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Kurzfassung

Das Schalten von neuen Leistungshalbleitern innerhalb von wenigen ns stellt hohe Anspriiche
an ein korrespondierendes Schaltungslayout sowie an das Design passiver Komponenten im
Bezug auf minimierte parasitdre Elemente. Dies ist unter anderem fiir die elektromagnetische
Vertraglichkeit von Bedeutung.

Diese Arbeit analysiert und bewertet transiente Effekte von schnellschaltenden Leistungs-
halbleitern mit speziellem Fokus auf die elektromagnetische Vertraglichkeit und schlagt Mal3-
nahmen zur Verbesserung vor. Das erhohte Storpotential von Schaltungen mit Wide Bandgap-
Transistoren gegeniiber Schaltungen mit konventionellen Si-IGBTs wird im Detail untersucht.
Anhand eines beispielhaften DC/DC-Wandlers werden allgemeingiiltige Designrichtlinien fiir
passive Komponenten sowie fiir das Schaltungslayout entwickelt. Hierbei werden sowohl die
intra-EMV als auch geleitete und gestrahlte Stérungen anhand von Messergebnissen ana-
lysiert und bewertet. Untersuchungen zum Einfluss von Halbleiterparametern zeigen deut-
lich, dass schaltbedingte Oszillationen im Resonanzkreis der Kommutierungszelle entstehen
und parasitdre Antennenstrukturen anregen. Dadurch wird das Storspektrum oberhalb von
30 MHz malf3geblich vergrollert.

Die zur selektiven Analyse des Schaltverhaltens im Frequenzbereich entwickelte Methode
ermoglicht es, zwischen den Einfliissen des Ein- und Ausschaltverhaltens auf das Storspek-
trum zu unterscheiden. Anhand von experimentellen Parametervariationen werden so ver-
einfachte Modelle fiir die Ein- und Ausschaltoszillation extrahiert. Auf deren Basis konnen
analytische Ausdriicke unter der Beachtung der Anfangswerte aufgestellt werden. Diese ver-
mitteln ein grundlegendes Verstdndnis konkreter Ursachen der Anregung der Oszillationen.

Darauf aufbauend wird in dieser Arbeit eine Optimierungsstrategie entwickelt, um Schalt-
oszillationen zu vermeiden. Hiermit werden die Oszillationen durch genau eingestelltes
Schalten minimiert. Somit ist es moglich, mit einer mittleren Schaltgeschwindigkeit zeit-
gleich Schaltverluste zu reduzieren und EMV-kritische Oszillationen zu eliminieren. Fiir das
Einschalten bedeutet dies das korrekte Einstellen der Uberstromspitze. Dass dies iiber die
Gate-Ansteuerung umsetzbar ist, wird anhand von Simulationen sowie Versuchen gezeigt.
Als einfachster Ansatz stellt ein RC-Glied im Gate-Kreis das Schaltverhalten bei definierter
Stromsteilheit variabel ein und fiihrt so zu einer Eliminierung der Einschaltoszillation. Besta-
tigt wird dies an einem Doppelpulsversuchsstand mit CoolMOS MOSFET und SiC Schottky
Diode. Eine Alternative sind aktive Treiber. Simulationsergebnisse zeigen, dass bereits ein zu-
satzlicher Transistor im Gate-Kreis zur Minimierung von Oszillationen im Lastkreis beitragen
kann. Der Einsatz eines integrierten aktiven Treibers mit einstellbarem Gate-Profil in einem
Briickenzweig mit GaN HEMTs bestétigt die Validitdt der entwickelten Strategie. Sowohl eine
effiziente Vorgehensweise zur Erstellung eines optimierenden Gate-Profiles als auch validie-
rende EMV-Messungen der gestrahlten Storungen werden vorgestellt.

Somit zeigen sowohl Simulations- als auch Messergebnisse die Anwendbarkeit der Opti-
mierungsstrategie und deren positiven Einfluss auf das EMV-Verhalten fiir unterschiedliche
Schaltungen und Leistungshalbleiter.
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Kapitel 1
Einleitung

1.1 Motivation

In der modernen Energieversorgung und Antriebstechnik stellt die Leistungselektronik die
Schliisseltechnologie dar. Als Stellglied verbindet sie elektrische oder elektronische Verbrau-
cher mit elektrischen Energiequellen. Abhingig von der konkreten Anwendung sind eine
hohe Leistungsdichte, eine sehr hohe Effizienz, eine hohe Zuverléssigkeit sowie reduzier-
te Kosten entscheidende Faktoren, welche die Weiterentwicklung leistungselektronischer
Gerate motivieren. Vor allem durch neue Halbleitertechnologien wurden leistungselektro-
nische Ventile in der Vergangenheit stetig verbessert. Entsprechend der Technologiekurve
[1] ist die Optimierung von Si-basierten Leistungshalbleitern bereits nahe am Limit. Wide-
Bandgap (WBG)-Halbleitermaterialien, wie Siliziumkarbid (SiC) und Galliumnitrid (GaN),
stellen demnach eine vielversprechende, neue Technologie mit weiterem Entwicklungspoten-
tial dar.

In der Vergangenheit waren WBG-Leistungshalbleiter eine exotische und teure Alterna-
tive zu konventionellen Silizium-Schaltern. Seit der jiingeren Vergangenheit steigt die An-
zahl an leistungselektronischen Anwendungen, welche GaN- und SiC-Halbleiter einsetzen,
bereichsiibergreifend. So stellt [2] einen isolierten DC/DC-Wandler, welcher durch den Ein-
satz von SiC-MOSFETs und Schottky-Dioden bei einer sehr hohen Schaltfrequenz von 1 MHz
hartschaltend betrieben werden kann vor. [3]-[6] heben die WBG-bezogenen Vorteile einer
hohen Effizienz von bis zu 99 % und einer gleichzeitigen Miniaturisierung von Photovol-
taikanwendungen hervor. In [7] werden SiC-Transistoren fiir Energiewandlungsanwendun-
gen mit einer Spannung von 1kV und 10 kW eingesetzt, wobei diese bei dem Zehnfachen
der Schaltgeschwindigkeit gegeniiber konventionallen Si-Halbleitern betrieben werden kon-
nen. [8] kombiniert Si-MOSFETs mit SiC-MOSFETs in einem drei-Level active neutral-point-
clamped Umrichter, um sowohl die elektrische Effizienz zu steigern als auch die Kosten zu
senken. Auch [9] weist auf die wirtschaftlichen und technischen Vorteile dieser hybriden
Anwendung von Si- und WBG-Schaltern hin, jedoch fiir eine t-Typ-Topologie fiir Netzanwen-
dungen. In [10] wird auf die Herausforderung der Serienschaltung von GaN-Transistoren
eingegangen und diese fiir DC/DC-Umrichter in Energieversorgungen von Schiffen disku-
tiert.

Wihrend in den letzten Jahren ein Wettstreit zwischen SiC und GaN postuliert und deren
Vor- und Nachteile diskutiert wurden, scheint der Markt durch eine 600 V-Grenze geteilt zu
sein; wahrend SiC-Leistungshalbleiter vorrangig fiir Anwendungen oberhalb von 600V ein-
gesetzt werden, sind GaN-Halbleiter mit einer maximalen Sperrspannung von 650V kom-
merziell erhaltlich. Vor allem der automobile Sektor ist ein Beschleuniger fiir den Paradig-
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menwechsel von Si-basierter zu WBG-basierter Leistungselektronik [11]-[13]. Fiir unter-
schiedliche Anwendungen von Kleinspannung [14], [15] bis zu Hochvoltanwendungen fiir
Ladegerite [16], DC/DC-Wandler sowie Frequenzumrichter gilt es, Gewicht und Grofe zu
reduzieren sowie die Effizienz zu erhéhen [17]-[19].

Um die Vorteile von WBG-Bauteilen voll auszunutzen, miissen unterschiedliche Aspekte
beziiglich des Designs von leistungselektronischen Schaltungen beriicksichtigt werden. Auf-
grund des schnellen Schaltens sind ein Schaltungsdesign fiir hohe Frequenzen und die Mi-
nimierung von Leiterschleifen wichtig [20]. Daher miissen beispielsweise die Kondensatoren
des Gleichspannungszwischenkreises mit Bedacht ausgewéhlt werden [21], was so zu einem
integrierten Leistungselektronikmodul fiihren kann [22]. Bedingt durch erhohte Schaltfre-
quenzen bis in den MHz-Bereich muss ein optimiertes Hochfrequenzverhalten von magne-
tischen Bauteilen, wie dem Transformator oder der Leistungsdrossel, durch neue verlustop-
timierte Materialien sichergestellt werden. Dies fiihrt zu neuen hocheffizienten Schaltungen
mit einer hohen Leistungsdichte [17], [23].

Vor allem das schnellere Schaltverhalten der WBG-Halbleiter ermdglicht die Steigerung der
Effizienz und Leistungsdichte. Nachteilig ist jedoch der direkte Zusammenhang zwischen stei-
len Schaltflanken und erhohter elektromagnetischer Storaussendung. Die Erh6hung des Stor-
potentials gegeniiber Si-basierten Anwendungen wird laut [24] mit bis zu 30 dB im Hochfre-
quenzbereich quantifiziert. Das Einhalten von Grenzwerten der elektromagnetischen Vertrag-
lichkeit (EMV) ist fiir WBG-basierten Anwendungen jedoch essentiell, um kommerzielle, Si-
basierte Anwendungen zu ersetzen. Entsprechend stellt die Analyse der EMV-Charakteristik
von Geraten mit WBG-Leistungshalbleitern ein aktuelles Forschungsfeld dar [25]-[34]. Wah-
rend in [28], [29] die niederfrequenten EMV-Eigenschaften auf Systemebene mittels unter-
schiedlicher Ansteuerkonzepte optimiert werden, hat [30] das hochfrequente Spektrum mit-
tels Gate-Ansteuerung und somit iiber das Formen der Schaltflanken beeinflusst. [31] nutzt
Simulationsmethoden, um Gleich- und Gegentaktstorungen zu untersuchen. [32]-[34] pra-
sentieren Messergebnisse geleiteter Storungen. [32], [34] beschrénken sich hierbei auf die
Analyse des Einflusses der Gate-Widersténde.

Diese Arbeit verfolgt den Ansatz eines ganzheitlichen, tieferen Verstdndnisses des Storpo-
tentials und unterschiedlicher Storursachen sowohl fiir geleitete als auch gestrahlte Storun-
gen von leistungselektronischen Schaltungen mit WBG-Leistungshalbleitern. Die Charakte-
risierung der Storspektren beruht vorrangig auf entsprechenden EMV-Messungen. Anhand
derer werden Aspekte des Schaltungsdesigns und der Auslegung passiver Komponenten ana-
lysiert und der Einfluss der Leitungshalbleiter quantifiziert. Vor allem der weit verbreitete
Effekt der parasitdren Oszillation wahrend der transienten Schaltvorgidnge als Storanregung
fiir gestrahlte Storungen wird in dieser Arbeit analysiert und deren Anregung charakterisiert.
Darauf basierend ermoglicht es ein analytisches Modell, die physikalischen Zusammenhénge
und Ursachen der Schaltoszillation im Detail zu verstehen. So wird eine neue Optimierungs-
strategie entwickelt, mit welcher zielgerichtet und zeitgleich das gestrahlte Storspektrum und
die Schaltverluste reduziert werden. Diese Strategie wird theoretisch, simulativ und expe-
rimentell an unterschiedlichen Aufbauten mit verschiedenen Leistungshalbleitern validiert.
Die Effektivitit des Ansatzes wird durch Messungen des gestrahlten Storspektrums sowie der
transienten Schaltcharakteristik bestétigt.
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1.2 Gliederung der Arbeit

Die vorliegende Arbeit gliedert sich in die folgenden Kapitel: Das zweite Kapitel liefert einen
Uberblick {iber Grundlagen der Leistungselektronik und der elektromagnetischen Vertraglich-
keit. Es schlieRt mit einer Ubersicht zum Stand der Technik beziiglich Leistungselektronik als
elektromagnetische Storquelle. Neben aufbaubedingten Koppelpfaden wird der Einfluss von
transienten Oszillationen auf das Storspektrum diskutiert und das Konzept aktiver Treiber
zur EMV-Optimierung vorgestellt.

Das dritte Kapitel analysiert das geleitete und gestrahlte Storpotential von WBG-
Halbleitern im direkten Vergleich mit Si-IGBTs. Anhand eines beispielhaften DC/DC-Wandlers
werden unterschiedliche Einfliisse auf die Storspektren quantitativ verglichen und bewertet.
Aus den Ergebnissen werden Vorschlége fiir das Design der Schaltung sowie die Wahl von pas-
siven Komponenten fiir die EMV-Optimierung abgeleitet. Des Weiteren wird die Bedeutung
der Oszillationen der Kommutierungszelle beziiglich des Stérspektrums hervorgehoben.

Dies motiviert das vierte Kapitel, in welchem eine Analyse dieser schaltbedingten Effekte
erfolgt. Eine Methode zur separaten Analyse des Ein- und Ausschaltverhaltens im Frequenz-
bereich wird entwickelt. Basierend auf Simulations- und Messergebnissen wird der Kommu-
tierungskreis als Reihenresonanzkreis und die Spannungsflanke als entsprechende Anregung
fiir die kritische Einschaltoszillation definiert. Anhand der analytischen Beschreibung die-
ses Resonanzkreises wird eine Optimierungsstrategie gefunden, welche zielgerichtet trotz
schneller Transienten die Oszillationsanregung kontrolliert und somit minimiert. Entspre-
chend lassen sich so die Schaltverluste und Stéraussendung gleichzeitig reduzieren.

Diese Theorie wird im fiinften Kapitel simulativ und messtechnisch anhand unterschied-
licher Halbleiter validiert. Fiir das notwendige Einstellen der Schaltflanken wird zum einen
ein RC-Glied im Gate-Kreis eingesetzt und in einer Doppelpulsschaltung mit Superjunction
MOSFET und SiC-Diode erprobt. Zum anderen wird mittels aktivem Treiber und optimier-
tem Gate-Profil in einem GaN-basierten Briickenzweig die Validitat der Optimierungstheorie
auch fiir GaN-Transistoren gezeigt. Eine Anleitung zur effizienten Erstellung des optimierten
Gate-Profils wird gegeben. EMV-Messungen bestétigen eine signifikante Storreduzierung im
relevanten Frequenzbereich und eine Effizienzverbesserung gegeniiber dem konventionellen
Schaltverhalten mit konstantem Gate-Widerstand. In einer abschlie3enden Diskussion wer-
den Aspekte der zeitlichen Verzdgerung zwischen der Anderung im Gate-Profil und einer
Beeinflussung des transienten Verhaltens, der Reproduzierbarkeit, der Arbeitspunktabhén-
gigkeit sowie der Anwendbarkeit auf SiC-Transistoren angesprochen.

Die Arbeit schlief3t im sechsten Kapitel mit einer Zusammenfassung.







Kapitel 2

Allgemeine Grundlagen und Stand der
Technik

2.1 Uberblick

Dieses Kapitel stellt Grundlagen der Leistungselektronik vor, beginnend mit dem Kommutie-
rungskreis. Neben einer grundlegenden Einfiihrung von Leistungshalbleitern wird das reale
Schaltverhalten anhand von Messergebnissen diskutiert. Um den Leser fiir die Herausforde-
rungen des Messens schneller Transienter zu sensibilisieren, wird zuséatzlich auf Eigenschaf-
ten von Messmitteln in der Leistungselektronik eingegangen.

Diesem Abschnitt folgen Grundlagen der elektromagnetischen Vertrédglichkeit. Es wird ei-
ne Ubersicht {iber leitungsgebundene und feldgebundene Koppelmechanismen gegeben und
Gleich- und Gegentaktstorungen werden definiert. Da Messungen in dieser Arbeit ein wichti-
ger Bestandteil zur Analyse sowie Bestiatigung der Theorie sind, wird ebenfalls auf das norm-
gerechte Messen elektromagnetischer Storungen eingegangen.

Abschliel3end werden beide Themenfelder verkniipft, indem ausgewéhlte Aspekte der Leis-
tungselektronik als elektromagnetische Storquelle prasentiert werden. Hierbei werden elek-
tromagnetische Wirkungsmechanismen beziiglich des Transistorschaltverhaltens sowie auf-
baubedingte Koppelpfade in der Leistungselektronik angesprochen. Das Kapitel schlief3t mit
einer Ubersicht zum Stand der Technik der Gate-Ansteuerung zur Beeinflussung des Schalt-
verhaltens von Leistungshalbleitern ab.

2.2 Leistungselektronik

2.2.1 Leistungselektronische Schaltungen

Die meisten leistungselektronischen Systeme haben die Aufgabe, elektrische Energie einer
Quelle fiir einen oder mehrere elektrische, elektronische oder elektromechanische Verbrau-
cher nutzbar zu machen, indem Spannungslevel angepasst oder bestimmte Strom- und Span-
nungsformen generiert werden. Durch leistungselektronische Systeme konnen demnach mit
Gleich- oder Wechselstrom betriebene Senken und Quellen miteinander gekoppelt werden.
Das leistungselektronische System setzt sich dabei aus der leistungselektronischen Schal-
tung mit passiven Elementen und Leistungsschaltern sowie einer entsprechenden Steuer-
bzw. Regeleinheit mit optionalen sicherheitsrelevanten Elementen zusammen [35]. Die leis-
tungselektronischen Schaltungen konnen in Abhéngigkeit der Kommutierungsspannung in
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Abbildung 2.1: Briickenzweig als leistungselektronische Grundschaltung.

fremd- und selbstgefiihrte Schaltungen unterschieden werden [36]. In dieser Arbeit wird der
Schwerpunkt auf selbstgefithrte Schaltungen gelegt, bei welchen die Kommutierungsspan-
nung weder last- noch quellenabhingig zur Verfiigung steht, sondern systemintern meist
durch Kondensatoren bereitgestellt wird [36]. Alle selbstgefiihrten Schaltungen unterliegen
dabei dem gleichen Prinzip: Ausgehend von einer niederfrequenten Eingangsspannung oder
geglatteten Zwischenkreisspannung wandeln leistungselektronische Schalter diese in eine
hoherfrequente, pulsformige Spannung um. Aufgrund der Tiefpasscharakteristik sorgt zu-
meist ein induktives Bauelement fiir eine anschlie3ende Stromglattung bzw. ein kapazitives
Bauelement fiir eine Spannungsglattung. Solche Schaltungen finden sich in Form von DC/DC-
, DC/AC-, AC/DC- oder AC/AC-Wandlern wieder. Auch wenn in dieser Arbeit ausschlief3lich
DC/DC-Wandler behandelt werden, so sind die erzielten Ergebnisse dennoch auch auf selbst-
gefiihrte DC/AC- oder AC/AC-Wandler anwendbar, da die fiir diese Arbeit entscheidende
Kommutierungszelle die Grundlage aller Schaltungen bildet. Dies wird nachstehend genauer
gezeigt. Das detaillierte Beschreiben der Funktion der prisentierten Schaltungen steht dabei
nicht im Vordergrund.

Der Briickenweig

Die meisten Topologien von leistungselektronischen Schaltungen basieren auf dem Briicken-
zweig oder der Halbbriicke, wobei diese Grundschaltung selbst bereits einen nichtisolierten
DC/DC-Wandler darstellt. Abbildung 2.1 zeigt die entsprechende Schaltung mit idealisierten
Bauelementen, wobei eine Energieflussrichtung von der oberspannungsseitigen Spannung U,
zur unterspannungsseitigen Spannung U, einem Tiefsetzstellerbetrieb (TSS) und eine Ener-
gieflussrichtung von U, zu U, einem Hochsetzstellerbetrieb (HSS) entspricht. Die Kapazitaten
C, und C, dienen hierbei zur Spannungsglattung.

Fiir beide Betriebsfille gilt U, > U, sowie eine komplementére Schalterstellung vom in
diesem Fall zunichst idealen, bidirektionalen Transistoren T1 und T2. Wahrend im HSS-
Betrieb die Induktivitit L durch den geschlossenen T2 ihr Magnetfeld aufbaut, gibt diese ihre
Energie zusammen mit U, iiber den geschlossenen T1 an U, ab. Im TSS-Betrieb wird U, tiber
T1 von U, gespeist und dabei L gleichzeitig magnetisiert. Ist T1 offen und T2 geschlossen,
wird ein unterbrechungsfreier Ausgangsstrom tiber die Entmagnetisierung von L realisiert.

Ein fiir die Leistungselektronik entscheidender Vorgang ist die Kommutierung, bei welcher
der Strom von einem Schalter auf einen anderen iibergeht. Hierbei wechselt im belasteten
Betrieb der eine Schalter von einem stromfiihrenden in einen ausgeschalteten Zustand, wéh-
rend der zweite Schalter aus dem ausgeschalteten Zustand in den stromfiihrenden wechselt.
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Abbildung 2.2: H-Briicke mit zwei Kommutierungszellen.

Dabei erzwingt die Induktivitdt einen im Knotenpunkt konstanten Strom. Die Kommutie-
rungszelle aus T1, T2 und C; ist im Wesentlichen entscheidend fiir diesen Stromiibergang
und das damit verbundene Schaltverhalten der Leistungshalbleiter.

Da der Briickenzweig die elementare Schaltung vieler leistungselektronischer Anwendun-
gen darstellt, findet sich auch die Kommutierungszelle entsprechend haufig wieder, wie nach-
stehend an konkreten leistungselektronischen Anwendungen schematisch gezeigt werden
wird.

Die PFC-Stufe

Ein typischer Anwendungsbereich fiir die Leistungselektronik ist das Wandeln von Netzwech-
selspannung in Gleichspannung, wie fiir Schaltnetzteile notwendig. Hierbei kann es zu netz-
gleichrichterbedingten, impulsartigen Ladestréomen aus dem Netz kommen [37], welche laut
europaweit geltender Norm EN 61000-3-2 fiir Verbraucher iiber 75 W begrenzt werden miis-
sen, um Oberschwingung und somit Verzerrungsblindleistung zu reduzieren. Zusétzlich gilt
es, Verschiebungsblindleistung zu minimieren. Der Leistungsfaktor ist ein Mal? fiir die mini-
mierte Blindleistung und kann iiber eine PFC-Schaltung (Power Factor Correction) eingestellt
werden, welche zwischen Netzgleichrichter und Verbraucher geschaltet wird. Die PFC-Stufe
regelt hierbei den Strom als sinusformige Grolde, wobei die Phasenlage zur Netzeingangs-
spannung ebenfalls einstellbar ist. Die PFC-Schaltung basiert meistens auf der identischen
Topologie des Briickenzweiges mit der Energieflussrichtung des HSS und weist demzufolge
ebenfalls die zuvor definierte Kommutierungszelle auf.

Die H-Briicke

Werden zwei Briickenzweige miteinander gekoppelt, wird von einer H-Briicke oder einem
Zweipunktumrichter gesprochen. Diese Schaltung ist in der Lage, sowohl als bidirektionaler
DC/DC-Wandler als auch als DC/AC- bzw. AC/DC-Wandler zu operieren. Da die Potentiale U
und V zwischen U, und 0 umgeschaltet werden, ergibt sich der Name Zweipunktumrichter
[35]. Abbildung 2.2 zeigt die dazugehorige schematisierte Schaltung. Es ist zu erkennen, dass
sich zwei Kommutierungszellen aus T1, T2 und C, sowie T3, T4 und C, ergeben.

Die dreiphasige Briickenschaltung

Fiir den Betrieb von elektrischen Drehstrommaschinen wird eine dreiphasige Briickenschal-
tung benotigt. Diese ist ein DC/AC-Wandler und versorgt fiir hohe Leistungen aus ei-
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Abbildung 2.4: Einphasiger modularer Multilevelumrichter mit Briickenzweig als Zelle.

nem Gleichspannungszwischenkreis eine dreiphasige Wechselspannungslast mit einstellba-
rer Frequenz. Fiir die entsprechende Topologie werden drei Briickenzweige parallel zur DC-
Eingangsspannung geschaltet und geeignete Schaltmuster fiir die Leistungsschalter gewahlt,
um sinusférmige Stromverldufe zu generieren [35]. Abbildung 2.3 zeigt einen dreiphasigen
Wechselrichter mit den Wechselspannungen uyy, tyyw und uy und den drei gekennzeich-
neten Kommutierungszellen. Auch hier finden sich entsprechend drei Kommutierungszellen
aus zwei komplementéren Schaltern und der Zwischenkreiskapazitit C, wieder.

Der modulare Multilevelumrichter

Fiir hohere Spannungs- und Leistungsklassen, wie beispielsweise in modernen Mittelspan-
nungsanwendungen im Bereich der Wind- und Solarenergie, bedarf es oft einer Erweiterung
der Grundschaltungen, da die Leistungsschalter die geforderten Strome und Spannungen
unter Umstidnden nicht tragen konnen oder zu teuer sein wiirden [38]. Gleichzeitig werden
Netzriickwirkungen fiir Hochleistungsanwendungen zu einem kritischen Faktor. Multilevel-
umrichter, wie die NPC-Schaltungen (neutral point diode clamped) mit ausgangsseitig mehr
als zwei einstellbaren Spannungsleveln sind in der Lage, durch den Einsatz mehrerer Schal-
ter mit geschickter Verschaltung diesen Herausforderungen zu begegnen. Mit den gleichen
Schaltern wird so eine groRere Spannungsfestigkeit des Gesamtsystems erreicht [35], [39].
Modulare Multilevelumrichter bieten einen Vorteil in Bezug auf reduzierte Bauteilanzahl ge-
geniiber den NPC-Multilevelumrichtern [38]. Sie bestehen aus mehreren Zellen, wobei jede
Zelle entweder ein Briickenzweig oder eine H-Briicke sein kann (siehe Abbildung 2.4) [39].
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Abbildung 2.5: Idealisierter Schalter T entspricht einem MOSFET oder IGBT mit intrinsischer bzw.
separater antiparalleler Diode oder eMode HEMT.

Der modulare Aufbau bietet den Vorteil einer sehr guten Skalierbarkeit sowie der Moglichkeit,
iiber geeignete Ansteuerverfahren Netzriickwirkungen auf ein Minimum zu reduzieren und
somit den Netzfilter unter Umstédnden vollstdndig zu eliminieren [39]. Durch diesen modula-
ren Aufbau aus den vorgestellten Grundschaltungen sind auch hier die Kommutierungszellen
wiederzufinden.

2.2.2 Leistungshalbleiter

Wahrend im vorangegangenen Abschnitt die leistungselektronischen Schalter als ideal dar-
gestellt wurden, sind diese in der Realitit aktive oder passive Leistungshalbleiter oder eine
Kombination aus beiden (siehe Abbildung 2.5). Hierbei ist die Leistungsdiode als passiver
Schalter oft antiparallel zu einem aktiven Transistor, wie dem MOSFET (Metal Oxide Semi-
conductor Field Effect Transitor) oder dem IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor). Im We-
sentlichen unterscheidet sich ein reales Leistungselektronikbauelement vom idealen Schalter
durch ein verlustbehaftetes Durchlassverhalten sowie eine endliche Schaltzeit, welche eben-
falls zu Verlusten fiihrt. Das Sperrverhalten kann im Nennbetrieb weitestgehend als ideal
betrachtet werden.

Im Folgenden soll auf diese fiir die Arbeit wichtigen realen Bauelemente und vor allem auf
deren dynamische Eigenschaften eingegangen werden. Die Leistungsdiode und der MOSFET
bilden hierbei den Schwerpunkt dieses Abschnittes, wobei der IGBT sowie der eMode (En-
hencement Mode) HEMT (High Electron Mobility Transistor) vergleichend vorgestellt wer-
den. Hierbei geht es jedoch ausschlie8lich um eine Verhaltensbetrachtung und weniger um
eine detaillierte physikalische Analyse.

Leistungsdiode

In den meisten Fillen muss die Leistungsdiode in der Lage sein, relativ hohe Spannungen zu
sperren und grolse Strome zu leiten, was sie von der Signaldiode unterschiedet [40]. Hierfiir
ist die Si (Silizium)-Leistungsdiode aus drei Bereichen aufgebaut. Zwischen das p-Gebiet
(Anode) und das n*-Gebiet (Kathode) wird ein n~-Gebiet gebracht, welches im Vergleich zu
den Aufdengebieten eine schwéchere Dotierung aufweist. Dies ist ansatzweise vergleichbar
mit einer intrinsischen (i) Dotierung, weshalb sich der Name pin-Diode etabliert hat [41]. Die
gute Stromtragfiahigkeit wird durch die Ladungstrager aus den hochdotierten Randbereichen
gewahrleistet, welche die n™-Zone im Fall einer positiven Spannung in Durchlassrichtung mit
Ladungstragern iiberschwemmen [40]. Der schematische Querschnitt einer pin-Diode mit
zugehorigem Schaltsymbol ist in Abbildung 2.6 dargestellt.

Charakteristische statische Grof3en einer Diode sind in Durchlassrichtung die Durchlass-
spannung U und der Durchlassstrom I;. In Sperrrichtung wird das Diodenverhalten durch
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Abbildung 2.6: Querschnitt einer pin-Diode mit entsprechendem Schaltsymbol (vergl. [41]).

die Durchbruchspannung Ugy und den Sperrstrom I im uA-Bereich beschrieben [41].

Im dynamischen Verhalten sind die Schnelligkeit der Diode und die Speicherladung Qgg
von Interesse. Ein niedriger Wert fiir Qg fithrt zu Dioden mit schnellen Schalteigenschaften.
Gleichzeitig steht eine kleine Qgy einer niedrigen Durchlassspannung entgegen. Durch eine
geringe Tragerlebensdauer (niedrige Speicherladung) nimmt Uy zu [41], was beim Dioden-
Design zu einem Optimierungsproblem fiihrt.

Qgr beeinflusst maldgeblich das Ausschaltverhalten der Diode und sorgt fiir eine Riick-
stromspitze am Ende dieser Phase, was als Reverse Recovery Verhalten bezeichnet wird. Dies
ist eine typische Charakteristik des bipolaren Bauelementes, da die Speicherladung nach der
Leitphase ausgeraumt werden muss. Erst wahrend dieser Phase nimmt die Diode Sperrspan-
nung auf. Vor allem die Stromform wéhrend dieser letzten Phase ist von Interesse. Abhéingig
vom verwendeten Diodendesign kann es zu sehr steilen Stromflanken kommen. Diese Eigen-
schaft wird als ,,snappy“ bezeichnet und sollte vermieden werden. Ein weiches Ausschalten
mit einer nicht-sprunghaften Stroménderung wird als ,,soft“ bezeichnet. Eine allgemeingiil-
tige Definition fiir eine softe Diode lautet: , Eine Diode zeigt ein Soft-Recovery-Verhalten, wenn
unter allen fiir die Anwendung relevanten Bedingungen in einer anwendungsnahen Schaltung
keine Uberspannung auftritt, die durch einen Riickstromabriss der Diode verursacht wird.“ [41]

Anders als die Einschaltverluste konnen die Dioden-Ausschaltverluste bei der Verlustleis-
tungsbestimmung nicht ohne weiteres vernachlissigt werden. Diese werden unter anderem
mal3geblich durch Qg erzeugt, wie in [41] gezeigt. Dariiber hinaus erzeugt das Riickstrom-
verhalten der bipolaren Diode zusétzliche Verluste an dem schaltenden Element, auf welches
der Strom und damit auch die Riickstromspitze kommutiert. Dies ist meistens ein Transistor.
Hieraus ist ersichtlich, dass die Reduzierung der Riickstromspitze der Diode bei deren Aus-
legung ein Optimierungsparameter ist. Uber diesen kénnen die Verluste sowohl in der Diode
als auch im zweiten Kommutierungselement reduziert werden. Schottky-Uberginge kénnen
keine Locher injizieren und sind daher ein vielversprechender Ansatz fiir die Anodenoptimie-
rung. Ein weiches Abschalten der Diode ist moglich. Unterschiedliche Ausfiihrungsformen
dieses Ansatzes sind unter anderem die MPS-(Merged Pin-Schottky) und die TOPS-(Trench
Oxide Pin Schottky) Diode. Es gibt noch weitere Ansitze, schnelle Dioden zu optimieren,
welche beispielsweise in [41] beschrieben sind. Aufgrund ihrer groen Bedeutung fiir leis-
tungselektronische Schaltungen mit schnellen Schaltvorgidngen und somit fiir diese Arbeit,
soll abschlieend auf die Schottky-Diode eingegangen werden.

Durch die unipolare Eigenschaft der Schottky-Diode existiert keine Speicherladung und es
ist lediglich eine kapazitive Umladung der Sperrschicht fiir den Ubergang von einem Schalt-
zustand zum anderen notig. Somit eignet sich diese Diode fiir hohe Schaltfrequenzen. Hinge-
gen nimmt der Widerstand der Mittelzone bei der Auslegung fiir hohe Sperrspannungen stark
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Abbildung 2.7: Querschnitt eines vertikalen MOSFET mit entsprechendem Schaltsymbol (vergl. [41]).

zu, weshalb Si-Schottky-Dioden bis etwa 100V eingesetzt werden. Fiir héhere Sperrspannun-
gen bei gleichzeitig kleinerem Widerstand bieten sich alternative Halbleitermaterialien wie
SiC (Siliziumkarbid) an. Diese weisen einen grof3eren Bandabstand auf und werden daher
als WBG (Wide Band Gap) Materialien bezeichnet [42]. Durch diese wird die Moglichkeit
gegeben, Bauelemente fiir die gleiche Sperrspannung um den Faktor 10 diinner auszulegen
als Si-Bauelemente, bei gleichzeitig hoherer Dotierung [41]. Zusétzlich zum verbesserten
Durchlass- und Ausschaltverhalten weisen die kleineren Bauteile kleinere intrinsische Bau-
teilkapazitaten auf, was ebenfalls einen positiven Einfluss auf die Schaltgeschwindigkeit hat
[43]. SiC-Dioden stellen entsprechend eine verlustarme Alternative mit verbessertem Schalt-
verhalten zu den Si-Dioden dar. Die Wahl der passenden Diode ist fiir die Gesamteffizienz be-
stimmter Schaltungen von gro3er Bedeutung, da Diodenverluste einen hohen Anteil an den
Gesamtverlusten in einigen leistungselektronischen Schaltungen ausmachen kénnen [40].

MOSFET

Der MOSFET ist ein aktiver leistungselektronischer Schalter, welcher aufgrund seiner gerin-
gen Ansteuerverluste sowie schnellen Schalteigenschaften ein wesentliches Bauelement in
der Leistungselektronik ist. Eine p-Wanne trennt das n-Gebiet der Source von dem n-Gebiet
des Drain. Durch das Aufbringen von Metallisierungen auf dem oberen und unteren n*-
Gebiet ergeben sich die beiden Kontakte Source s und Drain d, wie in Abbildung 2.7 zu
sehen. Mittels isoliertem Gate-Kontakt iiber dem Bereich des Kanals im p-Gebiet wird die
Leitfahigkeit des MOSFETs gesteuert. Entgegen einer lateralen Anordnung fiihrt die vertika-
le Struktur von Drain und Source insbesondere bei niedrigen Spannungsklassen zu einem
MOSFET mit erhohter Stromtragfahigkeit. Durch eine niederohmige Anbindung des Source-
Kontaktes an das p-Gebiet werden die unerwiinschten Eigenschaften des parasitir enthal-
tenen npn-Transistors umgangen. Sie fithrt aullerdem zur Bildung einer pin-Diodenstruktur
aus p-Wanne, n~-Gebiet und dem n*-Substrat. Eine intrinsische, antiparallele Freilaufdiode
steht somit zur Verfiigung, hat jedoch oft aufgrund von hoher Speicherladung die bereits
oben angesprochenen ungeeigneten Abschalteigenschaften [41], [44]. Durch das Anlegen
einer positiven Spannung zwischen Gate und Source uy, bildet sich ein leitender n-Kanal mit
einem Elektroneniiberschuss im sonst akzeptordominierten p-Gebiet aus und verbindet Sour-
ce und Drain elektrisch. Die Gate-Source-Spannung, bei welcher die Elektronenkonzentrati-
on der Akzeptorkonzentration entspricht, wird als Schwellspannung U; bezeichnet. Wenn
ugs > U gilt, entsteht zwischen Source und Drain ein leitender Kanal und der MOSFET ist
im leitenden Zustand. Fiir Verarmungstypen ist U; < 0. Somit ist der MOSFET selbstleitend

11



Kapitel 2 Allgemeine Grundlagen und Stand der Technik

(normally-on) und muss mit einer negativen Gate-Source-Spannung u,, < Uy aktiv ausge-
schaltet werden. Im Falle von Anreicherungstypen ist Uy > 0 und das Bauelement ist fiir
u,, = 0 ausgeschaltet (normally-off). Entgegen dem Aufbau mit p-Wanne und leitfahigem
n-Kanal konnen MOSFETs mit einer n-Wanne aufgebaut sein, welche zwei p-Gebiet trennt.
Im leitenden Zustand kommt es so zur Ausbildung eines p-Kanals. Aufgrund der héheren
Elektronen-Beweglichkeit und der erhéhten Sicherheit eines normally-off-Bauelementes ge-
geniiber einem normally-on-Bauelement, werden in Leistungselektronikanwendungen meist
MOSFETs vom n-Kanal-Anreicherungstyps eingesetzt. Daher kommen diese in dieser Arbeit
ebenfalls zum Einsatz.

Im eingeschalteten Zustand wird der Widerstand Ry ,, maligeblich durch die Lange und
Weite sowie die Ladung des Inversionskanals Q, bestimmt. Da Q. von der Gate-Spannung
abhéngig ist, ist es moglich, iiber u, den Durchlasswiderstand Ry; ,,, zu beeinflussen [41],
[45]. Eine Verbesserung von R, ,, fiir Spannungsbereiche < 100V und somit der Durchlass-
verluste wird durch eine vertikale Orientierung des Gates erzielt, wodurch sich ebenfalls ein
vertikaler Kanal ergibt. Der entsprechende MOSFET wird Trench-MOS genannt [41].

Die Anforderungen an moderne Leistungs-MOSFETs sind anwendungsabhdngig durch ei-
ne hohe Sperrfestigkeit von bis zu 800V, geringe Durchlass-, Ein- und Ausschaltverluste,
einfache Ansteuerung, hohe Schaltfrequenzen, Uberlastfihigkeit und geringe Kosten charak-
terisiert. Eine hohe Sperrspannung wird durch eine niedrige Dotierung sowie grofe Weite
der Driftzone erreicht. Dem steht der Wunsch nach einem geringen Durchlasswiderstand
entgegen, welcher durch eine hohe Dotierung und geringe Weite der Driftzone erreicht wird
[40]. Dieser exponentielle Zusammenhang zwischen dem Durchlasswiderstand Ry ,, und der
Sperrspannung Uy, ist gegeben durch

Rds,on x U]i])s (21)

und fiihrt durch die exponentielle Abhangigkeit zu dem ,unipolar-Limit“ [41], [44].

Durch die Entwicklung eines grundlegend neuen Konzeptes wird dieses theoretische
unipolar-Limit umgangen. Die Auslegung von MOSFETs fiir den Hochvoltbereich ist so mog-
lich. Diese neue Technologie der Kompensationstruktur wurde unter dem Namen CoolMOS
vorgestellt [46]. Die entsprechenden Bauelemente werden im Allgemeinen als Superjunction-
MOSFETs (SJ) bezeichnet [41]. Die zum Teil deutlich verbesserte Leitfahigkeit bei gleichzeitig
hohen Sperrspannungen wird erreicht, indem die Dotierung in der n-Driftregion stark erhoht
wird. Um einer verminderten Sperrfahigkeit entgegenzuwirken, werden vertikale p-Regionen
in das Substrat gebracht, welche nicht zur Leitfahigkeit beitragen, im Sperrfall jedoch die
groflere Dotierung der n-Region kompensieren [46]. Abbildung 2.8 zeigt den Querschnitt
eines SJ-MOSFET mit CoolMOS Technologie. Die n-Dotierung ist direkt proportional zum
Leitwert der n-Region, welche den Gesamtwiderstand bestimmt. Der Anteil des Driftzonenwi-
derstandes am Gesamtwiderstand eines 600V Leistungs-MOSFETs liegt bei etwa 95 %. Durch
die Kompensationsladungen konnen nun sehr hohe Dotierungen und somit hohe Leitwerte
erreicht werden. Der Vorteil des Superjunction-MOSFETs ist abhédngig von der Spannungs-
ebene unterschiedlich stark ausgeprédgt und bringt vor allem fiir hohe Spannungen ab 400V
entscheidende Vorteile [41].

Weiterhin kann der MOSFET hinsichtlich seiner intrinsischen Freilaufdiode optimiert wer-
den. Die Herausforderung hierbei liegt in der Tatsache, dass eine Optimierung der Diode zur
Verschlechterung der MOSFET-Eigenschaften fiihren wiirde. Vor allem Trench-MOSFETs zei-
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Abbildung 2.8: Querschnitt eines Superjunction-MOSFETs mit eingebrachter p-Region [41].
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Abbildung 2.9: Parasitdre Halbleiterkapazitdten zwischen den Kontakten Gate, Drain und Source.

gen hier jedoch durch ihre charakteristische Gate-Anordnung vielversprechendes Potential.
Ohne die Dotierung oder die Chipdicke zu verdndern, kann durch die hohe Kanaldichte ein
erhohter Elektronenstrom und somit eine reduzierte Speicherladung gewéhrleistet werden,
was die Riickstromspitze deutlich reduziert und eine softe Stromcharakteristik sicherstellt
[41].

Entsprechend der Struktur ergeben sich fiir MOSFETs charakteristische Eigenschaften,
welche das Schaltverhalten entscheidend beeinflussen. Vor allem bauteilinterne parasitire
Kapazitaten, welche sich zwischen den unterschiedlichen Potentialen im Bauelement auf-
baubedingt ergeben, sind von entscheidendem Interesse. Abbildung 2.9 zeigt die physika-
lische Anordnung im Querschnitt eines MOSFETs sowie die Anordnung der Kapazitdten im
Ersatzschaltbild [41], [44]. Bedingt durch die Ndhe von Gate zu Source ist die Gate-Source-
Kapazitét Cy die grof3te im MOSFET auftretende Kapazitat. Durch die Isolierung mittels SiO,
(Siliziumdioxid) ist diese Kapazitét sperrspannungsunabhingig und liegt fiir einen beispiel-
haften MOSFET mit einer nominellen Sperrspannung von 650V und einer Stromtragfahigkeit
von 20A in der Regel in der Grof3enordnung von mehreren hundert pF. Einen vernachlés-
sigbaren Anteil an C, bilden des Weiteren die Kapazitdten zwischen dem Gate und dem
n"-Gebiet des Source-Gebietes sowie dem Gate und dem p*-Kanalgebiet [40].

Die Gate-Drain-Kapazitdt Cy4 ergibt sich aus der Reihenschaltung der Oxidkapazitit C,y
und der Kapazitdt der Raumladungszone im n™-Gebiet. Da die Raumladungszone spannungs-
abhéngig ist, ist Cy4 ebenfalls spannungsabhéngig. Fiir den gleichen beispielhaften MOSFET
andert sich Cy4 von wenigen pF bei hohen Spannungen auf einige 100 pF bei kleinen Sperr-
spannungen. C,, wird durch das Dielektrikum der isolierenden Oxidschicht zwischen dem
Gate-Anschluss und dem Halbleitermaterial gebildet und ist ausschlief3lich geometrieabhén-
gig [47].
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Zwischen Source und Drain ist eine parasitiare pn-Diode vorhanden. Fiir den Fall der Riick-
waértsleitung muss eine Diffusionskapazitét beriicksichtigt werden [47]. Im sperrenden Zu-
stand definieren die geometrischen Abmalse der Raumladungszone eine Sperrschichtkapazi-
tat zwischen Drain und Source. Da die Raumladungszone von der Drain-Source-Spannung
abhéngt, muss auch eine Spannungsabhéngigkeit der Drain-Source-Kapazitit Cy, berticksich-
tigt werden. Diese dndert sich fiir den gleichen beispielhaften MOSFET von einigen 10 pF bei
hohen Spannungen und groRer Raumladungszone auf einige 100 pF bei kleinen Sperrspan-
nungen und kleiner Raumladungszone [47].

Da diese Kapazitdten nicht direkt gemessen werden konnen, werden in Datenblittern die
dquivalente Ausgangs-, Eingangs- und Riickwértskapazitit C, Ci, C,s angegeben. Die Mes-
sung erfolgt mittels Stromquellen-Schaltungen, die in [47] angegeben sind. Uber die nachste-
henden Zusammenhénge, lassen sich die einzelnen parasitiren Kapazititen zuriickrechnen
[151].

Coss = ng + Cds (22)
C'iss = ng + Cgs (23)
Crss = ng (24)

Vor dem Hintergrund, dass Cgq < Cy und C,

g5 konnen die Kapazitédtsgleichungen (2.2)-(2.4)
vereinfacht werden zu:

Coss ~ C'ds (25)
Ciss ~ Cye (2.6)
Crss = Cgq 2.7)

Die parasitiren Kapazitdten bestimmen die Schaltgeschwindigkeit maf$geblich. In [41] wird
die Grenze der maximalen Schaltfrequenz f;, , liber die Zeitkonstante von Gate-Widerstand
R, und die Eingangskapazitét C;, durch

188

1

- - 2.8
Joum= 577G ‘R, (28)

1SS

bestimmt. Hierbei ist zu beachten, dass sich R, aus dem Package-internen und dem schal-
tungsbedingten externen Gate-Widerstand zusammensetzt (R, = Rg i + Ry o). Das dyna-
mische Ein- und Ausschaltverhalten ist jeweils idealisiert in Abbildung 2.10a und 2.10b
dargestellt und gelten unter der Annahme einer induktiven Last L, wie sie in den meisten
praktischen Anwendungen vorkommt, mit Freilaufdiode D; (siehe Abbildung 2.10c). Beide
Schaltvorgédnge lassen sich in je drei charakteristische Zeiten einteilen: die Verzogerungszeit,
Anstiegszeit und Fallzeit, welche aufsummiert die entsprechende Schaltzeit ergeben.

Die MOSFET-Einschaltzeit t,,, ist die Summe aus der Einschaltverzogerungszeit t4, der
Stromanstiegszeit t,; und der Spannungsfallzeit t, [41]

ton,M = td + tri + tfu (29)

und gibt die bendtigte Zeit fiir den gesamten Einschaltvorgang an. Die MOSFET-Ausschaltzeit
tofr v ist die Summe aus der verzogernden Speicherzeit ¢, der Spannungsanstiegszeit ¢,
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Abbildung 2.10: Idealisiertes Ein- und Ausschaltverhalten eines MOSFETSs [41] mit korrespondieren-
der Messschaltung.

und der Stromfallzeit t; [41]
toff,M = ts,M + tru + tfi' (210)

und gibt die benoétigte Zeit fiir den gesamten Ausschaltvorgang an.

Der MOSFET ist kurz vor dem Einschalten im sperrenden Zustand. Die Gate-Spannung
Ugs ist null und liegt somit unterhalb von Uy. Der Drain-Strom iy ist ein Sperrstrom von
wenigen uA. Die Drain-Source-Spannung entspricht der Sperrspannung und Cy; sowie Cgy
sind auf die Sperrspannung aufgeladen. Der Einschaltvorgang beginnt mit dem Anstieg der
Gate-Spannung. Die Gate-Spannung benétigt t; um auf das Niveau von U; anzusteigen. Im
Anschluss geht der Halbleiter in den leitenden Zustand tiber und der Drain-Strom benotigt
t,;, um auf sein Maximum anzusteigen. Wahrend der Zeiten t4 und t,; wird C iiber den Gate-
Strom geladen. Die Stromiiberh6hung am Ende von t,; ergibt sich aus der Riickstromspitze
Izgy und ist den Ladungstragern der Freilaufdiode zuzuschreiben. Erst wenn die Freilauf-
diode keinen Laststrom mehr fiithrt und die Riickstromspitze erreicht ist, kann diese Sperr-
spannung aufnehmen und u4, am MOSFET kann fallen. Hierbei wird C,q umgeladen und die
Ladung der Sperrschichtkapazitdt Cy, wird abgebaut. Die konstante Gate-Source-Spannung
in dieser Phase wird als Miller-Plateau bezeichnet. Nachdem die Sperrspannung vollstdndig
abgebaut ist, ist der Einschaltvorgang abgeschlossen und iiber dem Bauelement liegt nur
noch die Durchlassspannung U, an [41].

Beim Ausschaltvorgang fallt zunéchst u,, auf das Niveau des Miller-Plateaus. Hierbei wird
die Eingangskapazitit Cy, liber das Gate in der Zeit t,) entladen. Analog zum Einschal-
ten wird die Lange des Miller-Plateaus durch die Anstiegszeit der Spannung und somit von
der Aufladezeit von Cyy bestimmt. Erst wenn der MOSFET die gesamte Sperrspannung von
der Diode iibernommen hat, kann der Strom auf die Diode kommutieren, was zur fallenden
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Drain-Stromflanke fiihrt, und C, wird vollstdndig entladen. Zu diesem Zeitpunkt wird der
Kanal im MOSFET abgebaut, bis dieser am Ende der Stromflanke geschlossen ist und die
Gate-Source-Spannung unterhalb von Uy féllt, wodurch der MOSFET sperrt. Wahrend der
fallenden Stromflanke kommt es zu einer Uberspannungsspitze, welche sich zusammensetzt
aus der Einschaltspannungsspitze der Freilaufdiode und einem induktiven Spannungsabfall
an parasitdren Induktivitdten im Strompfad aufgrund der Stroménderung [41].

Die Dauer des Schaltens lasst sich iiber die Auf- und Entladung der Kapazitédten steuern,
was liber den externen Gate-Widerstand in gewissen Grenzen einstellbar ist. Die Schaltge-
schwindigkeiten bestimmen im Wesentlichen die Schaltverluste, welche durch das gleich-
zeitige Auftreten von hohen Spannungen und grof3en Stromen wéahrend der Schaltphasen
entstehen [41].

Der prinzipielle Verlauf der Schaltkurven ist fiir die unterschiedlichen MOSFET-Typen dhn-
lich. Jedoch bedeutet die kleinere Ausgangskapazitit eines CoolMOS "™ weniger gespeicherte
Energie und damit geringere Verluste am Ansteuerkreis mit Gate-Widerstand. Gleichzeitig
fiihren die Anordnung der Dotierungssdulen und die damit verbundenen Driftstrome der
Majoritatsladungstrager beim Ausschalten zu einem deutlich reduzierten Warmeeintrag im
Chip [40]. Dies lasst wiederum hohere Schaltfrequenzen zu. Die Schaltzeiten fiir das Aus-
schalten hiangen lediglich von den Gate-Kapazititen und der Gate-Treiberleistung ab. Die
Einschaltzeiten verhalten sich dhnlich. Somit ist das Kompensationsbauelement der schnells-
te Si-Hochvoltschalter auf dem Markt. Die Grenzen dieser Technologie ergeben sich aus dem
Herstellungsprozess. Hohere Dotierungen bei gleichzeitig kleinerem Abstand zwischen den
p- und n-Gebieten sind aus Sicht der Lithographie nur noch schwer umsetzbar [40].

Kompensations-MOSFETs eignen sich sehr gut fiir moderne, kompakte Schaltnetzteile auf-
grund ihrer geringen Schaltverluste und hohen Stromtragfdhigkeit. Dadurch kénnen das
Kiihlsystem reduziert und hohe Schaltfrequenzen (=100 kHz) umgesetzt werden. Damit ver-
bunden verringert sich der Platzbedarf fiir passive Elemente, was zu einem kompakten Schalt-
netzteildesign sowie hoher energetischer Effizienz und reduzierten Kosten fiihrt [40]. Das
reale Schaltverhalten kann von den hier dargestellten idealen Schaltverldufen abweichen,
was zu einem spéteren Zeitpunkt anhand von Messergebnissen genauer erldutert wird.

IGBT

Der IGBT ist in seiner wesentlichen Funktionsweise vergleichbar mit dem MOSFET. Er besitzt
zwei Leistungsanschliisse (Kollektor ¢ und Emitter e) sowie einen Gate-Anschluss G zum Ein-
und Ausschalten des Bauelements. Im Gegensatz zum MOSFET wird im einfachsten Fall das
n"-Gebiet durch ein p-Gebiet ersetzt. Diese verdnderte Struktur fiihrt zu einem parasitéiren
pnp-Transistor, wobei der Kollektor-Anschluss C des IGBTs dem physikalischen Emitteran-
schluss E’ des pnp-Transistors entspricht [41]. Somit vereint dieses Bauteil die Vorteile der
verlustarmen Ansteuerung eines MOSFET mit den geringen Durchlassverlusten eines Bipo-
lartransistors fiir groflere Strome und eignet sich auch fiir Hochleistungsanwendungen ab
einigen kW [36] bei gleichzeitig groller Sperrspannung. Der IGBT hat vor allem durch das
bessere Durchlassverhalten bei hohen Spannungen und Stromen die MOSFETs fiir den Ein-
satz in Anwendungen mit Zwischenkreisspannungen grof3er als 600V verdrangt.

Die intrinsische antiparallele Bodydiode des MOSFET ist durch die zuséatzliche p-Schicht
und die sich so bildende zusatzliche anti-serielle Diode in einem IGBT blockiert. Das statische
Verhalten eines IGBTs in Durchlassrichtung entspricht durch den zusitzlichen pn-Ubergang
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eher dem einer Diode und es tritt eine charakteristische Schleusenspannung auf. Wie beim
MOSFET wird erst eine positive Gate-Emitter-Spannung u,,, welche grofer als die Schwell-
spannung U; des IGBTs ist, zu einem Einschalten fiihren. Auch das dynamische Ein- und
Ausschaltverhalten dhnelt im Wesentlichen dem bereits beim MOSFET diskutierten Verhal-
ten. Eine Ausnahme stellt die Stromsteilheit beim Ausschalten dar, welche iiber den Gate-
Widerstand nur begrenzt einstellbar ist. Hinzu kommt beim Ausschalten ein fiir den IGBT
typischer Tailstrom, welcher durch eine maximale Amplitude I,,; und eine typischerweise
recht lange Abklingzeit t,,; von bis zu einigen us charakterisiert wird. Dies fiihrt zu zusatz-
lichen Ausschaltverlusten aufgrund der zu diesem Zeitpunkt bereits anliegenden Sperrspan-
nung [41]. Entsprechend ist der IGBT verglichen zu MOSFETs weniger fiir Anwendungen mit
grof3en Schaltfrequenzen geeignet.

GaN eHEMT

Analog zu den SiC-Dioden sind Leistungstransistoren auf Basis des WBG-Materials GaN (Gal-
liumnitrid) die aktuellste Entwicklungsstufe im Spannungsbereich < 1kV. 2009 hat EPC (Ef-
ficient Power Conversion Corporation) den ersten eGaN FET (enhancement-mode Galliumni-
tride Field Effect Transistor) auf Silizium vorgestellt, welcher speziell als Ersatz fiir herkomm-
liche Leistungs-MOSFETs entwickelt wurde [48]. Hierbei bedeutet enhancement-mode, dass
es sich um ein normally-off Bauteil handelt. Die Bezeichnung FET verdeutlicht bereits, dass es
dem MOSFET in seinem Verhalten dhnelt und ebenfalls iiber eine Gate-Source-Spannung ver-
lustarm angesteuert werden kann. Héufig ist auch die Bezeichnung eHEMT (enhancement-
mode High Electron Mobility Transistor) gebrduchlich, welche dem zugrundeliegenden phy-
sikalischen Prinzip gerecht wird. Anders als beim Si-Transistor ist nicht ein leitender Kanal in
einer dotierten Siliziumschicht, sondern ein zweidimensionales Elektronengas (2DEG) zwi-
schen einer AlGaN (Aluminium Galliumnitrid) und einer GaN-Schicht fiir die Leitfahigkeit
verantwortlich, welches sich durch seine sehr hohe Elektronenmobilitit auszeichnet [48].
Dieses 2DEG schlief3t den Drain- mit dem Source-Anschluss kurz, wenn zwischen Gate und
Source eine positive Spannung grofder der Schwellspannung angelegt wird. Somit befindet
sich der Transistor im leitenden Zustand.

GaN-Transistoren zeigen sowohl ein optimiertes Durchlassverhalten als auch eine reduzier-
te Gate-Ladung. Da so geringere Strome im Gatekreis flief3en, entstehen geringere Ansteuer-
verluste am Gate-Widerstand und im Gate-Treiber. Durch die sehr kleinen Gate-Kapazititen
konnen zudem sehr steile Schaltflanken realisiert werden, welche zuséatzlich die Schaltver-
luste senken. Bipolare Effekte, wie ein Tailstrom oder eine speicherladungsbedingte Uber-
stromspitze, gibt es nicht. Es existieren jedoch noch immer die aufbaubedingten und span-
nungsabhingigen Bauteilkapazitdten [48], weshalb das Schaltverhalten dem des MOSFETs
identisch ist. Ahnlich wie der MOSFET ist der eMode-GaN-Transistor riickwirts leitfihig und
zeigt hierbei eine Diodencharakteristik. Auch wenn hier kein physikalischer pn-Ubergang
vorhanden ist, wird verallgemeinert in Analogie zum Si-MOSFET von einer Bodydiode ge-
sprochen, wobei die Riickwértsleitung ausschliel3lich im 2DEG stattfindet und somit keine
Speicherladung vorhanden ist. Das Durchlassverhalten in Riickwartsrichtung ist durch die
Gate-Source-Spannung beeinflussbar, wobei mit grofSerem u,, die Durchlassverluste sinken
und die Charakteristik ein ohmsches Verhalten aufweist [48]. Entsprechend ist der eGaN
HEMT fiir den bidirektionalen Betrieb sehr gut geeignet und eine zusétzliche Freilaufdiode,
wie sie flir die Si-IGBTs eingesetzt wird, ist nicht mehr notwendig.
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Ausblick

Prof. Kolar présentierte in [49] eine Technologie-S-Kurve, nach welcher die Technologie der
Superjunction-MOSFETs sowie Schaltungstopologien der Leistungselektronik vor 2015 so
weit ausgereizt sein sollten, dass nur durch einen Paradigmenwechsel ein weiterer signifikan-
ter Technologiesprung erreicht werden kann. Diesen Paradigmenwechsel sah er vor allem in
der verstarkten Optimierung von passiven Bauelementen sowie fortschrittlichen Designkon-
zepten von Gesamtsystemen. Weiterhin werden Wide Bandgap (WBG) Halbleiter, wie GaN-
und SiC-Bauelemente, die Schaltgeschwindigkeiten und somit die Effizienz weiter steigern
konnen. SiC-MOSFETs erreichen im leitenden Zustand deutlich verringerte Widerstandswer-
te. Auch wenn die effektive Elektronenbeweglichkeit im Vergleich zu Si-Bauelementen kleiner
ist, sorgt die Moglichkeit einer sehr diinnen Basisweite und einer deutlich hoheren Basisdo-
tierung fiir einen in der Summe minimierten Ry ., [41].

Unter den Wide Bandgap Bauelementen existiert bereits heute eine gro3e Bandbreite an
kommerziellen SiC-Bauelementen. Diese werden unter anderem in der Photovoltaik einge-
setzt [50]. Die hoheren Produktionskosten von WBG-Bauelementen sowie neue Designanfor-
derungen an das leistungselektronische System sind die zu iiberwindenden Herausforderun-
gen [51]. Letzteres betrifft gesteigerte Anforderungen an das Gerite- und Schaltungsdesign,
um die Einhaltung elektromagnetischer Vertraglichkeit (EMV) zu gewahrleisten. Diese Arbeit
soll dazu einen Beitrag liefern.

2.2.3 Reales Schaltverhalten mit induktiver Last

Im vorangegangenen Abschnitt wurde bereits auf die Bedeutung der immer wiederkehrenden
Kommutierungsschleife hingewiesen. Zudem ist die angesprochene Lastinduktivitdt ebenfalls
Bestandteil vieler leistungselektronischer Anwendungen entweder als entsprechend diskretes
Bauelement zur Stromglattung, z.B. als Drossel L, in DC/DC-Wandlern oder als Bestandteil
der Last, z.B. bei elektrischen Maschinen. Entsprechend reprisentiert das Schaltverhalten
mit induktiver Last das dynamische Verhalten von Transistoren in den meisten praktischen
Anwendungen. Im Folgenden wird als Erweiterung zum idealisierten Schaltverhalten auf das
reale Schaltverhalten eingegangen, ausgewahlte Effekte erkldrt und Aspekte des Messens
elektrischer Grof3en diskutiert.

Einfluss parasitarer Elemente auf das reale Schaltverhalten

Die Messschaltung wurde bereits in Abbildung 2.10c dargestellt; sie wird haufig auch als Dop-
pelpulsschaltung bezeichnet, da der Transistor {iber zwei aufeinanderfolgende Gate-Pulse
angesteuert wird. Abbildung 2.11 zeigt eine Doppelpulsschaltung mit den wichtigsten para-
sitiren Elementen. Die parasitdre Kapazitét C, der Freilaufdiode Dy, parasitére Drosselkapa-
zitat Cp,, sowie die parasitdren Induktivititen des Kommutierungskreises L, die Gehduse-
induktivitdten der Transistoranschlusspins an Gate L, ;,,, Drain Ly und Source L, gilt es zu
berticksichtigen. L, .. stellt hierbei die parasitare Induktivitit der Gate-Beschaltung dar. Ly,
reprasentiert die Summe aller parasitdaren Teilinduktivitdten in der Kommutierungsschleife,
welche zum Spannungszwischenkreis, der Diode und dem Schaltungslayout gehoren. Der
Einfluss dieser Elemente ist in einem gemessenen, exemplarischen Ein- und Ausschaltver-
halten in Abbildung 2.12 zu sehen. Das Schaltverhalten wurde bei U, = 400V und einem
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Abbildung 2.11: Doppelpulsschaltung mit den wichtigsten parasitiren Elementen und Messgrof3en.

Laststrom von 4 A fiir eine SJ MOSFET SPP11N60C3 mit SiC-Diode IDHO6G65C5 aufgenom-
men.

Das Einschalten in Abbildung 2.12a zeigt analog zum theoretischen Schaltverhalten, dass
zunéchst ug auf das Niveau der Schwellspannung von hier 5V steigt, bevor der Source-Strom
i, zu steigen beginnt. Auf die Stromflanke folgt eine Uberstromspitze. Die Uberstromspit-
ze ist in diesem Falle keine Riickstromspitze, da eine SiC-Schottky-Diode verwendet wird.
Deren Kapazitidt C,, und die parasitdre Kapazitit der Drossel Cp, bestimmen durch das Um-
laden aufgrund des 3—’: einen kapazitiven Umladestrom, welcher sich zum Source-Strom i
addiert und iiber U, wieder schlieRt. Entsprechend kommt es wihrend dieser Uberstrom-
spitze zum Abfallen der Drain-Source-Spannung u,,. Nachdem i, und ug, ihre stationdren
Werte fiir den eingeschalteten Zustand angenommen haben, steigt u,, auf den Endwert von
15V. Entgegen dem idealisierten Schalten aus Abbildung 2.10a kommt es bereits wéahrend
der Stromflanke zu einem Absinken von ug,. Dies liegt daran, dass bedingt durch dieses %
iiber L, eine entsprechende Spannung abféllt. Gemald des Maschensatzes ergibt sich uy,
als Differenz zwischen U, und der Spannung {iber L, . Mit groBerem L, oder steilerem
% wird die Spannungsstufe demnach ebenfalls grofler. Im Gate-Spannungsverlauf ist das
Millerplateau wahrend der Drain-Source-Spannungsflanke nicht zu erkennen, da diesem ei-
ne starke Oszillation {iberlagert ist. Diese Oszillation zeigt eine identische Frequenz zu der
Stromoszillation. Ebenfalls ist zu erkennen, dass diese Storung in der Gate-Spannung erst
mit dem % einsetzt. Ein Grund dafiir ist die Source-Induktivitit L . Auch hier kommt es auf-
grund der hohen Stromsteilheit zu einem Spannungsabfall, welcher iiber u,; mitgemessen
wird. Zeitgleich spannt der Tastkopf der u,-Messung eine Fliche auf, welche einer zusétzli-

chen Induktivitat entspricht und auf das % reagiert. Daher kann davon ausgegangen werden,
dass die tatsachliche Oszillationsamplitude der realen Gate-Source-Spannung nur zum Teil
der gemessenen Gate-Source-Spannung entspricht. Auf den verantwortlichen Schwingkreis
und die korrespondierende Anregung wird an dieser Stelle nicht eingegangen, da diese als
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Abbildung 2.12: Gemessenes Schaltverhalten eines SJ MOSFETs mit SiC-Freilaufdiode.

zentrales Thema dieser Arbeit spater ausfiihrlich analysiert werden.

Auch das Ausschalten in Abbildung 2.12b zeigt Parallelen zum theoretischen Verlauf (siehe
Abbildung 2.10b). Zunéchst sinkt u,, auf das Niveau des Millerplateaus ab. Dann beginnt u g
auf den Wert der Zwischenkreisspannung zu steigen. Ist dieser erreicht, erfolgt die Stromkom-
mutierung mit definiertem %. Jedoch werden auch hier die Einfliisse der parasitaren Elemen-
te deutlich. Die Stromstufe wihrend des % ist wieder auf die kapazitiven Umladestréme von
Cp, sowie Cp, zuriickzufithren. Uber diesen fillt jetzt ein negatives % ab, weshalb diese Um-
ladestrome sich vom Source-Strom subtrahieren. Die Spannungseinbriiche in u, korrelieren
wieder mit den Stromflanken aufgrund von induzierten Spannungen im korrespondierenden
Spannungstastkopf und iiber der Source-Induktivitdt. Auch die Stromoszillation ist auf diese
Weise in der Gate-Spannung sichtbar.

Ein 1:100 bzw. 1:10 Tastkopf mit einer Bandbreite von 500 MHz bzw. 400 MHz wurde
zur Messung von uy, und ug eingesetzt. Der Strom i; wurde tiber einen 15 mQ-BNC-Shunt
gemessen. Das verwendete Oszilloskop WaveRunner 625Zi hat eine Bandbreite von 2,5 GHz
und eine Samplerate von 40 GS/s.
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Messen von Transienten im unteren ns-Bereich

Das Messen des Schaltverhaltens von modernen leistungselektronischen Schaltern stellt eine
Herausforderung dar, da die Messmittel sowohl fiir hohe Amplituden von Strom oder Span-
nung als auch fiir hohe Flankensteilheiten geeignet sein miissen. Zeitgleich darf durch den
Einsatz der Messmittel selbst das Schaltverhalten nicht beeinflusst werden.

Ein transienter Vorgang kann nur dann unverfilscht gemessen und dargestellt werden,
wenn die Bandbreite Bg, des gesamten Messsystems hinreichend grof$ bzw. dessen Anstiegs-
zeit T, s hinreichend klein ist. Hierbei ist die Anstiegszeit als die Zeit definiert, in welcher
eine endliche Signalflanke von 10 % auf 90% der Endamplitude steigt. Die resultierende,
gemessene Anstiegszeit T, .., setzt sich aus der geometrischen Summe der Anstiegszeiten T, ;
aller dem Messsystem zugehorigen Komponenten und der zu messenden Anstiegszeit T,
zusammen [52].

Tyges = 1/ T2y + T2

a,ges a,Sys

: 2 _ T2 2 2
mit T2, = T2, + T2, +..T2; (2.11)

Hieraus ist ersichtlich, dass T, ., wie gewlinscht durch T,y bestimmt wird, wenn T, >
>T,;. Fiir 3. T,;/T,n = + ergibt sich ein Fehler von 2 %, wobei die idealisierte geometrische
Addition nur fiir Systeme mit Uberschwingen <5 % gilt [52]. Fiir viele Komponenten des
Messsystems, wie Oszilloskop oder Spannungstastkopf, ist statt der Anstiegszeit meist die
Bandbreite B; bekannt. Ausgehend von der —3 dB-Grenzfrequenz lassen sich durch

;- 035
ai B.

1

(2.12)

beide GroRen ineinander umrechnen [52]. Fiir mit 10 % {iberschwingende Systeme muss der
Faktor von 0,35 auf 0,45 angepasst werden [53]. Ein Beispiel fiir eine Schaltflanke von 4 ns
zeigt, dass die erforderliche Systembandbreite Bg,, = 438 MHz betrégt, um einen Fehler von
2% einzuhalten.

Neben der Bandbreite muss auf mogliche Unterschiede in den Kabelldngen von Tastkop-
fen geachtet werden. Die Ausbreitungsgeschwindigkeit von Signalen im Vakuum ist durch
die Lichtgeschwindigkeit ¢ begrenzt. Die reale Ausbreitungsgeschwindigkeit v auf Leitungen
ergibt sich durch die materialabhéngige relative Permittivitét ¢, und relative Permeabilitat
u, des leitenden Mediums in Bezug auf ¢ [54].

c

v Er Uy

Fiir herkommliche Messkabel kann u, = 1 angenommen werden [52], wodurch sich (2.13)
vereinfacht. Entsprechend der realen Ausbreitungsgeschwindigkeit und des Lingenunter-
schiedes der Messleitungen kann nun der Laufzeitunterschied At berechnet werden. Fiir
¢, = 1,44 und einen Liangenunterschied von 0,5 cm ergibt sich At = 2ns, was bei T, \; = 4ns
bereits der Halfte der Anstiegszeit entspricht. Eine zeitliche Verschiebung beim zeitgleichen
Messen von Signalen mit unterschiedlichen Kabelldngen ist nicht vernachléssigbar.

Das Digitalspeicheroszilliskop ist eine wichtige Komponente des Messsystems und Abtastra-
te sowie Bandbreite sollten an die Messanforderungen angepasst sein. Die Bandbreite bezieht
sich auf den eingangsseitigen Analog-Digitalwandler. Um hier Eingangssignale ausreichend

. (2.13)
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gut zu digitalisieren, bedarf es einer Bandbreite, die mindestens dem Doppelten des hochs-
ten Frequenzanteils des zu messenden Signals entspricht, im Idealfall jedoch dem Fiinffa-
chen entsprechend Gleichung (2.11) [152]. Das digitalisierte Signal muss zudem abgetastet
werden. Unter Beachtung des Nyquist-Shannon-Abtasttheorems [55] sollte die Abtastrate be-
zogen auf die grof3te zu erwartende Frequenzkomponente mindestens doppelt so hoch sein.
[152] empfiehlt eine Abtastrate grof3er als das Achtfache der zu messenden Bandbreite, [153]
sogar das Zehnfache, um Messungenauigkeiten zu minimieren. Ausgehend von einer Schalt-
flanke von 4 ns mit entsprechender Bandbreite von 87,5 MHz ergeben sich als ausreichende
Anforderung an die Bandbreite und Abtastrate eines Oszilloskops 437,5 MHz und 875 MS/s.
Hersteller wie LeCroy, Tektronix oder Rohde&Schwarz, bieten unterschiedliche Modelle, wel-
che diese Anforderungen zum Teil iibererfiillen.

Wihrend eine Vielzahl an kommerziell erhéltlichen Oszilloskopen mit ausreichend hohen
Bandbreiten existiert, ist die Auswahl an Spannungstastkopfen und Stromsensoren gering.
Daher bestimmen diese die entscheidende Bandbreitenbegrenzung des Messsystems und sol-
len nachstehend genauer betrachtet werden.

Flir Spannungsmessungen groRer als 100V konnen passive Spannungs- oder aktive Dif-
ferenzspannungstastkopfe eingesetzt werden, abhéngig davon, ob mit oder ohne direkten
Massebezug gemessen werden kann. Wahrend passive Tastkopfe von géngigen Herstellern
bis 1kV Messspannung eine Bandbreite zwischen 400 MHz und 500 MHz aufweisen [154]-
[156], gibt es nur wenige kommerziell erhéltliche Differenzspannungstastkopfe, welche fiir
einen so hohen Frequenzbereich spezifiziert sind [157], [158]. Hieran ist bereits zu erken-
nen, dass fiir die beispielhafte Anstiegszeit von 4 ns die geforderte Bandbreite von 437,5 MHz
nur von wenigen Spannungstastkopfen erfiillt werden kann.

Vor allem die Strommessung stellt in der Leistungselektronik eine Herausforderung dar.
Strommesswerte konnen als Steuer- oder RegelgroRen dienen, fiir Sicherheitsaspekte re-
levant sein oder das Schaltverhalten nachbilden. Je nach Anwendung miissen Strome von
wenigen mA bis hin zu einigen kA gemessen werden, wobei die Bandbreite von DC bis in
den GHz-Bereich reichen kann [40]. Eine Strommessung ist immer eine indirekte Messung,
indem sich einer stromproportionalen Spannung bedient wird. Diese kann tiber unterschied-
liche physikalische Effekte und Messprinzipien nutzbar gemacht werden, die in Kombina-
tion mit der Signalnachbearbeitung bandbreitenbegrenzende Eigenschaften haben konnen.
Gleichzeitig sind viele Stromsensoren geometrisch grof3, was ihren Einsatz in minimierten
Kommutierungsschleifen zum Teil unméglich macht. In [40] ist eine Ubersicht unterschiedli-
cher Strommessverfahren dargestellt, wobei im Folgenden ausgewahlte Strommessverfahren
vorgestellt werden, welche fiir das Messen transienter Strome in Kommutierungsschleifen in
Frage kommen.

In [56] wird erstmals eine Spulenanordnung prasentiert, welche basierend auf dem Durch-
flutungsgesetz die Anderung des magnetischen Feldes messbar machte. Somit ist es moglich,
Strominderungen iiber eine messbare induzierte Spannung darzustellen. Die heute unter an-
derem unter dem Namen Rogowski-Spulen bekannten Strommessgerdte werden fiir die Erfas-
sung von zeitlich verdnderlichen Strémen eingesetzt [ 52] und haben den Nachteil, aufgrund
der Induktionswirkung keinen Gleichanteil des Stromes messen zu konnen. Thre flexible Aus-
fiihrung pradestiniert sie vor allem fiir den Einsatz bei diskreten Bauteilen mit Durchsteck-
montage und Halbleitermodulen. Da kein Eisenkern vorhanden ist, besteht keine Gefahr der
Sattigung und grof3e Strommessbereiche sind méglich. Durch die Kopplung iiber das magne-
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Abbildung 2.14: Ober- und Unterseite des In-
finity Sensor [59].

Abbildung 2.13: Messergebnisse  der  Drain-
Source-Spannung eines 650V
GaN HEMTs mit und ohne
installiertem Koaxialshunt im
Kommutierungskreis.

tische Feld erfolgt die Strommessung potentialfrei. Die Messspule neigt jedoch durch para-
sitdre kapazitive Kopplung mit der Versuchsanordnung zu storenden Resonanzeffekten, wel-
che durch eine differentielle Rogowskispule reduziert werden konnen [57]. Eine maximale
Bandbreite von 30 MHz fiir kommerziell erhaltliche Messsysteme mit Rogowskispulen [159]
ist ausreichend fiir Leistungshalbleiter mit Schaltzeiten grof3er als 60ns, ist aber ein Aus-
schlusskriterium fiir den Einsatz bei schnellschaltenden Leistungshalbleitern, wie in dieser
Arbeit behandelt.

Shunts existieren in unterschiedlichen Ausfithrungen. Vor allem koaxiale Shunts (BNC-
Shunts) konnen in sehr niederinduktiven Ausfithrungen im pH-Bereich [58] gefertigt wer-
den und bieten somit eine hohe Bandbreite bis zu 2 GHz [160]. Durch die direkte strom-
proportionale Spannung ist eine aufwandige Nachbearbeitung der Messwerte nicht notwen-
dig. Eine direkte galvanische Kopplung begrenzt den Freiheitsgrad der Platzierung innerhalb
der Anwendung und fithrt zu nicht vernachlassigbarer Verlustleistung im Shunt [52], wel-
che die maximale Stromtragfahigkeit begrenzt. Auch wenn ein Koaxialshunt niederinduktiv
aufgebaut ist, fithren seine geometrischen Abmafe und die Installation zur nicht vernachlas-
sigbaren Vergrollerung des Strompfades, in welchen er eingesetzt wird und somit zur Ver-
groerung der parasitdren Induktivitdt. Abbildung 2.13 vergleicht zwei Messergebnisse der
gleichen Drain-Source-Spannung fiir das Einschalten eines 650V GaN-HEMTs mit und ohne
eingesetztem Koaxialshunt. Die durch den Shunt vergrof3erte Kommutierungskreisindukti-
vitét fithrt zur Oszillationsauspragung und beeinflusst somit das Schaltverhalten nachteilig.

Der Infinity Sensor vereint die Vorteile eines isolierten Strommessens, einer vernachlassig-
baren Beeinflussung des Kommutierungskreises sowie einer hohen Bandbreite von mindes-
tens 225 MHz [59] (siehe Abbildung 2.14). Dazu weist er einen hohen Strommessbereich
ohne Séttigungseffekte auf. Da er, dhnlich wie die Rogowskispule, eine stroménderungsab-
héngige induzierte Spannung liefert, konnen keine Gleichstrome gemessen werden und eine
Signalnachbearbeitung ist notwendig. Dennoch ist er aufgrund seiner geringen Grof3e, tech-
nischen Einfachheit und groen Bandbreite ein Sensor, welcher fiir das Messen von Strom-
transienten > 7ns in Frage kommt. Fiir das Messen steilerer Flanken miissen Fehler >2 %
beachtet werden.
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2.3 Elektromagnetische Vertraglichkeit

Die elektromagnetischen Vertraglichkeit (EMV) lasst sich in die Bereiche elektromagnetische
Storaussendung und elektromagnetische Storfestigkeit unterteilen. Die Analyse der Storfes-
tigkeit liefert eine Aussage iiber die ungestorte Funktionsfahigkeit eines elektrischen oder
elektronischen Gerétes oder Systems innerhalb einer definierten elektromagnetisch gestor-
ten Umgebung. Dieses Gerat oder System wird als Empfanger [60] oder Stérsenke [61] be-
zeichnet. Die Analyse der Storaussendung bewertet das Potential eines Gerates oder Systems,
andere Gerate in einer definierten Umgebung zu stéren, wobei dieses Gerét als Sender [60]
oder Storquelle [61] bezeichnet wird.

Eine Storquelle wird typischerweise nach deren Verhalten im Frequenzbereich charakteri-
siert, wonach die Einteilung in schmalbandige und breitbandige Quellen erfolgt. Eine schmal-
bandige Storquelle beeinflusst einen nur kleinen Frequenzbereich (Linienspektrum) und ist
beispielsweise ein Funksender oder ein periodisches Signal [60]. Eine breitbandige Stérquelle
zeigt ein kontinuierliches Spektrum, wie durch kosmisches Rauschen oder transiente Vorgan-
ge hervorgerufen.

Storquelle und Storsenke konnen {iber unterschiedliche Koppelwege verbunden sein. Die-
se sind in der Ubersicht in Abbildung 2.15 und Tabelle 2.1 zusammengefasst. Die dominie-
rende Kopplungsart lasst sich in Abhdngigkeit der Wellenldnge A, der Storfrequenz f,, dem
Abstand zwischen Storquelle und Storsenke d und der Abmessung der stérenden Leitung [
beschreiben. Die Koppelimpedanz Z, setzt sich aus galvanischem Koppelwiderstand R,, der
kapazitiven Koppelreaktanz W%k und der induktiven Koppelreaktanz jwM, [62] zusammen

Zk :Rk+JCl)Mk+

. 2.14
Die Berechnung von A erfolgt iiber die bereits in (2.13) definierte reale Ausbreitungsge-
schwindigkeit v und die betrachtete Frequenz f[62]

A= (2.15)

A
7
Der Faktor 10 zwischen A und den geometrischen Grofden d und [ in Tabelle 2.1 wurde ge-
wahlt, da dieser groRR gegeniiber dem charakteristischen Verhiltnis eines Monopols (A/I = 4)
ist, fiir welchen bereits eine zeitliche und rdumliche Signalverteilung entlang von [ beachtet
werden muss und es bereits zu Abstrahleffekten bei grollem Abstand d kommt. Eine quasi-
statische Betrachtung, wie fiir die galvanische, induktive und kapazitive Kopplung typisch,
ist somit nicht mehr zuldssig und man spricht von Wellen- oder Strahlungskopplung [61],
[62].

Nachstehend werden zunéchst die leitungsgebundenen und anschliel}end die feldgebun-
denen Kopplungen beschrieben.

2.3.1 Leitungsgebundene Kopplung

Bei der galvanischen Kopplung sind stérender (Quelle) und gestorter (Senke) Stromkreis tiber
eine gemeinsame Koppelimpedanz Z, elektrisch verbunden, welche ein diskretes Bauteil oder
eine Leitungsimpedanz selbst sein kann. Somit ergibt sich ein ohmsch-induktiver Charakter
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Abbildung 2.15: Ubersicht méglicher Kopplungswege.

Tabelle 2.1: Ubersicht {iber die Einteilung der Kopplungsarten (vgl. [63],[62]).

Kopplungsart Kopplungsweg  Kopplungsmechanismus Leitungsldnge

Abstand der Storquelle zur Storsenke d < %

Galvanische Kopplung U =R-1 leitungsgebunden [ < %
Induktive Kopplung U=jwM,-I magnetisches Feld [ < 1’1—0
Kapazitive Kopplung I=jwC-U elektrisches Feld [ < %
Wellenleiterkopplung  u(x,t),i(x,t)  Wellenleiterkopplung [> %
Abstand der Storquelle zur Storsenke d > %
Strahlungskopplung S=ExH Nah- und Fernfeld > %

von Z,. Unterschieden wird zwischen der galvanischen Kopplung von Betriebsstromkreisen
und der Kopplung zwischen Betriebs- und Erdstromkreisen. Durch einen Storstrom ig, aus
der Storquelle Q,, welcher tiber diese Impedanz flie3t, wirkt sich eine entsprechende Stor-
spannung ug, auf den damit gestorten Kreis aus Quelle der Senke Qg und Lastimpedanz der
Senke Z; ¢ aus (siehe Abbildung 2.16). Dies ist vor allem dann kritisch, wenn grofse oder
hochfrequente Strome im storenden Kreis flieBen, Z, grof3 ist oder der gestorte Stromkreis
einen geringen Signal-Rausch-Abstand aufweist [37], [60], [61].

Die kapazitive Kopplung beruht auf der Wirkung elektrischer Felder. Die Modellierung para-
sitdrer Kapazitdten oder Streukapazitidten C, ist hierbei zweckmaRig und beriicksichtigt die
aufbaubedingten geometrischen Abmafe von elektrischen Leitern unterschiedlicher Poten-
tiale zueinander. Kommt es zu einer Spannungsanderung und somit Anderung des elektri-
schen Feldes, flie3en storende kapazitive Ausgleichsstrome ig,,. FlieBen diese Storstrome iiber
die Impedanz eines Nutzstromkreises Z; s, kommt es zu einem ungewollten Spannungsabfall
ug,, welcher den Stromkreis der Senke stort (siehe Abbildung 2.17). Eine kapazitive Stérung
wird mit der GroRe der Koppelkapazitit C, und der GroRe der Anderung des Spannungs-

duc,

abfalls tiber der Koppelkapazitdt —* ebenfalls groSer. Eine Reduzierung der Kopplung wird
erreicht, wenn der Koppelpfad niederimpedant ausgelegt ist und der flieende Stérstrom so
keinen nennenswerten Spannungsabfall hervorruft [37], [60], [61].
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Abbildung 2.16: Prinzip der galvanischen Kopplung.
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Abbildung 2.17: Prinzip der kapazitiven Kopplung.

Als induktive Kopplung wird die auf dem magnetischen Feld basierende Wechselwirkung
von stromdurchflossenen Leiterschleifen bezeichnet. Hierbei fiihrt die Anderung des Stromes
im storenden Kreis zu einer Magnetfelddnderung, welche eine Spannung ug, im gestorten
Kreis induziert. Entsprechend findet die Modellierung dieser Kopplungsart iiber eine Kop-
pelinduktivitdt M, oder eine Quellenspannung statt, wobei eine diskrete Spannungsquelle
der tatsdchlichen physikalischen Wirkungsweise auf die gesamte Leiterschleife nicht gerecht
wird. Diese Spannung ist unabhéngig von der Impedanz der Senke Z; ¢ und ergibt sich aus
dem auf die Schleife wirkenden Feld und deren Geometrie. Abhdngig von der Gesamtimpe-
danz ergibt sich daraus ein Storstrom ig, (siehe Abbildung 2.18) [37], [60], [61].

Die leitungsgebundene Wellenkopplung entspricht einem Modell eines Koppelmechanis-
musses, bei welchem Storquelle und Storsenke mit einem Abstand von d < % noch immer
dicht beieinander liegen. Entsprechend dominiert hier entweder die kapazitive oder magne-

tische Kopplung. Die geometrische Ausdehnung der Storquelle und -senke ist mit [ > 4

10
jedoch so grof3, dass fiir die Beschreibung von Strom und Spannung eine nicht vernachlas-
sigbare zeitliche (t) und raumliche (x) Abhéngigkeit beriicksichtigt werden muss, was zur

Notwendigkeit einer Wellenbetrachtung fiihrt [61], [62].

u=u(t,x); i=i(t,x) (2.16)
Z1 4 Zys
My

%D { s (Do

Lstr

Abbildung 2.18: Prinzip der induktiven Kopplung.
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Quasistationdre Betrachtungen sind somit nicht mehr zulédssig. Anders als zuvor wird die
Kopplung {iber die Wellenimpedanz einer Leitung Z, [62], [63]

L/

ausgedriickt. Diese ist durch ihren Charakter frequenzunabhéngig. Da L’ und C’ die ldngen-
bezogene Induktivitat und Kapazitat sind, ergibt sich fiir Z, dazu eine Lingenunabhéngigkeit.
Die Kopplung zwischen den sich beeinflussenden elektrisch langen Systemen erfolgt iiber die
Koppelimpedanz Z, aus Koppelinduktivitdt M, und Koppelkapazitat CI; analog zu Z,,. Die Be-
einflussung der Systeme untereinander héngt sowohl von Z; als auch von Z, ab und kann
in dem Ubersprechwert F, ausgedriickt werden. Unter der Annahme, dass beide koppelnden
Systeme die gleiche Leitungsimpedanz Z, haben, berechnet sich der Ubersprechwert nach

1

F, =
"\ 15+

(2.18)

Z
Zo

Typische Werte liegen zwischen 0,1 und 0,5 [62].

2.3.2 Strahlungskopplung

Befinden sich elektrisch lange, koppelnde Systeme in einem Abstand d > % zueinander,

10
kommt es zu einer sowohl zeitlichen als auch rdumlichen Feldverteilung. Es kann nicht mehr
wie zuvor von einer eindeutigen magnetisch oder kapazitiv dominierenden Kopplung ausge-
gangen werden. Magnetisches und elektrisches Feld H und E sind jetzt als elektromagnetische

Welle {iber den Wellenwiderstand des freien Raumes I' miteinander gekoppelt.

r=— 2.19
o (2.19)
Hierbei ist I' vom Abstand d des betrachteten Punktes zur Quelle abhédngig und somit von
der Unterteilung des Ausbreitungsraumes in Nahfeld und Fernfeld [62]:

Nahfeld: d <0,8A (2.20)
Fernfeld: d > 0,84 (2.21)

Der magnetische und Hertz’sche Dipol gelten als Elementarquellen fiir elektromagnetische
Wellen und entsprechend ihrer Charakteristik muss im Nahfeld zwischen deren korrespon-
dierenden Wellenwiderstédnden I; und I}; unterschieden werden. Abbildung 2.19 zeigt deren
abstandsabhingige Impedanz. Es ist gut zu erkennen, dass I'; und I, fiir d ~ 0.8A nur noch
eine geringe Abweichung zueinander aufzeigen und deren Phasenverschiebung anndhernd
0 ist. Dies ist die Grenze zwischen Nahfeld und Fernfeld, ab welcher das elektrische und
magnetische Feld fest {iber den Wellenwiderstand des freien Raumes I}, = 7 - 120 gekop-
pelt sind [63]. Entsprechend geniigt es, entweder E oder H im Fernfeld zu messen, da die
jeweils andere Komponente nach (2.19) ermittelt werden kann. Eine Moglichkeit der pradik-
tiven Abschidtzung dieser komplexen wellenbedingten Koppeleffekte im Fernfeld bietet der
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Abbildung 2.19: Impedanz (links) und Phase (rechts) der Wellenwiderstdnde des Hertz’schen und
magnetischen Dipols.

Ansatz des A/2-Strahlers, auch wenn dies aufgrund seiner sehr guten Einkopplungs- und
Abstrahleigenschaften einer worst-case-Abschétzung entspricht [61]. Hierbei gilt das Rezi-
prozitdtsgesetz nach welchem jedes Leiterstiick sowohl sendendes als auch empfangendes
Element mit gleichen Eigenschaften ist [62].

Ein potenzierender Storfaktor sind mogliche Reflexionen. Trifft eine elektromagnetische
Welle auf eine Impedanzénderung entlang ihres Ausbreitungsweges, so wird ein Teil dieser
Welle reflektiert und iiberlagert sich zu einer resultierenden Welle. Hierbei kann es zur Re-
sonanzausbildung kommen. Beschrieben wird das Reflexionsverhalten vor allem durch den
Transmissionsfaktor t; und den Reflexionsfaktor r; sowie die Impedanz der betrachteten
Medien Z; und Z, [54], [64], [65].
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ty=—"—" (2.22)
Z,+ 2,
Z,—Z

rp=_2—1 (2.23)
Zy+ 2,

Sind Z, = Z, ist der Transmissionsfaktor 1 und der Reflexionsfaktor 0. Es kommt zu keiner
Reflexion. Andersherum wird der Reflexionsfaktor 1, wenn Z; und Z, maximal unterschied-
lich sind. Somit wiirde die einfallende Welle vollstédndig reflektiert werden. Diese Betrachtung
kann auch auf die leitungsgebundene Wellenkopplung angewendet werden. Ist eine wellen-
fiihrende Leitung mit der Impedanz Z; mit einem Abschlusswiderstand Z, verbunden, wird
von Anpassung gesprochen, wenn Z; = Z,. Nicht-Anpassung liegt vor, wenn Z; # Z,. Dann
kommt es zu Reflexionen, welche Kabelresonanzen anregen konnen.

2.3.3 Gegentakt- und Gleichtaktstorungen

Anhand der Ausbreitungsrichtung werden leitungsgebundene Stérungen in Gleichtakt- und
Gegentaktstorungen unterschieden. Gegentaktstorungen konnen ihre Ursache in induktiven
Kopplungen haben. Die so induzierte Storspannung ug, in einem Nutzstromkreis ist Quelle
fiir einen storenden Gegentaktstrom iy, (differential mode), welcher sich {iber einen Hin-
leiter von der Quelle zur Impedanz der Senke Z; ¢ bewegt und iiber einen Riickleiter des
Stromkreises wieder schlief3t. Dies ist in Abbildung 2.20 schematisch dargestellt. Somit lie-
gen Nutzquelle und Storquelle in Reihe zueinander und deren resultierende Strome tiberla-
gern sich [60]. Das eigentliche Nutzsignal an der Senke kann dadurch je nach Polaritét des
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Abbildung 2.20: Prinzip der Gegentaktstorung. Abbildung 2.21: Prinzip der Gleichtaktstrome.

Storstromes vergrofdert oder reduziert werden.

Gleichtaktstorungen werden vorwiegend durch kapazitive Kopplungen hervorgerufen.
Hierbei fliel3t ein storender Gleichstrom i,; (common mode) mit gleicher Polaritit sowohl im
Hinleiter als auch im Riickleiter und schlief3t sich {iber eine meist kapazitive Koppelimpedanz
Z, Uber die Masse [60], [62]. Sind die Hin- und Riickleiterimpedanzen Z;; und Z; identisch,
sind auch die beiden Gleichtaktstrome icy i und icy y identisch und sorgen so dafiir, dass an
der Senke keine Storspannung messbar ist. Kommt es jedoch zu einem unsymmetrischen Auf-
bau mit Z}; # Z, wird sich der Storstrom entsprechend des Impedanzverhéltnises aufteilen.
Dieser Stromunterschied in beiden Leitern kann als Gegentaktstrom aufgefasst werden, wel-
cher jetzt an der Senke einen messbaren Spannungsabfall ug,, erzeugt, wie in Abbildung 2.21
gezeigt. Dies wird als Gleichtakt-Gegentaktkonversion bezeichnet [60].

Vor allem Gleichtaktstrome konnen aufgrund der Addition magnetischer Felder zu kriti-
scher Abstrahlung fithren. Die Felder von Gegentaktstromen heben sich bei dichter Kabel-
bzw. Leiterbahnfiihrung hingegen auf, weshalb Strahlungskopplung haufig auf Gleichtakt-
strome selbst bei geringen Amplituden zuriickzufiihren ist [60], [65].

2.3.4 Normen und Messverfahren

Um die Vergleichbarkeit der Elektromagnetischen Vertrédglichkeit unterschiedlicher Gerate
zu gewabhrleisten, sind einzuhaltende Grenzwerte sowie deren Messverfahren von Storfes-
tigkeit und Storaussendung in nationalen und internationalen Normen festgeschrieben. So
wird zwischen Fachgrundnorm, Grundnorm und Produktgrundnorm unterschieden. Die Pro-
duktgrundnormen unterscheiden zudem zwischen unterschiedlichen Anwendungs- und Ge-
rateklassen sowie relevanten Frequenzbereichen [66]. Diese Arbeit hat nicht zum Ziel, kon-
krete Grenzwerte fiir gewisse Anwendungen einzuhalten, sondern Einflussfaktoren auf die
Storaussendung in Bezug auf deren Amplituden- und Frequenzverhalten zueinander verglei-
chend zu bewerten. Entsprechend soll an dieser Stelle keine detaillierte Gegeniiberstellung
relevanter Normen erfolgen. Stattdessen wird auf grundlegende normierte Messprinzipien
eingegangen, um reproduzierbare und vergleichbare Ergebnisse zu erhalten.

Sowohl fiir die geleitete als auch die gestrahlte Stormessung werden Messempféanger einge-
setzt. Diese ermoglichen es, die Storsignale entsprechend der Norm auszuwerten und darzu-
stellen. Hierbei ist ein Messempfianger zu verwenden, bei welchem zwischen Mittelwert- und
Quasispitzenwertdetektor gewéhlt werden kann. Auch das Messen mit Spitzenwertdetektor
kann zuléssig sein. In Abhdngigkeit des Detektors wird die Amplitude der Messwerte entspre-
chend ihrer Héufigkeit innerhalb eines definierten Fensters zeitlich gewichtet. Die Normen
definieren entsprechend unterschiedliche Grenzwerte fiir Quasispitzenwert- und Mittelwert-
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Abbildung 2.22: Beispielhafter Aufbau einer Netznachbildung (vergl. [65]).

messungen, welche fiir die Normkonformitét beide einzuhalten sind. Zuséatzlich gilt es, die
Messbandbreite entsprechend des untersuchten Frequenzbereiches nach Normvorgabe ein-
zustellen. Typische Werte sind 9 kHz Bandbreite fiir geleitete Storungen von 150 kHz-30 MHz
sowie 120kHz fiir gestrahlte Stérungen von 30 MHz-1 GHz. Die Grundnorm CISPR 16-1-1
(Deutsche Fassung: EN 55016-1-1) beschreibt diese “Eigenschaften und Leistungsmerkma-
le von Geraten und Einrichtungen zur Messung von Funkstérspannungen, Funkstorstromen
und Funkstorfeldstarken [67].

Die elektromagnetischen Storungen miissen dem Messempfanger jedoch als messbare
Spannungen bereit gestellt werden. Gestrahlte Storungen werden dabei von symmetrischen
Dipolen als Antennen gemessen. Die Messung erfolgt sowohl mit horizontaler als auch verti-
kaler Polarisierung [68].

Geleitete Storungen werden tiber Impedanzen in Netznachbildungen (NNB) ausgekoppelt.
Die NNB erfiillt neben der Auskopplung der Stérung zwei Aufgaben: externe Storungen sol-
len gefiltert werden, sodass die zu untersuchende Schaltung von diesen nicht beeinflusst
wird. Dazu soll der zu priifenden Schaltung (EUT - Equipment Under Test) eine definierte
Impedanz bereitgestellt werden, welche unabhédngig von der Netzimpedanz ist. Somit kann
eine Reproduzierbarkeit und Vergleichbarkeit von EMV-Messungen zwischen unterschiedli-
chen Messplétzen gewéhrleistet werden [65]. Abbildung 2.22 zeigt einen beispielhaften Auf-
bau einer NNB. L und C, sind hierbei der Netzfilter, welcher die externen Storungen stark
dampft. Die Kondensatoren C; stellen einen niederimpedanten Pfad fiir die EUT-Storungen
dar. Die 50 2-Widerstdnde sind extern anzuschliellende Widerstinde. Fiir den Fall der Stor-
messung entspricht dieser Widerstand der Eingangsimpedanz des Messempféangers [65]. Da
in der Regel entweder zwischen Phase und Erde oder zwischen Neutralleiter und Erde ge-
messen wird, ist ein 50 2-Widerstand an den nicht interessierenden Ausgang anzuschliel3en.
Die Widerstéande R, sind Entladewidersténde fiir C;, sollte ein 50 2-Widerstand einmal nicht
angeschlossen sein.

In dieser Arbeit wird das Messen geleiteter Stérungen von Standgeriten nach der inter-
nationalen Norm CISPR 22 (entsprechend der europdischen Norm EN55022) durchgefiihrt
[68]. Diese beschreibt Grenzwerte, Messmethoden und Messequipment von Haushaltsgeré-
ten bis zu Medizingeraten. Es wird eine horizontale Massefldche von mindestens 2m x 2m
vorgeschrieben, welche jedoch mindestens 0,5 m an jeder Seite iiber den Priifling hinausra-
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Abbildung 2.23: Aufbau fiir das Messen geleiteter Storungen von Standgerédten gemaf3 [68].

EUT
~| max. 2m , NNB
= —
mind. 20 cm A JI:[\'}/
Bezugsmasse jo~— =
‘ Isolation Quelle
5em b

Messempfanger

Last

Abbildung 2.24: Aufbau fiir das Messen geleiteter Stérungen von Gerédten gemafs EN55025 [69].

gen sollte. Zudem ist das EUT mit einer bis zu 15 cm starken Isolierung {iber der Masseflache
zu platzieren. Die Kabelldnge darf eine maximale Lange von 1 m nicht tiberschreiten. Im Falle
langerer Kabel muss die tiberschiissige Lange serpentinenartig zusammengelegt werden. Hier
ist auf eine Kabelbiindelldnge von maximal 0,4 m zu achten. Die Kabel sind ebenfalls von der
Masseflache isoliert horizontal zu fiithren. Die Netznachbildung ist zwischen EUT und Netz-
anschluss oder EUT und Last zu platzieren. Ein beispielhafter Aufbau ist in Abbildung 2.23
gezeigt.

Der Messaufbau fiir geleitete und Nahfeld-Stoéraussendungen von Geréten fiir Automo-
bilanwendungen entspricht in dieser Arbeit der Norm CISPR 25 (EN55025). Diese definiert
Grenzwerte und Messmethoden zur Funk-Entstorung zum Schutz von Empfangern in Fahr-
zeugen, Booten und Geriten [69] und findet Anwendung unter anderem in der Automobil-
branche. Das EUT inklusive anwendungsrelevanter Kabel muss fiir das Messen der leitungsge-
fiihrten Storgrofden mittels Spannungsmessung mit einem isolierenden Abstand von 50 mm
iiber einer Massefldache aufgebaut und mindestens 200 mm von dessen Kante entfernt sein.
Diese Auskopplung der zu messenden Storspannung erfolgt tiber eine definierte Netznachbil-
dung zwischen Quelle und EUT. Die Liange der Leitung zwischen EUT und Netznachbildung
darf maximal 2 m betragen. Ein beispielhafter Aufbau ist in Abbildung 2.24 gezeigt.

Fiir das Messen von Feldkopplungen ist ein Absorberraum vorgeschrieben, welcher kei-
ne reflektierenden Wéande und Decke aufweist und gleichzeitig den Messraum vor duf3eren
Einfliissen abschirmt. Der Priiflingsaufbau entspricht weitestgehend dem der geleiteten Stor-
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Abbildung 2.25: Aufbau fiir das Messen gestrahlter Storungen von Gerédten geméafs EN55011 [70].

spannungsmessung. Die empfangende Antenne muss in einem horizontalen Abstand von
1m vor den storenden Leitungen des EUTs positioniert werden, wobei die Kabelldnge bis
1500 mm= 75 mm spezifiziert ist und parallel zur Bezugsmasse verlauft.

Das Messen von gestrahlten Fernfeldstérungen erfolgt nach DIN EN EN 55011, welche
Grenzwerte und Messverfahren fiir industrielle, wissenschaftliche und medizinische Hoch-
frequenzgerate bezogen auf deren Funkstorung festlegt. Demnach liegt der definierte Fre-
quenzbereich zwischen 30 MHz und 1 GHz. Das EUT muss hierbei auf einem 80 cm hohen,
elektrisch nichtleitenden Tisch in 10 m Abstand zur Antenne platziert werden. Die Hohe des
Antennenmittelpunktes soll hierbei zwischen 1 m und 4 m variiert und sowohl mit horizon-
taler als auch vertikaler Polarisation gemessen werden. Zudem ist die Orientierung des EUTs
mittels Drehtisch zu verdndern, um die maximale Storgrof3e bei jeder Messfrequenz zu er-
fassen. Der Boden zwischen EUT und Antenne soll hierbei metallisch und reflektierend sein,
wobei sich ansonsten keine reflektierenden Gegenstdnde in der Niahe befinden diirfen.
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Abbildung 2.26: EMV-Tafel: Qualitativer Zusammenhang zwischen trapezférmigem Spannungsver-
lauf im Zeitbereich (links) und korrespondierendem worst-case-Storspektrum im Fre-
quenzbereich (rechts).

2.4 Leistungselektronik als elektromagnetische Storquelle

Die Leistungselektronik ist eine wesentliche elektromagnetische Stérquelle [62]. Hochfre-
quente Anteile durch steile Strom- und Spannungsflanken in Kombination mit grof3en Strom-
und Spannungsamplituden bei zeitgleich niederinduktiven Stromschleifen und kompakten
Aufbauten fithren zu unterschiedlichen Stor- und Koppeleffekten. Auf die Wesentlichen soll
nachstehend eingegangen werden.

Niederfrequente, leitungsgebundene Netzriickwirkungen in Form von Oberschwingungen,
welche sich durch nicht-sinusférmige Stromaufnahme von Stromrichtern am Netz ergeben,
sind ein Thema, welches vor allem schaltungstopologieabhéngig ist [44]. Da das transien-
te Schaltverhalten der Leistungshalbleiter dabei einen untergeordneten Einfluss hat, sollen
Netzriickwirkungen nicht thematisiert werden. Stattdessen stehen in dieser Arbeit die schalt-
bedingten elektromagnetischen Effekte fiir Frequenzen > 150kHz im Vordergrund.

2.4.1 Storquellen in der Leistungselektronik

Die fiir die Leistungselektronik typischen trapezférmigen Spannungen in Kombination mit
hohen Amplituden gelten als dominierende Storquelle, wie nachstehend gezeigt. Dies gilt
vor allem fiir leitungsgebundene Stérungen. Uber den Ansatz der EMV-Tafel [60] kann ein
direkter mathematischer Zusammenhang zwischen der zeitlichen und frequenzabhingigen
Charakteristik eines Trapezpulses hergestellt werden. Basierend auf der Fouriertransforma-
tion wird der zeitliche Verlauf in seine Spektralanteile zerlegt und eine Hiillkurve des Ampli-
tudenspektrums im Frequenzbereich erstellt. Dies entspricht einer worst-case-Abschitzung
des elektromagnetischen Storpotentials dieses Pulses. Auf die genauere Herleitung wird an
dieser Stelle verzichtet und auf [60], [65] verwiesen.

Die Hiillkurve ergibt sich aus Geradenstiicken mit den frequenzabhéingigen Amplituden A;
mit definiertem Anstieg im doppellogarithmischen Mafstab. Die Uberginge zwischen den
Geraden erfolgen bei den Knickfrequenzen f, ;, welche sich direkt aus den charakteristischen
Zeiten des Trapezpulses berechnen. Abbildung 2.26 zeigt einen beispielhaften Puls mit un-
terschiedlich kurzen Zeiten fiir die steigende und fallende Flanke. Hierbei entspricht T der
Periodendauer und 7 der Dauer des Plateaus mit der Amplitude U. Dabei wird von den Zeit-
punkten ausgegangen, zu welchen die steigenden und fallenden Flanken jeweils U/ /2 errei-
chen. 7, und 7, entsprechen der Anstiegszeit und Abfallzeit. Die entsprechende Amplitude
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im Spektrum ist mit A; bezeichnet. Wird von 7, < 7, ausgegangen, ergeben sich die vier
Abschnitte der Hiillkurve (siehe Abbildung 2.26) wie folgt:

Abschnitt I Abschnitt II Abschnitt III Abschnitt IV
biS fc,l 1 fc,l blS .{C,Z fC,Z blS {C,3 ab fC,3
fc,lzﬁ fc,2:n_7f fC,3:n7r
20 20 U T Ur (1 1
A== Ay =17 A3=E(1+kmr) A4=W(a+z)

mit k =0,1,2... [71]. Steigen die Flankensteilheiten, erh6hen sich die Knickfrequenzen.
Somit verschiebt sich die Hiillkurve entlang der Frequenzachse und das elektromagnetische
Storpotential steigt flir den dazugehorigen Frequenzbereich. Hierin ist das Dilemma zwi-
schen der Optimierung von elektrischer Effizienz und EMV begriindet. Steilere Flanken er-
hohen zeitgleich in vielen Fillen den Wirkungsgrad aber auch das Stérpotential. Eine Verrin-
gerung des Storpotentials durch reduzierte Flankensteilheit bringt zeitgleich eine Erhohung
der Schaltverluste mit sich.

Dass vor allem diese Schaltflanken eine Hauptursache fiir Storungen sind, geht aus mehre-
ren Literaturstellen hervor. Jedoch finden sich zum Teil gegensitzliche Formulierungen iiber
die konkrete Storquelle. [72] definiert das % schaltender Transistoren als Quelle sowohl fiir
Gegen- als auch Gleichtaktstorungen. Auch [73]-[77] sehen die Spannungsflanken als Ursa-
che fiir Gleichtaktstorungen, ordnen die Gegentaktstorungen jedoch den Strominderungen
zu[73], [75]-[77]. [75] unterscheidet zwischen Laststromadnderungen, welche im niederfre-
quenten Bereich Netzriickwirkungen erzeugen, und Stromflanken aufgrund von Schaltvor-
giangen, welche den hoherfrequenten Bereich ab 150 kHz beeinflussen. Weiterhin definiert
[78] Erdstrome als wichtigste Quelle fiir geleitete und gestrahlte Stérungen. Ahnlich dazu
sehen [79]-[82] Gleichtaktstrome als die entscheidenden Einflussgrof3en auf die gestrahlten
Storungen.

2.4.2 Elektromagnetische Wirkmechanismen in der Leistungselektronik

Eine genauere Analyse dieser Referenzen zeigt, dass hinter den zum Teil unterschiedlichen
Formulierungen die gleichen Wirkungsmechanismen stecken. Um dies zu verdeutlichen, ist es
zweckmifRig, Storquellen und Phinomene der Koppelmechanismen zu unterscheiden. Uber
galvanische, kapazitive oder magnetische Koppelmechanismen gelangen Stoérungen zur Stor-
senke. Um dort zu wirken, muss an der Impedanz der Senke Z; s eine Stérspannung auftreten.
Im Falle geleiteter Storungen bedeutet dies, dass ein Storstrom von der Quelle {iber die Im-
pedanz der Senke fliellen muss. Dies kann ein Gegentakt- oder Gleichtaktstrom sein und ist
maldgeblich vom Koppelmechanismus abhédngig. Diese Storstrome konnen zudem von unter-
schiedlichen Stérquellen angetrieben werden. Wie zuvor in Unterabschnitt 2.3.3 Gegentakt-
und Gleichtaktstorungen beschrieben, kénnen Gegentaktstérungen durch induktive Kopplung
hervorgerufen werden. In diesem Falle sind es die schnellen Stromflanken, welche als Storur-
sache Spannungen in den gestorten Kreis induzieren und so in Abhéngigkeit von Z; s den Ge-
gentaktstrom i, erzeugen. Entsprechend kann das hohe % des Kommutierungskreises zu in-
duzierten Spannungen in Signalkreisen fithren. Bei galvanischer Kopplung miissen der Stor-
pfad und die damit verbundenen Impedanzen genauer betrachtet werden. Abbildung 2.27
zeigt einen Briickenzweig, wobei der Lowside-Schalter T2 als zunéchst allgemeine Storquelle
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Abbildung 2.27: Gegentaktstorung eines Briickenzweiges auf der Ober- und Unterspannungsseite.

Q angenommen wird. Transistor T1 besitzt die Impedanz Z,. Die oberspannungsseitigen und
unterspannungsseitigen Glattungskondensatoren besitzen die Impedanzen Zgy, und Zgy .
Die Glattungsdrossel Ly, wird mit einer parallelen parasitdaren Kapazitit C,, dargestellt, wel-
che sich aus der Windungs-Kern-Kapazitédt sowie der Windungs-Windungs-Kapazitit zusam-
mensetzt [171]. Die Senke kann sowohl oberspannungsseitig als auch unterspannungsseitig
angenommen werden und ist mit Z; g, bzw. Z g, bezeichnet. Dies kann eine angeschlossenen
Last oder eine Netznachbildung sein. Wird Q als hochfrequente Stromquelle % angenommen,
so wird es aufgrund der hohen Impedanz der Glattungsdrossel (in Realitdt miissen mehrere
Resonanzen beachtet werden [171]) ndherungsweise keinen Storstrom auf der Unterspan-
nungsseite geben. Das % entspricht daher dem Kommutierungsstrom in dem oberspannungs-
seitigen Kommutierungkreis. Besitzt Zyg , eine fiir den relevanten Frequenzbereich nicht zu
vernachlédssigende Impedanz, kommt es zu einem Gegentaktstrom tiber Z; g,. Wird fiir Q ei-
ne Spannungsquelle entsprechend der Spannungsflanke % angenommen, wird die Kapazitit
Cp, umgeladen. Der Umladestrom flief3t iber Zyg ,,. Ist diese Impedanz nicht vernachléssigbar
klein, kommt es zu einem storenden Gegentaktstrom iy liber Z; g,. Fiir die Oberspannungs-
seite kann eine analoge Betrachtung angestellt werden. Wie spater genauer analysiert werden
wird, besitzt Z;, einen kapazitiven Charakter. Dies fithrt zu einem kapazitiven Umladestrom
tiber Zyg,. Hier kann es zu einem Spannungsabfall kommen, wenn Zyg , keine sehr kleine
Impedanz aufweist. Dies resultiert in einem Gegentaktstrom durch Z; .

Somit konnen sowohl % als auch % die verantwortlichen Stérquellen fiir eine Gegentakt-
storung bei galvanischer Kopplung sein. Um diese Gegentaktstérung zu reduzieren, gibt es
die Moglichkeit, die Hochfrequenzimpedanz der Glattungskondensatoren zu reduzieren [75]
oder die treibende Storquelle zu begrenzen.

Die Analyse von Gleichtaktstorungen verdeutlicht, dass hier alleinig das % als Storquelle
in Betracht kommt. Gleichtaktstrome flieRen mit gleicher Polaritit sowohl im Hin- als auch
Riickleiter eines Nutzkreises und schlief3en sich dabei iiber einen dritten Pfad. Dieser Pfad ist
in vielen Fillen Erde. Da aus Sicherheitsgriinden meist keine galvanische Kopplung zwischen
Leistungskreis und Erde existiert, kommt nur eine kapazitive Kopplung in Frage. In Abbil-
dung 2.28 ist der Briickenzweig mit eingezeichnetem Storstrompfad fiir Gleichtaktstérungen

gezeigt. Hierbei ist Q eine trapezférmige Storspannung ug, und C, die kritische Koppelka-
pazitat, welche tiber C,, - % die Amplitude des Gleichtaktstromes i), definiert [75]. Dieser

Storstrom schliel3t sich iiber weitere aufbaubedingte Koppelimpedanzen Z,, welche oft eben-
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Abbildung 2.28: Gleichtaktstoérung eines Briickenzweiges iiber den Schaltknoten.

falls kapazitiven Charakter haben. C, ergibt sich immer dort, wo ein sich schnell &nderndes
Potential mechanisch dicht einem konstanten Potential gegeniiber liegt. Dies ist unter an-
derem zwischen dem Schaltknoten des Kommutierungskreises und dem geerdeten Kiihlkor-
per der Fall. Das Potential des Schaltknotens entspricht dem Source-Potential des Highside-
Schalters bzw. dem Drain-Potential des Lowside (LS)-Schalters. Uber eine thermisch leitende
und elektrisch isolierende Verbindungsschicht ist das Gehause der Transistoren mit dem Kiihl-
korper verbunden. Elektrisch entspricht dies einer parasitaren Kapazitit C,, welche durch ein
Plattenkondensatormodell angendhert werden kann. Wahrend des Kommutierungsvorgan-
ges springt das Potential des Schaltknotens zwischen DC+ und DC-. Das Kiihlkérperpotential
bleibt konstant, weshalb C, aufge- und entladen wird. Somit kommt es zu einem Gleichtakt-
strom [65], [66], [83]. Die Koppelimpedanzen Z,, welche den Gleichstrompfad schlief3en,
existieren in der Regel zwischen konstanten Potentialen, wie DC- bzw. DC+ und dem geer-
deten Gehause.

Gleichtaktstorungen konnen sich alternativ zur PE-Ausbreitung auch zwischen dem Signal-
und dem Leistungskreis ausbreiten [84], [85]. Abbildung 2.29 stellt dies schematisch dar.
Hierbei ist nach wie vor das hohe % des Schaltknotens die Storursache. Die storstrombestim-
mende Kapazitdt C, und die Koppelkapazititen C, entstehen hierbei {iber die Isolation der
Signaliibertragung und Spannungsversorgung der Treiberschaltungen. Die Treiberschaltun-
gen sind die funktionale Schnittstelle zwischen dem Signal- und Leistungskreis. C, wird auf-
grund der Verbindung zum Schaltknoten dem Highside (HS)-Schalter zugeordnet. Z, bildet
sich {iber der Gate-Ansteuerung des LS-Schalters oder durch die parasitire Impedanz zwi-
schen Signalkreis und Leistungsmasse [84].

Sind lange Leitungen oder geerdete Lasten an ein leistungselektronisches Stellglied ange-
schlossen, bilden diese zusatzlich Koppelkapazititen gegeniiber Erde aus [78]. Parasitire Ka-
pazitiaten zwischen Motorinduktivitdten und geerdetem Gehduse konnen zudem die Funktion
der stérstrombestimmenden C, einnehmen, da diese mit dem Schaltknoten von Frequenzum-
richtern verbunden sind. Dominiert jedoch die induktive Leitungsimpedanz, ist der Einfluss
parasitarer Elemente des Motors auf die EMV vernachlassigbar [78]. In [44], [86]-[91] wur-
den die Einfliisse von langen Motorleitungen in Verbindungen mit Schaltvorgdngen von Leis-
tungshalbleitern auf unerwiinschte Isolationsprobleme, Uberspannungen, Lagerstréme und
Oszillationen untersucht. Als dafiir relevante Optimierungsstrategien werden optimierte Fil-
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Abbildung 2.29: Gleichtaktstorung eines Briickenzweiges iiber den Schaltknoten.
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Abbildung 2.30: Versuchsanordnung zur Untersuchung des Einflusses langer Leitungen zwischen Um-
richter und Motor auf die Schaltverluste und die geleiteten Storungen; hellgrauer
Strompfad: Storstrom durch Cyg; dunkelgrauer Strompfad: Storstrom durch Cyyw
[172].

ter zwischen Frequenzumrichter und Motor oder spezielle Regelverfahren von Umrichtern
vorgeschlagen. Die konkreten Einfliisse dieser langen Leitungen auf die Schaltverluste und
auf die EMV wurden in [172], [191] untersucht. Der entsprechende Versuchsaufbau ist in
Abbildung 2.30 gezeigt.

In diesem ist das IGBT-Modul mit den drei Briickenzweigen fiir eine Spannung von 1200V
und einen Transistorstrom von nominellen 8 A ausgelegt. Um eine gute Reproduzierbarkeit
und Vergleichbarkeit fiir die Schaltverlustuntersuchung zu gewéhrleisten, wird der Aufbau
mittels Doppelpuls betrieben. Hierbei ist T2 der schaltende Transistor. T1, T4 und T6 sind
standig ausgeschaltet. T3 und T5 sind dabei im eingeschalteten Zustand. Die Lange des Kabels
wird mit den Werten 2m, 5m, 10 m, 23 m und 50 m variiert. Die Kabelkapazitdten zwischen
geschalteter Phase U und den konstanten Potentialen der Phasen V und W Cyyy sowie Schirm
S Cys entsprechen hierbei den einflussreichsten Kapazitaten, welche kapazitive Storstrome
in Abhéngigkeit der Kabelldnge erzeugen.
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Abbildung 2.31: Messergebnisse zum Schaltverhalten bei unterschiedlicher Kabelldnge.

Das dazugehorige Schaltverhalten ist in Abbildung 2.31 dargestellt. Im Kollektorstrom i,
kommt es durch die Uberlagerung der Storstréome mit dem kommutierenden Laststrom zu
erhohten Stromspitzen (siehe Abbildung 2.31a). Diese Erhohung liegt an Resonanzeffekten
des Kabels, welche zu Stromoszillationen fiihren. Die Oszillationsfrequenz ist von der Ka-
bellinge abhingig. Das Stromplateau von einigen 100 ns bei angeschlossenem 50 m-Kabel
erklart sich mit der Stromsattigung des IGBTs, welche bei 22 A liegt. Gleichzeitig kommt es
beim Ausschalten zu einer Plateaubildung in u. in Abhéngigkeit der Kabelldnge (siehe Ab-
bildung 2.31b). Zu erkldren ist dieses Phdnomen ebenfalls durch die Kabelresonanzen und
wird in [44] als Wanderwelle bezeichnet. Diese treten aufgrund von Reflexionen [92] (siehe
Formel (2.23)), welche sich durch die unterschiedlichen Impedanzen von Kabel und Motor
ergeben, auf. In Analogie zu (2.13) kann die Ausbreitungsgeschwindigkeit der Welle im Kabel
iber die kapazitiven und induktiven Leitungsbeldge C’, L’ berechnet werden [93]:

1
vI'C

Datenblattangaben und Impedanzmessungen ergeben fiir den verwendeten Kabeltyp Werte
von C’ = 104 pF/m und L’ = 289,6 nH/m. Entsprechend

b (2.24)

t,= Le (2.25)
v

fihrt dies bei einer Kabelldnge von 50 m zu einer Laufzeit t, von 0,54 us, wenn fiir hin- und
riicklaufende Welle eine Gesamtstrecke [. von 100 m angenommen wird. Dies entspricht der
Plateau-Dauer der Spannung. Die Hohe des Plateaus wiederum ist laststromabhéngig. Fiir
kleine Strome ist der Spannungshub klein, da die umzuladende Halbleiter- und Kabelkapazi-
tat weniger schnell aufgeladen wird. Demzufolge kann es zu mehreren aufeinanderfolgenden
Plateaus kommen, welche die Gesamtzeit der Spannungsflanke additiv bestimmen.

Bedingt durch die Abhingigkeit des Stromiiberschwingens von der Kabelldnge beim Ein-
schalten nehmen die Einschaltverluste E_, mit der Lange zu. Die Ausschaltverluste E g neh-
men durch die kapazitive Entlastungscharakteristik ab, &ndern sich jedoch weniger stark als
die Einschaltverluste. Entsprechend steigen die gesamten Schaltverluste E ;.. Die dazuge-
horigen Messwerte sind in Tabelle 2.2 fiir Raumtemperatur (T;=25°C) gegeniibergestellt.
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Abbildung 2.32: Geleitete Storemissionen nach CISPR 22 bei geschirmten Lastkabel in Abhingigkeit

der Kabelldnge.

Tabelle 2.2: Schaltverluste in Abhingigkeit der Kabelldnge eines geschirmten vieradrigen Kabels fiir

UDC: 6OOV, IC:8A, T]:25 OC.

Kabellénge Eon / mJ Eoff / mJ Eschalt / mJ AEschalt / %

2m 0.82 0.38 1.20 0.0
Sm 0.94 0.37 1.31 9.1
10m 1.06 0.34 1.40 16.6
23m 1.26 0.28 1.54 28.3
50m 1.38 0.22 1.60 33.3

Die Untersuchung der geleiteten EMV-Charakteristik wird nach CISPR 22 fiir Standgeréte
auf einer 2m x 2m Kupferbodenflache durchgefiihrt. Die Stérungen werden an der Netz-
nachbildung zwischen Gleichspannungsquelle und Zwischenkreis ausgekoppelt. Sowohl der
Kabelschirm und die Netznachbildung als auch der Kiihlkérper des Umrichters und das Mo-
torgehduse sind geerdet. Der Umrichter wird jetzt im gesteuerten PWM-Betrieb mit drei
um jeweils 120° phasenversetzten Sinusmodulationen betrieben. Die Stérspektren fiir unter-
schiedliche Kabelldngen sind in Abbildung 2.32 gegeniibergestellt. Die bereits im Kollektor-
strom zu erkennenden Oszillationen bestimmen das Spektrum je nach Oszillationsamplitude
und Resonanzfrequenz. Wahrend bei einem kurzen Kabel von 2m eine Resonanz sowohl
in der Schaltcharakteristik als auch im Spektrum nur Ansatzweise zu erkennen ist (zwischen
7 MHz und 9 MHz), nimmt die Amplitude der Resonanz mit steigender Lange zu. Gleichzeitig
nimmt die Resonanzfrequenz linear ab, was auf die konstanten langenbezogenen Kapazitats-
und Induktivitiatsbeldge des Kabels zuriickzufiihren ist.

Diese Ergebnisse zeigen, dass neben den kritischen Gleichtakt- und Gegentaktstromen an-
geregte aufbaubedingte Resonanzen das Storspektrum im entsprechenden Frequenzbereich
stark beeinflussen konnen. Um dem Rechnung zu tragen, erweitern [65], [94] die EMV-Tafel
zusétzlich um eine Resonanzkomponente durch Superposition. Dies entspricht einer Addition
im Frequenzbereich. Das resultierende Spektrum ist in Abbildung 2.33 schematisch darge-
stellt.

Nicht nur Resonanzen innerhalb und zwischen der Peripherie von Umrichtern, auch schal-
tungsbedingte Resonanzen innerhalb der Umrichter konnen demzufolge zur Erh6hung des
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Abbildung 2.33: Zusammenhang zwischen trapezférmiger Spannung mit {iberlagerter Oszillation im
Zeitbereich (links) und korrespondierender worst-case-Storspektrum im Frequenz-
bereich (rechts).

Storpegels beitragen. In der Literatur finden sich zahlreiche Untersuchungen, welche tran-
sistorbezogene Resonanzkreise betrachten.

[95] betont, dass die Auspréagung einer Oszillation wiahrend des Schaltvorganges bei klei-
nen parasitdren Induktivititen der Platine vor allem von der Gehduseinduktivitdt abhingig
ist. [96], [97] heben die Bedeutung des Gate-Resonanzkreises aus Gate-Induktivitdt und Ein-
gangskapazitdten C, hervor. [97] bezieht diesen Resonanzkreis auf selbsterhaltende Oszil-
lationen vor allem bei schnellschaltenden WBG-Halbleitern, welche zu Instabilitdten fithren
konnen. Eine theoretische Analyse wird auf Basis eines Kleinsignalmodells erstellt, welche
das Prinzip eines Oszillators mit negativer Konduktanz zu Grunde legt. Die Gate-Riickwirkung
aus dem Lastkreis nimmt hierbei eine zentrale Rolle ein. Auch [98], [99] beziehen sich auf
die Wechselwirkung zwischen Gate- und Lastkreis und untersuchen dieses mittels Kleinsi-
gnalmodellen. Stabilitidtsanalysen zeigen, dass vor allem eine minimierte Gate- und Source-
Induktivitdt L, und Ly zur Vermeidung von Oszillationen beitragen koénnen.

[100] vernachlassigt die Effekte des Gate-Kreises und weist den Kommutierungskreisele-
menten einen dominierenden Einfluss auf EMV-kritische Oszillationen zu, wobei das fil—L: in
Kombination mit einer Riickstromspitze die oszillationsauslosende Grof3e ist. Auch [96],
[101] definieren eine Resonanz zwischen der Ausgangskapazitit C,,, und der Kommutie-
rungsinduktivitét L, . [73] untersuchte mittels Simulation und Messung die Resonanz zwi-
schen der Drain-Source-Kapazitit C;, und der Kommutierungskreisinduktivitat L, . Auch
[74] bezieht sich auf die Kommutierungskreisresonanz, indem von einem Schwingkreis zwi-
schen eingeschaltetem und ausgeschaltetem Schalter unmittelbar nach dem Schaltvorgang
gesprochen wird. Laut [102] entstehen Spannungsoszillationen im Tiefsetzsteller zwischen
der Ausgangskapazitit des ausgeschalteten Lowside-Transistors, dem Zwischenkreiskonden-
sator und der Leitungsinduktivitét.

Abhéngig von der Resonanzfrequenz ist die Spannungsoszillation eine entscheidende Ein-
flussgrofde auf die gestrahlte Storung der Gesamtschaltung [102]. Auch die Kommutierungs-
schleife selbst kann zusatzlich zu der parasitdren Oszillationseigenschaft eine ausgepragte
Antennenwirkung aufweisen und somit die gestrahlten Stoérungen beeinflussen [37], [65],
[80], [103]. Diese Storwirkung korreliert direkt mit der Groe der Schleifen. Entsprechend
dem Modell des magnetischen Dipols [104] wird die Leiterschleife durch Gegentaktstréme
angeregt. Im Gegensatz dazu fithrt vorrangig ein Gleichtaktstrom zur Abstrahlung von Lei-
tungen und Kabeln [79]-[82]. Das Feld der auf zwei parallelen Leitungen in gleiche Rich-
tung fliellenden Strome addiert sich. Somit kann es bereits bei kleinen Gleichtaktstromen
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zu grollen Storamplituden kommen. Im Gegensatz dazu subtrahiert sich das Feld von Ge-
gentaktstromen. Liegen die betrachteten Leitungen oder Kabel dicht beieinander, kommt es
zur Minimierung bis hin zur Ausloéschung des resultierenden Feldes. Daher ist der Einfluss
von Gegentaktstromen bei paralleler Leitungsfiihrung auf das gestrahlte Storspektrum ver-
nachléssigbar [37], [65]. Neben der Anregungsart bestimmt die Kabelldnge die Abstrahlin-
tensitét [82], entsprechend dem Verhaltnis aus Wellenldnge zu Kabelldnge, wie in Unterab-
schnitt 2.3.2 Strahlungskopplung erklart. Zudem kann es in Abhéngigkeit der Kabelimpedanz
zu Kabelresonanzen und zur Verschiebung der Schaltungsresonanzen kommen, was sich im
Spektrum zeigt [105], [106]. Unter der Betrachtung der Strahlungskopplung muss auch der
Kiihlkorper als parasitare Antennenstruktur beachtet werden. Wie bereits angesprochen, bil-
det die Kiihlkoérperkapazitdt zum Schaltknoten bzw. dem geschalteten Halbleiterpotential
einen Koppelpfad fiir Gleichtaktstrome. Hierbei kann es durch den Kiihlkorper zur Beeinflus-
sung des gestrahlten Storspektrums kommen [37], [65], [75].

In diesem Abschnitt wurde gezeigt, dass es fiir geleitete und gestrahlte Stérungen eine
Vielzahl von unterschiedlichen Wirkungsmechanismen in der Leistungselektronik gibt. Allen
liegt jedoch das Prinzip aus Gleich- und Gegentaktstromen sowie Schwingkreisen zugrunde.
Diese werden vorwiegend durch steile Spannungsflanken hervorgerufen.

2.4.3 Storreduzierung durch das Formen von Schaltflanken

Neben der Schirmung sind Symmetrierung, Minimierung von Leiterschleifenflichen bzw. -
langen sowie rdumliche Trennung wirksame Gegenmaldnamen gegen die vorgestellten elek-
tromagnetischen Kopplungsarten [61]-[63]. [37], [65], [83] geben Layoutrichtlinien beziig-
lich Masse, Signal- und Leistungsteil fiir eine reduzierte Kopplung und somit verbesserte EMV
an. Gelingt es nicht auf diese Weise, Kopplungen zu reduzieren, konnen Filter eingesetzt wer-
den. Diese verhindern die Ausbreitung von Gleich- und Gegentaktstromen und konnen fiir
spezifische Frequenzbereiche ausgelegt werden. Filter haben jedoch die Nachteile von zu-
satzlichen Kosten, Gewicht und erhohtem Platzbedarf und fithren somit zu einer geringeren
Leistungsdichte des Geréates. Entsprechend sollten Filter immer die zweite Wahl zur Storre-
duzierung sein [65], [83].

Ein effizienter, jedoch komplexer Ansatz der Stérreduzierung ist das Kontrollieren der an-
regenden elektromagnetischen Stérquelle, auf welche die unterschiedlichen Kopplungswege
reagieren [65].

Hierfiir konnen geeignete Schaltungstopologien gewahlt werden. Der Multilevelumrich-
ter reduziert die Spannungshiibe wiahrend jedes Schaltpulses gegeniiber einem Zweilevel-
umrichter. Dadurch wird, unter der Annahme gleicher Spannungssteilheiten, die Dauer von
kapazitiven Ausgleichsstromen reduziert. Zeitgleich kénnen Harmonische durch eine mehr
sinusformige Stromaufnahme reduziert werden. Unterstiitzt wird dies durch geeignete puls-
weitenmodulierte Ansteuerverfahren [39].

Fiir den Frequenzbereich > 150kHz bietet sich das Einstellen der Dauer der Schaltflan-
ken an, um die Stéranregung zu reduzieren. Das blof3e Anwenden eines vergrof3erten Gate-
Widerstandes hat in der Regel die Vorteile der einfachen Implementierung und reduzierter
Stérungen sowie Uberstrom- und Uberspannungsspitzen [107]. Zeitgleich steigen jedoch die
Verluste und ein arbeitspunktabhingiges Anpassen der Schaltflankendauer ist nicht méglich.

Um dem Nachteil der statischen Widerstandseinstellung zu begegnen, gibt es die Mog-
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(a) Kaskade von Gate-Widerstanden (b) einstellbare ~ Gate-Spannungs- (c) einstellbare Gate-Strom-
quelle quelle

Abbildung 2.34: Unterschiedliche Strategien, um den Gate-Strom i
geschlossenen Regelkreises.

¢ einzustellen, mit der Option eines

lichkeit, alternative Ansteuerkonzepte einzusetzen. Diese werden in der Literatur als akti-
ve Gate-Treiber (engl.: active gate driver) bezeichnet. Sie sind in der Lage, das transiente
Verhalten flexibel entsprechend des Arbeitspunktes oder nach definierten Vorgaben dyna-
misch einzustellen. Alle haben zum Ziel, iiber das Kontrollieren des Gate-Stromes und somit
des Umladens der Gate-Kapazititen das Schaltverhalten nach unterschiedlichen Zielvorga-
ben und Optimierungsstrategien zu beeinflussen. Hierbei konnen verschiedene Konzepte fiir
die Umsetzung eines aktiven Treibers zum Einsatz kommen.

Die Vielzahl von in der Literatur vorgestellten Treiberkonzepten kénnen nach der Art der
Quelle unterteilt werden. So finden sich Losungen mit einer Kombination aus konstanter
Spannungsquelle und kaskadiertem Gate-Widerstandsnetzwerk, bei welcher der wirksame
Gate-Widerstand R, ,; abhéingig vom Schaltzeitpunkt eingestellt werden kann [30], [108],
[109]. Alternativ stellt [110] eine Losung mit einstellbarem Gate-Spannungsprofil u, ., vor,
bei welchem der Spannungslevel der treibenden Quelle Uy, wéhrend des Schaltvorganges
angepasst wird. Der Einsatz von Stromquellentreibern ist eine weitere Option. Bei diesen lasst
sich direkt ein variables oder konstantes Gate-Stromprofil unabhidngig vom zu schaltenden
Transistor vorgeben, welches den Spannungverlauf an den Gate-Kapazitiaten bestimmt [ 108],
[111]-[115]. Es lasst sich zudem zwischen Steuer- [116] und Regelkonzepten unterscheiden
[107], [117]-[119]. Dies ist in Abbildung 2.34 schematisch zusammengefasst.

Die erwiinschte Art der Flankenbeeinflussung kann dabei variieren. Wahrend [120] le-
diglich die Stromsteilheit einstellt, beeinflussen [109], [115], [117], [118], [121] das %.
Sowohl transiente Strom- als auch Spannungsverldufe werden hingegen in [107], [108],
[110], [112], [118], [119] gezielt eingestellt. Welche der Flanken es zu beeinflussen gilt,
wird vorrangig durch die anwendungsbezogene Motivation bestimmt. [117], [118], [122]
reduzieren mit ihren Konzepten von aktiven Treibern vorrangig elektromagnetische Stérun-
gen. [115], [121] minimieren durch die limitierte Spannungssteilheit die Beanspruchung
von Lagern sowie der Wicklungsisolation von angeschlossenen elektrischen Motoren, um so
die Lebensdauer dieser Lasten zu verldngern. Aktive Treiber konnen durch geeignete Regel-
konzepte auch Schutzfunktionen iibernehmen [120]. Uberstrom- und Uberspannungsspitzen
koénnen so gezielt reduziert und somit die Uberanspruchung der Schaltungskomponenten li-
mitiert werden [107], [110]. Ein treibender Faktor ist jedoch vorrangig die Optimierung der
Effizienz durch das Reduzieren von Schaltverlusten [112], [114], [116], [121].

Ein gleichzeitiges Optimieren von EMV und Effizienz ist nicht immer méglich [110], [112],
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[117], da die Verringerung des Flankenanstieges und damit die Reduzierung der elektromag-
netischer Storung eine Erhohung der Schaltverluste bedeutet. Dies ist fiir leistungselektroni-
sche Schaltungen ein entscheidender Nachteil.

Alternativ zum Einstellen der Flankensteilheit bietet sich das Formen der Schaltflanken an,
um die Storanregung zu reduzieren und die Schaltverluste nur geringfiigig zu beeinflussen.
Hierzu stellt [123] die entscheidenden zu beeinflussenden Eigenschaften einer Spannungs-
flanke dar. Allgemein fiihrt dies zu der Aussage, dass die Schaltflanke so rund wie maglich
sein sollte. Konkret hidngt die Frequenzcharakteristik von drei Parametern ab:

¢ von der Ordnung der Ableitung, in welcher es zu Impulsen bzw. Spriingen kommt
e von der Summe der Amplituden der Ableitungen

e von der Grundschwingung des Kurvenverlaufes

Dies fiihrt zu dem Ansatz, dass nicht die Anstiegszeit der Schaltflanke, sondern die Anstiegs-
und Abfallzeiten der ersten Ableitung geeignet eingestellt werden miissen. Dadurch kann die
Hochfrequenzkomponente der Flanke entscheidend reduziert werden, wobei die gesamte
Schaltzeit ndherungsweise konstant bleiben kann. Da die Schaltverluste und somit auch die
Effizienz von dieser Schaltzeit abhéngig sind, ist es so moglich, die EMV zu verbessern, wah-
rend die Effizienz nur leicht abnimmt. Die so resultierende optimierte Kurvenform wird als
s-Form bezeichnet und bietet ein um 4,2 dB reduziertes Storpotential entsprechend der Hiill-
kurve gegeniiber einer Sinus-Kurvenform [123]. Abbildung 2.35 zeigt einen beispielhaften
Verlauf einer s-Kurve mit den dazugehorigen Ableitungen. Anders als bei einem Trapezver-
lauf, treten Impulse nicht in der zweiten sondern erst in der dritten Ableitung auf. [124]
prasentiert eine praktische Umsetzung und bestétigt die Vorteile der s-Kurvenform beziiglich
EMV- und Verlustoptimierung gegeniiber der direkten Steuerung der Flankensteilheit. Das
Optimum zwischen EMV (Frequenzbereichs-Optimum) und Schaltverlusten (Zeitbereichs-
optimum) stellt nach der Heisenberg-Gabor-Unschérferelation jedoch die Gauss-Kurvenform
1 2

2
_e2Ut

o.V21 ’

dar [125], wobei o, der zeitlichen Standardabweichung entspricht. [124], [126], [127] zei-
gen, dass die praktische Umsetzung der s-Form und Gauss-Form fiir Schaltvorgidnge im u.s-
Bereich mittels geschlossener Regelschleife aufwéndig und rechenintensiv sein kann. Fiir
schnellere Schaltvorgdnge < 100ns ist eine Umsetzung demnach limitiert.

Dass Oszillationen die elektromagnetischen Stérungen zuséatzlich erhohen kénnen und
durch Transistorschaltvorgédnge angeregt werden, wurde vorangegangen bereits berichtet.
Entsprechend finden sich ebenfalls Ansitze, diese Oszillationen mittels aktiver Gate-Treiber
zureduzieren. [110], [119] minimieren hierbei die Oszillationsanregung durch die Beeinflus-
sung des Ausschaltens. Gleichzeitig steigen hingegen die Verluste, wenn auch weniger stark
verglichen mit einer konventionellen Ansteuerung einer Konstantspannungsquelle mit fes-
tem Gate-Widerstand. [30] zeigt, dass nicht zwangsweise ein langsameres Einschalten auch
zu reduzierten Oszillationen fiihrt und schafft es, mittels Probierens ein passendes Gate-Profil
zu generieren, welches bei kleinen Schaltverlusten sowohl Oszillationen minimiert als auch
die Uberstromspitze reduziert und entsprechend auch die EMV positiv beeinflusst.

g(t)= (2.26)
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Abbildung 2.35: Form der s-Kurve mit den dazugehorigen ersten drei Ableitungen.
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Kapitel 3

Schaltungsentwurf unter
Beriicksichtigung der EMV fiir
verschiedene Leistungshalbleiter

3.1 Uberblick

In diesem Kapitel geht es um das tiefere Verstandnis der Storursachen, Koppelmechanismen
und der damit verbundenen Storcharakteristik schnellschaltender GaN-HEMTs in einem bei-
spielhaften DC/DC-Wandler. Gleichzeitig werden die Ergebnisse in Relation zu dem Stor-
verhalten eines vergleichbaren DC/DC-Wandlers mit Si-IGBTs gesetzt. Die unterschiedlichen
Einfliisse von konventionellen Si- und neuen GaN-Leistungstransistoren auf die EMV werden
so allgemeingiiltig verdeutlicht. Hierbei werden Aspekte der Intra- und Inter-EMV themati-
siert.

Die Intra-EMV wird im Hinblick auf die Storung analoger und digitaler Signale bewer-
tet und beispielhafte kritische Koppelmechanismen definiert. Anhand dieser Ergebnisse wer-
den zielgerichtete Gegenmalnahmen vorgeschlagen und validiert. Vor allem die Notwendig-
keit eines hochfrequenzkonformen Schaltungsdesigns fiir den GaN-basierter DC/DC-Wandler
wird so deutlich.

Die Inter-EMV-Charakteristik wird unter den Gesichtspunkten der geleiteten und gestrahl-
ten Storaussendung charakterisiert. Die Schaltcharakteristik steht hierbei im Vordergrund.
Doch auch der Einfluss des Designs passiver Bauelemente auf das Stérspektrum wird bewer-
tet. Das gezielte Unterschreiten von normativen Grenzwerten steht hierbei nicht im Vorder-
grund.

Die folgenden Ergebnisse basieren auf normativen Messungen, was nicht nur eine quali-
tative sondern auch eine quantitative Bewertung zulédsst. Zudem haben die Messergebnisse
gegeniiber rein simulativen oder theoretischen Untersuchungen eine hohe Praxisrelevanz.
Die in diesem Kapitel vorgestellten Ergebnisse sind in [173], [174] veroffentlicht.

3.2 Untersuchte DC/DC-Wandler

Als Priifling wird ein beispielhafter bidirektionaler DC/DC-Wandler mit nicht-isolierender,
hart-schaltender Briickenzweigtopologie gewdhlt. Abbildung 3.1 zeigt eine schematische
Darstellung. Der Wandler ist fiir eine maximale Oberspannung von Uy ,,, = 400V und eine
maximale Unterspannung von U, ., = 240V ausgelegt. Der DC/DC-Wandler wird als modu-
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Abbildung 3.1: Schematische Darstellung des modularen DC/DC-Wandler.

larer Aufbau ausgefiihrt, wobei jedes parallelisierte Leistungsmodul ein voll funktionsfahiger
DC/DC-Wandler mit eigener Leistungsdrossel sowie eigenen ober- und unterspannungsseiti-
gen Glattungskondensatoren ist. Jedes Leistungsmodul ist fiir eine maximale Leistung von bis
zu 2,5 kW bei unterspannungsseitiger Nennspannung von U, ..., = 200V ausgelegt. Entspre-
chend ergibt sich ein maximaler mittlerer Drosselstrom von I,, = 12,5 A. Fiir einen Vergleich
unterschiedlicher Halbleiter sind entsprechend verschiedene Moduldesigns angefertigt wor-
den.

Zunédchst wird das Design des Wandlermoduls mit GaN-Transistoren vorgestellt, gefolgt
von den Unterschieden zum auf Si-IGBTs basierenden Wandler. Die zwei 650V GaN-
Transistoren von GaN Systems GS66506T [161] und GS66516T [162] mit einer unterschied-
lichen Stromtragfiahigkeit von 22,5 A und 60 A werden ausgewéhlt. Beide haben ein niederin-
duktives SMD (surface mounted device)-Gehéuse, wobei die Kiihlung iiber die Oberseite des
Gehéuses erfolgt. Beide GaN-Transistoren besitzen ein identisches Design der Wandlerplati-
ne mit der Ausnahme der noétigen Leiterbahnadaption entsprechend der unterschiedlichen
Gehédusegeometrie. Der 22,5 A-Transistor weist die kleinere Eingangskapazitét C;;, = 195 pF
gegeniiber C;, = 520pF des 60 A-Halbleiters auf. Der 60 A-Transistor bietet den geringe-
ren Durchlasswiderstand von Ry, = 25mf gegeniiber dem 22,5 A-Schalter mit Ry, =
175mQQ. Somit hat das Bauteil GS66506T bei identischer Gate-Beschaltung den Vorteil der
geringeren Schaltverluste, wihrend GS66516T die geringeren Durchlassverluste aufweist. Ei-
ne konstante Schaltfrequenz von 100 kHz wird fiir beide Wandler mit den unterschiedlichen
Halbleitern angewendet.

Jeder Briickenzweig wird iiber einen Aluminiumkiihlkdérper gekiihlt. Die erforderliche gal-
vanische Isolierung wird mit einer Aluminiumnitrid (AIN)-Keramik erreicht. Uber eine for-
cierte Konvektion mittels Liifter wird eine ausreichende Kiihlung sichergestellt.

Die GaN-Transistoren werden mit einer Gate-Source-Spannung u,, von 6V eingeschaltet
und mit einer negativen Spannungsversorgung von —3V ausgeschaltet. Um die Leitverluste
in Riickwaértsrichtung zu minimieren, wird die Gate-Spannung nach einer definierten Tot-
zeit von 100ns im Anschluss an den Kommutierungsvorgang wieder auf 6V gesetzt. So-
mit dhnelt die I;/Ug-Charakteristik in Riickwértsrichtung im dritten Quadranten der ohm-
schen Charakteristik des ersten Quadranten in Vorwartsrichtung. Die ausgangsseitige Span-
nungsversorgung der Lowside- und Highside-Treiber wird mittels der integrierten isolierten
DC/DC-Wandler MEJ1D1509SC [163] realisiert. Es ist wichtig, dass diese Bauelemente ei-
ne kleinstmogliche Koppelkapazitiat zwischen Primér- und Sekundérseite aufweisen. Fiir die
eingesetzten Wandler haben diese einen Wert von 3 pF. Wie bereits in den Grundlagen be-
schrieben wurde und spéter gezeigt wird, kann diese Kapazitdt Bestandteil des Koppelkrei-
ses fiir elektromagnetische Storungen vom Leistungskreis iiber den Signalkreis sein. Daher
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Abbildung 3.2: Vereinfachtes Schema der Hilfsspannungsversorgung mit Filterelementen.

sind zusétzliche Filter im Versorgungskreis installiert, wie in Abbildung 3.2 gezeigt ist. Die
Gleichtaktdrosseln (CMC) stellen fiir Gleichtaktstrome eine hohe Impedanz dar, wiahrend
die X-Kondensatoren hochfrequente Gegentaktstrome kurzschlielRen. Die Signal- und Span-
nungsversorgungsplatine stellt die Hilfsspannungen fiir die Treiberversorgung aller parallel-
geschalteten Platinen bereit.

Der signalverarbeitende Mikrocontroller befindet sich ebenfalls auf dieser Platine, gene-
riert die PWM-Signale und wertet die Stromsensorsignale der Lastkreise in einer Strommit-
telwertregelung aus. Fiir die Signaliibertragung der digitalen PWM-Signale und der analogen
Stromsignale zwischen dem Mikrocontroller und den Leistungsplatinen wird ein geschirm-
tes Cat5e-Kabel eingesetzt. Dieses minimiert potentielle induzierte Spannungen und erhoht
somit die Signalstabilitat.

Der Silicon Labs Treiber IC Si8271AB [164] wird wegen seiner hohen %—Immunitét von
200V /ns ausgewahlt. Zusatzlich kann er hohe Umladestrome von 4 A fiir das Ein- und 1,7 A
fiir das Ausschalten bereitstellen. Ein intern kleiner Ausschaltwiderstand von 1 Q reduziert
die Wahrscheinlichkeit des parasitdren Wiedereinschaltens [48], [128]. Weiterhin stellt der
Treiber separate Ausginge fiir das Ein- und Ausschalten bereit. Diese ermoglichen die Nut-
zung von separaten Ein- und Ausschaltwiderstdnden R, ;;, und R, ,,s ohne eine zusétzliche
Gate-Beschaltung, welche eine unerwiinschte Erh6hung der Gatekreisinduktivitdt bedeuten
wiirde. Die integrierte Signalisolierung des ICs ist vorrangig wichtig im Bezug auf die An-
steuerung des Highside-Treibers und eliminiert die Notwendigkeit eines zusétzlichen Signal-
isolators. Die Koppelkapazitét des Treiber-ICs ist mit 0,5 pF sehr klein. Dieser IC wird bereits
in GaN Systems-Anwendungen, wie dem GS66508B half bridge daughter board [165] einge-
setzt.

Fiir jedes Wandlermodul mit GaN-Transistoren wird die Leistungsdrossel L, mit einem
MPP 55083 Pulverkern von Magnetics realisiert. Dieser weist kleine Verluste fiir hohe Schalt-
frequenzen sowie eine gute Stabilitdt der relativen Permeabilitét {iber einen grol3en Frequenz-
, Temperatur- und Gleichspannungsbereich auf [166]. Eine Gesamtinduktivitat von 230 uH
im unbelasteten Zustand wird mit einer einlagigen Wicklung erzielt. Das Wicklungsdesign ist
von speziellem Interesse, wie spiter genauer erldautert werden wird.

Das Minimieren der parasitiren Kommutierungskreisinduktivitaten L, wird mittels vier-
lagiger Platine erzielt. Vor allem die Kommutierungszelle sollte moglichst niederinduktiv sein,
weshalb diese vorrangig der ersten und zweiten Lage mit 100 nm Abstand zugeordnet sind.
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Abbildung 3.3: Querschnitt der Lagenanordnung des GaN-basierten Leistungsmoduls mit angedeute-
ter Flache der Kommutierungsschleife.

Dadurch kann die aufgespannte Flache klein gehalten werden. Durch eine gleichzeitig breite
Bandleiterstruktur [129] ergibt sich so eine minimierte Schleifeninduktivitat. Der relevante
Querschnitt des Lagenaufbaus ist in Abbildung 3.3 dargestellt.

Um die EMV-Messungen der Wandler mit GaN-Transistoren in Relation zu konventionellen
Si-basierten Schaltungen zu betrachten, wird ein dhnlicher Wandler der gleichen Spannungs-
und Leistungsklasse mit 600V /50 A Si-IGBTs IXXH50N60C3D1 [167] aufgebaut und unter
gleichen Bedingungen vermessen. Durch die deutlich groRere Eingangskapazitidt des IGBTs
Cies = 2320 pF und das damit verbundene langsamere Schalten wird die Schaltfrequenz von
100kHz auf 20 kHz gesenkt. Diese Anderung in der Schaltfrequenz fiihrt zu der notwen-
digen Vergrollerung der Leistungsdrossel auf 2,3 mH und der Glattungskondensatoren auf
der Ober- und Unterspannungsseite, um eine dhnliche Strom- und Spannungswelligkeit zu
gewahrleisten.

Aufgrund der unterschiedlichen Halbleitertechnologien muss die Gate-Beschaltung dahin-
gehend angepasst werden, dass der IGBT mit £15V ein- und ausgeschaltet wird. Entspre-
chende Anderungen in der Bauelementeauswahl sowie im Schaltungslayout miissen vorge-
nommen werden und gilt es beim Vergleich der EMV-Ergebnisse zu beachten. Ein direkter
Vergleich der Halbleiter ist demnach nicht gegeben. Stattdessen ist ein Vergleich der korres-
pondierenden Wandler als Gesamtsystem moglich. Dies entspricht einem zulédssigen Ansatz,
da in den meisten Fillen, in welchen neue Halbleitertechnologien, wie SiC oder GaN, kon-
ventionelle Si-Technologien ersetzen, ein bloRer Austausch der Halbleiter nicht ausreicht. Fiir
eine vollstindige Ausnutzung der Eigenschaften beziiglich reduzierter Schaltverluste miissen
die peripheren Bauelemente und somit das Platinen-Design ebenfalls angepasst werden, wie
vorangegangen diskutiert (siehe auch [130]).

Dass der Wechsel von Si-IGBTs zu GaN-Transistoren zu einer Effizienzsteigerung fiihrt, ist
in Abbildung 3.4 gezeigt. Die Messergebnisse wurden mit dem Prézisionsleistungsmessge-
rat LMG310 von Zimmer Electric aufgenommen und die Schaltungen dabei im TSS-Betrieb
bei 400V Eingangsspannung und konstantem Aussteuergrad von a = 0,5 betrieben. Durch
Variation des angeschlossenen Lastwiderstandes konnte die gewiinschte Leistung fiir jeden
Messpunkt eingestellt werden. Der Wirkungsgrad 1 berechnet sich aus dem Verhéltnis der
Ausgangsleistung P, . zur Eingangsleistung P,;,, zu welcher die Verlustleistung der Hilfsspan-
nungsversorgung P, . gemal}

P

___~auws 3.1
n= P +P B.1)
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Abbildung 3.4: Ergebnisse der Effizienzmessungen von jeweils bis zu drei parallelgeschalteten Leis-
tungsmodulen sowohl mit IGBTs als auch 60 A-GaN-HEMTs [175].

Abbildung 3.5: Untersuchte Leistungsmodule mit GaN-HEMTs (links) und Si-IGBTs (rechts).

hinzugezahlt werden muss. Sowohl die Si-basierten als auch die GaN-basierten Module zei-
gen einen typischen Anstieg des Wirkungsgrades mit der Zunahme der Leistung. Hierfiir sind
vorrangig stromunabhéngige Verluste verantwortlich. Die jeweils maximale Effizienz wird
bei der Nennleistung fiir jedes Modul von 2,5kW erreicht. Die Amplitude des Effizienzma-
ximums variiert technologiebedingt. Es zeigt sich, dass die Leistungsmodule mit den 60 A
GaN-HEMTs trotz des Flinffachen der Schaltfrequenz einen um mindestens 2 % verbesserten
Wirkungsgrad 1) gegeniiber den Si-basierten Leistungsmodulen iiber den gesamten Mess-
bereich aufweisen. Die Effizienzunterschiede sind wesentlich durch die Speicherladung der
Si-Diode antiparallel zum IGBT sowie durch ein induktivitdtsminimierendes Platinen-Layout
und Gehéause des GaN-Transistors begriindet, welche ein schnelles und verlustarmes Schalten
ermoglichen. Dies hat einen entscheidenden Anteil an den Gesamtverlusten [3], [131].

Aufgrund der hoheren Schaltfrequenz ist die Leistungsdrossel des DC/DC-Wandlers mit
GaN-Transistoren deutlich kleiner als die Drossel des Si-basierten Wandlers, wie in Ab-
bildung 3.5 gezeigt ist. Weiterhin kann fiir die Leistungsmodule des Wandlers mit GaN-
Transistoren auf groRe Elektrolytkondensatoren verzichtet werden. Daher ist sowohl das Vo-
lumen als auch das Gewicht eines Leistungsmoduls mit Si-Transistoren entsprechend grol3er.

Die Miniaturisierung ist kein gestelltes Ziel und eine weitere Volumensreduzierung wére
denkbar. Die Abmalle der Platine sind absichtlich identisch gewéhlt um weitestgehend die
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gleiche Peripherie, Steckverbinder und somit Wandlergehéduse nutzen zu kénnen. Aufgrund
der Praktikabilitdt und schnelleren Prototypenentwicklung wird ein 19”-Serverschrank mit
Platz fiir mehrere parallele Module inklusive sicherheitsrelevanter Vorrichtungen gewahlt.
Da die Einhaltung von normativen Grenzwerten fiir die Storaussendung nicht Ziel der nach-
folgenden Untersuchungen ist, wird auf zusétzliche Eingangs- und Ausgangsfilter im Last-
kreis verzichtet. Stattdessen steht die Analyse von internen Stérungen sowie von kritischen
Einflussfaktoren, wie der Halbleitercharakteristika und dem Design passiver Bauteile, auf die
elektromagnetische Stéraussendung im Vordergrund.

3.3 Aspekte der Intra-EMV

Wie in den Grundlagen erwidhnt, sind schnelle Transiente von Spannungen und Stromen
des Leistungskreises eine Hauptquelle fiir elektromagnetische Storungen. Diese konnen zu
parasitdren Stromen oder Spannungseinkopplungen mit so hohen Amplituden fithren, dass
digitale und sensitive analoge Signale empfindlich gestort werden konnen. Der sichere Be-
trieb des DC/DC-Wandlers wire somit beeintrachtigt oder nicht moglich. Daher wird die
Stabilitdt der Kleinspannungssignale des GaN-basierten DC/DC-Wandlers im Nachfolgenden
untersucht.

3.3.1 Stabilitat digitaler Signale

Parasitdres Wiedereinschalten eines ausgeschalteten Transistors ist ein Phdnomen, welches
vor allem in Schaltungen mit schnellen Transienten vorkommt und bereits in unterschied-
lichen Veroffentlichungen beschrieben ist [48], [128]. Das Umladen der Gate-Kapazitaten
des Highside-Transistors wihrend des Einschaltens fiihrt zu einer Spannungsinderung am
Schaltknoten. Diese Spannungsédnderung beeinflusst ebenfalls die Spannung an den intrin-
sischen Kapazitdten des Lowside-Transistors und es kommt zu einem kapazitiven Stromfluss
im Gate-Kreis. Abhdngig von der Groe des Gate-Widerstandes des ausgeschalteten Transis-
tors, kann dieser Strom eine entsprechende Gate-Spannung hervorrufen und er schaltet ein.
Entsprechend waren sowohl der Highside- als auch der Lowside-Transistor zeitgleich einge-
schaltet und somit der Zwischenkreis kurzgeschlossen.

Zusatzlich dazu kann es zur Beeinflussung des Ansteuerpfades selbst kommen, welches
nachstehend durch die Untersuchung des PWM-Signalpfades gezeigt wird. In Abbildung 3.6
ist die Signaliibertragung des PWM-Signals vom Mikrocontroller (uC) zum Gate des Si-IGBTs
bzw. GaN-HEMTs schematisch dargestellt. Zundchst wird das PWM-Ausgangssignal das Con-
trollers von 3,3V mittels Verstirkerschaltung auf das jeweilige Eingangsspannungslevel des
Treibers von 15V bzw. 5V angehoben. Die Signaliibertragung zwischen Signal- und Versor-
gungsspannungsplatine und Wandlermodul wird iiber ein geschirmtes Kabel mit paarweise
verdrillten Leitungen (Cat5e) realisiert. Ein Tiefpass am Eingang das Treibers glattet das
Signal. Fiir den IGBT bietet ein RC-Filter eine ausreichende Signalstabilisierung. Fiir den Be-
trieb des GaN-HEMTs wird, mit der Ausnahme des angepassten Spannungslevels von 5V,
das gleiche Prinzip angewendet. Die Platine des Moduls mit IGBTs ist eine standardisierte
zweilagige Platine mit einem Abstand von 1,5 mm zwischen den Lagen des Signal- und Riick-
fiihrungspfades. Dieser Abstand ist fiir das Modul mit GaN-HEMTs auf 0,2 mm durch einen
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Abbildung 3.6: Signaliibertragung des PWM-Signals mit Mikrocontroller, Verstarkerschaltung, Filter,
Gate-Ansteuerung, Gate-Widerstand und jeweiligem Transistor.
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Abbildung 3.7: Gate-Spannung u,, , des ausgeschalteten Transistors T2 mit und ohne Stérung nach
dem Einschalten des Highside-Transistors T1 bei 0,4 us.

vierlagigen Aufbau reduziert. Dadurch kann die SchleifengroRe der Ubertragungsstrecke re-
duziert und eine magnetische Storanfilligkeit des PWM-Pfades begrenzt werden. Trotzdem
wird eine Erh6hung der Gate-Source-Spannung des ausgeschalteten Transistors T2 festge-
stellt. Dies tritt in Korrelation mit dem Einschalten des Transistors T1 oder eines Transistors
eines parallelen Leistungsmoduls auf. Ein entsprechendes Messergebnis ist in Abbildung 3.7a
dargestellt. Wird die Schaltgeschwindigkeit von T1 erhoht, konnte diese ungewollte Span-
nungserhohung bei 0,37 us die Thresholdspannung des HEMTs von 2V {iberschreiten. Somit
wiirde T2 ungewollt einschalten. Der damit verbundene Kurzschluss des Zwischenkreises
wiirde zur Zerstorung der Schaltung fiihren. Da die Stérungen nach den benannten Schalt-
vorgdngen auftreten und mit deren Geschwindigkeit zunehmen, werden diese Transiente
im Leistungskreis als Storquelle definiert. Demgegeniiber ist der treibereingangsseitige Si-
gnalkreis als Storsenke identifiziert, welche durch eine Stérspannung gestort wird. Dies ist
nachstehend erklart. Laut Abbildung 3.7a betrédgt die zeitliche Verschiebung zwischen der
storungsauslésenden Flanke und der Storung in ug , 70 ns. Dies entspricht der Verzogerungs-
zeit des Treiber-ICs [ 164] und legt nahe, dass ein fehlerhaftes Eingangssignal des Treibers fiir
die unzuléssige Erhohung der Gate-Spannung verantwortlich ist. Zudem tritt das fehlerhafte
Gate-Signal nur wahrend des ausgeschalteten T2 auf. In diesem Fall ist der npn-Transistor
eingeschaltet und die Ubertragungsstrecke des PWM-Signals niederimpedant (siehe Abbil-
dung 3.6b) und wird lediglich durch das Impedanzverhalten des RC-Gliedes bestimmt. Im
Falle einer einkoppelnden Storspannung in diesen Kreis féllt diese direkt {iber diesem Ein-
gangsfilter ab und 14dt den Kondensator auf. Wird dadurch die Eingangsschwelle des Treibers
von 2V tiberschritten, schaltet dieser seinen Ausgang auf High. Um dies zu verhindern, wird
eine SMD-Ferritperle zu dem RC-Filter hinzugefiigt. Dieser erhoht die Impedanz der PWM-
Ubertragungsstrecke fiir den Hochfrequenzbereich. Die jetzt einkoppelnde Stérspannung teilt
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Abbildung 3.8: Ubertragungsstrecke des analogen Sensorsignals fiir Wandler mit unterschiedlichen
Transistoren.

sich nach dem Maschensatz auf die Elemente des LRC-Filters auf. Entsprechend wird der La-
destrom des Kondensators begrenzt und der kritische Eingangsspannungspegel des Treibers
wird nicht mehr erreicht. Demnach bleibt T2 mit —3 V ausgeschaltet, was in Abbildung 3.7b
dargestellt ist.

Dies zeigt, dass die hohen Flankensteilheiten des GaN-HEMTs in der Lage sind, nie-
derimpedante Signalpfade so stark zu storen, dass es trotz eines Platinen-Layouts mit re-
duzierter Schleifenfliche zu einkoppelnden Storspannungen kommt. Im Falle der PWM-
Ubertragungsstrecke kommt es so zum parasitiren Wiedereinschalten. Solange es die Funk-
tion des Signalkreises nicht beeintrachtigt, kann eine Erhohung der Hochfrequenzimpedanz,
beispielsweise durch Ferritperlen, diesem Effekt entgegenwirken.

3.3.2 Stabilitat analoger Signale

Mit einer Sensitivitdt von typischerweise wenigen mV sind analoge Signale besonders storan-
fallig. Ein gestortes Stromsensorsignal konnte infolge fehlerhafter Regelung zu Instabilitdten
bis hin zur Zerstorung eines Systems fiihren. Eine nicht-symmetrische Signaliibertragung des
Ausgangsstromes des Sensors i, Sowie ein RC-Filter stellen fiir das Si-basierte Modul eine
ausreichende Storsicherheit des Sensorsignals her (siehe Abbildung 3.8a). Im Gegensatz dazu
wird das Sensorsignal des GaN-basierten Moduls differentiell iibertragen, um Gleichtaktsto-
rungen zu minimieren (siehe Abbildung 3.8b). Das zusitzliche RC-Filter vor dem Eingang des
Analog-Digital-Wandlers (ADC) des Mikrocontrollers dimpft dabei potentielle Gegentaktsto-
rungen. Trotzdem ist ein starkes Oszillieren innerhalb des Stromsignales am ADC-Eingang
zu beobachten, wie in Abbildung 3.9 gezeigt. Diese Schwingung tritt mit jedem transien-
ten % auf, was auch fiir das Schalten der Transistoren des mit einem Phasenversatz von ca.
20° parallel-betriebenen Moduls gilt. Untersuchungen mit Ferritperlen an unterschiedlichen
Positionen in moglichen Koppelpfaden haben ergeben, dass sich die Storung {iber die Ana-
logmasse ausbreitet und somit das Sensorsignal verfalscht.

Es hat sich zudem gezeigt, dass ein grol3eres % zu starkeren Storungen fiihrt. Diese Er-
gebnisse deuten entsprechend auf einen kapazitiven Gleichtaktstrom iiber die Analogmasse
hin. Aus der Literatur ist bekannt, dass vor allem die parasitdre Kapazitédt des Schaltknotens
Cy [33], [132] sowie die parasitdren Kapazititen der isolierenden Bauteile der Ansteuerung
des Highside-Transistors [84], [85] diese kapazitiven Umladestrome malf3geblich beeinflus-
sen. Entsprechend wird darauf geachtet, dass sowohl der Treiber als auch der versorgende
DC/DC-Wandler kleine Koppelkapazitiaten aufweisen und Cy, durch ein geeignetes Platinen-
Design kleinstmoglich ist. Trotzdem fiihrt das hohe % der GaN-HEMTs zu der unerwiinschten
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Abbildung 3.10: Koppelpfade der kapazitiven Storstrome, welche zu Oszillationen auf AGND (rot)
fithren und optimierter Storpfad {iber DGND (blau).

kapazitiven Kopplung, welche das Sensorsignal stort. Nachstehende Analyse der Stérquelle
und der Stérpfade anhand von Abbildung 3.10 fiihrt zu einer effizienten Entstormanahme.
Der Treiber-IC und der isolierte DC/DC-Wandler der Versorgungsspannung weisen kleine
Werte der Koppelkapazitit zwischen Ein- und Ausgang von 0,5 pF bzw. 3 pF auf. C fasst die
Ausgangskapazitat des Transistors C, , die Kapazitdt zwischen Schaltknoten und DC- auf-
grund des Platinen-Layouts und die Kiihlkérperkapazitédt gegeniiber DC- zusammen. Da die
Zusammenhénge aller beeinflussenden Faktoren am Schaltknoten komplex sind, soll fiir die-
sen Fall vereinfacht die Schaltknotenkapazitit Cg eine représentative Stérquelle modellieren.
Fiir den Umladestrom von Cg, existieren unterschiedliche Storpfade:

e Pfad 1: via isolierte DC/DC-Wandler und AGND
e Pfad 2: via Highside-Treiber, DGND und Lowside-Treiber

e Pfad 3: via T1 und Oberspannungszwischenkreis
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Abbildung 3.11: Entstortes Stromsensorsignal des Drosselstroms am ADC-Eingang des Mikrocontrol-
lers.

In Abhéngigkeit der Impedanz der Storpfade 1, 2 und 3 teilt sich der Storstrom auf diese auf.
Der Storstrom ist im Verhéltnis zum Laststrom vernachléssigbar klein. Zudem ist vor allem die
Storung iiber die Signalpfade von Interesse, weshalb Pfad 1 und Pfad 2 genauer untersucht
werden. Aufgrund der grofderen Kapazitiat des isolierten DC/DC-Wandlers gegeniiber der
Treiberkapazitit ist dessen Impedanz entsprechend kleiner. Um den Storstrom {iber AGND
zu reduzieren, muss die Impedanz des Pfades 2 reduziert werden. Somit wiirde ein grof3e-
rer Storstrom iiber DGND geleitet werden. Durch das Hinzufiigen eines Kondensators Cgypy
zwischen DC- und DGND und unter der Beriicksichtigung einer méglichst kleinen Strom-
schleife, wird die Koppelimpedanz des Lowside-Treibers fiir hochfrequente (HF) Stérungen
kurzgeschlossen, wie in Abbildung 3.10 gezeigt. Dies fiihrt zur gewiinschten Reduzierung
der Impedanz in Pfad 2 und somit auch zur Reduzierung der Stérung auf AGND. Gleichzeitig
steigt durch die hochfrequente Kopplung von DGND mit DC- die Gefahr, dass die Potentiale
von AGND und DGND stirker voneinander abweichen. Eventuelle, daraus resultierende Be-
einflussungen auf das Sensorsignal werden durch die differentielle Signaliibertragung (siehe
Abbildung 3.8b) minimiert. Das resultierende, entstorte Stromsignal ist in Abbildung 3.11
dargestellt.

Die kapazitiven Storstrome rufen an kleinen Impedanzen nur geringe Storspannungen her-
vor. Jedoch storen diese die empfindlichen Analogsignale bereits. Der Signal-Rauschabstand
digitaler Signale ist hingegen deutlich grol3er, sodass die zusétzliche Storung auf DGND kei-
ne Beeintrdachtigung des PWM-Signals mit sich bringt. Der Vergleich der Stromsteilheiten
und -mittelwerte in Abbildung 3.9 und Abbildung 3.11 zeigt, dass die Messergebnisse des
optimierten Signals bei einer grofleren Zwischenkreisspannung und somit groferem % an
der Drossel aufgenommen werden. Zudem ist der Mittelwert des Laststrom ebenfalls gro-
Ber, was durch die groBere Abweichung des Signals vom 1,5 V-Pegel sichtbar wird. Dass die
Storungen auf dem Stromsignal dennoch deutlich reduziert sind, bestétigt die Theorie der
Storausbreitung sowie die Effektivitit der korrespondierenden Gegenmalénahme.

3.4 Messaufbau fiir geleitete und gestrahlte Storungen

Intra-EMV-Phdnomene sind vor allem fiir den stabilen Betrieb der jeweiligen Anwendung von
Interesse. Demgegeniiber wird die Inter-EMV-Charakteristik mittels normkonformer Messun-
gen ausgewertet, um die Auswirkung des Betriebs der untersuchten Anwendung auf andere
Gerate in der Umgebung zu bewerten. In diesem Abschnitt werden sowohl die geleitete als
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Abbildung 3.12: Messaufbau des EUT in Absorberhalle.

auch die gestrahlte Storaussendung mit einem Messaufbau dhnlich der Norm CISPR 25 ge-
messen, analysiert, bewertet und Designrichtlinien vorgeschlagen. Der Aufbau entsprechend
der Norm CISPR 25 wurde bereits in den Grundlagen vorgestellt. Als EUT wird der gesamte
modulare DC/DC-Wandler inklusive Serverschrank und geschirmter Lastkabeln vermessen.
Jeweils eine Netznachbildung (NNHV 8123-200) wird an die Leistungskabel zwischen 400V
Spannungsquelle und EUT angeschlossen. Der Kabelschirm ist mit der NNB und somit mit
der Referenzmasse verbunden.

Die zu vermessende Hardware wird auf einem 80 cm hohen Tisch innerhalb einer Absor-
berhalle platziert. Die ohmsche Last, die 400V Spannungsquelle sowie die 24V Hilfsspan-
nungsversorgung sind auf dem Boden neben dem Tisch platziert. Um sicherzustellen, dass
diese Spannungsquellen die Messungen nicht storen, wird eine speziell fiir EMV-Messungen
zertifizierte 24 V-Quelle verwendet. Zudem wird eine passive 400 V-Leistungsquelle aus ei-
nem Trafo, einem Netzgleichrichter sowie einem Glattungskondensator mit ausreichender
Kapazitét eingesetzt. Diese Quelle hat durch die langsam schaltenden Gleichrichterdioden
keine elektromagnetische Storaussendung im interessierenden Frequenzbereich, wie Kon-
trollmessungen bestatigt haben. Abbildung 3.12a zeigt den schematischen Aufbau.

Geleitete Emissionen werden direkt an den Anschliissen zur Stérauskopplung an der NNB
abgegriffen und von dem Stérempfianger ESW 26 im Frequenzbereich ausgewertet. Anders
als die Norm es vorschreibt, werden diese Stérungen nicht bis 2,5 GHZ gemessen, sondern
aufgrund der maximalen Bandbreite der NNB auf 150 MHz begrenzt.

Gestrahlte Storungen werden von einer HL562 Ultralogantenne in 1 m Entfernung und in
gleicher Hohe zu den Leistungskabeln des EUT aufgenommen. Die Antenne ist fiir den Fre-
quenzbereich von 30 MHz bis 3 GHz spezifiziert. Da fiir die nachfolgenden Untersuchungen
oberhalb von 1GHz keine Anderungen im Spektrum zu beobachten sind, sind die Ergeb-
nisse der gestrahlten Storung von 30 MHz bis 1 GHz dargestellt. Abbildung 3.12b zeigt den
entsprechenden Messaufbau in der Absorberhalle.

Alle EMV-Ergebnisse beruhen auf Spitzenwertmessungen. Die Darstellung der Messergeb-
nisse geleiteter Storungen erfolgt mittels Hiillkurve, um vor allem die kritischen Amplitu-
denmaxima zwischen unterschiedlichen Messungen besser vergleichen zu kénnen. Abbil-
dung 3.13 zeigt ein Messbeispiel mit der dazugehorigen Hiillkurve.
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Abbildung 3.13: Messergebnisse geleiteter Storungen (schwarz) mit dazugehoriger Hiillkurve (grau).

3.5 Aspekte der Inter-EMV

Die elektromagnetische Storaussendung eines Gerétes hdngt stark von der Anregung von Re-
sonanzen sowie dem Anregen von Stromen oder Spannungen, welche sich tiber parasitére
Kapazitidten und Induktivititen ausbreiten, ab. Diese Resonanzen und parasitdre Elemen-
te werden durch den Gesamtaufbau des EUT definiert. Dazu gehoren Kabel, Gehduse und
das Platinen-Layout mit den jeweiligen Charakteristika verwendeter Bauteile. Dies soll nach-
stehend mit Fokus auf den GaN-basierten DC/DC-Wandler untersucht werden. Vergleichende
Messwerte des Si-basierten Wandlers heben den Einfluss der WBG-Transistoren auf das Spek-
trum hervor. Zunichst wird im Folgenden der Zusammenhang zwischen Peripherie und dem
Spektrum evaluiert. Weiterhin wird die Abhangigkeit des Storspektrums von der modularen
Betriebsart analysiert. In wieweit bereits ein geschicktes Design der passiven Leistungskom-
ponenten fiir den DC/DC-Wandler mit GaN-HEMTs die Stéraussendung reduzieren kann,
wird anschliefend erklart. Darauf folgt abschlielend eine Analyse der Auswirkungen ver-
wendeter Halbleiter auf die Stéraussendung. Vor allem die dynamischen Eigenschaften sind
ein Haupteinflussfaktor, weshalb der Schwerpunkt hier auf die Schaltgeschwindigkeit sowie
die intrinsischen Kapazitdten gelegt wird.

3.5.1 Einfluss der Peripherie

Zunachst wird der Einfluss der Konfiguration der angeschlossenen Kabel verifiziert. Fiir die
Referenzmessung ist der Schirm der Leistungskabel am Wandlergehduse und der NNB beid-
seitig geerdet. Die Anschlusskabel der 24V Hilfsversorgung wird durch Ferritzangen breit-
bandig gefiltert. Dies minimiert zundchst die Beeinflussung des Spektrums durch den Klein-
spannungskreis. Um diese Beeinflussung zu bewerten, werden die Kabelferrite entfernt und
die Storung erneut gemessen. Anschlief3end wird der Schirm des Lastkabels von der NNB ent-
fernt, was in einem einseitig am Wandlergeh&use aufgelegten Schirm resultierte. Die Messer-
gebnisse sind in Abbildung 3.14 und Abbildung 3.15 dargestellt. Das Spektrum der geleiteten
Storungen wird durch den Einfluss der 24 V-Versorgung lediglich zwischen 1 MHz und 2 MHz
vergroflert. Die gestrahlten Storungen nehmen ebenfalls fiir einen schmalen Frequenzbereich
zwischen 60 MHz und 80 MHz zu. Dies zeigt, dass neben dem Leistungskreis auch der Klein-
spannungskreis einen potentiellen Pfad fiir die Storaussendung darstellt. Ein EMV-konformes
Layout wirkt sich entsprechend positiv nicht nur auf intra-EMV-Stérungen sonder auch auf
das Storspektrum aus.
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Abbildung 3.14: Messergebnisse geleiteter Storungen fiir unterschiedliche Kabelkonfigurationen.
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Abbildung 3.15: Messergebnisse gestrahlter Stérungen fiir unterschiedliche Kabelkonfigurationen.

Die einseitige Schirmung des Leistungskabels reduziert {iber einen breiten Frequenzbereich
zwischen 5 MHz bis 150 MHz die geleiteten Stérungen, da so ein moglicher Riickstrompfad
vor allem fiir Gleichtaktstorungen {iber den Kabelschirm eliminiert wird. Andererseits redu-
ziert der einseitige Kabelschirm die Moglichkeit, magnetische Felder zu schirmen, weshalb
die gestrahlten Storungen bis zu einer Frequenz von 100 MHz zunehmen. Dies bestitigt die
Aussagen von [61], dass "die einseitige Kabelschirmauflegung im Einzelfall ein Beeinflussungs-
problem losen kann, sie aber, betrachtet man die gesamte Breite moglicher Beeinflussungen, ein-
schliefslich der Begrenzung der Storaussendungen, von vornherein abzulehnen ist."

Oberhalb der Frequenz von 100 MHz hat der Kabelschirm in diesem Fall keinen Einfluss
mehr auf die Stéraussendung. Mit steigender Frequenz steigt die Wahrscheinlichkeit, dass
auch kleinere geometrische Strukturen als die Lastkabel als parasitdre Antennen wirken kon-
nen. Dieses konnen beispielsweise Leiterbahnstrukturen oder Bauelemente der Platinen des
DC/DC-Wandlers oder Liiftungsschlitze im Wandlergehduse sein. Demzufolge nimmt in die-
sem Bereich die Gehduseschirmung eine wichtige Rolle ein.

Abbildung 3.16 vergleicht das gestrahlte Storspektrum mit geschlossenem Gehduse (ma-
ximale Schirmung) und offenem Gehéduse (minimale Schirmung). Eine ddmpfende Wirkung
von bis zu 20 dB kann beobachtet werden. Dies bestitigt, dass neben den angeschlossenen
Kabeln auch die leistungselektronischen Schaltungen eine ausgeprédgte Abstrahlcharakteris-
tik aufweisen.

3.5.2 Einfluss der modularen Betriebsweise

Wahrend der Aufbau des Wandlers und dessen Peripherie Kopplungswege und damit die
Storaussendung beeinflussen, ist es vor allem das Schaltverhalten, welches entsprechende
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Abbildung 3.17: Messergebnisse der geleiteten Stérungen bei unterschiedlicher Anzahl von Leistungs-
modulen mit GaN-HEMTs.

Storstrome hervorruft. Durch den modularen Betrieb und ein damit verbundenes Schaltmus-
ter der parallel-betriebenen Module werden die Schaltzeitpunkte der Transistoren definiert.
In Abhéngigkeit der Anzahl der Module kann somit das Storspektrum variieren. Der Pha-
senversatz ¢ der PWM-Ansteuerung zwischen n Modulen wird so gewdhlt, dass sich eine
symmetrische Stromwelligkeit am Ausgang ergibt:

360°
¢ = ) (3.2)

n

Dies fiihrt zu einem Phasenversatz von 180° bei zwei aktiven und 120° Phasenversatz bei drei
aktiven Modulen. Abbildung 3.17 zeigt die geleiteten Storungen des GaN-basierte Wandlers
sowohl mit einem einzelnen betriebenen Modul als auch mit zwei um 180° phasenverscho-
ben angesteuerten Modulen. Der Summenlaststrom wird dabei nicht verandert. Beide Spek-
tren dhneln sich tiber einen breiten Frequenzbereich. Zwischen 800 kHz und 2 MHz fiihrt der
Zweimodulbetrieb jedoch zu einer reduzierten Storung. Wie aus spateren Messergebnissen
hervorgeht, sind diese Storungen fiir die untersuchten Arbeitspunkte unabhéngig vom Last-
strom. Die Reduzierung des Amplitudenspektrums im Betrieb mit zwei Modulen ist demnach
nicht auf den halbierten Modulstrom zuriickzufiihren. Vielmehr sorgt ein gilinstiger Phasen-
versatz von ¢ = 180° in Kombination mit einem Aussteuergrad von a = 0,5 dafiir, dass eine
zeitliche Synchronisierung zwischen Schaltvorgédngen stattfindet. Der Einschaltvorgang eines
Transistors von Modul 1 und der Ausschaltvorgang eines Transistors von Modul 2 treten zur
selben Zeit auf. Entsprechend kommt es zu einem zeitgleichen positiven j—i‘ und einem nega-
tiven %. Die so hervorgerufenen kapazitiven Storstrome haben unterschiedliche Vorzeichen
und der resultierende Summenstorstrom resultiert aus der Differenz der beiden einzelnen
Storstrome. Somit sinkt auch die Gesamtstorung.
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Abbildung 3.18: Messergebnisse der geleiteten Storungen von zwei Leistungsmodulen mit GaN-
HEMTs bei unterschiedlichem Phasenversatz ¢.
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Abbildung 3.19: Messergebnisse der geleiteten Storungen bei unterschiedlicher Anzahl von Leistungs-
modulen mit Si-IGBTs [133].

Um diese Theorie zu verifizieren, wird die Ansteuerung des GaN-basierten Wandlers da-
hingehend verdndert, dass ein Phasenversatz von 140° erzwungen wird. Somit liegt keine
zeitliche Ubereinstimmung zwischen Ein- und Ausschaltvorgingen unter den Leistungsmo-
dulen mehr vor. Das dazugehorige Spektrum ist in Abbildung 3.18 dargestellt. Gegeniiber
dem Phasenversatz von 180° fiihrt ein ¢ von 140° fiir den betrachteten Frequenzbereich
zu einem erhohten Spektrum. Da der Aufbau und die Schaltgeschwindigkeit zwischen den
Messungen ansonsten identisch sind, kann somit auf den ausléschenden Effekt des Phasen-
versatzes bei 180° geschlossen werden.

Dieses Verhalten wird durch eine dhnliche Untersuchung mit dem Si-basierten Wandler
bestétigt. Ein einzelnes bzw. zwei Leistungsmodule mit IGBTs werden mit konstantem Sum-
menlaststrom parallel betrieben. Das resultierende Spektrum ist in Abbildung 3.19 darge-
stellt. Der Betrieb von zwei Modulen bewirkt wieder einer Stérreduzierung bis zu einer Fre-
quenz von 3 MHz. Im Gegensatz zu den Verhalten des GaN-Stellers, zeigt der Parallelbetrieb
von Si-Modulen eine EMV-Verbesserung auch im untersten Frequenzbereich. Die zeitliche
Synchronisierung von zwei Modulen mit 180° Phasenversatz fiihrt auch hier, durch vorzei-
chenrichtige Uberlagerung von Stérstromen, zu einer reduzierten Gesamtstérung. Wahrend
des Betriebs mit drei Modulen und einem entsprechenden Phasenversatz von 120° liegt die-
ses zeitgleiche Auftreten von Einschalt- und Ausschaltvorgdngen nicht vor. Wieso sich das
Spektrum des Einzel- vom Spektrum des Dreimodulbetriebs unterscheidet, ist nicht abschlie-
Bend geklart. Weiterfiihrende Messergebnisse haben jedoch gezeigt, dass die Positionierung
der Module innerhalb des Gehduses ebenfalls die Koppelpfade und damit die Stéramplitude
beeinflusst. Demnach ist es denkbar, dass der Betrieb des dritten Moduls aufgrund dessen
Positionierung die Amplitude des Spektrums vergroert.
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Abbildung 3.20: Simulierte Impedanzkurven fiir unterschiedliche Konfigurationen von Glattungskon-
densatoren.

Im Gegensatz zu den geleiteten Storungen beeinflusst der Phasenversatz nicht das Spek-
trum der gestrahlten EMV-Charakteristik. Die Wirkungsmechanismen im gemessenen Nah-
feld sind komplexer und eine Reduzierung durch Feldiiberlagerung mittels Schaltflankensyn-
chronisierung ist unwahrscheinlich.

3.5.3 Einfluss passiver Komponenten

Die Leistungsdrossel und die Glattungskondensatoren am Ein- und Ausgang sollten nicht
ausschlie8lich nach Vorgaben der Strom- und Spannungsgldttung ausgelegt werden. Durch
ein bewusstes Design unter Beriicksichtigung des Hochfrequenzverhaltens konnen diese Bau-
elemente bereits eine entscheidende Filterwirkung im Hochfrequenzbereich aufweisen. Vor
allem fiir GaN-basierte Anwendungen gilt es, ein besonderes Augenmerk auf minimierte pa-
rasitdre Elemente der Bauteile und deren Anbindung zu legen. Nachstehend werden Design-
regeln fiir die Glattungskondensatoren am Ein- und Ausgang entwickelt und es wird das
Impedanzverhalten der Leistungsdrosseln fiir die Wandler mit Si-IGBTs und GaN-HEMTs dis-
kutiert.

Einfluss des kapazitiven Zwischenspeichers

Die Kondensatoren fiir die Spannungsgldttung an den Anschliissen der Ober- und Unter-
spannung dienen als wichtiger Ausgangsfilter fiir Gegentaktstérungen, indem diese das posi-
tive und negative Potential der Leistungsanschliisse fiir Hochfrequenzstréme kurzschliel3en
[21]. Entsprechend ist es wichtig, parasitdre Induktivititen innerhalb der Anordnung der
Glattungskondensatoren zu minimieren. Wahrend fiir den Si-basierten Wandler bedrahtete
Folien- und Elektrolytkondensatoren ausreichend sein konnen, wird fiir GaN-basierte Wand-
ler die ausschlief3liche Nutzung von SMD (surface mounted device)-Keramikkondensatoren
empfohlen. Durch die kleinen Gehduseabmalf3e besitzt jeder Kondensator eine reduzierte
Gehduseinduktivitdt. Da es diese Kondensatoren nur mit kleinen Kapazitdtswerten bis we-
nigen uF gibt, ist eine Parallelschaltung oft notwendig. Dies minimiert zusétzlich die Gesam-
tinduktivitdt der Anordnung. Selbst eine Kombination aus bedrahteten und SMD-Bauteilen
sollte vermieden werden, da so eine ungewollte Resonanz innerhalb des Glattungskonden-
satoren entsteht. Diese Resonanz wird von der parasitiren Induktivitat des groferen Kon-
densators Ly, und der Kapazitit eines kleineren HF-Kondensators Cy; gebildet, wie in Ab-
bildung 3.20 bei einer Frequenz von 20 MHz gezeigt. Die Konfiguration 1 besteht aus drei
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Abbildung 3.22: Querschnitt der Lagenanordnung des GaN-basierten Leistungsmoduls mit parasitirer
Kapazitdt zwischen den Leiterplattenlagen.

bedrahteten Elektrolytkondensatoren und einem SMD HF-Kondensator fiir die Hochfrequenz-
filterung (siehe Abbildung 3.21). Die optimierte Konfiguration 2 fiir den GaN-Wandler be-
steht aus zehn SMD-Keramikkondensatoren im pF-Bereich und einem HF-Kondensator im
nF-Bereich, welche parallel verschaltet werden. Die dazugehorigen Simulationsparameter
sind in Tabelle 3.1 gelistet und durch Impedanzmessungen bestimmt worden. Wie fiir einen
breiten Frequenzbereich ab 700 kHz zu sehen, ist die Impedanz der optimierten Konfigura-
tion 2 kleiner als die Impedanz der Konfiguration 1. Daher bietet diese eine bessere Filter-
wirkung. Zusatzlich wird die Impedanz von Konfiguration 1 durch die Resonanzfrequenz bei
20 MHz erhoht. Diese Resonanz aus Ly, und der Kapazitdt des HF-Kondensators kann zudem
zu Oszillationen fiihren, welche die Amplitude des Storspektrums an dieser Stelle erhohen
wiirde.

Um ein niederimpedantes Verhalten iiber einen breiten Frequenzbereich sicherzustellen
und Resonanzen zu vermeiden, wird empfohlen, mehrere HF-Kondensatoren mit unterschied-
lichen Kapazitdtswerten bis zu 1nF einzusetzen. Dies zdhlt sowohl fiir die Glattungskon-
densatoren auf der Ober- als auch Unterspannungsseite. Wahrend ersterer einen niederim-
pedanten Kommutierungspfad sicherstellt, filtert zweiterer potentielle Storungen durch die
Leistungsdrossel.

Fiir den betrachteten Frequenzbereich von einigen 10 MHz ist neben der Bauelementaus-
wahl auch das Platinendesign von Interesse. Durch die Mehrlagenanordnung ist der Abstand
zwischen Ober- bzw. Unterspannungspotential und DC- sehr gering, was bei einer Bandlei-
terstruktur zu Kapazitiaten von mehr als 100 pF fiihren kann. Abbildung 3.22 zeigt den sche-
matischen Querschnitt der Platine mit eingezeichneter Lagenkapazitit. Diese beeinflussen
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Abbildung 3.23: Gemessene geleitete Storungen fiir unterschiedliche Konfigurationen von Glattungs-
kondensatoren, mit und ohne nF-Kondensatoren.

durch deren Parallelschaltung auch den Eingangs- und Ausgangszwischenkreis. Dies ist ein
Vorteil, denn diese kleinen parasitdren Kapazititen besitzen eine vernachléssigbare induk-
tive Komponente und reduzieren die Gesamtimpedanz der Kombination aus Glattungskon-
densatoren im hochfrequenten Bereich. Um die Filterwirkung der Glattungskondensatoren
in Abhéngigkeit von der parasitidren Lagenkapazitit zu untersuchen, werden Storspektren
fiir unterschiedliche Konfigurationen gemessen. Wahrend das Platinen-Design zu einer pa-
rasitdren Kapazitat von 225 pF auf der Oberspannungsseite fiihrt, ist diese fiir die Unter-
spannungsseite vernachlassigbar klein. Zuséatzlich zu mehreren spannungsstabilisierenden
SMD-Keramikkondensatoren in der Grof3enordnung von wenigen uF besitzen beide Konden-
satorkonfigurationen jeweils einen 100 nF, 10 nF und 1nF SMD HF-Kondensator. Dies ent-
spricht der Konfiguration der Referenzmessung in Abbildung 3.23. Anschlief3end werden al-
le nF-Kondensatoren der Oberspannungsseite und abschlief3end auch die nF-Kondensatoren
der Unterspannungsseite entfernt und die resultierenden Spektren entsprechend gemessen.
Die geleiteten Stérungen vergrollern sich {iber einen breiten Frequenzbereich, wenn die
nF-Kondensatoren der Unterspannungsseite entfernt werden. Im Gegensatz dazu haben die
nF-Kondensatoren der Oberspannungsseite keinen erkennbaren Einfluss auf den gesamten
Frequenzbereich. Dies zeigt, dass die Kombination aus mehreren parallelgeschalteten uF-
Kondensatoren und einer lagenbedingten parasitiren Kapazitdt von wenigen 100 pF keine
zusitzlichen HF-Kondensatoren benotigt. Wenn hingegen eine geometrisch minimierte Plati-
ne erstellt wird und der Lagenaufbau zu keiner nennenswerten Kapazitét fiihrt, ist es wichtig
zuséatzliche HF-Kondensatoren im nF-Bereich vorzusehen, um den Filtereffekt fiir den HF-
Bereich entsprechend zu verbessern. Gestrahlte Storungen werden durch die unterschiedli-
chen Konfigurationen nicht beeinflusst. Wie in den Grundlagen bereits erwahnt, wird diese
Art der Storung vorrangig von Gleichtaktstorungen dominiert. Entsprechend haben die als
Gegentaktfilter wirkenden Glattungskondensatoren einen vernachlassigbaren Einfluss.

Einfluss der Leistungsdrossel

Aufgrund der unterschiedlichen Schaltfrequenzen zwischen den DC/DC-Wandlern mit IGBTs
und GaN-Transistoren muss die Leistungsdrossel angepasst werden, um eine dhnliche Strom-
welligkeit zu erzielen. Mit einer hoheren Schaltfrequenz nehmen zum einen die Ummagneti-
sierungsverluste zu und zum anderen ist eine kleinere Gesamtinduktivitat ausreichend. Dem-
zufolge sollten kleinere Kerne, andere Materialien und ein entsprechend angepasstes Wick-
lungsdesign fiir die GaN-basierten Leistungsmodule verwendet werden. Die hohere Schalt-
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Abbildung 3.24: Impedanzmessungen der Drosseln des Si- und GaN-basierten Wandlers mit einem
Impedanzanalysator.
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Abbildung 3.25: Messergebnisse geleiteter Storungen fiir DC/DC-Wandler mit Si-IGBTs bzw. 60 A
GaN-HEMTs.

frequenz erlaubt in der Regel die Realisierung der Drossel mit einer einlagige Wicklung. Dies
verbessert das Hochfrequenzverhalten der Drossel entscheidend, da somit parasitire Kapazi-
taten zwischen den Windungen reduziert werden [171]. Mit einer Reduzierung der parasitar-
en Kapazitdt wird der kapazitive Umladestrom ebenfalls reduziert, wenn die Spannung iiber
der Drossel ihre Polaritdt mit jedem Schaltvorgang wechselt. Zudem wird durch eine Klei-
nere Gesamtinduktivitit und eine kleinere parasitdre Kapazitat die Resonanzfrequenz der
Drossel erhoht. Damit die Drossel eine gute Filterwirkung aufweist, sollte deren Impedanz
iiber einen grof3en Frequenzbereich moglichst hoch sein. Wie aus Abbildung 3.24 hervor-
geht, ist demnach die Erh6hung der ersten Resonanzfrequenz ein Vorteil. Denn im Vergleich
zur Si-Drossel wird die Gesamtimpedanz fiir den hoheren Frequenzbereich oberhalb der ers-
ten Resonanzfrequenz erhoht. Dies ist gleichbedeutend mit einer verbesserten Filterwirkung.
Andererseits reduziert eine kleinere Induktivitit die angesprochenen Filtereffekte fiir den nie-
derfrequenteren Bereich. Der Einfluss der unterschiedlichen Drosselimpedanzen auf die ge-
leiteten Storungen ist aus Abbildung 3.25 ersichtlich. Die Impedanz der Drossel des Si-IGBTs
zeigt zwei Minima bei 10 MHz und 20 MHz. Diese Minima korrelieren mit einer reduzierten
Storungsdampfung und konnen gleichzeitig zu Resonanzen fiihren. Dementsprechend sind
die erhohten Amplituden des Storspektrums bei 10 MHz und 20 MHz zu erklaren. Im Ge-
gensatz dazu zeigt die Impedanz der Drossel des GaN-Wandlers ein Minimum bei 20 MHz,
was im Spektrum der geleiteten Storungen ebenfalls zu einer Resonanz fiihrt. Obwohl die
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Abbildung 3.26: Messergebnisse der geleiteten Stérungen fiir DC/DC-Wandler mit 22,5 A und 60 A
GaN-HEMTs.

Impedanz dieser Drossel oberhalb von 800 kHz grofer ist als die Impedanz der Drossel des
Si-Wandlers, zeigt der GaN-Wandler eine zum Teil deutlich gro3ere Stéramplitude. Diese ist
vorrangig auf die grofSere Schaltgeschwindigkeit zuriickzufiithren, wie nachstehend gezeigt.
Es ist davon auszugehen, dass bei gleichen Impedanzkurven der Drosseln die Unterschiede
in den Spektren steigen wiirden.

3.5.4 Einfluss der Halbleitercharakteristik

Wie in den Grundlagen bereits erlautert, ist das Schalten der Halbleiter eine Hauptstorquelle
und deren Schaltgeschwindigkeit korreliert direkt mit der Amplitude des Storspektrums. In
der Literatur ist der Einfluss des Gate-Widerstandes auf die Schaltgeschwindigkeit und damit
auf das Storspektrum hinreichend gezeigt [33], [134] und soll daher an dieser Stelle nicht
thematisiert werden. Stattdessen wird der Einfluss der unterschiedlichen Leistungshalblei-
ter, des Laststromes und der Lastspannung auf die Schaltgeschwindigkeit und somit auf die
EMV analysiert. Weiterhin wird die Abhédngigkeit des Spektrums von kritischen Oszillationen,
welche durch transiente Vorginge angeregt werden, gezeigt.

Schaltgeschwindigkeit

In Abbildung 3.25 werden geleitete Stérungen des Si-basierten Wandlers und des Wandlers
mit 60 A GaN-HEMTs verglichen. Im unteren Frequenzbereich < 1 MHz sind die ganzzahligen
Vielfachen der 100 kHz-Schaltfrequenz des GaN-basierten Wandlers zu erkennen. Dass diese
dartiiber hinaus weniger stark ausgepragt sind, liegt an der Darstellung der Ergebnisse mittels
Hillkurve (siehe Abbildung 3.13). Bis zu einer Frequenz von 10 MHz ist ein fast kontinuier-
licher Unterschied in der Stéramplitude von 10 dB zu beobachten. Fiir groldere Frequenzen
betrdgt die Abweichung zwischen den Spektren bis zu 40 dB.

Abbildung 3.26 zeigt ebenfalls unterschiedliche geleitete Emissionen. Hier wird der Un-
terschied zwischen dem 60A und dem 22,5A-HEMT vergleichend dargestellt. Die EMV-
Charakteristika sind fiir Frequenzen unterhalb von 20 MHz weitestgehend identisch. Erst ab
22 MHz ist eine Erhohung des Storspektrums des Wandlers mit dem 22,5 A Transistor um
durchschnittlich 10 dB zu beobachten. Die Erkldrung dazu findet sich entsprechend der Aus-
fiihrungen zur EMV-Tafel im Abschnitt 2.4 in der Korrelation zwischen den Schaltgeschwin-
digkeiten im Zeitbereich und dem Storpotential im Frequenzbereich. In Erweiterung dazu
verdeutlicht Abbildung 3.27 die Korrelation zwischen kiirzeren Schaltflanken und einer er-
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Abbildung 3.27: Trapezformige Pulsform mit korrespondierendem worst-case-Spektrum, basierend
auf der Fourierreihe [65].

hohten Schaltfrequenz mit der Verschiebung der Storamplitude im Frequenzbereich. Anders
als im Grundlagenkapitel besitzen beiden Schaltflanken die gleiche Schnelligkeit, welche die
obere Knickfrequenz f,, definiert. f., entfillt entsprechend. Die charakteristischen Werte

sind in Tabelle 3.2 gegeniibergestellt. Das maximale % wird aus Messwerten abgelesen und

Tabelle 3.2: Werte der Knickfrequenzen in Abhéngigkeit von der Schaltfrequenz f;,, und der maxima-
len Spannungsflanke g—‘t‘ bei 400V fiir unterschiedliche Leistungshalbleiter.

) 1 d 1
Halbleiter fow fa== d—lf| Tmin fe2 =

7T min

22 A GaN HEMT | 100kHz 63,7kHz | 65,8kV/us 6ns 52,4MHz
60A GaN-HEMT | 100kHz 63,7kHz | 42kV/us 9,5ns 33,4MHz
50 A Si-IGBT 20kHz 12,7kHz | 15kV/us 26,7ns 11,9 MHz

das dazugehorige 7, in Relation zur 400 V Zwischenkreisspannung berechnet. Aufgrund der
verinderten Schaltfrequenz kommt es bereits zu einer Anderung der ersten Knickfrequenz fea
zwischen Si-IGBT und 60 A GaN-HEMT. Dies ist ein Grund fiir die Abweichung der Amplitu-
denmaxima der korrespondierenden Spektren bereits im unteren Frequenzmessbereich. Die
gleichen Betriebsbedingungen der unterschiedlichen GaN-Halbleiter fiihren entsprechend zu
einem identischen Spektrum im relevanten Frequenzbereich bis f,, ~ 33 MHz. Oberhalb der
jeweiligen zweiten Knickfrequenz nimmt das entsprechende Spektrum um —40dB pro De-
kade ab. Da diese Knickfrequenzen zwischen Si-IGBT und 60 A HEMT um den Faktor drei
variieren, ist eine starke Anderung in der Stéramplitude oberhalb von 11,9 MHz zu beobach-
ten. Dass sich das Spektrum zwischen den GaN-Halbleitern in Abbildung 3.26 um maximal
10dB unterscheiden, liegt an der identischen ersten Knickfrequenz und dem kleineren Un-
terschied zwischen deren zweiten Knickfrequenzen. Auf den Vergleich der dazugehorigen
gestrahlten Storspektren wird am Ende dieses Unterabschnittes eingegangen.

Fiir die verwendeten GaN-Leistungshalbleiter hat die Hohe des untersuchten Laststromes
keine Auswirkung auf die EMV-Charakteristik, wie aus Abbildungen 3.28 und 3.29 hervor-
geht. Dies lasst sich anhand der Analyse des transienten Schaltverhaltens erldutern, welche
bestatigt, dass der Einschaltprozess das hochste % und % aufweist und daher das Spektrum
maldgeblich beeinflusst.

In Abbildung 3.30 sind die Ein- und Ausschaltcharakteristika des 60 A GaN-Transistors fiir
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Abbildung 3.28: Messergebnisse geleiteter Storungen des 60 A HEMTs fiir unterschiedliche Laststro-
me.
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Abbildung 3.29: Messergebnisse gestrahlter Storungen des 60 A HEMTs fiir unterschiedliche Laststro-
me.

du

unterschiedliche Strome visualisiert. Das maximale || von 50V/ns ist unabhéngig vom
Laststrom. Fiir das Ausschalten dndert sich die Flankensteilheit mit steigendem Laststrom
von 15,7V/ns auf 27,9 V/ns, wobei der Strom von 6 A auf 12 A erhoht wird. Wahrend der
Gate-Widerstand fiir das Einschalten 3 Q betrégt, ist dieser fiir das Ausschalten 1. An die-

ser Stelle muss betont werden, dass fiir grof3ere Laststrome das %Off grof3ere Betrige als das

%on annehmen kann. Dies ist auch von den verwendeten Gate-Widerstdnden R, i, und Ry 5

abhéngig, wie Messergebnisse des 22,5 A GaN-HEMTs bestatigen. Entsprechend wiirde dann
die Storcharakteristik eine Laststromabhéngigkeit aufzeigen.

Abbildung 3.31 stellt Ein- und Ausschaltverhalten des 22,5 A GaN-HEMTs: fiir unterschied-

0 0.05 0 0.05
t/ s t/ps
(a) Einschalten, R, i, = 3 (b) Ausschalten, R, ,,s = 1

Abbildung 3.30: Gemessenes % des 60 A GaN-Transistors fiir unterschiedliche Laststrome.
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Abbildung 3.31: Gemessene Spannungsflanke des 22,5 A GaN-Transistors fiir 5A, 10A, 15A, und 20 A
Laststrome [192].

Tabelle 3.3: Werte der Spannungssteilheit % fiir das Ein- und Ausschalten des 22,5 A GaN-Transistors

fir unterschiedliche Gate-Widerstinde.

| % | Abhéngigkeit
Rgein =00 178V /ns laststromunabhéngig
Ryein =202  75,6V/ns laststromunabhéngig

Ry aus = 0,470 25...102,4V/ns laststromabhéingig

liche Laststrome und Einschalt-Gate-Widerstinde gegeniiber. Die Werte fiir die unterschied-
lichen % sind in Tabelle 3.3 zusammengefasst. Ein groRer R, ., von 20Q und groRe Last-

strome fiihren zu einem langsameren g—Lt‘ verglichen zum Ausschalten mit R, ,,, = 0,47 Q.
Wenn hingegen ein 0 Q-Gate-Widerstand fiir das Einschalten angewendet wird, bleibt das
korrespondierende % auch bei groRen Laststromen grofder als beim Ausschalten.

Der Si-IGBT zeigt die gleiche Tendenz. Durch einen Einschalt-Gate-Widerstand von 10 Q2
und einen Gate-Widerstand fiir das Ausschalten von 3 Q dominiert das laststromabhingige
Ausschaltverhalten das Spektrum. Daher steigt fiir grofder werdende Laststrome auch die
Storamplitude des Spektrums.

Fiir eine steigende Zwischenkreisspannung nimmt die Amplitude des Storspektrums eben-
falls zu, wie in Abbildung 3.32 gezeigt. Auch hier bleibt das % des Einschaltens konstant,
jedoch variiert die Spannungsamplitude des Pulses. Dadurch nimmt mit der Spannung auch
die Storamplitude entsprechend der worst-case-Abschitzung im unteren Frequenzbereich
unabhéngig von den charakteristischen Zeiten ab (vergl. Abbildung 2.26).

Diese Uberlagerungen bestitigen, dass der Ubergang von konventionellen langsamer schal-
tenden Si-IGBTs zu GaN-HEMTs zu erhohten elektromagnetischen Storungen fiihrt. Dies wird
vor allem oberhalb der hochsten Knickfrequenz f., des Si-IGBTs deutlich. Ein entsprechendes
Filterdesign ist notwendig. Wird jedoch ein schneller schaltender 22,5 A GaN-HEMT gegen-
iiber einem 60 A GaN-HEMT gewahlt, steigt die Amplitude fiir geleitete Storungen im oberen
Frequenzbereich um weniger als 7 dB. Eine Stromabhéngigkeit des Spektrums ist vor allem

durch die gewéahlten Kombination aus Ein- und Ausschaltwiderstand sowie die Laststrom-
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Tabelle 3.4: Werte der Spannungssteilheit % fiir das Ein- und Ausschalten eines 60 A GaN-HEMTS fiir
unterschiedliche Zwischenkreisspannungen.

Zwischenkreisspannung Einschalten Ausschalten

380V 42kV/us 19,0kV/us
280V 42kV/us 15,7kV/us
200V 42kV/us 12,4kV/us
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Abbildung 3.32: Messergebnisse geleiteter Storungen des 60 A HEMTs fiir unterschiedliche Zwischen-
kreisspannungen.

variation bestimmt. Fiir kleine Einschaltwiderstinde ist die Storaussendung laststromunab-
héngig. Hingegen liegt immer eine Spannungsabhéngigkeit fiir den unteren Frequenzbereich
vor, da dadurch die Gesamtamplitude der Hiillkurve unabhéngig von der Knickfrequenz be-
einflusst wird.

Parasitire Oszillationen der Kommutierungszelle

Beim Vergleichen der bisher prasentierten Messergebnisse wird deutlich, dass jedes Spektrum
aus unterschiedlichen Amplitudenmaxima und -minima besteht. Schmalbandige Spitzen kor-
respondieren in der Regel direkt mit den charakteristischen Frequenzen von getakteten Quel-
len. Beispiele hierfiir sind die Taktfrequenz eines Mikrocontrollers oder die Schaltfrequenz
des DC/DC-Wandlers. Diese Spitzen treten im Spektrum bei ganzzahligen Vielfachen dieser
Frequenzen auf. So ist in Abbildung 3.13 die Schaltfrequenz von 100 kHz gut sichtbar. Sind
die unterschiedlichen Maxima jedoch breitbandig, ist dies ein Zeichen fiir eine geringe Gii-
te bzw. eine nicht vernachlissigbare Dampfung, wie es beispielsweise bei Kabelresonanzen
der Fall ist. Die unterschiedlichen Kabelresonanzen werden hierbei durch die Schaltflanken
angeregt, wie schon in den Grundlagen im Abschnitt 2.4.2 ausgefiihrt wurde. Doch auch
Oszillationen innerhalb der leistungselektronischen Schaltung kénnen Resonanzen der Peri-
pherie anregen.

Um dies genauer zu untersuchen, werden nachstehend die halbleiterabhédngigen gestrahl-
ten Storungen analysiert und interpretiert. Die dazugehorigen Messergebnisse sind in Ab-
bildungen 3.33 und 3.34 dargestellt. Wie zu erwarten, fithrt der am schnellsten schaltende
22,5A HEMT zu den grof3ten Storamplituden. Ab 150 MHz sind zwischen den untersuchten
GaN-HEMTs nur geringfiigige Unterschiede festzustellen. Die Abweichungen im Spektrum
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Abbildung 3.33: Messergebnisse gestrahlter Stérungen fiir einen 22,5A und einen 60A GaN-
Transistor.
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Abbildung 3.34: Messergebnisse gestrahlter Stérungen fiir einen Si-IGBT und einen 60 A GaN-HEMT.

oberhalb von 500 MHz sind als Unterschiede im Grundstérpegel zu interpretieren. Kleine An-
derungen im Aufbau der Nahfeldmessung konnen dieses bereits beeinflussen. Im Vergleich
zu Abbildung 3.33 unterscheiden sich die Stérungen des IGBTs und des 60 A GaN-HEMTs
in Abbildung 3.34 deutlich bis zu einer Frequenz von 400 MHz. Das Spektren des Wand-
lers mit Si-Transistoren erreicht bei 300 MHz bereits den Grundstorpegel der Absorberhalle.
Hingegen steigt die Storung des Wandlers mit den 60 A GaN-HEMTs in diesem Frequenz-
bereich noch einmal an. Ein dhnliches Verhalten wird durch den 22,5 A-Transistor hervor-
gerufen. Hier kommt es in Abbildung 3.33 bei 500 MHz zu einem Anstieg des Spektrums.
Abbildung 3.35 zeigt eine Abhingigkeit dieser hochfrequenten Storungen von der Amplitu-
de der Zwischenkreisspannung. Da der Messaufbau fiir die Ergebnisse in Abbildung 3.34 von
dem Messaufbau fiir die Ergebnisse in Abbildung 3.35 beziiglich der Gehduseschirmung und
der Platzierung der Module im Geh&use variierten, unterscheiden sich die charakteristischen
Resonanzfrequenzen zwischen den Abbildungen.

Wiahrend die Storung in Abbildung 3.35 monoton mit der Spannung fiir den Frequenzbe-
reich unterhalb von 100 MHz fillt, ist die Korrelation zwischen Spektrums- und Spannungs-
amplitude bei 200 MHz weniger offensichtlich. Die Zusammenhinge des unteren Frequenz-
bereiches erkliren sich iiber die bereits ausfiihrlich besprochenen Abhingigkeiten der EMV-
Tafel analog zu den geleiteten Storungen. Die Ursache fiir den Anstieg des Spektrums bei
200 MHz ist demgegeniiber jedoch in der Resonanz des Kommutierungskreises zu suchen.
Bereits in den Grundlagen wurde auf die Resonanz zwischen der spannungsabhingigen Aus-
gangskapazitit C,,, und Kommutierungskreisinduktivitit L, hingewiesen und wird nach-
stehend erldutert.

Abbildung 3.36 stellt die gemessene Gate-Source-Spannung u,, im Zeitbereich dar. Wie
ebenfalls in den Grundlagen im Abschnitt 2.2.3 erklart, koppelt der hier nicht gemessene
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Abbildung 3.35: Gestrahlte Storemission fiir unterschiedliche Zwischenkreisspannungen des Wand-
lers mit 60 A GaN-HEMTs.
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Abbildung 3.36: Gemessene Gate-Source-Spannung u,,) bei unterschiedlichen Spannungswerten
der Zwischenkreisspannung fiir einen 60 A GaN-HEMT.

oszillierende Laststrom in die Gate-Spannungsmessung ein und die Oszillation des Kommu-
tierungskreises iiberlagert sich mit dem Messsignal. Um die Spannungsabhéangigkeit dieser
Resonanz zu verdeutlichen, sind Messergebnisse aus dem Zeitbereich mittels FFT in den Fre-
quenzbereich tibertragen worden. Die resultierenden Spektren sind in Abbildung 3.37 ge-
zeigt. Die spannungsabhingige Resonanzverschiebung ist deutlich zu erkennen.

Aus Abbildung 3.36 lassen sich die Resonanzfrequenzen f,., ablesen, welche in Tabelle 3.5
zusammen mit den Werten der spannungsabhingigen Ausgangskapazitét C, entsprechend
dem Datenblatt [162] dargestellt werden. Hieraus lasst sich zudem die dazugehérige para-
sitdre Induktivitat L, berechnen. Dass sich dhnliche Werte fiir die vier untersuchten Reso-
nanzfrequenzen ergeben, bestétigt den dominierenden kapazitiven Einfluss von C, auf diese
Resonanz. Zudem sind Induktivitdtswerte von 2,8 nH fiir L, plausibel. Die Berechnung ei-

T

100 1000
f / MHz

Abbildung 3.37: Verhalten der Gate-Source-Spannung u(t) im Frequenzbereich fiir unterschiedliche
Zwischenkreisspannungen.
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Tabelle 3.5: Resonanzfrequenz des Kommutierungskreises als Funktion der Zwischenkreisspannung
mit korrespondierenden Werten des parasitidren Resonanzkreises fiir den 60 A GaN-HEMT.

Zwischenkreisspannung fres Coss  Liom

67V 161,4MHz 365pF 2,66nH
135V 189,9MHz 236pF 2,98nH
174V 216,1MHz 183pF 2,96nH
300V 255MHz 138pF 2,82nH

ner Resonanzfrequenz aus L, = 2,8 nH und der Ausgangskapazitit des 22,5 A GaN-HEMTs
C.s = 49pF [161] ergibt 430 MHz. Dies korreliert mit der zusétzlichen Resonanz in Abbil-
dung 3.33 gegeniiber dem Spektrum des 60 A GaN-HEMTs.

Zusammen bekréftigen diese Messergebnisse die Vermutung, dass die diskutierten Reso-
nanzen aus den Elementen des Kommutierungskreises C. und L, gebildet werden. Die
geringen Abweichungen der spannungsunabhéngig berechneten Induktivitdtswerte in Tabel-
le 3.5 lassen sich damit begriinden, dass fiir eine genaue Analyse die Gesamtkapazitit des
Schaltknotens beriicksichtigt werden miisste. Kapazitdten durch das Platinen-Layout miiss-
ten demnach ebenfalls mit einbezogen werden. Da diese jedoch durch das Layout bereits
sehr klein sind, ist der entstehende Fehler gering. Zudem ist der Zwischenkreis ein Teil des
Kommutierungskreises. Die verwendeten Keramikkondensatoren sind ebenfalls spannungs-
abhingig und ihre Kapazitét dndert sich mit der Spannung um bis zu 40 %. Dadurch dndert
sich deren Impedanzverhalten und ein Einfluss auf die Gesamtinduktivitat ist nicht vollstin-
dig vernachlassigbar. Die direkte Berechnung von L,,,, mittels C ist also fehlerbehaftet und
erklart die geringen Abweichung zwischen den Werten der parasitdren Induktivitat. In Anbe-
tracht der stark vereinfachten Berechnung ist der Fehler im unteren Prozentbereich jedoch
akzeptabel.

Der Vergleich zwischen Abbildung 3.35 und Abbildung 3.37 bestitigt die Kommutierungs-
kreisresonanz als Storursache. Fiir eine Zwischenkreisspannung von 135V kommt es zur
maximalen Amplitude der gemessenen Storung und der Kommutierungskreisresonanz. Zeit-
gleich fiihrt eine Spannung von 300V zu minimierten Storungen und einer kleinen Oszilla-
tionsamplitude. Weiterhin zeigt der Vergleich zwischen 70V und 300V in beiden Fillen eine
maximale Resonanzverschiebung. Dass die tatsdchlichen Frequenzwerte zwischen gemesse-
nem Storspektrum und der Oszillationsfrequenz abweichen, liegt darin begriindet, dass die
Kommutierungskreisresonanz nicht direkt abstrahlt und dadurch im Nahfeld nicht messbar
ist. Vielmehr regt diese dhnliche aufbaubedingte Resonanzen an. Liegen beide Resonanzen
dicht beieinander, steigt deren Beeinflussung. Die tatsdchliche Storamplitude hdngt demnach
von der Amplitude der Kommutierungskreisresonanz als Quelle sowie von der Ubereinstim-
mung der anregenden und angeregten Frequenz ab.

Dies zeigt, dass die Kommutierungskreisresonanz abhédngig von deren Eigenfrequenz ein
Einflussfaktor auf die gestrahlten Storungen ist. Die genauere Betrachtung der Anregung der
Oszillation kann erklaren, wieso fiir eine Zwischenkreisspannung von 135V die Oszillations-
amplitude und somit die elektromagnetische Stérung am grofiten ist. Zeitgleich lasst sich
dadurch ein Ansatz zur Anregungsreduzierung ableiten, welcher eine Reduzierung des Stor-
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spektrums bewirkt. Daher soll im nachstehenden Kapitel die Kommutierungskreisresonanz
sowie deren Anregung im Detail untersucht werden.

Zusammenfassung

Dieses Kapitel lasst sich durch die folgenden wichtigsten Aussagen zusammenfassen:

1. Durch den Einsatz von GaN-HEMTs entstehen hohe Anforderungen an das Platinende-
sign, um eine ausreichende Signalstabilitit zu gewahrleisten.

2. Im Vergleich zu Si-IGBTs fithren GaN-HEMTs zu einem deutlich erhéhten geleiteten
Storspektrum im Frequenzbereich oberhalb der gro3ten Knickfrequenz des IGBTs.

3. Dominiert das Einschaltverhalten des GaN-HEMTs das Storspektrum, ist dieses unab-
hingig von Laststrom, jedoch abhingig von der Zwischenkreisspannung.

4. Durch das Synchronisieren des Einschaltens mit dem Ausschalten parallel betriebener
Module, konnen geleitete Stérungen reduziert werden.

5. Parasitére Oszillationen beeinflussen sowohl das geleitete, als auch das gestrahlte Spek-
trum.

6. Ein geeignetes Design des Zwischenkreises und der Leistungsdrossel mit minimierten
parasitdren Elementen vermeidet Oszillationen.

7. Die Oszillation im Kommutierungskreis beeinflusst das gestrahlte Spektrum stark.
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Kapitel 4

Schaltbedingte Oszillationen als Quelle
fiir gestrahlte elektromagnetische
Storungen

4.1 Uberblick

Im vorangegangenen Kapitel wurde deutlich, dass hochfrequente Oszillationen in Schaltvor-
gangen schnellschaltender Leistungshalbleiter die gestrahlten Storungen als Storquelle maR3-
geblich beeinflussen. Das Charakterisieren von gestrahlten elektromagnetischen Stérungen
erfolgt zumeist mittels Fernfeldmessungen. Alternativ kann mithilfe von Nahfeldmessungen
in einer TEM (transverse electromagnetic)-Zelle oder {iber Messergebnisse von Nahfeldson-
den auf das Storpotential im Fernfeld geschlossen werden [106], [135]. In Bezug auf den Pro-
zess der EMV-Optimierung ist dabei nachteilig, dass lediglich die Feldwirkung der gesamten
Anordnung bzw. abhingig von der GroRe der Nahfeldsonden eines Teilbereiches gemessen
wird. Informationen iiber die konkrete Anregung der gemessenen Storung gehen verloren.
Somit ist eine Reduzierung der Storamplitude durch direkte, auf die jeweilige Storquelle be-
zogenen Gegenmalinahmen schwer.

Effekte im Zeitbereich mittels transienter Messungen genauer zu analysieren und hinsicht-
lich der Hochfrequenzanteile im Spektrum zu optimieren, vermittelt ein tieferes Verstandnis
tiber Wirkungsmechanismen und bietet die Moglichkeit der direkten Beeinflussung der Stor-
quelle und damit der EMV-Charakteristik. Vergleichende Abschitzungen des Storpotentials
von unterschiedlichen Layouts und Schaltverhalten konnen so durchgefiihrt werden. Somit
ist eine EMV-Optimierung durch das Lokalisieren und Beeinflussen der Storquelle bereits
wahrend der Designphase und ohne zeitaufwandige EMV-Messungen in einer Absorberhalle
moglich.

Entsprechend soll in diesem Kapitel wie folgt vorgegangen werden: Zunichst wird der
Aufbau vorgestellt, an welchem die Untersuchungen dieses Kapitels durchgefiihrt werden,
gefolgt von einer Analyse zur Korrelation zwischen dem Schaltverhalten und den gestrahl-
ten Storungen. Im Zuge dessen wird eine Methode zur Untersuchung des transienten Verhal-
tens im Frequenzbereich vorgestellt. Mittels Fourier-Transformation (FT) werden so Hochfre-
quenzeinfliisse unterschiedlicher elektrischer Grol3en mit der gestrahlten Storung korreliert.
Abbildung 4.1 verdeutlicht dieses Vorgehen schematisch. Dieser Ansatz erlaubt das separate
Untersuchen des Einschalt- und Ausschaltvorgangs, um so gezielt schaltspezifische Effekte
den Stérungen im Frequenzbereich zuzuordnen und entsprechend zu optimieren. Im An-
schluss wird ein Verhaltensmodell des untersuchten HSSs erstellt, welches die entscheiden-
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Abbildung 4.1: Schematische Darstellung der Korrelation zwischen transientem Schaltverhalten und
gemessener Fernfeldstérung [176].

den Charakteristika des Schaltverhaltens nachbildet. Durch gezielte experimentelle Parame-
tervariation innerhalb der Schaltung wird der Einfluss dieser Parameter auf das Storspektrum
quantifiziert und das Schaltungsmodell validiert. Basierend auf den Messergebnissen im Zeit-
bereich wird ein Modell zur Beschreibung der EMV-kritischen Oszillation erstellt. Hieraus er-
geben sich vereinfachte Modelle zur Beschreibung der Ein- und Ausschaltoszillation, welche
anschliel3end durch analytische Gleichungen ausgedriickt werden. Diese ermoglichen das Ab-
leiten einer Optimierungsstrategie, welche sowohl die Amplitude der Oszillation und somit
die elektromagnetischen Storungen reduziert als auch zeitgleich Schaltverluste verringern
kann.

4.2 Versuchsaufbau

Ein HSS mit konstantem Arbeitspunkt wird fiir nachstehende Untersuchungen gewéhlt, da
dieser die interessierende Kommutierungszelle aufweist. Zudem ist der zu kontrollierende
Transistor ein Lowside-Transistor, was das Messen der transienten Grof3en vereinfacht. Die
Schaltung wird bei einer Leistung von 1kW und einer Schaltfrequenz f, von 90 kHz be-
trieben. Die Ausgangsspannung betrdgt 400V. Entsprechend werden Halbleiter der Span-
nungsklasse 650V eingesetzt. Die Variation von parasitdren Halbleiterkapazitdten und -
induktivitaten ist fiir die Ergebnisse dieses Kapitels ein entscheidender Ansatz. Diese Pa-
rametervariationen konnen dazu fithren, dass Oszillationen im Gate- und Lastkreis forciert
werden. Entsprechend wird auf empfindliche GaN-Transistoren, welche vorwiegend in SMD-
Gehéause erhiltlich sind, verzichtet und stattdessen der robustere Si-basierte SJ MOSFET
65R225C7 im bedrahteten TO-Gehduse verwendet. Durch die Wahl unterschiedlicher Ge-
hduse (TO220, TO247-4) ist es moglich, Einfliisse der Gehduseinduktivitdten direkt zu be-
werten. Die SiC-Schottky-Diode IDHO6G65C5, ebenfalls in einem TO220-Gehiuse, dient als
Freilaufdiode. Dadurch werden kurze Schaltzeiten von < 25 ns erzielt.

Um den Einfluss der Kiithlkorperkapazitidt genauer zu untersuchen, werden zwei separate
isolierte Kiihlkorper fiir die beiden Halbleiter gewéhlt. Da auch hier Filtereinfliisse nicht Be-
standteil der Untersuchung sind, werden keine separaten Eingangs- oder Ausgangsfilter ein-
gesetzt. Abbildung 4.2 zeigt die Schaltung mit den entscheidenden leistungselektronischen
Komponenten sowie den Messgrof3en.

Die Eingangsspannung U,;,, die Ausgangsspannung U, sowie die Drain-Source-Spannung
u4s werden mittels passiver Spannungstastkopfe gemessen. Daraus lassen sich die Spannung
tiber der Drossel up, und die Spannung der Diode uj, berechnen. Der Source-Strom i, wird
nicht direkt gemessen. Stattdessen lasst sich dieser iiber die, mittels BNC-Shunts Shunt 1
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Abbildung 4.2: Schematische Darstellung des EUT mit Messpunkten.

und Shunt 2 gemessenen, Eingangs- und Ausgangsstrome i, und i,,, berechnen. Wahrend
die Spannungstastkdpfe eine Bandbreite von 400 MHz haben, sind die BNC-Shunts fiir einen
Frequenzbereich bis 2 GHz spezifiziert.

4.3 Korrelation zwischen transienten Grofen und dem
Storspektrum

Um die Korrelation zwischen transientem Verhalten im Zeitbereich und gestrahlter Stérung
im Frequenzbereich zu bewerten, wird das Spektrum des Fernfeldes in einer Distanz von
10 m zwischen EUT und Empfangsantenne nach Norm EN55011 in der Absorberhalle aufge-
zeichnet. Wie in Abbildung 4.1 gezeigt, werden die Spektren der gemessenen elektrischen
Grolden mittels FT berechnet. Hierbei wird ein Berechnungsfenster T, entsprechend der Peri-
odendauer T bzw. der Schaltfrequenz f,, = 90kHz des zu untersuchenden Signals und der
gewtinschten zeitlichen Auflésung gewahlt.

1
szf—zll,l,us (4.1)

Ausgehend von einer periodischen Grofde wird so sichergestellt, dass sowohl die Ein- als auch
die Ausschaltflanke im Spektrum Beriicksichtigung finden und der Amplitudenwert zu Beginn
des Berechnungsfensters der Amplitude am Ende des Fensters entspricht. Die resultierenden
Ergebnisse sind in Abbildung 4.3 gegeniibergestellt [176].

Viele der charakteristischen Resonanzen im Spektrum der Fernfeldstorung finden sich in
den Spektren der transienten Gréen wieder. Es sind sowohl gemeinsame als auch unter-
schiedliche Resonanzen zwischen Eingangs- und Ausgangsgrof3en zu erkennen. Da die Er-
hohung der Storamplitude bei 50 MHz mit einer Resonanz der Eingangsspannung tiberein-
stimmt, wird diese Storung dem Eingangskreis zugeordnet (siehe Abbildung 4.3a). Hoher-
frequente Storungen bei 210 MHz und 300 MHz finden sich im Ausgangsstrom wieder (siehe
Abbildung 4.3b) und werden somit von der Kommutierungszelle beeinflusst. Die unterschied-
lichen Amplitudenspektren werden maf3geblich durch die verschiedenen Hochfrequenzimpe-
danzen der Bauteile der Eingangs- und Ausgangskreise bestimmt.

Die Resonanzfrequenzen des Storspektrums im Fernfeld und der transienten Grof3en wei-
chen zum Teil voneinander ab (vergl. Stérung bei 170 MHz). Bereits im vorangegangenen Ka-
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Fernfeld 80 ¢ Fernfeld

FFT Usin

100 1000 100 1000
f/MHz f/MHz

(a) Eingangsspannung (b) Ausgangsstrom

Abbildung 4.3: Vergleich zwischen gestrahlten Stérungen und transienten GréBen im Frequenzbe-
reich [176].

> e

Tt mess Tf,mess

Abbildung 4.4: Prinzip der Teilung eines gemessenen Trapezpulses in zwei Pulse mit jeweils einer
gemessenen und einer modifizierten Flanke [176].

pitel wurde dieser Zusammenhang thematisiert. Schaltungsbedingte Resonanzen, die durch
das Messen der transienten Gro3en im Zeitbereich erfasst werden, fithren in Abhédngigkeit des
Schaltungsdesigns nicht automatisch zur Abstrahlung. Vielmehr regen diese Stérungen Re-
sonanzen der Peripherie, wie beispielsweise Kabelresonanzen, an, welche dann zur Storaus-
sendung fiihren. Gleichzeitig ist der Einfluss der Messmittel nicht abschlieend geklart. Der
kapazitive Charakter der passiven Spannungstastkopfe kann im betrachteten Frequenzbe-
reich Schaltungsimpedanzen beeinflussen und somit zu leichten Frequenzverschiebungen
fithren. Da die Frequenzverschiebungen zwischen dem Spektrum der Zeitbereichsmessung
und der Fernfeldmessung gering sind, ist die Theorie der Korrelation zwischen Messergeb-
nissen im Zeitbereich und dem Stoérspektrum bekréftigt. Zeitgleich ermoglicht die Analyse
unterschiedlicher elektrischer Grof3en die Zuordnung von Storfrequenzen zu verschiedenen
Schaltungsteilen bzw. Koppelwegen.

Wird zusitzlich zwischen Ein- und Ausschaltvorgdngen unterschieden und werden die-
se separat untersucht, konnen dominierende Effekte direkt den steigenden oder fallenden
Flanken zugeordnet werden und eine zielgerichtete Optimierung ist moglich. Somit werden
Storursachen und deren Zusammenhédnge im Detail untersucht. Um das separate Untersu-
chen der Flanken zu ermdglichen, wird der Trapezpuls in zwei Pulse geteilt. Hierbei enthalt
jeder der beiden neuen Pulse eine gemessene und eine modifizierte Flanke, wobei die Dauer
der gemessenen Flanke 7. viel kleiner sein muss als die Dauer der modifizierten Flanke
T mod> Wie in Abbildung 4.4 mit 7. < T,0q Deispielhaft gezeigt. Dieser Ansatz ist, ohne das
urspriingliche Spektrum zu verfélschen, unter folgenden Voraussetzungen giiltig: Vor allem
Stérungen oberhalb der dritten Knickfrequenz f, ; sind Gegenstand der Untersuchung. Ab
dieser Knickfrequenz der EMV-Tafel f,, (sieche Ausfithrungen in Abschnitt 2.4.1) wird die
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Amplitude der Hiillkurve im Abschnitt IV durch A, approximiert. Fiir CoolMOS "' -MOSFETSs
ergeben sich kurze Flankenzeiten von 20 ns, was in einer oberen Knickfrequenz von 16 MHz
resultiert. Selbst fiir die spater in dieser Arbeit verwendeten GaN-Transistoren mit reduzier-
ten Flankenzeiten von 4 ns ergibt sich fiir f, ; eine Frequenz von 80 MHz. Entsprechend deckt
eine Bewertung des Abschnittes IV den entscheidenden Frequenzbereich, in welchem es zu
kritischen Resonanzen kommt, ab. Die korrespondierende Amplitude der Hillkurve A, fiir
f > f.3 der Messgrof8e berechnet sich tiber

or (1 !
) ) ) 4.2
4.mess k2m2 ( Tfmess  Trmess ) -

Fiir den Fall, dass T¢ e << Trmod UNA T jpess < Trmoa €rgeben sich die Formeln fiir die Am-
plituden der Hiillkurven der modifizierten Pulse A, .4 und A, .4, durch Vereinfachen der
Formel (4.2) zu

N :m(l . 1)N0T(1) (4.3)
modf = Jama \ o T K272 \ Tt mess
. :w(l N 1)N[A/'T( 1 ) (4.4)
mod,r = 35 Temod  Trmess K272 \ T mess

Das Addieren der Amplituden A, ;o4 und Ay ;04 , Tesultiert mit vernachldssigbarem Fehler in
A4 mess- Eventuelle Ein- und Ausschaltoszillationen addieren sich durch direkte Superposition,
wie in Abschnitt 2.4.2 ausgefiihrt. Mittels Anwenden einer Fensterfunktion [177] lassen sich
die Spektren der steigenden und fallenden Flanken des Messsignals voneinander trennen und
die modifizierten Pulse erzeugen. Die Fensterfunktion muss eine einstellbare Flankensteilheit
fiir die modifizierte Flanke aufweisen und darf zeitgleich die zu untersuchende gemessene
Flanke inklusive der nachfolgenden Oszillation nicht beeinflussen. Als Ausgangspunkt wird
die Hann-Fensterfunktion h(t) gewéhlt, welche als eine auf der y-Achse um 0,5 verschobene
cos-Funktion mit

h(t) = %[1 —cos(2m-t/T)] (4.5)

definiert ist. Uber T}, lisst sich die Fensterbreite und somit die Flankensteilheit der normierten
Funktion einstellen. Multiplizieren der Fensterfunktion h(t) mit dem gemessenen Trapezpuls
u(t) resultiert in einer gewichteten Funktion w(t)

w(t) =u(t)-h(t), (4.6)

welche, je nach definierten zeitlichen Grenzen der Fensterfunktion, die gemessene steigende
oder fallende Flanke enthélt. Abbildung 4.5 stellt dies exemplarisch fiir die steigende Flanke
dar. In Abbildung 4.5a ist das Isolieren der steigenden Flanke durch die Multiplikation von
u(t) mit h,(t) zu erkennen, wéhrend in Abbildung 4.5b der gleiche Vorgang mit grof3erer
zeitlicher Auflosung sowie der gewichteten Funktion der steigenden Flanke w,(t) dargestellt
wird. Die unterschiedlichen Steilheiten der modifizierten und gemessenen Flanke in w,(t)
sind gut zu erkennen. Gleichzeitig féllt auf, dass das Maximum von h(t) = 1 mit dem Start
der Oszillation in u(t) zum Zeitpunkt t = 0,52 us synchronisiert ist. Somit wird der Beginn
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Abbildung 4.5: Gemessener Trapezverlauf u(t), Hann-Fensterfunktion h.(t) und resultierende ge-
wichtete Funktion w,(t) fiir die steigende Flanke [177].

der gemessenen Flanke und das Ende der gemessenen Oszillation mit einem Wert < 1 ge-
wichtet. Hierdurch entsteht ein Fehler. Um dieser Fehlerquelle entgegenzuwirken, wird eine
modifizierte Hann-Fensterfunktion h,,4(t) angewendet. Diese verfiigt iiber eine Gewichtung
von 1 iiber eine Zeitspanne von t, — t;, wobei t; und t, den Start der interessierenden ge-
messenen Flanke und das Ende der dazugehorigen Oszillation bezeichnen. Somit ist h,,.4(t)
wie folgt definiert:

H1—cos(m-(t—to)/(t;—t))] to<t<ty
1 L <t<t,
hmo t)= (47)
o) s[1+cos(m-(t—t)/(Ty—1,))] 6, <t<T,
0 T,<t<T

t, entspricht dem Startzeitpunkt der Fensterfunktion und t; — t, somit der Dauer der stei-
genden Flanke der Fensterfunktion. Im Anschluss an das Plateau von t, bis t, folgt die fal-
lende Flanke der Fensterfunktion mit der Dauer T, — t,. T}, entspricht somit der Dauer des
Fensters. Damit die resultierende Periodendauer der Periodendauer der gemessenen Grol3e
T entspricht, ist h4(t) fiir die Differenzzeit zwischen T, und T mit Null definiert.

Die vorgestellte Methode lasst einen quantitativen Vergleich zwischen verschiedenen Zeit-
bereichsmessungen zu. Damit die Spektren steigender mit den Spektren fallender Flanken
direkt vergleichbar sind, muss h,,.4(t) symmetrisch sein und (T, — t,) = (t; — t,) gelten. Die
Dauer des Plateaus t, — t; hat hierbei keinen Einfluss auf den interessierenden Frequenzbe-
reich des Spektrums. Lediglich die resultierende Gesamtdauer von w(t) muss der Dauer des
gemessenen Pulses T entsprechen, da das Verhiltnis aus T zur gemessenen Flanke 7, .. maf3-
gebend ist. Dies geht aus den Formeln (4.3) und (4.4) hervor. Auf die konkrete Amplitude
der gestrahlten Storung kann hingegen nicht geschlossen werden, da unterschiedliche Ein-
flussfaktoren, welche die Strahlungscharakteristik bestimmen, hier keine Beriicksichtigung
finden. Hingegen konnen die erzielten Ergebnisse dazu genutzt werden, eine realitdtsnahe
Storquelle fiir bekannte Methoden der Simulation von gestrahlten Stérungen [136], [137]
zu definieren und zu modellieren.

Abbildung 4.6 stellt die simulierten zeitlichen Verldufe eines Trapezpulses mit Ein- und
Ausschaltoszillationen u(t) sowie zwei zeitliche verschobene Fensterfunktionen h,,,4 (t) und
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4.3 Korrelation zwischen transienten Grofsen und dem Stérspektrum
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Abbildung 4.6: Simulierter Puls u(t) mit modifizierten Fensterfunktionen fiir die steigende hy,oq,(t)
und fallende hy,,4 (t) Flanke sowie die korrespondierenden gewichteten Funktionen
w.(t) und we(t).

Tabelle 4.1: Parameter der simulierten Funktionen.

T 7T

r,mess Tf,mess fr,osz ff,osz tl - tO = Tb - t2
2,5us 15ns 7,5ns 350MHz 170MHz 147, .., = 210ns

himoaf(t) dar. Die sich durch Multiplikation ergebenen gewichteten Funktionen w,(t) und
w(t) beinhalten entweder die simulierte steigende Flanke oder die simulierte fallende Flanke
mit den dazugehorigen Resonanzfrequenzen f, ., und f; . Tabelle 4.1 fasst die zeitlichen
Parameter von u(t) sowie h;,,q(t) zusammen. T, . und T¢ .. entsprechen in diesem Fall
den Zeiten der simulierten Flanken von u(t).

Abbildung 4.7 zeigt die dazugehorigen Spektren. A, entspricht dem Spektrum des Trapez-
pulses u(t). Apoq, und A4 ¢ geben die Frequenzcharakteristik der gewichteten Pulse w (t)
und w¢(t) wieder. Deren logarithmische Summation ergibt A,,,. Es ist zu erkennen, dass
es zwischen Ay, und A, zu keinen merklichen Abweichungen kommt. Wahrend A, .4, die
Resonanz bei 350 MHz darstellt, wird in A4 ¢ die 170 MHz-Resonanz beobachtet. Diese Er-
gebnisse bestdtigen die Validitdt der vorgestellten Methode simulativ. Abbildung 4.8 zeigt
zwei beispielhafte Messungen von Stromen fiir unterschiedliche Konfigurationen der unter-
suchten Schaltung (siehe Abbildung 4.2) im Frequenzbereich, wobei die Frequenzcharak-
teristik des Ein- und Ausschaltens mittels der vorgestellten Fensterfunktion h,,4(t) separat
dargestellt wird. In Abbildung 4.8a ist gut zu erkennen, wie der fallenden Flanke die Reso-
nanz bei 70 MHz zugeordnet wird, wahrend die steigende Flanke Resonanzen bei 90 MHz
und 240 MHz aufweist. Im Frequenzbereich unterhalb von 70 MHz dominiert die steigende
Flanke ebenfalls. Fiir eine Reduzierung des Storpotentials miisste vorrangig die steigende
Stromflanke wahrend des Einschaltens optimiert werden. Eine erhohte Storamplitude im
gestrahlten Spektrum bei 70 MHz wére hingegen nur iiber die fallende Flanke des Ausschalt-
prozesses beeinflussbar. Auch in Abbildung 4.8b wird deutlich, dass vor allem das Einschalten
das Storpotential ab 150 MHz definiert.

79



Kapitel 4 Schaltbedingte Oszillationen als Quelle fiir gestrahlte elektromagnetische Stérungen

‘_ Asim """ Amod,r — Amod,f Asum

0.1 1 100 1000
f/ MHz

Abbildung 4.7: Simulationsergebnisse der Pulsteilung mit Ein- und Ausschaltoszillationen im Fre-
quenzbereich korrespondierend zu Abbildung 4.6.
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Abbildung 4.8: Separate Untersuchung der steigenden und fallenden Flanke im Frequenzbereich bei-
spielhafter Messergebnisse von Strommessungen fiir unterschiedliche Schaltungskon-
figurationen [177].

4.4 Netzwerkmodellierung

Neben der detaillierten Untersuchung der Messergebnisse werden die Einfliisse parasitirer
Elemente auf die Storungen mittels Schaltungssimulation verifiziert. Hierzu wird nachste-
hend ein Schaltungssimulationsmodell basierend auf Verhaltensmodellen des MOSFETs und
der Diode prasentiert. Zuséatzlich wird die Kommutierungszelle durch das Modellieren der
parasitdren Induktivitdten und Kapazitdten der Halbleiter, des Platinenlayouts sowie des Zwi-
schenkreisdesigns beschrieben. Nachdem das Simulationsmodell validiert ist, werden verein-
fachte Ersatzschaltbilder (ESBs) fiir das Beschreiben der Ein- und Ausschaltoszillation extra-
hiert.

4.4.1 Simulationsmodell

Abbildung 4.9 stellt ein reduziertes Modell der Schaltung mit den wichtigsten parasitaren
Elementen beziiglich der eingesetzten Bauteile dar. Die korrespondierenden Werte sind in Ta-
belle 4.2 zusammengefasst, wobei die spannungsabhingigen Kapazitdtswerte exemplarisch
fiir eine Spannung u4, angegeben sind. Die platinenbedingten parasitiren Elemente werden
im Anschluss diskutiert.

[47] beschreibt die Erstellung und Parametrierung des MOSFET-Verhaltensmodells, wel-
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Abbildung 4.9: Schaltungssimulationsmodell des Hochsetzstellers ohne Beriicksichtigung der parasi-
taren Elemente der Platine [178].

Tabelle 4.2: Simulationsparameter unterschiedlicher Bauelemente.

Cs =39pF (uy, =400V) L,=3nH L ,=7nH

Cga = 5PF (ug, =100V) C,=1,2nF Ly, =7nH

MOSFET SPP11N60C3

Ry e = 860 mQ2
Gate-Kreis Rgine=10Q Lyye=2nH U, =0V/12V
Diode IDHO6G65C5  Cp =35pF (ug, =400V) L,=5nH L, =7nH
Drossel Ly, =230 uH Cp, =20pF  Rp, = 500m®
. . CElkO = 220 ‘UF LElko == ].4' nH RElko == 410 mS2
Zwischenkreis Cye = 110nF Ly =2nH Ry =210mf

ches in dieser Arbeit verwendet wird. Dieses basiert vorrangig auf Datenblattangaben des
verwendeten MOSFETs SPP11N60C3 [168]. Die statischen Eigenschaften werden {iber die
Ausgangskennlinie und Transferkennlinie nachgebildet. Hierbei wird der Widerstand Ry
mittels U-I-Kennlinie entsprechend der Ausgangskennlinie bei einer Gate-Source-Spannung
u,s = 10V beschrieben. Da die Ausgangscharakteristik lediglich bei einer Gate-Source-
Spannung und nicht iiber das gesamte Ausgangskennlinienfeld nachgebildet wird, entsteht
ein Fehler, welcher jedoch als gering eingestuft wird. Die Nachbildung der Transferkennlinie
erfolgt iiber eine spannungsgesteuerte Stromquelle [ (ucgs), welche entsprechend der Trans-
fercharakteristik einen maximalen Strom zur Verfiigung stellt. Die steuernde Spannung ist
hierbei die Spannung iiber der Gate-Source-Kapazitat uc,. Da der zur Verfiigung gestellte
maximale Quellenstrom im statischen Fall in der Regel kleiner ist als der Laststrom wird ei-
ne ideale Diode D, antiparallel zur Stromquelle geschaltet. Diese bietet dem Differenzstrom
zwischen Laststrom und Quellenstrom einen Freilaufzweig innerhalb des Modells.

Das dynamische Verhalten des MOSFETs lasst sich iiber die Modellierung der intrinsischen
Kapazititen sowie parasitiren Gehduseinduktivititen nachbilden. Wichtig ist hierbei vor al-
lem das Beriicksichtigen der Spannungsabhéngigkeiten der Drain-bezogenen Kapazitidten Cy,
und C,4 [97], [102], [138]. Die im Datenblatt angegebenen Eingangs-, Riickwirts- und Aus-
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Abbildung 4.10: Schaltungssimulationsmodell des Hochsetzstellers mit parasitiren Elementen des
Kommutierungskreises, abhingig vom Platinenlayout.

gangskapazititen Cy, C, und C, werden {iber die in den Grundlagen prédsentierten Bezie-
hungen der Gleichungen (2.5) bis (2.7) entsprechend umgerechnet. Die geringe Spannungs-
abhéangigkeit der Gate-Source-Kapazitét Cy, wird hier vernachléssigt und ein konstanter Wert
angenommen. Die Werte der parasitdren Induktivitdten Ly, L und L, ;. sowie des internen
Gate-Widerstandes R, ;,, lassen sich gehduseabhéngig tiber eine vom Hersteller download-
bare SPICE-Netzliste extrahieren. Die Riickwértsleitfahigkeit des MOSFETs iiber die interne
Bodydiode wird nicht modelliert, da dieser Betrieb fiir den Hochsetzsteller nicht relevant
ist. Der Gate-Kreis des MOSFETs wird durch den externen Gate-Widerstand R, ,,, der Gate-
Kreisinduktivitdt L, ., und der treibenden Gate-Spannungsquelle U, , definiert. Das Verhal-
tensmodell der Diode IDH06S60C wird ebenfalls aus Datenblattangaben [169] abgeleitet.
Wiahrend die Durchlasskennlinie den statischen Betrieb beschreibt, modelliert die paralle-
le Kapazitét Cp, die spannungsabhingige Schichtkapazitit der Schottky Diode [139], [140].
Zusammen mit den Gehduseinduktivititen der Anode und Kathode L, und Ly wird durch
diese das dynamische Verhalten bestimmt, wobei die Werte der parasitdren Induktivititen
der SPICE-Netzliste des Herstellers entnommen sind.

Das Modell der Drossel aus konstantem Induktivitdtswert L., ohmschem Widerstand R,
und paralleler Kapazitit Cp, bildet die erste Resonanzfrequenz sowie das induktive Verhal-
ten unterhalb dieser Resonanzfrequenz nach. Deren Werte werden aus Impedanzmessungen
extrahiert.

Der Zwischenkreis besteht aus zwei Elektrolytkondensatoren und einem Hochfrequenzkon-
densator. Eventuelle belastungsabhingige Kapazitidtsschwankungen werden nicht beriick-
sichtigt. Die bauelementspezifischen parasitdren Induktivititen und die ESR (dquivalenter
Serienwiderstand, engl.: Equivalent series resistance) werden mittels Impedanzmessungen
bestimmt.

Neben den parasitiren Elementen der Bauelemente beeinflussen vor allem die parasitér-
en Elemente des Kommutierungskreises, welche in Zusammenhang mit dem Platinenlayout
stehen, das Schaltverhalten maf3geblich. Abbildung 4.10 stellt die wichtigsten Elemente der
Platine dar. Die korrespondierenden Werte sind in Tabelle 4.3 zusammengefasst. Die grauen
Blocke der Bauelemente entsprechen deren Ersatzschaltbildern aus Abbildung 4.9 inklusiver
dazugehoriger parasitirer Elemente.

Zwischen den Potentialflichen der zweilagigen Platine ergeben sich die parasitdren Ka-
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Tabelle 4.3: Werte parasitédrer Kapazitdten und Induktivitdt des Kommutierungskreises beziiglich des
Platinenlayouts des Kommutierungskreises.

Lyoara=7nH C; =19pF C,=20pF C;=81pF

400 ’—‘A-—‘\ ydssim 1 400 + _yds,sim \//\v,\\/,\\/’\v,\v/\v,\v’\{
< ,"‘| """ Zd,sim -50 <C """ 2d,sim * 40
E } Ii T'I'ds,mess ? y(ls‘mess

200+ .'. ‘\\ A fn 1d,mess * 50 il 200 + %d,mess * 40

] AN
; i FUASVANC

u/V
o
I
i
{
]
“C
e
(\ .
‘0
u/V
=
L\"
[ R gt
-
>
.‘ -—"
N'\
—';
~
by
=
=,
b
L
o
,.l
\.‘
g
)
'/
Q»‘
/"
£
¢
._I
X

0 50 100 150 0 50 100 150
t/ ns t/ ns
(a) Einschalten (b) Ausschalten

Abbildung 4.11: Simuliertes und gemessenes Schaltverhalten des Hochsetzstellers im Vergleich.

pazititen C;, C, und C;. Zusétzlich zeigen diese stromfiihrenden Fldchen und Leiterbah-
nen induktive Eigenschaften, welche durch die verteilten parasitdren Induktivititen L4
reprasentiert werden. Die Kapazitdtswerte {iberlappender Potentialflichen ergeben sich aus
der Approximation durch einen Plattenkondensator. Die Gesamtinduktivitdt des Kommutie-
rungskreises L, wird mit der Simulationssoftware Fast Henry extrahiert und mittels der
vier partiellen Induktivitdten L., gleichmélig verteilt. Der Wert von L, ., ist mit 28 nH
vergleichsweise hoch. Dies liegt vorrangig an dem installierten BNC-Shunt, dem groRen Ab-
stand zwischen den beiden Lagen der Platine von 1,5 mm sowie an dem zusatzlich benétigten
Platz fiir die spater durchgefiihrten Parametervariationen. Dennoch sind diese Schaltung und
ihre Ergebnisse repréasentativ, da zweistellige Induktivititswerte im nH-Bereich mit standar-
disierten TO220-Gehédusen und zweilagigen Platinen mit einem Abstand von 1,5 mm nicht
zu vermeiden sind.

4.4.2 Vergleich von Simulations- und Messergebnissen

Der Vergleich zwischen gemessenem und simuliertem Schaltverhalten in Abbildung 4.11 ver-
deutlicht, dass die Verlaufe qualitativ gut iibereinstimmen. Ein quantitativer Vergleich von
Schaltgeschwindigkeit und Oszillationsfrequenz f,. fiir das Ein- und Ausschalten zeigt hin-
gegen Abweichungen, die in Tabelle 4.4 gegeniibergestellt sind. Es ist zu erkennen, dass vor
allem der simulierte Einschaltstrom i langsamer steigt als in den Messergebnissen. Entspre-
chend kleiner ist der simulierte Drain-Source-Spannungseinbruch wéhrend des % verglichen
mit den Messwerten. Das Uberschwingen des Stromes zeigt in den Mess- und Simulations-
ergebnissen jeweils ein lokales Maximum, mit dhnlicher Amplitude. Wihrend auf die Uber-
stromspitze des simulierten Stromes eine starke negative Stromflanke bis zu einem Ampli-
tudenwert von fast null folgt, sinkt der gemessene Strom auf lediglich 4 A ab, gefolgt von
einem zweiten Maximum. Beim Ausschalten steigt die Spannung in der Simulation schnel-
ler, wodurch auch das Stromplateau in dieser Phase geringer ist, als in den Messergebnissen.
Diese Abweichungen zwischen simulierten und gemessenen Charakteristika sind als akzepta-
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Tabelle 4.4: Quantitativer Vergleich der Simulations- und Messergebnisse beziiglich der Schalteigen-
schaften.

Simulation Messung

d 51,7V/ns 50V/ns
Einschalten &t 0,71A/ns  1,5A/ns
fres,ein 113 MHz 101 MHz
d 24,6V/ns 21,4V/ns
Ausschalten & 0,44A/ns  0,75A/ns
fres,aus 96 MHz 81 MHz

bel einzustufen, wenn bedacht wird, dass vorrangig Datenblattangaben verwendet werden.
Die Eigenschaften realer Bauelemente konnen von diesen Werten bedingt durch Parameter-
streuung abweichen. Das Ausgangskennlinienfeld wird zudem lediglich durch eine einzelne
Kennlinie repréasentiert. Weiterhin werden die parasitdren Elemente des Platinenlayouts als
konzentrierte Elemente modelliert, was deren gleichmif3igen Verteilung entlang des Kom-
mutierungsweges entgegensteht. Vor diesem Hintergrund sind die Abweichungen der Span-
nungsanstiege als gering zu bewerten. Auch die Oszillationsfrequenzen liegen hinreichend
dicht beieinander. Dariiber hinaus stimmt die Tendenz der Anderung zwischen Ein- und Aus-
schaltverhalten von simulierten und gemessenen Verldufen sehr gut iiberein. Sowohl in der
Simulation als auch in den Messergebnissen halbiert sich die Flankensteilheit von Strom und
Spannung zwischen dem Ein- und Ausschalten. Gleichzeitig nimmt die Resonanzfrequenz
beim Ausschalten gegeniiber der Einschaltoszillation jeweils mit dem Faktor 0,8 bzw. 0,85
ab. Demnach wird das Simulationsmodell bezogen auf die Schalteigenschaften als valide
eingestuft.

4.4.3 Resonanzkreise fiir das Ein- und Ausschalten

Vor allem das Oszillationsverhalten ist in dieser Arbeit von besonderem Interesse. Dieses zu
modellieren, ist ein entscheidender Schritt, um die Oszillationsanregung zu verstehen. Ent-
sprechend wird das Simulationsmodell im Hinblick auf EMV-kritische Resonanzkreise im Fol-
genden auf die entscheidenden beeinflussenden Elemente reduziert. So ergeben sich sowohl
fiir das Ein- als auch fiir das Ausschalten reduzierte ESBer.

Wie in Abbildung 4.11 zu erkennen ist, treten die EMV-kritischen Oszillationen bei beiden
Schaltvorgédngen ab dem Ende der Spannungsflanke auf. Im Falle des Einschaltens bedeu-
tet dies, dass die Diode die komplette Sperrspannung aufgenommen hat und der MOSFET
als eingeschaltet gilt. Die intrinsische Kapazitiat der Diode ist zu dem Zeitpunkt aufgela-
den, wahrend die Drain-Source-Kapazitdt des MOSFETs entladen ist. Der Durchlasswider-
stand Ry, o, hat bereits einen sehr kleinen Wert angenommen, wohingegen der Durchlasswi-
derstand der Diode dem eines Leerlaufes entspricht. Weitere statische Charakteristika von
MOSFET und Diode sind vernachlassigbar. Das sich somit vereinfachende ESB ist in Abbil-
dung 4.12a zusammen mit den parasitdren Elementen der Platine dargestellt. Simulations-
ergebnisse bestitigen, dass hieraus unter anderem die Resonanzfrequenz des Einschaltens
fres,ein VON 113 MHz hervorgeht. Durch weiteres Vereinfachen der MOSFET-Impedanz Zy; .,
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Abbildung 4.12: ESB zum Beschreiben der Oszillationsfrequenz des Kommutierungskreises nach dem
Einschalten des MOSFETs.

der Dioden-Impedanz Zy, .;, und der Zwischenkreisimpedanz Z, werden die dominierenden
parasitdren Elemente deutlich. Somit ergibt sich das vereinfachte ESB in Abbildung 4.12b.
Die intrinsischen Kapazititen des MOSFETSs sind aufgrund des kleinen R ,,, vernachléssigbar.
Zt ein 1dsst sich so durch die Gehduseinduktivitdten und den ddmpfenden Ry, beschreiben.
Die Parallelschaltung aus Zy .;, und C, fiihrt zu einer Resonanzfrequenz, welche grofer als
fres,ein iSt. Diesbeziiglich zeigt die Parallelschaltung ein induktives Gesamtverhalten. Somit
hat C; kaum Einfluss und wird vernachlissigt. Die Reihenschaltung aus der intrinsischen
Kapazitiat der Diode und deren Gehduseinduktivitdten fiihrt fiir den betrachteten Frequenz-
bereich um f .;, zu einem kapazitiven Verhalten, wodurch Ly und L, vernachléssigbar sind.
Unter dhnlichen Gesichtspunkten wird Z,,x zu einer resultierenden parasitidren Induktivitat
L,wx = 1,6 nH zusammengefasst. Durch die grof3en Kapazitdtswerte von Cgy, und Cyp ver-
halten sich diese im hier interessierenden Frequenzbereich induktiv. Da C; parallel zu der
resultierenden L,y liegt, ist diese ebenfalls wirkungslos. Somit ergibt sich ein reduzierter
Resonanzkreis mit einer Resonanzfrequenz fq .in req» Welche sich wie folgt beschreiben lasst:

1
2TC\/(LZWK + Ls + Ld + 4Lboard) : (CD + CZ)

(4.8)

fres,on,red -

Mit den Zahlenwerten aus Tabelle 4.2 und Tabelle 4.3 ergibt sich eine Resonanzfrequenz von
108 MHz. Diese weicht nur leicht von der urspriinglichen Resonanzfrequenz von 113 MHz
ab und beweist, dass das vereinfachte ESB den Resonanzkreis der Einschaltoszillation
nachbildet.

Fiir das Ausschalten werden die gleichen Uberlegungen herangezogen. Hat die Diode die
Sperrspannung vollstindig an den MOSFET abgegeben, geht diese in den leitenden Zustand
tiber. Der MOSFET ist noch nicht im ausgeschalteten Zustand, befindet sich jedoch bereits im
Abschniirrbereich des Ausgangskennlinienfeldes. Somit wird der Ry, als hochohmig auf-
gefasst. Wird zudem davon ausgegangen, dass die Oszillationsfrequenz der Lastspannung
und des Laststromes nicht nennenswert vom Gate-Kreis beeinflusst werden, vereinfacht sich
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Abbildung 4.13: ESB zum Beschreiben der Oszillationsfrequenz des Kommutierungskreises nach dem
Ausschalten des MOSFETs.

das Simulationsmodell aus Abbildung 4.9 zu dem in Abbildung 4.13a dargestellten. Die Im-
pedanzen von MOSFET Z,; ,,, Diode Zj ., und Zwischenkreis Zyy werden entsprechend
vereinfacht (siehe Abbildung 4.13b). Durch den hochohmigen Zustand des Drain-Source-
Kanals ergibt sich fiir Zy; ,,; zunéchst eine Reihenschaltung aus Gehduseinduktivititen und
den intrinsischen Kapazitidten des MOSFETs. Deren Resonanzfrequenz ist groler als die Fre-
quenz der Ausschaltoszillation f, ,,;, wodurch der kapazitive Charakter dominiert. Folglich
werden Lq und L, nicht beriicksichtigt. Da Cyq < C,, dominiert Cyy die Reihenschaltung
aus beiden Kapazitdten und addiert sich zu C,,. Die Diodenkapazitit Cp, ist aufgrund des
leitenden Zustandes der Diode kurzgeschlossen und wird demzufolge fiir das Ausschalten
nicht berticksichtigt. Somit vereinfacht sich Z, i, zu einer Reihenschaltung aus den Gehéu-
seinduktivitdten und einem didmpfenden Widerstand R;,. Die Zwischenkreisimpedanz Zx
ist identisch zum Einschaltvorgang. Demzufolge wird fiir den minimierten Schwingkreis die
Resonanzfrequenz f. . .q Wie folgt berechnet:

1

fresa S,re = (4.9)
el o \/(LZWK + Ly + Ly + 4Lpoara) - (Cas + Cqg + C1)

und ergibt mit den Werten aus Tabelle 4.2 und Tabelle 4.3 eine Frequenz von 100 MHz.
Dieser Wert weicht nur gering von der simulierten Oszillationsfrequenz des Ausschaltens
von 96 MHz ab, was die Validitédt des vereinfachten ESBs fiir das Ausschalten bestatigt.

4.5 Einfluss parasitiarer Elemente auf das Schaltverhalten
und das Storspektrum

Der Einfluss der unterschiedlichen parasitdaren Elemente auf das Schaltverhalten, auf die Os-
zillationen und somit auf die elektromagnetische Stércharakteristik wird im Folgenden ba-
sierend auf Messwerten bewertet. Hierzu werden sowohl transiente Schaltcharakteristika als
auch korrespondierende Spektren gestrahlter Storungen ausgewertet. Gleichzeitig erlaubt
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Tabelle 4.5: Intrinsische MOSFET-Kapazititen des MOSFETs SPP11N60C3 und Werte extern hinzuge-
fligter Kondensatoren.

Kapazitit intrinsischer Wert Variationsbereich externer

(fir 400V) Kondensatoren
Cqd 5pF 4,7 pF bis 14,7 pF
Cys 39 pF 20 pF bis 47 pF
Cys 1,2nF 50 pF bis 150 pF
4 'N\"\\ —O0pF ||
4+ \ 1 \ﬂ ----- 47pF
<« | 100pF |
~2 i /\ \, \ m\””\f’ et i 2 150pF
0 p=?" [—OpF ----- 47pF 100pF 150pF | |
| I I I I _2 |
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0 0.02 0. 04 0. 06 0.08 0.1
t/ ps t/ ps
(a) Einschalten (b) Ausschalten

Abbildung 4.14: Gemessener Einfluss von Cy o auf i [179].

deren Analyse eine messtechnische Validierung der zuvor erarbeiteten ESBer fiir die Reso-
nanzkreise des Ein- und Ausschaltens.

4.5.1 Einfluss der Kapazitaten des MOSFETs

In dem Grundlagenabschnitt 2.2.2 wurde bereits auf die unterschiedlichen Einfliisse der Gate-
Kapazitdten des MOSFETs auf die Strom- und Spannungsflanken eingegangen. Zusammen
mit der Beschaltung des Gate-Kreises lassen sich die Zusammenhiange der Flankenzeiten wie
folgt beschreiben [41]:

tyi OC Ry ein * (ng + Cgs) (4.10)
fr < Ry e - (Cga) 4.11)
try O Ry aus - (Cga) (4.12)
5 0F Ry s - (Cga + Cyo). (4.13)

Durch das Hinzuftigen von externen diskreten SMD-Kondensatoren Cyg ey, Cogexe UNA Cog ext
zwischen den jeweiligen Gehausepins wird der Einfluss der einzelnen Kapazitdten auf die
Schaltgeschwindigkeit und auf die Oszillation isoliert betrachtet. Tabelle 4.5 stellt die Werte
der intrinsischen und eingesetzten externen Kapazititen gegeniiber.

Die Messergebnisse zeigen, dass sich mit groRer werdendem Kapazitédtswert von Cy,, die
Stromsteilheit monoton verringert (siehe Abbildung 4.14). Durch die im Verhéltnis zur intrin-
sischen Kapazitét kleinen Werte der externen Kapazititen fallt die Beeinflussung gering aus.
Die verringerte Stromsteilheit bewirkt, dass die Amplitude der Uberstromspitze abnimmt.
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Abbildung 4.15: Aus den Zeitmessungen i; berechnete Spektren fiir das Ein- und Ausschalten in Ab-
hingigkeit von Cgg ey [179].
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Abbildung 4.16: Gemessener Einfluss von Cgq oy auf ugs [179].

Gleichzeitig ist ein Einfluss auf die Resonanzfrequenzen nicht zu erkennen, wie aus Abbil-
dung 4.15 hervorgeht. Wahrend die Resonanzfrequenzen des Einschaltvorgangs 90 MHz be-
tragt, liegt die Ausschaltresonanz bei 85 MHz. Lediglich die Amplitude des Spektrums im
Bereich der Resonanzfrequenz variiert entsprechend der Oszillationsamplitude im Zeitbe-
reich. Maf3gebend ist hierfiir das Resonanzverhalten nach der Stromspitze ab 0,03 us beim
Einschalten bzw. nach der Stromflanke bei 0,035 us wahrend des Ausschaltvorgangs. Dass
die Resonanzfrequenz durch Cg ., nicht beeinflusst wird, bestétigt die Vernachléssigbarkeit
von C,, im oszillationsfrequenzbeschreibenden ESB sowohl des Ein- als auch des Ausschalt-
verhaltens.

Der Einfluss externer Gate-Drain-Kondensatoren ist vor allem in den Spannungsflanken zu
erkennen und bestétigt die Theorie (siehe (4.11) und (4.12)). Mit groRerer Gesamtkapazitat
nimmt die Steilheit von dé‘—fs monoton ab, wie Abbildung 4.16 zeigt. Die Stromamplitude der
Einschaltoszillation bei 100 MHz nimmt mit steigendem Wert von Cyq ., ab, wie im korres-
pondierenden Spektrum in Abbildung 4.17a zu erkennen ist, wéhrend die Frequenz nicht
beeinflusst wird. Um die Resonanzfrequenz des Einschaltens zu beschreiben, ist demnach
Cqq vernachléssigbar, wie in Abbildung 4.12b angenommen. Die Amplitude der Resonanz bei
85 MHz wihrend des Ausschaltens wird nicht beeinflusst (siehe Abbildung 4.17b). Jedoch ist
eine monotone Verschiebung dieser Resonanzfrequenz zu erkennen. Dieser Einfluss auf die
Ausschaltoszillation wird im korrespondierenden ESB in Abbildung 4.13b berticksichtigt. Da-
durch, dass die Cgq o parallel zur grofSeren intrinsischen Kapazitat Cy; und parasitaren Plati-
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Abbildung 4.17: Aus den Zeitmessungen i, berechnete Spektren fiir das Ein- und Ausschalten in Ab-
héngigkeit von Cyq ey [179].
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Abbildung 4.18: Aus den Zeitmessungen i, berechnete Spektren fiir das Ein- und Ausschalten in Ab-
héngigkeit von Cyg ey, [179].

nenkapazitéit liegt, ist die Frequenzverschiebung um maximal 5 MHz als gering zu bewerten.
Das VergroBern von Cy, durch externe Kondensatoren fiihrt zu einer starkeren Verschiebung
dieser Resonanzfrequenz wéhrend des Ausschaltens von bis zu 10 MHz (Cy; ., = 47 PF, siehe
Abbildung 4.18b). Andererseits hat Cy; ., keinen monotonen Einfluss auf die Resonanz des
Einschaltverhaltens, wie aus Abbildung 4.18a hervorgeht.

Die Einschaltoszillation oberhalb von 100 MHz dndert ihre Oszillationsamplitude, jedoch
nicht die Resonanzfrequenz. Hinzu kommt eine neue Resonanzfrequenz um 90 MHz, welche
im Zusammenhang mit der generell stark verdnderten Charakteristik unterhalb von 100 MHz
steht. Es wird vermutet, dass der externe Kondensator zwischen Drain und Source eine neue
Resonanzfrequenz mit vorhandenen parasitiren Elementen bildet. Angesichts der begrenz-
ten Praxisrelevanz dieser externen Kapazitdat wird auf eine tiefere Analyse an dieser Stelle
verzichtet.

Zusammenfassend wird festgestellt, dass die Drain-bezogenen MOSFET-Kapazititen die
Resonanzfrequenz des Ausschaltens, nicht jedoch die des Einschaltens beeinflussen. Die Re-
sonanzfrequenz des Ausschaltens sinkt mit steigenden Kapazitdtswerten entsprechend der
Theorie. Die Gate-Source-Kapazitét zeigt hingegen keinen Einfluss auf die diskutierten Reso-
nanzfrequenzen. Diese Beobachtungen bestétigen die Vereinfachungen der Kapazitéten fiir
die Resonanzkreismodelle des Aus- und Einschaltens. Gleichzeitig beeinflussen diese Kapa-
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Tabelle 4.6: Konfigurationen von Gate-Widerstdnden sowie externen Kapazitdten, welche zu gleichen
Flankensteilheiten fithren [179].

Cds,ext Cgs,ext ng,ext Rg,ein Rg,aus
Konfiguration 1 O pF OpF OpF 102 10Q

Konfiguration 2 OpF 147pF 20pF 3,802 4,8Q
Konfiguration 3 57pF 97pF OpF 8,80 8,3Q

zitaten die Schaltgeschwindigkeiten und die Oszillationsamplituden. Vor allem Cgq oy, Vver-
ringert die Oszillationsamplitude beim Einschalten, wahrend Cg; ., die Amplitude der Aus-
schaltoszillation erhoht.

Ob ein direkter Zusammenhang zwischen Amplituden-, Schaltgeschwindigkeits- und Ka-
pazitdtsdnderung besteht, wird nachstehend untersucht. Hierbei werden die Kapazitaten und
Gate-Widerstdnde so kombiniert, dass eine weitestgehend gleiche Schaltgeschwindigkeit re-
sultiert, um so diesen Einflussfaktor zu eliminieren. Hierbei wird wie folgt vorgegangen: Das
Schaltverhalten wird bei R, ;, = R, 5, = 102 ohne externe MOSFET-Kapazitdten aufgenom-
men. Dies entspricht Konfiguration 1. Im Anschluss wird Ci ., hinzugefiigt, was die Strom-
steilheit reduziert. Entsprechend wird der Gate-Widerstand reduziert, um wieder die gleiche
Stromsteilheit wie unter Konfiguration 1 zu erreichen. Dies fiihrt wiederum zu einem schnel-
leren dd—lt‘. Um diesem entgegenzuwirken und ein dhnliches % wie unter Konfiguration 1 zu
erzielen, wird Cyq ., erhoht. Somit ergibt sich Konfiguration 2 mit unterschiedlichen externen
Kapazititen und Gate-Widerstdnden, wobei jedoch eine dhnliche Schnelligkeit des Schaltver-
haltens erzielt wird. Fiir Konfiguration 3 wird eine kleinere externe Gate-Source-Kapazitit im
Vergleich zur Konfiguration 2 eingesetzt und der Gate-Widerstand entsprechend verringert.
Entgegen der Theorie lasst sich feststellen, dass auch Cy4, einen Einfluss auf die Spannungs-
flanke besitzt. Um fiir die Konfiguration 3 die Schnelligkeit der Spannungsidnderung anzupas-
sen, wird Cy; ., entsprechend parametriert. Die genauen Werte der zusétzlichen Kapazititen
und Gate-Widerstande fiir die drei Konfigurationen sind in Tabelle 4.6 gegeniibergestellt.

Das korrespondierende Schaltverhalten ist in Abbildung 4.19 und Abbildung 4.20 darge-
stellt. Es ist zu erkennen, dass durch die drei untersuchten Konfigurationen dhnliche Strom-
und Flankensteilheiten eingestellt werden. Konfiguration 2 resultiert in einer leicht reduzier-
ten Amplitude der Einschaltstromspitze. Auch die fallende Spannungsflanke weist vor allem
in der unteren Hélfte einen etwas weicheren Verlauf auf. Dies resultiert in einer starken Ab-
weichung der Amplituden der EMV-kritischen Stromoszillation ab 0,02 us. Wahrend Konfigu-
ration 3 zu einer Erhéhung der Amplitude fiihrt, reduziert Konfiguration 2 die Einschaltoszil-
lation merklich. Dies zeigt, dass bereits minimale Anderungen in der Schaltgeschwindigkeit
die Oszillationsamplitude erheblich reduzieren konnen. Ein langsames Schalten ist demnach
nicht zwangsweise notwendig und Schaltverluste sowie Oszillationsamplituden konnen glei-
chermaf3en gering gehalten werden.

Die entsprechende Auswirkung auf die gestrahlte Storung ist in Abbildung 4.21 zu sehen.
Die Storspektren der unterschiedlichen Konfigurationen weichen im Bereich der Resonanzfre-
quenzen der Schaltoszillationen voneinander ab. Konfiguration 2 fiihrt aufgrund geringerer
Einschaltoszillationen zu einer reduzierten Storamplitude zwischen 100 MHz und 105 MHz.
Durch die Variation der Drain-Source-Kapazitét in Konfiguration 3 findet eine Frequenzver-
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Abbildung 4.19: Gemessener Einfluss unterschiedlicher Konfigurationen von externen Kapazitdten auf
i [179].
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Abbildung 4.20: Gemessener Einfluss unterschiedlicher Konfigurationen von externen Kapazititen auf
Ugs [1 79 ] .

schiebung der Ausschaltresonanz statt. Die Amplitude der Einschaltoszillation ist nur leicht
erhoht im Vergleich zur Konfiguration 1.

4.5.2 Einfluss der parasitaren Induktivititen der Halbleitergehause

Um die Einfliisse der Induktivitdten auf die Oszillationseigenschaften und damit auf das Spek-
trum zu bewerten, wird das Schaltverhalten des gleichen MOSFETs zum einen mit einem
T0O220-Gehduse und zum anderen mit einem TO247-4-Gehduse vermessen. Wahrend das
T0O220-Gehéuse drei Anschlusspins fiir Gate, Source und Drain besitzt, hat das TO247-4-
Gehiuse einen zusitzlichen vierten Kontakt, der als Hilfs-Source s’ bezeichnet wird. Dieser
verringert die wirksame gemeinsame Induktivitdt zwischen Gate- und Lastkreis. Wie in Ab-
bildung 4.22 schematisch dargestellt, bewirkt die Stromflanke im Lastkreis einen Spannungs-
abfall tiber der Source-Induktivitdt Ly = L, ; + L, ,, welcher laut Maschensatz den Spannungs-
abfall iiber R, und somit den Gate-Strom i, beeinflusst. Vereinfacht ldsst sich i, iiber

U,,— U, —u,
=2 B (4.14)
Rg
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Abbildung 4.21: Gestrahlte Stéraussendung fiir unterschiedliche Konfigurationen von externen Kapa-
zitdten [179].

sl

Uind

Abbildung 4.22: Gate-Kreis mit optionalem Hilfs-Source-Anschluss s’ zur Verringerung der auf den
Gate-Kreis wirkenden Source-Induktivitat.

berechnen. Der induktive Spannungsabfall u;,q wirkt der Gate-Spannungsquelle U, entge-
gen und verlangsamt somit das Einschaltverhalten. Das negative % wahrend des Ausschal-
tens bewirkt aufgrund der umgekehrten Spannungszusammenhinge im Gate-Kreis ebenfalls
eine Verlangsamung des Schaltverhaltens. Abbildung 4.23 zeigt die transienten Stromverlau-
fe fiir den MOSFET im TO220-Gehéduse sowie im TO247-4-Gehduse. Das TO247-4-Gehause
fiihrt gegeniiber dem TO220-Gehé&use zu einer hoheren Amplitude der Riickstromspitze und
bestatigt damit eine etwas steilere Stromflanke beim Einschalten (siehe Abbildung 4.23a).
Gleichzeitig steigt die Oszillationsamplitude und damit das elektromagnetische Storpotential.
Im Gegensatz dazu wird das Ausschaltverhalten des Stromes, wie zuvor erldutert, verlang-
samt (siehe Abbildung 4.23b) und die Oszillationsamplitude nimmt ab. Die Spannungsflanke
wiahrend des Ausschaltens sollte entsprechend der Theorie nicht direkt durch die Source-

Induktivitit beeinflusst werden, da die Stromflanke erst nach dem % einsetzt. Auch die-

ses Verhalten wird durch Messergebnisse in Abbildung 4.24b bestétig%f Die Spannungsflan-
ke wahrend des Einschaltens ist hingegen abhédngig vom gewdahlten Gehéuse (siehe Abbil-
dung 4.24a). Das TO220-Gehéduse resultiert in einem langsameren Spannungsabfall, vergli-
chen mit dem TO247-4. Zu erkldren ist dieses Verhalten mit der erhéhten Amplitude der
Stromspitze. Wie theoretisch und messtechnisch im néchsten Kapitel gezeigt werden wird,
fiihrt eine grofRe Uberstromspitze zu einem zeitgleich groRen %. Die gemeinsame Source-
Induktivitat zwischen Gate-Kreis und Lastkreis besitzt demnach eine positive Wirkung beziig-

lich der Reduzierung der Oszillationsamplitude beim Einschalten, verstirkt das Oszillieren
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Abbildung 4.23: Gemessener Einfluss unterschiedlicher MOSFET-Gehause auf i [179].
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Abbildung 4.24: Gemessener Einfluss unterschiedlicher MOSFET-Gehause auf ug [179].

jedoch wahrend des Ausschaltens.

Die entwickelten ESBer fiir das Ein- und Ausschalten in Abbildung 4.12b und Abbil-
dung 4.13b beriicksichtigen die parasitdren Elemente, welche die Oszillationsfrequenz mal3-
geblich beeinflussen. Hierbei werden die parasitiren Induktivitdten des jeweils ausgeschal-
teten Halbleiters vernachléssigt. Dies wird messtechnisch bestétigt, indem die Lange der An-
schlusspins und somit der Wert der parasitiren Induktivititen variiert wird. Der konkrete
Einfluss der Induktivitdten wird so isoliert betrachtet. Die Referenzmessung wird bei mini-
maler Anschlussldnge und somit minimaler Induktivitdt durchgefiihrt. Im Anschluss werden
die MOSFET-Kontakte verldngert. Abschlief3end wird eine Messung sowohl mit langen An-
schlusskontakten des MOSFET als auch der Dioden durchgefiihrt. Abbildung 4.25 stellt die
Spektren der dazugehorigen Source-Strome dar.

Die Resonanzfrequenz der Einschaltoszillation bei 105 MHz in Abbildung 4.25a verrin-
gert sich durch die grof3eren Induktivititen der MOSFET-Anschliisse. Eine groRere Gehau-
seinduktivitdt der ausschaltenden Diode hat hingegen keine Auswirkung und die Resonanz-
frequenz bleibt unverdndert. Das Ausschalten zeigt ein entgegengesetztes Verhalten. Wah-
rend die Messergebnisse der Referenzmessung und die Ergebnisse mit vergrof3erter MOSFET-
Gehauseinduktivitit zu einer identischen Ausschaltoszillation bei 105 MHz fiihren, verur-
sachen langere Anschlusspins der einschaltenden Diode eine Resonanzverschiebung. Diese
Analyse bestétigt die Zulassigkeit der vorgenommenen Vereinfachungen in den ESBer der
Kommutierungszelle.
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Abbildung 4.25: Berechnetes Spektrum von i, fiir unterschiedliche Werte parasitirer Induktivitdten
des MOSFET- bzw. MOSFET- und Diodengeh&uses [179].
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Abbildung 4.26: Gestrahlte Storaussendung fiir unterschiedliche Werte parasitarer Induktivitdten des
MOSFET- bzw. MOSFET- und Diodengehéduses [179].

Die dazugehorigen Spektren gestrahlter Storungen sind in Abbildung 4.26 dargestellt. Es
ist zudem eine Frequenzverschiebung durch die grofderen Gehauseinduktivititen zu erken-
nen. Diese scheint jedoch lediglich durch die Anderung der MOSFET-Induktivititen hervor-
gerufen zu werden. Einen Einfluss der Diodeninduktivitdt ist mit dieser Messung nicht nach-
weisbar. An dieser Stelle wird der Vorteil der in diesem Kapitel vorgestellten Vorgehensweise,
transiente Zeitbereichsmessungen mittels Fensterfunktion im Frequenzbereich auszuwerten,
deutlich. Nur so ist es moglich, den selektiven Einfluss der Gehauseinduktivitiat der Diode zu
zeigen.

4.5.3 Einfluss der parasitiaren Kiihlkorperkapazitit

Wie im Abschnitt 2.4.2 der Grundlagen beschrieben, stellt der Kiihlkérper vor allem fiir die
geleiteten Storungen einen Storpfad {iber Koppelkapazitdten dar. In wieweit der Kiihlkorper
auf die gestrahlten Storungen einen Einfluss austibt, ist nachstehend diskutiert. Hierfiir be-
sitzen die Diode im TO220-Gehduse und der MOSFET im TO247-4-Gehduse jeweils einen
isolierten Kiihlkorper. Die elektrische Isolation wird iiber eine thermisch leitende, elektrisch
isolierende Folie zwischen Halbleitergehduse und Kiihlkorper realisiert. Dieser Aufbau gilt als
Referenzmessung. Abbildung 4.27 stellt die parasitdren Kiihlkorperkapazitdten von MOSFET
Cxxm und Diode Cyy , schematisch dar.

Weiterhin wird eine Messung durchgefiihrt, bei welcher beide Kiihlkoérper miteinander
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Abbildung 4.27: Kiihlkoérperkapazitidten des MOSFET und der Diode mit optionalen Verbindungen der
Kiihlkorper zueinander, zum Drain- und zum Source-Potential.
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Abbildung 4.28: Berechnetes Spektrum von ugy, fiir unterschiedliche Konfigurationen des MOSFET-
und Diodenkiihlkorpers [179].

elektrisch verbunden werden, ohne jedoch ein definiertes Referenzpotential zu besitzen. Im
Anschluss werden die verbundenen Kiihlkérper nacheinander einmal auf Drain- und einmal
auf Source-Potential gelegt. Die Spektren der Drain-Source-Spannung fiir das Ein- und Aus-
schalten sind in Abbildung 4.28 dargestellt.

Fiir das Einschalten in Abbildung 4.28a ergibt sich eine Resonanzverschiebung fiir alle
Kiihlkorperkonfigurationen gegeniiber der Referenzmessung. Vor allem die Diodenkapazitit
bestimmt wahrend des Einschaltvorganges die Kapazitdt des Reihenschwingkreises entspre-
chend des ESBer. Durch das Verbinden beider Kiihlkorper addiert sich die resultierende Ge-
samtkapazitat der Reihenschaltung aus Cyy )y und Cyyp zu Cp. Die so vergrofierte Kapazitét
im Reihenschwingkreis fiihrt zu einer Reduzierung der Resonanzfrequenz. Werden die Kiihl-
korper auf Drain-Potential gelegt, fithrt das zu einer kurzgeschlossenen Kiihlkorperkapazitat
des MOSFETs. Somit liegt Cyy 1, direkt parallel zu Cp,. Da Cyy , eine groRere Kapazitét darstellt
als die Reihenschaltung aus Cyy  und Cyy p, wird die Resonanzfrequenz der Reihenschaltung
weiter reduziert.

Die kapazitive Komponente des Reihenschwingkreises beim Ausschalten wird durch die
MOSFET-Kapazitaten dominiert. Die Verbindung der Kiihlkérperkapazititen mit dem Source-
Potential entspricht einer Parallelschaltung aus Cyy , und C,, und verschiebt die Ausschalt-
resonanz demzufolge (siehe Abbildung 4.28b). Alle anderen Konfigurationen der Kiithlkoérper
fiihren zu kurzgeschlossenen Kiihlkorperkapazitaten durch die eingeschaltete Diode und ha-
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Abbildung 4.29: Gestrahlte Stéraussendung fiir unterschiedliche Konfigurationen des MOSFET- und
Diodenkiihlkorpers [179].

ben demnach keinen Einfluss auf die Resonanzfrequenz.

Die diskutierten Einfliisse der Kiihlkérperkapazitdten finden sich auch in den Spektren der
gestrahlten Stérungen wieder, welche in Abbildung 4.29 dargestellt sind. Das Verbinden der
Kiihlkorper mit dem Drain-Potential fiihrt so zu der groften Resonanzverschiebung.

Es wird geschlussfolgert, dass mithilfe der entwickelten ESBer die Einfliisse der Gehéu-
seinduktivititen, Halbleiter- und Kiihlkérperkapazititen auf die Resonanzfrequenz des Ein-
und Ausschaltens erkldrt werden. Hierbei ist die vorgestellte Methode der modifizierten Fens-
terfunktion in Verbindung mit der Fouriertransformation von entscheidendem Vorteil, da so
Resonanzfrequenzen gezielt dem Ein- und Ausschaltverhalten zugewiesen werden. Weiterhin
bestatigen Messergebnisse, dass die Oszillationen der Kommutierungszelle in direktem Zu-
sammenhang mit dem elektromagnetischen Storspektrum stehen. Diese Resultate verdeut-
lichen die Notwendigkeit, die Oszillationen der Kommutierungszelle zu reduzieren, um so
die Ursache einer bedeutenden elektromagnetischen Storquelle und somit die Amplitude des
Spektrums der EMV-Stérung zu minimieren.

4.6 Analytische Beschreibung kritischer Oszillationen

Im vorangegangenen Unterkapitel wird, vor allem durch die Untersuchung der Einfliisse der
MOSFET-Kapazititen auf das transiente Verhalten, deutlich, dass die Amplitude der Oszil-
lation durch die Schaltgeschwindigkeit von Strom und Spannung bestimmt wird. Diese Ab-
héngigkeit ist jedoch nicht monoton, sodass ein langsames Schalten nicht zwangsweise zu
einer reduzierten Oszillation fiihrt. In diesem Abschnitt sollen, basierend auf den analytischen
Modellen der Schwingkreise der vereinfachten ESBer, die Zusammenhénge zwischen den zu
definierenden Anregungen der Oszillationen und deren Amplituden untersucht werden.

4.6.1 Einschaltoszillationen

Zunichst wird der Hochsetzsteller stark vereinfacht betrachtet (siehe Abbildung 4.30). Aus-
gehend von einem schnellen Einschaltvorgang gegeniiber den Zeitkonstanten der magne-
tischen und kapazitiven Speicherelemente zur Strom- und Spannungsglattung werden die
Zwischenkreiskondensatoren als Gleichspannungsquelle und die Leistungsdrossel als Gleich-
stromquelle betrachtet. Die Drossel besitzt fiir den betrachteten Frequenzbereich eine hohe
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Abbildung 4.30: Vereinfachte ESBer eines Hochsetzstellers zur Untersuchung der Einschaltoszillation
[178].

Impedanz. Zusitzlich wurde bereits gezeigt, dass die Elemente der Kommutierungszelle mal3-
geblich die zu untersuchende Einschaltresonanz beeinflussen. Demnach wird der Zweig der
unterspannungsseitigen Quelle U, und der Drossel vernachldssigt, wie in Abbildung 4.30a
gezeigt.

Die Stromoszillation tritt wihrend und nach der Spannungsflanke in Erscheinung. Der
MOSFET fiihrt zu diesem Zeitpunkt bereits den Laststrom und gilt als leitend. Zudem wird
iiber die Gate-Beschaltung des MOSFETs die Schnelligkeit der Spannungsflanke eingestellt.
Demnach wird der MOSFET als ohmscher Widerstand R ,, und transiente Spannungsquelle
ug,, welche die %-Charakteristik nachbildet, modelliert (siehe Abbildung 4.30b). Da der
MOSFET bereits den kompletten Laststrom iibernommen hat und wéhrend des % die Diode
Sperrspannung aufnimmt, gilt diese als nicht-leitend und verhélt sich vorwiegend kapazitiv,
wie im vorangegangenen Unterkapitel gezeigt. Entsprechend wird die Diode iiber ihre intrin-
sische Kapazitdt Cp modelliert. Durch die Reihenschaltung werden U, und uy4 addiert, sodass
aus der negativen Spannungsflanke und der konstanten Spannungsquelle eine positive Span-
nungsflanke u,,, resultiert. Abbildung 4.30c stellt den sich so ergebenen Reihenschwingkreis
mit u,, als Anregung dar. L, fasst dabei die parasitdre Schleifeninduktivitdt zusammen.
Rys.on Teprasentiert hierbei die gesamten ohmschen Widerstdnde der Kommutierungszelle,
einschlieBlich der Leiterbahnwiderstdnde. Fiir eine exakte Modellierung von Ry, miisste
fiir diesen aufgrund von Skin- und Proximity-Effekten eine Frequenzabhingigkeit beachtet
werden. Auch eine Spannungsabhéngigkeit entsprechend des Ausgangskennlinienfeldes des
MOSFETs wire notwendig. Zuséatzlich repréasentiert Cp, stellvertretend die Gesamtkapazitit
der Kommutierungszelle (vergl. Abbildung 4.12b) und miisste anhand der Diodencharakte-
ristik spannungsabhingig modelliert werden. Diese Spannungsabhédngigkeiten der Dioden-
kapazitat und des Widerstandes fiihren zu einer nicht-linearen Differentialgleichung (DGL),
was deren Losung erheblich erschwert. Da es an dieser Stelle nicht um eine exakte Losung,
sondern um eine vereinfachte Modellierung geht, werden Ry, und C, als konstant ange-
nommen. Um den Eindruck einer exakten Modellierung zu vermeiden, werden im Folgenden
die allgemeinen Elemente R, L und C verwendet. Die sich so ergebende lineare DGL 2. Ord-
nung lasst sich analytisch 16sen. Mit den Spannungen u;, uy und u, tiber der Induktivitdt, dem
Widerstand und der Kapazitét sowie der anregenden Spannung u,,. (siehe Abbildung 4.31),
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Abbildung 4.31: ESB und korrespondierende Grof3en des allgemeinen Reihenresonanzkreises.

ergibt sich laut Maschensatz die Gleichung
U +Ug +Uc = Uy, (4.15)

Durch das Einsetzen der jeweiligen Strom- und Spannungszusammenhidnge an den jewei-
ligen Elementen sowie durch das Umstellen nach der zweiten Stromableitung i’ nach der
Zeit ergibt sich

. R 1. 1
lé/SZ Zl(l)sz + EIOSZ = Zu/anr' (416)

Mit

R_, 1
LI cL @0

folgt die allgemein bekannte Darstellung der DGL 2. Ordnung fiir den Reihenresonanzkreis

1
_ 1 (4.17)

0SZ L anr’

i+ 27,0+ wii
wobei y, der Ddmpfung und w, der ungeddmpften Eigenkreisfrequenz entspricht. Das Losen
der DGL erfolgt mittels Laplace-Transformation in den Bildbereich [55]. Fiir eine zunéchst

allgemeine Anregung u,,.(t) ergibt sich so
szlosz(s) _Siosz(to) - iész(to) + ZYr(SIosz(s) - iosz(to)) + wglosz(s) = %g{uanr(t)}- (418)

I,s,(to) ist hierbei die Anfangsamplitude und i/_(t,) die Stromsteilheit zum Startzeitpunkt t,
des betrachteten Stromverlaufes. Der Source-Strom i, wird als Superposition aus idealisier-
tem Verlauf des Source-Stromes ohne parasitdre Elemente i,4.,; und der Stromoszillation i,
aufgefasst.

Der Verlauf von i lasst sich in drei zeitliche Bereiche unterteilen. Fiir t < t; steigt die
Stromflanke auf den Wert des Drosselstromes ip,,. Die Spannungsanregung ist hier Null und
die DGL gilt hier noch nicht. Ab t > t; ist der Wert des Drosselstromes erreicht und die
Spannung beginnt zu steigen. Ab hier beginnt die Beschreibung von i ,. Dieser Abschnitt wird
daher als Phase 1 bezeichnet. Die Anfangswerte des Stromes dieser ersten Oszillationsphase
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Phase 1 Phase 2

i,(t)

5]

Abbildung 4.32: Definition der Stromphasen zur Beschreibung der jeweiligen Anfangswerte und
Spannungsanregung [178].

werden durch das % zum Zeitpunkt t; definiert, wobei die Anfangsamplitude null ist. Die
Spannungsanregung wird durch einen linearen Anstieg m beschrieben und die Funktion der
Oszillation wird als i;(t) definiert.

Die zweite Phase der Stromoszillation beginnt bei t,. Dieser Zeitpunkt wird definiert durch
das Ende der anregenden Spannungsflanke. Die Anfangswerte fiir Phase 2 werden durch die
Endwerte von Phase 1 vorgegeben. Dies gilt aufgrund der Stetigkeitsbedingung des Stro-
mes durch eine Induktivitét fiir die Anfangsamplitude i,(t = t,) = i,(t = t,). Dass auch
ii(t =t,) =1i,(t = t,) gelten muss, lasst sich durch die Spannungsbetrachtung erklaren. Auf-
grund der Stetigkeitsbedingung des Stromes ist der Spannungsabfall {iber dem Widerstand
fiir den betrachteten Zeitpunkt ebenfalls stetig, genau wie der Verlauf der anregenden Span-
nung, wie aus Abbildung 4.32 hervorgeht. Auch die Spannung an der Kapazitdt unterliegt
der Stetigkeitsbedingung. Mit dem Maschensatz muss somit der Spannungsabfall iiber der
Induktivitat stetig sein. Dies ist nur gegeben, wenn die Stromédnderung stetig ist. Der Oszil-
lationsverlauf in Phase 2 wird als i,(t) definiert. Die Spannungsanregung ist fiir t > t, ein
mit der Zwischenkreisspannung korrelierender konstanter Wert. Eine Ubersicht {iber die je-
weiligen Definitionen fiir i;(t) und i,(t) ist in Tabelle 4.7 gegeben. Bei der Bestimmung des
Anstieges m ist der initiale induktive Spannungsabfall L - i(t,) bei t; in Abhdngigkeit des
initialen Stromanstieges von Phase 1 i{(t,) und der Induktivitit L zu beriicksichtigen. Somit
wird der Anstieg der Spannungsanregung mit

Uz —L- l{(tl)
tz_tl '

(4.19)

berechnet. Der Strom der Phase 1 im Laplace-Bereich I,(s) ergibt sich nach Formel (4.18)
und unter den Definitionen aus Tabelle 4.7 wie folgt:

1
s’I,(s) —siy (t)) — i;(ﬁ) +27,(sI,(s) — iy (1)) + w(2)11(5) = %55_2 (4.20)
L(s)(s* + 27,5 + wl) = kr% +1i;(ty) (4.21)
1 1
L(s)=k i1 (ty) (4.22)

. +i
s(s24+ 2y, s+ w?) 1 (52 + 2y, + w?)
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Tabelle 4.7: Definitionen der Anfangswerte und der Anregung fiir die jeweilige Phase k der Strom-

oszillation.
Phase Definitionsbereich i, (t;) i, (ty) u, (t)
k=1 t,<t<t, iy(t;)=0 i(t) =S m
k=2 t>t, i(t,) =1,(ty) iy(ty)=1](t;) 0

mit
m
k,=—.
"L

Die Schwingungsbedingung fiir eine geddmpfte Schwingung co(z) —}/f > 0 muss zudem erfiillt
sein. Mit den Korrespondenzen der Laplace-Transformation [141]

1 1 e (@2t o
s(Z+as+B) —oO B[l_ 7 (E sm({t)+§cos(§t)):|,
1 e—a/2t

sin(¢t) mit: { =4/f—a2/4 wobei: > a*/4

——— &0
s2+as+pf 4

und der Definition der gedampften Kreisfrequenz wy = 4/ wj — y2 ist der oszillierende Strom
der Phase 1 [178]:

X kr e_Yrt
i,(t)= _2[1 -
(OO Wy

(resintesat) + ogcostost)) ]+ (e[

sin(wgt) | (4.23)

Fiir die Phase 2 entféllt der Term der Spannungsanregung, da deren Ableitung null ist. Die
Anfangsbedingung i,(t,) muss hingegen beriicksichtigt werden. Die Ausgangsgleichung im
Bildbereich lautet demnach:

L(s)(s* +2y,s + wﬁ) = siy(tp) +iy(t2) + 27,i5(t5) (4.24)

. 1
I,(s) = iy(t,) (52 + 275 + 2)
r 0

(4.25)

+ (i/(tz) + 27,1,(t5))
(s2427,s + w?) 2

Mit der zusétzlichen Korrespondenz [141]

s e—a/2t

— e
s2+as+b 4

—a
(7 sin({t) + Ccos({t))

wird so der zeitliche Verlauf des oszillierenden Stromes der zweiten Phase berechnet [178]:

i;(tz) + 7,15(t3)

Wy

i,(t)=e™" ( sin(wgyt) + iz(t2)cos(codt)) . (4.26)

Der Gesamtverlauf des Oszillationsstroms i, ergibt sich aus dem Zusammensetzen der bei-
den Teilstrome i,(t) und i,(t), wobei die Definitionsbereiche aus Tabelle 4.7 zu beachten
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Abbildung 4.33: Simuliertes Oszillationsverhalten basierend auf der analytischen Beschreibung eines
Reihenresonanzkreises mit rampenférmiger Spannungsanregung.

Tabelle 4.8: Parameter zur Berechnung von i,.
R=1,5Q L=5nH m=80V/ns (t,—t;)=3,44ns y,=15-10"s
U, =400V C=140pF i (t;)=25A/ns wy,=1,2GHz wy=1,18GHz

sind. Abbildung 4.33 zeigt einen beispielhaften Verlauf des berechneten Stromes i . Die
verwendeten Parameter fiir die Berechnung sind in Tabelle 4.8 zusammengefasst.

In Abbildung 4.33 werden die zwei Phasen des Stromverlaufes deutlich. Die charakteris-
tische Uberstromspitze beginnt zum Zeitpunkt t, = 5ns und dauert bis zum Ende der Span-
nungsflanke an. Der Offset der Spannung vor dem Beginn der Rampe entsteht, wie bereits
erklart, durch den induktiven Spannungsabfall wahrend des hier nicht dargestellten % fiir
t < t;. Nach der Spannungsrampe folgt Phase 2, in welcher der Strom um den Wert null

schwingt, was in der realen Anwendung dem Drosselstrom entspricht.

4.6.2 Ausschaltoszillationen

Auch die Ausschaltoszillation wird auf diese Weise analysiert (siehe Abbildung 4.34) und
mathematisch beschrieben. Es wird zundchst wieder von einer idealisierten Hochsetzsteller-

I Dr Diode I Dr RD RD
DB o o
Ua UZ
an® ! T COSS __Coss
AN — AP dig !
MOSFET de Y Lanr
Ym Y Y\ A w—
Lkom Lkom Lkom
(a) Ausgangsschaltung (b) vereinfachte Strompfade (¢) Parallelresonanzkreis

Abbildung 4.34: Vereinfachte ESBer eines Hochsetzstellers zur Untersuchung der Ausschaltoszillation
[180].
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Abbildung 4.35: ESB und korrespondierende Grof3en des allgemeinen Parallelresonanzkreises.

schaltung ausgegangen. Bedingt durch den schnellen Ausschaltvorgang werden die Eingangs-
und Ausgangsspannung sowie der Drosselstrom als ideal geglidttet angenommen und durch
Spannungs- bzw. Stromquellen beschrieben. Das Ausschaltverhalten endet mit einer Strom-
flanke, auf welche die EMV-kritische Oszillation folgt. Die Spannungsflanken der einschalten-
den Diode und des ausschaltenden MOSFETs sind zu dem Zeitpunkt abgeschlossen. Daher
ist fiir das Ausschalten vor allem das Stromgleichgewicht von Interesse und die Gleichspan-
nungsquellen sind vernachlassigbar (siehe Abbildung 4.34a).

Da die Diode bereits Strom iibernimmt, gilt diese als eingeschaltet und wird iiber ihren
Durchlasswiderstand R, charakterisiert. Die Summe aller partiellen parasitdren Induktivi-
taten der Kommutierungsschleife ist in Ly, zusammengefasst. Uber die Gate-Ansteuerung

des MOSFET wird die Stromsteilheit d—lj vorgegeben. Da {iber dem MOSFET bereits die volle

Zwischenkreisspannung anliegt, mus;a11 auch die Ausgangskapazitit C,, beriicksichtigt wer-
den. Diese liegt parallel zu dem noch stromfithrenden Kanal des MOSFETs. Entsprechend
ergibt sich das vereinfachte ESB in Abbildung 4.34b. Dass der MOSFET trotz des noch flie-
Benden Laststromes bereits eine zu beriicksichtigende Drain-Source-Kapazitit besitzt, geht
aus [138], [142], [143] hervor. Demnach existiert eine Kapazitdt zwischen Drain und Sour-
ce, wenn ug, > Uy gilt. Die damit verbundene Kapazitét ergibt sich aus der geometrischen
Anordnung der Raumladungszone. Durch den steigenden ohmschen Widerstand des MOS-
FETs ist also der Einfluss von C,, entsprechend zu beriicksichtigen. Der sich so ergebende
Parallelresonanzkreis besteht aus dieser MOSFET-Kapazitit parallel zur Reihenschaltung aus
dem Dioden-Widerstand und der Kommutierungsinduktivitdt. Das Addieren der parallelen
Stromquellen fithrt zu einer anregenden Stromquelle i,,., welche einer positiven Stromram-
pe mit anschlieffendem konstanten Verlauf entspricht. Dies ist in Abbildung 4.34c gezeigt.
Analog zum Einschalten eignet sich dieser Resonanzkreis nicht fiir eine exakte Nachbildung
der Ausschaltoszillation, sondern vielmehr fiir die Berechnung der qualitativen Zusammen-
hénge. Um die Darstellung im Folgenden allgemein zu halten, werden die Elemente R, L und
C in Parallelschaltung gewahlt. C reprédsentiert die Summe aller wirksamen Kapazitaten, L
vereint die effektive Kommutierungskreisinduktivitdat und R ist der dquivalente Parallelwider-
stand, welcher die Dampfung durch Leiterbahn- und Bauelementverluste beriicksichtigt. Die
DGL 2. Ordnung ergibt sich aus der Summierung der Strome (siehe Abbildung 4.35)

i+ i+ Qg = Loy (4.27)

Durch das Einsetzen der jeweiligen Strom- und Spannungszusammenhénge an den jewei-
ligen Elementen sowie dem Umstellen nach der zweiten Spannungsableitung v/ nach der
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Abbildung 4.36: Definition der Spannungsphasen zur Beschreibung der jeweiligen Anfangswerte und
Stromanregung im Parallelresonanzkreis.

Zeit ergibt sich

1 1

1

1/
u  +— +

0SZ RC uosz auosz = Ei;nr (428)
Mit
1_, 1 )
_— = — =W
RC T cL o

folgt die allgemein bekannte Darstellung der DGL 2. Ordnung fiir den Parallelresonanzkreis

Ly (4.29)

u:)/sz + 2YPu:)sz + wguosz = Eianr'
7, ist hierbei die Dampfung des Parallelschwingkreises. Aus Abbildung 4.36 lassen sich die
Anfangsbedingungen und die zwei charakteristischen Phasen fiir die Spannungsoszillation
definieren.

Ahnlich wie bei der Einschaltoszillation wird die Ausschaltoszillation als Superposition aus
idealisiertem Spannungsverlauf und der zu betrachtenden Spannungsoszillation aufgefasst.
Diese Oszillation beginnt mit t > t;, nachdem der Spannungsanstieg abgeschlossen ist und
uqs somit U, erreicht. Der Anfangswert wird bestimmt durch das % zum Zeitpunkt t = t;.
Gleichzeitig beginnt die anregende Stromflanke i, . Diese ist bei t = t, beendet und i,,, ist
konstant. Mit der Anderung in der Anregung endet Phase 1 und Phase 2 beginnt. Die Be-
schreibung der Oszillation in Phase 1 erfolgt iiber u,(t). Die Spannungsoszillation in Phase
2 wird durch u,(t) beschrieben, wobei die Anfangswerte durch die Endwerte von u,(t) zum
Zeitpunkt t, definiert sind. Dies ergibt sich zum einen aus der Stetigkeitsbedingung der Span-
nung an einem Kondensator. Zum anderen kommt es nur zu einer sprunghaften Anderung im

du “wenn der Strom durch den Kondensator nicht stetig ist. Aufgrund der zuvor erwihnten

§;etigkeitsbedingung der Spannung ist jedoch auch der Strom durch den Widerstand ste-
tig. Gleiches gilt fiir den Strom durch die Induktivitdt. Wie aus Abbildung 4.36 hervorgeht,
ist auch der Strom durch die Quelle stetig. Nach dem Knotensatz gibt es entsprechend kei-
ne sprunghafte Anderung des Kondensatorstromes, woraus eine stetige Spannungsénderung

zwischen den beiden Oszillationsphasen abgeleitet wird. Tabelle 4.9 fasst die Definitionen
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Abbildung 4.37: Simuliertes Oszillationsverhalten basierend auf der analytischen Beschreibung eines
Parallelschwingkreises mit rampenformiger Stromanregung.

der Anfangswerte und der Anregung fiir die beiden Oszillationsphasen zusammen.

Tabelle 4.9: Definitionen der Anfangswerte und der Anregung fiir die jeweilige Phase k der Span-

nungsoszillation.

Phase Definitionsbereich wu,(t,) u, (ty) i (t)
k=1 t,<t<t, u(t;)=0 () = Lo m
k=2 t>t, uy(ty)=uy(ty) ulz(tz) = ull(tz) 0

An dieser Stelle wird deutlich, dass die Ausschaltoszillation analog zur Einschaltoszillation
berechnet wird. Da der Losungsweg identisch zu dem der Stromoszillation ist, soll dieser
nicht noch einmal erldutert werden. Uber die Laplace-Transformation und die entsprechende
Riicktransformation ergibt sich die analytische Losung der Spannungsoszillation u;(t) als

~Yp t e ~Tp t

(Yp sin(wgt) + wy cos(wdt))] + u'l(tl)[ sin(wdt)] (4.30)

k e
(1) =—5[1-

Q)O Wy Wy
mit k, = . Entsprechend berechnet sich u,(t) nach:

Uy (ty) + v,us(ts)
Wq

u,(t) =e "t ( sin(wgqt) + uy(t,) cos(a)dt)) . (4.31)

Das zeitliche Aneinanderreihen von u;(t) und u,(t) ergibt die gesamte Spannungsoszillati-
on u,(t) ab dem Start der Stromflanke wéhrend des Ausschaltens. Mit den Simulationspara-
metern aus Tabelle 4.10 ergibt sich der Oszillationsverlauf der Spannung in Abbildung 4.37.
Es féllt der Offset von 4,75 A in der Stromanregung fiir t < 5ns auf. Dieser ergibt sich aus ei-
nem kapazitiven Stromfluss wahrend der hier nicht dargestellten Spannungsflanke mit dem

Tabelle 4.10: Parameter zur Berechnung von u,,(t).
R=60Q L=5nH m=4A/ns  (t,—t;)=13ns y,=5,9-10"s
I, =10A C=140pF u/(t;)=34V/ns w,=12GHz wy=1,19GHz
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4.6 Analytische Beschreibung kritischer Oszillationen

Wert u/(t;) vor der eigentlichen schaltbedingten Stroménderung (siehe Abbildung 4.36).
Dieser wird iiber die Strom-Spannungsbeziehung an der sich umladenden Kapazitét berech-
net. Der oszillierende Spannungsverlauf dhnelt mit einer Frequenz von 100 MHz und einer
Amplitude von 50V dem Verlauf der gemessenen Spannungsoszillation in Abbildung 4.24b
qualitativ und quantitativ, wodurch die Modellierung der Ausschaltoszillation durch einen
Parallelresonanzkreis mit Stromanregung bestatigt wird. Wahrend die gewdhlten Parameter
aus Tabelle 4.10 realitdtsnah gewdhlt sind, haben diese nicht den Anspruch, exakt der realen
Messschaltung zu entsprechen.

Es wird geschlussfolgert, dass sich die Einschaltoszillation durch einen Reihenresonanz-
kreis nachbilden l4sst, welcher durch eine Spannungsquelle angeregt wird. Diese Spannungs-
quelle entspricht der vom einschaltenden Transistor vorgegebenen Spannungsflanke. Die In-
duktivitdt L modelliert die Kommutierungskreisinduktivitdt und die kapazitive Komponente
C reprasentiert die intrinsische Kapazitit des ausschaltenden Halbleiters sowie die dazu pa-
rallel liegenden parasitaren Kapazititen der Platine und gegebenenfalls des Kiihlkorpers.

Diese Vereinfachungen von L und C gelten auch fiir das Ausschalten, wobei die Elemente
zu einer Parallelschaltung zusammengefasst werden. Die Ausschaltoszillation wird demnach
durch eine Stromquelle angeregt, welche das transiente Stromverhalten des ausschaltenden
Transistors beriicksichtigt.

Daraus ergeben sich Differentialgleichungen 2. Ordnung und ermoglichen eine vereinfach-
te analytische Modellierung des Oszillationsverhaltens fiir beide Schaltvorgénge. Diese ma-
thematische Beschreibung ermoglicht es im néchsten Schritt, die Anregung der Oszillation
genauer zu untersuchen und eine Optimierungsstrategie zur Reduzierung der Oszillations-
amplitude herzuleiten.

Zusammenfassung

Dieses Kapitel lasst sich durch die folgenden wichtigsten Aussagen zusammenfassen:

1. Es besteht eine Korrelation zwischen dem Spektrum des transienten Schaltverhaltens
mit dem Spektrum gestrahlter Storungen.

2. Durch den Einsatz einer modifizierten Fensterfunktion lasst sich die Ein- und Ausschalt-
charakteristik separat im Frequenzbereich untersuchen.

3. Die Einschaltoszillation des Kommutierungskreises wird vereinfacht durch einen Rei-
henresonanzkreis aus Kommutierungskreisinduktivitit und Halbleiterkapazitit be-
schrieben, welcher durch die Spannungsflanke angeregt wird.

4. Die Ausschaltoszillation des Kommutierungskreises wird vereinfacht durch einen Par-
allelresonanzkreis aus Kommutierungskreisinduktivitit und Halbleiterkapazitdt be-
schrieben, welcher durch die Stromflanke angeregt wird.

5. Die definierten Resonanzkreise erkldaren die gemessenen Einfliisse der Gehduseinduk-
tivititen sowie Halbleiter- und Kiihlkorperkapazitidten auf die Resonanzfrequenz des
Ein- und Ausschaltens.
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Kapitel 5

Optimierung der EMV durch das
Reduzieren der Oszillationsamplitude

5.1 Uberblick

Im vorangegangenen Kapitel wurden vereinfachte Ersatzschaltbilder der Kommutierungszel-
le entwickelt, welche die Resonanzfrequenzen der Ein- und Ausschaltoszillationen nachbil-
den. In diesem Kapitel wird anhand der korrespondierenden analytischen Beschreibung eine
Strategie prasentiert, die Amplitude dieser Oszillation durch Kontrollieren der Anregung zu
minimieren. Dies ist nicht zwangsweise mit einem langsamen Schalten verbunden, was in
einer gleichzeitigen Reduzierung der Amplitude des Storspektrums und der Schaltgeschwin-
digkeit resultiert [180], [181].

Die Optimierungsstrategie wird anschlie3end anhand von zwei unterschiedlichen Experi-
menten sowohl fiir Si-MOSFETs als auch fiir GaN-HEMTs messtechnisch bestatigt. Neben der
Analyse des transienten Verhaltens im Zeitbereich beweisen Messungen gestrahlter Stérun-
gen die Anwendbarkeit der Optimierung.

Die in dieser Arbeit bisher vorgestellten Ergebnisse definieren vor allem die Einschaltoszil-
lation als grol3en Einflussfaktor auf die gestrahlten elektromagnetischen Storungen. Entspre-
chend soll im Weiteren vorrangig auf das Einschaltverhalten eingegangen werden.

5.2 Ansatz fiir eine Optimierungsstrategie

Die Stromoszillation des Einschaltens setzt sich aus i;(t) und i,(t) zusammen. Die korres-
pondierenden Gleichungen sind durch (4.23) und (4.26) gegeben. Bedingt durch die lan-
gere Oszillationsdauer ist i,(t) die fiir die EMV kritische Phase und dessen Amplitude muss
entsprechend minimiert werden. Mit dem trigonometrischen Zusammenhang

Asin(x) + Bsin(x) = sgn(A) - Dsin(x + a) (5.1)
D =+/A2+B2 (5.2)

B
a = arctan 2 (5.3)
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t
Abbildung 5.1: Schematische Darstellung der Optimierungsstrategie durch das Anpassen des %.

wird Formel (4.26) zu
./ . ./ . 2
1,(ty) + 7. ,(t 1,(ty) +7.1,(t .
iz(t):sgn(z( 2)+ 7 ))eM( )+ 74 2)) L
Cl)d (l)d

I(ty)w
sin(a)dt + arctan —; 2(£) < )
lz(tz) + YrIZ(tZ)

5.4)

umgeschrieben. Der Sinus-Term in Formel (5.4) definiert die Oszillationsfrequenz und Pha-
senlage. Der erste Faktor besteht aus einer signum-Funktion, welche das Vorzeichen zu Be-
ginn von i,(t) definiert. Der zweite Faktor e "' beschreibt die Dadmpfung der Schwingung.
Der Wurzelausdruck gibt Aufschluss iiber die Amplitude der Oszillation zum Startzeitpunkt
t, und hiangt maligeblich von den Anfangsbedingungen der Differentialgleichung ab. Die-
sen Wurzelterm zu minimieren bedeutet zeitgleich die Oszillationsamplitude zu minimieren.
Demzufolge ist es moglich, diese alleinig durch die Anfangswerte einzustellen, welche es
daher zu kontrollieren gilt. Werden die Anfangswerte zu null, wird es zu keiner Oszillati-
on kommen. Dies ist fiir i,(t,) erfiillt, wenn zum Zeitpunkt t, die Stromamplitude i; dem
Drosselstrom i, entspricht (siehe Abbildung 4.32). Kommt es zeitgleich zu einem Amplitu-
denminimum im Stromverlauf, ist die Ableitung i,(t,) ebenfalls null.

Das zeitliche Auftreten der Stromminima wird mafgeblich durch die Oszillationsfrequenz
und daher durch die parasitiren Elemente der Kommutierungszelle bestimmt. Uber das Ein-
stellen des Endes der Spannungsflanke u,,, lasst sich der Zeitpunkt t, verschieben. So kann
t, direkt mit einem Minimum korreliert werden und i;(t,) wird null. Damit dieses Minimum
zeitgleich die Amplitude von iy, annimmt, muss die Uberstromspitze i, (t) beeinflusst werden.
Aus Gleichung (4.23) wird deutlich, das dies zum einen iiber k, und zum anderen iiber i/ (t,)
erfolgt. k, ist proportional zur Spannungsanderung. i;(t,) ist der Anfangswert der Strom-
steilheit des Source-Stromes zu Beginn der Oszillation. Entsprechend haben sowohl das %
als auch das % einen entscheidenden Einfluss auf das Oszillationsverhalten. Es gilt vor allem
die Spannungsanregung zu kontrollieren, da diese sowohl einen Einfluss auf i;(t) als auch
auf t, hat. Dieser Ansatz ist schematisch in Abbildung 5.1 dargestellt.

Die Optimierungsstrategie der Minimierung der Anfangswerte von i,(t) wird durch die
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5.2 Ansatz fiir eine Optimierungsstrategie
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Abbildung 5.2: Simulierter Verlauf von i, fiir unterschiedliche Spannungssteilheiten und somit fiir
unterschiedliche t, des vereinfachten analytischen Modells des Kommutierungskreises
wihrend des Einschaltens.

Simulationsergebnisse in Abbildung 5.2, welche auf der analytischen Modellierung der Kom-
mutierungskreisoszillation basieren, bestatigt. Als Simulationsparameter werden die gleichen
Werte aus Tabelle 4.8 verwendet, wobei t, und somit m variieren. Zudem wird eine initiale
Stromsteilheit i;(t;) von 20 A/ns gewdhlt. Die Simulationsergebnisse in Abbildung 5.2a zei-
gen, dass ein Oszillationsminimum bei t = 9,3 ns auftritt. Dieses Minimum hat mit —1 A eine
im Verhéltnis zum Stromverlauf sehr kleine Amplitude und wiirde im vollstdndigen Schalt-
verhalten i, ~ I,, entsprechen. Da die Spannungsflanke bei t, = 11,1 ns beendet ist und somit
vor allem die Anfangsbedingung i,(t,) ungleich null ist, kommt es zu einer Oszillation. Durch
das Erhohen der Flankensteilheit von u,,, und somit durch das zeitliche Korrelieren des Endes
der Spannungsflanke mit dem ersten Minimum von i, fiir t, = 9,3 ns wird die Oszillations-
anregung zu null. Daher weist i,(t) keine Oszillation mehr auf (siehe Abbildung 5.2b). Wird
die Flankensteilheit der Spannungsanregung weiter erhoht (siehe Abbildung 5.2¢), kommt es
erneut zur Anregung einer Stromoszillation, da nun die initiale Stromamplitude und Strom-
steilheit von i,(t) nicht mehr null sind. Die Theorie ist somit fiir das vereinfachte analytische
Modell der Kommutierungszelle wéahrend des Einschaltens bestétigt. Dariiber hinaus zeigen
diese Simulationsergebnisse, dass eine langsamere Spannungsflanke und damit ein langsa-
meres Schalten nicht zwangsweise zu einer reduzierten Oszillationsamplitude fiihrt (ver-
gleiche Abbildung 5.2a und Abbildung 5.2b). Abhingig von der Oszillationsfrequenz sollte
die Dauer der Spannungsflanke so eingestellt werden, dass das erste Minimum der Strom-
oszillation mit t, iibereinstimmt. Somit ist es moglich, durch ausreichend schnelles Schalten
Schaltverluste zu begrenzen und zeitgleich oszillationsbedingte elektromagnetische Storun-
gen zu reduzieren.

Die gleichen Uberlegungen treffen auch auf das Ausschaltverhalten zu. Diese Oszillation
wird durch einen Parallelschwingkreis mit Stromanregung beschrieben und fiihrt zu einer
Spannungsoszillation. Entsprechend muss das Ende der Stromflanke mit einem Minimum
der Spannungsoszillation synchronisiert werden. Zeitgleich hat die Spannungssteilheit zum
Zeitpunkt t, einen Einfluss auf die Uberspannungsspitze und somit auch auf die Anfangs-
werte von u,(t). Aufgrund der Redundanz zum Einschaltverhalten soll an dieser Stelle nicht
weiter auf das Ausschalten eingegangen werden.
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Abbildung 5.3: Gate-Beschaltung mit RC-Glied zur Beeinflussung des Schaltverhaltens [180].

5.3 Experimentelle Validierung der Optimierungsstrategie

Nachfolgend wird die Optimierungsstrategie, welche auf einem vereinfachten, idealisierten
Resonanzkreis beruht, in einer realen Schaltung angewendet und durch Messungen bestétigt.
Die Beeinflussung der Schalteigenschaften und somit der Oszillationsanregung erfolgt iiber
die Gate-Beschaltung des schaltenden Transistors. Hierbei wird im ersten Schritt ein Dop-
pelpulsversuch mit einem CoolMOS" MOSFET und einer SiC-Diode aufgebaut. Die Schaltei-
genschaften des MOSFETs werden tiiber ein passives RC-Glied beeinflusst. Im zweiten Schritt
erfolgt die Oszillationsminimierung in einem Hochsetzsteller mit GaN-Transistoren. Das not-
wendige Einstellen der Schaltcharakteristik wird hier iiber einen aktiven Treiber realisiert.
Messungen gestrahlter Storungen mit und ohne Optimierung bestétigen die Reduzierung
des Storspektrums durch die Minimierung der Schaltoszillation.

5.3.1 Kontrollieren des Schaltverhaltens mittels RC-Glied

Als Halbleiter fiir den Doppelpulsversuch werden der CoolMOS™ MOSFET IPP65R225C7
[144] und die SiC-Diode IDH06S60C2 [169] eingesetzt und bei einem Arbeitspunkt von
400V und 7,5 A vermessen. Der Source-Strom wird iiber einen BNC-Shunt und die Drain-
Source-Spannung iiber einen passiven Spannungstastkopf gemessen. Die Messschaltung ent-
spricht der aus Abbildung 2.11 des Grundlagenkapitels, wobei die Gate-Beschaltung, wie
in Abbildung 5.3 gezeigt, angepasst wird. Die Dioden D, und D, fithren dazu, dass das
Ausschaltverhalten alleinig durch R, ,,, und das Einschalten durch die Parallelschaltung
von C i, und R, ., bestimmt werden. Nachteilig ist, dass fiir die Spannungsdifferenz von
Ugg — Ugs| < 0,7V beide Dioden gleichzeitig sperren und das Gate-Potential schwebend wa-
re. Um dem entgegenzuwirken wird der hochohmige Widerstand R, ., eingesetzt, welcher
als Pulldown- bzw. Pullup-Widerstand wirkt. Da dieser Hilfswiderstand deutlich grof3er ist als
die Gate-Widerstande, hat er einen vernachlassigbaren Einfluss auf das Schaltverhalten. Weil
im Folgenden das Einschaltverhalten variieren soll, werden unterschiedliche Kapazitits- und
Widerstandswerte fiir C, i, und R, ;, eingesetzt.
Die Wirkungsweise lasst sich wie folgt erklaren: Bevor der Einschaltvorgang startet,
sind C,., und die Gate-Source-Kapazitdt des MOSFETs entladen. Wechselt die Gate-
Spannungsquelle U, , vom LOW in den HIGH Zustand, stellt C, .;, zunéchst einen Kurzschluss

8
fiir den Gate-Strom dar und der parallele Gate-Widerstand hat keine Wirkung. Der Ladestrom
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Abbildung 5.4: Gemessenes Einschaltverhalten flir unterschiedliche Gate-Widerstinde Rg ., mit
Cgein = 750pF (i, —, ugs—-) [180].
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Abbildung 5.5: Fouriertransformiertes Einschaltverhalten des Source-Stromes fiir unterschiedliche
Gate-Widerstidnde R, ¢, mit Cy iy = 750pF [180].

von Cy wird alleinig durch den Gate-Treiber, die parasitdren Induktivititen im Gate-Kreis so-
wie einen moglichen internen Gate-Widerstand begrenzt. Abhédngigkeit vom Kapazitatswert
wird C, ., unterschiedlich schnell aufgeladen. Mit steigender Spannung tiber C,;, nimmt
der Einfluss von R, .;, zu. Somit wird das Einschaltverhalten in zwei Phasen unterteilt. In der
ersten Phase flieft ein groRer Gate-Strom tiber C, ;,. In der zweiten Phase wird der Gate-
Strom hauptséchlich tiber R, ;, gesteuert. Der zeitliche Ubergang dieser Phasen bestimmt
sich durch die Werte von C, ., und R, . Je groBer C, ., und R, .;,, sind, desto ldnger dauert
die erste Phase. Je kleiner deren Werte, desto kiirzer ist die erste Phase. Diese Zusammen-
hénge werden in diesem Aufbau genutzt, um ein definiert schnelles % wahrend der ersten
Phase zu erzeugen. In der zweiten Phase lasst sich das % tiber R, .;,, explizit einstellen, ohne
dass durch eine Variation des Widerstandes das % beeinflusst wird.

Die Messergebnisse in Abbildung 5.4 zeigen das Einschaltverhalten mit einem Kapazitéts-
wert von 750 pF fiir C, i, und verédnderlichen Werten fiir den Gate-Widerstand zwischen 4
und 43 Q. Es ist zu erkennen, dass das % fiir alle Widerstandswerte identisch bleibt, wih-
rend die Spannungssteilheit durch R, .;, monoton einstellbar ist. Bedingt durch die Uberlage-
rung mehrerer Resonanzen ist eine Validierung der Oszillationsminimierung nicht moglich.
Durch das Untersuchen des Schaltverhaltens im Frequenzbereich mittels der bereits vorge-
stellten Methode aus Abschnitt 4.3 wird deutlich, dass es zu zwei Resonanzen im relevan-
ten Frequenzbereich um 100 MHz kommt (siehe Abbildung 5.5). Wahrend die Resonanz bei
118 MHz durch die Gate-Kreis-Variation unbeeinflusst bleibt, dndert sich die Amplitude der
Resonanz bei 80 MHz mit dem Gate-Widerstand. Es ist aufféllig, dass sich die Amplitude
nicht monoton mit dem Widerstand dndert. Ein Minimum wird fiir einen mittleren Gate-
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Tabelle 5.1: Verlustenergie des Einschaltens E,;, und die relative Anderung A fiir unterschiedliche

Rg cin [180].
Rg,ein Eein / MJ A/ %
4 20 0
12 23.5 17
43 29.3 46
20 F ‘
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Abbildung 5.6: Gemessenes Einschaltverhalten fiir unterschiedliche Gate-Widerstédnde R, ¢, und Ka-
pazititen Cy i (i —, ugs-—) [180].

Widerstand von 12 Q erreicht. Die unterschiedlichen Schaltgeschwindigkeiten fithren zu un-
terschiedlichen Schaltverlusten, deren Werte in Tabelle 5.1 gegeniibergestellt sind. Somit
fiihrt fir den untersuchten Messaufbau ein Gate-Widerstand von 12 Q sowohl zu geringeren
Schaltverlusten verglichen zu 43 Q als auch zu der geringsten Storamplitude. Anders als in
der Theorie wird die Oszillationsamplitude jedoch nicht vollstdndig minimiert. Durch das
zusétzliche Variieren von C, ., gelingt es, das Optimum zu finden, welches die Amplitude
der Resonanz vollstdndig eliminiert. Hierbei wird die Schaltgeschwindigkeit des Optimums
aus Abbildung 5.4 als Referenz genommen und Kombinationen aus Cj ., und R, vergli-
chen, welche zu einer gleichen Schaltgeschwindigkeit fithren, die Uberstromspitze jedoch
beeinflussen. Die Ergebnisse sind in Abbildung 5.6 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass so-
wohl der Start des fl—i als auch das Ende des % fiir die untersuchen Konfigurationen gleich
sind. Die Uberstromspitze ist dabei fiir die Konfiguration aus 200 pF und 9,1 am gerings-
ten. Die korrespondierenden Spektren der Einschaltstrome sind in Abbildung 5.7 dargestellt.
Die Kombination aus 200 pF und 9,1 Q fiihrt so bei 80 MHz zu einem Amplitudenminimum,
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Abbildung 5.7: Fouriertransformiertes Einschaltverhalten des Source-Stromes fiir unterschiedliche
Gate-Widerstéinde Ry i, und Kapazitéten Cg i, [180].
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Abbildung 5.8: Fouriertransformiertes Einschaltverhalten des Source-Stromes fiir unterschiedliche
Konfigurationen des Zwischenkreises [180].
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Abbildung 5.9: Gemessenes Einschaltverhalten fiir unterschiedliche Gate-Widersténde R, i, und op-
timierten Zwischenkreis (i; —, ugs---) [180].

welches die Ausloschung der Resonanz bedeutet. Wie nachstehend gezeigt, entspricht die
80 MHz-Oszillation der zu optimierenden Kommutierungskreisresonanz. Demnach bestati-
gen die Ergebnisse die Theorie, dass es moglich ist, iiber das Einstellen der Spannungsflanke
und der Stromspitze trotz schnelleren Schaltens die Kommutierungskreisoszillation zu redu-
zieren und verringerte Schaltverluste zu erreichen.

Wie bereits im Abschnitt 3.5.3 beschrieben, fiihrt ein ungiinstiges Design des kapaziti-
ven Zwischenkreises zu einer zusatzlichen Resonanz, welche in diesem Fall 118 MHz be-
tragt. Entsprechend der vorgeschlagenen Designrichtlinie wird der Zwischenkreis des vor-
handenen Aufbaus durch mehrere SMD-Kondensatoren mit unterschiedlichen Kapazitdten
erweitert, sodass es zu einer geringen Impedanz iiber einen breiten Frequenzbereich kommt.
In Abbildung 5.8 ist das Spektrum des Source-Stromes fiir das urspriingliche Design (Refe-
renz) und fiir das optimierte Design des Zwischenkreises (optimiert) dargestellt. Wahrend
im Referenzdesign zwei Resonanzen bei 80 MHz und bei 118 MHz auftreten, ist im opti-
mierten Design nur noch eine Resonanz bei 95 MHz zu erkennen. Dies zeigt, dass die Zwi-
schenkreisresonanz bei 118 MHz durch das optimierte Design gezielt vermieden wird. Die
Kommutierungskreisresonanz verschiebt sich von 80 MHz zu 95 MHz, da die parasitdre Ge-
samtinduktivitdt des Kommutierungskreises durch das adaptierte Zwischenkreisdesign redu-
ziert wird. Das Schaltverhalten mit optimiertem Zwischenkreis und variablem Einschaltwi-
derstand (Cg (i, = 650 pF) ist in Abbildung 5.9 dargestellt. Dass ein mittlerer Gate-Widerstand
von 10 © und somit eine mittlere Schaltgeschwindigkeit zur geringsten Oszillationsamplitude
fiihrt, ist nun auch im Zeitbereich zu erkennen. Die dazugehorigen Spektren des Einschalt-
stromes in Abbildung 5.10 bestétigen dies. Anders als in den idealisierten Verlaufen der theo-
retischen Betrachtungen ist ein direktes Optimieren des Schaltvorganges schwierig, da durch
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Abbildung 5.10: Fouriertransformiertes Einschaltverhalten des Source-Stromes fiir unterschiedliche
Gate-Widerstédnde R ;, und optimierten Zwischenkreis [180].

das Uberlagern mehrerer Resonanzfrequenzen sowohl im Strom als auch in der Spannung
ein genaues Definieren von t, und des Stromminimums beziiglich der zu optimierenden Os-
zillation nicht moglich ist.

Nichtsdestoweniger bestdtigen die Ergebnisse des Doppelpulsversuches mit RC-Gate-
Beschaltung, dass das vereinfachte Modell der Kommutierungszelle und die daraus resul-
tierende Optimierungsstrategie zur Oszillationsminimierung die Zusammenhénge der Oszil-
lation in der realen Anwendung hinreichend gut beschreiben. Somit ist eine Eliminierung
der Oszillation im realen Aufbau moglich, ohne zwangsweise die Schaltgeschwindigkeit zu
reduzieren.

Fiir die Praxis hat die RC-Gate-Beschaltung eine geringe Relevanz. Im Betrieb wechseln
leistungselektronische Schaltungen den Arbeitspunkt, wodurch auch das Schaltverhalten ver-
dandert wird. Somit miisste fiir unterschiedliche Schaltgeschwindigkeiten auch die Auslegung
der Kombination von R, .;, und C, ;, dynamisch angepasst werden. Im Gegensatz dazu bieten
aktive Treiber mehr Freiheitsgrade und ermoglichen eine variable Beeinflussung des Schalt-
verhaltens. Deren Anwendbarkeit zur Reduzierung der Einschaltoszillation wird nachstehend
gezeigt.

5.3.2 Kontrollieren des Schaltverhaltens mittels aktivem Treiber

Eine Ubersicht zu Motivation, Einsatz und technischer Umsetzung aktiver Treiber ist bereits in
Abschnitt 2.4.3 der Grundlagen gegeben. Im aktuellen Abschnitt wird zum einen per Simula-
tion die Anwendbarkeit eines aktiven Treibers mit einem zuséatzlichen Schalter im Gate-Kreis
untersucht. Zum anderen wird ein GaN-basierter Hochsetzsteller mit dem in [30] vorgestell-
ten aktiven Gate-Treiber-IC aufgebaut und die Anwendbarkeit der Optimierungsstrategie auf
GaN-Transistoren bestétigt.

Simulative Vorbetrachtung

Fiir die Untersuchung wird das Simulationsmodell aus Abbildung 4.9 verwendet. Der Gate-
Kreis wird hierbei durch eine Reihenschaltung aus zwei Widerstinden R, ; und Rg iy
erweitert, wobei der Widerstand R, ., , durch einen Hilfstransistor T, wahlweise kurzge-
schlossen wird (siehe Abbildung 5.11). Der Hilfstransistor wird tiber U, 5, angesteuert. Fiir
das Modellieren von T} wird das gleiche Verhaltensmodell fiir Transistoren verwendet, wel-
ches im Teilabschnitt 4.4.1 vorgestellt wurde. Exemplarisch wird der Power Trench-MOSFET
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Abbildung 5.11: Gate-Beschaltung mit zusétzlichem Schalter Ty, parallel zum Gate-Widerstand Ry iy, -

[180].
—
g ----- s/ 30
S Ugs, Ty,
qug

< 5 || i —————— - Uyty =
~

e

0 20 40 60 80
t/ns

Abbildung 5.12: Simuliertes Schaltverhalten mit zusétzlichem Transistor Ty, im Gate-Kreis fiir eine
optimierte Ansteuerung [180].

SCH1430 zugrunde gelegt [170]. Dieser zeichnet sich durch eine geringe Gate-Ladung und
geringe Schaltzeiten aus.
Um ein schnelles % und ein einstellbares j—i‘ zu realisieren, muss R, < Ry.ino gelten.

Vor dem Beginn des Einschaltprozesses ist Ty, eingeschaltet und R, ;, , somit kurzgeschlossen.
Der kleinere Gate-Widerstand R, ;, ; definiert daher das schnelle %. Durch das Ausschalten
von T, wird der wirksame Gesamtwiderstand im Gate-Kreis erhoht. Uber den Ausschaltzeit-

punkt wird so das % und die Uberstromspitze beeinflusst. Der Schaltzeitpunkt von Tj, ist

arbeitspunktabhéing(ikg iiber eine Steuerung oder Regelung im Dauerbetrieb anpassbar. Abbil-
dung 5.12 zeigt ein beispielhaftes simuliertes Schaltverhalten, in welchem die Stromoszil-
lation minimiert ist. Die Simulationsparameter sind in Tabelle 5.2 aufgelistet.

Es ist zu erkennen, dass bereits kurz nach dem Einschalten von T2 der Hilfstransistor T},
ausgeschaltet wird, obwohl die Thresholdspannung von T2 noch nicht erreicht ist. Dennoch

ist diese kurze Verzogerungszeit t,., von in diesem Fall 1,5ns zwischen dem LOW-HIGH-

Tabelle 5.2: Simulationsparameter zur Untersuchung der Beeinflussung der Schaltoszillation durch
einen Hilfsschalter T}, im Gate-Kreis.

Rg,ein,l R
5Q 2009 SCH1430 SPP11N60C3 1,5ns

g,ein,2 Th T2 tVerZ
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Abbildung 5.13: Vereinfachte Prinzipdarstellung des aktiven Treibers mit integriertem, einstellbaren
Widerstandsverhalten.

Ubergang von U,y und dem HIGH-LOW-Ubergang von U, 1, entscheidend, um das Schalt-
verhalten positiv zu beeinflussen. Zum einen muss die endliche Schaltgeschwindigkeit von
T}, berticksichtigt werden, wodurch die Gate-Source-Spannung des Hilfsschalters w1 erst
zu Null wird, wenn der Laststrom durch T2 bereits zu fliellen beginnt. Zum anderen magne-
tisiert die parasitare Induktivitit des Gate-Kreises L, durch den schnellen Stromanstieg bei
kleinem Gate-Widerstand auf. Die so gespeicherte magnetische Energie sorgt fiir eine Verzo-
gerung der Verlangsamung des Schaltverhaltens. In der realen Anwendung muss demnach
zundchst arbeitspunktabhéngig die optimale Verzégerung ty,,, bestimmt und diese dann als
Funktion oder Wertetabelle innerhalb der Regelung oder Steuerung hinterlegt werden.

Der Vorteil dieser Umsetzung ist die Einfachheit. Es ist lediglich die Verzégerungszeit zu
definieren, welche im Betrieb angepasst werden kann. Nachteilig ist hierbei der limitierte
Freiheitsgrad, da beispielsweise die Werte der Widerstdnde nicht dynamisch variiert werden
konnen. Zudem steigt die Induktivitdt des Gate-Kreises aufgrund der erhohten Anzahl an
Bauteilen. Der Hilfstransistor T}, bringt zudem durch seine Drain-Source-Kapazitit eine pa-
rasitdre Kapazitit in den Gate-Kreis ein, welche zu einem hochfrequenten Schwingkreis fithrt
und so Oszillationen im Gate-Kreis hervorrufen konnte.

Integrierter Aktiver Treiber

Der Treiber-IC, welcher in [30] vorgestellt wird, bietet hierzu eine Alternative. Der integrierte
Treiberbaustein stellt eine Spannungsquelle mit programmierbarer variabler Strombegren-
zung dar. Die Quellenspannung und damit auch die Ausgangsspannung betragen maximal
5V. Somit ist der Treiber-IC fiir GaN-Transistoren pradestiniert. Die maximal mogliche Strom-
tragfdhigkeit des Treiber-Bausteins ist mit 10 A angegeben.

Fiir das Kontrollieren des Einschaltens wird ein treiberinternes Pull-up-Netzwerk einge-
setzt, welches das 5V-Potential mit dem Gate-Anschluss verbindet. Das Ausschalten wird
iiber ein Pull-down-Netzwerk kontrolliert. Dieses befindet sich zwischen dem Gate-Anschluss
und dem Null-Potential, wie schematisch in Abbildung 5.13 dargestellt ist. Beide Schaltungen
werden synchron angesteuert. Somit ist fiir das Einschalten die Pull-down-Schaltung und fiir
das Ausschalten die Pull-up-Schaltung inaktiv.

Die Pull-up und Pull-down-Netzwerke bestehen aus jeweils acht parallelen Transistorzel-
len. Im Abschniirbereich begrenzen die Transistoren den Strom. Der in diesem Betriebspunkt
auftretende Durchlasswiderstand des aktiven Pull-up- bzw. Pull-down-Netzwerkes wird bei
angelegter 5 V-Betriebsspannung als nomineller Gate-Widerstand definiert. Im dynamischen
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Abbildung 5.14: Schematische Darstellung der Architektur des Treibers [30].

Betrieb kommt es demnach zu einer belastungsabhingigen Anderung des wirksamen Wi-
derstandes. Die im Weiteren angegebenen Widerstandswerte beziehen sich aufgrund einer
besseren Ubersichtlichkeit auf die nominellen Widerstandswerte. Ein direkter Bezug dieser
Werte auf diskrete Gate-Widerstédnde ist somit nicht mehr moglich.

Die nominellen Widerstandswerte lassen sich zwischen 0,14 Q und 36 Q mit einer Aufl6-
sung von 28 Stufen verdndern. Der sehr grof3e, maximale Widerstand entspricht dem hochoh-
migen Zustand, wenn alle Transistoren ausgeschaltet sind. Mit einer einstellbaren Schrittwei-
te t;, von 1,6 ns bis 2,5 ns konnen der wirksame Pull-up- bzw. Pull-down-Widerstand sieben
mal wihrend des jeweiligen Schaltvorganges verdndert werden. Somit ist es moglich, inner-
halb einer Zeitspanne von maximal 17,5ns das Schaltverhalten durch den Gate-Treiber zu
beeinflussen.

Zusatzlich zu diesem Hauptnetzwerk aus parallelen Transistorzellen (Main driver) exis-
tiert ein entsprechendes, noch feiner einstellbares Transistor-Netzwerk aus sechs parallelen
Transistorzellen, der Feintreiber (Fine driver). Dieser kann innerhalb jedes Zeitschrittes ¢y,
wiederum mit einer Schrittweite t;¢ von 100 ps den Ausgangswiderstand bis zu zehn mal
zwischen 1 Q und 64 Q mit einer Amplitudenauflésung von 2° Stufen variieren. Als weiteren
Unterschied zum Haupttreiber konnen zeitgleich das Pull-up- und das Pull-down-Netzwerk
des Feintreibers unabhingig vom Schaltvorgang des Leistungshableiters angesprochen wer-
den. Abbildung 5.14 zeigt die Architektur des Treiber-ICs. Der Haupttreiber und der Fein-
treiber sind iiber eine Parallelschaltung miteinander verbunden. Somit kann das transiente
Verhalten durch den Feintreiber ausgebremst oder zusétzlich beschleunigt werden.
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Abbildung 5.15: Prinzipdarstellung des aktiven Treibers mit integrierten, einstellbaren Gate-
Widerstdnden.

Fiir die Ansteuerung des Treibers legt der Anwender eine Widerstandssequenz mit definier-
ten Schrittweiten ty; und ¢, und den dazugehorigen nominellen Widerstandswerten fest. Die
Widerstandssequenzen fiir jeweils das Ein- und das Ausschalten werden vor dem Betrieb in
den Speicher des Gate-Treibers geschrieben. Im Betrieb gentiigt ein externes PWM-Signal, um
die entsprechenden Sequenzen fiir das Ein- und das Ausschalten ablaufen zu lassen. Abbil-
dung 5.15 stellt dies schematisch dar.

Somit steht dem Anwender ein aktiver Treiber zur Verfiigung, welcher mit einer hohen
zeitlichen und ohmschen Auflosung das Schaltverhalten beeinflusst und durch das kompakte
MLP5x5-32 Gehéuse ohne zuséatzliche Elemente die Induktivitdt im Gate-Kreis minimiert.

Versuchsaufbau

Um den aktiven Treiber und die praktische Anwendbarkeit der Optimierungsstrategie zu
testen, wird ein Hochsetzsteller aus zwei GaN-Transistoren (GS66516T) aufgebaut. Die
Zwischenkreisspannung betragt 380 V. Die Platine ist fiir einen Drosselstrom von 15 A ausge-
legt. Die PWM-Frequenz betrdgt 100 kHz. Um die Schaltcharakteristik auszuwerten, werden
die Drain-Source-Spannung und die Gate-Source-Spannung des aktiven Lowside-Transistors
iber passive Spannungstastkdpfe mit einer Brandbreite von 400 MHz bzw. 500 MHz gemes-
sen. Fiir die Erfassung des transienten Stromes wird der am Ende des Grundlagenabschnit-
tes 2.2.3 vorgestellte Infinity-Sensor eingesetzt. Die in Abhédngigkeit von der Stromédnderung
induzierte Spannung wird am Sensor mit einem passiven 1:10-Tastkopf abgegriffen und mit-
tels Nachbearbeitung der Messwerte iiber die Zeit integriert. Um den korrekten Skalierungs-
faktor zu bestimmen, wird der Drosselstrom iiber eine Stromzange aufgezeichnet. Dieser
Wert dient als Referenzwert des dynamischen Stromverlaufes, welcher am Ende des Schalt-
vorganges erreicht werden muss.

Abbildung 5.16 zeigt eine schematische Darstellung des Hochsetzstellers inklusive der
Messgrolien und der wichtigsten parasitdren Grofden. Z,x entspricht der Impedanz des Zwi-
schenkreises. C,,q reprasentiert die parasitare Kapazitédt zwischen den Lagen der Platine, wel-
che mittels Approximation als Plattenkondensator zwischen DC- und HV+ mit 270 pF abge-
schitzt wird. Die parasitidren Induktivitdten L,; und L,, konnen wahlweise tiber eine zusatzli-
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Abbildung 5.16: Schematische Darstellung des Hochsetzstellers.

Tabelle 5.3: Werte parasitdrer Elemente des Kommutierungskreises des untersuchten Hochsetzstel-

lers.
Element Wert | Element ~ Wert
L, 0,9nH | Ly, L, 1,7nH
Ly 1,6nH| C,  130pF

Lkom = Lgeh + Ll 2,5 nH Clage 270 pF

che Drahtschleife mit definierter Geometrie hinzugefiigt werden (siehe Abbildung 5.17). Mit
einem Drahtdurchmesser r, von 0,8 mm und einem Schleifendurchmesser D, von 2,2 mm
ergibt sich iiber die Ndherungsformel fiir die Induktivitét einer Drahtschleife [54]

=on[in(22)-7] 59
o 4

eine zusatzliche Induktivitdt von 1,7 nH. L, fasst die parasitdaren Induktivititen des Kommu-
tierungskreises, bedingt durch die beiden Transistorgehéuse L, und die Leiterbahnfithrung
L, der Platine, zusammen. L, ist die Summe aller partiellen Anschlussinduktivitdten von
Drain und Source und betragt 1,6 nH. Die Anschlussinduktivititen werden aus der SPICE-
Netzliste des Herstellers entnommen. Fiir L; ergibt sich mittels Feldsimulation ein Wert von
0,9nH. L, betrdgt somit 2,5nH. Die Drain-Source-Kapazitit des GaN-HEMTs weist einen
Wert von 130 pF bei einer Drain-Source-Spannung von 400V auf [162]. Tabelle 5.3 fasst alle
Werte zusammen.

Der HS-Transistor T1 wird ausschliel3lich in Riickwértsrichtung betrieben. Der Gate-
Anschluss wird daher mit dem Source-Anschluss kurzgeschlossen. Der aktive LS-Transistor
T2 wird iiber den aktiven Treiber mit 5V und dynamischer Widerstandssequenz angesteu-
ert. Das PWM-Signal, welches die Widerstandssequenz fiir das Ein- bzw. Ausschalten akti-
viert, wird iiber eine Mikrokontroller-Platine bereitgestellt, welche iiber Steckkontakte mit
der Leistungsplatine verbunden ist. Uber eine grafische MATLAB-Oberfliche definiert der
Nutzer die gewiinschte Widerstandssequenz. Diese Widerstandssequenz wird iiber eine Peri-
pherie aus FPGA-Platine, Pegelanpassern und digitalen Isolatoren in den Speicher des Trei-
bers geschrieben. Diese Peripherie zum Beschreiben des Treibers befindet sich auf einer zu-
sitzlichen Platine, welche iiber Steckkontakte mit der Hochsetzsteller-Platine verbunden ist.
Nach dem Programmiervorgang lésst sich die Peripherie so von der Leistungsplatine entfer-
nen. Dies ist fiir das Messen der gestrahlten elektromagnetischen Stérung von Vorteil, weil
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Abbildung 5.17: Foto des kapazitiven Zwischenkreises mit einer zusatzlichen Drahtschleife (weil3er
Kreis), die durch L,, modelliert wird.

(a) Verbundene Pheripherie zum Beschreiben des (b) Entfernte Peripherie, angeschlossene Messmittel
Treibers

Abbildung 5.18: Platine des Hochsetzstellers im Laboraufbau.

so lediglich die interessierenden Komponenten gemessen und somit unnoétige Einflussfakto-
ren reduziert werden. Die Fotos in Abbildung 5.18 zeigen die Platine des Hochsetzstellers
mit der Peripherie im Laboraufbau. Die Messung der gestrahlten EMV-Charakteristik erfolgt
nach Norm EN55011 mit einer Entfernung zwischen EUT und Antenne von 10m in einer
Absorberhalle (siehe Abbildung 2.25). Wie auch schon in Kapitel 3 wird als storungsarme
versorgende 200 V-Quelle ein Stelltransformator mit dreiphasigem Diodengleichrichter und
kapazitivem Zwischenkreis eingesetzt. Die 5 V-Kleinspannungsversorgung erfolgt tiber ein fiir
EMV-Messungen zertifiziertes Labornetzteil. Fiir die Messungen wird der Versuchsaufbau in
90°-Schritten rotiert. Die Antenne wird sowohl mit vertikaler als auch horizontaler Polarisie-
rung in 1,5 m-Schritten zwischen 1 m und 4 m in der Hohe variiert. Alle prasentierten Ergeb-
nisse basieren auf Spitzenwertmessungen. Abbildung 5.19 zeigt ein Foto des Versuchsaufbaus
in der Messumgebung der Absorberhalle.
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Abbildung 5.19: Foto des Versuchsaufbaus in der Absorberhalle.

Optimierte Widerstandssequenz

Bedingt durch die Freiheitsgrade zur Parametereinstellung des Treibers sind eine Vielzahl
von Widerstandssequenzen moglich, die zu dhnlichen Ergebnissen mit minimierter Schalto-
szillation fithren. In [30], [145] werden mit diesem Treiber optimierte Schaltverlaufe pra-
sentiert, die jedoch auf Widerstandssequenzen basieren, welche durch ein stark empirisches
Vorgehen generiert wurden. Anhand der in dieser Arbeit vorgestellten Optimierungsstrate-
gie gelingt es, die Anzahl der Iterationen, die notwendig sind, um die Schaltoszillationen
sowie die Schaltenergien zu minimieren, entscheidend zu reduzieren. Dieses zielgerichte-
te Vorgehen soll nachstehend erldautert werden, bevor im Anschluss die korrespondierenden
Messergebnisse prasentiert werden.

Die vorgestellte Optimierungsstrategie beruht auf dem geeigneten Einstellen der Uber-
stromspitze wahrend des Einschaltens. Es ist das Ziel, dass hierfiir die Spannungsflanke
der bestimmende Einflussfaktor ist. Laut Formel (4.23) muss daher der Einfluss der initia-
len Stromsteilheit und somit i (t,) selbst reduziert werden. Um die Auswirkung von i;(t;)
sichtbar zu machen und somit bewerten zu kénnen, muss zum Zeitpunkt ¢, ein grof3er Gate-
Widerstand gewahlt werden. Somit ist die nachfolgende Spannungssteilheit dﬁat“r klein und die
Uberstromspitze wird durch den Wert von i;(t;) dominiert. Diese resultierende Uberstrom-
spitze wird im Folgenden als initiale Stromspitze bezeichnet. Der Zeitpunkt der maximalen
Amplitude dieser initialen Stromspitze ist als t] definiert. Wird bei t] der Gate-Widerstand
reduziert beginnt eine neue Stromphase, fiir welche 7} (¢}) klein oder sogar null ist. Gleichzei-
tig steigt die Spannungssteilheit (siehe Abbildung 5.20). Somit steigt ebenfalls der kapazitive
Umladestrom in der Kommutierungszelle und es kommt zu einer zweiten Stromspitze, wel-
che nachstehend als Folgestromspitze bezeichnet wird. Diese wird nun vorrangig durch das
% dominiert und erlaubt es, t, alleinig iiber diese Spannungssteilheit einzustellen. Somit
ist es moglich, die geforderte Minimierung von i,(t,) und i;(t,) {iber die Spannungssteilheit
zu kontrollieren.

Um zeitgleich auch die Schaltverluste zu minimieren, muss die gesamte Schaltzeit mog-
lichst klein sein. Daher sollte das initiale % und finale dﬁf;“r moglichst grol$ sein, was durch
einen entsprechend kleinen Gate-Widerstand erreicht wird. Weiterhin miissen die initiale
und die Folgestromspitze méglichst dicht aufeinander folgen, sodass eine kombinierte Uber-
stromspitze entsteht. Der Verlauf dieses kombinierten Uberstromes ist etwas breiter, als es
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Abbildung 5.20: Qualitativer Verlauf der initialen und Folgestromspitzen (links) mit beispielhafter py-
ramidenformiger Widerstandssequenz (rechts) [181].

eine einzelne Uberstromspitze sein wiirde. Diese Uberlegungen fiihren zu einer Pyramiden-
dhnlichen Sequenz von Widerstdnden, wobei die genauen Werte und die Anzahl der Stufen
dem konkreten Hardware-Aufbau und Schaltverhalten angepasst werden miissen (siehe Ab-
bildung 5.20 (rechts)).

Spezifisch wird eine optimale Widerstandssequenz wie folgt ermittelt: Es wird von vier
Widerstandswerten R; ... R, ausgegangen. Zunidchst werden R; und R; = R, mit geringen
Werten gewahlt, um ein ausreichend schnelles 3; di cund 3 du - zu erzielen. Fiir R, wird ein grof3erer
Wert festgelegt, um die oben beschriebene Trennung der Stromspitzen zu erzielen. Anschlie-
Bend muss eine erste Messung mit dieser Widerstandssequenz ausgewertet werden, um die
Stromform von iy zu bewerten. Von besonderem Interesse ist dabei der Verlauf des Uberstro-
mes. Im Falle einer dominierenden initialen Stromspitze, miissen R; und/oder R, vergrofert
werden, um den Stromanstieg und damit 7| (t,) zu verringern. Im Falle einer dominierenden
Folgestromspitze gilt es, Ry zu erhohen, um die Spannungsflanke zu verlangsamen. Gleich-
zeitig kann auch R, verringert werden, um die initiale Stromspitze zu erhohen. Auf diese
Art kénnen die Amplituden beider Uberstromspitzen aufeinander angepasst werden, sodass
diese sich gleichen und es zu keiner unnétigen zeitlichen Verzogerung kommt.

Abhéngig von den Werten der parasitaren Elemente L,.,,, C4, und der Ddmpfung ergeben
sich die Amplituden der beiden Uberstromspitzen und die Resonanzfrequenz der Oszilla-
tion. Zusétzlich beeinflussen die Betriebsspannung und der Laststrom das Schaltverhalten,
die Anfangsbedingungen und die EMV-kritische Oszillation. Dennoch sind die Erkenntnisse
dieses Abschnittes auf eine Vielzahl von Schaltungen anwendbar, indem die Werte der Gate-
Widerstdande sowie die Dauer der jeweiligen Zeitschritte der Widerstandssequenz angepasst
werden. Fiir eine Schaltung mit grof3erer parasitiarer Schleifeninduktivitit wiirde das 34 3 ver-
langsamt und somit der Anfangswert i{(t,) verringert werden. Um dem entgegenzuwirken,
miissten die Gate-Widerstdnde R; und R, verringert Werden Analog miisste fiir eine Schal-
tung mit groRerer Halbleiterkapazitit Cy, und gleichem % 5, der Gate-Widerstand vergrof3ert
werden, um eine unerwiinschte Erhohung der Folgestromspitze zu vermeiden. Dieses Vorge-
hen ist demnach fiir alle Schaltungen anwendbar, in denen die Uberstromspitze nicht durch
Speicherladungseffekte der Halbleiter beeinflusst wird und die Kommutierungszelle sich im
Wesentlichen auf die in den Abschnitten 4.6.1 und 4.6.2 entwickelten Ersatzschaltbilder re-
duzieren lasst.

Generell nimmt die Anzahl an zu optimierenden Parametern fiir aktive Gate-Treiber zu,
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wenn ein zeitgleiches Optimum der Effizienz und der Schaltoszillationen erzielt werden soll.
Iterative oder intelligente Optimierungsalgorithmen [124], [146] sind rechenintensiv und
daher fiir hohe Schaltfrequenzen und kurze Schaltzeiten zu langsam. Der hier vorgestellte
Ansatz ist besonders dahingehend niitzlich, da er Optimierungsparameter reduziert und so
die Effizienz der Suche nach einer optimalen Widerstandssequenz erhoht.

Experimentelle Ergebnisse

Die Theorie der initialen und Folgestromspitze wird durch die Messergebnisse in Abbil-
dung 5.21 bestétigt. Es werden die Verldufe der gemessenen Transienten wéhrend des Ein-
schaltens fiir drei unterschiedliche Widerstandssequenzen dargestellt. Der Zeitschritt fiir die
Variation des Gate-Widerstandes betragt 2,6 ns. Die Messung M1 zeigt das langsamste Schal-
ten. Der initiale Gate-Widerstand R; betragt 4,5 Q. Mit dem Start des Stromanstieges wird
der Widerstand auf 7 Q erhoht (entspricht R,), um das % zu begrenzen. Dadurch kommt es
zu der kleinen initialen Stromspitze. Die zweite Anpassung des Gate-Widerstandes reduziert
diesen wieder, sodass eine schnellere Spannungsflanke erzeugt wird. Infolge dessen ist die
Folgestromspitze mit erhohter Amplitude zu beobachten, welche dem kapazitiven Umlade-
strom zugeschrieben wird. Um den Schaltvorgang weiter zu beschleunigen, wird fiir Messung
M2 der Gate-Widerstand wahrend des Stromanstieges im Vergleich zu M1 weniger stark er-
hoht. Hierdurch kommt es zu einer initialen Stromspitze, welche die gleiche Amplitude wie
die Folgestromspitze hat. Das % beginnt so etwas frither und die beiden Stromspitzen ver-
schmelzen zu einer einzelnen breiten Stromspitze. Werden nun fiir Messung M3 die ersten
drei Widerstandsstufen weiter reduziert, kommt es zu einer groRen initialen Stromspitze.
Deren Amplitude ist grofer als die der kapazitiven Folgestromspitze. Dadurch wird die Ka-
pazitdt schneller umgeladen als durch die Gate-Ansteuerung iiber R, definiert. Die separate
Kontrolle tiber die Spannungsflanke mittels Gate-Ansteuerung geht somit verloren. Stattdes-
sen wird die Geschwindigkeit des Umladens der parasitdren Kapazitdt durch die grof3e initiale
Stromspitze dominiert.

Als Schaltungskonfiguration fiir die Ergebnisse in Abbildung 5.21 wurde eine minimierte
Schleifeninduktivitdt gewahlt. Die optionalen Drahtbriicken, welche durch die parasitdren
Induktivitaten L,; und L,, reprasentiert werden (siehe Abbildung 5.16), sind demnach nicht
hinzugefiigt. Somit entsteht ein Schwingkreis aus der Reihenschaltung von Ly, C4; und C,g.
Dies resultiert mit den Werten aus Tabelle 5.3 in einer Resonanzfrequenz von 326 MHz. Vor
allem in Messung M3 wird die Oszillation im Strom mit dieser Resonanzfrequenz deutlich.

Um die Vorteile des Einsatzes des aktiven Treibers mit optimierter Widerstandssequenz zu
verdeutlichen, wird das korrespondierende Schaltverhalten in Relation zu Schaltverldufen
mit konstantem Gate-Widerstand (siehe Abbildung 5.22) bewertet. Das Einschaltverhalten
mit optimierter Widerstandssequenz zeigt nur leicht geringere Strom- und Spannungssteil-
heiten als das schnelle Schaltverhalten. Dennoch sind die Stromspitze und die Oszillations-
amplitude dhnlich klein wie bei dem deutlich langsameren Schaltverhalten. Verglichen mit
den konventionellen Sequenzen mit konstantem Widerstand, reduziert das optimierte Schal-
ten die Amplitude der EMV-kritischen Oszillation, sodass diese vergleichbar mit der des lang-
samen Schaltens ist. Durch die dennoch hohe Schaltgeschwindigkeit werden zeitgleich die
Schaltverluste E,;, reduziert. Das dazugehorige Spektrum der gestrahlten Storungen ist in Ab-
bildung 5.23 dargestellt. Dass das optimierte Schaltverhalten eine mittlere Schaltgeschwin-
digkeit aufweist, wird durch den Verlauf des Spektrums zwischen 90 MHz und 200 MHz deut-
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Abbildung 5.23: Gestrahlte Storspektren fiir unterschiedliche Widerstandssequenzen (326 MHz-
Oszillation).

lich. Hier liegt die Storamplitude zwischen den Amplituden des schnellen und des langsamen
Schaltens. Oberhalb von 200 MHz wird die EMV-Optimierung deutlich. Hier zeigt das Spek-
trum durch die optimierte Widerstandssequenz eine dhnlich kleine Storamplitude wie das
Spektrum des langsamen Schaltens. Das schnelle Schalten fiihrt dabei zu einer um 10 dB er-
hohten Storamplitude iiber einen breiten Frequenzbereich. Tabelle 5.4 fasst die Ergebnisse
der Schaltverluste und der Storamplitude vergleichend zusammen. Die optimierte pyrami-
denférmige Widerstandssequenz mit drei Widerstandsdnderungen fiihrt demnach fiir diesen
Aufbau zu um 17 % reduzierten Schaltverlusten und einem gleichen Stérspektrum fiir den
Frequenzbereich oberhalb von 200 MHz im Vergleich zum langsamen Schalten. In Relation
zu dem schnellen Schalten wird eine klare Reduzierung der Storamplitude {iber einen brei-
ten Frequenzbereich von bis zu 10dB erreicht, wobei sich die Schaltverluste um nur 6,5 %
erhohen.

In Abbildung 5.23 ist keine das Spektrum dominierende Resonanzfrequenz bei 326 MHz
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Tabelle 5.4: Verlustenergie des Einschaltens E,;, sowie die beispielhafte Amplitude des Storspektrums
bei 200 MHz und entsprechende Anderung A fiir unterschiedliche Widerstandssequen-
zen (Schaltungskonfiguration: 326 MHz-Oszillation, ohne zusétzliche parasitarer Induk-
tivitat)

Messung | Eg, / uJ A/ % |A/dBy/m A/ dBuym

optimiert 32 45
schnell 30 -6,5 55 10
langsam 35.5 17 45 0

zu erkennen. Dies liegt zum einen daran, dass die Oszillationsamplitude im Schaltverhal-
ten gering und die Dadmpfung grof$ ist (siehe Abbildung 5.22). Zum anderen wird in den
vorangegangenen Kapiteln darauf hingewiesen, dass die geometrische Anordnung des Reso-
nanzkreises nicht zwangsweise auch selbst als parasitdre Antenne wirkt. Stattdessen kénnen
die Oszillationen andere, aufbaubedingte Resonanzen mit dhnlicher Frequenz anregen. Dies
ist die Erklarung fiir den breitbandigen Anstieg der Storamplitude im Frequenzbereich um
300 MHz. Zudem enthilt die flachere und dadurch weniger steile Uberstromspitze geringere
hochfrequente Anteile, weshalb sich die Storungen des schnellen und des optimierten Schalt-
verhaltens oberhalb von 100 MHz unterscheiden.

Die Vorteile der Optimierung des Schaltverhaltens werden fiir kleinere Resonanzfrequen-
zen der Kommutierungszelle noch deutlicher. Durch das Hinzufiigen der optionalen Indukti-
vitédt L, verringert sich die Resonanzfrequenz des Kommutierungskreises auf 215 MHz. Die-
se Resonanz wird durch die Reihenschaltung der Kommutierungskreisinduktivitdt und L,
sowie der Transistor-Kapazitédt C4, gebildet. Dies wird durch die Resonanzuntersuchung bei
variabler Zwischenkreisspannung bestétigt, analog zum dargestellten Vorgehen in Tabelle 3.5
Abschnitt 3.5.4. Uber die kleine Impedanz des kapazitiven Zwischenkreises schlief3t sich der
Reihenresonanzkreis. Abbildung 5.24 stellt das korrespondierende Schaltverhalten fiir zwei
konstante und eine optimierte Widerstandssequenz dar. Wahrend das schnelle Schaltverhal-
ten mit kleinem Gate-Widerstand zu einer groen Uberstromspitze und grofer Oszillations-
amplitude fiihrt, zeigt das langsame Schalten eine halbierte Uberstromspitze mit geringer
Oszillationsamplitude. Das optimierte Schaltverhalten mit pyramidenférmiger Widerstands-
sequenz fiihrt trotz schnellem Stromanstieg zu einer Uberstromspitze mit gleicher Amplitude,
verglichen mit dem langsamen Schalten. Die Uberstromspitze weist den gewiinschten brei-
teren Verlauf auf als die ungesteuerten Uberstromspitzen und bestitigt die zuvor entwickelte
Theorie. Die Stromoszillation ist fiir die optimierte Widerstandssequenz noch kleiner als fiir
das langsame Schalten. Dies beweist, dass auch fiir diesen Aufbau ein langsames Schalten
nicht zwangsweise zu einer geringeren Oszillationsamplitude fiihrt. Aus den korrespondie-
renden Storspektren in Abbildung 5.25 wird das verbesserte EMV-Verhalten deutlich. Zu-
nédchst fithrt das optimierte Profil mit mittlerer Schaltgeschwindigkeit zwischen 100 MHz und
170 MHz auch zu einer mittleren Stéramplitude. Im Bereich der Resonanzfrequenz zwischen
170 MHz und 270 MHz wird die Storamplitude gegeniiber dem langsamen Schalten um bis zu
9dB,y/, und gegentiber dem schnellen Schalten sogar um bis zu 20 dB,,y,, reduziert. Somit
wird der Einfluss der Resonanz auf das Spektrum durch die optimierte Widerstandssequenz
minimiert. Die gleichzeitige Optimierung von Schaltverlusten und elektromagnetischer Sto-
rung ist durch den Vergleich der Werte von E,;,, und der Stéramplitude A bei 200 MHz in

ein
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Abbildung 5.24: Transiente Verldufe fiir ein optimiertes, konstant-schnelles und konstant-langsames
Schalten (215 MHz-Oszillation, mit zusatzlicher parasitirer Induktivitat L,;) [181].
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Abbildung 5.25: Gestrahlte Storspektren fiir unterschiedliche Widerstandssequenzen (215 MHz-
Oszillation, mit zusatzlicher parasitdrer Induktivitdt L,;) [181].

Tabelle 5.5 zusammengefasst.

Die Effektivitiat der direkten Eliminierung der Oszillation {iber die Gate-Ansteuerung und
damit der EMV-Verbesserung wird durch nachstehende Untersuchung deutlich. Die Mess-
ergebnisse in Abbildung 5.26 stellen zwei Storspektren fiir das schnelle Schalten mit der
215MHz-Resonanz des Kommutierungskreises fiir unterschiedliche Kabelkonfigurationen
dar. Hierbei entsprechen die Messergebnisse der ersten Messung dem ungefilterten Betrieb
entsprechend dem schnellen Schalten aus Abbildung 5.25. Fiir die zweite Messung wer-
den alle an die Hochsetzstellerschaltung angeschlossenen Leitungen mit unterschiedlichen
Klappferriten fiir die Filterung von Gleich- und Gegentaktstromen iiber einen breiten Fre-
quenzbereich entkoppelt. Es ist zu erkennen, dass die Filterung auf einen Frequenzbereich
bis 300 MHz einen Einfluss hat. Wahrend die grof3te Dampfung bei 100 MHz zu beobachten
ist, beeinflusst die 200 MHz-Resonanz auch das gefilterte Spektrum mafgeblich. In Abbil-
dung 5.27 sind die Spektren fiir das schnelle, langsame und optimierte Schalten mit der
215 MHz-Resonanz und entkoppelten Leitungen gegeniibergestellt. Trotz der breitbandigen
Entkopplung der Leitungen bewirkt die optimierte Treiberansteuerung noch immer eine zu-
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Tabelle 5.5: Verlustenergie des Einschaltens E,;, sowie die Amplitude des Storspektrums bei 200 MHz
und entsprechender Anderung A fiir unterschiedliche Widerstandssequenzen (Schal-
tungskonfiguration: 215 MHz-Oszillation, mit zusatzlicher parasitdrer Induktivitét L,;).

Messung | Eg, / J A/ % | A/ dBy/m A/ dBuym

optimiert | 42,2 51
schnell 38,7 -8 72 20
langsam 44,8 6 60 9

E / d]-D’NV/m

100 1000
f/ MHz

Abbildung 5.26: Gestrahlte Storspektren mit und ohne Entkopplung der angeschlossenen Leitungen

(schnelles Schalten, 215 MHz-Oszillation, mit zusitzlicher parasitdrer Induktivitit
L.).

sétzliche Reduzierung der Storamplitude bei 210 MHz um 8 dB,;y,, gegeniiber dem langsa-
men Schalten.

5.3.3 Diskussion

Abschlieend werden verschiedene Aspekte angesprochen, die es beziiglich der Umsetzung
der Optimierungsstrategie in unterschiedlichen Anwendungen zu beachten gilt. Hierzu ge-
héren die zeitliche Verzogerung zwischen einer Anderung in der Widerstandssequenz und
der korrespondierenden Anderung in dem transienten Verhalten, die Reproduzierbarkeit ei-
nes optimierten Schaltverhaltens, die Arbeitspunktabhingigkeit sowie die Anwendbarkeit fiir
Schaltungen mit SiC-Transistoren.

80
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Abbildung 5.27: Gestrahlte Storspektren mit Entkopplung der angeschlossenen Leitungen fiir unter-

schiedliche Widerstandssequenzen (215 MHz-Oszillation, mit zusétzlicher parasitar-
er Induktivitit L,,).
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Zeitliche Verzogerung

Das Analysieren des Einschaltvorganges mit optimierter Widerstandssequenz (siehe Abbil-
dung 5.28) verdeutlicht, dass eine Anderung in der Widerstandssequenz keine instantane
Anderung im geschalteten Strom oder der Spannung hervorruft. Wihrend bereits eine Er-
hohung des Gate-Widerstandes zum Start der Stromflanke eingestellt wird, hat dies nur ge-
ringen Einfluss auf die anfingliche Stromsteilheit und erst die Stromspitze wird durch den
grolReren Widerstand beeinflusst. Gleiches gilt fiir die nachfolgende Reduzierung des Gate-
Widerstandes, welche bereits zu Beginn der Stromspitze erfolgt. Einen Einfluss hat diese An-
derung jedoch erst auf die Spannungsflanke wiahrend des Endes der Stromspitze. Die Griinde
fiir dieses Verhalten liegen in den induktiven und kapazitiven parasitidren Speicherelemen-
ten sowohl im Gate-Kreis als auch im Kommutierungskreis. Diese Speicherelemente miissen
zunachst energetisch ge- oder entladen werden und fiihren zu verzégernden Zeitkonstan-
ten, bevor es zu einem gewiinschten Effekt kommt. Die parasitidre Induktivitdat im Gate-Kreis
verhindert beispielsweise schnelle Stromadnderungen. Eine Erhohung des Gate-Widerstandes
wiirde eine sofortige Anderung des Ladestromes im Gate-Kreis bedeuten. Dieser sinkt jedoch
entsprechend dem Wert der Induktivitdt mit einem endlichen %. Soll das Schaltverhalten
durch eine Verringerung des Gate-Widerstandes beschleunigt werden, muss der Gate-Strom
zunichst einmal mit begrenzter Schnelligkeit ansteigen. Dieses Verhalten begriindet auch den
Unterschied zwischen den zeitlichen Zusammenhéngen der theoretischen und gemessenen
Verldufe aus Abbildung 5.20 und Abbildung 5.21. Wéahrend R, in der Theorie mit dem Start
der Spannungsinderung eingestellt wird, muss fiir die Messung die Anderung von R, auf R,
bereits zum Start des Stromanstieges stattfinden. Diese Verzogerungszeit macht eine Voraus-
berechnung einer optimierten Widerstandssequenz schwierig und ein iteratives Vorgehen ist
unumganglich. Durch die Beobachtung der Form der Stromspitze, wie zuvor beschrieben,
erfolgt die Suche zielgerichtet und die Anzahl der Iterationsschritte wird minimiert.

Reproduzierbarkeit

Fiir die Anwendung der Optimierungsstrategie in kommerziellen Produkten ist die Repro-
duzierbarkeit der Optimierung ein entscheidender Faktor. Das Aus- und Wiedereinschalten
eines Gerates oder das Variieren der Gerateperipherie darf das Ergebnis nicht beeinflussen.
In Abbildung 5.29 sind Messungen M4 und M5 mit unterschiedlichen Gate-Sequenzen dar-
gestellt, wobei jede Messung an unterschiedlichen Tagen nach Um- und Wiederaufbau des
Messaufbaus durchgefiihrt wurde. Die gute Ubereinstimmung bestitigt eine hohe Reprodu-
zierbarkeit.

Ein weiterer wichtiger Aspekt sind Einfliisse von temperaturbedingten sowie bauelement-
bedingten Parameterstreuungen. Untersuchungen haben gezeigt, dass die Einstellung der
Zeitdauer eines Sequenzschrittes treiberintern mit der Temperatur des ICs variiert. Bereits
wenige Grad Unterschied in der Umgebungstemperatur konnen einen Zeitunterschied von
mehreren 100 ps bedeuten. Im Fall von vier Sequenzschritten addiert sich der zeitliche Fehler
auf mehr als 1 ns. Abhéngig von der Dauer des Schaltvorgangs kann dies bereits einen Ein-
fluss auf das Schaltverhalten bedeuten. Auch das Temperaturverhalten der Halbleiter selbst
beeinflusst die Schaltvorgénge. In [128] wird die Abhingigkeit der Stromsteilheit von der
Temperatur gezeigt. Durch ein verdndertes % miisste auch die Widerstandssequenz tempe-
raturabhingig angepasst werden.
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mit minimierter  Oszillati- barkeit der Messungen M4 und
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mit zusdtzlicher parasitarer messungen M4* und M5*.

Induktivitat Ly;).

Durch Herstellungsprozesse kommt es zu Parameterstreuungen von Leistungshalbleitern,
welche sich vor allem bei der Parallelschaltung von Transistoren bemerkbar machen, indem
es zu unterschiedlicher Stromverteilung wéhrend transienter Vorgange kommt [147]-[150].
Diese konnen dazu fiihren, dass ein optimiertes Profil in einer baugleichen Schaltung mit
nominell identischen Transistoren zu einem verdnderten Schaltverhalten fiihrt. Es ist davon
auszugehen, dass diese Anderungen vorrangig bei sehr schnellem Schalten den gréRten Ein-
fluss haben. Da fiir ein optimiertes Schaltverhalten eine mittlere Schaltgeschwindigkeit ange-
strebt wird, sind die Einfliisse von Parameterstreuungen auf einen optimierten Schaltvorgang
als nicht dominant einzustufen.

Arbeitspunktabhéngigkeit

Auch die Variation des Arbeitspunktes beeinflusst je nach untersuchtem Halbleiter das Schalt-
verhalten. In Abbildung 5.30 und Abbildung 5.31 werden der Drosselstrom und die Zwischen-
kreisspannung bei gleicher Widerstandssequenz verdndert. Wie bereits in Abschnitt 3.5.4
analysiert, hat der Drosselstrom fiir die untersuchten GaN-HEMTs einen vernachléssigbaren
Einfluss auf die Stromsteilheit. Lediglich die Amplitude der Uberstromspitze wird in Abbil-
dung 5.30 beeinflusst. Dabei dndert sich die Oszillationsamplitude kaum. Die fiir 7A op-
timierte Sequenz fiihrt demnach auch fiir eine Reduzierung des Drosselstromes auf 3 A zu
einem Schaltverhalten mit minimierter Oszillation. Fiir die hier untersuchten GaN-HEMTs
gilt demzufolge nur eine geringe Sensitivitdt der Schaltoptimierung gegentiiber einer Strom-
dnderung.

Die Spannungsidnderung in Abbildung 5.31 hat demgegeniiber einen grof3eren Einfluss.

129



Kapitel 5 Optimierung der EMV durch das Reduzieren der Oszillationsamplitude
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Abbildung 5.30: Schaltverhalten fiir unter-  Abbildung 5.31: Schaltverhalten fiir  unter-
schiedliche Strome mit gleicher schiedliche Spannungen mit
Widerstandssequenz. gleicher Widerstandssequenz.

Wahrend das % fiir eine Zwischenkreisspannung von 380V identisch zur Stromsteilheit bei
260V ist, kommt es durch die kiirzere Spannungsflanke zu einer groeren und gleichzeitig
steileren Uberstromspitze. Das dhnliche i_l: in Kombination mit einer groReren Cpg fiihrt zu
einer dominanten kapazitiven Stromspitze. Da nun das Ende der Stromspitze und das Ende
der Spannungsflanke nicht mehr zeitlich miteinander korrelieren, steigt die Oszillationsam-
plitude. Wahrend einer Spannungsvariation im Betrieb miisste fiir eine gleichbleibend kleine
Oszillationsamplitude die Widerstandssequenz passend variiert werden. Mit einer Anderung
um 120V wurde die Zwischenkreisspannung hier allerdings stark variiert. Die Anderung der
Oszillationsamplitude féllt hingegen verglichen mit den Ergebnissen aus Abbildung 5.24 ge-
ring aus und iibersteigt nicht die Amplitude des langsamen Schaltverhaltens. Fiir die hier
untersuchten GaN-HEMTs gilt demzufolge auch eine geringe Sensitivitat der Schaltoptimie-
rung gegeniiber einer Spannungsdnderung.

Ausblick

Aufbauend auf den Ergebnissen dieser Arbeit lassen sich weiterfiihrende Arbeiten vor allem
im Bezug auf die flexible Implementierung in realen Anwendungen formulieren.

Um eine adaptive Umsetzung der in dieser Arbeit entwickelten Optimierungsstrategie zu
realisieren, sind unterschiedliche Optionen denkbar. Eine zeitaufwandige Losung wére das
Vermessen der relevanten Schaltung fiir verschiedene Arbeitspunkte und das jeweilige Er-
stellen von arbeitspunktabhédngigen, optimierten Gate-Profilen. Diese konnen innerhalb ei-
ner Steuerung oder Regelung in einem Look-Up Kennfeld hinterlegt werden. Der Vorteil die-
ses Ansatzes liegt in der einfachen ressourcenminimierten Umsetzung. Eine allgemeinere
schaltungsunabhéngige Alternative stellt die Implementierung eines Optimierungsalgorith-
mus dar, welcher im Betrieb arbeitspunktabhédngig nach dem optimierten Gate-Profil &hnlich
wie in [124] sucht. Nachteilig ist hier jedoch die rechenintensive Umsetzung. Im Gegensatz
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zu [124] nutzen Schaltungen mit schnellschaltenden Leistungshalbleitern héhere Schaltfre-
quenzen, was eine kiirzere Berechnungszeit verlangt, dass hochperformante Mikrorechner
verwendet werden miissten.

Eine weitere Alternative bietet eine detaillierte Sensitivitdtsanalyse der Schaltoszillationen
und der damit verbundenen Uberstromspitze fiir die fiir die Schaltgeschwindigkeit wichti-
gen Einflussfaktoren Strom, Spannung und Temperatur. Diese Analyse ermoglicht es, aus
den Anderungen der Uberstromspitze auf die notwendigen Anpassungen des Gate-Profiles
zu schlief3en und sie in einer Steuerung umzusetzen.

Um fiir einen breiteren Frequenzbereich als fiir den der kritischen Oszillation entsprechen-
den die EMV-Storung zu reduzieren, ist eine Kombination aus gadngigen Optimierungsverfah-
ren zum Formen von Schaltflanken mit der in dieser Arbeit vorgestellten Strategie ebenfalls
denkbar. Das gleichzeitige Optimieren von geleiteten und gestrahlten Storungen ist so mog-
lich. Auch hier stellen die sehr schnellen Schaltflanken und die hohen Schaltfrequenzen hohe
zeitliche Anforderungen an die dazugehorigen Berechnungseinheiten.

Zusammenfassung

Dieses Kapitel lasst sich durch die folgenden wichtigsten Aussagen zusammenfassen:

1. Die Ergebnisse dieses Kapitels gelten flir unipolare Bauelemente, da bei diesen die
Uberstromspitze nicht durch eine speicherladungsbedingte Riickstromspitze beeinflusst
wird.

2. Die Optimierungsstrategie zur Reduzierung von Oszillationen der Kommutierungszelle
ist fiir unterschiedliche Halbleitertechnologien (Si+SiC, GaN) anwendbar.

3. Einlangsames Schalten fiihrt nicht zwangsweise zu minimierter Oszillationsamplitude.

4. Durch optimierte Schaltverldufe lasst sich die Schaltoszillation in der Praxis vollstandig
eliminieren.

5. Die zeitgleiche Reduzierung von EMV-Stérungen und von Schaltverlusten ist so mog-
lich.

6. Unterschiedliche Ansteuerkonzepte (passive RC-Glieder, aktive Treiber) sind in der La-
ge, die Schaltverldufe zu optimieren.

7. Durch das Beobachten der Uberstromspitze beim Einschalten ist eine zielgerichtete Op-
timierung des Schaltverhaltens moglich und die Anzahl nétiger Iterationsschritte wird
minimiert.
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Das Schalten von neuen Leistungshalbleitern innerhalb von wenigen ns stellt hohe Anspriiche
an ein korrespondierendes Schaltungslayout sowie an das Design passiver Komponenten im
Bezug auf minimierte parasitire Elemente. Dies ist unter anderem fiir die elektromagnetische
Vertraglichkeit von Bedeutung.

Diese Arbeit analysiert und bewertet transiente Effekte von schnellschaltenden Leistungs-
halbleitern mit speziellem Fokus auf die elektromagnetische Vertrdglichkeit und schlagt
Mallnahmen zur Verbesserung vor. Das erhohte Storpotential von Schaltungen mit WBG-
Transistoren gegeniiber konventionellen Si-IGBTs wird im Detail untersucht. Anhand eines
beispielhaften DC/DC-Wandlers werden allgemeingiiltige Designrichtlinien fiir passive Kom-
ponenten sowie fiir das Schaltungslayout entwickelt. Hierbei werden sowohl die intra-EMV
als auch geleitete und gestrahlte Storungen anhand von Messergebnissen analysiert und be-
wertet. Untersuchungen zum Einfluss von Halbleiterparametern zeigen, dass schaltbedingte
Oszillationen im Resonanzkreis der Kommutierungszelle entstehen und parasitdre Anten-
nenstrukturen anregen. Dadurch wird das Storspektrum oberhalb von 30 MHz malgeblich
vergroflert.

Die zur selektiven Analyse des Schaltverhaltens im Frequenzbereich entwickelte Metho-
de ermoglicht es, zwischen den Einfliissen des Ein- und Ausschaltverhaltens auf das Stor-
spektrum zu unterscheiden. Anhand von experimentellen Parametervariationen konnten so
vereinfachte Modelle fiir die Ein- und Ausschaltoszillation extrahiert werden. Wéahrend ein
durch die Spannungsflanke angeregter Reihenresonanzkreis die Oszillationszusammenhénge
wihrend des Einschaltens hinreichend beschreibt, liefert ein Parallelresonanzkreis mit Strom-
anregung eine effiziente Modellierung der Oszillationen beim Ausschalten. Auf deren Basis
werden analytische Ausdriicke unter Beriicksichtigung der Anfangswerte aufgestellt. Diese
vermitteln ein grundlegendes Verstdndnis konkreter Ursachen der Anregung der Oszillatio-
nen.

Darauf aufbauend wird in dieser Arbeit eine Optimierungsstrategie entwickelt, um Schalt-
oszillationen zu vermeiden. Demnach werden die Oszillationen nicht zwangsweise durch
langsames, sondern durch geeignet eingestelltes Schalten minimiert. Somit ist es moglich,
mit einer mittleren Schaltgeschwindigkeit zeitgleich Schaltverluste zu reduzieren und EMV-
kritische Oszillationen zu eliminieren. Fiir das Einschalten geschieht dies durch Einstellen der
Uberstromspitze und Beeinflussen der Spannungsflanke. Dass diese Beeinflussung der Schalt-
charakteristik iiber die Gate-Ansteuerung umsetzbar ist, wird anhand von Simulationen so-
wie Versuchen gezeigt. Als einfachster Ansatz stellt ein RC-Glied im Gate-Kreis die Span-
nungsflanke bei definierter Stromsteilheit variabel ein und fiihrt so zu einer Eliminierung der
Einschaltoszillation. Bestatigt wird dies an einem Doppelpulsversuchsstand mit CoolMOS™
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MOSFET und SiC Schottky Diode. Eine flexiblere aber aufwéndigere Alternative bieten aktive
Treiber. Simulationsergebnisse zeigen, dass bereits ein zusatzlicher Transistor im Gate-Kreis
zur Minimierung der Oszillationen im Lastkreis beitragen kann. Der Einsatz eines integrierten
aktiven Treibers mit einstellbarem Gate-Widerstandsprofil in einem Briickenzweig mit GaN-
HEMTs bestétigt die Validitat der entwickelten Strategie auch fiir GaN-Halbleiter. Sowohl
eine effiziente Vorgehensweise zur Erstellung eines optimierenden Gate-Profiles als auch va-
lidierende EMV-Messungen der gestrahlten Storungen werden in dieser Arbeit vorgestellt.

Somit belegen sowohl Simulations- als auch Messergebnisse die Anwendbarkeit der Opti-
mierungsstrategie und deren positiven Einfluss auf das EMV-Verhalten fiir unterschiedliche
Leistungshalbleiter und Schaltungsdesigns.
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