | eingestellt
werden. Dieses Prinzip liegt jedem Klasse-D-Verstérker mit Pulsweitenmodulation
zugrunde.

Das Reaktanzfilter soll die schaltfrequenten Komponenten von u; moglichst gut
unterdriicken, jedoch ohne das Nutzsignal signifikant zu beeinflussen. Dies hat zur
Folge, dass beim praktischen Entwurf stets ein Kompromiss zwischen Schalt- und
Nutzfrequenz sowie dem Aufbau des Ausgangsfilters eingegangen werden muss. Die
Bandbreite von Klasse-D-Verstarkern ist deshalb in der Regel deutlich kleiner als
bei vergleichbaren Linearverstarkern. Auch die geringere Qualitdt der Ausgangs-
spannung u, als Konsequenz des iiberlagerten Rippels ist ein nennenswerter Nach-
teil von Schaltverstéarkern im D-Betrieb.

Neuere Entwicklungen begegnen diesen Nachteilen durch Verwendung einer Mul-
tizellenstruktur. Jede Zelle entspricht dabei dem grundsétzlichen Aufbau eines Klas-
se-D-Verstarkers aus Abbildung [1.1 wobei die Halbbriicke zu einer Vollbriicke er-
weitert wird und fiir alle Zellen ein gemeinsames Reaktanzfilter genutzt wird. Durch
die Serienschaltung einer Anzahl N, von Schaltzellen und einer 2—“ phasenversetz-
ten Ansteuerung derselbigen ergibt sich eine Ausgangsspannung mlt einer effektiven

Schaltfrequenz von

fs,effZQszs- (15)

Da bereits die Steuersignale der beiden Zweige der Vollbriicke phasenverschoben
sind, resultiert ein Faktor 2 in Gleichung[I.5] Bei gegebenem Reaktanzfilter erhoht
sich dadurch die Unterdriickung der schaltfrequenten Komponenten und der Span-
nungsrippel wird deutlich reduziert. Ein weiterer Vorteil dieser Struktur ist, dass
jede Zelle nur fiir 5~ der maximalen Ausgangsspannung ausgelegt sein muss. Der
Spannungsrippel kann weiter verringert werden durch die Kombination des Schalt-
verstiarkers mit einem Linearverstiarker. Bei diesem Konzept liefert der Schaltver-
stiarker den dominaten Teil der Ausgangsleistung, seine hohe Effizienz wird dadurch
voll ausgenutzt, und ein Linearverstiarker mit grofler Bandbreite regelt den auftre-
tenden Spannungsrippel aus. [4, 23]

1.1 Zielsetzung

Das Ziel dieser Arbeit ist der Entwurf und Aufbau eines Klasse-D-Verstarkers mit
der in Abbildung|I.3]illustrierten Struktur. Hierbei sind zwei bipolar versorgte Halb-
briicken tiber eine Saugdrossel parallel geschaltet. Die Ansteuerung erfolgt mit den
um 180 ° phasenversetzten pulsweitenmodulierten Signalen u,; und ;. Als Konse-
quenz ergibt sich fiir die Saugdrosselausgangsspannung u, eine effektive Schaltfre-
quenz, die der doppelten Frequenz der beiden Signale u,; und wu,, entspricht. Weiters
besitzt u,s eine 3-Level-Charakteristik. Bei gegebenem LC-Ausgangsfilter resultiert
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so eine deutlich grofere Abschwéchung der Schaltharmonischen. Als schnelle Halb-
leiterventile werden SiC-MOSFETS eingesetzt.

Zur Vermeidung einer Resonanziiberhohung in der Frequenzantwort des Ver-
starkers soll eine Methode der aktiven Dampfung mittels Kondensatorstrom-Riick-
fithrung implementiert werden. Die Ausgangsspannung u, wird geregelt, wobei die
Dynamik des geschlossenen Kreises eine Butterworth-Charakteristik mit der Grenz-
frequenz des LC-Filters aufweisen soll.

Durch die Parallelschaltung folgt im Idealfall eine exakte Lastaufteilung auf die
beiden SiC-Halbbriicken. Um dies auch bei leicht abweichenden Tastverhéaltnissen
und einer nicht vollig symmetrisch aufgebauten Saugdrossel zu gewéhrleisten soll
ein Stromregler Verwendung finden.

U. U,
Up1 ||4- % 'H| Up2
b |'> — . <'| ) P
H : —
b >
H . —
(e} (e}
_ U_
T T L (YY" o
— U; Upr  Up2 id i
Regl Juo
egler Uo
tco 5 )

Abbildung 1.3: Zu realisierende Struktur des Klasse-D-Verstérkers

Der Schaltverstérker soll den in Tabelle[I.T]aufgelisteten Anforderungen gentigen.

Bezeichnung Zahlenwert Einheit
Eingangsspannung —-2..2 'V
Nutzfrequenzbereich (Sinus) 0..1 kHz
Verstarkung > 100
Versorgungsspannung +300 V
Kontinuierlicher Ausgangsstrom —10...10 A
Schaltfrequenz 50 kHz
Abschwéachung der Schaltharmonischen >40 dB

Tabelle 1.1: Anforderungen an den Schaltverstarker
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1.2 Aufbau der Arbeit

Die vorliegende Diplomarbeit gliedert sich in sieben Kapitel. In Kapitel [2] wird
eine kurze Diskussion der Grundlagen von SiC-Halbleitern durchgefithrt. Im An-
schluss wird in Kapitel [3| eine Ubersicht der verwendeten Schaltungstopologie und
ihrer Vorteile gegeben. Die Dimensionierung der Leistungsbauelemente erfolgt in
Kapitel @] In diesem wird auch auf die verwendete Treiberstufe und erforderliche
Kithlmafinahmen eingegangen. Der Enwurf und die schaltungstechnische Realisie-
rung der beiden Regelkreise sind Thema von Kapitel 5 Ergebnisse von Messungen
am aufgebauten Schaltverstarker sind in Kapitel [0] gezeigt. Den Abschluss bildet
eine Zusammenfassung und ein Ausblick auf Systemverbesserungen in Kapitel [7]



2 Siliziumkarbid-Halbleiter

Leistungselektronische Komponenten auf Silizium-Basis bilden den heutigen Stan-
dard. Doch mit den steigenden Anforderungen an Wirkungsgrad, Zuverlassigkeit
und Leistungsdichte gerdt Silizium (kurz: Si) immer mehr an seine physikalischen
Grenzen. Aus diesem Grund wird seit lingerem an alternativen Halbleitermate-
rialien geforscht. Besonders vielversprechend sind Siliziumkarbid (kurz: SiC) und
Galliumnitrid (kurz: GaN). Dabei handelt es sich um sogenannte Wide-Bandgap
Halbleiter. Damit sind Halbleitermaterialien gemeint, deren Bandliicke gréfer ist als
1.7eV und damit grofer als die von Silizium (1.1eV) und Galiumarsenid (1.4¢V).
Sie ermoglichen effizientere und robustere Bauelemente, die auch bei hoheren Tem-
peraturen eingesetzt werden koénnen.

2.1 Materialparameter

Siliziumkarbid ist ein [V-IV-Verbindungshalbleiter bestehend aus Silizium und Koh-
lenstoff. Es kann sowohl p- als auch n-dotiert werden und existiert in unterschied-
lichen kristallinen Strukturen. Beispielsweise zeigt 3C-SiC ein kubisches, 4H- und
6H-SiC ein hexagonales Kristallsystem. Fiir die Herstellung von leistungselektroni-
schen Komponenten wird in der Regel 4H-SiC eingesetzt. Aktuell sind einkristalline
4H-SiC-Wafer mit einem Durchmesser von 3 bis 6 Zoll kommerziell erhéaltlich. [16]

Materialparameter 4H-SiC Si
Kristallstruktur Hexagonal Diamant
Bandabstand Eg in eV 3.26 1.12
Elektronenbeweglichkeit s, in cm?/Vs 900 1400
Locherbeweglichkeit 1, in cm?/Vs 100 600
Durchbruchfeldstérke Ep in V/cm x 108 3 0.3
Wirmeleitféahigkeit A in W/cm°C 4.9 1.5
Sattigungs-Driftgeschwindigkeit vy in cm/s x 107 2.7 1
relative Permittivitat e, 9.7 11.8

Tabelle 2.1: Materialparameter von 4H-SiC im Vergleich zu Si [16]

In Tabelle werden wesentliche Materialparameter von 4H-Siliziumkarbid und
Silizium angefiihrt. Aus ihr folgt, dass 4H-SiC im Vergleich zu Si einen etwa dreimal
so groflen Bandabstand E¢g, eine zehnmal so grolie Durchbruchfeldstirke Ep und
eine dreimal so grofle Warmeleitfahigkeit A besitzt.

Fiir die Durchbruchfeldstirke E'g und die Durchbruchspannung Uy, gilt der Zu-
sammenhang

Ubr X EBU)d (21)
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mit der Dicke der Driftzone wy. Bei der Verwendung von SiC anstelle von Si kann
so bei gleicher Durchbruchspannung U, die Dicke der Driftzone wy auf ein Zehntel
reduziert werden. Daraus folgt unter der Annahme eines n-dotierten Halbleiters mit

Np x — (2.2)

eine hundert Mal groflere Dichte Np der Donatoren und deshalb fiir ein unipolares
Bauelement geméf3

Wy

o (2.3)

RDS,on X
ein tausend Mal kleinerer Bahnwiderstand Rpg on- [3]

2.2 SiC-MOSFETs

In vielen leistungselektronischen Anwendungen kommen als abschaltbare Halbleiter-
ventile bevorzugt Si-MOSFETs zum Einsatz. Als Majoritdtsbauelemente existieren
bei ihnen keine Speichereffekte zufolge bipolarer Ladungstrager und die mogliche
Schaltgeschwindigkeit wird prinzipiell nur durch die wirksamen parasitdren Kapa-
zitdaten beschriankt. Allerdings tritt auch keine Leitfahigkeitsmodulation auf und der
Bahnwiderstand steigt fiir hohere Durchbruchspannungen stark an. Beim MOS-
FET, mit der Ausnahme von sogenannten Super-Junction-MOSFETs (kurz: SJ-
MOSFETS), kann der ndherungsweise Zusammenhang durch

RDS,on X Ubr2.5 (24)

angegeben werden. Dies begrenzt den praktischen Einsatzbereich auf Anwendungen
bis etwa 500V. Aus diesem Grund wird fiir hohere Spannungen in der Regel auf
Si-IGBTs zuriickgegriffen. Bei ihnen ergibt sich durch Leitfdhigkeitsmodulation ein
geringer ohmscher Widerstand R,,,,q auch bei hoheren Sperrspannungen. Nachteilig
zeigen sich langere Schaltzeiten und héhere Schaltverluste durch den ,,Current Tail“.
Mit der Entwicklung von SiC-MOSFETSs stehen nun aber abschaltbare Ventile zur
Verfiigung, die einerseits auch bei héheren Durchbruchspannungen Uy, kleine Werte
von Rps ., und andererseits kurze Schaltzeiten bei kleinen Verlusten aufweisen. [6]

Die Abbildung zeigt den flachenbezogenen Bahnwiderstand in Abhéangigkeit
der Durchbruchspannung fiir drei verschiedene MOSFET-Typen. Daraus ist die
klare Uberlegenheit des Halbleitermaterials Siliziumkarbid ersichtlich. So kann ein
900V SiC-MOSFET selbst bei einer 35-fachen Reduzierung der Chipfliche den glei-
chen Rpg ., erreichen wie Si-MOSFETs. Die reduzierte Chipflache bewirkt eine klei-
nere Gate-Ladung und niedrigere parasitire Kapazitaten. [16]
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Abbildung 2.1: Vergleich des flichenbezogenen Bahnwiderstands fiir drei verschie-
dene MOSFET-Typen [16]

Zur Evaluierung der Ein- und Ausschalteigenschaften von SiC-MOSFETs wird
eine Halbbriickenkonfiguration mit induktiver Last (200 pH) betrachtet. Die Halb-
briicke wird einmal von zwei Si-IGBTs mit parallelen Si-FRDs (Fast Recovery Di-
oden) und einmal von zwei SiC-MOSFETSs mit parallelen SiC-SBDs (Schottky Bar-
rier Dioden) gebildet. Der Einschaltvorgang ist in Abbildung dargestellt. [16]

Si-IGBT+FRD SiC-MOSFET+SBD
. (SCH2080KE).
7\ B .106rqlo.sons/div] 100ns e
S Vge BVid) - Vigs(5V/div)

lc (5A/div)

S b ..m.‘\” e " |d (5&{5’1")
1/ (R : :
A . \ I\ R T ST
H Eon=498.4ud Eon=331uJ
U incluides diode recovery loss *includes diode recovery loss
\ : © Vee (100Vidiv) Vds (100V/div)

p : : :
Pt et A M vt M B

& : :
aaaaaaaaaa =1

Abbildung 2.2: Vergleich der Einschaltverluste [16]
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Die rot markierte Spitze im Kollektorstrom I folgt aus dem Reverse-Recovery-
Prozess der oberen Diode bei der Kommutierung. Im Fall der SiC-Bauelemente
ist die Stromspitze in Ip weit geringer, zuriickzufithren auf die deutlich kleine-
re Reverse-Recovery-Ladung der Siliziumkarbid-Diode. Die Einschaltverluste F,,
spiegeln diese Tatsache wider. [10]

Der korrespondierende Ausschaltvorgang ist in Abbildung gezeigt. Rot mar-
kiert ist diesmal der durch die Leitfdhigkeitsmodulation bedingte ,Current Tail*
des IGBTs. Da dieser beim MOSFET als Majoritatsbauelement nicht existiert, sind
die Ausschaltverluste rund 90 % geringer. [16]

Si-IGBT+FRD SiC-MOSFET+SBD
(SCH2080KE)
DDDDD 100ns [T 000ns/aiv] " 100ns ™
Vge (5V/div) : R Vgs (5V/div) et
™,

Vee (100V/div) Id (5A/div) Vds (100V/div)
AR e g i s i . potl

Ic (5A/div

\ :
N
L T

' Eoff=890.2ul
Eoff=109uJ

’

i : : "
ﬁw#wmwwmwﬂd : :

nnnnn 209810 5]

Abbildung 2.3: Vergleich der Ausschaltverluste [16]

2.3 Vorteile von SiC fiir D-Verstarker

Linearitat und Effizienz sind wesentliche Anforderungen an einen Schaltverstérker.
Zufolge von Nichtidealitéiten, wie endliche Anstiegs- und Abfallzeiten, Verzogerungs-
zeiten und Schaltverluste, kommt es zu Abweichungen der Ausgangsspannung von
ihrem vorgesehenen Wert. Mit SiC-Halbleiterventilen kénnen diese Abweichungen
reduziert werden. Kurze Schaltzeiten ermdoglichen eine Verminderung der Totzeit
und die Schaltflanken n&hern sich den optimalen rechteckférmigen Spannungsver-
laufen an. Der kleine Bahnwiderstand bewirkt weiters geringere Spannungsabfille
an den Ventilen. Derzeit sind SiC-Bauelemente in der Regel teurer als vergleich-
bare Bauelemente auf Si-Basis. Wird allerdings das Gesamtsystem betrachtet, so
ergibt sich bereits heute ein wirtschaftlicher Einsatz von SiC-Bauteilen. Durch die
hoheren Schaltfrequenzen kénnen die magnetischen Komponenten kleiner ausfallen
und die geringeren Verluste erlauben eine Reduktion der Kithlmafinahmen. Klasse-
D-Verstédrker konnen so effizienter und kompakter aufgebaut werden.



3 Schaltungstopologie

Dieses Kapitel befasst sich mit der Schaltungstopologie des Verstarker-Leistungs-
kreises. Zunachst wird auf dessen wesentliche Komponenten und Funktionsweise
eingegangen. Im Anschluss werden die Eigenschaften der Saugdrossel angefiihrt.
Den Abschluss bilden Betrachtungen zum Ausgangsspannungsrippel.

3.1 Ubersicht

In Abbildung3.1]ist die fiir den aufgebauten Klasse-D-Verstarker verwendete Schal-
tungstopologie dargestellt. Die SIC-MOSFETs @)1 und )5 sowie ()3 und ()4 bilden
je eine Halbbriicke. Diese sind iiber die Saugdrossel I PT; parallel geschaltet. Ein
LC-Filter mit der Filterdrossel L; = L, und dem Filterkondensator Cys = C, dient
der Unterdriickung der Schaltharmonischen. Fiir die Dimensionierung der Kompo-
nenten sei auf Kapitel 4] fiir die vollstdndigen Schaltplédne auf Anhang [A] verwiesen.

U, U,
f} {E@_
IPTy
ol . 5 mlo:
(o] (o]
_ U_
o Ced |
Ups Cug Uy
2 I 2

Abbildung 3.1: Schaltungstopologie

Die Ansteuerung der Halbbriicken erfolgt um 180 ° phasenversetzt. Hierzu wird im
Pulsweitenmodulator nicht nur das Eingangssignal u; sondern auch das invertierte
Signal —u; mit dem Dreiecksignal w,; verglichen. Es resultieren die pulsweitenmo-
dulierten Steuersignale u,; und wu,, mit der gewiinschten Phasenverschiebung.

3.2 Eigenschaften der Saugdrossel

Die Saugdrossel ist das zentrale Element zur Parallelschaltung der beiden SiC-
Halbbriicken. Durch die phasenversetzte Ansteuerung tritt im Allgemeinen eine

10
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nicht verschwindende Differenz uy der Momentanwerte der Halbbriickenausgangs-
spannungen uy; und u,, auf. Diese Spannungsdifferenz wird von der Saugdrossel
aufgenommen und somit ein Kurzschluss verhindert. Im Folgenden soll die aus-
gangsseitige Wirkung der Saugdrossel untersucht werden. Als Grundlage dient das
Schaltbild aus Abbildung 3.2

L L
[
Up1 Up2
Ul U9

Abbildung 3.2: Schaltbild der Saugdrossel

Die Elementgleichungen der Saugdrossel lauten

Uy = L% — it (3.1a)
Uy = —MCZ; + LCZ;. (3.1b)
Fiir die Ausgangsspannung der Saugdrossel u,s gilt
Uos = Up1 — U1 (3.2a)
Ugs = Up2 — Usa. (3.2b)
Durch Addition der Gleichungen und ergibt sich
Qs = Up1 + Upy — Uy — U, (3.3)
bzw. durch Einsetzen von [3.1al und B.15]
uoszuhlgu’ﬂ —L;M (‘Zg#g;). (3.4)

Mit der Streuinduktivitat L, = L — M und dem Summenstrom ¢ = 4y + i, resultiert

Up1 + Up2 L, di
= ——. 3.5
Uos 5 > @t (3.5)

Im Fall der ideal gekoppelten Saugdrossel ist L = M und somit L, = 0. Die
Saugdrossel wirkt wie eine Spannungsquelle, deren Spannung der Hélfte der Sum-
me der Momentanwerte der Briickenausgangsspannungen w,; und wu,e entspricht.
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Sie hat somit keinen Einfluss auf die Dynamik des Leistungskreises. Zwischen den
beiden Halbbriicken wirkt die Saugdrossel aber sehr wohl induktiv und begrenzt so
den Differenzstrom iy = i1 — i5. Bei einem Kopplungsgrad k£ < 1 ist nun L, > 0.
Werden zusétzlich die ohmschen Anteile R der Wicklungen berticksichtigt, lautet
die Ausgangsspannung s

_mtue R, Lodi (3.6)

Die Saugdrossel kann also, entsprechend dem Ersatzschaltbild aus Abbildung [3.3]
als ideale Spannungsquelle mit Innenimpedanz beschrieben werden.

E LO
2

2

Up1+Up2 Ups

L

Abbildung 3.3: Ausgangsseitiges Ersatzschaltbild der Saugdrossel

Die Summenbildung der 180° phasenversetzten pulsweitenmodulierten Span-
nungen uy; und upe hat nun die wichtige Konsequenz, dass die Saugdrosselaus-
gangsspannung ,s ebenfalls pulsweitenmoduliert ist, und zwar mit dem selben
Tastverhéltnis. Allerdings betrdagt deren effektive Schaltfrequenz das Doppelte der
Schaltfrequenz der Halbbriicken. Es gilt also

fs,eff = 2fs (37)

Dies sorgt fiir eine Entspannung der bereits im Kapitel [I| beschriebenen Nutz-/
Schaltfrequenz-Problematik. Bei gleichem Ausgangsfilter wird so ein deutlich gerin-
gerer Rippel erreicht. Zudem besitzt u,, eine 3-Level-Charakteristik. Das bedeutet,
dass sich fiir Tastverhéltnisse § < 0.5 die Extremwerte von u,s zu U_ und 0V und
fiir Tatverhéltnisse 6 > 0.5 zu 0V und U, ergeben. Damit tritt nur die Hélfte
des Spannungshubs von uy; und uyo auf. Die Amplituden der schaltharmonischen
Frequenzkomponenten halbieren sich. Um die Bildung der Saugdrosselausgangs-
spannung u,s zu veranschaulichen sind in den Abbildungen [3.4] und die
simulierten Verlaufe von w1, upe und wu,s flir drei verschiedene Tastverhéaltnisse
dargestellt.
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Abbildung 3.4: Verlaufe von wuyq, upe und u,s bei § = 0.25
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Abbildung 3.5: Verldaufe von wuy;, upe und u,s bei 6 = 0.50
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Abbildung 3.6: Verlaufe von wuyq, upe und u,s bei § = 0.75

Aus den bisherigen Uberlegungen kann fiir den Zeitmittelwert der Ausgangs-
spannung u, = ,s die Beziehung

o = 0,U (3.8)

mit dem normierten Tastverhéltnis d,, angegeben werden. Zufolge der Verwendung
einer Bootstrapping-Schaltung in den Treiberstufen aus Abschnitt |4.4]ist es notwen-
dig das Tastverhaltnis 0 zu beschrianken. Auf der anderen Seite soll die Verstiarkung
K, gemafl den Anforderungen aus Tabelle grofer als 100 betragen. Das maxi-
male Tastverhéltnis 6,,q, wird deshalb auf 6,,q; = 0.9 bzw. d;, yae = 0.8 festgelegt.
Damit resultiert bei einer Versorgungsspannung von |U,| = |U_| = U = 300V
einerseits K, = 120 > 100 und andererseits ist ausreichend Tastverhéltnis-Reserve
vorhanden.

3.3 Betrachtungen zum Spannungsrippel

Ein grundsétzlicher Nachteil von Klasse-D-Verstarkern ist die Qualitit ihrer Aus-
gangsspannung zufolge des iiberlagerten Rippels. In diesem Abschnitt soll ein kurzer
Vergleich der verwendeten Schaltungstopologie aus Abbildung mit einer Topo-
logie ohne Saugdrossel gemafi Abbildung erfolgen.

Bei der Variante mit Saugdrossel tritt wegen der 3-Level-Charakteristik der
maximale Spitze-Spitze-Wert des Stromrippels Aly, 4, bei den Tastverhéltnissen
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0 = 0.25 und 6 = 0.75 auf, da dann der Betrag des normierten Tastverhéltnisses
|0,| = 0.5 ist. An diesen Betriebspunkten kann Aly, 4, durch

UT;

Al =
Lo,max 8Lo

(3.9)

angeschrieben werden. Hieraus resultiert der maximale Spitze-Spitze-Wert des Aus-
gangsspannungsrippels AU, qz ZU

AILo,maxiTs UT52

A = = .
Uomaz 16C, 128L,C,

(3.10)

Nun gilt es, um einen angemessenen Vergleich zu erreichen, die selben Uberlegungen
fiir eine Topologie ohne Saugdrossel mit gleichem LC-Filter und einer allgemeinen
Schaltperiodendauer T, durchzufithren. Al7, ... erscheint bei dem Tastverhéltnis
0 = 0.5 und errechnet sich zu

UT!
Ajio,maz’ = 2LS (311)
Damit lautet AU}, ..
Al el UT?
A y _ Lomaz~ s — s 12
Uo7ma$ 800 16-[/000 (3 )

Das Gleichsetzen von und [3.12 liefert zusammen mit f, = T% und 7 = 2 die
Beziehung

fl=38fe. (3.13)

Dieses Ergebnis zeigt, dass die Schaltfrequenz f! um den Faktor v/8 ~ 2.83 gréBer
sein muss, um bei der Topologie ohne Saugdrossel den selben maximalen Ausgangs-
spannungsrippel AU, .., zu erreichen. Bei f; = 50 kHz muss f; ~ 141 kHz sein, was

mit einer entsprechenden Erhohung der Schaltverluste der Halbbriicke verbunden
ist. Diese stehen somit in Konkurrenz zu den Verlusten der Saugdrossel.



4 Leistungsteil

Der Leistungsteil besteht aus allen an der Leistungsiibertragung beteiligten Kom-
ponenten. Im Speziellen sind dies die SiC-Halbbriicken und der Zwischenkreis sowie
die Saugdrossel und der LC-Filter. In diesem Kapitel erfolgt deren Dimensionie-
rung. Dartiber hinaus wird auf die Treiberstufe zur Ansteuerung der MOSFETs
und erforderliche Kithlmafinahmen eingegangen.

4.1 SiC-Halbbriicken und Zwischenkreis

Die beiden Halbbriicken stellen das primére funktionale Element des Schaltverstéar-
kers dar. Sie sind aus je zwei SiC-MOSFETs aufgebaut. Bei der Auswahl eines
geeigneten MOSFET-Typs ist eine Vielzahl von Kriterien zu beachten. Die wich-
tigsten davon sind:

 Drain-Source Durchbruchspannung Upg g
 Drain-Source Bahnwiderstand Rpg on

e kontinuierlicher Drain-Strom Ip

» Gate-Ladung @,

o Reverse-Recovery-Ladung @),

Die Drain-Source Durchbruchspannung Upg, gibt die Spannungsfestigkeit des
MOSFETs an. In den meisten Anwendungen treten Uberspannungen auf, die bei
diesem Parameter zu beriicksichtigen sind. Die statischen Verluste des Transistors
werden durch den Drain-Source Bahnwiderstand Rpg,, bestimmt. Dieser steht in
engem Zusammenhang mit dem maximalen kontinuierlichen Drain-Strom Ip, der
den Gleichstrom angibt, bei dem die Sperrschicht zufolge der ohmschen Verluste
auf die groBite zuldssige Temperatur erwérmt wird. Die Gate-Ladung @), beschreibt
im Wesentlichen die erforderliche Ladungsmenge zum Schalten des MOSFETs. Sie
beeinflusst zusammen mit der Reverse-Recovery-Ladung @, der Body-Diode maf3-
geblich die mogliche Hohe der Schaltfrequenz. Sdmtliche Angaben gelten stets nur
unter gewissen Bedingungen, welche im zugehorigen Datenblatt genau angefiihrt
sind.

Unter Berticksichtigung sémtlicher Anforderungen wurde fiir den Aufbau der
Halbbriicken der Siliziumkarbid-MOSFET C3M0065090D der Firma Cree [2] aus-
gewahlt. Dabei handelt es sich um einen N-Kanal Anreicherungs-MOSFET im TO-
247-3 Gehéause. In Tabelle4.1|sind einige ausgewéhlte Parameter des C3M0065090D
aufgelistet. Diese gelten, sofern nicht explizit angegeben, fiir eine Geh&dusetemperatur
Y¢e von 25 °C.

16
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Symbol Parameter Wert Einheit
Upspr  Drain-Source Durchbruchspannung 900 V
U Gate-Source Schwellenspannung 21V

GSth Gate-Source Schwellenspannung @ ¢, = 150 °C 1.6 V
7 max. kontinuierlicher Drain-Strom 36 A
D.maz max. kontinuierlicher Drain-Strom @ d¢ = 100°C 23 A
P o max. Verlustleistung @ 1J; = 150°C 125 W
Transkonduktanz 13.6 S
9fs Transkonduktanz @Q ¢ ; = 150 °C 11.6 S
R Drain-Source Bahnwiderstand 65 mQ
DS.on Drain-Source Bahnwiderstand @ 9, = 150 °C 90 mQ
td.on Einschaltverzogerungszeit 35 ns
t, Anstiegszeit 11 ns
tdoff Ausschaltverzogerungszeit 23 mns
ty Abfallzeit 9 ns
Qy Gate-Ladung 30.4 nC
U Schleusenspannung der Body-Diode 4.8 V
bo Schleusenspannung der Body-Diode @ ¢ ; = 150 °C 4.4 'V
It maz max. kontinuierlicher Diodenstrom 23.5 A
trr Reverse-Recovery-Zeit 35 ns
Qrr Reverse-Recovery-Ladung 150 nC
Vymaz ~ Max. Sperrschichttemperatur 150 °C
Ripge therm. Widerstand (Sperrschicht — Gehéuse) 1 °C/W
Ry ya  therm. Widerstand (Gehduse — Umgebung) 40 °C/W

Tabelle 4.1: Ausgewéhlte Parameter des C3M0065090D SiC-MOSFETS [2]

Auszeichnend fiir diesen MOSFET-Typ sind seine hohe Drain-Source Durchbruch-
spannung Upgpe von 900V bei gleichzeitig sehr niedrigem Drain-Source Bahnwi-
derstand Rpgen von 65 mQ und die kleine Gate-Ladung @), und Reverse-Recovery-
Ladung @), von 30.4nC und 150nC.

Die wesentliche Aufgabe des Zwischenkreises besteht in der Bereitstellung bzw.
Aufnahme des Wechselanteils des Zwischenkreisstroms 44, wodurch am Versor-
gungseingang des Schaltverstarkers im Idealfall nur der Gleichanteil I 40 = s
von 144 auftritt. Abbildung veranschaulicht die Definition der Strome. Die fur
die Dimensionierung der den Zwischenkreis bildenden Kondensatoren ist somit de-
ren Rippelstrombelastbarkeit die relevante Grofe.
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Abbildung 4.1: Zur Definition der Stréme am Zwischenkreis

Der Effektivwert I¢ 44 ist einerseits vom Tastverhaltnis ¢ und andererseits vom
Laststrom I, abhangig. Mittels Schaltungssimulation kann fiir I, = +10 A der Ma-
ximalwert von ¢ 4 zu rund 3 A bestimmt werden.

Der Zwischenkreis wird fir die positive und negative Versorgungsspannung aus
je einer Parallelschaltung von zwei Elektrolytkondensatoren aufgebaut. Ausgewéhlt
wurde hierfiir ein Kondensator vom Typ EEUEE2G101 der Firma Panasonic [15].
Dieser weist eine Nennspannung von 400V und eine Kapazitidt von 100 uF auf.
Die Rippelstrombelastbarkeit wird mit 2060 mA Effektivwert angegeben. Durch die
Parallelschaltung ergibt sich fiir jede Kondensatorgruppe eine Belastbarkeit von
4120 mA und damit eine ausreichende Dimensionierung. Um die dynamischen Ei-
genschaften des Zwischenkreises zu verbessern, werden zusétzlich zu den je zwei
Elektrolytkondensatoren noch je sieben Keramikkondensatoren hinzugeschalten.
Der Aufbau des Zwischenkreises zusammen mit den SiC-Halbbriicken ist in Ab-

bildung (.2 gezeigt.

U+ O
Tt + — —
O G T —— N G =T ]} k—} Qs k—}
S G A i S
JT— — — - — — -
Tt + — —
Ci o O C2o—/— Qo H—} Qq H—}
A G s i -~
U_o

Abbildung 4.2: Aufbau von Halbbriicken und Zwischenkreis
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4.2 Saugdrossel

Erst die Saugdrossel ermoglicht die Parallelschaltung der phasenversetzt angesteuer-
ten SiC-Halbbriicken. Sie nimmt die momentane Differenz der beiden Halbbriicken-
ausgangsspannungen uy; und uyo auf und verhindert so einen Kurzschluss zwischen
den Briickenzweigen. Dieser Abschnitt befasst sich mit ihrer Auslegung und ihrem
konstruktiven Aufbau.

Ausgangspunkt ist die magnetische Flussdichte B; im Kern der Saugdrossel.
Mithilfe des Induktionsgesetzes kann fiir diese die Beziehung

Bi(t) = NlAe J (unr — ups)dr + By (0) (41)

mit der Gesamtwindungszahl N der beiden Wicklungen und der effektiven magne-
tischen Kernquerschnittsfliche A, abgeleitet werden. Der Anfangswert B;(0) erfiille
B;(0) = 0. Die maximale Amplitude Elmax der magnetischen Flussdichte tritt bei
einem Tastverhaltnis von 6 = 0.5 auf. In diesem Fall ist gemafl Abbildung der
Verlauf der Differenzspannung ug = up; — upe rechteckférmig und der Flussverlauf
By dreieckférmig.

Ud, By 4
W t——7 o ——T - —

Bl,marx T 77 \ ********* \ L
0 .-

—B 1,max 7

-2U0+---- -+ - -

Abbildung 4.3: Verlauf von ug und Bj fir § = 0.5

Daraus folgt fiir él,mw

UT;
2NA,

Bl,maz = (42)
Hierbei bezeichnet U = |U,| = |U-| den Betrag der positiven und negativen Ver-
sorgungsspannung und 7y die Schaltperiodendauer.

Als Kern der Saugdrossel wird ein E42-Ferritkern vom Typ B66329 der Firma
TDK [19] gewéhlt. Dieser ist aus dem Ferritmaterial N87 gefertigt. Einige ausge-
suchte Parameter des Kerns sind in Tabelle angefiithrt.
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Symbol Parameter Wert Einheit
LLe relative effektive Permeabilitét 1690

Ay Induktivitatsfaktor 5200 nH

B, Sattigungsflussdichte 320 mT

le effektive magnetische Pfadlinge 97 mm

A, effektiver magnetischer Querschnitt 234 mm?
V. effektives magnetisches Volumen 22700 mm?

Tabelle 4.2: Ausgewéhlte Parameter des B66329 E42-Ferritkerns [19]

Aus Gleichung kann durch Setzen von f?l,max = B, =320mT, U = 300V und
T, = 20 us die minimale Anzahl N,,;, von Windungen berechnet werden, damit es
nicht zur Séattigung des Kerns kommt. Es ergibt sich N,,;, = 41. Da der Betrieb
an der Sattigungsgrenze wegen hoher Kernverluste grundsitzlich unerwiinscht ist
und die Parameter des Kerns auch gewissen Toleranzen unterliegen, wird aber N =
56 verwendet, wodurch él,max ~ 229mT resultiert. Die Eigeninduktivitat L einer
Wicklung ist

L= A (Z)Q (4.3)

Einsetzen von A; = 5200 nH liefert L ~ 4 mH.

Bei der idealen Saugdrossel wird das Flussniveau im Kern allein iiber Gleichung
bestimmt, da sich die Durchflutungen, hervorgerufen von den Stromanteilen
% in jedem Zweig, aufgrund der gegenlaufigen Wicklungssinne autheben. Hierbei
bezeichnet ¢ den Ausgangsstrom der Saugdrossel. Nun kann es aber, wie in Abschnitt
noch genauer ausgefithrt wird, durch Unterschiede in den Tastverhéltnissen
91 und &2 und/oder einer nicht symmetrisch aufgebauten Saugdrossel zu einem
nicht verschwindenden Zeitmittelwert im Differenzstrom iy = i; — io kommen. Als
Konsequenz ergibt sich eine zuséatzliche magnetische Flussdichtekomponente B;. Es
ist nun moglich jenen Wert von g zu berechnen, der zur Séattigung des Kerns fiihrt.
Der zur Berechnung notwendige Zusammenhang lautet

(Bsat - Bl,max)NAe

L+ M (4.4)

ld,s =

Das Ergebnis ist, unter der Annahme eines Kopplungsgrades k = 1, iq, ~ 150 mA.
Der in Abschnitt implementierte Differenzstromregelkreis garantiert prinzipiell
iq < gd,s. Allerdings soll der Schaltverstarker auch ohne aktive Regelkreise betrieben
werden konnen. Aus diesem Grund wird ein hoherer Wert von gd7$ angestrebt. Dieser
ist durch den Einbau eines Luftspalts mit d; = 0.1 mm zwischen den Kernhélften
erreichbar. Der Induktivitatsfaktor sinkt dadurch auf A4; ~ 1276 nH ab und mit ihm
die Selbstinduktivitdt auf L =~ 1 mH. Eine Messung liefert fiir den Kopplungsgrad
k ~ 0.97, die Gegeninduktivitat M ist somit M =~ 0.97 mH. Gleichung 4.4 fihrt mit
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den neuen Parametern L und M zu fd75 ~ 606 mA. Dieser Wert wird als ausreichend
grof betrachtet um auch ohne Differenzstromregler keine Sattigungsprobleme zu er-
fahren.

Den Abschnitt abschlieend soll eine Schatzung der Verluste der Saugdrossel im
betrachteten Betriebspunkt erfolgen. Grundsétzlich lassen sich die Verluste in

« Kernverluste Pr, und
o Kupferverluste Pg,

einteilen. Die Kernverluste Pp. konnen tiber die Steinmetz-Formel [4]
Pp. = kf*B°V (4.5)

mit geeigneten Parametern k, o und 3, welche von Material, Form und Temperatur
des Kerns abhédngen, berechnet werden. Die Kupferverluste Pg, sind die ohmschen
Verluste der Wicklungen. Hierbei ist zu berticksichtigen, dass der Skineffekt und
der Proximityeffekt die Stromverteilung in den Leitern beeinflussen. Bei der hier
gemachten Abschiatzung wird der Proximityeffekt vernachlassigt. Fiir seine analy-
tische Behandlung sei auf die Literatur [4] verwiesen. Der Skineffekt bewirkt fiir
unterschiedlich frequente Stromkomponenten unterschiedliche effektive Leiterquer-
schnitte. Fiir Gleichanteile ist der Widerstand tiber

Rdc = (46)

mit der Léange [., der Querschnittsfliche A, und der elektrischen Leitfahigkeit -,
des Leiters gegeben. Fiir Wechselanteile kann tiber die Eindringtiefe d4;, geméaf

1
Oskin = 4.7
: TYelbe f ( )
der effektive Leiterquerschnitt A, ¢ zu
Acers = 7107 = (de = 26,0)’) (4.8)

errechnet werden. Darin bezeichnet p. die magnetische Permeabilitat des Materi-
als, f die Frequenz und d. den Leiterquerschnitt. Durch Verwendung von A, ¢y
anstelle von A. in Gleichung ergibt sich der wirksame Widerstand R,.. Die
Kupferverluste Pg, folgen zu

PCu = Rdc[d02 + Rac[a02 (49)

mit dem Effektivwert I,. des Wechselanteils. Da R,. von der Frequenz abhéngt,
ist es bei einem nichtharmonischen Verlauf notwendig die Berechnung fiir jede Fre-
quenzkomponente auszufithren und die jeweiligen Verluste aufzusummieren.
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Zur konkreten Berechnung erfolgt die Ermittlung der Eisenverluste Pg. nicht
tiber Gleichung [4.5] sondern mittels eines vom Hersteller zur Verfiigung gestellten
Datensets [20]. Uber eine Polynominterpolation kann daraus eine Verlustkurve ab-
geleitet werden. Beziiglich der Kupferverluste Pg, wird volle Belastung I, = +10 A
und eine mittlere Windungslange [ = 100 mm angenommen. Der Stromrippel ist
mit der Grundschwingung und den ersten beiden Oberschwingungen angenéhert.
Die restlichen zur Rechnung verwendeten Parameter sind in Tabelle und die
Ergebnisse in Tabelle [£.4] aufgelistet.

Symbol Parameter Wert Einheit
0 Temperatur 40 °C

d, Leiterdurchmesser 1 mm

Ve elektrische Leitfahigkeit von Kupfer 58 x 10¢ S/m
Le magnetische Permeabilitit von Kupfer 47 x 1077 N/A

Tabelle 4.3: Parameter zur Berechnung der Saugdrosselverluste

Symbol Parameter Wert  Einheit
Pr. Kernverluste 72 W
Peou Kupferverluste 3.1 W

Pr. + Po, Gesamtverluste 10.3 W

Tabelle 4.4: Saugdrosselverluste

4.3 LC-Filter

Das LC-Filter dient der Unterdriickung der schaltfrequenten Spannungskomponen-
ten. Es besteht aus der Filterdrossel L, und dem Filterkondensator C,. In diesem
Abschnitt erfolgt die Dimensionierung dieser beiden Bauteile.

In einem ersten Schritt wird das Maximum Lo,maz der Stromrippelamplitude der
Drossel L, betrachtet. Dieses tritt bei den Tastverhéaltnissen 6 = 0.25 und 6 = 0.75
auf. An diesen Betriebspunkten ist der Verlauf der Spannung ur, an der Drossel
rechteckformig, der des Stroms 7, dreieckférmig. Daraus folgt

UT;

s 4.1
16L, (4.10)

~
[Lo,max =

Wird der maximale Stromrippel Al maz = 21 Loymaz ZU AlLomaz = 3.75 A vorge-
geben, resultiert aus Gleichung L, ~ 200 pH.

Die Glattungsdrossel wird auf Basis von 2 gestapelten Eisenpulver-Ringkernen
vom Typ T184-14 der Firma Micrometals [I4] aufgebaut. Die Kerne bestehen aus
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einer firmeneigenen Materialmischung mit der Nummer 14. Die Tabelle fithrt
einige ausgewahlte Parameter des Kerns an.

Symbol Parameter Wert  Einheit
Lhe relative effektive Permeabilitat 14

Ay Induktivitatsfaktor 28 nH

B, Sattigungsflussdichte >500 mT

le effektive magnetische Pfadlange 11.2 cm

A, effektiver magnetischer Querschnitt  1.88 cm?

Ve effektives magnetisches Volumen 21 cm?

Tabelle 4.5: Ausgewdhlte Parameter des T184-14 Eisenpulver-Ringkerns [14]

Die Anzahl der fiir L, = 200 uH erforderlichen Windungen N kann mit dem

Induktivitatsfaktor A; gemaf
L,
N = 4.11
Vo, (4.11)

zu N = 60 bestimmt werden. Das Maximum der Flussdichte ergibt sich mit I, yma. =
Ly maz + fLo,mM ~ 11.9 A und der Beziehung

o Lo[Lo,ma:c

= 4.12
e 2N A, (4.12)

20 B ~ 105 mT. Dieser Wert liegt ausreichend weit unter der Sattigungsgrenze,
sodass es auch im Fall einer kurzzeitigen Uberlast zu keiner Kernséattigung kommt.

Wie auch bei der Saugdrossel soll nun eine Abschiatzung der Verluste folgen.
Die Kernverluste Ppr. konnen mit einer vom Hersteller angegebenen Formel [13]
ermittelt werden. Fiir die Berechnung der Kupferverluste P, wird wieder volle Be-
lastung I, = £10 A und eine mittlere Windungslénge [y = 100 mm angenommen.
Die restlichen Parameter entsprechen denen aus Tabelle Da die Rechnung ana-
log zu der in Abschnitt erfolgt, wird sie hier nicht mehr genauer behandelt. Die
Ergebnisse sind in Tabelle angefiihrt.

Symbol Parameter Wert  Einheit
Pr. Kernverluste 1.1 W
Peou Kupferverluste 134 W

Pr. + Po, Gesamtverluste 14.5 W

Tabelle 4.6: Filterdrosselverluste

Im zweiten Schritt gilt es den Wert C, des Filterkondensators zu bestimmen.
Hierzu wird die Eigenkreisfrequenz
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1
v L,C,

des LC-Filters betrachtet. Fiir eine moglichst grole Dampfung der Schaltharmoni-
schen ist eine kleine Eigenkreisfrequenz anzustreben. Andererseits soll keine merk-
bare Abschwéchung im Nutzbereich auftreten. Es ist also ein geeigneter Kompro-
miss zu finden. Ein weiterer wichtiger Kennwert des Filters ist die charakteristische

Impedanz Z; geméaf
L
Zy = | =. 4.14
=\ (4.14)

Kleine Werte von Zj resultieren in hohen Stromen wéahrend des Einschwingvor-
gangs, grofle Werte bedeuten auch grofie Spannungsénderungen bei einem Last-
sprung. Auch hier ist also ein Kompromiss zu finden. Fiir den aufgebauten Schalt-
verstarker wird C, zu C, = 2.2 uF festgelegt. Damit ergibt sich die Eigenkreisfre-
quenz zu wy ~ 47673 %, die Eigenfrequenz zu fy ~ 7587 Hz und die charakteris-
tische Impedanz zu 7y ~ 9.5 Q. Die Dampfung bei 100 kHz ist rund 44.7dB und
erfiillt demnach die Anforderung aus Kapitel [I} Bei der Auswahl eines geeigneten
Kondensatortyps ist auf eine entsprechende Spannungsfestigkeit und auch auf eine
ausreichende Rippelstrombelastbarkeit zu achten. Verwendet wird der Polypropylen

Folienkondensator C4ATJBU4220A3EJ der Firma KEMET [9].

(4.13)

Wy =
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4.4 Treiberstufe

Die Treiberstufe fungiert als Schnittstelle zwischen dem Steuerungsteil und dem
Leistungsteil. Thre primére Aufgabe ist die Umwandlung der leistungsschwachen
PWM-Signale in Signale ausreichender Spannung und Stromstirke zum Ein- und
Ausschalten der SiC-MOSFETs. Im Folgenden wird die Treiberstufe in zwei Teilen
erlautert, zunéchst wird in Abschnitt kurz auf den verwendeten integrierten
Gatetreiber und danach in Abschnitt auf dessen Beschaltung eingegangen.

4.4.1 Gatetreiber

Den Kern der Treiberstufe bildet der integrierte Schaltkreis Si8274 der Firma Sili-
con Labs [I7], ein isolierter High-Side/Low-Side-Gatetreiber zur Ansteuerung einer

Halbbriicke. Das Blockdiagramm des Si8274 ist in Abbildung dargestellt.

vDDI

-~ > — L VDDA
4
LPWM g
3 VOA
[«]
w
= |[uvo
GNDA
DT CONTROL —
ATRAL |
DT OVERLAP
E PROTECTION[T]
vDDI VoD
VDDI[X] >]voos
UVLO 5
E
3 VOB
= (=]
2| [uvio
S
GNDB
LPWM -

GNDI]
Si8274

—

Abbildung 4.4: Blockdiagramm des Si8274 [17]

Die interne Logik generiert aus dem PWM-Signal am Eingang die jeweiligen
Ansteuersignale fiir den High-Side- und den Low-Side-Zweig. Jedes dieser beiden
Steuersignale wird anschliefend einem Hochfrequenztréager durch Amplitudenum-
tastung aufmoduliert und iiber eine halbleiterbasierte Isolationsbarriere auf die
Ausgangsseite tibertragen, wo es nach erfolgter Demodulation einer Ausgangsstufe
zugefithrt wird. Um ein gleichzeitiges Leiten der SiC-MOSFETs und damit einen
Kurzschluss des Zwischenkreises iiber die Halbbriicke zu verhindern implementiert
der Treiber eine einstellbare Verriegelungszeit (,,Totzeit"). Weiters existiert sowohl
fiir die Eingangsseite als auch fiir jede der beiden Ausgangsstufen der Ausgangssei-
te eine Unterspannungssperre. Diese verhindert einen fehlerhaften Betrieb wahrend
der Start-up- und der Shut-down-Phase des Treibers sowie fiir den Fall, dass die
jeweiligen Versorgungsspannungen unterhalb der spezifizierten Bereiche liegen.
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4.4.2 Beschaltung des Gatetreibers

Zunéchst wird die in Abbildung dargestellte eingangsseitige Beschaltung des
Gatetreibers Si8274 (IC10) betrachtet.

05V
R36 Dy &

o—D—: PWM '
upll R35 D3 N 021 %
o GNDI |
5V
R37 :
EN
Uen l DT

o E

Icio

VDDI :

Abbildung 4.5: Eingangsseitige Beschaltung des Si8274

Die Versorgungsspannung betréagt 5V und wird duch den Steuerungsteil bereit-
gestellt. Fiir den Fall dass kein Signal u,; eingespeist wird, sorgt Rss = 10kQ fir
ein definiertes Potential am PWM-Eingang (PWM). Der Widerstand Rss = 100 Q
bildet zusammen mit dem Kondensator Cy; = 100 pF einen Tiefpassfilter mit einer
Grenzfrequenz von rund 16 MHz zur Unterdriickung hochfrequenter Stérungen. Eine
niedrige Grenzfrequenz ist bei diesem Filter nicht erwiinscht, um die Flankensteil-
heit des PWM-Signals zu erhalten. Die Kleinsignaldioden D, und Dj stellen eine
Klemmschaltung dar, welche die Spannung am PWM-Eingang (PWM) zu Schutz-
zwecken auf einen Bereich von etwa —0.7V bis 5.7V beschrinkt. Diesbeziiglich
dient R3¢ auch zur Begrenzung des Stroms im Falle einer leitenden Diode.

Uber einen Low-Pegel von wu.,; am Enable-Eingang (EN) kann der gesamte
Gatetreiber deaktiviert werden, wodurch beide Ausgangsstufen bedingungslos in
den Low-Zustand geschaltet werden. Da diese Funktion bei der hier beschriebenen
Treiberstufe nicht verwendet wird, sorgt R3; = 10kQ fiir einen festen High-Pegel
und somit fiir eine dauerhafte Aktivierung des Gatetreibers.

Um sicherzustellen, dass trotz fehlangepasster Verzogerungszeiten und /oder end-
licher Schaltzeiten niemals beide SiC-MOSFETs der Halbbriicke leiten und es so
zu einem Briickenkurzschluss kommt, ist eine Verriegelungszeit (,Totzeit), eine
zeitliche Differenz zwischen den Ansteuerimpulsen von High- und Low-Side-Zweig,
notwendig. Wéhrend der Verriegelungszeit T, flieit der Ausgangsstrom i; der Halb-
briicke abhangig von seinem Vorzeichen iiber die High- oder Low-Side Body-Diode.
Als Konsequenz resultiert ein Fehler Auy,; im Zeitmittelwert der Ausgangsspannung
up; im Vergleich zum idealisierten Fall ohne ,Totzeit”. Der Betrag dieses Fehlers
ist proportional zur Verriegelungszeit T, und sein Vorzeichen ist umgekehrt zum
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Vorzeichen des Ausgangsstroms i;. Es sei an dieser Stelle angemerkt, dass zufolge
des im Abschnitt entworfenen Reglers der Fehler im Zeitmittelwert der Aus-
gangsspannung uy; kompensiert wird. Um den Stellgroflenbedarf des Ausgangs-
spannungsreglers moglichst klein zu halten, ist allerdings eine kurze Verriegelungs-
zeit von Vorteil. Dariiber hinaus bedeutet eine langere , Totzeit” auch eine ldngere
Leitdauer der entsprechenden Body-Diode und somit angesichts deren relativ hoher
Schleusenspannung hohere Verluste der Halbbriicke. Zusammenfassend muss die
Verriegelungszeit lange genug sein, um einen Kurzschluss des Zwischenkreises tiber
die SiC-MOSFETs zu verhindern, sie sollte aber dartiber hinaus auch so kurz wie
moglich gewéhlt werden.

Die Verriegelungszeit T, lésst sich bei dem verwendeten Gatetreiber von 10ns
bis 200 ns durch einen einzelnen Widerstand R, = R3s am Eingang (DT) einstellen,
wobei der Zusammenhang zwischen R, und 7;, iiber die Zahlenwertgleichung

{T,} =2.02{R,} + 7.77 mit {T,} in Nanosekunden, {R,} in Kiloohm (4.15)

gegeben ist [I7]. Der Wert der Verriegelungszeit T, wird aus Sicherheitsgriinden
und aufgrund der implementierten Ausgangsspannungsregelung auf das Ende des
zur Verfiigung stehenden Bereichs, also T, ~ 200ns, festgelegt. Dazu wird R, =
R37 = 100kQ gewahlt

Die ausgangsseitige Beschaltung des Gatetreibers Si8274 (IC10) ist in Abbildung[4.6]
illustriert, wobei der besseren Ubersicht halber nur der High-Side-Zweig dargestellt
ist.
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Abbildung 4.6: Ausgangsseitige Beschaltung des Si8274

Der Aufbau des Low-Side-Zweigs entspricht mit der Ausnahme des Nichtvorhan-
denseins der Schaltungselemente D4, D5 und R3g dem des High-Side-Zweigs. Ein
isolierter DC/DC-Wandler erzeugt aus den eingangsseitigen 5V des Steuerungsteils
24V bezogen auf die negative Betriebsspannung der Halbbriicke U_. = —300V.
Da U_ auch dem Source-Potential des Low-Side-MOSFETs entspricht, konnen die
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vom DC/DC-Wandler bereitgestellten 24V direkt zur Versorgung des Low-Side-
Zweiges des Gatetreibers verwendet werden. Die Versorgung des High-Side-Zweiges
erfordert eine ausreichende Spannung bezogen auf den Source-Anschluss des High-
Side-MOSFETs und damit auf das Ausgangspotential der Halbbriicke. Diese konnte
prinzipiell ebenfalls iiber einen weiteren DC/DC-Wandler bereitgestellt werden. Bei
der hier beschriebenen Treiberstufe wird dieser zusétzliche DC/DC-Wandler durch
eine schaltungstechnisch wenig aufwendige Alternative vermieden. Hierbei handelt
es sich um die sogenannte Bootstrapping-Schaltung, gebildet von den Dioden Dy
und Ds, dem Widerstand Rzg und dem Kondensator Cys. Ihre Funktionsweise be-
ruht auf der Anderung des Ausgangspotentials der Halbbriicke. Leitet der Low-Side-
MOSFET, so betragt das Source-Potential des High-Side-MOSFETs ndherungsweise
U_. Die Dioden D4 und Ds leiten und der Kondensator Cy3 wird iiber den Wider-
stand Rg9 aufgeladen. Leitet hingegen der High-Side-MOSFET, so ist sein Source-
Potential etwa U,. Nun sperren die Dioden und nehmen die Spannungsdifferenz
Uy —U_ —24V= 576V auf. Da der Kondensator Cy3 nur eine endliche Ladungs-
menge speichern kann und die Ansteuerung des SiC-MOSFETs nicht leistungslos
erfolgt, ist ein periodisches Nachladen erforderlich. Dies ist auch der grofite Nach-
teil der Bootstrapping-Schaltung, die somit ein Tastverhéltnis ¢; < 1 bedingt. Dem
gegeniiber steht die Einsparung eines weiteren DC/DC-Wandlers. Mit Rzg = 100 Q
und Cy = 10 uF ergibt sich das maximale Tastverhaltnis zu 01,4, ~ 0.97. Bei
01 > 01,maqe reicht die Einschaltdauer des Low-Side MOSFETSs nicht mehr aus um
den Kondensator Cy3 dauerhaft nachzuladen, womit die Versorgungsspannung des
High-Side-Zweiges zusammenbricht und der High-Side-MOSFET nicht mehr in den
leitenden Zustand versetzt werden kann. Fiir die Dioden D, und D wurde ein
Typ mit kurzer Sperr-Erholzeit (35ns) und hoher Sperrspannung (600 V) gewihlt.
Beziiglich der maximalen Sperrspannung ist zu beachten, dass der oben berechnete
Wert der von den Dioden D4 und D5 aufzunehmenden Spannungsdifferenz von 576 V
kurzeitig durch parasitiare Induktivitaten deutlich iiberschritten werden kann.

Der lineare Spannungsregler AP2204 der Firma Diodes [3] (IC11) liefert die ei-
gentliche Versorgungsspannung Uy, fiir die Ausgangsstufe des Gatetreibers. Die
Spannung U,,; kann iiber die Widerstande Ry und Ry eingestellt werden. Durch
Ri = 150kQ und R4 = 10kQ resultiert U,,; = 19.84V. Der Kondensator
Cyy = 10 uF fungiert als Spannungsstiitze am Versorgungseingang (VDDA).

Die Ansteuerung des SiC-MOSFETSs erfolgt iiber den Treiberausgang (VOA).
Die Schaltungselemente Rys, R43 und Dg realisieren einen variablen Gatewiderstand.
Wird der MOSFET eingeschaltet, sperrt die Diode Dg und als Widerstand tritt
Rys =~ 3.3 Q auf. Im Ausschaltfall leitet Dg und der Gatewiderstand wird durch die
Parallelschaltung von R4, mit R43 = 5 Q) gebildet. Diese Reduktion des wirksamen
Widerstandes dient der Symmetrierung der Ein- und Ausschaltzeiten.
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Durch die unipolare Spannungsversorgung des Gatetreibers ist zunachst auch
nur eine unipolare Ansteuerung des SiC-MOSFETs moglich. Die Extremwerte der
Treiberausgangsspannung wug4-; sind nédherungsweise 0V und Uy, = 19.4V. Um
dennoch eine bipolare Gatespannung ugs; zu erreichen, wird ein Pegelumsetzer,
gebildet durch den Kondensator Cy; = 1 uF, den Widerstand R,y = 10kQ) sowie
den Zenerdioden Dg und Dy, eingesetzt. Damit ergeben sich als Extremwerte von
ugs1 etwa —4 'V und 15.7V. Die Diode D7 tiberbriickt den Kondensator Cys, falls in
einem Fehlerfall ugg; deutlich grofler wird als ug4.1. Exemplarisch sind die simulier-
ten Verldufe der beiden Spannungen w41 und ugg; fir ein Tastverhéaltnis 6, = 0.5
in Abbildung dargestellt. Abschliefflend sei angemerkt, dass die Dioden Dg und
Dy das Gate auch vor Uberspannungen schiitzen und der Widerstand R4 ein unab-
sichtliches Einschalten des MOSFETs durch elektrostatische Aufladung verhindert,
falls der Leistungsteil mit Spannung versorgt wird, die Treiberstufe aber nicht. Eine
ident aufgebaute Treiberstufe dient der Ansteuerung der zweiten Halbbriicke.
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Abbildung 4.7: Simulierte Verlaufe von ug.1 und ugs;
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4.5 Kiihlung

Die in den Siliziumkarbid-MOSFETs auftretende Verlustleistung wird in Wéarme
umgewandelt. Diese muss durch geeignete Kithlmainahmen abgefithrt werden, um
die Uberschreitung gewisser Temperaturgrenzen, insbesondere der maximal zu-
lassigen Sperrschichttemperatur ¥ ,,q., zu verhindern. In diesem Abschnitt erfolgt
zunéchst eine Abschédtzung der Halbleiterverluste und anschlieBend die Dimen-
sionierung eines geeigneten Kiihlkorpers auf Basis freier Konvektion.

Es besteht grundsatzlich die Moglichkeit die in einem MOSFET umgesetzten
Verluste in die vier Kategorien

e Durchlassverluste
o Schaltverluste
e Sperrverluste

¢ Ansteuerverluste

einzuteilen. Sperrverluste und Ansteuerverluste sind gewéhnlich gering und werden
fiir die hier vorgenommene Abschiatzung vernachlassigt. Die iiber eine Schaltperi-
odendauer T, gemittelten Durchlassverluste des Transistors errechnen sich zu

PC,T - RDS,OHI%J"ms (416)

mit dem Drain-Source-Bahnwiderstand Rpg,, und dem Effektivwert des Drain-
Stroms Ip ,ms. Fiir die inverse Body-Diode sind die gemittelten Durchlassverluste
durch

PC,D = UDOIF7aUg + TD[}QT'JmS (417)

gegeben. Hierbei bezeichnet Upg die Schleusenspannung, rp den differentiellen Bahn-
widerstand, I 40y den Mittelwert und Ip;.,s den Effektivwert des Diodenstroms. Die
Bestimmung der Schaltverluste des Transistors geschieht iiber die Schaltenergien
Eon,r und Eofpr zusammen mit der Schaltfrequenz f, entsprechend

PS,T = (Eon,T + Eoff,T)fs~ (418)

Analog lassen sich die Diodenschaltverluste mit den Energien E,, p und E,f;p zu

PS,D = (Eon,D + Eoff,D)fS (419)

angeben. Die Einschaltenergie E,, p kann tiber die Naherung

1
Eon,D ~ ZQT’TUDT (420)
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mit der Reverse-Recovery-Ladung @), und der Spannung Up, an der Body-Diode in
der Zeit des Reverse-Recovery-Prozesses ermittelt werden [7]. Die Ausschaltenergie
FEof¢.p ist im Allgemeinen klein und wird nicht weiter beriicksichtigt.

Als Kiihlkonzept wird fiir je eine Halbbriicke ein Kihlkorper unter natiirlicher
Konvektion eingesetzt. Zu dessen Dimensionierung ist es notwendig die auftretende
Verlustleistung der SiC-MOSFETS in einer Halbbriickenanordnung zu analysieren.
Man betrachte hierzu die in Abbildung dargestellte Schaltung.

Uy
TUH— D1
61_> — . I
2123"
(-
Tijn D2
1—(51—> H
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Abbildung 4.8: Zur Abschitzung der Halbbriickenverluste

Die Ansteuerung des Transistors T1 erfolgt entsprechend dem Tastverhéltnis d;, die

des Transistors T2 entsprechend dem Tastverhéltnis 1 — §;. Eine Verriegelungszeit

T, wird dabei aufler Acht gelassen. In den anschliefenden Ausfithrungen wird fiir

den Halbbriickenausgangsstrom ¢; ein positives Vorzeichen angenommen und der
I,

Stromrippel vernachléssigt. Es gilt somit i; = 2.

Die Durchlassverluste der beiden Transistoren T'1 und T2 sind gemafl Gleichung

durch

I 2
Port = 6Rpson (2) (4.21)
und
[ 2
Poro = (1— 6)Rpson (2> (4.22)

festgelegt. In der vorliegenden Konfiguration fiihrt die Body-Diode D2 den Strom
1—2” wahrend der Verriegelungszeit T,. Die damit verbundenen gemittelten Durch-
lassverluste sind zufolge von T,, << T iiblicherweise gering und werden nicht mit
einberechnet. Als Konsequenz des positiven Vorzeichens von i; tragt die Diode D1
in keinem Zeitpunkt den Strom %0 Fiir den Transistor T1 ergeben sich die Schalt-

verluste zu

Ps,Tl = (Eon,T + Eoff,T)fs (423)
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mit den Schaltenergien E,,r und E,¢;r flir die volle Spannung Uy — U_. Diese
relativ groflen Energien treten im Transistor T2 nicht auf, da bei diesem fiir den
Einschalt- und Ausschaltvorgang lediglich die Diodenspannung up = Upg + rpip
anliegt. Die dadurch resultierenden Schaltverluste sind im Vergleich zu denen des
Transistors T1 klein und werden nicht weiter berticksichtigt. Schlussendlich ver-
bleiben noch die Schaltverluste der Diode D2, die unter Verwendung der Naherung
aus Gleichung tiber

PS,DQ = ier’(U-F - U—)fs (4'24)

angeschrieben werden kénnen, wobei im Sinn einer Worst-Case-Rechnung die Span-
nung Up, = U, — U_ gesetzt wurde. Zusammenfassend ergibt sich die gesamte
Verlustleistung des oberen MOSFETs (T1 und D1) zu

I\?
Py = P.r1+ Pyr1 = 6Rpson (2) + (Eonr + Eorg) [, (4.25)

die des unteren MOSFETs (T2 und D2) zu

Pl2 - PC,TQ + Ps,DQ - (1 - 5)RDS,on <]20
Mit den Gleichungen und stehen nun einfache Ausdriicke zur Abschatzung
der Verlustleistungen F;; und Pjy in einer Halbbriickenschaltung zur Verfiigung.
Die Siliziumkarbid-MOSFET spezifischen Parameter kénnen dem Datenblatt [2]
entnommen werden und sind in Tabelle angefithrt. Fir die Groflen Rps on, Eon,r
und E,s¢ 7 werden die Werte bei der ebenfalls im Datenblatt angegebenen maximal
zuléssigen Sperrschichttemperatur 9 ,,,; = 150 °C entsprechend dem Worst-Case-
Fall verwendet.

) +4QuU -~ UL (420)

Parameter Wert Einheit

RDS,on 90 mQ
Bonr 114 pd
Eossr 18 plJ
Qrr 150 nC

Tabelle 4.7: Parameter zur Verlustabschatzung

Wie bereits erwéhnt, ist fiir jede der beiden Halbbriicken je ein Kiihlkorper
vorgesehen. Die MOSFETs sind mit diesem, zur Erzielung einer moglichst guten
thermischen Kopplung, durch ein Warmeleitpad verbunden. Uber ein Klammer-
system erfolgt eine Anpressung der SiC-MOSFETs an den Kiihlkérper und dessen
eigentliche Befestigung. Der thermische Aufbau fiir eine Halbbriicke ist zusammen
mit charakteristischen Temperaturen in Abbildung[4.9|illustriert. Hierbei bezeichnet
¥4 die Umgebungstemperatur, fir welche ¥4 = 25°C angenommen wird, 95 die
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Temperatur des Kiihlkorpers, ¥¢; und 99 die Gehdusetemperaturen und vy so-
wie ¥, die Sperrschichttemperaturen der SiC-MOSFETs. Zufolge der Ahnlichkeit
der Differentialgleichungen fiir thermische und elektrische Vorgiange ist es moglich
den thermischen Aufbau durch ein Ersatzschaltbild zu beschreiben, wobei die Ein-
schrankung auf konzentrierte Schaltkreiselemente und den stationdren Zustand ge-
troffen wird.

Yo1

\I‘
‘\

Halbleiterchip ® Warmeleitpad
Gehéause Kiihlkorper

.« 9y

Abbildung 4.9: Thermischer Aufbau

Das aus dem Aufbau resultierende thermische Schaltbild erlaubt nun eine wenig
aufwendige Dimensionierung des benotigten Kiithlkérpers und ist in Abbildung
dargestellt.
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Abbildung 4.10: Thermisches Ersatzschaltbild
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Fiir die Temperaturen 9y, Y1, Yoo, ¥ 1 und 95 gelten die Zusammenhéange

Uy = Ringa(Pn + Pa) +9a (4.27a)
Vo1 = RincnPin + Ringa(Pa+ Pa) + 04 (4.27b)
Voo = Rincn Pz + Ringa(Pn + Pa) + 94 (4.27¢)
Vi1 = (Ringo + Rincr)Pin + Ringa(Pin + P2) + 94 (4.27d)
V2 = (Rengc + Rincr) P2 + Rinwa(Pn + P2) + 94. (4.27¢)
Mit den in Tabelle [4.7] angefithrten Parametern sowie U, = 300V, U_ = =300V,

fs = 50kHz und I, = 10 A, geméfl den Spezifikationen, ist der grofite Wert der
Verlustleistungen P und Py durch By pe. ~ 8.63W gegeben. Dieser tritt beim
maximalen nominellen Tastverhaltnis 01 4, = 0.9 auf. Zufolge der Symmetrie der
Widerstandszweige in Abbildung ist im betrachteten Fall das Maximum der
Sperrschichttemperaturen ¥ ;; und 92 stets 91 yae. Dessen Wert héngt vom, den
Kiihlkoérper reprasentierenden, thermischen Widerstand Ry, g4 ab. Der thermische
Widerstand Ry, jo ist im Datenblatt [2] mit Ry, 0 = 1°C/W zu finden. Ry, cn
errechnet sich aus der thermischen Leitfihigkeit des verwendeten Warmeleitpads
zusammen mit seiner Dicke und der effektiven Kontaktfliche zum Kiihlkérper zu
Rucnr ~ 1°C/W. Uber die Gleichungen [4.25] [4.26] und [4.27d| ist es moglich den
groBten erlaubten Wert von Ry, g4 zu ermitteln, sodass die Sperrschichttemperatur
U1 Ujmaz = 150°C nicht iiberschritten wird. Die zugehorige Berechnung liefert
Rin i Amax = 10.8°C/W.

Angesichts der zahlreichen in diesem Abschnitt getroffenen Vereinfachungen und
der Tatsache, dass ein Betrieb an der oberen Temperaturgrenze 9 ;4. grundsatzlich
zu vermeiden ist, wird ein Kihlkérper mit Ry, ga = 2.4°C/W bei freier Konvektion
ausgewdahlt. Es handelt sich dabei um einen kompakten Aluminium-Stiftkithlkérper
des Typs ICK S 50 x 50 x 25 von Fischer Elektronik [5]. Die sich damit, geméaf
der hier durchgefiithrten Abschatzung, ergebenden Temperaturverldufe der charak-
teristischen Temperaturen iiber dem Tastverhéltnis sind in Abbildung [4.11| gezeigt.

Samtliche oben durchgefithrten Uberlegungen kénnen natiirlich auch fiir ein ne-
gatives Vorzeichen von ¢; durchgefithrt werden. Hierdurch treten nun die mafigeb-
lichen Schaltverluste bei dem unteren Transistor T2 und der oberen Diode D1 auf.
Der grofite Wert der Verlustleistungen P; und Fjy ist dann Fjg e ~ 8.63 W bei
dem mininimalen nominellen Tastverhaltnis 01 ,,;, = 0.1 und das Maximum der
Sperrschichttemperaturen ¢ ;1 und 9 s; ist stets durch ¥ 52,42 gegeben. Die Tempe-
raturverldufe fiir diesen Fall sind in Abbildung dargestellt.

In beiden Féllen ist ersichtlich, dass durch den gewahlten Aluminium-Stiftkiihl-
korper eine ausreichende Kiithlung der SiC-MOSFETSs gegeben ist.



4 Leistungsteil

35

Abbildung 4.12: Temperaturverlaufe fiir negatives i,
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4.6 Konstruktiver Aufbau des Leistungsteils

Der gesamte Leistungsteil ist auf einer 2-lagigen Leiterplatte mit einer Kantenlédnge
von 200 mm x 120 mm umgesetzt. Im Folgenden wird kurz auf einige konstruktive
Details eingegangen.

Grundlegende Anforderungen beim Leiterplattenentwurf fiir den Leistungsteil
sind ausreichende Spannungsfestigkeit und Stromtragfihigkeit der Leiterstrukturen.
Die erforderlichen Luft- und Kriechstrecken héangen von zahlreichen Faktoren ab.
Vorrangig sind dies die auftretenden Maximalwerte der Spannungen, aber bei-
spielsweise auch der Verschmutzungsgrad und diverse atmosphérische Paramter
wie Luftdruck, -feuchtigkeit und -temperatur. Insbesondere das Auftreten transien-
ter Uberspannungen bedingt die Verwendung von geeigneten Sicherheitszuschligen
bei der Wahl der Isolationsabstande. Die Stromtragfihigkeit der Leiterbahnen ist in
erster Linie durch die zuléssige Erwérmung des sie umgebenden FR4-Basismaterials
beschriankt. Zur Reduktion der ohmschen Verluste ist, angesichts der definierten
Dicke der Kupferauflage, eine Erhohung der Leiterbahnbreite notwendig. Oftmals
gilt es hier einen Kompromiss zwischen der Stromtragfahigkeit einzelner Leiterziige
und den Abmessungen der Leiterplatte zu finden. Im Hinblick auf das Wérme-
management dienen grofie Kupferflichen der Warmespreizung und dadurch der
Vermeidung punktueller hoher Temperaturen.

Ein auszeichnendes Charakteristikum von Siliziumkarbid-MOSFETs ist deren
grofle Schaltgeschwindigkeit. Damit verbunden sind hohe Stroménderungsraten, die
zusammen mit der unvermeidlichen parasitdren Zwischenkreisinduktivitit L, 4o zu
entsprechend grofien Schaltiiberspannungen fiihren. Zur Minimierung von L, 4, und
den auftretenden Uberspannungen erfolgt die Verschaltung von Zwischenkreis und
Halbbriicken biplanar. Hierbei werden die Verbindungen auf gegeniiberliegenden
Kupferfiachen der Leiterplatte realisiert. Die sich ergebende Anordnung entspricht
qualitativ einer Bandleitung, deren Induktivitat durch die Beziehung

Ly = p—— (4.28)

bestimmt ist. Darin bezeichnet p; die absolute Permeabilitdt des Mediums zwischen
den Leitern, d, den Abstand, [, die Lange und b, die Breite der Leiter. Aus Gleichung
[4.28]ist ersichtlich, dass zur Minimierung der parasitdren Zwischenkreisinduktivitat
L, 40 die Kupferflichen moglichst breit und kurz auszufithren sind. Aus diesem
Grund wird einerseits die volle zur Verfiigung stehende Breite der Leiterplatte zum
Anschluss genutzt und andererseits die Zwischenkreiskondensatoren nahe an den
SiC-Halbbriicken platziert.

Zur Veranschaulichung des Layouts sind Vorder- und Riickseite der unbestiickten
Leiterplatte des Leistungsteils in Abbildung dargestellt.
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Vorderseite Rickseite

Abbildung 4.13: Unbestiickte Leiterplatte des Leistungsteils

Kurze Schaltzeiten der SiC-MOSFETs verlangen ein schnelles Umladen ihrer
Eingangskapazititen. Hierzu muss zum einen der verwendete Gatetreiber eine nie-
derohmige Ausgangsstufe besitzen und zum anderen die Anbindung an den Gate-
Anschluss der MOSFETs moglichst niederinduktiv erfolgen. Eine Minimierung der
wirksamen parasitaren Induktivitat L, , geht einher mit der Flachenminimierung
der vom Gatekreis gebildeten Leiterschleife (vgl. Abbildung VOA -G —S—
GNA — VOA). Dementsprechend befindet sich die Treiberstufe auf der Riickseite
des Leistungsteils in unmittelbarer Néhe zu den Transistoren und die Verbindungen
des Gatekreises sind moglichst eng gefiihrt.

Der vollstandig aufgebaute Leistungsteil ist in Abbildung|4.14| gezeigt. Er hat ei-
ne Bauhohe von 50 mm und ein Gesamtvolumen von 1.2 dm?. Die Saugdrossel befin-
det sich in einer eigens dafiir angefertigten Halterung, mit der eine mechanisch stabi-
le Befestigung ermoglicht wird, ohne die biplanare Verschaltung des Zwischenkreises
durch Bohrungen zu stéren. Aus dem selben Grund werden auch die Kiithlkorper
iiber ein Klammersystem fixiert. Eine symmetrische Anordnung der Zwischenkreis-
kondensatoren bewirkt, dass deren mittlerer Abstand zu beiden Halbbriicken ident
ist. Der Anschluss der £300 V Gleichspannungsversorgung und der Last erfolgt iiber
4mm Laborstecker. Auf dem Leistungsteil befinden sich weiters ein aktiver und ein
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passiver Stromwandler sowie ein Abgriff der reduzierten Ausgangsspannung des
Schaltverstérkers fiir die in Kapitel 5] entworfenen Regelkreise. Die Verbindung zwi-
schen Leistungsteil und Steuerungsteil erfolgt iiber 8-polige Flachbandkabel.

Abbildung 4.14: Leistungsteil mit SiC-Halbbriicken und Kiihlkérpern (1), Zwischen-
kreiskondensatoren (2), Saugdrossel (3), LC-Filter (4), passivem Stromwandler (5),
aktivem Stromwandler (6) und Anschliisse fiir die PWM-Signale (7) und Messsi-
gnale (8)



5 Steuerungsteil

Der Steuerungsteil, auch Informationsteil genannt, umfasst sdmtliche Komponen-
ten zur Signalverarbeitung. Insbesondere ist er zusténdig fiir die Erzeugung der
pulsweitenmodulierten Ansteuersignale u,; und wuy, aus der Eingangsspannung u;
des Schaltverstiarkers. Der in dieser Arbeit aufgebaute Steuerungsteil realisiert die
notwendigen Elemente zur Implementierung zweier Regelkreise.

5.1 Entwurf der Regelkreise

In diesem Abschnitt erfolgt der Entwurf zweier verschiedener Regelkreise. Zunéchst
wird im Abschnitt eine Regelung der Verstérkerausgangsspannung u, entwi-
ckelt. Durch den Einsatz einer aktiven Démpfung ist es moglich, ohne Einfiigen von
dissipativen Elementen das Auftreten einer ausgeprégten Resonanziiberhdhung in
der Frequenzantwort des Schaltverstirkers zu verhindern. Die Komponenten wer-
den so ausgelegt, dass der geschlossene Kreis die Dynamik eines Butterworth-Filters
2-ter Ordnung aufweist. Abschnitt beschaftigt sich anschliefend mit einem
Regelkreis zur Symmetrierung der beiden Saugdrosselstrome i; und #5. Dieser un-
terbindet die Ausbildung eines, auch zeitlich langsam verénderlichen, Gleichanteils
im Differenzstrom iy = i1 — i5. Eine magnetische Séttigung der Saugdrossel wird
damit vermieden und die Belastung der beiden SiC-Halbbriicken ausgeglichen.

5.1.1 Entwurf des Ausgangsspannungsregelkreises

Ohne zuséatzliche Mafinahmen ist die Dynamik des Schaltverstirkers im Wesent-
lichen durch den ausgangsseitigen LC-Filter bestimmt. Bei dessen Entwurf wird
prinzipiell eine hohe Giite zur Erzielung eines moglichst grofien Wirkungsgrades
angestrebt. Damit einher geht aber ein entsprechend niedriger Dampfungsgrad &
und somit eine ausgepragte Resonanziiberhohung im Amplitudengang bzw. eine
groBe Uberschwingweite der Sprungantwort. Die Folgen der dabei potenziell auf-
tretenden hohen Spannungen kénnen bis zur Zerstorung des Verstérkers reichen.
Eine Reduktion des Schwingverhaltens ergibt sich durch das Vorhandensein einer
ddampfenden Last am Ausgang, was allerdings nicht grundséatzlich gewéhrleistet ist.
Natiirlich besteht die Moglichkeit des Einbaus dissipativer Elemente wie zum Bei-
spiel RC- oder RL-Snubbernetzwerken, diese fiihren aber zu erhohten Verlusten und
stehen somit im Widerspruch zur gewtinschten hohen Effizienz.

Im Folgenden wird eine Methode der aktiven Démpfung eingesetzt, die im Ge-

gensatz zu den Varianten der passiven Dampfung keine nennenswerten Verluste mit
sich bringt. Ausgangspunkt ist das ideale LC-Filter aus Abbildung

39
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Abbildung 5.1: Ideales LC-Filter

Die Ubertragungsfunktion Go(s) des Filters vom Eingang u; zum Ausgang u,, ist

Uo($) 1

(5.1)

Ein Vergleich mit der allgemeinen Form eines P-Ts-Gliedes (Verzogerungsglied 2-ter
Ordnung) geméaf

1

Gpt2<s) = 2 (52)
14262+ (2)
liefert die Beziehungen
1
= 5.3
wo T.C. (5.3a)
£=0 (5.3b)

fiir die Eigenkreisfrequenz wg und den Démpfungsgrad £. Das zugehorige Pol-Null-
stellen-Diagramm, in normierter Form, ist in Abbildung gezeigt.

Im

Abbildung 5.2: Pol-Nullstellen-Diagramm des idealen LC-Filters

Die konjugiert komplexen Pole des idealen LC-Filters errechnen sich zu s; 9 = £jwy
und liegen auf der imagindren Achse. Es handelt sich somit um ein grenzstabiles
System. Im Amplitudengang tritt eine unendlich hohe Resonanziiberh6hung bei der
Kreisfrequenz w = wy auf.
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Um einen Dampfungsgrad & > 0 ohne den Einbau dissipativer Elemente zu
erreichen, wird eine aktive Dampfung implementiert. Abbildung [5.3] veranschaulicht
das zugrunde liegende Prinzip.

Lo,

u; —{ K, W"\T»uo
C

o

iCo

K,

Abbildung 5.3: Prinzip der aktiven Dampfung

Die Dédmpfung des Filters beruht auf der negativen Riickfiihrung des Kondensator-
stroms i¢,, entsprechend dem Parameter K,. Die Ubertragungsfunktion G,(s) vom
Eingang u; zum Ausgang u, ergibt sich in diesem Fall zu

Uo($) 1

Gols) = u;(s) 1+ K, Cos + LoCos?

(5.4)

Als Folge der Riickfithrung von i¢, entsteht der Term K,.C,s im Nenner von G,(s).
Durch erneuten Vergleich mit der allgemeinen Form eines P-Ty-Gliedes aus [5.2
lassen sich fur die Eigenkreisfrequenz wg und den Dampfungsgrad £ die Ausdriicke

1
JIC (5.5a)

L,C
K, |C,

finden. Die Gleichungen [5.3al und [5.5a] zeigen, dass die Eigenkreisfrequenz wy un-
verandert bleibt. Nach [5.5b] tritt nun aber fiir K, > 0 ein Dampfungsgrad £ > 0 auf,
der tiber K, gezielt beeinflusst werden kann. Die Pole der Ubertragungsfunktion

sind
S1,2 = —&U()ij\/ 1-— gQWO. (56)

Bei einer Erhohung von K, und damit von £ wandern die Pole zunéchst entlang eines
Kreises mit dem Radius wy in Richtung reelle Achse, bis bei £ = 1 der aperiodische
Grenzfall vorliegt. Dartiber hinaus bewegen sich die beiden Pole auf der reellen
Achse in unterschiedliche Richtungen, die Sprungantwort des gedampften Filters
weist kein Schwingen mehr auf. Dieses Verhalten ist im normierten Pol-Nullstellen-
Diagramm in Abbildung [5.4] angedeutet.

Wy =
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Im
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¢ 1
£=1) ,
_T"\ TRe
k]

Abbildung 5.4: Pol-Nullstellen-Diagramm des gedampften LC-Filters

Um den Einfluss des Parameters K, auf die Dynamik des LC-Filters zu zeigen,
sind in Abbildung die simulierten Sprungantworten fiir verschiedene Werte von
K, dargestellt. Hierbei ist die Hohe des Eingangssprungs 1V, L, = 200 xH und
C, =22uF.

— K, =1Q
— K, =109

u, in 'V

0.6 -

0.4

o2H- A CORP.- TR IR s Feens o PR T i

1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

t in ms

Abbildung 5.5: Sprungantwort fiir verschiedene Werte von K,

Zufolge von Schwankungen der Zwischenkreisspannung, einer nicht perfekten
Pulsweitenmodulation, Spannungsabfillen entlang des Ausgangskreises sowie Nicht-
idealitaten der Saugdrossel und des LC-Filters kommt es im Allgemeinen zu einer
Abweichung der realen Ausgangsspannung u, des Schaltverstarkers von ihrem vor-
gesehenen Wert. Durch das Einbinden des Verstarkers in eine Regelschleife konnen
diese Abweichungen korrigiert werden.

Fir die weiteren Betrachtungen ist es erforderlich fiir die Komponenten der
Regelstrecke eine kurze Modellbildung durchzufiihren. Die pulsweitenmoduliert an-
gesteuerten Halbbriicken und die, zunéchst als ideal angenommene, Saugdrossel
konnen als reines Proportionalglied mit der Verstarkung K, beschrieben werden.
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Entsprechend der Gleichung wirken bei der realen Saugdrossel ausgangsseitig
die Elemente % und % Diese konnen gemeinsam mit dem LC-Filter, fiir den
nun auch ein ohmscher Anteil R, beriicksichtigt wird, zu einer einzigen RLC-
Ersatzschaltung mit den Komponenten R/, L! und C, zusammengefasst werden.
Durch Riickfithrung des Kondensatorstroms ic, geméfi dem Faktor K, wird die
aktive Ddmpfung implementiert. Die sich so ergebende Strecke ist charakterisiert

durch die Ubertragungsfunktion G,(s).

In Anbetracht des bisher Behandelten wird fiir die Ausgangsspannungsregelung
die in Abbildung dargestellte Struktur gewéhlt. Zum Vergleich der Ausgangs-
spannung u, mit der Eingangsspannung u; im Regelkreis ist es erforderlich wu, durch
die Verstarkung K, zu teilen, weshalb K, = I% gilt. Als Regelglied kommt ein ein-

facher PI-Regler mit der Ubertragungsfunktion R,(s) zum Einsatz.

Ko

Abbildung 5.6: Ausgangsspannungsregelkreis

Bevor nun der eigentliche Entwurf des Reglers erfolgt, gilt es die Parameter
R/ und L] der Strecke zu bestimmen. Grundsatzlich besteht hier die Méglichkeit
diese additiv aus den gemessenen ohmschen und induktiven Elementen zusammen-
zusetzen. So ist R] im Wesentlichen die Summe aus £ und R,, L, die Summe
aus L, und % Um allerdings moglichst genaue Parameterwerte zu erhalten und
damit alle wirksamen Anteile zu beriicksichtigen wird nachfolgend eine Paramter-
identifikation auf Basis einer aufgenommenen Sprungantwort durchgefithrt. Hierzu
wird der Schaltverstarker gesteuert betrieben, das Eingangssignal u; also direkt der
Pulsweitenmodulation zugefithrt. Die Sprunghéhe wird auf 1V festgelegt um das
Auftreten von sehr hohen und damit potenziell zerstorerischen Spannungen am Aus-
gang aufgrund des nur schwach gedampften Systems zu verhindern. Das Resultat
der Messung ist in Abbildung gezeigt. Mit einem Wert von C, = 2.2 uF des
Ausgangsfilterkondensators lassen sich aus der Antwort die gesuchten Parameter zu

R = 620m) und L, = 227 uH bestimmen. Zum Vergleich ist in Abbildung
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auch die simulierte Sprungantwort einer RLC-Schaltung mit den soeben festgeleg-

ten Elementwerten eingezeichnet.

250

200

150

100

U, in 'V

%Simuiation 1
x Messung

- L L L
-0.1 0 0.1 0.2

t in ms

H H
0.3 0.4 05

Abbildung 5.7: Sprungantwort zur Bestimmung von R und L/

Die Tabelle fasst die Parameter der RLC-Ersatzschaltung zusammen.

Einheit

Parameter Wert
K, 120
R, 620
L 227
C, 2.2

m¢)
uH
uF

Tabelle 5.1: Parameter der R

Das Ziel des hier beschriebenen Entwurfs is

LC-Ersatzschaltung

t es, dem geschlossenen Kreis mit der

Fiihrungstbertragungsfunktion 7,(s) vom Eingang u; zum Ausgang u, die Dynamik

eines Tiefpassfilters 2-ter Ordnung mit Butt

erworth-Charakteristik einzuprégen.

Butterworth-Filter zeichnen sich durch einen maximal flachen Amplitudengang im
Durchlassbereich aus, der im Sperrbereich mit —Ny-20 dB/Dek abfillt, wobei N die

Ordnung bezeichnet. Hierbei weisen sie weder

im Durchlass- noch im Sperrbereich

eine Welligkeit auf. Die Uberschwingweite ist mafig, sie ist groBer als bei einem
Bessel-, aber kleiner als bei einem Tschebyscheff-Filter und nimmt mit steigender

Ordnung Ny zu. Der Phasenverlauf ist leicht

nichtlinear und die Gruppenlaufzeit

ist frequenzabhéngig. Die Transferfunktion eines Butterworth-Filters 2-ter Ordnung

ist durch

(5.7)
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festgelegt. Fiir den Dampfungsgrad £ gilt also £ = % Die beiden konjugiert kom-
plexen Pole errechnen sich zu

We i,wc
S = —— s
12 \/§ ]\/§

sie liegen auf einem Kreis mit dem Radius w. und haben einen Winkelabstand
von 3. Das zugehorige normierte Pol-Nullstellen-Diagramm ist in Abbildung |5.8
dargestellt.

(5.8)

Abbildung 5.8: Pol-Nullstellen-Diagramm des Butterworth-Filters 2-ter Ordnung

Grundlage fiir die folgenden Berechnungen bildet die Ubertragungsfunktion Go(s)
der Regelstrecke. Diese ergibt sich geméafl der Struktur aus Abbildung zZu

1
o - Ko . .
Gols) 1+ (KK, + R!)Cys + LL.C,s? (59)
Die Ubertragunsfunktion des PI-Reglers R,(s) ist
1+ 71,8
o = 0 1
Rofs) = Vi - (510

mit der Proportionalverstarkung V,,, und der Nachstellzeit 7T},,. Der besseren Uber-
sicht halber werden die Abkiirzungen

v=", a= (KK, + R,)Cowo und b = T (5.11)
wo

eingefiihrt, womit sich und auch in der Form

(5.12)

und
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14 bx
bx

anschreiben lassen. Mit und sowie K, = - ergibt sich der geschlossene
Kreis T,(z) zu

Ro(x) - ‘/;70 (513)

1+bz

TO(]}) _ K V b$(1+adf+l‘2) , (514)

= BoVpo Ttbz 1
L+ KOV;’O bz (1+az+z2) K,

bzw. nach kurzer Rechnung zu

140
T,(z) = K, T — (5.15)
L (o4 g ) o e + e

Wird ein allgemeines P-Ty-Glied betrachtet, so lésst sich dessen Transferfunktion

Gpro(2) mit der Abkiirzung x = 2 entsprechend

1

o) = T By A

(5.16)
mit den Koeffizienten A und B des Nennerpolynoms angeben. Die Dynamik des
geschlossenen Kreises T,(z) entspricht nun offenstichtlich genau dann der des allge-
meinen P-Ty-Gliedes Gpa(x), wenn gilt

1+ bx
T, =K, . 5.17
(z) (1+ bx)(1 + Bx + Az?) (5.17)
Durch Ausmultiplizieren erhalt man
1+0
T,(z) = o (5.18)

K, :
1+ (B+bx+ (A+bB)x? + bAz3

Ein Koeffizientenvergleich der beiden Nennerpolynome von und liefert die
Beziehungen

1
A= 5.19
%07 ( a)
Bt (5.19b)
=V .
1+ b2
a= il (5.19¢)
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Das Entwurfsziel ist es dem geschlossenen Kreis die Dynamik eines Butterworth
Filters 2-ter Ordnung einzupragen. Dieses ergibt sich aus der allgemeinen Uber-
tragungsfunktion des P-Ty-Gliedes mit A = 1 und B = /2. Aus den Gleichun-
gen [5.19a] bis [5.19¢| zusammen mit den Abkiirzungen aus folgen die Zusam-
menhénge

‘/po - 1, (520&)
V2

T = ~— = /2L C,, 5.20b
= L (5.20)
1 3 L

K,=—|—4/=2—-R]. 2
K (\/§ . RO> (5.20¢)

Durch FEinsetzen der Parameter der RLC-Ersatzschaltung aus Tabelle konnen
die gesuchten Groen V,,, T,,, und K, berechnet werden. Die Ergebnisse sind in
Tabelle [5.2] aufgelistet.

Parameter Wert FEinheit

Vo 1
Tho 31.60 s
K, 0.174 Q

Tabelle 5.2: Parameter der Ausgangsspannungsregelung

In ausfihrlicher Form kann die Fithrungsiibertragungsfunktion 7,(s) vom Eingang
u; zum Ausgang u, als

Uo($) 1+ Thos
T,(s) = >~ =K, : i (5.21)
u;(s) 1+ (Tm, + ‘T;;((:) s+ (KOKTJQ/Z))COTM $2 + LO‘C/‘;::FM $3

angeschrieben werden. Die Sprungantwort von 7T,(s) mit den ermittelten Para-
metern ist in Abbildung [5.9| gezeigt. Sie entspricht exakt der Sprungantwort des
Butterworth-Filters 2-ter Ordnung Fj(s) multipliziert mit der Verstirkung K.
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Abbildung 5.9: Sprungantwort des geschlossenen Kreises T,(s)

5.1.2 Entwurf des Differenzstromregelkreises

Im idealen Modell des Schaltverstarkers sind die beiden Tastverhaltnisse §; und
09 ident. Als Konsequenz verschwindet, gemittelt tiber eine Schaltperiodendauer
T,, die Differenz der Halbbriickenspannungen ug = up; — upe und der Differenz-
strom iy = i1 — 15 der Saugdrosselstrome i; und i, ist ein reiner Wechselstrom.
Im Fall des realen Systems kann es nun aber zu Unterschieden zwischen ¢; und
02 kommen. Ursachen hierfiir sind beispielsweise Bauteiltoleranzen, Offsetspannun-
gen und asymmetrische Verzogerungs- und Schaltzeiten. Die Differenzspannung u,
weist dadurch einen nicht mehr verschwindenden Zeitmittelwert auf und durch die
kleine wirkende ohmsche Komponente der Saugdrossel entsteht ein nicht zu ver-
nachlassigender Gleichanteil im Differenzstrom i4. Dieser Gleichstrom fiihrt einer-
seits zu einem hoheren magnetischen Flussniveau in der Saugdrossel und kann diese
bei ausreichender Grofle in die Sattigung treiben und andererseits wird die Belas-
tung der beiden SiC-Halbbriicken ungleich. Um ein Auftreten einer, auch langsam
veranderlichen, Gleichkomponente im Differenzstrom ¢4 zu verhindern, wird im Fol-
genden eine balanzierende Regelung fiir die Saugdrosselstrome i; und 75 entworfen.

Ausgangspunkt fiir die Betrachtungen sind die Elementgleichungen der Saugdros-

sel und Subtrahiert man von [3.2B] so ergibt sich

. . di di
uy — uy = R(iy — ip) + (L + M) (dtl - d;) . (5.22)
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Fithrt man nun die Differenzgrofien ug = upy — upe = w1 — ug und iy = 7, — i ein,
so lasst sich Gleichung [5.22] auch in der Form

dig
dt

darstellen, woraus durch Anwendung der Laplace-Transformation die Ubertragungs-
funktion G4(s) vom Eingang us zum Ausgang ig zu

ug = Rig+ (L + M) (5.23)

’id(S) 1

Gals) = uq(s) TR+ (L+ M)s

(5.24)

folgt. Ein Vergleich mit der allgemeinen Form eines P-T4-Gliedes (Verzogerungsglied
1-ter Ordnung) entsprechend

v
= 2
Gptl(s) 1 + TS (5 5)
liefert die Zusammenhéange
1
= (5.26a)
L+M
= 5.26b
- (5.26b)

fiir den Verstiarkungsfaktor V' und die Zeitkonstante T'. Das dynamische Verhalten
vom Eingang ug zum Ausgang iy wird also durch ein P-T;-Glied beschrieben.

Im néchsten Schritt ist zu kléren, wie sich eine Differenz der Tastverhéltnisse
04 = 01 — 09 auf die Differenzspannung uy auswirkt. Es sei angemerkt, dass nun, wie
auch schon beim Entwurf der Ausgangsspannungsregelung, die jeweiligen Grofien
als Zeitmittelwerte tiber die Schaltperiodendauer 7§ aufzufassen sind. Mit den Ver-
sorgungsspannungen der SiC-Halbbriicken |U, | = |U-| = U =300V lasst sich

Ug = U1 — U2 = Ul — Upy = (San - 5QnU = 2U5d = Kdéd (527)

ableiten. Die Beziehung von Tastverhéltnisdifferenz 0, und Differenzspannung ug
ist somit iber den Faktor K; = 2U = 600V gegeben.

Die Gleichungen [5.24] [5.26a] und [5.27] geben die Problematik von abweichenden
Werten ¢; und 9, wieder. Schon geringe Differenzen ¢4 fiihren tiber K; zusammen
mit dem im Allgemeinen sehr kleinen ohmschen Anteil der Saugdrossel R zu grofien
Endwerten von .

Um eine vorhandene Tastverhéltnisdifferenz ¢4 auszugleichen, bestehen grund-
sitzlich drei Moglichkeiten. So kann beispielsweise bei d4 > 0
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1. 97 erniedrigt und d, unverandert belassen,
2. 61 unverandert belassen und d, erhoht,

3. 07 erniedrigt und d, erhoht

werden. Zur Implementierung wird die dritte Variante gewéhlt, weil dadurch ei-
ne Entkopplung des Differenzstromregelkreises vom Ausgangansspannungsregelkreis
erreicht werden kann. Um dies zu zeigen wird zunéichst die Ausgangsspannung der
Saugdrossel u,, in Abhéngigkeit der Tastverhédltnisse ¢; und d, betrachtet. Diese
errechnet sich zu

Ups = (01 + 0o — 1)U. (5.28)
Ist 01 = 0 = 0, so ergibt sich u,s geméaf
Uos = (26 — 1)UL (5.29)
Wird nun ; um den selben Betrag Ad erniedrigt, wie d erhoht, so gilt

= 0to (5.30)
2
Einsetzen von in liefert [5.28], die Saugdrosselausgangsspannung wu,s wird
somit durch den Ausgleich von ¢; und d, nicht beeinflusst. Umgekehrt verschiebt
die Ausgangsspannungsregelung die Tastverhéltnisse im Gleichtakt, eine Differenz
04 bleibt vorhanden. Aus diesen Griinden ist der getrennte Entwurf der beiden Re-
gelkreise gerechtfertigt.

Die Implementierung der beschriebenen Methode zur Eliminierung einer Tast-
verhéltnisdifferenz §4 kann auf einfache Weise mittels Addition einer Offsetspannung
Uorr zum Dreiecksignal wy,; erfolgen. Der Zusammenhang von dq und u,fy ist

1
%4 = g T Kofpuogy, (5.31)

wobei 1,,; die Amplitude des Dreiecksignals wuy,.; bezeichnet.

Mit dem bisher Angefithrten ist es nun moglich eine Regelung fiir den Differenz-
strom ¢4 anzugeben. Da der Sollwert 4 s konstant 74 4,y = 0 betragt, ist es sinnvoll
die StorgroBe 04 als Eingang zu betrachten. Es wird deshalb die in Abbildung [5.10
gezeigte Struktur fiir den Differenzstromregelkreis gewéhlt.
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a(5)

da - Ky td Ga(s) > ig
Uoff Udcf Udco
HEof f—— Ra(s) Fy(s) p="H Ko
Hd<8)

Abbildung 5.10: Differenzstromregelkreis

Die Messung des Differenzstroms i, geschieht, wie in Abschnitt[5.2.2Jnoch genau-
er beschrieben wird, iiber einen aktiven Stromwandler. Dessen Bandbreite ist grofl
genug, sodass die Sensordynamik vernachlassigt werden kann und nur ein Messfak-
tor Kgq ~ 0.104 Q berticksichtigt wird. Ein Tiefpassfilter 1-ter Ordnung, realisiert
als einfaches RC-Glied, dient der Unterdriickung des auf dem Messsignal 4., be-
findlichen Rippels. Mit dem Widerstand R4 und dem Kondensator Cg ergibt sich
die Transferfunktion Fj(s) des Filters vom Eingang ug., zum Ausgang ug.; zu

Ugef(s) _ 1
Udgeo(s) 1+ RyClys

Fy(s) = (5.32)

Als Regelglied wird ein PI-Regler mit der Ubertragungsfunktion R,(s) geméB

1 + TndS

Ra(s) = Vpa T s

(5.33)

mit der Proportionalverstarkung V,q und der Nachstellzeit T4, verwendet. Die
GroBen Kopp und Ky sind iiber die Gleichungen [5.31] und [5.27] festgelegt Im Folgen-
den wird der Parameter K,;; positiv definiert, also K, = =—. Der Grund dafir
liegt in der Darstellung des Regelkreises als Gegenkopplung, Wodurch das negative
Vorzeichen bereits beriicksichtigt ist.

Fir den Reglerentwurf ist es notwendig die wirksamen Parameter R und L+ M
der Ubertragungsfunktion G4(s) zu ermitteln. Hierzu erfolgt, wie auch schon beim
Ausgangsspannungsregelkreis, eine Parameteridentifikation mittels einer gemesse-
nen Sprungantwort. Um beim gedffneten Kreis kiinstlich einen Sprung der Tast-
verhéltnisdifferenz ¢4 zu erzeugen, wird iiber einen zusétzlichen Zweig der Schaltung
zur Superposition der Signale u,; und u, s aus Abbildung ein Spannungssprung
entsprechender Hohe angelegt. Die gemessene Antwort bei einem Sprung der Tast-
verhéltnisdifferenz d; von 1% und einer reduzierten Versorgungsspannung U von
U =30V ist in Abbildung gezeigt, wobei zur Unterdriickung des Stromrippels
von i4 ein externer Tiefpass verwendet wurde. Aus dem aufgenommenen Verlauf
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konnen die gesuchten Parameter zu R ~ 380 mQ und L + M ~ 1.97 mH bestimmt
werden. Die sich damit ergebende simulierte Sprungantwort ist in Abbildung [5.11
zusatzlich eingezeichnet.

—Simulation]]
x Messung

L L L L 1 H H
-5 0 5 10 15 20 25 30 35 40

t in ms

Abbildung 5.11: Sprungantwort zur Bestimmung von R und L + M

Die Tabelle [5.3] fasst die ermittelten Parameter der Saugdrossel zusammen.

Parameter Wert Einheit
R 380 mQ
L+ M 1.97 mH

Tabelle 5.3: Parameter der Saugdrossel

Mit den Ubertragungsfunktionen
Gy(s) = KqGals) (5.34)
und
Hy(s) = Koy KsaRa(s)Fa(s) (5.35)
lautet der geschlossene Kreis Ty(s)

Tt
14+ Gh(s)Hy(s)

Ty(s) (5.36)

An den Differenzstromregelkreis werden keine grofien dynamischen Anforderungen
gestellt. Eine Dimensionierung der Reglerparameter V,4 und 7,4 erfolgt ohne spe-
zielles Entwurfsverfahren mittels Simulation. Die fiir den Aufbau resultierenden
Parameter sind in Tabelle [5.4] angefiihrt.
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Parameter Wert

Einheit

K, 600
K. 0.104
Koy 0.4
Vo 0.34
Ta=T 518
Ry 3.3
o 10

v
Q
1V

ms

kQ
nF

Tabelle 5.4: Parameter des Differenzstromregelkreises

Zur Veranschaulichung der Dynamik des geschlossenen Regelkreises Ty(s) ist in
Abbildung die Systemantwort auf einen Sprung in der Tastverhéltnisdifferenz

04 der Hohe 1% gezeigt.

id in A

L L L
0 5 10 15

t In ms

1
20 25 30

Abbildung 5.12: Sprungantwort des geschlossenen Kreises Ty(s)

AbschlieBend sei erwéhnt, dass es auch bei einer exakten Ubereinstimmung der
Tastverhétlnisse §; = 0o zufolge eines asymetrischen Aufbaus der Saugdrossel (un-
terschiedliche ohmsche und induktive Anteile der Zweige) zu einer Gleichkomponen-
te im Differenzstrom iy kommt. In diesem Fall werden die Tastverhéaltnisse durch
den Differenzstromregelkreis so verschoben, dass dieser Gleichanteil verschwindet.
Die Saugdrosselstrome i; und 75 und damit auch die Belastung der SiC-Halbbriicken

sind wieder symmetrisch.
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5.2 Realisierung der Regelkreise

In den nachfolgenden Ausfithrungen werden die schaltungstechnischen Realisie-
rungen der in den Abschnitten [5.1.1] und [5.1.2] entworfenen Regelkreise auf der
Basis von diversen Operationsverstarkerschaltungen beschrieben. Aus Griinden der
Praktikabilitét erfolgt der Betrieb mit nur einer einzigen Versorgungsspannung.
Um dennoch bipolare Signale verarbeiten zu koénnen, ist es notwendig ein neues
Bezugspotential, die sogenannte virtuelle Masse, einzufiihren. In Anbetracht des
symmetrischen Eingangsbereichs wird dieses als die Hélfte der unipolaren Versor-
gungsspannung festgelegt. Es sei darauf hingewiesen, dass im Anschluss nur die
wesentlichen Schaltungsteile erlautert werden, die vollstandigen Schaltplane sind

im Anhang [A] zu finden.

5.2.1 Realisierung des Ausgangsspannungsregelkreises

Dieser Abschnitt beschéaftigt sich mit der Schaltungsrealisierung des Ausgangsspan-
nungsregelkreises aus Abbildung [5.6] Das Eingangssignal u; des Verstarkers wird
von einem Funktionsgenerator geliefert und gelangt zunédchst zu der in Abbildung
dargestellten Schaltung. Handelsiibliche Funktionsgeneratoren erwarten in ih-
rer Standardeinstellung eine 50 QQ Terminierung. Auch wenn ein Abschluss mit dem
Wellenwiderstand zur Vermeidung von Reflexionen im betrachteten Frequenzbe-
reich nicht erforderlich ist, muss, um einen korrekten Spannungswert am Eingang
der Schaltung zu erhalten, ein entsprechender Abschlusswiderstand platziert wer-
den. Dies liegt darin begriindet, dass die Generatoren den doppelten Wert der
eingestellten Spannung erzeugen um den Effekt des vom Ausgangswiderstand des
Funktionsgenerators und vom Abschlusswiderstand gebildeten 2:1 Spannungsteilers
zu kompensieren. Im Umkehrschluss wiirde somit bei einem hochohmigen Eingang
etwa das Doppelte der gewollten Spannung anliegen. Damit also der am Genera-
tor definierte Spannungswert mit dem am Schaltungseingang iibereinstimmt, ist
Ry = 49.9 Q) vorhanden. Des Weiteren sorgt R; fiir ein definiertes Potential, falls
kein Signal u; eingespeist wird.

Abbildung 5.13: Pegelumsetzer

Der gesamte Steuerungsteil und damit auch die Operationsverstéirkerschaltungen
werden mit einer unipolaren Versorgungsspannung von 5V betrieben. Geméaf3 der
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Anforderungen aus Abschnitt betrigt der erlaubte Spannungsbereich des Ein-
gangssignals u; [—2V, 2V]. Um dieses beziiglich Masse im Allgemeinen bipolare
Signal u; trotz der einfachen Versorgung des Steuerungsteils verarbeiten zu konnen,
ist eine Pegelumsetzung erforderlich. Hierzu dient der als Subtrahierer beschaltene
Operationsverstéarker IC1A (12 MCP6022 [12]). Zufolge von Ry = R3 = Ry = R5 =
100kQ) gilt fiir die Spannungen u; und w;¢ der Zusammenhang

u;s - (_uz> + Uref (537)

mit der Referenzspannung U,.r. Unter Beriicksichtigung des symmetrischen Ein-
gangsbereichs beziiglich Masse wird diese Referenzspannung, bereitgestellt von einer
integrierten Prazisions-Spannungsreferenz, als die Halfte der Versorgungsspannung
festgelegt. Es ist somit U,.; = 2.5V. Bezieht man den Ausgang der Schaltung nun
auf dieses Potential, die sogenannte virtuelle Masse, so ergibt sich das gewiinschte
pegelgewandelte Signal u;,. Die auftretende Inversion von u; wird in der nachsten
Schaltungsstufe ausgeglichen.

Zur Unterdriickung von Gleichtaktstorungen erfolgt die Messung der Ausgangs-
spannung u, des Verstiarkers mit dem als Subtrahierer bzw. Differenzverstiarker
beschaltenen Operationsverstarker IC3A (12 MCP6022), illustriert in Abbildung
.14

Ryy Rys Rye Ry Rz Re R;
T B B e B Sy O

o
UOT

oI H M
R¢9g R7y Rz Ry Rz Rg RICSA "
9 0S

Uref
Abbildung 5.14: Messung der Ausgangsspannung u,

Fasst man die Widerstdnde entsprechend R, = R4 + Ry + R76 + R77 + Res + R

und R, = Rgy + Ry + Ry + Rya + Ry3 + Rg zusammen und gilt R, = R, = Ry,

sowie Ry = Rg = R,, so lasst sich die Verstarkung der Schaltung zu
R,

Kso =
R,y

(5.38)

angeben. Die Ausgangsspannung u, muss zum Vergleich mit der Eingangsspan-
nung u; im Regelkreis durch die Verstarkung K, geteilt werden. Es muss also
K, = K% = ﬁ sein. Aus Sicherheitsgriinden ist es erforderlich R,, hochohmig zu
wéhlen. Beim Entwurf der Schaltung ist die endliche Spannungsfestigkeit der Ele-
mente zu beriicksichtigen. Fiir die verwendeten SMD-Widerstédnde in der Baugrofie
0805 wird die maximale kontinuierliche Arbeitsspannung zu U e, = 100V angege-

ben [21]. In Anbetracht der Dynamik des geschlossenen Regelkreises, im Besonderen
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der Uberschwingweite der Ausgangsspannung u, und des moglichen Einflusses ei-
ner Gleichtaktstorung, wird fiir die Dimensionierung ein Sicherheitsfaktor von 2
verwendet. Der Widerstand R, wird aus diesem Grund als Serienschaltung von
sechs der verwendeten SMD-Widerstande realisiert. Die erforderliche Spannungs-
festigkeit des Widerstands R, ist im Allgemeinen geringer, sie wird im Wesent-
lichen von der Gleichtaktstorung definiert. Zur bestmoglichen Symmetrierung der
beiden Eingangszweige des Differenzverstérkers werden allerdings auch fiir R, sechs
SMD-Widerstéande in Serie geschalten. Die Wahl von R,, = R, = R, = 1.2MQ

und R, = 10kQ fithrt auf die gewiinschte Verstiarkung von K, = ﬁlo. Somit ist

Rgg = ... = Rys = Rg = Rg = 200kQ und R; = Ry = 10kQ. Die Ausgangsspan-
nung u,, ergibt sich in der gegebenen Konfiguration zu
Ups = LA 50Uo, (539)

bezogen auf die Referenzspannung U,..

Die Differenz aus Eingangssignal und gemessenem Ausgangssignal ergibt den
Regelfehler. Um allerdings einen vorzeichenrichtigen Fehler u,. zu erhalten, ist es
notwendig, das bei der Pegelumsetzung invertierte Signal u; erneut zu invertieren.
Die Berechnungsvorschrift fiir u,. lautet somit

Upe = —Ujs — Ups- (540)

Anschliefend an die Bildung des Regelfehlers folgt der in Abschnitt ent-
worfene PI-Regler. Abbildung [5.15| zeigt die verwendete Schaltung.

Ry Ry C
— R14 1
O 1 1+ —
ot RE S
Uj R > T +
| Uos IC2A ) e IC2B |,
U,.efo k O

Abbildung 5.15: Vergleicher und PI-Regler

IC2A (12 MCP6022) ist als Addierer beschalten und realisiert mit Ryg = Ry; =
Ry = 100kQ die Gleichung [5.40} IC2B (1/2 MCP6022) bildet zusammen mit R,
Ry4 und C; den PI-Regler. Die Ubertragungsfunktion R,(s) vom Eingang u,. zum
Ausgang u,,. ergibt sich zu

_ Uee(s) 1+ RuCis

R,(s) = _ 5.41
(S) er(S) Ry3Cys ( )
Ein Vergleich von mit liefert die Zusammenhange

R
Vio = —Ri* und T, = R14Cy. (5.42)

13
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Im Abschnitt wurden die Parameter des PI-Reglers fiir den Ausgangsspan-
nungsregelkreis zu V,, = 1 und 7},, = 31.60 us berechnet. Mit der Wahl von C} =
470 pF folgt R4 ~ 67.23kQ. Der néheste Bauteilwert der verwendeten E24 Wider-
standsreihe ist 68 kQ), es wird also R4 = 68 k() und somit auch R;3 = 68 kQ) gesetzt.
Die daraus resultierenden Reglerparameter lauten V), = —1 und T7, ~ 31.96 us.
Das negative Vorzeichen der Verstirkung V,, wird wieder iiber die nachfolgenden
Schaltungsstufen ausgeglichen.

Zur Implementierung der aktiven Dampfung ist eine Messung des Kondensa-
torstroms i¢, erforderlich. Hierfiir wird ein passiver Stromwandler eingesetzt. Der
Ubertragungsfaktor, also das Verhaltnis der Effektivwerte von Kondensatorstrom
zu Wandler-Ausgangsspannung, ist durch die Beziehung

Rct

K, =
! th

(5.43)

mit der Biirde R und der Windungszahl N, der Sekundarwicklung gegeben. Dieser
Faktor kann nun so gewéhlt werden, dass er der in Abschnitt bestimmten
Verstarkung K, =~ 0.174 entspricht. Mit R, = Rgs = 4.7Q folgt N, = 27 und
K, =~ 0.174. Als Kern fiir den Stromwandler wird ein T38 Ferritring der Firma
EPCOS verwendet. Die sekundérseitige Induktivitat L., kann tber

Lo = ApaN, (5.44)

mit dem im Datenblatt [I8] angegebenen Ap-Wert von Ap o = 6440nH zu L. =~
4.7 mH berechnet werden. Die Ubertragungsfunktion vom Eingang i¢, zum Ausgang
u.. weist eine Hochpasscharakteristik auf. Die zugehorige Grenzfrequenz ergibt sich
mit

. Rct
n 27TLct

zu fu ~ 159 Hz. Das bedeutet, dass der Anteil des riickgefithrten Kondensator-
stroms i¢, in Form der Spannung u,.. unterhalb der Frequenz f. mit 20 dB/Dekade
abnimmt. Dieses Frequenzverhalten stellt fiir die praktische Implementierung jedoch
kein Problem dar, weil die Bedeutung der aktiven Dédmpfung in der Unterdriickung
der Spannungsiiberhohung in der Umgebung der Resonanzfrequenz f,..s des LC-
Ausgangsfilters liegt und f,.s >> fo gilt. Die schaltungstechnische Realisierung der
aktiven Dampfung ist in Abbildung dargestellt.

Jet (5.45)

Der Widerstand Ri5 = 360Q und der Kondensator Cy = 470 pF bilden einen
Tiefpassfilter mit einer Grenzfrequenz von rund 941 kHz. Dieser dient zur Unter-
driickung hochfrequenter Storungen. Der mit IC3B (12 MCP6022) und Rig = Ry7 =
R = Rig = 100kQ) aufgebaute Subtrahierer liefert die Spannung u,q geméaf

Ugd = Uoc — Ucc, (546)
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Abbildung 5.16: Schaltung zur aktiven Dampfung

bezogen auf U,.;. Dies entspricht grundsétzlich der Funktion der aktiven Dampfung,
es muss allerdings noch das negative Vorzeichen der Verstarkung V,,, des PI-Reglers
korrigiert werden. Dazu erfolgt im Anschluss eine Inversion von u,y. Wie aus Glei-
chung ersichtlich, wiirde dies aber einer Addition des Stromwandlersignals zum
vorzeichenkorrigierten Ausgangssignal des PI-Reglers gleich kommen. Aus diesem
Grund wird mit dem passiven Stromwandler nicht i¢,, sondern —i., gemessen. Als
Konsequenz sind der Kondensatorstrom i, und die Spannung u.. gegenphasig.

Im letzten Schritt der Signalverarbeitung des Ausgangsspannungsregelkreises
erfolgt die Pulsweitenmodulation mit der in Abbildung[5.17]dargestellten Schaltung.

R21

+

U . IC4A
IC1B | Uad 3 Up

Utrio

| 104 luxfz
O e 2

Abbildung 5.17: Pulsweitenmodulator

Wie bereits erwéahnt, wird zunéchst u/,; invertiert um das Signal u,q zu erhalten.
Hierzu ist der Operationsverstiarker IC1B (1/2 MCP6022) mit Ry = Ra; = 100kQ
als invertierender Verstarker beschalten. Weiters ist zur Erzeugung des 180 ° pha-
senversetzten PWM-Signals das zu u,, invertierte Signal notwendig, welches durch
u,, bereits gegeben ist. Die Pulsweitenmodulation wird von den beiden Kompa-
ratoren IC4A (12 MCP6562 [11]) und IC4B (12 MCP6562) bewerkstelligt. Das
Dreiecksignal uy.;, wird von dem in Abschnitt entworfenen Differenzstromre-
gelkreis zur Verfiigung gestellt. Unter Beriicksichtigung der Rail-to-Rail Output-
Eigenschaft der verwendeten Komparatoren gilt in Naherung

5V B ag > Usrio
p A { = (5.47)

0V  fir ueg < Utrio
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und

5V fu r< rio
o R { U Yag =t (5.48)

OV fur u:ld > utm'o 9

womit die gewiinschte Pulsweitenmodulation realisiert ist. Beispielhaft zeigt Abbil-
dung den simulierten Verlauf von wu, und wuy fiir u,;, = 1V. Im Anschluss
werden die beiden Signale u,; und uy, den Treiberstufen zur Ansteuerung der SiC-
Halbbriicken zugefiihrt, der Ausgangsspannungsregelkreis ist demnach vollstandig.

8 ! ! ! ! ! ! ! ! !
A : A : A : A : A — Uad
: : : H : B B A : !
— Yad
> — Utrio
E [3) S S ........... ........... .......... ........... ............ ........... ............ .......... _
s,
2/ ........ o 7 o\ y— e\ Lo S ¥ \
3 0 1I0 2I0 3IO 4I0 5I0 6I0 7IO SIO 9IO 100

6 T T 1 T T T T T T
: : —Up1
5 — q —
| —
> P/ S Y PN P ......................................................................... .
[ T Y U PO EETY A FUR FUUU USSR SO U S WUt WU SRRt SN DU DUV ISR DU I .
o r— E
S L] 00 Y10 OO0 00 6 OO 090 YO0 IS i
FT0 S U PR PR I 444444444444444444444444444444444444444444444444 .
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Abbildung 5.18: Pulsweitenmodulation fir u,,; =1V
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5.2.2 Realisierung des Differenzstromregelkreises

Gegenstand dieses Abschnitts ist die schaltungstechnische Umsetzung des in Abbil-
dung dargestellten Differenzstromregelkreises. Eine wesentliche Anforderung
dabei ist die Messung des Differenzstroms iy = 7; — i5. Die getrennte Erfassung der
beiden Saugdrosselstrome ¢; und ¢ mit anschlieBender Subtraktion der Signale ist
zwar prinzipiell moglich, wird aber zur Vermeidung von Fehlern, insbesonders von
Offsetfehlern, nicht angewandt. Stattdessen erfolgt die Messung von iy mit einem
einzigen aktiven Stromwandler, der zwei getrennte Leiterdurchfiihrungen erlaubt.
Aufgrund unterschiedlicher Durchtrittssinne der Stréme i; und iy liefert der Wand-
ler direkt zu i4 proportionale Ausgangsspannung ug.,. Hierdurch ist speziell die
Verwendung eines Stromwandlers mit kleinem Messbereich und somit grofler Emp-
findlichkeit moglich, da der Differenzstrom iy im Allgemeinen sehr viel geringer ist
als die Saugdrosselstrome ¢; und i,.

Der Einsatz eines aktiven Wandlers ist notwendig, da die fiir den Regelkreis
relevante Komponente von ¢4 dessen zeitlich nur langsam verdnderlicher Gleich-
anteil ist. Fir die Implementierung wird der Stromwandler LTS 6-NP der Firma
LEM [10] genutzt. Das Funktionsprinzip dieser Sensoren beruht auf der Bestimmung
des vom Messstrom in einem magnetisierbaren Kern hervorgerufenen magnetischen
Flusses tiber ein Hallelement. Ein schneller Regler kompensiert diesen Fluss durch
einen entsprechenden Strom in einer separaten Wicklung. Die Ausgangsspannung
des Wandlers u4., ist proportional zum Kompensationsstrom und demzufolge auch
proportional zum zu messenden Strom. Einige ausgewéhlte Parameter des LTS 6-
NP sind in Tabelle [5.5] aufgelistet.

Symbol Parameter Wert Einheit
I, Priméar-Nennstrom 6 At

I, Primér-Nennstrom (Messbereich) 0..£19.2 At

fp Uberlastfahigkeit 250 At

Udeo Ausgangsspannung 2.5+0.625(1,/1,,) V

G Sensitivitat 104.16 mV/A
Ny Sekundérwindungszahl 2000

X Genauigkeit @ I,,,, und 25°C 0.2 %

& Linearitéatsfehler <01 %

BW Bandbreite (0... — 0.5)dB 0...100 kHz

Tabelle 5.5: Ausgewéhlte Parameter des LTS 6-NP [10]

Als Konsequenz der grofien Bandbreite ist die Vernachléssigung der Sensordynamik
in Abschnitt gerechtfertigt. Ein praktischer Vorteil des gewédhlten Wandlers
ist der bereits vorhandene Bezug der Ausgangsspannung uge, auf U,.; = 2.5V,
womit keine Pegelumsetzung erforderlich ist. Die Messung des Differenzstroms iy
ist zusammenfassend in Abbildung illustriert.
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LTS 6-NP

ludco
L 0 Uy

Abbildung 5.19: Zur Messung des Differenzstroms iy

Zu Testzwecken wurde der Differenzstromregler in einem ersten Prototypen als
P-Regler implementiert, fiir dessen Aufbau die Messung von —i,; von Vorteil ist.
Diese Konvention wird im Folgenden beibehalten.

Das Stromwandlerausgangssignal 4., wird mit der in Abbildung gezeigten
Schaltung weiterverarbeitet. Der Widerstand Rs; = 3.3kQ und der Kondensator
Cs = 10nF bilden den zur Unterdriickung des Rippels im Messsignal eingesetzten
Tiefpassfilter mit einer Grenzfrequenz von rund 4.8 kHz.

Ry C9
Ros R
] =
+
Udco —_ 08 Udcf ICTA Uof f
Use O ©

Abbildung 5.20: Tiefpassfilter und PI-Regler

ICTA (/2 MCP6022) realisiert zusammen mit Rag, Ro7 und Cy den PI-Regler. Die
Transferfunktion vom Eingang ug.; zum Ausgang u,sy ist

(8) _ 1 + R27098

Uoff
R = = 5.49
d(s) udco(S) RysCys ( )
Ein Vergleich von mit ergibt die Beziehungen
Rar
Vjpd = ——— und Tnd = R2709. (550)
Rag

Die in Abschnitt gewéahlten Reglerparamter sind V,q = 0.34 und T,,4 ~ 5.18 ms.
Mit Cy = 100 nF errechnet sich Ro; zu Ry &~ 51.8 k(). Der naheste Wert aus der
E24 Widerstandsreihe ist 51kQ), es wird also Ry = 51kQ festgelegt. Damit folgt
Rys = 150kQ. Die resultierenden Parameter sind V4 = —0.34 und 7,4 = 5.1 ms.
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Durch die Verwendung von —i,4 anstelle von ¢4 ist das negative Vorzeichen der Pro-
portionalverstarkung V4, kompensiert.

Das zur Pulsweitenmodulation benotigte Dreiecksignal uy,.; wird mit der in Ab-
bildung dargestellten Schaltung erzeugt. Dabei ist der Komparator IC6A (1/2

MCP6562) als nichtinvertierender Schmitt-Trigger, der Operationsverstarker IC5A
(12 MCP6022) als invertierender Integrator beschalten.

R :' . Rou I I
1

U, ref O O

Abbildung 5.21: Dreieckgenerator

Abhéngig vom Zustand des Schmitt-Triggers betrigt dessen Ausgangsspannung u
entweder Ut ;e 0der Ug min. Der nachfolgende Integrator bildet daraus eine linea-
re Spannungsrampe. Erreicht diese den entsprechenden Triggerpegel Uiy; min bzw.
Utrimaz, 50 andert der Schmitt-Trigger seinen Zustand und die Spannung us wech-
selt von U maz aUf Usy min, bzw. von Uy min auf Ugy e Infolgedessen bildet sich wie-
der eine lineare Spannungsrampe am Ausgang des Integrators, nun aber in die ent-
gegengesetzte Spannungsrichtung. Ist der korrespondierende Triggerpegel Uy max
bzw. Uiyimin €rreicht, so folgt eine weitere Zustandsanderung des Schmitt-Triggers
und die Spannung uy wechselt von Usg pin auf Ug ez bzw. von Ug pmae auf Ugg min.,
womit der beschriebene Vorgang von Neuem beginnt, gezeigt in Abbildung [5.22
Als Resultat ergibt sich das gewiinschte Dreiecksignal wuy,; als Ausgangsspannung
des Integrators.

Usty Utri b

Ust,max ””””” —

Utri,ma:c '\ ””””” \ ””””” \
Upe f >

Ut7'i,7nin T -
Ust,mm T - - - -~~~ °~ -

Abbildung 5.22: Zur Erzeugung des Dreiecksignals wuy,;

In Abschnitt wurde das minimale und maximale Tastverhiltnis auf 6,,;, =
0.1 und 6,4, = 0.9 festgelegt. Das bedeutet, dass sich im gesteuerten Betrieb bei
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einer Kingangsspannung u; = 2V als Folge der Pulsweitenmodulation ein Recht-
ecksignal mit dem Tastverhéltnis 6 = 0.9 ergeben soll. Fiir die Eingangsspannung
u; und das Tastverhéltnis o gilt

Ui + Uy
2utri

§ = (5.51)

mit der Amplitude des Dreiecksignals @; = Utrimaz = |Utrimin|. Weiters gelten fiir
den Dreieckgenerator aus Abbildung die Beziehungen

Ry
il ri == 7U8 552
YT Ry (5.52)
und
Ry3
= — 5.53
i 4Ro9 R4 Cy (5.53)
wobel Uy = Ustimar = |Ust.min| das Ausgangsspannungsniveau des Komparators

IC6A und f,,; die Frequenz des Dreiecksignals bezeichnen. Aus Gleichung [5.51] lasst
sich unter der oben genannten Bedingung (u; = 2V fithrt auf § = 0.9) die not-
wendige Amplitude des Dreiecksignals zu ,; = 2.5V bestimmen. Dieses Ergebnis
zusammen mit Uy = 2.5V und der Wahl Ry = 10kQ) eingesetzt in Gleichung [5.52
liefert Ro3 = 10kQ).

Um Probleme beim Betrieb des Operationsverstérkers und des Komparators an
den Versorgungsgrenzen zu vermeiden, wird zu Ry ein 1 MQ Widerstand parallel
geschalten, womit sich der neue Wert R}, ~ 9.9kQ ergibt. Als Konsequenz re-
sultiert eine leicht erhéhte Verstarkung K/ ~ 121 im Vergleich zum idealen Wert
von K, = 120. Dieser Fehler tritt allerdings nur im gesteuerten Betrieb auf, da bei
geschlossenem Regelkreis die wirksame Verstarkung durch den Riickfiihrungsfaktor
K, = I%; = ﬁ bestimmt wird.

Die geforderte Schaltfrequenz der Halbbriicken betragt f; = 50kHz und wird
durch die Frequenz des Dreiecksignals festgelegt, es muss also f;,; = fs = b0kHz
gelten. Mit der Wahl von Cg = 470 pF lésst sich schliellich Ryy aus Gleichung [5.53
zu Ry ~ 10.7kQ errechnen und als Serienschaltung von zwei Widersténden der
E24 Widerstandsreihe, geméfl Ryy = 10kQ + 750 Q = 10.75kQ, aufbauen. Die
Schaltfrequenz ergibt sich damit zu f, ~ 49.97 kHz.

Den Uberlegungen aus Abschnitt folgend muss nun noch dem Dreiecksignal
wy; die Ausgangsspannung u, ¢y des PI-Reglers superponiert werden. Dies wird, wie
in Abbildung dargestellt, mit dem als Subtrahierer beschaltenen Operations-
verstérker IC7B (1/2 MCP6022) erreicht.
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Abbildung 5.23: Superposition der Signale w,; und uqs¢

Mit Rog = Rog = R3g = R31 = 100kQ ergibt sich fiir die Spannung .,

Utrio = (—Utri) + Uofy-. (5.54)

Die Inversion des Dreiecksignals wu;,; entspricht einer 180 ° Phasenverschiebung des-
selbigen und somit auch einer 180° Phasenverschiebung der pulsweitenmodulier-
ten Signale u,; und uye. Da die absolute Phase von w, und wu,, allerdings keine
Auswirkung auf deren Zeitmittelwerte hat und die relative Phasenlage der beiden
zueinander erhalten bleibt, entspricht Gleichung der gewtinschten Operation.

Durch Verwendung der Ausgangsspannung uy.,, des Subtrahierers als Trager zur
Pulsweitenmodulation ist der Differenzstromregelkreis komplett.
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5.3 Konstruktiver Aufbau des Steuerungsteils

Die in den Abschnitten [5.2.1] und [5.2.2] entworfenen Schaltungen zur Realisierung
der Regelkreise bilden den Steuerungsteil, dargestellt in Abbildung [5.24

Abbildung 5.24: Steuerungsteil mit Anschliissen fiir die Spannungsversorgung (1),
das Eingangssignal (2), die PWM-Signale (3) und die Messsignale (4)

Aufgebaut ist der Steuerungsteil auf einer 2-lagigen Leiterplatte mit den Ab-
messungen 120 mm x 60 mm. Als Schaltkreiselemente werden hauptséchlich SMD-
Bauteile verwendet. Aus einer Gleichspannung von 7V bis 15V erzeugt ein linearer
Spannungsregler 5V zur Versorgung simtlicher Schaltungsteile. Uber eine SMB-
Buchse erfolgt der Anschluss des Funktionsgenerators, welcher das Eingangssignal
u; liefert. Beztiglich der Messung der Ausgangsspannung u, des Schaltverstérkers ist
zu erwahnen, dass ein Teil des hochohmigen Eingangszweigs des in Abbildung [5.14]
gezeigten Differenzverstirkers auf dem Leistungsteil ausgefithrt ist. Diese Auftei-
lung verhindert das Auftreten potenziell gefihrlicher Spannungen am Steuerungs-
teil. Ebenso befinden sich die Stromwandler zur Messung des Kondensatorstroms
icy und des Differenzstroms ¢y auf dem Leistungsteil. Wie bereits in Abschnitt
angemerkt, geschieht die Verbindung von Steuerungsteil und Leistungsteil iiber
IDC-Steckverbinder.

Fiir Testzwecke ist die gesamte Schaltung so entworfen, dass iiber Steckbriicken
einzelne Teile deaktiviert werden konnen. Insbesondere ist so auch der gesteuerte
Betrieb des Schaltverstarkers moglich. Hierbei gelangt das Eingangssignal u; nach
der Pegelwandlung direkt zur Pulsweitenmodulation.
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Zur Verifizierung der korrekten Funktionsweise des aufgebauten Schaltverstarkers
wurden diverse Messungen durchgefiithrt. In diesem Kapitel werden die Ergebnisse
prasentiert und es erfolgt ein Vergleich mit den idealen Parametern und Kurvenfor-
men.

Die ersten Untersuchungen betreffen das Schaltverhalten der SiC-Halbbriicken.
Um den Fall ohne Last aufnehmen zu kénnen, wurde die Saugdrossel ausgelotet. Die
Halbbriickenausgangsspannung uy, bei einem Tastverhéltnis 6 = 0.5 ist in Abbildung

[6.1] gezeigt.

400

300

up in 'V

100

-300

-400 1 l 1 L 1 1 1
0 40

Abbildung 6.1: uy bei 6 = 0.5 ohne Last

Hieraus ist zunéchst die korrekte Funktion des Pulsweitenmodulators, der Trei-
berstufe und der Halbbriicke selbst ersichtlich. Die Schaltfrequenz f, ergibt sich zu
fs = 49.38 kHz und ist somit etwas geringer als der angestrebte Wert f; = 50 kHz. In
den Abbildungen [6.2] und ist die zugehorige ansteigende und abfallende Schalt-
flanke dargestellt. Aus den Messungen kénnen die Anstiegszeit ¢, ~ 10ns und die
Abfallzeit t; ~ 9ns ermittelt werden. Diese stimmen sehr gut mit denen im Daten-
blatt [2] (t, = 11ns und ¢ty = 9ns) tberein. An den Flanken sind Schwingungen
zu erkennen, hervorgerufen von den unvermeidlichen parasitiaren Kapazitaten und
Induktivititen. Die Uberschwingweite betrégt aber nur rund 3% und die Frequenz
rund 115 MHz.

66
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400
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Abbildung 6.2: Ansteigende Flanke von uy,

400

up, in V

400 ; ; ; ; ; ; ; ; ;
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Abbildung 6.3: Abfallende Flanke von uy,

Der Fall der belasteten Halbbriicke ist in Abbildung [6.4] ersichtlich. Als Last wird
ein Widerstand Ry ~ 64 Q verwendet. Der Verlauf des Halbbriickenausgangsstroms
i ist auf den induktiven Anteil des Drahtwiderstands zuriickzufiihren. Auch unter
Belastung weisen die SiC-Halbbriicken ein sauberes Schaltverhalten auf.
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400 T T T T T T T T T 10

up in V
7in A

Abbildung 6.4: u, und 7 bei 6 = 0.5 und Ry ~ 64 Q

Im néchsten Schritt wurde die Saugdrossel wieder eingelotet und das grund-
sitzliche Ausgangsverhalten des Schaltverstirkers mit verschiedenen Eingangssi-
gnalen iiberpriift. Zuerst wurde der Schaltverstiarker wieder im Leerlauf betrieben.
Exemplarisch zeigen die Abbildungen [6.5]bis[6.7]den Verlauf der Ausgangsspannung
U, bei sinusféormigen und dreieckférmigen Eingangsspannungen u; mit 2V Ampli-
tude und unterschiedlichen Frequenzen.

U, in V

L 1 1 1 1 1 L 1 1
20 40 60 80 100 120 140 160 180 200

t in ms

Abbildung 6.5: Ausgangsspannung u, bei sinusférmiger Eingangsspannung w; mit
einer Amplitude von 2V und einer Frequenz von 10 Hz
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U, in V

Abbildung 6.6: Ausgangsspannung u, bei dreieckférmiger Eingangsspannung wu; mit
einer Amplitude von 2V und einer Frequenz von 100 Hz

u, iIn 'V

t In ms

Abbildung 6.7: Ausgangsspannung u, bei sinusférmiger Eingangsspannung w; mit
einer Amplitude von 2V und einer Frequenz von 1kHz

Auch hier zeigt sich ein einwandfreies Verhalten des Verstéirkers. Insbesondere be-
tragt die Verstarkung des geschlossenen Kreises rund 120 und hat damit den vor-
gesehenen Wert. Im gesteuerten Betrieb ergibt sich K, zu K, ~ 122, also eine
leichte Abweichung. Diese ist einerseits in den Toleranzen der Schaltkreislemente
und andererseits in der in Abschnitt diskutierten geringfiigigen Reduktion der
Amplitude des zur Pulsweitenmodulation verwendeten Dreiecksignals begriindet.
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Der Belastungsfall ist beispielhaft in den Abbildungen und dargestellt. Die
Eingangsspannung u; ist sinusférmig mit einer Amplitude von 2V und einer Fre-
quenz von 100 Hz und 1kHz. Als Lastwiderstand wird zuerst Ry =~ 60 Q und dann
Ry, ~ 34 Q) eingesetzt.

U, in V
i, in A

t in ms

Abbildung 6.8: Ausgangsspannung u, bei sinusférmiger Eingangsspannung w; mit
einer Frequenz von 100 Hz und einem Lastwiderstand von R; ~ 60 Q

U, in V
1, In A

1 1 1 1 1 1 L 1 1 R
0.5 1 15 2 25 3 35 4 4.5 5

t in ms

Abbildung 6.9: Ausgangsspannung u, bei sinusférmiger Eingangsspannung u; mit
einer Frequenz von 1kHz und einem Lastwiderstand von R; ~ 34 Q

Die korrekten Amplituden der Ausgangsspannung, trotz Belastung, verifizieren die
grundsétzliche Funktion des Ausgangsspannungsreglers. Die Phasenverschiebung
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zwischen Spannung und Strom in Abbildung lassen den induktiven Anteil des
verwendeten Drahtwiderstands erkennen. Fiir den Betriebsfall aus Abbildung
wurde auflerdem, nach Abwarten des thermisch stationdren Zustands, ein Thermo-
gramm aufgenommen. Dieses ist in Abbildung gezeigt. Als wiarmstes Element
tritt die Saugdrossel mit einer unbedenklichen Hochsttemperatur von rund 42°C
auf. Die Leistungsbauelemente und besonders die Kiihlkorper sind damit ausrei-
chend dimensioniert.

v

Abbildung 6.10: Thermogramm des Leistungsteils

Im Weiteren wurden die Dynamiken der beiden Regelkreise untersucht. Ein
Sprung der Eingangsspannung u; in Hohe von 1V liefert die in Abbildung [6.11]illus-
trierte Antwort des Schaltverstirkers. Zum Vergleich ist auch die simulierte Sprung-
antwort mit eingezeichnet. Es zeigt sich keine exakte, aber, unter Beriicksichtigung
der endlichen Bauteilwerte und der Toleranzen, eine zufriedenstellende Uberein-
stimmung zwischen Messung und Simulation.

140

U, iIn 'V

20} o S S S R
—Messung ||
-------- Simulation

20 i H i ; ;
-0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

Abbildung 6.11: Sprungantwort des Ausgangsspannungsregelkreises
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Zur Beurteilung der Dynamik des Differenzstromregelkreises wurde wie auch
schon bei der Identifikation der wirksamen Parameter in Abschnitt [5.1.2] kiinstlich
ein Sprung der Tastverhaltnisdifferenz ¢, erzeugt. Die Sprunghohe ist 1% und zur
Unterdriickung des Stromrippels von iy wird wieder ein externes Tiefpassfilter ver-
wendet. Das Messergebnis ist zusammen mit dem aus der Simulation resultierenden

Verlauf in Abbildung dargestellt.

0.8

—Messung
-------- Simulation| |

0.7

0.6 -

id in A

Abbildung 6.12: Sprungantwort des Differenzstromregelkreises

Erneut ergibt sich eine gute Anhlichkeit der gemessenen mit der simulierten Sprung-
antwort. Die Abweichungen kénnen wieder auf Bauteilwerte und Toleranzen zuriick-
gefiihrt werden.

Abschlieend soll kurz ein wesentlicher Nachteil der Schaltungstopologie mit
bipolar versorgten Halbbriicken behandelt werden, der bei den Lastversuchen her-
vorgetreten ist. Solange die Last rein ohmsches Verhalten besitzt, tritt kein Problem
auf. Weist sie allerdings auch induktive Anteile auf, kommt es zu einer Verschie-
bung der Spannungsniveaus. Die Abbildung veranschaulicht das Problem, wo-
bei der besseren Ubersicht halber auf die Darstellung der zweiten Halbbriicke, der
Saugdrossel und des LC-Filters verzichtet wird. Zur Erklarung wird ein positives
Vorzeichen von i, = I, angenommen. Leitet der Transistor ();, so flieit der Strom
I}, von der positiven Spannungsquelle iiber die Last und wieder zuriick zur Quelle.
Sperrt nun ) und leitet ()5, so bleibt das positive Vorzeichen von i, zufolge des
induktiven Anteils der Last erhalten und der Strom flieft in den Kondensator Cj,.
Dieser wird dadurch aufgeladen und als Konsequenz verschiebt sich das zugehorige
Spannungsniveau. Um dies zu verhindern ist es notwendig dem Kondensator einen
Widerstand parallel zu schalten, der so dimensioniert ist, dass der sich durch die
Spannung |U_| = U einstellende Strom gleich oder groBer dem Laststrom i, ist.
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Analoges gilt fir ein negatives Vorzeichen von ij,.

Qe
@

—

o U_

Abbildung 6.13: Zur Speisung einer induktiven Last

Fiir ein praktisches System/Gerat wiirde anstelle der beiden Widerstédnde R, und R,
zur Vermeidung derer Verluste ein aktives Balanzierungssystem, beispielsweise eine
1:1 getaktete Halbbriicke zwischen U, und U_, deren Ausgang tiber eine Drossel an
GND geschaltet ist, vorteilhaft sein. Es sei auch darauf hingewiesen, dass bei Voll-
briicken-Schaltverstarkern (welche ebenfalls mit dem dieser Arbeit zugrunde liegen-
den Saugdrossel-Parallelzweig-Prinzip realisierbar wéaren) dieses Symmetrierungs-
Problem nicht auftritt.



7 Zusammenfassung und Ausblick

Im Rahmen dieser Diplomarbeit wurde ein geregelter Schaltverstiarker entworfen
und aufgebaut. Er besteht aus zwei Halbbriicken, welche iiber eine Saugdrossel
parallel geschaltet sind. Durch diese Topologie und eine um 180 ° phasenversetzte
Ansteuerung der beiden Halbbriicken ergibt sich am Ausgang der Saugdrossel eine
3-Level-Charakteristik und eine Verdopplung der effektiven Schaltfrequenz. Damit
wird der grundsatzlichen Problematik eines Klasse-D-Verstarkers begegnet, dass
bei einem konkreten Ausgangsfilter eine Erhéhung der Bandbreite bei gleicher Un-
terdriickung der Schaltharmonischen nur durch eine entsprechende Erhohung der
Schaltfrequenz moglich ist. Als Ventile fiir die Halbbriicken kommen SiC-MOSFETs
zum Einsatz. Diese neuartigen Leistungshalbleiter zeigen einen kleinen Bahnwider-
stand bei gleichzeitig grofler Durchbruchspannung im Vergleich zu Si-MOSFETs.
Hohere Schaltfrequenzen und Einsatztemperaturen sind weitere Vorteile. Das zur
Unterdriickung der Schaltharmonischen bendtigte Ausgangsfilter besteht aus einem
einstufigen LC-Filter. Sdmtliche Leistungsbauelemente wurden sorgfiltig ausgelegt,
insbesondere verwendet der Entwurf geeignete Sicherheitsfaktoren zur Beriicksichti-
gung des Auftretens von Uberspannungen und Uberstromen. Um eine Resonanziiber-
héhung in der Frequenzantwort des Verstérkers zufolge des ausgangsseitigen LC-
Filters zu verhindern, wurde eine Methode der aktiven Dampfung auf Basis der
Riickfithrung des Filterkondensatorstroms implementiert. Zur Korrektur von Ab-
weichungen der Ausgangsspannung von ihrem Sollwert durch Schwankungen der
Zwischenkreisspannung, einer nicht perfekten Pulsweitenmodulation, Spannungs-
abfillen entlang des Ausgangskreises sowie Nichtidealitdten der Saugdrossel und
des LC-Filters wurde ein PI-Regler entwickelt. Die Reglerparameter und der Faktor
der Kondensatorstrom-Rickfiihrung fiir die aktive Démpfung wurden so berech-
net, dass die Dynamik des geschlossenen Kreises einem Butterworth-Filter 2-ter
Ordnung entspricht. Wegen Unterschieden in den Tastverhéltnissen der zur An-
steuerung der Halbbriicken verwendeten Signale und/oder einer nicht symmetrisch
aufgebauten Saugdrossel kann es, gemittelt iiber eine Schaltperiodendauer, zu ei-
ner nicht verschwindenden Differenz der beiden Saugdrosselstrome kommen. Diese
bewirkt ein erhohtes magnetisches Flussniveau und bei ausreichender Grofle eine
Kernséittigung. Aulerdem resultiert eine ungleiche Belastung der SiC-Halbbriicken.
Zur Vermeidung dieser Stromdifferenz wurde ein geeignet dimensionierter PI-Regler
eingesetzt. Die Realisierungen der Regelkreise erfolgte auf Basis von diversen Ope-
rationsverstarkerschaltungen. Abschliefend wurden zur Verifikation des Entwurfs
Messungen am fertigen Schaltverstiarker ausgefithrt. Es zeigt sich eine zufrieden-
stellende Ubereinstimmung der Simulationen mit den Messungen.

Als problematisch hat sich beim Aufbau die Treiberstufe erwiesen. In einem
Lastversuch mit einer sinusférmigen Eingangsspannung u;, mit einer Amplitude von
2V und der Frequenz von 1 Hz kam es zu einem Briickenkurzschluss. Der Storfall
trat also bei der maximalen Ausgangsspannungsamplitude, einer niedrigen Frequenz
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und hoher Belastung auf. Dies bedeutet, dass sich fiir langere Zeit ein grofles Tast-
verhaltnis ergeben hat. Deshalb wird als Ursache ein Versagen der Versorgung des
High-Side-Zweiges des Gatetreibers durch die Bootstrapping-Schaltung in Kombi-
nation mit dem Pegelumsetzer am Gate-Anschluss vermutet. Eine schaltungstechni-
sche Begrenzung des maximalen Tastverhéaltnisses 6,,q, wird deshalb als sinnvoll be-
trachtet. Eine andere Moglichkeit besteht in der Versorgung des High-Side-Zweiges
tiber einen zusdtzlichen isolierten DC/DC-Wandler. Mit dieser Variante kénnten
auch dauerhaft groflere Tastverhéltnisse verwendet werden und so wéare auch eine
Erhohung der Verstarkung moglich. Ein weiterer Ansatzpunkt zu Systemverbesse-
rungen ist das Ausgangsfilter. In dieser Arbeit wurde es als einstufiges LC-Filter
realisiert. Der Ubergang auf mehrstufige Filter ermoglicht weitere Freiheitsgrade
beim Entwurf und eine Erhohung der Dampfung der Schaltharmonischen.



A Schaltplane

In diesem Anhang sind die vollstdndigen Schaltpline des aufgebauten Schaltverstéirkers
dargestellt.
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