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Kapitel 1

Einleitung

Die Leistungselektronik fiir elektrische Antriebe, als Schnittstelle zwischen
Energieversorgung und elektrischer Maschine, muss hohen Anforderungen
beziiglich der Qualitit der AusgangsgroBen und ihrem Wirkungsgrad gerecht
werden.

Die vom Umrichter erzeugten pulsférmigen Spannungen mit hoher Steilheit
konnen der Isolation der Maschine schaden. Ebenfalls konnen die Lager durch
hervorgerufene kapazitive Strome beschidigt werden. Ein nicht sinusformiger
Strom kann Pendelmomente verursachen. Die beste Qualitit der
Ausgangsspannung wird erreicht, wenn diese im stationdren Zustand eine
Sinusform mit der elektrischen Motorfrequenz aufweist.

Es gibt jedoch einen Kompromiss zwischen Qualitit und Effizienz. Eine
Erhohung der Schaltfrequenz des Umrichters zur Verbesserung des
Stromverlaufes, oder eine Verringerung der Spannungssteilheit zur Verringerung
von Storstromen, bringt eine Erhohung der Schaltverluste in den Halbleitern, was
die Effizienz verschlechtert.

In den letzten Jahrzehnten wurde die Leistungsfdhigkeit der Halbleiter aus
Silizium betridchtlich verbessert. Da man sich heute den physikalischen Grenzen
des Siliziums annihert, kann nur eine gleichzeitige Verbesserung der Effizienz
und Qualitdt durch neue Halbleitermaterialien erreicht werden.

In der vorliegenden Arbeit wird der Einsatz von Leistungshalbleitern aus
Siliziumkarbid (SiC) in der Antriebstechnik praktisch untersucht. Die
physikalischen Eigenschaften dieses Halbleitermaterials sind hervorragend fiir die



Kapitel 1 Einleitung

Leistungselektronik, z.B. niedrigerer Durchlasswiderstand bei  hoherer
Sperrspannung und hohere Temperaturbestindigkeit als Silizium.

Das Ziel der Arbeit ist es, einen Antriebsstromrichter zu erstellen, der
¢ sinusformige Spannungen der Maschine zur Verfiigung stellt (Qualitét), um
die Lebensdauer der Maschine durch Abwesenheit von Lagerstromen und
Reflexionen zu erhohen, und die Verwendung von langen ungeschirmten
Motorkabeln zu ermdglichen,
e kompakt ist (Volumen, Gewicht, Preis), mit kleinem Netz- und Motorfilter,
da eine hohe Schaltfrequenz verwendet wird,
e riickspeisefdhig ist und einen &hnlichen Wirkungsgrad wie ein
konventioneller IGBT-Umrichter aufweist (Effizienz),
Dies soll bei FEinhaltung einschligiger Normen zur -elektromagnetischen
Vertriglichkeit (EMV) erfolgen.

Die Arbeit gliedert sich wie folgt:

Im Kapitel 2 werden die mit den pulsformigen Ausgangsspannungen eines
Antriebsstromrichters verbundenen Probleme erldutert, und eine L&sung
vorgestellt.

Im Kapitel 3 werden sowohl die physikalischen FEigenschaften des
Siliziumkarbids, als auch verschiedene Leistungshalbleiterbauelemente dargestellt
und untersucht.

Das Kapitel 4 widmet sich der griindlichen Analyse des Siliziumkarbid Junction
Field Effect Transistors (SiC-JFET), welcher im realisierten Umrichter eingesetzt
wird. Die entwickelte Ansteuerschaltung und die Auslegung eines
Antriebsstromrichters werden hier ebenfalls beschrieben.

Das Kapitel 5 erklirt die Topologie und den Aufbau des eingesetzten
riickspeisefahigen PWM-Stromrichters mit netzfrequent geschaltetem aktiven
Gleichrichter.

Das Kapitel 6 beschreibt das Netz- und Motorfilter des Umrichters eingehend, von
der Festlegung der Filterkennlinien fiir Gegen- und Gleichtaktsystem, iiber die
Auslegung der Filter bis zum Aufbau der induktiven Bauelemente.

Zusitzlich zu den bereits dargestellten Messungen werden im Kapitel 7 die
wichtigsten Ergebnisse, u. a. die EMV-Messungen, prisentiert.



Kapitel 2

Problematik der
Ausgangsspannungen eines
Pulswechselrichters

2.1 Betriebsweise eines
Pulswechselrichters

2.1.1 Prinzip eines Pulswechselrichters

Um elektrische Maschinen nach den Wiinschen des Anwenders anzutreiben,
miissen bestimmte elektrische Strome durch ihre Wicklungen flieBen, die das
Drehmoment und damit das dynamische Betriebsverhalten des Motors
beeinflussen.

Die Steuerung des Stromes erfolgt in der Regel mittels Leistungselektronik in
Stromrichtern. Diese bestehen aus schaltbaren Halbleiterbauelementen, auch
Leistungsschalter genannt, wie z.B. "Insulated Gate Bipolar Transistors" (IGBTs).
Da hier die Minimierung der Verluste eine wesentliche Rolle spielt, werden die
Leistungsschalter nur im gesperrten oder geséttigten leitenden Zustand verwendet.
Aufgrund der induktiven Impedanz von Motorwicklungen, werden oberfrequente
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Anteile der Eingangsspannung gefiltert und entsteht ein Stromverlauf, dessen
Frequenz der Grundschwingung der Eingangspannung entspricht.

Z,|= =0l (2-1)

Aus der Gleichung der Impedanz eines Induktiven Bauelementes (2-1) ist zu
erkennen, dass je hoher die Frequenz der Eingangsspannung ist, desto stirker wird
der Strom beddmpft. Eine Erhohung der Frequenz von Spannungs-
Oberschwingungen ergibt somit einen weniger verzerrten Stromverlauf.

Diese Eigenschaft kann in selbstgefiihrten Stromrichtern zu Nutze gemacht
werden, weil die Schaltfrequenz der Leistungshalbleiterbauelemente unabhéngig
von der Frequenz des elektrischen Versorgungsnetzes eingestellt werden kann.

So entsteht ein "Pulswechselrichter”, der durch das beliebige Schalten der
Transistoren pulsformige Ausgangsspannungen liefert.

2.1.2 Ausgangsspannungen eines
Pulswechselrichters
Hier wird von einem Spannungszwischenkreis-Pulswechselrichter (VSI) mit

Leistungstransistoren ausgegangen. Die konstante Zwischenkreisspannung wird in
eine pulsformige Wechselspannung umgewandelt.

s ll‘ T, JK‘ T, J|<' Ty JK‘ T:;or
uyo U‘ ‘ | r
00—47 W\L w )
%l T T4JI<' T5J|<< T6J'<‘ 4731\10

Bild 2.1 Dreiphasiger Pulswechselrichter.



2.1 Betriebsweise eines Pulswechselrichters

Ein dreiphasiger Pulswechselrichter besteht aus drei Halbbriicken (Bild 2.1), deren
Mittelpunkte (Klemmen U, V und W), durch das abwechselnde Schalten der
Transistoren, pulsformige Spannungen gegeniiber dem Zwischenkreis aufweisen.
Im Bild 2.2 wird die Mittelpunkt-Ausgangsspannung uy, bei Sinus-Dreieck
Modulation dargestellt. T ist die Schaltperiode und T, die Einschaltzeit des
Transistors T1. Die Aussteuerung der Transistoren sorgt dafiir, dass der Mittelwert
von uy innerhalb jeder Schaltperiode die Sollwertspannung stufenweise folgt. An
welcher Stelle der Mittelwert den Sollwert trifft, oder welche Harmonischen im
Spannungsverlauf entstehen, hingt vom gewihlten Ansteuerverfahren der
Pulsweitenmodulation (PWM) ab [Holl, Jenl, Piel, Mohl, Hol2], z.B. Sinus-
Dreieck oder Supersinus mit analoger oder digitaler Implementierung, oder
Raumzeigermodulation, etc.
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Bild 2.2 Spannungsverldufe im dreiphasigen Pulswechselrichter.
Uz =513 (V).
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Die Subtraktion zweier Ausgangsspannungen bildet eine verkettete
Ausgangsspannung mit den moglichen Spannungswerten Uy, 0 V oder -Uy wie
z. B. uyy im Bild 2.2.

Die Motor-Strangspannungen, wie z.B. uyy, resultieren aus der Verteilung der
verketteten Spannungen in einem aus den symmetrischen Impedanzen des Motors
bestehenden Spannungsteiler. Bei dem betrachteten dreiphasigen Zweipunkt-
Wechselrichter gibt es acht mogliche Zustinde (Kombinationen der zwei
moglichen Mittelpunktspannungen bei drei Halbbriicken: 2° = 8). Zwei Beispicle
sind im Bild 2.3 zu sehen. Die moglichen Spannungswerte an einem Motorstrang
sind (2/3)Uz, (1/3)Uy, 0V, -(1/3)Uy, -(2/3)Uy.

-+ + + +
Vv U Vv \Y
U w
Ein: T4, T2, T6 Ein: Tl, Tz, T3
Aus: Tl’ T5, T3 Aus: T4, T5, T6
Bild 2.3 Last bei zwei verschiedenen Schaltzustinden.

Wird es nur die Grundschwingung der Mittelpunkt-Ausgangsspannungen (z.B. uyy
im Bild 2.2 beriicksichtigt, erhidlt man eine symmetrische Anregung und damit
eine Sternpunktspannung uyo =0 V bei symmetrischer Last.

Bei Beriicksichtigung der Harmonischen der Mittelpunkt-Ausgangsspannungen ist
jedoch uyng # 0 V. Das wird ersichtlich, wenn die Subtraktion von (2-2) gebildet
wird. Dann entsteht ein schaltfrequenter Verlauf wie uyg im Bild 2.2.

Uyog =Uyo — Uy ,bei X =U,V oder W (2-2)



2.1 Betriebsweise eines Pulswechselrichters

Bei jeder einzelnen Frequenz f kann der dreiphasige Wechselrichter und die Last
mit dem vereinfachten Ersatzschaltbild vom Bild 2.4 dargestellt werden.

uyo UUN
U Zy

3 R
l A uvN

uy( uwu YN,
uyv V 7y

S 4N

UWN

w | | m
uvw W ZW

PN — 1

o &
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Bild 2.4 Ersatzschaltbild des dreiphasigen Wechselrichters mit Last.

Alle Spannungen mit Amplituden und Phasenlagen konnen im entsprechenden
Gleichungssystem bestimmt werden, wenn folgende Grof3en bekannt sind:

a) Die drei Mittelpunkt-Ausgangsspannungen und das Verhiltnis der
Lastimpedanzen (uyo, Uvg, Uwo, Zu:Zy:Zw).

oder

b) Zwei Mittelpunkt-Ausgangsspannungen, die Sternpunktspannung und
das Verhiltnis der Lastimpedanzen. (z.B. uyg, Uyo, Uno, Zu:Zv:Zw)

oder

c) Zwei Strangspannungen, die Sternpunktspannung und das Verhiltnis
der Lastimpedanzen. (z.B. uyy, Uyn, Uno, Zu:Zv:Zw)

oder

d) Zwei verkettete Spannungen, die Sternpunktspannung und das
Verhiltnis der Lastimpedanzen. (z.B. uyy, Uyw, Uno, Zu:Zv:Zw)

Bei symmetrischer Last, wie in der vorliegenden Arbeit der Fall ist, gilt (2-3)
[Jenl].

1
Uy v w zg(uuo +uy, +uw0):u1v0 (2-3)



Kapitel 2 Problematik der Ausgangsspannungen eines Pulswechselrichters

Die Spannung uy,, ist definiert als die "Gleichtaktspannung" ucy ("Common

Mode").
Jede verkettete Spannung bildet eine "Gegentaktspannung" upy ("Differential
Mode").

Ist die Zusammensetzung der bekannten Spannungen wie im obigen Fall c¢) oder
d) und wird eine symmetrische Last angenommen, konnen alle Spannungen durch
Ucm = Uno und upy, Upye (zwel verschiedene Strang- oder verkettete Spannungen)
bestimmt werden. Dariiber hinaus sind die Amplituden der Harmonischen zweier
Strang- oder verketteten Spannungen in der vorliegenden Anwendung dquivalent,
so dass normalerweise die Beriicksichtigung einer einzelnen upy reicht.

Eine Umwandlung der dreiphasigen Spannungen in die bei der Energietechnik
ibliche Darstellungsweise mit symmetrischen Komponenten (Mit-, Gegen- und
Nullkomponente) [Hosl] ist hier, aufgrund der Grundschwingung- und
Lastsymmetrie, nicht notig.

Somit kann das Verhalten des Wechselrichters und die Wirkung der PWM
lediglich mit der Messung oder Berechnung der zwei Grofen upy und ucy
untersucht werden.

2.2 Das Schalten der Transistoren

2.2.1 Allgemeines Schaltverhalten in einer
Halbbriicke

Bei der Betrachtung der Ausgangsspannungen im Abschnitt 2.1 wurde
angenommen, dass die Spannungsspriinge in einer vernachlidssigbar kleinen Zeit
stattfinden. In Wirklichkeit erfolgt bei jedem Spannungssprung eine
Kommutierung zwischen Leistungshalbleitern, deren Schaltzeit eine wesentliche
Rolle in den Schaltverlusten und dem Storverhalten des Wechselrichters spielt.

Um das allgemeine Schaltverhalten darzustellen, geniigt es eine einzelne
Halbbriicke des Wechselrichters zu betrachten, wie im Bild 2.5, da eine
Kommutierung zwischen einem Transistor und einer Diode erfolgt.



2.2 Das Schalten der Transistoren

= 1 Uy

Dz‘ un I L

Bild 2.5 Halbbriicke mit induktiver Last.

Ist der Transistor T1 eingeschaltet, fithrt er den Laststrom. Wenn er ausgeschaltet
wird, fliefft der induktive Laststrom weiter im Kreis iiber die Diode D2.

Im Bild 2.6 werden die Strom- und Spannungsverldufe im Transistor T1 beim Ein-
und Ausschalten gezeigt. Dabei werden eine reine ideale und eine dem realen Fall
angendherte Betrachtung dargestellt. In einem schnellen Schaltvorgang werden die
Verldufe von parasitiren Kapazititen im Halbleiter und Induktivititen im
Strompfad beeinflusst, womit nur dhnliche Verldufe entstehen. Die Strom- und
Spannungsverldufe der Diode D2 entsprechen denen vom TI1 mit einer
Verschiebung um I} und Uy, siehe (2-4).

(2-4)

Aufgrund des dynamischen Verhaltens eines Transistors, wobei hohe u; und i,
gleichzeitig auftreten, sind die Schaltverluste von T1 hoch. In der Diode D2 kann
nur Strom flieBen, wenn keine Sperrspannung vorliegt, aus diesem Grund sind
Schaltverluste in D2 idealerweise vernachlissigbar.

Beim realen Schaltverhalten treten Effekte wie Recovery-Strom (Riickstrom) im i,
und Spannungsinderungen wegen aufbaubedingter Zwischenkreisinduktivititen in
u; auf. Der Recovery-Strom der Diode spiegelt sich im 1; wider, was zusétzliche
Einschaltverluste im Transistor bringt.
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Bild 2.6 Spannung, Strom und Verlustleistung in Transistor T1 iiber einer

Schaltperiode.

2.2.2 Schaltverluste

Die Schaltverlustenergie Egepar vom Transistor T1 berechnet sich aus dem
Integral der zeitvariablen Verlustleistung py iiber die Schaltzeiten (2-5).

Py =u; -y

AE im0 =T) =E 0 + E iy = jpv (t)dr + jpv (t)dt (2-5)

ATein ATaus
Porarrs = AE g * f

Eine Verringerung der Schaltverluste kann erzielt werden, wenn die Schaltzeiten
AT, und AT, oder der Recovery-Strom reduziert werden. Letzteres wird nur mit
neuen Leistungshalbleitern erreicht, z.B. aus Siliziumkarbid (SiC), wie es in der
vorliegenden Arbeit untersucht wird.

Eine Verringerung der Schaltzeit bedeutet eine Erhohung der Spannungs- und
Stromsteilheiten, welche vom 1;, dem Gatestrom iy, und inneren Kapazititen und

10



2.3 Effekt der Spannungssteilheiten auf die Last und das Gesamtsystem

Induktivititen im Halbleiter und Modul abhédngen. Fiir eine genauere Analyse,
sowie fiir die Steuerung und Optimierung der Schaltgeschwindigkeit, sei auf
Kapitel 4 verwiesen.

Die Spannungs- und Stromsteilheiten konnen und diirfen nicht beliebig erhoht
werden. FEine zu hohe Spannungssteilheit bringt kapazitive Strome,
Motoriiberspannungen und Probleme mit elektromagnetischer Vertriglichkeit
(EMV) hervor. UbermiBige Stromsteilheiten  verursachen einerseits
Uberspannungen auf den Leistungshalbleitern, infolge von Induktivititen im
Strompfad, und andererseits einen erhthten Recovery-Strom in bipolaren Dioden.

2.3 Effekt der Spannungssteilheiten auf
die Last und das Gesamtsystem

Wihrend hohe  Stromsteilheiten nur im  Zwischenkreis und den
Leistungshalbleitern des Wechselrichters auftreten konnen, wo mit einem
niederinduktiven Aufbau Probleme umgangen werden konnen, treten
Spannungssteilheiten zwischen den Wechselrichterausgiingen und gegeniiber Erde
auf. Damit sind Potenzialspriinge an der Ausgangsleitung und Last vorhanden,
was Probleme verursacht, wie im Folgenden erklért wird.

2.3.1 Analyse der Ausgangsspannung im
Frequenzbereich

Fiir die Frequenzanalyse wird der Spannungsverlauf eines
Wechselrichterausgangs gegeniiber dem Zwischenkreis (Minus Schiene)
betrachtet. Dies entspricht einem um Uy /2 verschobenen Verlauf von uy, aus dem
Bild 2.2. Zur Einbeziehung von Spannungssteilheiten wird der rechteckige
Verlauf durch einen realeren trapezféormigen Verlauf ersetzt (Bild 2.7). Da es hier
nur eine allgemeine Darstellung und vor allem das Spektrum in hohem
Frequenzbereich interessiert, wird ein konstanter Tastgrad gewdhlt und damit auf
Seitenbédnder der Spektrallinien verzichtet.

Aus der Fourieranalyse des Zeitsignals resultieren Amplituden und Winkel fiir
jede Harmonische. Das Zeitsignal kann in Form einer unendlichen Summe von
sinusférmigen Signalen mit den berechneten Amplituden und Winkeln dargestellt
werden (2-6) [Alb1].

11



Kapitel 2 Problematik der Ausgangsspannungen eines Pulswechselrichters

0 1 T+ T T

Trapezformige Ausgangsspannung u(t) des Wechselrichters

Bild 2.7
gegeniiber der - Zwischenkreisschiene. A=Uy.

h?\ 20 db/dec -
TN oo

I

Amplitude

okl

R

ot

erste f (Hz)
Harmonischen

Bild 2.8 Einhiillende (durchgezogen) des Spektrums eines periodischen
trapezformigen Signales und ihre Asymptoten. T = 0,1 (ms); T©=0,1T; 7, =0,01T.
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Mit x _ T und ynzﬁ gilt
T T

n

AT 2AT s i
u(t)z—T+ z.Z:Smx”-smy"~cos ﬂ(2t—2’—1’r)
T T I x, Y, T

(2-6)

Das Bild 2.8 zeigt die Einhiillende der Oberschwingungsamplituden im
Frequenzbereich bei A=1; T=0,1 ms; tT=0,1T und t,=0,01T. Es ist ersichtlich,
dass eine Erhohung der Spannungssteilheit eine Zunahme  der
Oberschwingungsamplituden in hohem Frequenzbereich bewirkt.

2.3.2 Folgen hoher Spannungssteilheiten

2.3.2.1 Kapazitive Strome und Lagerstrome

Mit steigender Frequenz sinkt die Impedanz kapazitiver Elemente (2-7). Das hat
zur Folge, dass bereits durch kleine Kapazititen, beispielsweise aufbaubedingte
Kopplungen mit kleinen Abstinden, ein nicht vernachlidssigbarer Strom im hohen
Frequenzbereich  flieBen  kann. Die  Anregung ist durch  hohen
Spannungssteilheiten gegeben.

u_ 1
z|=El=—" i
Zd i aoC @7

Das Bild 2.9 zeigt, wo kapazitive Strompfade in und um einen konventionellen
filterlosen Umrichter entstehen konnen. Als Beispiel erfolgt hier eine
Kommutierung des Stromes im Pulsumrichter von der Diode D6 in den Transistor
T3. Die Spannung u(t) wird durch das Schalten der Leistungshalbleiter im
Pulsumrichter verursacht. Von den oberen Dioden des Gleichrichters leitet in
diesem Augenblick D1.

13
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2.3 Effekt der Spannungssteilheiten auf die Last und das Gesamtsystem

Jede Zwischenkreisschiene hat eine Gleichspannung plus einen 150 Hz Anteil
gegeniiber dem Neutralleiter und Erde (Gnd), jedoch kann die Spannung uz gnp
bei hohen Frequenzen in erster Annédherung als sehr klein betrachtet werden, wenn
die Netzimpedanzen klein sind oder Y-Entstorkondensatoren zwischen
Zwischenkreis und Masse vorhanden sind. In hohem Frequenzbereich ist damit
u(t) = uwgne. (Bild 2.9).

Aus Potentialspriinge eines Ausgangs gegeniiber Erde werden Ableitstrome
flieBen und kapazitive Umladungen hervorgerufen, wie beispielweise zwischen:

a) Statorwicklungen und geerdetem Motorgehiuse (aus ucy-Spriinge).

b) Leistungshalbleitern und geerdetem Kiihlkorper.

c) Gate Treibern und Elektronik auf Erdpotenzial.

d) Wechselrichter-Ausgangsleitern und ihrer geerdeten Schirmung.
Kapazitit proportional zur Leitungslénge.

Die hierzu flieBenden CM-Strome verursachen zusitzliche Verluste in den
Leistungshalbleitern, den Leitungen und in der Last.

Hohe  Spannungssteilheiten  beschiddigen die Isolation sowohl von
Motorwicklungen als auch von Potenzialtrennungen der Elektronik (Signale und
Stromversorgungen fiir die Gate Treiber).

Die Kapazititen erzeugen in Verbindung mit vorhandenen Induktivititen neue
Resonanzstellen. Der Anregung solcher Resonanzstellen konnen geféhrliche
Spannungsspitzen folgen.

Besonders durch lange geschirmte Leitungen entstehen grofle Kapazititen [Juel],
die bei jedem Schaltvorgang umgeladen werden.

Potenzialspriinge in upy konnen ebenfalls kapazitive Umladungen zwischen den
Wechselrichter-Ausgangsleitern verursachen [Webl].

Ferner bringt der Fall a) zusitzliche unerwiinschte Effekte mit sich:

e) Kapazitive Umladungen konnen nicht nur direkt zwischen Wicklungen
und Gehduse stattfinden, sondern auch zwischen Wicklungen und
Laufer. Dadurch flieBen Strome vom Lidufer durch die Lager zum
Gehduse der elektrischen Maschine.

f) Im Falle einer schlechten Erdung der elektrischen Maschine konnen
Ableitstrome vom Gehduse iiber die Lager in die Welle flieBen und
dann iiber anderen angeschlossenen Teilen ihren Weg zur Erde finden.

15
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2) Gleichtaktstrome Wicklungen-Gehéduse-Erde verursachen ein um das
Gehduse laufendes magnetisches Feld. Bei hohen Frequenzen (ca.
100 kHz - MHz) induziert das Feld eine Spannung in einer durch das
Gehiduse und Léaufer der Maschine entstehenden Schleife. Daraus
resultiert ein zirkularer Strom, der durch die Lager flief3t.

In den letzten drei Fillen flieBt einen schéddlichen elektrischen Strom durch die
Lager der elektrischen Maschine, was zum Ausfall der Lager fithren kann [Muel,
Pie2].

2.3.2.2 Funkstorspannung

Leitungsgebundene Storungen

Wie oben beschrieben beginnt der Pfad des CM-Stromes icy in einen Mittelpunkt-
Ausgangsspannung (W im Bild 2.9) des Wechselrichters. Der zur Erde flieBende
Strom icy muss seinen Weg zuriick zum Wechselrichterausgang finden. Bei
einem nicht entstorten Umrichter flieft den CM-Strom vorwiegend durch das
Netz, Netzleitungen und Gleichrichter in den Wechselrichter zuriick.

Der hochfrequente Strom icy bewirkt eine Funkstorpannung auf den
Netzimpedanzen Zei,gna Und Zne, (Bild 2.9). Die Netziibergabepunkt wird gestort
und so werden auch andere Verbraucher dadurch beeintrichtigt.

Um Storungen an anderen Verbrauchern zu vermeiden, wurden EMV-Normen
entwickelt, die Grenzwerte fiir die Funkstorspanung setzen. Fiir die Messung der
Funkstorspannungen wird eine dreiphasige Netznachbildung (LISN) verwendet,
die nach CISPR 16-1 [Norl] eine normierte 50  // 50 uH Netzimpedanz fiir den
Umrichter darstellt und eine Entkopplung zwischen Netz und Umrichter
ermoglicht. Die Netznachbildung liefert die unsymmetrische Funkstorspannung
(Anteile DM und CM zusammen) jeder Phase, die im Bereich 150 kHz - 30 MHz
mit einem Funkstormessempfinger gemessen werden muss [Gutl, Hoel].

Die unserer Anwendung entsprechende EMV-Norm ist "Die Europdische Norm
fiir drehzahlveridnderbare elektrische Antriebe" EN 61800-3 [Nor2, Miel].

Elektromagnetische Strahlung

Wie bereits erwihnt, kann das Spektrum der Potenzialspriinge der Wechselrichter-
Ausgangsleiter sehr hohe Frequenzen enthalten. Aufgrund der hohen
Anderungsrate des elektrischen Feldes werden elektromagnetische Wellen im
MHz - GHz Bereich durch die Luft ausgestrahlt.
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2.3 Effekt der Spannungssteilheiten auf die Last und das Gesamtsystem

Diese nicht mehr vernachldssigbaren elektromagnetischen Wellen induzieren
Storspannungen auf anderen elektronischen Bauteilen. Die Storspannung wird mit
Hilfe einer Antenne in einer Kabine frei von externen Feldern konform der EMV-
Norm EN 61800-3 gemessen und mit den Grenzwerten im Frequenzbereich von
30 MHz bis 1 GHz verglichen.

Trotz der hohen Kosten wird iiblicherweise ein geschirmtes Kabel als Motorkabel
zur Vermeidung von elektromagnetischer Strahlung eingesetzt.

2.3.2.3 Reflexion

Hohe Flankensteilheiten der Ausgangsspannungen bringen sowohl kapazitive
Strome mit sich, als auch Uberspannungen am Motor. Zum besseren Verstindnis
der Hohe und Abhiingigkeiten dieser Uberspannungen reicht es nicht aus, die
Leitung (Motorkabel) als ein dreiphasiges L-C Glied zu betrachten, sondern als
gleichmiBig auf die Kabelldnge verteilte Induktivitit und Kapazitit. Dafiir wird
hier kurz auf die Leitungstheorie eingegangen [Ess1, Kiip1, Kaul].

Eine einfache Leitung mit Hin- und Riickleiter kann als eine Kette von
Leitungselementen der differentiellen Linge dx dargestellt werden (Bild 2.10).
Die differentiellen GroBen innerhalb eines Leitungselementes werden aus der
Multiplikation der Induktivitits-, Widerstands-, Kapazitits- und Leitwertsbelidge
(jeweils L', R', C', G') mit dx gebildet.

Bild 2.10  Ersatzschaltbild eines differentiellen Leitungselementes der Linge
dx (hervorgehoben).

Aus dem Ersatzschaltbild folgt:

Jdu di di du
YR S S :
x Ca o g TOH 2-8)
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Kapitel 2 Problematik der Ausgangsspannungen eines Pulswechselrichters

Die allgemeine Losung des Gleichungssystems fiir den Fall L'G'=C'R', welcher
den Fall einer verlustfreien Leitung beinhaltet, ist:

ulx,n)=e“f(x—vt)y+e“g(x+vt)y=u, (x,t)+u,(x,t)

i(x,t)= ZLeaxf(x —vt) — ZLew‘g(x +vt)=1i,(x, 1)+ (x,1)

W W (2-9)
1 c L
mit a=+R'G v= = Z, =.,|—
NL'C' \Jeu "\

Als Funktion von der Entfernung und der Zeit stellen f und g jeweils ein hin- und
ein riicklaufendes Signal dar. Auf der zuriickgelegten Entfernung x werden die
Signale durch die Funktion ¢ ® mit Dimpfungskonstante o bedidmpft. Daraus
entstehen die hin- (h) und riicklaufenden (r) Wellen fiir Spannung und Strom. Die
Ausbreitungsgeschwindigkeit v der Wellen hiingt nur von der Dielektrizitits- und
Permeabilititzahl des Isolationsstoffes der Leitung und ist stets kleiner als die
Lichtgeschwindigkeit ¢ in Vakuum.

Fiir unsere Betrachtung ist der Quotient zwischen Spannung und Strom der hin-
und riicklaufenden Wellen besonders wichtig (2-10). Zy ist der Wellenwiderstand
der Leitung.

u,(x,1) u,(x,t)
Lo Y on (=-10)
Die Funktionen f und g hingen von den Anfangs- und Randbedingungen ab, also
vom elektrischen Signal auf einer Seite der Leitung und von der
Abschlussimpedanz auf der anderen Seite.

Die Gleichungen dhneln denen, die mechanische Wellen beschreiben [Gerl]. Man
kann sich den Effekt der Randbedingungen wie bei mechanischen Wellen
vorstellen. An einer StoB3stelle entsteht eine riicklaufende und eine in die zweite
Leitung weiter hinlaufende Welle. Wenn eine Welle auf ein freies Ende stoft
(freies Potenzial = groBe Impedanz), entsteht eine riicklaufende Welle mit
gleichem Vorzeichen wie die hinlaufende. Falls eine Welle auf ein festes Ende
stoBt (behaftetes Potenzial = kleine Impedanz oder Kurzschluss), entsteht eine
riicklaufende Welle mit umgekehrtem Vorzeichen wie die hinlaufende. In diesen
beiden Fillen ergeben sich volle Reflexionen der Welle.
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2.3 Effekt der Spannungssteilheiten auf die Last und das Gesamtsystem

Die Hohe der Reflexion an einer Stofstelle kann mit dem Reflexionsfaktor p
berechnet werden, wobei die Indizes 1 und 2 die zwei verschiedenen Leitungen
bezeichnen.

u,., (1) zp'”hl(t)
U, () =u, (@) +u,()=>0+ p)-u, (1)
ZW2_ZW1

ZW2 + ZWI

2-11)

uy, entspricht dabei die tatsdchliche Spannung an der StoBstelle, wenn die erste
Reflexion erfolgt. Bei p=1 bringt die erste Reflexion die doppelte Spannung uy,
ans Leitungsende. Diese Uberspannung ist aber nur bei hohen
Spannungssteilheiten oder langen Leitungen vorhanden. Bei langsamen
Spannungssteilheiten ist die tatsdchliche Spannung an der StoBstelle und iiberall in
die Leitung gleich, da viele positive und negative "Reflexionen" zu Null addiert
werden, bevor die Spannung sich malgeblich dndert.

Um eine Vermeidung von Reflexion zu erzielen, sollte idealerweise die Leitung 2
einen identischen Wellenwiderstand wie die Leitung 1 besitzen. Der gleiche
Effekt wird mit einem ohmschen Widerstand am Ende der Leitung 1 moglich,
wenn dieser Widerstand gleich dem Wellenwiderstand ist. Das ist jedoch nur bei
kleinen Spannungen wirtschaftlich und kommt in antriebstechnischen
Anwendungen nicht in Frage.

Zum besseren Verstindnis kann der am Ende der Leitung anzuschlieBende
Wellenwiderstand als ein Ddmpfungswiderstand einer einfachen L-C Schaltung
vorgestellt werden. Die Schaltung im Bild 2.11 entspricht dem Ersatzschaltplan

" einer verlustlosen Leitung der Lidnge [ [Hosl]. Aufgrund der festen
Spannungsanregung entfillt die dazu parallel liegende Kapazitit.

Ll

-1 o

L L R
>{Cz Tcz P

)
Vv
Leitung

(o)

-

Bild 2.11 Ersatzschaltbild "n" einer verlustlosen Leitung.
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Kapitel 2 Problematik der Ausgangsspannungen eines Pulswechselrichters

Der Didmpfungsgrad der Schaltung ist:

2R, \ C/2 2-12)
Falls der Dampfungswiderstand (Abschlusswiderstand) Rp gleich dem
Wellenwiderstand Zy gewihlt wird,

L 1
RD:ZW :\/g dann D:$z0,7 (2-13)

ergibt sich die optimale Beddampfung [Roj1, Kor1] einer L-C Schaltung.

In unserer Anwendung wird die Leitung, also das dreiphasige geschirmte oder
ungeschirmte Motorkabel, mit groen Spannungssteilheiten sowohl in CM
(Gleichtakt) als auch in DM (Gegentakt) vom Umrichter erregt. Wihrend das
Kabel einen Wellenwiderstand von ca. 20 Q aufweist, besitzt der am Ende des
Kabels angeschlossenen Motors eine viel hohere Impedanz, aufgrund der gro3en
Induktivitit der Wicklungen. Der p ist damit ca. 1, was eine volle Reflexion
bedeutet (2-11).

Oben wurde jedoch bereits erklirt, dass eine tatsichliche Uberspannung am Motor
nur durch eine geniigend hohe Spannungssteilheit oder ein langes Kabel
hervorgerufen werden kann. Die Gleichung (2-14) zeigt die Beziehung zwischen
Anstiegszeit t. und Lédnge [ des Kabels bei der konstanten
Ausbreitungsgeschwindigkeit v, mit der es sich tatsdchlich volle Reflexion am
Motor ergibt. Der zeitliche Verlauf von Umrichter- und Motorspannung bei voller
Reflexion und verlustbehafteter Leitung (Dampfung der Reflexionen) wird im
Bild 2.12 qualitativ dargestellt [Fin1].

t ) l
et mit 7,  =- 2-14
5 lta Laf = (2-14)

Mit einer Ausbreitungsgeschwindigkeit von 110 m/us im Motorkabel [Pie2], einer
typischen Spannungssteilheit eines Pulswechselrichters von 11 kV/us und einer
Zwischenkreisspannung von 600 V ergibt sich eine volle Reflexion bereits ab
einer sehr kurzer Kabellinge von 3 m.
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2.3 Effekt der Spannungssteilheiten auf die Last und das Gesamtsystem

A Spannung am Umrichter

E d_ .
: : : : : : : : : | : : .
M~ t
e
Reflektionen am Motor
<2E4--------- :
erste Reflektion
dritte Ref.
/ fiinfte Ref.
. : : : ' : l : — fo-
M~N~— \ [ t
Uauf 2tlauf vierte Ref. se Ch/ ste Ref.
zweite Ref.
Resultierende Motorspannung = X Reflektionen
<2E
=
t

Bild 2.12 Qualitative Spannungsverldufe an beiden Enden eines
verlustbehafteten Kabels bei voller Reflexion.
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Kapitel 2 Problematik der Ausgangsspannungen eines Pulswechselrichters

2.4 Losungsansatz fiir sinusformige
Ausgangsspannungen bei
minimiertem Filteraufwand

2.4.1 Moglichkeiten zur Vermeidung hoher
Spannungssteilheiten

Im Abschnitt 2.3.2 wurden diverse Storungen beschrieben, die durch an den
Wechselrichterausgingen auftretende hohe Spannungssteilheiten verursacht
werden.

Die Spannungssteilheit zwischen zwei Wechselrichter-Ausginge (DM) oder
einem Wechselrichter-Ausgang und einer Zwischenkreisschiene (DM+CM) sollte
gewisse Grenzen nicht iibersteigen (z. B. 0,5 kV/us laut [Finl, Pie2]), um
Storungen zu vermeiden.

Hierfiir werden im Folgenden verschiedene AbhilfemaBnahmen erldutert und im
Bild 2.13 zusammengefasst.

Netz

4 WAVAW
a) J: Umrichter ﬂ”ﬂ@
4 AVAW
b) _E Umrichter 4 %Fﬂter ﬂ”ﬂ@
_
c) ’—Eﬁ Umrichter F#— Sinusfilter +@

Z,
(@]
—
N
sg

Z

@

N
=

Bild 2.13
a) Verringerung der Schaltgeschwindigkeit
b) du/dt Filter
c) Sinusfilter (Schirmung des Kabels entfillt)
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2.4 Losungsansatz fiir sinusformige Ausgangsspannungen bei minimiertem
Filteraufwand

2.4.1.1 Verringerung der Schaltgeschwindigkeit

Mit Hilfe der Ansteuerschaltung (Gate Drive) jedes Leistungstransistors kann die
Schaltgeschwindigkeit beeinflusst werden. Die einfachste Methode besteht in der
Einstellung der Gate-Widerstinde. Eine Erhohung des ohmschen Widerstands
bewirkt eine Verlangsamung der Ladung/Entladung der Eingangskapazitit im
Leistungshalbleiter und damit eine niedrige Schaltgeschwindigkeit.

Wie aus dem Bild 2.6 zu erkennen, ist der grofle Nachteil des langsamen Schaltens
die VergroBerung der Fliche unter der Leistungskurve, also die Erhohung der
Schaltenergie.

Ein zweiter Nachteil liegt in der schlechteren Auflosung fiir die PWM. Das
Schalten nimmt viel Zeit in Anspruch innerhalb einer Schaltperiode,
beispielsweise das 10-fache einer normalen Kommutierung. Folglich wird eine
Ansteuerung mit kleinen oder groen Tastgrade nicht mehr moglich.

Falls die Spannungssteilheiten nur in kleiner Mafle verringert werden sollen, also
ohne groflen Gate-Widerstand, sind sie immer noch vom Laststrom abhéngig. Es
bleibt nur die Anwendung komplizierterer Gate-Treiber-Konzepte fiir die
Begrenzung auf vorgegebenen du/dt [Parl, Dorl].

Gegen die oben genannten Nachteile gibt es noch die Alternative, eine niedrigere
Schaltfrequenz zu verwenden. Das bringt jedoch eine Verschlechterung der
Dynamik mit ldngerer Totzeit im Regelkreis mit sich, und vor allem eine gro3ere
Verzerrung des Motorstromes mit entsprechenden Pendelmomenten in der
Maschine.

2.4.1.2 du/dt Filter

Durch Filterung der Spannungsflanken mittels eines passiven Tiefpassfilters (L-C)
kann eine Verringerung der Spannungssteilheiten am Motorkabel bei schnellem
Schalten der Transistoren erzielt werden.

Das du/dt Filter begrenzt nur die Spannungsspriinge, der urspriingliche
pulsférmige Verlauf bleibt jedoch bestehen. Die Eckfrequenz des Filters muss
tiber der Schaltfrequenz liegen.

Ein Nachteil des Filters ist, dass die Eckfrequenz niedrig genug fiir die
anwendungsbezogene Kabellinge (Reflexion) aber hoch genug fiir eine
Vermeidung von Resonanzen mit Harmonischen der Wechselrichter-
Schaltfrequenz ausgelegt werden muss.
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Kapitel 2 Problematik der Ausgangsspannungen eines Pulswechselrichters

Ein weiterer Nachteil ist die Verlustleistung im Filter.

Kabelldngen bis ca. 100 m sind mit einer solchen Losung realisierbar [Juel].

2.4.1.3 Sinusfilter

Ein Sinusfilter wird ebenfalls unmittelbar an den Ausgingen des
Pulswechselrichters angeschlossen, besitzt jedoch eine Eckfrequenz, die unter der
Schaltfrequenz des Wechselrichters liegt. Damit werden alle schaltfrequente
Harmonischen beddmpft und entstehen sinusférmige Ausgangsspannungen mit
Motorfrequenz.

Die sinusférmigen Ausgangsspannungen verursachen keinerlei Storungen. Das
Motorkabel darf beliebig lang sein, ohne Reflexionen oder kapazitive Strome zu
erwarten. Falls das Filter auch Frequenzen in MHz-Bereich gut bedimpft, kann
sogar ein kostengiinstigeres und leichteres ungeschirmtes Motorkabel eingesetzt
werden, weil die Intensitét der elektromagnetischen Strahlung durch die Filterung
hochfrequenter ~ Spektralanteile  verringert  wird.  AuBlerdem  werden
Motorgerdusche und Wirbelstromverluste vermieden.

Idealerweise sollten schaltfrequente DM- und CM-Anteile unterdriickt werden.
Das Filter wird getrennt dimensioniert fiir die Bedimpfung jedes Anteils, wobei
die einzelnen L und C Komponenten fiir DM und CM teilweise kombiniert
werden konnen.

Es gibt auch kommerzielle Filter die nur den DM-Anteil bedimpfen [Datl]. Durch
die fehlende EMV-Entstérung muss das Motorkabel aber noch geschirmt sein.

Bei der Dimensionierung des Filters muss darauf geachtet werden, dass die
Eckfrequenz zwar fiir eine ausreichende Diampfung der schaltfrequenten
Harmonischen (z.B. ab 5 kHz) genug niedrig ausgewdihlt wird, aber die niedrige
Motorfrequenzen (z. B. bis 100 Hz) mit eventuellen Harmonischen nicht getroffen
werden. Bei einer zu niedrigen Eckfrequenz konnen Resonanzstellen angeregt
werden. Ferner werden Gewicht und Kosten drastisch zunehmen.

Filter-Nachteile wie Blindstrom bei Leerlauf und Verluste vor allem in den mit
Motorstrom durchflossenen Spulen sind ebenfalls vorhanden.
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2.4 Losungsansatz fiir sinusformige Ausgangsspannungen bei minimiertem
Filteraufwand

2.4.2 Losung: Neuartiger Pulsumrichter mit
hoher Schaltfrequenz und Sinusfilter

Obwohl ein Sinusfilter diverse Storprobleme vermeidet und die Motorlebensdauer
durch geringere Belastung der Isolierung erhéhen kann, wird sein Einsatz aus
GroBen-, Gewichts- und Kostengriinden wenn moglich vermieden. Dafiir ist die
niedrige Eckfrequenz verantwortlich, mit der das Filter ausgelegt werden muss.
Wie bereits erwihnt, liegen die Eckfrequenzen der DM- und CM-Filterkennlinien
in einem Bereich zwischen Motorfrequenz und Schaltfrequenz des
Wechselrichters. Mit einer Erhohung der Schaltfrequenz kann die Filter-
Eckfrequenz f,, ebenfalls nach oben verschoben werden, was die Kapazitit C und
Induktivitit L  laut (2-15) verringert. Bei gleicher Strom- und
Spannungsbeanspruchung ist das Volumen von Kondensator und Spule in grober
Anndherung proportional zu C bzw. L. Damit sinkt das gesamte Filtervolumen
und -gewicht etwa proportional zu der Zunahme von fj,, obwohl in der Realitét das
Filter durch die Kombinationen von L und C fiir Wirkung auf DM und CM etwas
komplexer als ein einfaches LC-Glied wird.

f __ 2-15
Y NiTe 2-15)

Die Erhohung der Schaltfrequenz bringt weitere Vorteile mit sich, wie den
groBeren Spielraum fiir die FEinstellung der Filter-Eckfrequenz und die
Verwendung kompakterer Kondensatoren und Spulen. Zum einen diirfen
Bauelemente mit grolen Toleranzen verwendet werden, und zum anderen konnen
Spulen mit hochpermeablem Material, wie Ferrit, kompakter ausgefiihrt werden.

Die Frage ist, wie die Schaltfrequenz erhoht werden kann, ohne dass durch eine
Steigerung der Schaltverluste im Wechselrichter das System unwirtschaftlich
wird.

In der vorliegenden Arbeit wird eine Losung fiir dieses Problem untersucht,
namlich den Einsatz von Transistoren auf Siliziumkarbid (SiC) -Basis in einem
neuartigen Umrichter. Aufgrund der niedrigen Schaltverluste von SiC-Halbleitern
wird eine hohe Schaltfrequenz von 125 kHz moglich.

Die einzelnen Teile und das gesamte System mit Netzfilter, SiC-Umrichter und
Sinusfilter werden in den nédchsten Kapiteln beschrieben.
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Kapitel 3

Siliziumkarbid -
Leistungshalbleiter

3.1 Halbleitermaterial Siliziumkarbid

Seit der 50er Jahren werden Halbleiter, z.B. in Form von Dioden und
Transistoren, fiir die Steuerung und Verstirkung elektrischer Strome in
Schaltkreisen verwendet. Aufgrund des hoheren Bandabstandes und die damit
bessere Stabilitdt bei hoheren Temperaturen verdringte das Halbleiterelement
Silizium (Si) nach ein paar Jahren das Germanium (Ge) als Trigermaterial fiir die
meisten Bauelemente [Flo1].

Seit dieser Zeit wird intensiv an der Verbesserung der Reinheit des Siliziums, den
Herstellungsprozessen, der Dotierung und Erfindung neuer Strukturen gearbeitet.
Mit den grofen Fortschritten der letzten Jahrzehnte ist das Potenzial des Siliziums
in Leistungshalbleitern bis an die physikalischen Grenzen ausgeschopft.

Die Suche nach besseren Leistungshalbleitern, namlich Halbleitern mit
niedrigerem Durchlasswiderstand bei hoherer Sperrspannung und minimaler
Schaltverlustleistung, erfordert die Beriicksichtigung anderer Halbleitermaterialen.
Hierzu stellt Siliziumkarbid eine besonders attraktive Moglichkeit dar, weil seine
physikalischen  Eigenschaften eine  deutliche  Verbesserung  heutiger
Leistungshalbleiterbauelemente versprechen.
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Kapitel 3 Siliziumkarbid - Leistungshalbleiter

3.1.1 Eigenschaften des Siliziumkarbides

3.1.1.1 Vergleichbare Halbleiter

In der Tabelle 3.1 werden die fiir die Leistungselektronik relevante Eigenschaften
verschiedener Halbleitermaterialien komparativ dargestellt [Stel, Schl, Mohl,
Benl].

Eigenschaft Einheit Si 4H SiC | GaAs | Diamant
©)
Bandabstand E, eV 1,12 3,26 1,43 5,5
Intrinsische l/em® | 1,410 5107 | 1,810° | 107
Ladungstriagerkonzentration
n;
Elektronenbeweglichkeit w, | cm*/(V-s) 1400 1000 8500 2200
KTritische elektrische MV/cm 0,3 2,8 0,4 10
Feldstirke E,
Dotierung (1000 V Step l/em® |1,3-10"]1,1-10"° | 5,7-10"* | 1,5-10"
junction) Ny
Relative 11,8 9,7 13,1 5,5
Dielektrizititskonstante €,
Wirmeleitfihigkeit A W/(cm-°K) 1,5 3,5 0,5 20
Schmelzpunkt o.4. °C 1415 ca. 1238 >1500
3000 Phasen-
Sublim. umwand.

Tabelle 3.1 Vergleich von Eigenschaften verschiedener Halbleiter bei
Raumtemperatur, sofern nicht anders angegeben.

Silizium ist der Halbleiter, aus dem heute die groBten Einkristalle bei hochster
Reinheit hergestellt werden konnen.

Siliziumkarbid wird bei Erhohung der Temperatur nicht schmelzen, sondern
sublimieren. Dies erschwert die Herstellung von Kiristallen. Ein in einem
geschlossenen Gefdll entstandenes Gas wird an der Decke des Gefilles
kristallisiert und damit Trigermaterial gewonnen. Das Material weist Defekte auf,
womit nur ein Anteil genutzt werden kann. Infolgedessen ist die Herstellung von
SiC-Substraten teurer als Si. Der hohe Bandabstand von SiC ermoglicht den
Betrieb bei hohen Temperaturen, so wie eine hohere Sperrspannung bei kleinerem
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3.1 Halbleitermaterial Siliziumkarbid

Durchlasswiderstand. Dariiber hinaus weist SiC eine hohere Strahlungs- und
Druckfestigkeit als Si vor [Berl].

Der Halbleiter GaAs als Ausgangsmaterial fiir Leistungshalbleiterbauelemente ist
seit den 80er Jahren parallel zu SiC erforscht worden. Er stellt eine Alternative zu
Si und SiC dar. Er besitzt Vorteile gegeniiber Si, vor Allem in der hoheren
Elektronenbeweglichkeit, was der Durchlasswiderstand verringert. Schaltverluste
konnen ebenfalls gegeniiber Si reduziert werden, wegen der kleinere
Sperrverzogerungsladung Q.. Nachteilig sind aber die Instabilitit der
Sperrschichten, niedrigere Wirmeleitfahigkeit als Si, niedrige mechanische
Beanspruchbarkeit (ungeeignet fiir wiederholte thermische Zyklen) und das
Fehlen an materialeigenen Oxid-Schichten [Benl]. Kommerzielle GaAs Dioden
(600V, 20A) sind vorhanden, jedoch durch den Herstellungsprozess teurer als
vergleichbare aus Si.

Diamant ist das Material mit dem groBten Potenzial fiir die Leistungselektronik.
Seine kritische elektrische Feldstirke, mogliche Dotierung, Wirmeleitfahigkeit
und thermische Belastbarkeit (>1000°C) sind uniibertrefflich. Es muss aber in der
Verarbeitung des Materials noch viel geforscht werden. Es gibt keine Methoden,
Einkristalle herzustellen, sondern nur Polykristalline Schichten [Mohl]. Aktuell
gibt es weltweit Interesse fiir das Thema, vor allem in Japan, wo es seit 2003 ein
staatlich gefordertes Forschungsprojekt gibt, um nutzbare Halbleiterbauelemente
auf Diamantbasis zu entwickeln [Int1].

Diamant, sowie andere in der Tabelle 3.1 nicht erwédhnte Halbleiter wie Gallium-
Nitrid (GaN) und Zink-Selenid (ZnSe) werden hier aufgrund der aktuellen
Schwierigkeiten im Herstellungsprozess nicht weiter betrachtet.

In den letzten Jahren wurden wichtige Fortschritte in der Verbesserung der
Herstellung von Siliziumkarbid-Halbleitern erzielt und die ersten kommerziellen
Leistungsdioden auf den Markt gebracht. Aufgrund der besseren Eigenschaften
erregt SiC Aufmerksamkeit als Leistungshalbleiterbauelement, wihrend GaAs in
den Hintergrund gerit.

3.1.1.2 Struktur des Siliziumkarbides

Siliziumkarbid ist eine halbleitende chemische Verbindung von Silizium (Si1) und
Kohlenstoff (C), die auf der Erde extrem selten vorkommt und daher kiinstlich
geschaffen wird. Es gibt mehr als 190 verschiedene Kristallgitter, sog. Polytypen,
in denen sich Si und C zu SiC verbinden. Von technischer Bedeutung sind
heutzutage fast ausschlieBlich die hexagonalen Polytypen 4H- und 6H-SiC, deren
Struktur senkrecht zu Wachstumsrichtung (c-Achse) liegt [Schl]. Der Polytyp 4H
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Kapitel 3 Siliziumkarbid - Leistungshalbleiter

(Bild 3.1) wird fiir heutige Bauelemente verwendet, weil er die hochste
Elektronenbeweglichkeit in der c-Achse besitzt. Die folgenden Aussagen und
Daten beziehen sich auf diesen Typ.

Bild 3.1 Gitterstruktur eines 4H-SiC Polytyps. Quelle: Lehrstuhl fiir
Angewandte Physik, Universitit Erlangen.

Aus der Sicht der angewandten Leistungselektronik sind maBlgebend nur drei
Variablen von grofer Bedeutung: Maximale Temperatur, maximale
Sperrspannung und Durchlasswiderstand (Schaltverluste ergeben sich aus der
inneren Kapazititen in einem unipolaren Halbleiter, siehe 4.4.1.1).

3.1.1.3 Temperatur

SiC ist ein Halbleiter mit hohem Bandabstand (Tabelle 3.1). Der Bandabstand ist
die notige Energie, um ein Elektron vom Valenz- zum Leitungsband zu bewegen.
Durch den groeren Bandabstand ist eine hohere thermische Energie nétig, um
Ladungstriager frei zu setzen. Das kann an dem enormen Unterschied der
intrinsischen Ladungstriagerkonzentration (Halbleiter ohne Dotierung und ohne
externe Spannung) zwischen SiC und Si bei Raumtemperatur erkannt werden
(Tabelle 3.1). Die Temperatur fiir eine intrinsische Ladungstrigerkonzentration
von 10"/cm’ ist 135°C fiir Si, wihrend fiir SiC bei ca. 800°C liegt [Stel]. Somit
kann SiC eine deutlich hohere Temperatur als Si vertragen.

Die bessere Wirmeleitfihigkeit vom SiC ermoglicht eine bessere
Wirmeabfiihrung des Chips und damit eine noch hohere Leistung im Halbleiter.
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3.1 Halbleitermaterial Siliziumkarbid

Um diese positiven Eigenschaften zu Nutze zu machen ist es jedoch notig, dass
die Wirmeiibertragung und -besténdigkeit durch das Gehiuse gewdhrleistet wird.
Da die aktuelle Gehdusetechnik fiir Si-Halbleiter nicht tiber 200°C ausgelegt ist,
kann mit dieser Technik das Temperaturpotenzial des SiC nicht ausgenutzt
werden [Sch2]. Dariiber hinaus sinkt die Wirmeleitfahigkeit des SiC bei sehr
hohen Temperaturen.

3.1.1.4 Durchlasswiderstand

In einem Leistungshalbleiter ist die Durchbruchspannung eines pn-Uberganges
umgekehrt proportional zu der Dotierung. Deshalb werden hohe Sperrspannungen
erreicht, indem mindestens eine gering dotierte Schicht (z.B. "n™"), bekannt als
Driftzone, verwendet wird. Im gesperrten Zustand nimmt diese Schicht die
Spannung auf. Bei unipolaren Leistungshalbleitern wird die Diffusion von
Minorititstragern vernachlidssigt und es bleibt nur der Beitrag der Driftzone zum
Widerstand. Da unipolare Bauelemente in der vorliegenden Anwendung
verwendet werden, wird in der folgenden Analyse nur die Driftzone
beriicksichtigt.

Die Stromdichte j senkrecht zur Fldche A eines Materials ist definiert wie folgt:

a9 dQ dx
j:i:i: dx _dt (3-1)
A A A

Q ist die Ladung, die sich auf die variable Linge x verteilt.

Es kann der einfacher Fall angenommen werden, dass die Ladung sich
gleichmidBig auf die feste Linge X verteilt. In einem n-dotierten Halbleiter ist die
Ladung Q gleich der Anzahl der freien Elektronen ay multipliziert mit der
Elementarladung q (3-2). v ist die Geschwindigkeit der Gesamtladung entlang der
negativen Stromrichtung und V das Volumen des Materials.

a-ay

- x U ay (3-2)
= =g—2vy

=T Ty

ax/V ist die Majorititstrigerdichte n des n- dotierten Halbleiters, die gleich der
Dotierungsdichte  ist, weil die viel kleinere  Minoritétstragerdichte
vernachldssigbar ist. Die Driftgeschwindigkeit v kann bei n-dotierter Driftzone als
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die Elektronenbeweglichkeit multipliziert mit dem externen elektrischen Feld E,
dargestellt werden:

J=qnu, E (3-3)
Fir den Durchlasswiderstand wird nur die Spannung auf der Driftzone
beriicksichtigt. Sie ist bei wunipolaren (majority carrier) Halbleitern im
wesentlichen auch gleich der Durchlassspannung (Diffusionsspannung entféllt).

u= uDrift (3—4)
In einem schwach n-dotierte Halbleiter (Driftzone) der Linge Xy ist das externe

elektrische Feld E konstant. Die Potenzialdifferenz A¢ an den
Halbleiteranschliissen bildet die Driftspannung (3-5):

X1y
Upf =AP=@y — @ = J; Edx=EXy, (3-5)

Aus (3-3) und (3-5) ergibt sich:

u u EX
n 5 (3-6)

R = ; . =
JAy  gnu, EAL

R ist der Durchlasswiderstand. Wie bei einem ohmschen Element ist er
proportional zur Linge des Halbleiters Xy und umgekehrt proportional zu seiner
senkrechten Fliche Ap. Auflerdem ist R umgekehrt proportional zur
Ladungstriagerdichte n  (Dotierungskonzentration) und zur Elektronen-
beweglichkeit u, (3-7).

(3-7)

3.1.1.5 Sperrspannung und Kompromiss mit dem
Durchlasswiderstand

Die Durchbruchspannung eines Halbleiters hidngt vom Bandabstand ab. Der
Durchbruch erfolgt, wenn freie Elektronen bei hohem elektrischem Feld soviel
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kinetische Energie gewinnen, dass sie auf andere Elektronen stolen und diese von
seiner kovalenten Bindung befreien konnen. Die befreiten Elektronen gewinnen
wieder kinetische Energie aus einem externen elektrischen Feld und konnen
weitere Elektronen befreien. Dieser Effekt heiit StoBionisation und verursacht
eine Kettenreaktion, was zu einer Lawinendurchbruch und einer Zerstérung des
Halbleiters fiihrt.

Durch den groen Bandabstand vom SiC im Vergleich zu Si ist ein hoheres
elektrisches Feld notig, um Elektronen zu befreien. Um zum Durchbruch zu
kommen, muss ein bestimmtes elektrisches Feld in einem geniigen grolen Raum
des Halbleiters vorhanden sein, was wiederum von der Dotierung abhingig ist.
Zur Vereinfachung kann eine kritische elektrische Feldstirke E. ermittelt werden,
die nirgends im Halbleiter iiberschritten werden darf, damit der Durchbruch
vermieden wird. E. entspricht beim SiC dem 10-fachen wie beim Si (Tabelle 3.1).
Eine andere Mboglichkeit des Durchbruches ist der thermische Durchbruch.
Aufgrund des groBen Bandabstandes in SiC st die intrinsische
Ladungstriagerkonzentration viel niedriger als in Si. Somit tritt in SiC ein
thermischer Durchbruch erst bei deutlich hoheren Temperaturen als in Si auf.

Zum Verstindnis der Beziehung zwischen Durchbruchspannung und
Durchlasswiderstand wird im Folgenden die Bildung des elektrischen Feldes E
und des Potenziales ¢ bei gegebener Raumladungsdichte p (Dotierung) und
Halbleiterlinge x =Xy in einem vereinfachten allgemeinen Halbleiter mit
abruptem pn-Ubergang dargestellt. Fiir unipolare Halbleiter kann die n-Schicht
allein  beriicksichtigt werden, gelten jedoch die unten aufgefiihrten
Zusammenhinge ebenfalls.

O<x<Xy
_4ar
E@) =" [p(0dx (3-8)

#(x)=— EE(x)dx

Beim Anliegen einer Sperrspannung an einem pn-Ubergang bilden sich das
elektrische Feld und das Potenzial in einem Halbleiter mit gleichméfBig und gleich
dotierten p und n Schichten laut (3-8). Im Bild 3.2 werden diese Variablen auf die
Linge des Halbleiters graphisch dargestellt. ¢ wird in der Regel an der Kathode
als Null definiert.
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Ad

-

Raumladungszone

A
Bild 3.2 Verteilung von Raumladungsdichte p(x), elektrisches Feld E(x) und

Potenzial ¢(x) in einem Halbleiter mit pn-Ubergang bei maximaler
(durchgezogen) und ca. halber (gestrichelt) Sperrspannung.
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a) Si Halbleiter
b) langere Si Halbleiter fiir hohere Sperrspannung
c) SiC Halbleiter fiir Sperrspannung wie a)
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Die maximale elektrische Feldstirke E,,. wird erreicht, wenn die
Raumladungszone die gesamte Linge Xy deckt. Fiir eine optimale Ausnutzung
kann N so gro3 gewihlt werden, dass E,,,, die kritische elektrische Feldstirke E.
erreicht.

Wenn E, . =E. , aber die Durchbruchspannung hoher sein soll, muss Xy
verldngert werden. Im Bild 3.3 a) und b) wird eine Verldngerung von Xy um den
Faktor f vorgenommen.

Im Bild 3.3 b) wichst die Fliche unter E um den Faktor f gegeniiber a). Somit ist
die Durchbruchspannung im b) f-fach hoher.

Damit E,,, gleich bleibt, muss die Dotierung um den Faktor f verringert werden,
wihrend die Linge Xy um f verlingert wird. Aus (3-7) ergibt sich der
Kompromiss

R~f* = R-~Ug’ (3-9)

fir unipolare Halbleiter (Z.B. MOSFETs oder JFETs). Ugp ist dabei die
Durchbruchspannung. Bei bipolaren Halbleitern verursachen in die Driftzone
injizierte Ladungstriger eine zusitzliche Stromkomponente, was die gemessene
Durchlasswiderstand auf R ~ Ugp deutlich verringert.

Der groBBer Vorteil vom SiC liegt daran, dass seine E. ca. 10-fach hoher als Si ist.
Das Bild 3.3 ¢) (SiC) zeigt die neue Feldverteilung und Dotierung bei gleicher
Durchbruchspannung wie im Bild 3.3 a) (Si). Aufgrund des 10-fachen E. reduziert
sich die Liange Xy um den Faktor 10 und erhoht sich die Steigung dE/dx um den
Faktor 100, wihrend €g;c ein Faktor 0,8 gegeniiber Si aufweist.

Aus (3-7) und (3-8) ergibt sich das Verhiltnis SiC/Si der Durchlasswiderstidnde in
(3-10) bei gleicher Durchbruchspannung. Die Ladungstrigerdichte n entspricht
der Konzentration von Donatoren N, bzw. Akzeptoren N, (Dotierung), die in
diesem Beispiel gleich sind.

Rgc _ Muysi g Xgc 1400 1 1
R..
Ry =—L
SiC 571

(3-10)

Aus (3-10) ist der Durchlasswiderstand im SiC theoretisch ca. 570 mal kleiner als
im Si bei gleicher Durchbruchspannung. Dieser Faktor kann tatsdachlich zwischen
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100 und 2000 variieren, da die kritische elektrische Feldstirke von der Qualitét
des SiC-Gitters abhingig ist [Ball]. In (3-10) wurde grob das 10-fache fiir Eic)
gegeniiber E. ;) angenommen.

Das gleiche Ergebnis kann aus dem Verhiltnis der Giitefaktoren "Baliga Figure of
Merit" (3-11) [Bal2] des SiC und Si entnommen werden.

BFOM =¢-u,-E,’ (3-11)
Ebenso konnen proportional zur Liange Xy hohere Durchbruchspannungen in SiC
erreicht werden, ohne dass der Durchlasswiderstand iiber den von Silizium steigt.
Damit sind die Silizium-Grenzen fiir die Herstellung hochsperrender unipolarer
Halbleiter durch den Einsatz von SiC gesprengt.

3.1.1.6 Festigkeit gegen kosmische Strahlung

Ein anderer Aspekt, in dem SiC Si iibertrifft, ist die Festigkeit gegen kosmische
Strahlung.

Die Wahrscheinlichkeit eines Ausfalls von Halbleiterbauelementen nimmt mit der
Hohe iiber dem Meer, der GroBe der Halbleiterfliche und der angelegten
Sperrspannung zu. Halbleiterbauelemente hoher Leistung erfiillen diese
Bedingungen, was zu Ausféllen von Bauelementen und gar gesamten Anlagen
fiihren kann. Als Beispiel sind elektrische Bahnen auf Hochebenen und Umrichter
hoher Leistung fiir Tagebau (z.B. auf der Atacama Wiiste in Chile) betroffen
[Ponl, Pon2].

Wie im Bild 3.4 zu sehen, weist SiC eine deutlich hohere Festigkeit gegeniiber Si
auf [Fril]. Der Grund dafiir ist wieder der hohere Bandabstand von Siliziumkarbid
[Dod1].

3.1.1.7 Unipolare vs. bipolare SiC-Leistungshalbleiter

In unipolaren Halbleitern (Schottky-Dioden, JFETs, MOSFETs, usw.) sind die
Majorititstrager fiir den Stromfluss maBgebend. Meist gibt es Dotierung entweder
mit Akzeptoren oder Donatoren im Strompfad.

In bipolaren Halbleitern (PiN-Dioden, Bipolar-Transistoren, IGBTs, usw.) sind
pn-Uberginge im Strompfad vorhanden. Diffusion und Minorititstriger spielen
eine wesentliche Rolle beim Stromfluss.
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A
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Bild 3.4 Vergleich der Ausfallraten von Si- und SiC-Bauelemente.
FIT (Failure In Time): Ausfille pro Bauelement in 107 Std.
Unipolar Bipolar
Si SiC Si SiC
FET | eneane | entfallt
Diffusionsspannung ca. 1V |ca.3V
SCh?ttky ca.0,5V | ca. 09V
Diode
Durchlasswiderstand Ul U
(Driftzone) b b
positiv
Temperaturkoeffizient positiv | (MOSFET | negativ | negativ
teilw. neg)
. FET 1 g00v | >14kv
Mogliche 10KV ca.
Sperrspannung Schottky- 200 V S 5KV 40 kV
Diode
Recovery Ladung entfillt entfillt grof klein
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3.1 Halbleitermaterial Siliziumkarbid

Aufgrund der Auslegung der Zwischenkreisspannung fiir ca. 1000V in
Antriebsumrichtern ~ mit  Drehstrom-Einspeisung ~ werden Silizium-
Leistungshalbleiter nur in bipolarer Form eingesetzt (meist IGBTs). Nach (3-9)
wichst der Durchlasswiderstand in unipolaren Bauelementen tiberproportional mit
der Durchbruchspannung. Das gilt zwar auch fiir Siliziumkarbid, aber der
Durchlasswiderstand in SiC ist um einen Faktor kleiner als in Si, so dass uni- und
bipolare Halbleiter in Frage kommen.

Anhand der Tabelle 3.2 konnen die Varianten Unipolar und Bipolar bei Si und
SiC verglichen werden.

Zur Tabelle 3.2:

a) Die Diffusionsspannung bipolarer Halbleiter ist hoher als von
unipolaren.
b) Der Durchlasswiderstand von SiC-Halbleitern fiir

Niederspannungsumrichter ist sehr gering. Unterschiede zwischen uni-
und bipolar werden erst bei hoheren Ugp ersichtlich.

c) Aufgrund ihres positiven Temperaturkoeffizientes konnen unipolare
Halbleiter in der Regel parallel geschaltet werden. Das ist fiir die immer
noch kleinen SiC-Chips ein wichtiger Punkt.

d) Sperrspannungen von SiC-Halbleitern fiir Niederspannungsumrichter
sind sowohl mit unipolaren als mit bipolaren Bauelementen méglich.

e) Reine unipolare Halbleiter haben keine Sperrverzégerungsladung und
sind damit sehr schaltverlustarm.

Somit ist offensichtlich, dass die beste Wahl fiir einen Antriebsumrichter in der
unipolaren SiC-Technik liegt.

3.1.2 SiC-Wafers - Stand der Technik

SiC ist seit vielen Dekaden bekannt, dennoch war das Material nur in schlechter
Qualitit verfiigbar. In den letzten 10 Jahren wurden sehr groe Fortschritte im
Kristallwachstumsprozess erzielt.

3.1.2.1 Materialdefekte

AuBler dem aufwindigen Sublimationsprozess fiir die Gewinnung von SiC-
Substraten, ist ebenfalls das Auftreten von Defekten im Material wihrend des
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Ziichtungsprozesses  problematisch. Es gibt verschiedene Arten von
Materialdefekten.

Die unerwiinschtesten Defekte sind die Micropipes. Diese Defekte wachsen durch
den Kiristall und vernichten die Sperrfihigkeit des Bereiches wo sie auftreten. Im
Bild 3.5 sind Micropipes nach dem Atzen mit fliissigem Kaliumhydroxid sichtbar
gemacht [Stel].

Aus dem Wafer werden die Chips aussortiert, die Micropipes enthalten. Je kleiner
die Chipfliche, desto mehr defektfreies Material steht zur Verfiigung. Deswegen
werden {iiblicherweise kleine SiC-Chips hergestellt, die dann parallelgeschaltet
werden.

Bild 3.5 Micropipes in SiC. Links: Schnittansicht. Rechts: Ansicht von oben.
[Stel].

AuBlerdem gibt es andere Arten von Defekten, wie "dislocations" (screw, basal
plane, usw.) und "polytype inclusions", welche in hoherer Menge als Micropipes
vorkommen und die Eigenschaften des Halbleiters veridndern [Bakl1].

3.1.2.2 Wafer

Entwicklungen der Materialqualitit in den letzten Jahren fithren zu einer
drastischen Reduzierung der Micropipedichte, so dass heute (Jahr 2007) Wafers
mit einer mittleren Micropipedichte von nur 0,8 cm™ komerziell erhiltlich sind.
Im Jahr 2001 war die Micropipedichte 100 cm” (siehe Bild 3.6) [Mill].

Von der Firma Cree gibt es seit kurzem kdufliche 100 mm (ca. 4") 4H-N-SiC
Wafer. Das Erreichen dieses Durchmessers ist ein wichtiger Meilenstein fiir die
Preissenkung von SiC-Halbleitern, da die vorhandene Ausstattung fiir die
Verarbeitung von Silizium teilweise fiir SiC verwendet werden kann [Bak1].
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Bild 3.6 Mittlere Micropipedichte in 4H-SiC Wafers von 3" und 100 mm
Durchmesser.

Dariiber hinaus werden von Cree auch "Zero Micropipe" (ZMP) Wafers
angeboten, die keine Micropipes entahlten. Fiir Epitaxialschichten wird die
Defektdichte reduziert und Strukturen fiir 10 kV-Bauelemente konnen realisiert

werden.
Es werden fiir das Jahr 2009 oder 2010 150 mm (ca. 6") Wafers und eine weitere
Reduzierung des Materialpreises um 25 % erwartet [Mill].

3.2 SiC-Leistungsbauelemente

Im Folgenden wird der aktuelle Stand von SiC-Leistungsbauelementen vorgestellt.
Dem SiC-JFET ist ein eigenes Kapitel gewidmet, da mit diesem Transistor die
Vorteile des Siliziumkarbides ausgenutzt werden konnen und in die vorliegende
Arbeit eingesetzt wurde.
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3.2.1 Ubersicht

3.2.1.1 Stand der Forschung

In den letzten 10 Jahren sind verschiedene SiC-Leistungsbauelemente bei immer
hoheren Sperrspannungen zu Forschungszwecken hergestellt worden. Diese
Bauelemente besitzen in der Regel kleine Chips und die Gehédusetechnik ist nicht
optimiert. Daher haben sie eine kleine Stromtragfihigkeit. Darunter zihlen
folgende SiC-Bauelemente:

- SBD Schottky Dioden bis 4,9 kV [Mcgl].

- JBS Dioden bis 3,7kV [Asal]. Diese Schottky-Dioden haben weniger
Sperrstrom bei hoheren Temperaturen.

- PiN Dioden bis 19,7 kV [Linl, Sugl]. Die 10-fache elektrische Feldstirke
von SiC gegeniiber Si ldsst ca. 10-fach diinnere Halbleiter verwenden.
Damit wird die Sperrverzogerungsladung verringert.

- MOSFET mit DMOS Struktur bis 10 kV [Ryul].

- VIFET bis 14 kV [Lil].

- BIJT bipolare Transistoren bis 1,8 kV [Ryu2].

- GTO Thyristoren bis 4,5 kV [Elal]. Durch die diinnere Epitaxialschicht
(wie in SiC-PiN-Dioden) als in Si wird das Schalten schneller und
verlustdrmer. Der SiC-GTOs besitzt ein Gate, das in Bezug auf die Anode
angesteuert wird.

3.2.1.2 Stand der Produktentwicklung

Im Folgenden werden Bauelemente aufgelistet, die entweder bereits als Produkte
vorhanden sind, oder sich in einem fortgeschrittenen Entwicklungsstadium
befinden, so dass die Produktion nur von einer geniigenden Nachfrage abhingig
ist. Mit diesen Bauelementen ist es moglich, leistungselektronische Schaltungen
zu entwickeln.

a) SiC-Schottky Barrier Diode (SBD):
Als voll kommerzielles Produkt sind SBDs Chips der Firma Cree bis
1200 V und 50 A. Bauelemente fiir 1200 V und 20 A sind im Gehiuse
TO247-3 vorhanden (Bild 3.7-1).
Von der Firma Infineon sind Dioden fiir 600 V und 16 A kommerziell
vorhanden (Bild 3.7-2). Nicht kommerziell bis 1700 V von der Firma
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b)

SiICED (Bild 3.7-3: SiC-Dioden mit Si-IGBTs in einem gedffneten
Sixpack-Modul).

Si-CoolMOS mit SiC-Freilaufdiode:

Es handelt sich um einen Si-CoolMOS bis 800V mit einer SiC-Schottky als
Freilaufdiode. Halbbriicke-Module wurden fiir Strome bis 107 A hergestellt
(Bild 3.8). Laut Hersteller sind Schaltfrequenzen bis 500 kHz moglich
[Bonl]. Sie wurden im Jahr 2004 von der Firma Advanced Power
Technology entwickelt, und heute von Microsemi iibernommen.

Fiir antriebstechnische Anwendungen bietet eine Sperrspannung von 800 V
nicht geniigend Spielraum fiir Uberspannungen am Zwischenkreis. Daher
wird dieses Bauelement nicht weiter beriicksichtigt.

2

oS

(1) Cree (2) Infineon

SiC-Dioden

(3) SiICED

Bild 3.7 Verschiedene SiC-Schottky Dioden.
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SiC-Dioden

Bild 3.8 Modul mit Si-CoolMOS und SiC-Freilaufdioden.

¢) Si-IGBT mit SiC-Freilaufdiode:

Produktentwicklung zur Reduzierung der Schaltverluste durch Beseitigung
vom Recovery-Strom. Die Firma Cree entwickelt solche Bauelemente unter
dem Namen "CoPack" (Bild 3.9-1).

Die Firma Siemens bietet bereits einen Antriebsstromrichter mit dieser
Technik fiir 690V Netzspannung und mit 16 kHz Schaltfrequenz. Es
handelt sich um das Power-Modul PM250 der Frequenzumrichterreihe
Sinamics G120 fiir eine Leistung bis 37 kW [Weil].

d) SiC-JFET:
Verticale JFETs als Entwicklung der Firma SiCED sind in Modulen (Bild
3.10) und kleineren Gehdusen (Bild3.9-2) fiir 1500 V und ca. 10 A
vorhanden.

e) SiC-MOSFET:
Bauelemente fiir 1800 V und ca. 10 A von der Firma SiCED (Bild3.9-3).

(1) Cree "Copack" (2) SiCED JFET (3) SiCED MOSFET

Bild 3.9 Verschiedene Schalter mit SiC.
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f) Kaskode:
Hochsperrender SiC-JFET und typischerweise 50 V Si-MOSFET in Reihe
(ausfiihrlich im Kapitel 3.2.4) um das Normally-On Verhalten des JFETSs
zu umgehen. Es wird bei der Firma SiCED entwickelt und in SEMITOP™
(Semikron) (siche Bild 3.10) oder ISOPLUSi4™ (IXYS) Gehdusen
verpackt. Spannung und Strom ist durch den JFET bedingt.

SiC-JFET Si-MOSFET

Bild 3.10  Modul mit Kaskodenschaltung. Quelle: SiCED.

3.2.2 SiC-Diode

3.2.2.1 SiC-Schottky-Diode

Fir die vorliegende Anwendung miissen schaltbare Leistungshalbleiter fiir
mindestens 1000 V ausgelegt sein. In diesem Spannungsbereich werden
tiblicherweise bipolare Dioden aus Silizium eingesetzt. Aufgrund (3-9) sind
unipolare Si-Dioden nur bis ca. 200 V erhiltlich.

Mochte man Si- durch SiC-Dioden ersetzen, gelten andere Spannungsgrenzen.
Wegen der hoheren kritischen elektrischen Feldstirke in SiC sind unipolare
Dioden bis zu mehreren kV realisierbar. Die Grenze, ab der bipolare SiC-Dioden
wirtschaftlicher werden, liegt erst bei 5 kV. Der reduzierte Durchlasswiderstand in
bipolaren SiC-Dioden hoher Durchbruchspannung kompensiert die hohe
Diffusionsspannung vollstindig [Hef1, Linl].
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Fir den Spannungsbereich um 1000V werden hier SiC-Schottky-Dioden
untersucht. Sie besitzen folgende Eigenschaften:

- Kein Recovery-Strom, da keine Rekombination von
Uberschussladungstriiger in unipolaren Bauelementen.

- Schaltverhalten wie eine spannungsgesteuerte Kapazitit. Nur kapazitiver
Riickstrom ohne Abhingigkeit vom Laststrom, Temperatur oder di/dt.

- Schnelleres Schalten als Si-Diode moglich.

- Positiver Temperaturkoeffizient.

Der groBle Vorteil einer Schottky Diode ist das Fehlen von Recovery-Strom, was
zu einer fast vollstindigen Beseitigung der Schaltverlustleistung in der Diode
fiihrt. Dariiber hinaus werden die durch die Riickstromspitze verursachten
elektromagnetischen Storungen reduziert [Hef1].

Anhand der Messungen in den Bilder 3.11 und 3.12 kann das Abschaltverhalten
von Si-pn- und SiC-Schottky-Dioden verglichen werden. Beide Dioden sind fiir
1700 V Durchbruchspannung und 50 A Nennstrom ausgelegt. Die Si-Diode ist
Bestandteil des EUPEC-Sixpacks BSMS50GD170DL und die SiC-Diode des
SiCED-Sixpacks FS50R17KF6SiC (Bild 3.7-3).

Die Ergebnisse der Messungen von Abschaltverlustenergie in der Si- und der SiC-
Diode in Abhingigkeit vom Laststrom I} (Durchlassstrom vor dem Abschalten)
und Gehdusetemperatur T, (knapp Sperrschichttemperatur) sind in den Bildern
3.13 und 3.14 zu sehen. Die Abschaltverlustenergie der SiC-Diode ist immer
kleiner als 0,1 mJ, also in allen Fillen vernachldssigbar. Bei der Si-Diode kdnnen
die Abhingigkeiten der Verlustenergie bzw. Sperrverzogerungsladung von der
Temperatur und Laststrom deutlich erkannt werden.

Das Bild 3.15 zeigt eine logarithmische Darstellung der Abschaltverlustenergie
beider Dioden in Funktion der Temperatur. Die Verlustenergie der SiC-Diode ist
so niedrig, dass ihre Darstellung nur durch die Messungenauigkeit bestimmt wird.
Der positive Temperaturkoeffizient kann mit Hilfe der gemessenen
Durchlasskennlinie einer kleineren SiC-Schottky-Diode im Bild 3.16 bewiesen
werden [P6h1]. Damit konnen auch rdumlich entfernte Dioden parallel geschaltet
werden, ohne Gefahr von thermischer Instabilitédt ("runaway").

Nachteilig ist der hohe Sperrstrom einer Schottky Diode, der aber durch eine
geeignete Halbleiterstruktur, wie die "Junction Barrier Schottky" (JBS) [Hell]
oder die "Trench Schottky Barrier Schottky" (TSBS) [Patl], reduziert werden
kann.
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Bild 3.11 Abschalten einer Si-Diode. T, =125 °C; I, =95 A; Uz =700 V.

1004,
50F
——1d (A)
S0P Ud/10 (V)
_100 1 1 1 1 J
3.2 3.25 33 3.35 34 3.45
t(s) x 107

Bild 3.12 Abschalten einer SiC-Diode. T, =125 °C; I, =95 A; Uz =700 V.

47



Kapitel 3 Siliziumkarbid - Leistungshalbleiter

48

Ebaus (mJ )

18 7 | |

16 1 —#25°Csi | A S
14 4 —®=125°CSi IR A
12 A 200°CSi - e  EESEEEEEETEEEEEERES
10 A alle T.SiC[— S R — o
8 1 | |

61 AR
al —— T S e =
2 / 1

0 ; l l . —

0 20 40 60 80 100

I (A)

Bild 3.13 Abschaltverlustenergie von Si- und SiC-Dioden. Uz =700 V;

di/dt = 1000 A/pus.
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Bild 3.14 Abschaltverlustenergie von Si- und SiC-Dioden. Uz, = 1300 V;

di/dt = 1000 A/ps.
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Bild 3.15 Abschaltverlustenergie von Si- und SiC-Dioden in Funktion der
Chiptemperatur. Uz = 700V; di/dt = 1000 A/us.
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Bild 3.16 Durchlasskennlinie einer SiC-Schottky-Diode.
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3.2.2.2 Si-IGBT mit SiC-Schottky als Freilaufdiode

In leistungselektronischen Schaltungen sind in der Regel den Leistungsschaltern
(Transistoren) Freilaufdioden antiparallel geschaltet. In einer Halbbriicke mit
induktiver Last kommutiert der Strom zwischen einer Diode und einem Transistor.
Mittels SiC-Schottky-Dioden lassen sich nicht nur die Schaltverluste der Dioden,
sondern auch die der Transistoren, verringern.

(o]
a

Bild 3.17  Testschaltung mit Si-IGBT T und SiC-Schottky-Diode D.

Das Bild 3.17 zeigt die Testschaltung fiir die Messung von Schaltverlusten.
Dieselbe Schaltung wurde fiir die Untersuchung der Dioden im vorherigen
Abschnitt verwendet.

Die Spannungen Ucg und Uy werden mit Hochspannungstastkopfen und die
Strome ip und I}, mit Pearson Wandlern gemessen.

Unter dem Leistungshalbleitermodul befindet es sich eine Heizplatte. Mit einem
Thermoelement zwischen Modul und Heizplatte wird die Temperatur gemessen
und die Heizleistung geregelt. Im Chip kann zwar die Temperatur nicht direkt
gemessen werden, aber der Temperaturabfall des Chips gegeniiber dem Gehiduse
entspricht wenigen Graden. Daher kann hier die Gehédusetemperatur T, als einem
dhnlichen Wert wie die Sperrschichttemperatur angenommen werden.

Die  Zwischenkreisspannung Uz wird von  einem  einstellbaren
Hochspannungsnetzteil zur Verfiigung gestellt.
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Es wird das Doppelpulsverfahren angewendet: Der IGBT T wird mit einem
Einschaltpuls einstellbarer Linge eingeschaltet. Folglich wird der Laststrom I bis
zur gewiinschten Hohe ansteigen. Dann wird der IGBT ausgeschaltet und wieder
kurz ein- und ausgeschaltet. Somit kommutiert der Strom vom IGBT T in die
Diode D und umgekehrt bei ca. konstantem Laststrom I (siehe die mit Pfeilen
gezeigten Schaltvorginge im Bild 3.18).

IGBT: Aus Ein
Diode: Ein Aus

Up, Uge T T
e IL
o I N

7/

- t
18..286 ps

\j

Bild 3.18  Doppelpusverfahren zur Messung von Schaltverlusten.

Messungen des Spannungs- und Stromverlaufs in dem IGBT sind fiir Si- und SiC-
Freilaufdioden jeweils in den Bildern 3.19 und 3.20 bei gleicher Skalierung zu
sehen. Die Messungen erfolgen unter den gleichen Bedingungen wie die
Diodenmessungen in den Bildern 3.11 und 3.12.

Die Stromspitze im Bild 3.19 ist nichts anderes als der Recovery-Strom der Diode
zuziiglich des konstanten Laststromes. Daher ist die Reduzierung des Recovery-
Stromes auch fiir den IGBT von grofler Bedeutung.

Beim Ausschalten des IGBTs sind keine Unterschiede zwischen Si- und SiC-
Dioden festzustellen.

Bei den Kommutierungsvorgiangen wird Schaltverlustenergie in Wéirme
umgesetzt:

- Das Einschalten des IGBTs verursacht das Ausschalten der Diode:
Die Verlustenergien sind jeweils Erej, und Ep,ys.

- Das Ausschalten des IGBTs verursacht das Einschalten der Diode:
Die Verlustenergien sind jeweils Er,,s und Epgjp.
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t(s) x 107
Bild 3.19 Einschalten eines IGBTs mit Si-Freilaufdiode. T, = 125°C; I}, = 95A;
UZk =700V.
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Bild 3.20 Einschalten eines IGBTs mit SiC-Freilaufdiode. T, = 125°C;
IL = 95A, UZk =700V.
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Die Wirkung neuer Bauelemente muss mit der Berlicksichtigung aller Verluste
analysiert werden. Die gesamte Schaltverlustenergie Eyg der Halbbriicke
innerhalb einer Schaltperiode setzt sich wie in (3-12) zusammen.

EHB = ETein + EDaus + ETaus + EDein (3'12)

EDaus

Die Auschaltverlustenergie der Diode Ep,,s wurde bereits in 3.2.2.1 dargestellt.
Epein

Sowohl fiir Si- als auch SiC-Dioden kann die Einschaltverlustenergie Ep,
durchaus vernachlissigt werden.

Erein

Da I} wihrend eines Schaltvorgangs konstant bleibt, spiegelt sich ip in it
umgekehrt wider (siehe Schaltung im Bild 3.17). Die groBen Unterschiede des
Abschaltstromes der SiC-Diode gegeniiber der Si-Diode wirken sich dann auf die
Einschaltverlustenergie Er., des IGBTs aus, wie die Messergebnisse in den
Bildern 3.21, 3.22 und 3.23 zeigen.

30 7 aooooo oo rooooeeee- Sy
——25°C Si | |
254 |-®=125°CSi | S
200°C Si | |
20 1 25°CSiC |- - P LT T -
2 —¥—125°C SiC | |
= 15 4-| —®—200°C SiC|----- L A <
: ‘ 3 3
= 10041~ _ A~ __ == .
5 4 T T e e N o _____
O T T T T 1
0 20 40 60 80 100

I (A)

Bild 3.21 Einschaltverlustenergie vom IGBT bei Si- und SiC-Freilaufdiode.
Uz =700 V; di/dt = 1000 A/us.
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Bild 3.22  Einschaltverlustenergie vom IGBT bei Si- und SiC-Freilaufdiode.
Uy = 1300 V; di/dt = 1000 A/us.

Ertein (mJ)

0 50 100 150 200
Temperatur (°C)

Bild 3.23  Einschaltverlustenergie vom IGBT bei Si- und SiC-Freilaufdiode in
Funktion der Chiptemperatur. Uz, = 700V; di/dt = 1000 A/us.
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EM
Das Einschaltverhalten der Dioden erfolgt unabhéngig von der Temperatur und

dem Halbleitermaterial. Deswegen ist beim Ausschalten des IGBTs kein
Unterschied zwischen den Messkurven im Bild 3.24 zu sehen. Dies gilt fiir alle
Zwischenkreisspannungen.

N [ vy R T S o |
——25°C Si | | | |
10 1 —#=125°CSi |- oo S IRREEEEEE EE |
200°C Si 3 3 | 3
~ 87 ——25CsiCc [ T = S 3
E ] —emnsecsic = = - |
E —8—200°C SiC | | :
& | | | | |
S R > T o o :
2y e o e o 3
0 l l l l l

0 20 40 60 80 100

IL (A)

Bild 3.24  Ausschaltverlustenergie vom IGBT bei Si- und SiC-Freilaufdiode.
Uz =700 V; di/dt = 1000 A/pus.

Die Gesamtverlustenergie wird aus den vorherigen Messpunkten und (3-12)
berechnet. Die Ergebnisse in den Bildern 3.25 und 3.26 zeigen, dass mit dem
Tausch von Si- durch SiC-Dioden eine Energieeinsparung von 50 % im
Gesamtsystem bei der iiblichen Halbleitertemperatur von 125 °C erzielt wird. In
einem hybriden Modul mit Si-IGBTs darf jedoch die noch hohere
Betriebstemperatur von Siliziumkarbid nicht in Anspruch genommen werden.
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Bild 3.25 Gesamte Verlustenergie einer Halbbriicke innerhalb eines
Schaltperiodes. Uz, =700 V; di/dt = 1000 A/us.
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Bild 3.26 Gesamte Verlustenergie einer Halbbriicke innerhalb eines
Schaltperiodes. Uz = 1300 V; di/dt = 1000 A/us.
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3.2.3 SiC-MOSFET

Wie bereits erwihnt, lassen sich hochsperrende unipolare Leistungshalbleiter mit
Siliziumkarbid realisieren. Auch wenn die Herstellung von selbstleitenden SiC-
JFETs einfacher ist, besteht an SiC-MOSFETs groBles Interesse, da ein direkter
Tausch von iiblichen Bauelementen wie Si-IGBTs damit moglich wire. Der
Vorteil eines MOSFETs gegeniiber einem JFET ist das Normally-Off Verhalten
und die tiblichen Gate-Ansteuerspannungen von -5 V bis 20 V.

Jedoch ergeben sich beim SiC-MOSFET eine Reihe von Nachteilen oder
Schwierigkeiten in der Herstellung:

Das elektrische Feld E in der isolierenden Oxid-Schicht (SiO,) am Gate ist hoher
als im Halbleiter, da sie aus dem Verhéltnis der Permeabilititen zwischen Oxid
und Halbleiter gegeben ist (3-13) [Stel].

Eox
on = Es T (3-13)

In SiC ist das elektrische Feld ca. 10 mal hoher als in Si, was zu einem auf Dauer
zu hohen elektrischen Feld im Oxid fiihrt. Beispielsweise, wenn in SiC
2,4 MV/cm vorhanden sind, liegen 6 MV/cm im SiO,.

Eine Moglichkeit zur Losung dieses Problem ist die Verwendung der ACCUFET-
Struktur. Diese Struktur hat eine diinne n™-Schicht unter dem Gate-Oxid, welche
zusammen mit der p-Schicht des MOSFETs die Oxidschicht vor Drain-Source
Spannungen schirmt [Ball].

Das nichste Problem ist ein bis zu 100 fach hoherer Kanalwiderstand in 4H-SiC-
als in Si-MOSFETs [Stel]. Diesbeziiglich werden bessere Ergebnisse mit der SiC
Gitterstruktur 6H erzielt. Der Grund fiir den hohen Kanalwiderstand ist das
Auftreten von Defekten in der Grenzschicht SiC/SiO,. Dieses Problem kann mit
neuen Oxidwachstumstechniken gemildert und ein kleiner Gesamtwiderstand
erreicht werden [Jam1].

Nachteilig kann auch der negative Temperaturkoeffizient sein, welcher im Bild
3.28 erkennbar ist. Der Widerstand setzt sich aus Kanal- und Driftwiderstand
zusammen. Der Kanal hat einen negativen Temperaturkoeffizient, wihrend die
Driftzone sich wie ein ohmscher Widerstand, also mit positivem
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Temperaturkoeffizient, verhidlt. In Si-MOSFETs ist der Kanalanteil am
Gesamtwiderstand nur ca. 5 %, wihrend er im SiC-MOSFETs, aufgrund der
kiirzeren Driftschicht und des hoheren Kanalwiderstands, bei tiber 50 % liegt.

Theoretisch kann in Zukunft mit der Verwendung der "Super-Junction" Struktur
(SiC-CoolMOS) extrem niedrige Durchlasswiderstinde bei sehr hohen
Sperrspannungen erreicht werden [Bak1].

Es wurde eine Halbbriicke aus SiC-MOSFETs mit induktiver Last aufgebaut und
untersucht (siehe Bild 3.27) [Poh1].Der Laststrom flieB3t entweder durch den SiC-
MOSFET TI1 in Vorwirtsrichtung oder durch den SiC-MOSFET T2 in
Riickwirtsrichtung. Die Zwischenkreisspannung betrigt 600 V. Die Daten beider
SiC-MOSFETs sind: Sperrspannung 1800 V; Nennstrom 10 A; Ausgangskapazitit
200 pF; aktive Chipfliche 4,5 mm?; Gate-Schwellenspannung 3 - 4 V.

Bild 3.27  Testschaltung mit SiC-MOSFETs.
Das Bild 3.28 zeigt die ermittelte Vorwirtskennlinie des SIC-MOSFETs.
Das Bild 3.29 zeigt die Riickwirtskennlinie des SiC-MOSFETs. Bei
eingeschaltetem Kanal kann der 3V Spannungsabfall der pn-Body-Diode

vermieden werden

Ein- und Ausschalten des Transistors T1 werden jeweils in den Bildern 3.30 und
3.31 gezeigt.

58



3.2 SiC-Leistungsbauelemente
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Bild 3.28 Vorwirtskennlinie des SiIC-MOSFETs. Uy = 18 V. I4: Drainstrom,
Ugs: Drain-Source Spannung, U,: Gate-Source Spannung.
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Bild 3.29 Riickwirtskennlinie des SIC-MOSFETs. T, = 150 °C. I;:
Drainstrom, Ug,: Drain-Source Spannung, U,,: Gate-Source Spannung.
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Bild 3.30 Einschalten des SiC-MOSFETs. I} = 12 A; Uz =600 V; R, =33 Q.
T, =150 °C. Uyy: Drain-Source Spannung vom T1, Ip;: Drainstrom vom T1, R,:

Gate-Vorwiderstand.
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Bild 3.31 Ausschalten des SiIC-MOSFETSs. I, = 12 A; Uz, = 600 V; R, =33 Q.
T. =150 °C.
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Die Uberhéhung des Einschaltstromes im Transistor T1 (Bild 3.30) deutet
teilweise einen Recovery-Strom der Body-Diode im T2 an. Mit zunehmender
Temperatur wird diese Stromspitze hoher und breiter. Ein kurzzeitiger Stromfluss
durch die pn-Body-Diode des T2 ist hier nicht vermeidbar, da die
Verriegelungszeit nicht unter 100 ns eingestellt werden darf. Auf diese
Problematik wird im Kapitel 4 fiir den Fall eines SiC-JFETSs niher eingegangen.

Die Schaltverlustenergien jedes Transistors beim Ein- und Ausschalten in
Abhidngigkeit vom Laststrom I} werden im Bild 3.32 vorgestellt. Die gesamte
Schaltverlustenergie der Halbbriicke ergibt sich aus der Summe der vier Kurven.
Die Messungen wurden bei einer Chiptemperatur von 150 °C durchgefiihrt.

450 ¢ ‘ 1
400 | Ep,, Tl-ein )
oo , T1-ein
350 | Enrz o |
. 5 -aus
300 | |
Ep,. Tl-aus
250} |
3 200! |
84|
150 | )
100 | I . 7
50 b - - 3 "™ R L R R T 1
O 7 ]
-50 | | | |
’ ! 6 8 10 12

I (A)

Bild 3.32 Schaltverlustenergien der SiC-MOSFETs T und T,. Uz = 600 V;
R, =33 Q. T, =150 °C.
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3.2.4 Kaskode

Ein Kaskodenschalter, auch "Baliga-pair" genannt, ist eine Reihenschaltung von
einem SiC-JFET (J) und einem Si-MOSFET (M), wie das Bild 3.33 zeigt.

+
Lix
d
ik gl S b
Ugs [ ] 12
T :
TR ol
RgM l_".dn -
o—}o . t M #lUdsM Ry
'- - -
\ § é UdsK
UgsM
-0

Bild 3.33 Schaltung einer Kaskode.

In einem SiC-JFET konnen die Eigenschaften von SiC gegeniiber Si ausgenutzt
werden. Er besitzt eine einfache und robuste Struktur, mit der sich hohe
Sperrspannungen  und  kleine = Durchlasswiderstande  bei  positivem
Temperaturkoeffizient realisieren lassen. Dieser Transistor ist aber selbstleitend
und bendtigt teilweise hohe negative Spannungen am Gate (Pinch-Off-Spannung)
fir den Sperrzustand. Dieses Problem kann umgangen werden, indem ein
Niederspannungs-Si-MOSFET (in der Regel 50 V Sperrspannung) die notige
Gate-Spannung dem JFET zur Verfiigung stellt. Der MOSFET, und damit die
gesamte Kaskode, wird mit einer iiblichen Ansteuerschaltung angesteuert. Der
MOSFET trdgt minimal zum Durchlasswiderstand, da ein Chip groBer Fliche
verwendet wird. Beide Transistoren verfiigen iiber interne pn-Body-Dioden vom
Source zum Drain, was den Anschluss von externen Freilaufdioden iiberfliissig
macht. Die Kosten fiir den Si-MOSFET liegen weit unter den Kosten des SiC-
JFETs.

Die Schaltgeschwindigkeit kann mit den Widerstinden R,y und R,y gesteuert
werden [Poll]. Es wird aber normalerweise Ryy = 0 © verwendet, ansonsten ist der
Schaltvorgang zu langsam und verlustbehaftet.
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Die hier gemessenen Kaskoden sind im Gehéuse "Semitop 1" (Bild 3.10) verpackt
und in eine Halbbriicke eingesetzt. Ahnlich zur MOSFET-Halbbriicke (Bild 3.27)
werden hier die Kaskoden T1 fiir Vorwirtsstrom und T2 fiir Riickwértsstrom
definiert. Die Zwischenkreisspannung betridgt 600 V. Die Daten beider Kaskoden
sind: > 1000V Sperrspannung; Nennstrom ca. 10 A; Chipfliche SiC-JFET
2x42mm’ parallelgeschaltet, MOSFET "Optimos®" (Infineon) mit 8 mQ
Durchlasswiderstand.

Der Kanal des SiC-JFETs und des Si-MOSFETs hat einen positiven
Temperaturkoeffizient. Dies wird mit der gemessenen Vorwirtskennlinie im Bild
3.34 verifiziert.
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Bild 3.34 Vorwirtskennlinie der Kaskode. Ugg = 18 V.

Die Riickwirtskennlinien in den Bildern 3.35 und 3.36 zeigen ein bei Si-Schaltern
nicht iibliches Verhalten. Die unterschiedlichen Temperaturkoeffizienten und
Stromsteigungen sind hier vom Strompfad abhingig. Bei Ugy =0V kann der
Riickwirtsstrom im MOSFET nur durch seine Body-Diode flieBen, da sein Kanal
gesperrt ist. Uber der Si-Schwelle von Uy = ca. -0,5 V flieBt Strom durch diese
Body-Diode und den Kanal des selbstleitenden JFETs. Uber der SiC-Schwelle von
Uy = ca. -3 V flielit der Strom iiberwiegend durch die Gate-Drain pn-Body-Diode
des JFETSs (siche Bild 3.35) Im niitzlichen Strombereich bis ca. 15 A bleibt der
Temperaturkoeffizient aber immer positiv.
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Bei Uggv = 18 V leitet der Kanal des MOSFETS riickwiirts, womit mehr Strom als
nur mit der MOSFET-Body-Diode flieBen kann (siehe Bild 3.36).
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Bild 3.35 Riickwirtskennlinien der Kaskode fiir verschiedene Temperaturen.
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Bild 3.36 Riickwirtskennlinien der Kaskode bei ein- und ausgeschaltetem
MOSFET. T, = 150 °C.
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Bild 3.37 Einschalten der Kaskode T1. I =12 A; Uz =600 V; R, =47 Q.
T. =150 °C.
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Bild 3.38 Ausschalten der Kaskode T1. I} = 12 A; Uz = 600 V; R, =47 Q.
T. =150 °C.
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Die Bilder 3.37 und 3.38 zeigen jeweils Ein- und Ausschaltverldufe der Kaskode
T1. Nachteilig ist die Tatsache, dass auch bei einer niederinduktiven
Zwischenkreisverschienung Schwingungen auftreten. Der Gatewiderstand Ry, ist
mit 47 Q nicht klein gewdihlt, um zusitzliche Schwingungen zu vermeiden. Durch
beide Chips in einem Gehiuse entstehen parasitdren LC-Glieder.

Aufgrund des Recovery-Stromes im T2 ist ein deutlicher Uberstrom in T1 zu
sehen (Bild 3.37). In einer Kaskode ist immer ein Recovery-Strom vorhanden, da
der Riickwirtsstrom zumindest teilweise iiber die Body-Diode des MOSFETs
flieBt, auch wenn eine positive Spannung am Gate liegt. Deswegen wurde kein
Einfluss der Verriegelungszeit auf das Schaltverhalten festgestellt. Die minimale
Verriegelungszeit betrigt ca. 150 ns, also mehr als beim SiC-MOSFET und SiC-
JFET.

Wegen der groBlen Chipfliche ist die Ausgangskapazitit des MOSFETs viel
grofler als die des JFETs. Die inneren Gesamtkapazititen der Kaskode sind im
Bild 3.39 mit durchgezogenen Linien dargestellt. Die gestrichelten Linien
entsprechen die Eingangs- (Ci), Ausgangs- (C,) und Riickwirkungskapazitit
(Cs) des MOSFETs. Die Kapazitit der Kaskode ist also von den groBen
MOSFET-Kapazititen stark abhéngig, was das Schaltverhalten gegeniiber einem
SiC-JFET verlangsamt.

104
— Ciss
"5 103
5
Q COSS
1024
Crss
101 : : : : >
0 10 20 30 40

UdsK (V)

Bild 3.39 Interne Kapazititen der gesamten Kaskode (durchgezogene Kurven)
und des MOSFETs (gestrichelte Kurven). Quelle: SiCED.
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Somit besitzt der Kaskode im Durchlass so gute Eigenschaften wie der SiC-JFET,

ist jedoch sein Schaltverhalten langsamer und verlustreicher.

Das Bild 3.40 zeigt die gemessenen Ein- und Ausschaltverlustenergien beider
Kaskoden der Halbbriicke bei der iiblichen Chiptemperatur von 150 °C.

700 ‘ ;
, T1-ein
600 | Fn ) ]
- - « By, Tl-ein
500 + Ep , Tl-aus i
a0l — ED,Tl—aus |
=
E 300 .
! |
100 | .
OF mro Lo L ]
_100 ! ! ! ! !
2 4 6 8 10 12 14
I (&)
Bild 3.40 Schaltverlustenergien der Kaskoden T, und T,. Uz = 600 V;

R, =47 Q. T.=150°C.

Dariiber hinaus kann das Temperaturpotenzial des SiC-JFETs durch den hybriden
Aufbau nicht ausgenutzt werden.
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Kapitel 4

Der SiC-JFET

Im vorangegangenen Kapitel wurden die Vorteile des Siliziumkarbides gegeniiber
Silizium dargestellt und einige SiC-Bauelemente erldutert. Aufgrund der
besonderen Eigenschaften von SiC und der Qualitit der verfiigbaren
Triagermaterialien erschwert sich die Herstellung von SiC-Transistoren und Si-
Bauelemente kdnnen nicht direkt durch solche aus SiC ersetzt werden.

Als SiC-Transistoren kommen der SiC-MOSFET, die Kaskode und der SiC-JFET
in Frage.

Der SiC-MOSFET hat einen negativen Temperaturkoeffizient und weist Probleme
in der und um die Oxidschicht auf, was unter anderem den Durchlasswiderstand
erhoht.

Die Kaskode hat eine groBe vom Si-MOSFET bedingte intrinsische Kapazitit, die
das Schalten verlangsamt. AuBerdem ist das Schalten schwingungsbehaftet.
Nachteilig ist auch der Riickstrom durch die Si-Bodydiode des MOSFETs, der
Sperrverzogerungsladungen unabhingig von der Verriegelungszeit enthilt. Ferner
ist die Temperaturbestindigkeit durch den Si-MOSFET limitiert.

In der vorliegenden Arbeit wird ein SiC-JFET (silicon carbide junction field effect
transistor) verwendet. In diesem Transistor sind die oben genannten Nachteile
nicht vorhanden. Mit seiner einfachen Struktur konnen die positiven
Eigenschaften vom SiC zu Nutze gemacht werden. Als selbstleitendes Bauelement
mit speziellen Gate-Spannungen erfordert er jedoch eine besondere Ansteuerung.
Diese und das Bauelement selbst werden im Folgenden analysiert.
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Kapitel 4 Der SiC-JFET

4.1 Struktur und Eigenschaften

Prinzipiell ist ein JFET ein Halbleiter mit einem n- oder p-dotierten Kanal von
Drain bis Source. Im Falle eines n-Kanals wird dieser teilweise mit p-Schichten
umgeben, die das Gate bilden. Dies entspricht der Struktur einer Zelle. Viele
Zellen werden parallelgeschaltet, um einen Bauelement zu bilden. Ohne externe
Spannungen verhilt sich der unipolare Kanal wie ein ohmscher Widerstand (Bild
4.1-a). Damit ist der JFET selbstleitend (normally-on) und hat einen positiven
Temperaturkoeffizienten.

Mit einer externen negativen Spannung am Gate gegeniiber Source entstehen
Raumladungszonen in und um die p-Schichten. Wenn die Source-Gate-Spannung
u,, die Schwelle ,Pinch-off-Spannung® U, erreicht, treffen sich die
Raumladungszonen und der Kanal wird abgeschniirt. Der Transistor sperrt (Bild
4.1-b).

i i

Raum-

SeXsRNcteNs o
zone

O >—{ }—o

S & s + g

uSg

(a) Eingeschaltet (b) Ausgeschaltet
Bild 4.1 Allgemeine Darstellung eines JFETS.

Das Bild 4.2 zeigt die Struktur einer halben Zelle des verwendeten 4H-SiC-
VJFETs. Mittels dieser Struktur wurde das Verhiltnis der Durchlass- und
Schaltverluste abgeglichen. Die Miller-Kapazitit (Cg) und der ohmsche
Kontaktwiderstand vom Gate wurden reduziert, um die Schaltgeschwindigkeit zu
erhohen [Hanl, Han2, Fri2]. Dank der p-Schicht am Source entsteht eine Body-
Diode zwischen Source und Drain.
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Bild 4.2 Struktur des verwendeten SiC-JFETSs.

Wie aus der Tabelle 4.1 zu entnehmen, ist der Durchlasswiderstand im hier
eingesetzten Typ B hoher als die der anderen Struktur vom Typ A, jedoch werden
die Schaltverluste im Typ B wesentlich verringert. Zum besseren Vergleich ist die
sperrspannungs- und materialabhiingige Hohe jedes Chips in dem spezifischen
Widerstand bereits einbezogen.

Usp (V) unipolarer Si- SiC-VJFET SiC-VJFET
Transistor (chmz) Typ A (chmz) Typ B (chmZ)
600 30 (CoolMOS™) 8 20
1200 > 400 12 22
1800 nicht verfiigbar 14 24

Tabelle 4.1 Spezifischer Durchlasswiderstand verschiedener unipolarer
Transistoren mit vorgegebener Chiphohe.

Eine  wichtige  Eigenschaft von  SiC-Halbleitern ist die  hohe
Temperaturbestindigkeit. Theoretisch kann SiC eine Temperatur von ca. 600 °C
tolerieren, wihrend Si Halbleiter mit einer Sperrschichttemperatur bis 175 °C
zuverldssig betriecben werden konnen. Eine Chip-Arbeitstemperatur von
mindestens 400 °C ist fiir einen SiC-JFET im Tiefsetzstellerbetrieb bewiesen und
seine statische Kennlinie bis 450 °C gemessen [Funl]. Fiir solche Messungen
wurden die Chips in temperaturstabilen Gehédusen verpackt. Bei einer Temperatur
von 450 °C erhoht sich aber der Durchlasswiderstand mindestens 5-fach und sinkt
der maximale Drainstrom ("Séttigungsstrom" in manchen Literaturstellen) ca. auf
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Kapitel 4 Der SiC-JFET

ein Achtel im Bezug auf 25 °C. Der Einfluss der Temperatur auf das Durchlass-
und Schaltverhalten des eingesetzten SiC-JFETs ist aus den Abschnitten 4.3.3 und
4.4.4 zu entnehmen.

Aufgrund des positiven Temperaturkoeffizienten und der Temperaturbestidndigkeit
vom SiC weist der SiC-JFET eine Kurzschlussfestigkeit bis in den ms-Bereich auf
[Fri2]. Dagegen kann ein Si-IGBT bei dhnlicher Nennspannung und -strom nur bis
ca. 10 us lang ein Kurzschluss aushalten. Damit ist die Ausfallsicherheit vor
Kurzschlussfolgen bei SiC-JFETSs hoher als bei vergleichbaren Si-Transistoren.

Die Daten der verwendeten SiC-JFETs (Bild 4.3) sind in der Tabelle 4.2
zusammengefasst.

Durchbruchspannung Ugp

1000 V - 1500 V

Durchlasswiderstand R,

0,29 Q bis 0,43 Q

Maximaler Drainstrom I,

>25A

Pinch-off Spannung U,
(Sperrspannung 900 V)

19,5 V bis 36,8 V

Chipfliche

2 x 4,2 mm’

Thermischer Widerstand j-c¢ Ryy;c

< 1,2 °K/W (gesamt)

Gehiuse

Semikron Semitop 1°. Siche Bild 4.3-b

Tabelle 4.2 Daten der verwendeten SiC-JFETSs
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1
_.g > luds
g S
ugk\ Yls
(a)
Bild 4.3
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(a): Schaltzeichen des JFETSs. (b): Gehiduse des verwendeten SiC-
JFETs.




4.2 Ansteuerung

4.2 Ansteuerung

4.2.1 Problemstellung

Der Nachteil eines SiC-JFETs ist der hohe Ansteuerungsaufwand. Zunichst muss
der Gate Treiber immer eine ausreichende negative Spannung fiir uy liefern
konnen (negativer als die Pinch-Off Spannung U,,), um der Ausschaltzustand des
Transistors zu gewéhrleisten. Problematisch ist, dass
- jeder der verwendeten SiC-JFETs, obwohl alle aus dem gleichen
Herstellungsprozess, unterschiedliche Upo vorweisen. Die
Versorgungsspannung muss einzeln fiir jeden Gate Treiber eingestellt
werden.
- Uy, meist unter -20V liegt, sogar teilweise unter -30 V, was die
Verwendung von MOSFET-Treibern mit negativen Spannungen erschwert.
- Uy und die negative Gate-Durchbruchspannung Ugsp nur einige Volts
voneinander entfernt liegen und Temperaturabhiingig sind (siehe Bild 4.4).

Uy =-195V @ 25 °C Uy =-223V @ 25°C
—> steigende Temp. —> steigende Temp.

()Tl (b) T2

Bild 4.4 Negative Gate Kennlinien von zwei SiC-JFETSs gleicher Art.
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Wie aus den Messungen der Gate Kennlinien im Bild 4.4 zu erkennen ist, gibt es
nur ein kleines Spannungsfenster zwischen Ugp bei der maximalen
Chiptemperatur und U,, bei Raumtemperatur fiir die Einstellung der uy zum
Ausschalten. Ferner haben diese Bauelemente stark unterschiedliche Ugpp.

Anders als in MOSFETs ist die Messung solche Kennlinien unkompliziert, da der
Strom stationir durch das JFET-Gate flieen kann.

Die positive Gate-Kennlinie ist dagegen sehr dhnlich bei allen SiC-JFET und vom
pn-Ubergang zwischen Gate und Source bestimmt (siehe Bild 4.5).

160 v~ roTTTs roootoo ! 160 v~ moees SR
140 - R 140 4 R &
120 - —=25°C --——-|}- 1204 T&BC L
2100 | -=-75°C 100 - L
E 801 | —A-125°C 80 | e

=60 1 1 1 60 1 1 i

404 40 - | |
209 oo 204 — Al

0 B—o-eSe N\ mmumu 0 DEEe—oN-omupe

0 ! 2 3 0 1 2 3

ugs(V) ugs(V)

(a) T1 (b) T2

Bild 4.5 Positive Gate Kennlinie der SiC-JFETs.

Eine weitere Anforderung an die Ansteuerung ist die gewiinschte hohe
Schaltgeschwindigkeit der SiC-JFETs. Als Folge:

- Es wird ein hoher und schneller Gatestrom aus dem Gate Treiber benotigt.

- Aufgrund des verlustarmen schnellen Schaltens kann die Schaltfrequenz
erhoht werden. Um dabei einen geringen Fehler des PWM-Signals und
kleine Verriegelungszeiten einzuhalten, miissen die Laufzeiten und vor
allem die Zeitschwankungen in den Gate Treibern auf nur wenige
Nanosekunden verringert werden.

- Gleichzeitig muss die Potentialisolierung des Ansteuersignals und der
Spannungsversorgung hohe Spannungssteilheiten vertragen und eine
geringe Koppelkapazitit aufweisen.

Mit SiC-JFETs ist es moglich verlustarme Schaltvorginge zu erzielen, indem die
Stromsteilheit Idig/dtl und die Spannungssteilheit |duy/dtl erhoht werden.
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4.2 Ansteuerung

Dank des Fehlens eines Recovery-Stroms kann Idiy/dtl beliebig erhoht werden. Sie
wird nur von parasitdren Induktivititen im Strompfad und von der Ansteuerung
begrenzt.

Die Erhohung von Idugy/dtl wird von der Eigenschaften der Potentialisolierung des
Gate Treibers begrenzt. FEine zu hohe Spannungssteilheit verursacht
Verschiebungsstrome, die durch Koppelkapazititen flieBen und die Isolierung
beschiddigen oder die Elektronik storen. Typischerweise konnen Probleme bei
Steilheiten iiber 20 kV/us auftreten [Orel].

4.2.2 Auswahl eines Gate Treibers

Aufgrund der oben genannten Anforderungen an die Ansteuerung musste ein
neuer Gate Treiber entwickelt werden.

Eine Moglichkeit ist ein konventioneller Spannungstreiber, der die Gate-Source
Spannung an die voreingestellte Versorgungsspannung Ug,,, schaltet. Aus dem
Gate-Widerstand und der Eingangskapazitit entsteht eine Zeitkonstante. Der
Gatestrom i,, wichtig fiir die Ladung der Miller-Kapazitit, ist von der Gate-Source
Spannung u, laut (4-1) abhingig.

)
‘ R

8

(4-1

Eine andere Moglichkeit ist die Entwicklung eines Stromtreibers mittels
Stromspiegel. Damit kann die Eingangskapazitit des JFETs mit einem gesteuerten
Strom umgeladen werden. Nach eingehender Untersuchung ist aber festzustellen,
dass auch mit einem Stromtreiber nicht beliebig hohe Spannungssteilheiten
erreicht werden konnen, da die Ladung der Miller-Kapazitit vom Drainstrom
abhiingig ist. Siehe Abschnitt 4.4.3.

Die zwei Optionen Spannungstreiber und Stromtreiber werden in Tabelle 4.3
verglichen. Die beste Wahl fiir die vorliegende Anwendung ist der
Spannungstreiber.

Konzepte zur Regelung von duy/dt und dig/dt und zur aktiven Steuerung des
Schaltens [Parl, Dorl, Musl, Idil, Hel2, Takl] kommen nicht in Frage, da die
Steilheiten ohnehin vom Laststrom abhiingig sind und die Dynamik der Treiber
nicht hoch genug fiir SIC-JFETs ist.
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Vorteile Nachteile
u,, begrenzt durch Uy, keine Regelung von duyy/dt
kommerzieller MOSFET und dig/dt
. Treiber mit schnellem und
Spannungstreiber hohem Gatestrom vorhanden
bekannt und viel Erfahrung
Schutzfunktionen bekannt
1, beliebig einstellbar geféahrliche Spannungen
Regelung von dugy/dt und konnen in u, auftreten
dig/dt moglich (innerhalb der | komplexe Schaltung und
vom Drainstrom abhédngigen | Schutzfunktionen
Grenze) hohe Spannungsversorgung
Stromtreiber dugy/dt und dig/dt konnen

trotz groBer i, nicht beliebig
erhoht werden

diskrete Schaltung,
langsamer und verlustreicher
als Spannungstreiber

Tabelle 4.3 Vergleich von Spannungs- und Stromtreiber
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4.2.3 Beschreibung des Gate Treibers

4.2.3.1 Uberblick

Fiir die Ansteuerung des SiC-JFETs wurde ein Spannungstreiber entwickelt, der
die Anforderungen erfiillt und im Blockdiagramm des Bildes 4.6 dargestellt wird.
Der kompakte Aufbau kann im Bild 4.7 betrachtet werden. Die einzelnen
Komponenten sind nachfolgend beschrieben.

Signal-
Potentialtrennung

Ansteuer- “Isoloop” ? Usv

signal
—t— — — -

Udrive

i

Uback
- - - = e |—-
Riick-

ov

> IN ]:ﬂ
MOSFET- ] I |:

?7 Treiber R
meldung Ug J o
EN '.1}
ovL Unterspannungs- ZFUSV <7 Ugg
tiberwachung Ry

USS
Uy Latch .

+
W J U
uer Kurzschluss-

drain_| {iberwachung %7 Uy Uy,

Uss{

Bild 4.6 Blockdiagramm des Gate Treibers.

4.2.3.2 Versorgungsspannungen

Der Gate Treiber benotigt mehrere Versorgungsspannungen. Die verschiedenen

Potentiale sind in der Tabelle 4.4 erlautert.
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Stromversorgung

Potentiometer zur
> Einstellung der
Versorgungsspannung

Kurzschluss-
tiberwachung

Eingangssignal

Ausgangsstufe

Anschluss SiC-JFET

Bild 4.7 Foto des Gate Treibers.

Alle diese Spannungen werden innerhalb der Ansteuerschaltung mittels
Spannungsregler aus hoheren Eingangsspannungen erzeugt. Ug und Uy, sind fiir
jeden Treiber einstellbar. Mit in der Zukunft zu erwartende homogene U, fiir
SiC-JFETs kann der Aufwand der Spannungseinstellung von U entfallen.

Eine positive Spannung fiir ug, entfillt, da die Grenze der SiC-pn-Ubergiinge bei
2,5V liegt. Vom Gate zu Drain gibt es einen pn-Ubergang, der bereits bei
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4.2 Ansteuerung

positiver uy,, und negative uy, (negativer i) liberlastet wire. Daher wird die
Einschaltspannung fiir ug, auf 0 V gesetzt. AuBerdem ist die Reduzierung von R,
mit Hilfe positiver ug, nur marginal [Ore2, Roul].

Name Spannungsbereich Beschreibung
gegeniiber 0V
ov Bezugspotential 0 V An SiC-JFET Source.
entspricht u,, beim Einschalten.
U -1,25V .32V Negative einstellbare Spannung.
entspricht u,s beim Ausschalten.
Ugs 1,25V .20V Nur fiir Referenzspannung der
Kurzschlussiiberwachung.
Usv 5 V gegeniiber Ug Fiir digitale ICs.

Tabelle 4.4 Versorgungsspannungen des Gate Treibers.

Die Versorgung der Spannungsregler wird von DC/DC Wandlern auf3erhalb der
Ansteuerschaltung realisiert. In diesen Wandlern erfolgt die Potentialtrennung
(2 kV Isolationsspannung). Da die Koppelkapazitit solcher Wandler nicht beliebig
klein sein kann (ca. 80 pF) und schnelle Potentialspriinge auf der Leistungsseite
erfolgen, ist eine Filterung von ungewiinschten Gleichtaktstromen ndotig. Dies
wird aber problemlos mit stromkompensierten Drosseln auf den Leitungen
zwischen Wandlern und Ansteuerschaltungen erledigt. Diese Leitungen
transportieren Gleichstrom (in Gegentakt) und konnen daher beliebig lang sein.
Die Drosseln sind mit Ferrit-Ringkerne vom Typ N30 aufgebaut.

Es existieren weitere Konzepte von Gate Treibern, um die ungewiinschte
Einstellung von Uy zu umgehen.

Eines davon ist die Verwendung einer Zenerdiode zwischen Ug und JFET-Source
statt eine Verbindung von OV mit Source [Rebl]. Diese Methode hat eine Reihe
von Nachteilen, wie die schlechte Referenzspannung, die diskreten
Zenerspannungen, die Untauglichkeit fiir lange Ausschaltzeiten, usw. Es ist darum
nur als einfache Moglichkeit fiir Testzwecken denkbar.

Es gibt ein anderes Konzept, das die Einstellung von U fiir verschiedene SiC-
JFETs iiberfliissig macht. Es wird eine Ausgangsstufe verwendet, die den
Gatestrom begrenzt. Beim Ausschalten des JFETSs stellt sich ug, dann automatisch
auf ca. Uggp. Damit wird die Kanalsperre gewihrleistet [Minl, Hel3, Roul].
Aufgrund der langen Laufzeiten dieser Ansteuerschaltung bis ca. 160 ns [Li2]
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(diskreter Aufbau, Ladung von Kapazititen, usw.) wird sie nicht in die
vorliegende Anwendung eingesetzt. Die Laufzeiten des in diesem Kapitel
beschriebenen Gate Treibers sind nur einen Bruchteil davon (siehe Abschnitt
4.2.3.4). Ferner benotigt die hier entwickelte Ansteuerschaltung ca. ein Drittel des
Energieverbrauchs.

4.2.3.3 Potentialtrennung des Ansteuersignals

Die Potentialtrennung des Ansteuersignals muss die PWM-Pulse sicher und mit
minimaler Laufzeit und Zeitschwankung iibertragen, um die Zeitgenauigkeit und
die hier kurzen Verriegelungszeiten (ab 10 ns) einzuhalten. Gleichzeitig muss
geniigend Isolation vorhanden sein.

Die Koppelkapazitit muss so klein wie moglich sein, um Gleichtaktstrome und
Storungen der PWM-Elektronik, aufgrund der Spannungssteilheiten der
Leistungsseite, zu vermeiden. Anders als die Potentialtrennung der
Versorgungsspannungen diirfen hier keine langen Leitungen mit zusitzlichen
parasitdren Induktivititen und Kapazititen verlegt werden, auch keine CM-Filter
verwendet werden, da Ansteuersignale mit schnellen Flanken {ibertragen werden.

Diverse Optionen zur Potentialtrennung werden folgend erldutert:

- Der Optokoppler. Dieser Potentialtrennung konventioneller Umrichter
scheidet aufgrund seiner langen und temperaturabhingig schwankenden
Laufzeiten aus.

- Hochvolts-ICs mit einer pn-Ubergang zwischen Primir und Sekundirseite.
Dies ist keine galvanische Trennung, was nachteilig wirkt. Die Laufzeit
von 200 ns aus vorgestellten Ansteuerschaltungen ist zu lang [Perl, Novl].

- Kernloser planarer Transformator zur Pulsiibertragung.

In [Miinl] ergibt sich eine Laufzeit von 20 ns zusammen mit der Sender-
und Empfinger-Schaltung. Isolation von bis 10kV und 50 kV/us.
Umgebungstemperatur bis 175 °C. 18 pF Kopplungskapazitit. Die
integrierten IGBT-Treiber der Reihe EICE von Eupec/Infineon verwenden
diese Technik, aber mit einer gesamten Laufzeit von 600 ns [Strl].

Mit einem dhnlichen Entwurf bietet die Firma Analog Devices Isolatoren
vom Typ "iCoupler" mit Isolation von 2,5 kV und 25 kV/us, und eine
Laufzeit von 18 ns mit 6 ns Schwankung [Kli1].

- Externe Ferrit-Transformatoren werden nicht beriicksichtigt, da die
Verzogerung zu grofl ist. Beispielsweise 500 ns in einem kompletten
Treiber [Zell].
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PWM-Elektronik

Der neue Isolationskoppler "ISO721" der Firma Texas Instruments bietet
eine Kapazitive Potentialtrennung mit Hilfe eine 8 um starke SiO, Barriere
zwischen Primédr und Sekundirseite. Isolationsspannung iiber 1KkV,
50kV/us, < 17ns Laufzeit, 0,5ns Schwankung und 1pF
Kopplungskapazitit. Einkanalige Ausfithrung [Elel, Int2].

Das "IsoLoop" der Firma NVE verwendet ein magnetoresistives Prinzip
[Fin2, Int3]. Die Primérseite besteht aus einer planaren Spule. Darunter
liegen magnetisch-steuerbare Widerstinde auf der Sekundirseite. Mittels
einer Wheastone-Briicke wird die von FEingangspulsen verursachte
Anderung des Magnetfeldes um die Spule gemessen. Das Signal wird
anschliessend verstirkt. Die komplette Schaltung ist in einem kleinen
SMD-Gehéuse integriert.

Die Isolation betrdgt 2,5kV und 30 kV/us. Laufzeit von 15ns und
Schwankung von 4 ns. 2 pF Koppelkapazitit. Umgebungstemperatur bis
iiber 100 °C. Mehrkanalig in beiden Ubertragungsrichtungen in einem
Gehéuse vorhanden.

Die letztgenannte Variante "IsoLoop" wurde griindlich untersucht und in die
vorliegende Anwendung eingesetzt. Thre galvanische Potentialtrennung zeichnet
sich durch sehr kleine Koppelkapazitit und Laufzeit aus. Sie dient zur
Potentialtrennung des Ansteuersignals ugy. und des Riickmeldungssignales up,ck.

Isoloop

SVﬁ: il 512 ﬁ Usv

Udrivel Udrive

—
Gate Treiber

N
E
Upack1 Upack
L
[C ]
= GND Uss

Bild 4.8 Diagramm der Potentialtrennung der Signale.
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Es wird ein zweikanaliger Isolator pro Gate Treiber verwendet (Bild 4.8). Das
Riickmeldungssignal hat eine Spannung von 5V gegeniiber Ug solange der
Treiber versorgt wird und kein Fehler auftritt. Nach einem Fehlerzustand, wie
Unterspannung oder Kurzschluss, wird zur Elektronik iiber die Potentialtrennung
einen Puls gesendet.

Die Untersuchung der Festigkeit gegeniiber externen Magnetfeldern ergab
65 GauB fiir eine Storung des Ausgangssignals des eingesetzten IsoLoop 11512 bei
50 Hz (Messung im Bild 4.9). Dieser Feldstirke kann beispielsweise von einer
I cm entfernte Leitung mit 325 A erzeugt werden. Solche Strome sind im
Umrichter nicht vorhanden. Darum kann die magnetische Festigkeit als geniigend
betrachtet werden. Aus weiteren Messungen mit konstanten magnetischen Feldern
ergab sich, dass der Isolator erst bei mindestens 260 Gauf} gestort wurde.

lexternes magnetisches Feld (50 /G/div)

2 o o - s,
g ] L A1 y |
: ks
3 i | o
. i a3 .
; I | A
-} s Wil M
= Y \-L _I_ A i -I_
Ugrive (5 V/div) . Storungen
_ NN [N | RS [N RSO . IO WS UV N -~ -
e ey [ VPRI S SR, M T PSRRI S R S [
1 Bl g 2 Gt ' 0 sToPeED
Bild 4.9 Festigkeitspriifung der Potentialtrennung vor einem externen

magnetischen Feld.

4.2.3.4 Ausgangsstufe

Um der JFET schnell schalten zu konnen, muss ein moglichst hoher Strom mit
kurzer Anstiegszeit dem Gate zugefiihrt werden. Das Ansteuersignal ugyy. soll auf
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4.2 Ansteuerung

die richtige Spannung verstirkt und gepuffert werden. Zu diesem Zweck werden
Schaltungen mit Transistoren als Ausgangsstufe verwendet. Die besten Ergebnisse
beziiglich Stromhohe und —schnelligkeit werden von integrierten Treibern erzielt.
Hier wurde der MOSFET Treiber IXDD430 als die beste Option gefunden und
eingesetzt. Die Tabelle 4.5 zeigt seine wichtigsten Eigenschaften. Das Diagramm
im Bild 4.6 zeigt seinen Anschluss in der Ansteuerschaltung und mit den
Versorgungsspannungen. Obwohl dieser Treiber fiir MOSFETs gedacht ist, kann
er mit einer hohen Versorgungsspannung bis ca. 35 V verwendet werden, was
unabdingbar fiir die Ansteuerung der SiC-JFETS ist.

Versorgungsspannung bis 35 V lau.t Datenblatt (iiber 30 V
wurden teilweise Storungen festgestellt)
Ausgangswiderstand high 0,3 Q; low 0,2 Q
Gatestromspitze I, 30A
Maximale Arbeitstemperatur 125 °C
Ausgangsspannungen Rail to rail

Tabelle 4.5 Eigenschaften der Ausgangsstufe IXDD430.

Die Gatestromspitze ig tritt im Umschaltzeitpunkt des Gate Treibers auf, wenn der
Umladevorgang der JFET-Eingangskapazitit Cy startet. Ab diesem Zeitpunkt
(t =0) wird C; aufgeladen oder entladen. Es entsteht eine R-C Schaltung, wie im
Bild 4.10. Aus (4-1) kann in (4-2) der minimale Gatewiderstand Ry, berechnet
werden, woraus sich ca. 1 Q ergibt.

ov (t=0)

Bild 4.10  Ersatzschaltbild im Augenblick der Umschaltung des Gate Treibers
zu Ug,.
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=

Rymin =" (4-2)

g min 2
1

Im Falle des Ansprechens der Unterspannungs- oder Kurzschlussiiberwachung
wird die Ausgangsstufe deaktiviert und der SiC-JFET mit einem externen
MOSFET ausgeschaltet.

Die Messung im Bild 4.11 zeigt die iibliche Laufzeit des Ansteuersignals aus der
PWM-Elektronik iiber die Potentialtrennung bis zum Gatestrom. Hier zeigt sich
der groB3e Vorteil des Bausteins IXDD430, dessen Laufzeit von 35 ns sehr kurz ist.
Andere Treiber zeigen immer ldngere Laufzeiten [Int4].

Ugrive 1 Signal Udrive Ausgangsstufe
Isolator

D

| %
Lo a
; .| _
H-_:-r -- II — -
E = o ':‘_l' 1 539-."mM
[ T A Y

Bild 4.11 Typische Laufzeit der Ansteuerschaltung. 5 ns/div.
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4.2.3.5 Uberspannungsschutz

Falls im Zwischenkreis ausnahmsweise Uberspannungen auftreten, beispielsweise
infolge von Schwingungen an der Lastseite oder groBen Idiy/dtl auf der parasitiren
Induktivititen des Zwischenkreispfades, werden diese mit Hilfe einer Schaltung
begrenzt.

Wie im Bild 4.6 zu sehen, gibt es einen konventionellen Uberspannungsschutz
mittels Transildioden zwischen Drain und Gate. Dabei sind 4 Transildioden je
200 V in Reihe fiir einen Schutz vor Spannungen iiber 800 V. Im Falle einer
Uberspannung wird der ausgeschaltete JFET mit dem Strom durch die
Transildioden wieder angesteuert. Dieser Strom flie3t ebenfalls zur U iiber die
Ausgangsstufe. Mit dem leicht eingeschalteten JFET wird die Uberspannung
vermieden. Diese ist die schnellste Methode zur Uberspannungsbegrenzung,
wodurch es sich fiir die dulert schnellen Kommutierungen von SiC-JFETs eignet
(z.B. 25 ns von 0 zu 800 V im Bild 4.13).

Ein solcher Uberspannungsschutz wurde in der Ansteuerschaltung integriert. Zu
Priifzwecken wurde der Strompfad um einen Leiter verlidngert, um die parasitéire
Induktivitit zu erhohen und Uberspannungen aus der Idig/dtl zu erzwingen. In der
Messung vom Bild 4.13 wird der SiC-JFET T1 (mit der Halbbriicke vom Bild
4.12 und bei 700 V Transildiodenreihe) ausgeschaltet. Vor dem Ausschalten fiihrt
der JFET T1 den induktiven Laststrom von Drain zu Source. Die Messung wurde
bei dem kritischen Fall R, = 0 € durchgefiihrt. Eine Uberspannung in ug; aus dem
abfallenden 14; wird trotzdem zuverlissig vermieden.

o—e
GT1
l 1Cx
Uzk
GT2
Oo—e

Bild4.12  Halbbriicke mit SiC-JFETs.
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Ugdy (200 V/div) T
L, (4 A/div | I
¥ : ’

! !l JII || -l s I : - .|
T ; |.lr | ] I T L ] ] =r - o
Igl (4 A/div); !'|| I‘-.-'. 1

y | T Ugsz (200 V/div)
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Bild 4.13 Test des Uberspannungsschutzes. 50 ns/div. Uz =600 V.

Ria =39 Q. Liy=3mH. Ry =0 Q. Ry =0 Q.

4.2.3.6 Kurzschlussiiberwachung

In einer konventionellen Kurzschlussiiberwachung fiir IGBTs
Durchlassspannung uy; gemessen. Sobald sie bei eingeschaltetem IGBT eine
voreingestellte Referenzspannung iiberschreitet, wird ein Kurzschluss gemeldet.

Diese Schaltung ldsst sich nicht ohne weiteres auf JFETs anwenden, weil

Fiir das erste Problem wird eine Versorgungsspannung (Uy,) mit einer festen
positiven Spannung gegeniiber dem Source verwendet. Um das zweite Problem zu
umgehen, wurde eine modifizierte Kurzschlussiiberwachung entwickelt (siehe

fir die Messung der ugy eine positive Versorgungsspannung notig ist,

welche sonst in der JFET-Ansteuerschaltung nicht vorhanden ist,

die Referenzspannung unabhidngig von den unterschiedlichen Ug sein
muss.

Bild 4.14).
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Ugs RKS  drain JFET

Bild 4.14  Schaltung der Kurzschlussiiberwachung.

Uy (5 V/diy)
| Ty (4 A/div) : .

Uarive (5 V/div)

(a) 1 pus/div (b) 0,1 ps/div

Bild 4.15 Kurzschlussversuch (a) und Zoom vom Ausschalten (b). U, =-20 V.
R,1, Ry =0 Q. Uz = 600 V. Raumtemperatur.

87



Kapitel 4 Der SiC-JFET

Ugo =U,, -U, =07V -0,7V (4-3)

Mit der Durchbruchspannung der Zenerdiode als einzige Variable wird die
Referenzspannung laut (4-3) festgelegt. Die Kurzschlussiiberwachung sendet
einen High-Puls zum Latch, wenn der JFET eingeschaltet ist und die Hohe von ugy
nah an der Referenzspannung kommt. Es ergibt sich immer eine kleine
Abweichung wegen des Spannungsabfalls am Ry. Die Spannungsabfille an der
Diode Dgg und am Emitter-Basis des Transistors Tkg sind mit je 0,7 V bereits in
(4-3) beriicksichtigt.

Das Bild 4.15 zeigt einen Kurzschlussversuch. Die Testschaltung entspricht der
Halbbriicke vom Bild 4.12, jedoch mit kurzgeschlossener Last. Der Kurzschluss
entsteht zu dem Zeitpunkt, wenn der JFET TI1 eingeschaltet wird. Die
Kurzschlussiiberwachung reagiert und T1 wird in weniger als 5 us ausgeschaltet
(Bild 4.15-a). Mit geniigend groem Widerstand Ry, (z.B. 82 Q. Siehe Bild 4.6)
erfolgt ein langsames Ausschalten, um keine Uberspannungen am T1 zu
verursachen (Bild 4.15-b).

4.2.3.7 Unterspannungsiiberwachung

Selbstleitende Transistoren bediirfen nicht nur eine Pulssperre und eine
Riickmeldung im  Fehlerfall, sondern auch eine Pufferung der
Versorgungsspannung, um eine Unterschreitung der Pinch-Off Spannung und
damit einen Kurzschluss des Zwischenkreises zu vermeiden.

Daher wird mit einer Schaltung die negative Versorgungsspannung U iiberwacht.
Das Bild 4.16 zeigt dazu die  entwickelte  Schaltung  der
Unterspannungsiiberwachung.

ov
e
Uusv
—e
Uss_B Dss Uss

Bild 4.16 Schaltung der Unterspannungsiiberwachung.
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Die Spannung Ugp soll 1V negativer als die gewiinschte Uy mittels
Spannungsregler eingestellt werden. Wenn die Versorgung ausfillt, wird Ug nicht
mehr aus Ug g versorgt, sondern aus den Pufferkondensator Cg,e. Der Strom
flieBt somit durch die Basis und den Emitter des Transistors Tygy, welcher
gesittigt wird. Der Latch bekommt einen negativen Puls als Fehlermeldung. Die
Meldung wird zu der Auswerteelektronik (Umrichterschutz) auBerhalb des Gate
Treibers iibertragen, wonach das dreiphasige Netz vom Umrichter getrennt wird
und ein Entladewiderstand am Zwischenkreis geschaltet wird. Cgge 1St sO
ausgelegt, dass er |Ugl liber IU,,| so lange hilt, bis der Zwischenkreiskondensator
groftenteils entladen ist. Wichtig ist auch, dass die verwendete und im néchsten
Kapitel beschriebene Umrichtertopologie einen sehr kleinen
Zwischenkreiskondensator und in diesem Fall auch kleine Netzfilterkondensatoren
hat, womit die Entladung schnell erfolgen kann.

Der groe Pufferkondensator Cgyy,e 1St das grofite Bauelement in der
Ansteuerschaltung (leicht zu erkennen im Bild 4.7).

4.3 Durchlassverhalten

Fiir die Berechnung der Durchlassverluste in der SiC-JFET-Halbbriicke vom Bild
4.12 sind nur die Vorwirtskennlinie des JFETs T1 und die Riickwirtskennlinie
des JFETs T2 maligebend, da der Drainstrom nur in positive Richtung durch T1
und in negative Richtung durch T2 flieBen kann.

4.3.1 Vorwartskennlinie

Die gemessene Vorwirtskennlinie im Bild 4.17 zeigt den positiven
Temperaturkoeffizient des Durchlasswiderstandes und des Sittigungsstromes. Wie
im Bild 4.18 zu sehen, bringt eine Erhohung der Gatespannung keine
Verringerung des Durchlasswiderstands und hat nur geringen Einfluss auf den
maximalen Drainstrom, der ohnehin aul3erhalb des Arbeitsbereiches liegt.

4.3.2 Riickwiartskennlinie

Die gemessene Riickwirtskennlinie des SiC-JFETs ist im Bild 4.19 zu sehen. Der
Kanal des JFETs wird auch bei negativer Stromrichtung eingeschaltet.
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25°C 75°C 125°C

——125V:125°C|
—1,9V;125°C l
2,28V 125°C 1

30 40

Bild4.17  Vorwirtskennlinie des SiC-JFETs bei verschiedenen
Gatespannungen und Chiptemperaturen.

’7 —_- o _______________
——1,25V; 25°C
| | —m—10v:355C
2,28V;25°C
1,25V;75°C
54 =%=10V: 75°C
—8—2.28V;75°C
44 —+—1,25V;125°C
< —19V; 125°C
< 228V; 125°C
. p— 3 ]
2 1T~ I I
1 1 : 3 3
0 L : : . |
0 0,5 1 1,5 2
Uds (V)

Bild 4.18 Zoom der Vorwirtskennlinie des SiC-JFETSs bei verschiedenen
Gatespannungen und Chiptemperaturen.
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[id (A)

-Us (V)
Bild 4.19 Riickwirtskennlinie des SiC-JFETS. ug = 1,25 V.

Im Bild 4.19 betrdgt die Gate-Source Spannung 1,25V, womit der Kanal des
JFETs leiten kann. Wenn die inverse Durchlassspannung {iiber die
Schwellenspannung des SiC pn-Uberganges steigt, fingt auch die interne bipolare
SiC-Body-Diode des JFETs an zu leiten, wie es sich aus der hoheren Steilheit der
Kennlinie ab ca. 3 V ersehen ldsst.

Ebenso wie bei der Vorwirtskennlinie ist hier der positive Temperaturkoeffizient
zu erkennen.

4.3.3 Durchlassverluste

Aus den gemessenen Durchlasskennlinien kann die Durchlassverlustleistung in
Abhiéngigkeit vom Drainstrom i4 berechnet werden, wie im Bild 4.20 fiir i3 >0
und im Bild 4.21 fiir i3 < 0 gezeigt wird.

Aufgrund der zum Kanal parallelen Body-Diode ist die Verlustleistung bei
Riickwirtsstrom im hoheren Strombereich niedriger als beim Vorwirtsstrom.
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Durchlassverlustleistung des SiC-JFETs in Abhédngigkeit vom

Bild 4.21

Riickwirtsstrom (eingeschalteter Kanal).
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4.4 Schaltverhalten

4.4.1 Allgemeines

4.4.1.1 Theoretische Zusammenhinge

Die Halbbriicke im Bild 4.22 wird als Testschaltung fiir Schaltversuche
verwendet. Zum besseren Verstidndnis des Schaltverhaltens werden neben jedem
idealen JFET die internen Sperrschichtkapazititen als Kondensatoren und die pn-
Uberginge als Dioden dargestellt.
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Bild 4.22  Halbbriicke mit Darstellung der Sperrschicht-Kapazititen und
-Dioden.

Die Halbbriicke erzeugt eine pulsférmige Spannung uy ., indem die Transistoren
T1 und T2 abwechseln ein- und ausgeschaltet werden.

Das Ein- und das Ausschalten der Transistoren konnen mit den angenédherten
Verldaufen nach dem Bild 4.23 dargestellt werden.
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Udrive T1
! | .
A Udrive T2
P Aty - Aty
dug * Einschaltvorgang T1 Ausschaltvorgang T1
- Laden Entladen
oV éCissl ECOSSIE gissl Cﬁ\ ECossl ;Cisslg étll
to tlé Etz 3 ‘[4? s tg: g'[g §t9§t10
UpO v )

ILast—

0V, OA-

0oV, OA

QTZaus
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QTZein

Bild 4.23 Ideelle Ein- und Ausschalten der Transistoren T1 und T2.

Aufgrund des festen Anschlusses der Last an die untere Zwischenkreisschiene
kann der Laststrom iy, nur positiv oder null sein (Zwei-Quadranten-Steller). Der
Strom 14; 1st dementsprechend positiv oder null und die Kommutierung erfolgt
nach dem Bild 4.23. Der Strom 14, ist jedoch negativ oder null, womit er
ungesteuert durch die Bodydiode oder den Kanal des T2 flieBen kann. Somit wird
das Schalten in der Halbbriicke nur durch T1 gesteuert. Die Spannungs- und
Stromverldufe des Transistors T2 entstehen aus den Verldufen des Transistors T1,

laut (4-4) und (4-5).
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Ly = g1 i (4-4)

Uy = Uz —Ugg (4-5)

In (4-6) und (4-7) werden die Eingangs- und Ausgangskapazitit, jeweils Cis, und
Css, fiir alle Transistoren definiert.

C'ssX = C

1

C

ossX

+Cyex mit X =1;2 (4-6)

gsX
= Cdgx +C iy mit X=1;2 4-7)
Einschalten von T1:

t1 bis 13: Cig wird aus den Gatestrom iy, geladen. Ab t2 iiberschreitet ug die
Pinch-Off Spannung U, und i4; kann ansteigen.

t3 bis t4: In 3 erreicht ig; den Laststrom. Die Bodydiode des T2 leitet nicht mehr.
uge kann steigen und ug; absinken. Der Strom i, flieBt dann liber Cyy; von Gate
zum Drain und von dort durch den Kanal zum Source. Damit C,, geladen werden
kann, muss ein Strom durchflieBen, der als positiver iy, gemessen wird. Die Fliche
unter diesem Strom entspricht der Ladung Qro..s, Welche in Cun gespeichert
wurde und, falls vorhanden, plus einer Komponente der Sperrverzogerungsladung.
Gemil (4-4) spiegelt sich dieser Strom in 14, als Stromspitze wider.

Ab t4: T1 verlasst der linearen Bereich und geht in die Sittigung iiber.

Ausschalten von T1:

16 bis t7: Ci; entlddt sich mittels 1.

17 bis 18: Cog ladt sich. Fiir die Ladung der groBen Miller-Kapazitit Cgy,; flieBt ein
Teil vom ig; durch diese Kapazitit und weiter zum Gate Treiber als 1,,. Deswegen
ist die Anstiegsgeschwindigkeit dug/dt von der Hohe des Laststromes abhéngig.
In T2 verursacht die Entladung von C, eine negative Strom i4,. Die freigegebene
Ladung Qryei, sollte im Idealfall gleich Q.. sein, jedoch ist Qroei, in Realitét
kleiner, da in T2 Verluste entstehen und auch mit Sperrverzogerungsladungen zu
rechnen ist, wie im Abschnitt 4.4.2 gezeigt wird.

18 bis 19: iq; sinkt ab und verursacht eine Uberhohung der Spannung am ug,
aufgrund von parasitiren Induktivititen im Zwischenkreispfad.

Ab 19: T1 geht in den Sperrbereich iiber. Das Gate vom T2 wird in der Regel kurz
spiter eingeschaltet, was eine Verringerung der Durchlassverluste mit sich bringt,
da den Laststrom nicht mehr durch die SiC-Bodydiode sondern durch den Kanal
des T2 flieBt.
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Um zu vermeiden, dass ein Transistor vor dem Abschluss des Ausschaltvorganges
des anderen Transistors eingeschaltet wird, verwendet man eine Totzeit oder
Verriegelungszeit Aty (siehe Bild 4.23). Wie im Abschnitt 4.4.4 gezeigt wird, ist
eine kurze Aty beim SiC-JFET von Vorteil.

4.4.1.2 Messtechnik

Die schnellen Schaltvorginge erfordern Messinstrumente mit ausreichender
Bandbreite und Messbereiche von mehr als 1 kV und 30 A.

Fir die Auswahl der Mindestbandbreite der Messinstrumente wird die
Annidherung verwendet, dass die Verzogerung (oder auch die Zeitkonstante) eines
Messsystems kleiner als die Anstiegszeit der zu messende Grofe sein muss. In
einem Tiefpassfilter erster Ordnung kann die Bandbreite (Eckfrequenz fj)) aus der
Zeitkonstante T entnommen werden (4-8).

1
fo ~__ (4‘8)

B 27T

Zur Strommessung auf der Leistungsseite ist eine Bandbreite von 20 MHz
ausreichend. Aus (4-8) ergibt sich ein T von 7,3 ns, was unter der schnellsten
Anstiegszeiten liegt (15 ns). Spannungen konnen problemlos mit breitbandigen
400 MHz Hochspannungstaskopfe gemessen werden.

Fiir das Strommessprinzip werden verschiedene Moglichkeiten [Engl] in Betracht
gezogen:

Rogowskispulen eignen sich nicht wegen ihrer Abmessungen, geringe
Amplitudengenauigkeit und kleine Bandbreite.

Breitbandshunts (meist in koaxialer Ausfiihrung) weisen zwar eine grofle
Bandbreite und Genauigkeit vor, haben aber keine galvanische Trennung fiir
gleichzeitige Messungen an verschiedenen Potentialen mit einem Oszilloskop.
Impulsstromwandler haben eine gute Bandbreite und Genauigkeit bei den hier
auftretenden Stromamplituden. Als Nachteil kann kein Gleichstromanteil
gemessen werden, was jedoch fiir einzelne Schaltversuche verzichtbar ist.
Kompensierte Hallsensorwandler besitzen unterschiedliche Bandbreiten und
Genauigkeiten, je nach Ausfiihrung. Als groBer Vorteil konnen auch Gleichstrome
gemessen werden.
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Fir Schaltversuche werden sowohl Impulsstromwandler (Pearson Wandler
20 MHz bei > 100 A), als auch Hallsensorwandler (als Strommesszange 20 MHz

bei 13 A peak) eingesetzt.
Fiir Messungen von Gatestromen wird ein Impulsstromwandler (200 MHz bei

> 10 A) eingesetzt.

4.4.2 Einschalten von T1

Die Strom- und Spannungsverldufe beim Einschalten von T1 sind im Bild 4.24 zu

sehen.
S
o
N
=
<
Sk : idZ
_10 C ) 1 ) ) 1 ) 1 ) ) VI I ) 1 1 J
0 20 40 60 80 100 120 140

t (ns)

Bild 4.24 Einschalten von T1. I ;i = 6,8 A. Temp. 125 °C. Uz =600 V.
Rg1,2 = O Q

Auf den ersten Blick fallen vor allem die Stromspitzen in ig; und ig, auf. Da der
Schaltvorgang sehr schnell ist, entsprechen diese Spitzen hauptsidchlich
kapazitiven Lade- und Entladevorgingen. Es wird berechnet, welcher Anteil der
Stromspitze auf verlustbehafteten Recoverystrom zuriickzufithren ist. Die
Eingangs-, Ausgangs- und Gehduse-Kapazititen der eingesetzten SiC-JFETs,
sowie die Kapazitit der Last, werden gemessen. Fiir den bei hohen Spannungen
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nicht messbaren Bereich der Kapazititen werden Approximationskennlinien
erstellt. Ein Simulationsmodell der Halbbriicke unter Beriicksichtigung parasitirer
Elemente wird entworfen und zur Verifikation mit Schaltversuchen verglichen
[Ackl]. Aus den Spannungsverldufen und den ermittelten spannungsabhingigen
Kapazititen werden die Ladungen fiir jede Kapazitit berechnet. Die berechneten
Ladungen der C. (Qoss2) und der Lastkapazitit Cp, (Qpr.s) werden von der
gemessenen Ladung Q.p» ( Fliche zwischen ig; und I, wie im Bild 4.25)
abgezogen. Daraus ergibt sich die Sperrverzogerungsladung AQ,.., der Bodydiode
des JFETs T2 (sieche Tabelle 4.6). Die kleinen Gehduse-Heizplatte- und Erde-
Kapazititen wurden vernachléssigt.

A Qiotal2 = Q1 -1Q2l 4+ Q3

Bild 4.25 Allgemeine Darstellung zur Bestimmung der Ladung Q.

Chiptemperatur | Ty (A) | Quour (1C) | Qoo 1C) | Qo (0C) | AQreey (nC)
0,72 123 111 8,3 3,7
25°C 2,83 108 94,7 6,9 6,4
4,63 96,7 77,9 5,5 13,3
0,69 127 102 7,2 17,8
125 °C 2,68 116 84,2 5,7 26,1
4,36 114 71,2 4,2 38,6

Tabelle 4.6 Ermittlung der Sperrverzogerungsladung AQ,.., der Bodydiode des
JFETs T2.

Die Messungen wurden bei verschiedenen Temperaturen durchgefiihrt. Wie aus

der Tabelle 4.6 zu entnehmen ist, gibt es einen kleinen Anteil der Gesamtladung
an Sperrverzogerungsladung, welche Temperatur- und Laststromabhéngig ist.
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4.4 Schaltverhalten

Fir die Messungen zur Bestimmung der Ladungen wird T2 niemals am Gate
eingeschaltet, damit der Laststrom nur durch die Bodydiode fliessen kann. Daraus
erhdlt man aus der Tabelle 4.6 die hochste Sperrverzogerungsladung
(ungiinstigster Fall).

In Normalfall muss T2 vorher eingeschaltet gewesen sein und es gibt nur eine
kleine Verriegelungszeit. Daraus ergibt sich eine kleinere Sperrverzogerungs-
ladung. Bei der mit normalen Verriegelungszeiten gesteuerten Halbbriicke ist der
Recoverystrom so klein, dass die Parallelschaltung einer SiC Schottky Diode zum
T2 keine Auswirkung auf die Schaltverluste hat [Wanl].

Die Schaltverlustenergie der Halbbriicke beim Einschalten von TI1 (und
Ausschalten von T?2) ist im Bild 4.26 zu sehen.

2000 - ;
1800
1600 ------------- ——————————————
1400 4 ---1 —€—25°C; 10ns
S 10 oo
5 1000 97777 o 125°C; 10ns
800 1 == 125°C: 60ns
600 +---| @ 125°C; 160ns
400 T------------- A ‘
200 4 ' ‘ ‘
0 i
0 5 10 15 20

ILast (A)

Bild 4.26  Schaltverlustenergie der Halbbriicke beim Einschalten von T1 als
Funktion von Laststrom, Temperatur und Verriegelungszeit. Uz = 600 V.

Es gibt eine iiberproportionale Erhohung der Verluste bei hohem Strom und
insbesondere bei hoher Temperatur. Der Grund dafiir ist, dass der Strom iy zum
Drain durch Cg, und dann zum Source durch den Kanal flieBen muss (Zeit
zwischen t3 und t4 im Bild 4.23). Wenn der Laststrom, der auch durch den Kanal
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von T1 fliesst, zu hoch ist, erreicht der Kanalstrom den temperaturabhingigen
maximalen Drainstrom und i,; wird begrenzt. Dies verringert die Steilheit von
ugs1, was der Schaltvorgang verlustreicher macht.

Im interessanten Laststrombereich von O bis 15 A sind die Verluste bei der
maximalen gemessenen Temperatur von 125°C und der minimalen
Verriegelungszeit von 10 ns am kleinsten. Die hohe Temperatur vermeidet eine
ungewiinschte Wiederaufsteuerung des T2 (N&heres sieche Abschnitt 4.4.3). Mit
einer kleineren Verriegelungszeit wird die Zeit des Stromflusses durch die interne
Bodydiode im T2 minimiert, was eine Verringerung der Sperrverzogerungsladung
mit sich bringt.

4.4.3 Ausschalten von T1

Hier ist ebenfalls die Schaltgeschwindigkeit vom Laststrom abhingig. Bei kleinen
Laststromen steigt die Schaltzeit erheblich, was eine Erhohung der Schaltverluste
verursacht. Der Grund dafiir ist, dass die Ladung der Millerkapazitit Cyy mit
Laststrom erfolgt. Wenn der Laststrom zu klein ist, wird der Gatestrom
automatisch begrenzt und die Ladung von Cgy,; verlangsamt sich.

20

, f,\\/\vw/\/

15 oo

1(A); u(40Vv)

-10

0 50 100 150 200
t (ns)

Bild 4.27 Ausschalten von T1. I} ,i; = 0,8 A. Temp. 125 °C. Uz =600 V.
Rg1,2 =0Q. Atv = 160 ns.
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4.4 Schaltverhalten

Dieses Problem wird in der Messung vom Bild 4.27 ersichtlich. Aufgrund des
Laststromes von nur 0,8 A ist die Anstiegsgeschwindigkeit dugg/dt klein. Trotz
einer fiir SiC-JFETs relativ langen Verriegelungszeit von 160 ns ist die
Kommutierung noch nicht abgeschlossen, wenn T2 eingeschaltet wird. Folglich
entsteht ein kurzer Kurzschlussstrom durch T1 und T2, der die Ausgangskapazitit
des T1 schnell 14dt. Durch den Kurzschlussstrom entstehen Verluste, die sich aber
mit dem verlustarmen kurzen Abschalten gut kompensieren. Aus diesem
Gleichgewicht resultiert ein geringer Einfluss der Verriegelungszeit auf die
Schaltverluste. Insofern kann hier, wie beim Einschalten, eine kleine
Verriegelungszeit ausgewihlt werden. Siehe Grafik der Verluste im Bild 4.28

250 i
——25°C; 10ns
00 ——-25°C; 60ns
25°C; 160ns
125°C; 10ns
(;“ 150 A —¥—125°C; 60ns
Z —8— 125°C; 160ns
@ |
jas) |
=100 A T
}\'g’!:;
50 - SRR LR, e A
0 : '

15 20
ILast (A)

Bild 4.28 Schaltverlustenergie der Halbbriicke beim Ausschalten von T1 als
Funktion von Laststrom, Temperatur und Verriegelungszeit. Uz = 600 V.

Das Ausschalten mit einem hoheren Laststrom ist vergleichbar schnell wie das
Einschalten, wie im Bild 4.29 zu erkennen ist.
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Bild 4.29  Ausschalten von T1. I}, = 9,4 A. Temp. 125 °C. Uy =600 V.
Rgl,Z =0Q. AtV = 160 ns.

20

i (A): u (40 V)
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Bild 4.30 Ausschalten von T1. I ., = 9,4 A. Temp. 25 °C. Uz =600 V.
Rg1,2 =0 Q. Atv = 160 ns.
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4.4 Schaltverhalten

Wenn die Chiptemperatur niedrig ist, entsteht ein Ausschaltverlauf wie im Bild
4.30. Hier ist ein nach dem Ausschalten bleibender Strom i4; zu sehen. Dieser
Stromteil verursacht hohe Verluste und ist aus eine Wiederaufsteuerung des
JFETs T1 zuriickzufiihren. Ein Teil der Strom durch Cg, fliesst weiter durch Cg,
was eine leichte Erhohung der u, und damit eine Wiederaufsteuerung von T1
bewirkt. Dies erfolgt aber nur bei niedrigen Temperaturen, da die Pinch-Off
Spannung negativer ist als bei hoheren Temperaturen [Roul], womit eine
Erhohung von ug iiber diese Schwelle einfacher wird. Da bei hoher
Chiptemperatur die Verluste wieder sinken, ist das System thermisch stabil.

4.4.4 Gesamte Schaltverlustenergie

Die gesamte Schaltverlustenergie Eyg der Halbbriicke (T1 und T2) innerhalb einer
Schaltperiode als Funktion von Laststrom, Temperatur und Verriegelungszeit wird
in der Grafik vom Bild 4.31 dargestellt.

1500 v------------ ettt e A et 1
——25°C; 10ns
1200 +---|—#—25°C; 60ns
25°C; 160ns
125°C; 10ns
S 900 7| 5 125°C: 60ns
= —8—125°C; 160ns
jas)
&a)
600 +-—-—----"-""""-—"""-""""-"--—--
300 T — ¢ —
0 |
0 5 10 15 20

ILast (A)

Bild 4.31 Gesamte Schaltverlustenergie der Halbbriicke innerhalb einer
Schaltperiode als Funktion von Laststrom, Temperatur und Verriegelungszeit.
Uz =600 V.
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Das Bild 4.32 zeigt die gesamte Schaltverlustenergie als Funktion der
Verriegelungszeit und des Gatewiderstands.

450 7
400
350 -
300 v

250 -

EnB (ul)

200 -
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100 A
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Bild 4.32 Gesamte Schaltverlustenergie der Halbbriicke innerhalb einer
Schaltperiode als Funktion von der Verriegelungszeit und dem Gatewiderstand.
Temperatur 125 °C. Uy =600 V.

Die Ergebnisse zeigen, dass die beste Auswahl eine kurze Verriegelungszeit,
sowie ein kleiner Gatewiderstand ist. Um einen verniinftigen Sicherheitsabstand
zu wahren, sollte die Verriegelungszeit nicht kleiner als 20 ns und der
Gatewiderstand nicht kleiner als ca. 2 Q sein.
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4.5 Auslegung eines SiC-JFET-
Antriebsstromrichters

Die SiC-JFETs werden in einen Wechselrichter fiir elektrische Antriebe
eingesetzt, ndmlich in einen Spannungszwischenkreiswechselrichter —mit
hochfrequenter =~ Pulsweitenmodulation = und  sechs  Transistoren. Die
Zwischenkreisspannung weist einen sechspulsigen Verlauf zwischen 490 V und
565 V. Niheres zur Umrichtertopologie findet sich im Kapitel 5.

Mit der bekannten hochstmoglichen Verlustleistung eines JFETs kann die
Amplitude des Stromes fiir den ungiinstigsten Fall (niedrige Motorfrequenz, ca.
konstanter Motorstrom) ermittelt werden. Als Anndherung wird diese
Stromamplitude auch fiir eine hohere Motorfrequenz bei der maximalen
Ausgangsspannung des Umrichters angenommen, um eine iibertragbare
Mindestleistung in einfacher Weise zu berechnen. Die tatsdchliche Leistung, die
der Umrichter im Nennpunkt iibertragen kann, ist jedoch immer hoher als diese
Annidherung. Der Grund dafiir ist, dass in Nennpunkt nicht mehr die getaktete
Stromamplitude durch einen Leistungsschalter flieBt, sondern ein getakteter
Wechselstrom durch alle Transistoren flieft, was die Verlustleistung der
Halbleiter verringert und eine entsprechende Erhohung des Stromes moglich
macht.

Fiir die Auslegung von Wechselrichtern mit konstanter Zwischenkreisspannung
aus bekannten Motordaten sind genauere Berechnungen vorhanden [Nicl,
Konl,Pie2].

Im Folgenden wird die angenidherte Mindestleistung des Wechselrichters
berechnet:

Die hochstmogliche Verlustleistung eines JFETs ist durch die thermischen
Widerstdnde gegeben.

Ripjc 1st im Datenblatt als 1,2 °K/W angegeben.

Ripea wird auf 1°K/W fiir jedes SiC-JFET-Modul mit Kiihlkorper geschitzt.
Tatsdchlich gibt es einen relativ groBen selbstgekiihlten Kiihlkorper fiir den
Wechselrichter. Der Anteil von Ry, (Wirmeleitpaste) ist klein im Vergleich mit
Rinea [Nicl].

Bei einer maximalen Chiptemperatur von 150 °C ergibt sich aus (4-9) eine
maximale Verlustleistung P, pro JFET von 56,8 W.
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AT,
[,maX — Jjamax
Rth je + Rth ca
Pmax = (1312(5 KOK (4_9)
L2—+1—
w w

P. =568W  proJFET

Der ungiinstigste Fall kommt dann zustande, wenn die elektrische Maschine
stillsteht oder eine sehr niedrige Drehzahl hat, und dabei mit Nenndrehmoment
arbeitet. Wenn in diesem Fall durch einen Motorstrang die Amplitude Ty, des
Stromes flieBt (durch die anderen Stringe jeweils iy0/2), ergibt sich die
maximale Belastung fiir die Bauelemente der Halbbriicke, die 1y, liefern.

Im Stillstand soll die Grundschwingung der Motorspannung nahe Null sein, was
einem konstantem Aussteuergrad von ca. 50 % entspricht. Da durch den JFET
Strom in beide Richtungen flieBen kann, wird die Durchlasskennlinie mit den
hochsten Verlusten fiir die Suche des ungiinstigsten Falles ausgewihlt. Die
Kennlinie fiir positiven Drainstrom im Bild 4.20 zeigt mehr Verluste als die fiir
negativen Drainstrom im Bild 4.21. Aus diesem Grund wird die Kennlinie fiir
positiven Drainstrom verwendet.

Mit Hilfe der Grafik im Bild 4.33 kann der Strom 1y aus der
Gesamtverlustleistung Py eines JFETs ermittelt werden. Der Aussteuergrad
betrdgt 50 % und nur die positive Durchlasskennlinie wird beriicksichtigt. Die
Gesamtverluste werden auf eine Zwischenkreisspannung von 540 V umgerechnet,
welche dem Mittelwert der schwankenden Zwischenkreisspannung entspricht. Der
Laststrom bei der maximal zuldssigen Verlustleistung von 56,8 W und einer
Schaltfrequenz von 125 kHz entspricht 11 A.

Fiir die Berechnung der Mindestleistung des Umrichters soll der ermittelte Strom
und die maximale Ausgangsspannung in stationdrem Zustand verwendet werden.
Die Amplitude der verketteten Ausgangsspannung ohne Verzerrung bei
Raumzeigermodulation mit der maximalen Aussteuerung ist durch die
Untergrenze der schwankenden Zwischenkreisspannung gegeben, ndmlich 490 V.

Die Ausgang-Mindestleitung P, i, des dreiphasigen Wechselrichters ergibt sich
dann aus (4-10).

Wie oben erklirt, ist die tatsdchliche Wechselrichterleistung deutlich hoher. In
diesem Fall kann eine Wechselrichter-Ausgangsleistung von iiber 5 kVA
geschitzt werden.

106



4.5 Auslegung eines SiC-JFET-Antriebsstromrichters

200 ~
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Bild 4.33 Gesamtverlustleistung eines JFETS bei verschiedenen
Schaltfrequenzen. & = 50 %. Temperatur 125 °C. Aty = 20 ns. Uz =540 V.

out min = 3 ) imotor eff umotor eff
11A 490V
Pout min \/_
2 2 (4-10)
P, =+3.-778A-346V
P =4662VA

out min

Die Hohe der Durchlass- und Schaltverlustleistung eines JFETs konnen mit Hilfe
der Grafik im Bild 4.34 verglichen werden. Bei dem interessanten Strombereich
um 11 A sind die Durchlassverluste (Aussteuergrad 50 %) etwa gleich wie die
Schaltverluste fiir Schaltfrequenzen zwischen 100 kHz und 125 kHz. Dies zeigt
ein gutes Gleichgewicht beider Verlustarten bei hohen Schaltfrequenzen in SiC-
JFET-Wechselrichtern. Bei konventionellen IGBT-Wechselrichtern gleicher
Leistung muss die Schaltfrequenz ca. 20-fach kleiner sein.

Fir den entwickelten Umrichter wurde eine Schalfrequenz von 125 kHz
verwendet, wie im Abschnitt 6.1.1 begriindet wird. Mit dieser Schaltfrequenz und
mit einem Aussteuergrad von 50 % ergibt sich die Gesamtverlustleistung eines
JFETs als Funktion des Laststromes, wie im Bild 4.35 zu sehen.
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—#—P Schalt 125 kHz
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Vergleich der Schalt- und Durchlassverlustleistung eines JFETs.

Bild 4.34

20 ns. Uzk =540 V.

Temperatur 125 °C. Aty

ILast (A)
Gesamte Verlustleistung eines JFETs im ungiinstigsten Fall.

Bild 4.35
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Kapitel 5

Antriebsumrichter mit
SiC-JFETs

5.1 Topologie

Es wird die Umrichtertopologie eines "PWM-Wechselrichters mit netzfrequent
geschaltetem aktiven Gleichrichter", auch bekannt als "fundamental frequency
front end converter" [Gopl] oder "Inverter with line frequency switched rectifier"
[Pie3], verwendet. Sie wurde urspriinglich in [Ziol] und [Shil] vorgestellt. In der
vorliegenden Arbeit wurde dieser Spannungszwischenkreisumrichter mit SiC-
JFETSs und speziellen Netz- und Motorfiltern erginzt, wie im Bild 5.1 zu sehen.

izk
UL J|< EKE K& —E —H
= Lliy, Ul iyj lf iy] U2
L2 Netz-V1 V2 Motor-
13 | filter W1 w2 filter
Netz K% K& Jle‘ & _tl _tl

IGBT- Zk SiC-JFET-
Gleichrichter Wechsel-
richter

Bild 5.1 Allgemeines Schaltbild des eingesetzten Umrichters.
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Die Namen Gleichrichter und Wechselrichter beziehen sich auf den motorischen
Betrieb, obwohl der Umrichter voll riickspeisefihig ist. Dank der IGBTs mit
antiparallelen Dioden im Gleichrichter und der SiC-JFETs mit Bodydioden im
Wechselrichter ist die Bidirektionalitiit des Stromes in den Zwischenkreisschienen
gegeben, und damit die Moglichkeit von motorischem und generatorischem
Betrieb.

Wihrend der Wechselrichter mit hoher Schaltfrequenz (125 kHz) geschaltet wird,
agiert der Gleichrichter beim motorischen Betrieb wie eine reine dreiphasige
Diodenbriicke. Der  Zwischenkreiskondensator  entfillt, wodurch der
hochfrequente Zwischenkreisstrom durch die Gleichrichterdioden flieBt. Da kein
hochfrequenter Strom aus dem induktiven Netz gezogen werden kann, werden
dafiir X-Kondensatoren (Folienkondensatoren) als Teil des Netzfilters am Eingang
des Gleichrichters geschaltet. Im Gegensatz zu den iiblicherweise verwendeten
Zwischenkreis-Elektrolytkondensatoren wird ein kleineres Volumen (da viel
kleinere Kapazitit notig), eine viel niedrigere Impedanz fiir die hochfrequenten
Strome und eine ldngere Lebensdauer erreicht.

Im Folgenden sind die Vor- und Nachteile der ausgewihlten Topologie fiir einen
SiC-JFET-Umrichter aufgelistet.

Vorteile:
o Riickspeisefihig, im Vergleich zum Umrichter mit Diodenbriicke.

o Kein Zwischenkreis-Elektrolytkondensator. = Dadurch ~ kompakterer
Umrichter und ldngere Lebensdauer.

o Ohne zusitzlichen Aufwand konnen die Kapazititen des EMV-Netzfilters
so ausgelegt werden, dass die hochfrequenten Strome des Wechselrichters
dadurch flieBen und gleichzeitig der Betrieb des Gleichrichters
gewidhrleistet wird.

o Die Kapazitit ist wesentlich kleiner als die von einem konventionellen
AFE-Umrichter (Active-Front-End). Dadurch wird die gespeicherte
Energie im Umrichter und Filter viel kleiner, was die Gefahr von Schéiden
nach einem Kurzschluss im Wechselrichter verringert.
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o Im Gegensatz zum AFE-Umrichter wird hier keine Hochsetzstellerdrossel
benotigt. Kleineres Volumen, Gewicht und Kosten.

o Sehr verlustarmer Gleichrichter. Keine Schaltverluste zu erwarten,
aufgrund natiirlicher Kommutierung. Kleine Durchlassverluste im
motorischen Betrieb, da antiparallele Gleichrichterdioden zu den IGBTs
geschaltet werden, welche weniger Durchlassverluste als die IGBT-
Freilaufdioden vorweisen [Pie3].

o Einfache Steuerung des Gleichrichters im Vergleich zu AFE. Weniger
Komplexitit, hohere Zuverlissigkeit.

o Durch die hochfrequente Ausgangsspannung des Wechselrichters kann ein
Sinusfilter (Wirkung auf DM und CM [Ore3]) mit kleinem Volumen und
niedrige Kosten als Motorfilter verwendet werden. Der Sinusfilter
vermeidet die Beschiddigung der Isolierung der Motorwicklungen durch
du/dt. AuBerdem ermoglicht er den Einsatz von beliebig langen und
ungeschirmten Motorkabeln.

o Bei einem konventionellen Wechselrichter mit IGBTs und iiblichen
Schaltfrequenzen unter 10 kHz ist ein solches Filters mit bis zu 400 % der
Motorkosten sehr teuer [Ber2], und verlustbehaftet.

o Im Vergleich mit dem AFE und vor allem mit dem Matrixumrichter
werden im gesamten Umrichter nur 6 schnellschaltende Transistoren
benotigt. Es ist wichtig, eine kleine Anzahl von SiC-JFETs zu verwenden,
da der erwartete Preis solcher Transistoren hoch ist.

Nachteile:

o Sechspulsiger Verlauf der Zwischenkreisspannung (Bilder 5.2 und 5.4).
Maximale Amplitude der verketteten Wechselrichterspannung durch die
abgesenkte Zwischenkreisspannung (Untergrenze 490 V) begrenzt, so dass
die Motorspannung die Hohe der Netzspannung nicht erreicht. Mit
Ubersteuerung kann jedoch die Spannung weiter erhoht werden
(Verzerrung des Spannungsspektrums).
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o Blockformiger Verlauf des Netzstromes (Bild 5.3 und 5.4), da
netzfrequenzgeschalteter Gleichrichter. Der Einsatz soll in Industrieanlagen
erfolgen. Falls Iy < 16 A darf der Umrichter, laut Norm IEC 61000-3-2 fiir
niederfrequente Netzstromoberschwingungen, direkt am Offentlichen
Niederspannungsnetz nicht angeschlossen werden.

Aus der oberen Auflistung liegt nahe, dass sich die Topologie des PWM-SiC-
JFET-Wechselrichters mit netzfrequent geschaltetem aktiven Gleichrichter fiir den
Einsatz von SiC-JFETs in der Antriebstechnik sehr gut eignet.

Die einzelnen Bestandteile des entwickelten Umrichters werden in den néichsten
Abschnitten analysiert. Auf die Filter wird im Kapitel 6 eingegangen.

5.2 Gleichrichter

Bei motorischem Betrieb funktioniert der Gleichrichter wie eine dreiphasige
Diodenbriicke. Kann eine Diode aufgrund der Netzspannungen leiten, wird der
antiparallele IGBT eingeschaltet.

Diese Block-Ansteuerung der IGBTs (Einschalten 120° einer Netzperiode) wird
bei generatorischem Betrieb beibehalten. Zu einem beliebigen Zeitpunkt fliel3t der
Zwischenkreisstrom durch einen der oberen IGBTs ins Netz und durch einen der
unteren zuriick in den Zwischenkreis. Der Strom flieft somit nur durch zwei
Phasen, wihrend die dritte Phase stromlos bleibt. Die Phasen wechseln alle 120°
einer Netzperiode ab. Die idealen Verldufe sind in den Bildern 5.2 und 5.3

gezeigt.
A

GT]l
G¢G12 ______ —m

GT3— —
GT4 —
GT5 —

GT6 — r—™—mmMmMm

Bild 5.2 Netzstrangspannungen und Ansteuersignale.
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i
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Bild 5.3 Ideale Verldaufe des Umrichters.

Die realen Verlidufe des Gleichrichters konnen im Bild 5.4 betrachtet werden. Der
Netzstrom 1ip; ist, wie erwartet, etwa blockformig und in Phase mit der
Strangspannung up;. Die {iiberlagerte Schwingung auf dem Strom ist kein
hochfrequenter Anteil, sondern eine unzureichend gedimpfte Rezonanzfrequenz
des noch vorlidufigen Netzfilters. Die zum Motor konstante Leistungsiibertragung
kann an der Absenkung des Stromes in den Maxima der Zwischenkreisspannung
erkannt werden.
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Bild 5.4 Verldufe des Gleichrichters bei motorischem Betrieb. 3 kW.

Das verwendete Leistungsmodul fiir den  Gleichrichter ist ein
SK 15 DGDL 126 ET Six-Pack von Semikron [Int5] (Bild 5.5). Die im selben
Modul verfiigbaren Gleichrichterdioden wurden zu den IGBTs antiparallel
geschaltet.
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Bild 5.5 Gleichrichter Six-Pack.
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Bild 5.6 Gleichrichter mit Steuerungsprinzip.
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Im Gegensatz zu einem AFE- oder Matrix-Umrichter kann hier eine einfache
analoge Steuerung des Gleichrichters vorgenommen werden [Pie3]. Das
Funktionsprinzip zeigt das Bild 5.6. Eine dreiphasige Dioden-Hilfsbriicke speist
den Widerstand Rpy,. Durch jede Diode der Hilfsbriicke flieft dann einen
blockformigen Strom, dessen Verlauf mit dem der entsprechenden IGBT-
Ansteuerspannung u,.x libereinstimmt. Deswegen werden die Eingangsstrome der
Hilfsbriicke fiir die Ansteuerung der IGBTs genutzt, indem diese Strome durch
Optokoppler flieBen, die die Ansteuerschaltungen GTX aktivieren (siehe Bild
5.6).

Die Messung im Bild 5.7 zeigt als Beispiel zwei IGBT-Ansteuerspannungen, eine
verkettete Spannung und die Zwischenkreisspannung.

Aiepi deal bam % slappad.
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Bild 5.7 Messung von Gleichrichtergrofen.

In einem Gleichrichter mit einer Induktivitidt auf der Netzseite, z. B. Ly im Bild
5.6, kommutiert der Strom langsam von einer Diode zu der anderen Diode
(motorischer Betrieb). Der Strom durch die Induktivitit kann nicht so schnell
aufgebaut bzw. abgebaut werden, daher leiten wihrend der Kommutierung beide
Dioden gleichzeitig (typische Zeit mehrere 10 s, abhiingig von der Induktivitét).
Die Kapazitit Cg ist in der Regel klein und wirkt nicht auf die langsamen
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Diodenkommutierungen, da sie nur den schnell geschalteten Strom fiir den
Wechselrichter liefert.

Bei generatorischem Betrieb soll ebenfalls eine plotzliche Unterbrechung des
induktiven Netzstromes vermieden werden. Dafiir wird eine Uberlappung der
Einschaltzeit beim Umschalten von zwei IGBTs beriicksichtigt. Die
Uberlappungszeit Aty kann mit Hilfe vom Ry, eingestellt werden (Bild 5.6) [Pie3].
Der Zeitpunkt, an dem die Stromschwelle (I,,) fiir das Ansprechen der
Optokoppler erreicht wird, wird mit Hilfe des Hilfsbriickenstromes iy,
(=490 V / Ryyp) bestimmt (Bild 5.8). Als Voraussetzung fiir die Uberlappung muss
Lopio < 1pp/2 sein.

GT1

GT2 |

Bild 5.8 Einstellung der Uberlappungszeit.

Die Uberlappungszeit soll auf die verwendete Netzfilterinduktivitit Ly abgestimmt
sein. Es wurde ein Optimum bei einer Uberlappung von 25 ps mit einer L von ca.
400 uH gefunden.

Ein Gegenbeispiel mit einer zu langen Uberlappung von 200 us, trotz groBer
Induktivitit, ist im Bild 5.9 zu sehen. Auf der anderen Seite ergibt sich ebenfalls
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5.3 SiC-JFET-Wechselrichter

eine Stromspitze bei einer zu kleinen Lg von 12,5 uH, wie im Bild 5.10 gezeigt.
Die Stromspitzen beider Beispiele entsprechen einem fast kurzschlussartigen
Strom von einer Phase mit eingeschaltetem IGBT in eine andere mit leitender
Diode.

Die Hilfsbriicke soll direkt am Netz geschaltet werden und nicht am Eingang des
Gleichrichters, um falsches Ein- und Ausschalten der IGBTs, aufgrund von den
gestorten Spannungen am Ul, V1, W1, zu vermeiden.

e T ™ T

uz, (200V/div)

ugsS

ugsG

ugs6 ugs4

| | g ' 4 i L]

| w «—> E

i (AKY) (i 05AMY)

25us

Bild 5.9  Kommutierung mit zu Bild 5.10 Kommutierung mit zu
langer Uberlappung (200 us). kleiner Netzfilterinduktivitit
(12,5 uH).

5.3 SiC-JFET-Wechselrichter

5.3.1 Struktur und Aufbau

Der Wechselrichter besitzt die wohlbekannte Topologie einer dreiphasigen
Transistorbriicke mit Spannungszwischenkreis (siehe rechte Seite des Bildes 5.1),
die mit einer hochfrequenten Pulsweitenmodulation betrieben wird. Die
Transistoren sind SiC-JFETs, die Freilaufdioden als Bodydioden enthalten. Alle
SiC-JFET Module sind auf einem Kiihlkorper befestigt (Bild 5.11). Die Analyse
der SiC-JFETs und die Schitzung der Leistung des Wechselrichters sind im
Kapitel 4 ausgefiihrt.
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Bild 5.11 Drei SiC-JFETs am Kiihlkorper. Darunter die Ansteuerschaltungen.

Aufgrund des schnellen Schaltens von SiC-JFETs (Bilder 5.19 und 5.20) sollte ein
niederinduktiver Strompfad zwischen den schaltenden Elementen und den
Netzfilterkondensatoren gewdhrleistet werden. So werden Schwingungen und
Uberspannungen vermieden und die schnelle Kommutierung wird iiberhaupt
moglich. Ein sehr niederinduktiver Strompfad ist jedoch durch den Gleichrichter
nicht realisierbar. Ferner wird die Netzfilterkapazitit zum groBen Teil nicht am
Eingang des Umrichters, sondern am Zwischenkreis, eingesetzt (sieche Kapitel 6).
Somit ist der niederinduktive Strompfad nur zwischen SiC-JFETs und dem
breitbandigen (Folien-) Zwischenkreiskondensator Cz (1 uF) notig. Er wurde
mittels Leitflichen fiir die Plus- und Minus-Zwischenkreisschienen realisiert
(siehe Bild 5.12).
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5.3 SiC-JFET-Wechselrichter

Zwischenkreis- |

kondensator

Leitflache Minus-Schiene Anschliisse unteren SiC-JFETSs

Bild 5.12 Platine fiir den Zwischenkreis und den Wechselrichter.

Der Schutz des Umrichters spielt eine wesentliche Rolle. Die Gefahr eines
Zwischenkreiskurzschlusses bei einem Ausfall der Versorgungsspannung muss
vermieden werden. Im entwickelten Wechselrichter besteht ein umfangreicher
Schutz nicht nur aus dem Grund, dass JFETsSs selbstleitend sind, sondern auch, dass
nur wenige Muster von SiC-JFETs zur Verfiigung stehen und davon nicht alle
(wegen zu hoher Uy, einsetzbar sind.

Die Schutzfunktionen fiir jeden einzelnen SiC-JFET sind in die Gate Treiber
integriert, wie bereits im Kapitel 4.2.3 ausfiihrlich beschrieben.

Wie im Diagramm vom Bild 5.13 zu sehen, kontrolliert die Schaltung
"Umrichterschutz" den Schutz des gesamten Umrichters. Neben der
Zustandsmeldung uy,x jedes Gate Treibers (GTX) sind noch der Zustand der
Zwischenkreisspannung, des Netzstromes, der Kiihlkorpertemperatur und des
Netzschiitzes als Eingangssignale vorhanden. Wenn ein Fehler auftritt, werden die
Ansteuersignale ug;,. gesperrt, das Netz mittels Netzschiitz getrennt und die
Zwischenkreiskapazitit mit Hilfe eines Netzschiitz-Hilfskontaktes und eines
Entladewiderstandes Ry (1,5 kQ) entladen.

Bei Unterspannung der Versorgung eines Gate Treibers wird der
Pufferkondensator Cgy,e €ine Zeit > 100 ms die Ansteuerschaltung weiter
versorgen, ohne dass die negative Versorgungsspannung Ug mehr als ca. 3V
verliert. Diese Zeit geniigt fiir die Trennung des Netzes, das Schalten des
Entladewiderstandes Ry (mechanische Zeit <40 ms) und die Entladung des
Zwischenkreiskondensators (Zeitkonstante 2 uF-1,5kQ =3 ms). Dank der
kleinen Zwischenkreiskapazitit der verwendeten Topologie ist eine solche
Schutzfunktion moglich.
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Bild 5.13 Steuerung und Schutz des Umrichters.

Die Entladung des Zwischenkreises erfolgt in einer so kurzen Zeit, dass kein
volumindser Lastwiderstand Ry notig ist. Bei generatorischem Betrieb gibt es
keinen weiteren Energiefluss zum Zwischenkreis aus der elektrischen Maschine
nach einer Pulssperre, da eine Asynchronmaschine betrieben wird (nur

gespeicherte Energie in den Induktivitéten).
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5.3 SiC-JFET-Wechselrichter

5.3.2 Pulsweitenmodulation

Fir die Erzeugung der Ausgangsspannungen wird die Raumzeigermodulation
(RZM) verwendet. Sie eignet sich bestens fiir eine digitale Implementierung. Im
Vergleich zur Sinus-Dreieck-Modulation kann die RZM einen hoheren
Modulationsgrad erreichen. Ohne Ubersteuerung kann die Amplitude der
Grundschwingung der verketteten Ausgangsspannung bis zum Wert der
Zwischenkreisspannung betragen [Bral].

Die drei gewiinschten sinusformigen Strangspannungen werden mit einem
rotierenden Soll-Raumzeiger ugy; auf dem Raumzeigerdiagramm im Bild 5.14
zusammengefasst. Die Augenblickswerte der Soll-Strangspannungen konnen
durch Projektion auf den drei Achsen U2, V2, W2 ermittelt werden (jeweils a, b,
c). Wie  Dbereits erkldrt, beschrinkt die mit 300Hz schwankende
Zwischenkreisspannung den maximalen Betrag des Raumzeigers.

. UZkmin
V2 — Hochster RZ-Betrag = =283V
\ 3

e e

I\ 73 72 N\

\\
Z 1\
- —>
/ U2
/
Schwankung
/7 der Uzk
42 Z.1...Z8: Schalterstellungen

Bild 5.14 Raumzeigerdiagramm.
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Der Soll-Raumzeiger ug; wird als Mittelwert der getakteten Schalterstellungen
gebildet. Die getaktete Spannung wird durch den Motorfilter geglittet und damit
der sinusformige Sollwert erreicht.

Die Schaltverluste werden minimiert, indem bei jedem Schalterstellungswechsel
hochstens nur eine Halbbriicke umschaltet.

"

Nach jeder Schaltperiode T, werden die Einschaltzeiten "tyx" der zum
Raumzeigersektor gehdrenden Schalterstellungen (1), (2) und (0) nach (5-1) neu
berechnet. Die Pulsperiode T, ist gleich eine halbe Schaltperiode. Fiir

weiterfiithrende Literatur sei auf [Jenl] und [Piel] verwiesen.

= ==1{/35in(60° - 7, )

= i \/§Sin(7Rz) (5-1)

fo b b

TP TP

Die Einbeziehung der Zwischenkreisspannung in die Formel (5-1) ermdglicht eine
Kompensation ihrer Schwankungen, so dass der Raumzeigerbetrag konstant
bleibt.

Die Messung der Zwischenkreisspannung erfolgt mittels einer Messschaltung mit
Ausgangssignal u,z = uz/100. Dieses Signal wird mit einem Analog-Digital-
Umsetzer (800 ns) digitalisiert und fiir die Berechnung der Einschaltzeiten in

einem FPGA benotigt (Bild 5.15). Ferner wird u,y fiir die Uberwachung der
Zwischenkreisspannung verwendet (Bild 5.13).

Die RZM wird in einem programmierbaren Logikbaustein vom Typ "embedded
programmable logic device" (FLEX 10K100A) der Firma Altera implementiert
[Int6, Int7]. In der Literatur wird teilweise als CPLD [Boh1], jedoch vor allem als
FPGA [Wial] betrachtet. In der vorliegenden Arbeit wird die allgemeine
Bezeichnung FPGA verwendet, da der Baustein aufgrund seiner hohen
Geschwindigkeit eingesetzt wird.

Im Versuchsaufbau ist eine U/f-Steuerung fiir die Asynchronmaschine
ausreichend, da nicht die Regelung einer elektrischen Maschine sondern die
Leistungselektronik mit SiC-Bauelementen untersucht wird. Damit ist die
Implementierung der Rechenfunktionen in einem FPGA sinnvoller und
tibersichtlicher als in einem Digitaler-Signal-Prozessor (DSP) [Wial].
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Bild 5.15  Diagramm der Raumzeigermodulation auf dem FPGA.
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Die programmierte Raumzeigermodulation ist im Diagramm vom Bild 5.15
dargestellt. Die RealgroBen werden quantisiert, indem sie durch passende
Normalen dividiert werden [Lin2]. Die Ergebnisse entsprechen den digitalen
Wortern "nX" im Diagramm.

Auf der FPGA-Karte sind andere I/O-Bausteine vorhanden, wie beispielsweise der
Analog-Digital-Umsetzer, der das Zwischenkreisspannungssignal liefert.

Bei der Schaltfrequenz von 125kHz und 8 bit Zeitauflosung fiir die
Einschaltzeiten innerhalb einer Schaltperiode ergibt sich ein Zeitschritt von
31,25 ns. Die Taktfrequenz des Timers und des gesamten Systems im FPGA
betrdgt 32 MHz. Die Zeitauflosung kann damit nicht weiter erhoht werden (5-2).

L 3105
125kHz -2 32MHz

(5-2)
Bei einem konventionellen Wechselrichter mit einer Schaltfrequenz von ca. 5 -
10 kHz steht ein System-Taktgeber zur Verfiigung, dessen Frequenz ein
Vielfaches der notigen Timer-Taktfrequenz betragen kann. Dies ist im
vorliegenden Wechselrichter, aufgrund der hohen Schaltfrequenz, nicht moglich,
was die Implementierung erheblich erschwert. Es muss hier auf teilweise
asynchronen Betrieb innerhalb des Timers unter Beachtung der internen
Laufzeiten zuriickgegriffen werden. Als Folge konnen die schmalsten Pulse
unterhalb vier Taktperioden nicht erzeugt werden. Fiir die neue Berechnung der
Einschaltzeiten zur Vermeidung von schmalen Pulsen sorgt der Block
"Mindestzeit" im Bild 5.15. Diese Problematik von schnellschaltenden
Wechselrichtern wird ebenfalls in der Literatur erwédhnt [Jen2].

5.3.3 Messungen

Das Bild 5.16 zeigt eine Messung der verketteten Spannung uy,.y,, welche die
Schwankung der Zwischenkreisspannung aufweist. Das Bild 5.17 zeigt den
Verlauf des Stromes iy, ohne Schwankungen, dank der Kompensation der
Einschaltzeiten. Die Bilder 5.18, 5.19 und 5.20 zeigen die Verldufe der Drain-
Source Spannung und des Drainstromes eines SiC-JFETs im Wechselrichter.
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Bild 5.16 Verkettete Spannung uy,.ys. £y = 125 kHz. 200 V/div. 5 ms/div.
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Bild 5.17 Strom iypp. 5 A/div. 5 ms/div.
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Bild 5.18  Drain-Source Spannung und Drainstrom eines SiC-JFET. 2 ps/div.
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Bild 5.19  Drain-Source Spannung und Drainstrom eines SiC-JFET beim
Einschalten. 20 ns/div.
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Bild 5.20  Drain-Source Spannung und Drainstrom eines SiC-JFET beim
Ausschalten. 20 ns/div.
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Kapitel 6

Filter des Umrichters

6.1 Allgemeines

6.1.1 Filteraufwand und Schaltfrequenz

Dank der hohen Schaltfrequenz des Wechselrichters konnen passive Filter mit
reduzierten Volumen, Gewicht und Kosten eingesetzt werden.

Am Beispiel einer Spule mit Ringkern ldsst sich erkennen, dass eine proportionale
Beziehung zwischen Induktivitit und Kernvolumen besteht, wenn die vereinfachte
Gleichung (6-1) angenommen wird.

2

L:;Z_: 2% — L~A~V, beikonst. N, (6-1)
Windungen
Reluktanz

Querschnittsfldche des Ringkerns
Mittlere Linge des Ringkerns
VL  Volumen des Ringkerns

— >R Z
=

Fiir die Kapazitit lisst sich ebenfalls ein proportionales Verhiltnis zum Volumen
eines Plattenkondensators aus (6-2) zeigen.
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A
C= 7‘9 — C~A~V, beikonst.d (6-2)
A Flache einer Platte
d Plattenabstand
Ve Volumen des Kondensators

Werden eine Kapazitit und eine Induktivitit in einem Filter zweiter Ordnung (L-
C) eingesetzt, ergibt sich die Eckfrequenz f,, des Filters aus (2-15).

Liegt der zu diampfende Spektralanteil eine Frequenz n-fach hoher, wird die
Eckfrequenz f,' des neuen Filters bei gleicher Bedimpfung des Spektralanteils
ebenfalls n-fach hoher sein. Damit reduziert sich das Produkt L'C' der neuen
passiven Bauelementen gegeniiber LC (6-3).

1 LC
':n = = L'C':
Jo=1o LC n’ (6-3)
27" 5
n

Die maximale Volumenreduktion des Filters wird erzielt, wenn Induktivitit und
Kapazitit in gleicher Malle reduziert werden. In diesem Fall reduziert sich das
Gesamtvolumen auf 1/n (6-4).

im Falle L'=£ ,C'=£ :>V'=VL'+VC'=ﬁ+£=K (6-4)
n n n n n
A\ Gesamtvolumen alt
\%A Gesamtvolumen neu

Eine Kaskadierung von Filtern wird nur dann eingesetzt, wenn der zu diampfende
Spektralanteil stark geddmpft werden soll und daher f, zu weit unterhalb seiner
Frequenz liegt. In diesem Fall kann ein Kaskadenfilter rechnerisch ein kleines
Gesamtvolumen der passiven Bauelemente vorweisen, steigt jedoch in
Wirklichkeit die Komplexitit bei der Auslegung (Frequenz-Zerstreuung von
Resonanzfrequenzen) und wieder das Volumen aufgrund der Verbindung und
Plazierung von mehreren Bauelementen. Deswegen sollte versucht werden, die
Kaskadierung von Filtern zu vermeiden bzw. die Gliederanzahl zu minimieren.

Aufgrund des reduzierten Filteraufwandes im vorliegenden hochfrequent

geschalteten Stromrichter kommt die Verwendung eines Sinusfilters fiir die
Motorspannungen in Frage, welcher in konventionellen Umrichtern wegen der
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hohen Kosten vermieden wird. Mit der ausgewihlten Topologie lidsst sich
ebenfalls das Netzfilter reduzieren, da es auch fiir hochfrequente Strome ausgelegt
wird.

Die EMV-Norm  61800-3 setzt Grenzen fiir Leitungsgebundene
Funkstorspannungen am Netz ab 150 kHz und fiir elektromagnetische Strahlung
ab 30 MHz. Auf der Motorseite gibt es keine Normen fiir Leitungsgebundene
Storungen.

Wenn die Schaltfrequenz f; des Umichters unter 150 kHz liegt, miissen die
Spektralanteile um diese Frequenz nicht geddampft werden. Die zweite
Harmonische der Schaltfrequenz und ihre Seitenbdnder werden umso stérker
durch Filterung geddmpft, je hoher seine Frequenz ist. Damit sollte die
Schaltfrequenz so hoch wie moglich aber immer unter 150 kHz liegen. Eine gute
Wahl wird mit einer f, von 125 kHz erreicht

Es wurde ebenfalls eine mogliche f; von 65 kHz in Betracht gezogen. Thre zweite
Harmonische (130 kHz) ist dann nicht von der Norm betroffen, was giinstig fiir
den Netzfilter ist. Auf der anderen Seite muss die Eckfrequenz des Motorfilters
halbiert werden und damit theoretisch sein Volumen auf das doppelte erhoht
werden.

Nach einem Vergleich der gesamten Filteraufwéinde beider Schaltfrequenzen
wurde eine Reduktion von ca. 15 % des Volumens bei der Variante mit
fy=125kHz gegeniiber 65 kHz errechnet. Daher wird im Folgenden eine
Schaltfrequenz f; von 125 kHz angewendet.

Um eine realistische Auslegung der Filter zur Einhaltung der EMV-Norm zu
erzielen, wird der Motorfilter (Sinusfilter) als Erstes ausgelegt, danach die
Ausgangsgrolen wieder gemessen, und anschlieBend der EMV-Netzfilter im
Gesamtsystem dimensioniert [Kedl, Liol]. In dieser Reihenfolge werden die
Filter im vorliegenden Kapitel beschrieben.

6.1.2 Verlustarme Resonanzdimpfung

In einem L-C Filter kann grundsitzlich eine Dampfung der Resonanzfrequenz
direkt erzielt werden, wenn ein Widerstand in Reihe mit der Drossel L oder
parallel zum Kondensator C geschaltet wird, wie jeweils (a) und (b) des Bildes 6.1
zeigen (einphasiges Modell).

Der Fall (a) muss auler Betracht bleiben, da der Motorstrom durch die Drossel
fliefft und in einem Widerstand enorme Verluste verursachen wiirde.
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Bild 6.1 Filter mit unterschiedlichen Resonanzdimpfungen.
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Bild 6.2 Impedanzdiagramm von Z;,. 0 < R < . (Filter (b) aus Bild 6.1).
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Im Fall (b) fiigt der Widerstand einen Realteil an die Impedanz Z,, so dass die
Gesamtimpedanz des Filters jwL+Z, ungleich Null ist. Die gleichzeitige
Maximierung der Resonanzddmpfung und die Minimierung der Verlustleistung
bei der Resonanzfrequenz ergibt das Widerstandsoptimum (6-5). Der Realteil der
Impedanz Z;, erreicht damit sein Maximum (Z, im Diagramm vom Bild 6.2).

Das Filter (b) verursacht jedoch immer noch hohe Verluste, da am Kondensator
fast die vollstindige Spannung mit der niedrigen Motorfrequenz liegt. Die
Verluste am Widerstand sind zu hoch.

Wenn R:L
o,C
=Z,(0,)= by
e 2a,0 (6-5)
1 £:0,5
2R\ C

Fiir eine verlustarme Resonanzdimpfung konnen die Varianten (c) oder (d) vom
Bild 6.1 verwendet werden, wobei (d) ausgewihlt wurde, da die Schaltung mit
Folienkondensatoren sich einfach, preisgiinstig und kompakt aufbauen lésst. Eine
Schaltung mit mehreren Drossel (c) wire dabei aufwendiger. Mit einem Blick auf
die Aufteilung der passiven Komponenten ldsst sich erkennen, dass bei sehr
niedrigen oder sehr hohen Frequenzen die Spannung nicht am Widerstand abfillt,
anders als in den Fillen (a) und (b). Der mathematische Ausdruck der Impedanz
74 wird umfangreicher. Hier werden nur die wichtigsten Zusammenhénge gezeigt.

Das Bild 6.3 zeigt das Impedanzdiagramm von Z, bei der Resonanzkreisfrequenz
o und variablem R.

Die GroBen C und a werden aus C; und C, bestimmt (6-6). Der Faktor a gibt eine
Malfe fiir das Verhéltnis von C; zu C,.

C, =aC
C,=(1-a)C (6-6)
O<axl
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Bild 6.3 Impedanzdiagramm von Z4. 0 < R < . (Filter (d) aus Bild 6.1).

Das Widerstandsoptimum R =R,,, um die hochste Resonanzddmpfung zu
erzielen, wird im (6-7) formuliert. Hier gilt wieder, dass Z4 den hochsten Realteil
bei @, aufweisen soll (Vektor Z4 im Diagramm vom Bild 6.3).

1
T (1—a)wyaC (67
Der Dampfungsfaktor bei R = R, berechnet sich nach (6-8).
1 1-a
D=—- 6-8
2 1+a ©-8)

Sowohl C; als auch C, bestimmen die Resonanzkreisfrequenz. Es wird eine neue
dquivalente Ersatzkapazitit "C,," definiert, welche zusammen mit L die neue
Resonanzkreisfrequenz liefert (6-9).
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1 (6-9)

Wie aus (6-8) und (6-9) zu erkennen, bringt ein kleiner Wert fiir a (C, groBer als
C,) etwas mehr Resonanzdimpfung und eine Verringerung von ®,. Bei noch
groBerer C, kann aber die Resonanzdimpfung nicht wesentlich verbessert werden,
wihrend der Aufwand fiir C, weiter steigt. Fiir ein gutes Gleichgewicht ist daher
nur sinnvoll, dhnliche Werte fiir C; und C, zu verwenden. Das Beispiel C; = C,
liefert aus (6-8) ein Dampfungsfaktor D = 0,1667. In unserem Fall ist so eine
kleine Dampfung ausreichend, da in der Regel keine Spektralanteile in der Nihe
der Resonanzfrequenz liegen. Dies ist ein weiterer Vorteil einer hohen
Schaltfrequenz und der Verwendung eines Sinusfilters.

Fiir die Auslegung kann die Vorgehensweise vom Bild 6.4 verwendet werden. Fiir
den gewiinschten Dampfungsgrad D, die gewiinschte Impedanz Zg;, des Filters
(gewiinschtes Verhiltnis zwischen der Induktivitidt L und der Kapazitit Cy, des
Filters) und die gewiinschte Eckfrequenz f, konnen die Bauelemente des Filters
berechnet werden. Alle Gleichungen sind oben vorhanden.

Vorgaben Ergebnisse
P N, o~ 0@

D —— = Rop

ZFilter — \ /

LCy — »C

fo/

Bild 6.4 Auslegungsschritte eines Filters mit verlustarmer
Resonanzddmpfung.
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Kapitel 6 Filter des Umrichters

6.2 Motorfilter

6.2.1 Messung der Ausgangsspannung

Zwischen Wechselrichter und Motor wird ein Sinusfilter eingesetzt. Wie in den
Abschnitten 2.4.1.3 und 2.4.2 erklirt, liegt die Eckfrequenz f,, eines Sinusfilters
zwischen Motorfrequenz f,, und Schaltfrequenz f; des Stromrichters. Alle
Spektralanteile ab f;, werden gedampft, womit nahezu sinusformige
Ausgangsspannungen zu erwarten sind. Die sinusformigen Spannungsverlidufe
schonen die Motorisolierung, vermeiden Lagerstrome und reduzieren
elektromagnetische Storungen.

Fir die Auslegung und Realisierung eines Filters ist es niitzlich, die
Spektralanteile und das Ersatzschaltbild in Gleichtakt (CM) und Gegentakt (DM)
zu trennen. Ansonsten wire eine sehr komplexe Analyse jeder einzelnen Phase
notig (siehe 2.1.2). Es werden getrennte CM- und DM-Filter ausgelegt, welche in
der Realisierung wieder in einem gemeinsamen realen Filter zusammengefasst
werden.

Das Bild 6.5 zeigt die Schaltung des Umrichters. Fiir die Motorseite kann der
selbstgefiihrte Wechselrichter mit Spannungsquellen dargestellt werden (Bild 6.6),
wobei fiir die Netzseite zusitzliche nichtlineare Bedingungen fiir den Stromfluss
(z.B. Freilaufdioden) notig sind. Die Spannungsquellen innerhalb jeder
Halbbriicke erzeugen synchrone invertierte Spannungspulse. Die Y-
Kondensatoren im Zwischenkreis werden als Bestandteil des Netzfilters
betrachtet. Auf der Netzseite fliet der DM-Strom in einem beliebigen Zeitpunkt
nur durch zwei Phasen. Die Impedanzen der zwei aktiven Phasen, des
Zwischenkreises und eines etwaigen Netzfilters konnen wie im Bild 6.6 dargestellt
werden.
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Bild 6.5 Umrichter
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Bild 6.6 Ersatzschaltbild des Umrichters.

Beriicksichtigt man eine Halbbriicke des Wechselrichters und nur die
hochfrequenten Anteile (ab der Schaltfrequenz), kann das Ersatzschaltbild dieser
Halbbriicke weiter vereinfacht werden, wie im Bild 6.7 grafisch dargestellt ist.

Die Spannungsquellen mit Anteilen lediglich von uy , wie uz/2 in (c) oder (e),
enthalten nur Harmonische von 300 Hz. Sie werden geloscht. Die Spannungen uy,
und uy. unterscheiden sich um uy, (b). Die Spannungsquellen in (d) sich dann
gleich und konnen durch eine einzelne Spannungsquelle ersetzt werden, wenn
Spannungen und Stréme nur am Wechselrichterausgang zu untersuchen sind. Am
Ende kann jede Halbbriicke durch eine Spannungsquelle ersetzt werden, die die
Spannung des entsprechenden Wechselrichterausgangs gegeniiber einer
Zwischenkreisschiene enthilt (f).
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Zk+ Zk+ Zk+
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Bild 6.7 Reduktion des Ersatzschaltbildes einer Halbbriicke fiir Frequenzen
ab f,.
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6.2 Motorfilter

Das resultierende Ersatzschaltbild fiir die Untersuchung der Ausgangsspannungen
des Wechselrichters ist im Bild 6.8 zu sehen.

71,
U ast

o=

uy.
VvV ZLast
0—‘ : ’—l I—o
4—
Uy.
ZNetz 7
2 /} W Z£Last .

— /

Oz ™z ]

2

—
L
N
Z,
Q
Z
w)

Bild 6.8 Gesamtes Ersatzschaltbild zur Untersuchung der Wechselrichter-
Ausgangsspannungen.

Werden nur DM-Anteile in den Spannungsquellen beriicksichtigt, kann das
dreiphasige Modell (a) oder das d&dquivalente einphasige (b) vom Bild 6.9
verwendet werden.

77 ae
@ U Last
4_
Uy-
ZLast
VvV ZLast —@ '_ll I
o—( : ’—' I—n
4_
< Upm
Uvy-
m AV ZLast
Gam=
4_
Uw-
(a) (b)

Bild 6.9 (a) dreiphasiges und (b) einphasiges Ersatzschaltbild fiir DM.
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Kapitel 6 Filter des Umrichters

Das Modell fiir ausschlieBlich CM-Anteile zeigt das Bild 6.10. Die Common
Mode Spannung ucy kann aus (2-3) berechnet werden.

ZNetz ZLast
=N ==
ucMm
ZNGND Zy ZLastGNDI:]

2

Bild 6.10 Ersatzschaltbild fiir CM.

Bei iiblichen PWM-Arten, wie die hier eingesetzte Raumzeigermodulation, ist die
Verteilung in DM und CM der Spektrallinien der Ausgangsspannungen bekannt.
Eine Verifikation wird hier durch Messung einer Ausgangsspannung
durchgefiihrt. Aus der obigen Synthese des Umrichters reicht es eine
Ausgangsspannung gegeniiber einer Zwischenkreisschiene zu messen, um die
DM- und CM-Anteile zu ermitteln.

Die Verteilung und Hohe der Spektrallinien bis zur vierten Harmonische der
Schaltfrequenz zeigen die Grafiken 1m Bild 6.11 ([Bral] und eigene
Simulationen). Analytisch werden die Amplituden der Harmonische und
Seitenbinder durch Besselfunktionen beschrieben [Ste2]. Die Abszissen stellen
den Modulationsgrad dar und die Ordinaten zeigen die relative Hohe der
Amplituden der Spektrallinien. Wie leicht aus den Grafiken zu erkennen ist, tragt
jede Spektrallinie entweder zu CM (gestrichelte Kennlinien) oder zu DM
(Durchgezogenen Kennlinien) bei.

Unterschiedlich  zur  {iblichen @RZM ist hier die schwankende
Zwischenkreisspannung. Sie wird im Ausgangsspannungssollwert kompensiert,
was zu mit 300 Hz schwankenden Pulsbreiten fiihrt. Dies erzeugt zusitzliche
Seitenbinder kleiner Amplitude auf den Frequenzen:

fuzk 3 Tuzk * T nur DM
fs = fuz nur CM
wobel

fuz« ~ Harmonische der Zwischenkreisspannung (300 Hz, 600 Hz, usw.)
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Bild 6.11 Verteilung und Hohe der Spektrallinien der Ausgangsspannung
(z.B. uy.). Gestrichelt: CM. Durchgezogen: DM.

U,y Amplitude der Spannung mit Frequenz n-f;* v-f,,.

0 Amplitude der Grundschwingung.

f, Schaltfrequenz.

fm Elektrische Motorfrequenz.

Uz Konstanter Wert zur  Darstellung der  Zwischenkreisspannung
(Uz ideell =540 V) .

Zur Uberpriifung wird eine Ausgangsspannung des Wechselrichters gegeniiber der
Minus-Schiene gemessen. Die FFT-Funktion eines breitbandigen Oszilloskopes
bei 1M Punkte Speichertiefe und 100 ms Aufnahmezeit ermdoglicht eine
ausreichende Frequenzauflosung und eine Darstellung bis 5 MHz (Bilder 6.12 und
6.13). Die Messung erfolgt in dBm des Effektivwertes.

2
u

eff
u u
i:lOIOg & :2010g Lff +13
dBm 1mW Vv

(6-10)

=20-log ﬁjﬂo
%
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Acquizition iz ztopped.
10.0 MSaf:  1.00 Mpts

0 >

Bild 6.12  Zeitbereich-Messung einer Ausgangsspannung gegeniiber Zk- (uy.).
M =0,93. 10 ms/div. 200 V/div.
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Bild 6.13  FFT-Messung einer Ausgangsspannung gegeniiber Zk- (uy.).
M =0,93.
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Bild 6.14 Spektralanteile von uy. um f;. M = 0,93.
10°
Al
> 10
=
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Bild 6.15

249.400 249.600 249.800 250.000 250.200 250.400 250.600

f (kHz)
Spektralanteile von uy. um 2f;. M = 0,93.
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Bild 6.16 Spektralanteile von uy. um f,. M = 0,167.

(V)

f (kHz)

Bild 6.17 Spektralanteile von uy. um 2f,. M = 0,167.
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6.2 Motorfilter

Fir die Auslegung der Filter sind die Harmonischen ab der Schaltfrequenz von
Bedeutung. Eine vergroBerte Darstellung des Frequenzbereiches um f (Bild 6.14)
und um 2f; (Bild 6.15) zeigt die Hohe der Seitenbdnder, jetzt auf
Spannungsamplituden umgerechnet (6-10). f; = 125 kHz. f,, = 40 Hz. Neben der
Messung beim groflen Modulationsgrad M =0,93 ist die Messung fiir einen
kleinen M = 0,167 in den Bildern 6.16 und 6.17 dargestellt.

Wie iiber der Messungen der Ausgangsspannung angezeigt wird, gehoren die
Spektralanteile (unabhingig von M) entweder zu DM oder zu CM. Das erleichtert
die getrennte Auslegung von einem DM- und einem CM-Filter. Eine Messung der
gesamten Ausgangsspannung bei verschiedenen Modulationsgraden reicht aus,
um die Filter zu dimensionieren. Dariiber hinaus ist der FEinfluss der
schwankenden uy auf das Spektrum vernachlédssigbar, da immer mindestens eine
der anderen CM-Spektrallinien hoher liegt (Bilder 6.14 und 6.16).

6.2.2 Common Mode Filter

Auf der Motorseite liegen keine gesetzlichen Normen beziiglich der Qualitit der
Spannung vor. Infolgedessen kann hier eine beliebige Grenze fiir die Verzerrung
von Spannungen oder Stromen ausgewihlt werden.

Beim CM ist es sinvoll, anstatt die CM-Spannung, den schiddlichen CM-
Motorstrom zu begrenzen. Die CM-Impedanzen des gesamten Systems (Bild 6.10)
sind teilweise unbekannt und von der Plazierung oder Montage der Elemente
abhédngig. Eine Begrenzung der Amplitude jedes CM-Stromanteiles auf 100 mA
ist ausreichend [Pie2].

Fiir die Auslegung eines Filters muss der ungiinstigste Fall gesucht werden, d.h.
die hochsten Harmonischen der Ausgangsspannung. Es muss aber beachtet
werden, dass je niedriger die Frequenz ist, desto weniger Filterdimpfung zur
verfiigung steht.

Der ungiinstigster Fall ist fiir CM leicht zu finden: Der hochste Spektralanteil der
CM-Spannung liegt auf f; (n=1; v=0 im Bild 6.11). Er wird als einer der ersten
Spektrallinien nach f, am wenigsten geddmpft. Der Modulationsgrad fiir den
ungiinstigsten Fall ist so klein wie moglich zu wihlen (sieche Bilder 6.11 und
6.16).

In der implementierten RZM wurde eine so genannte "Mindestzeit" (Bild 5.15)
eingefiihrt. Sie gewdhrleistet, dass sehr kleine Pulsbreiten nicht vorkommen, da
diese nur Schaltverluste verursachen. Wenn der Raumzeiger eine sehr kleine
Amplitude hat, wird er dem Nullzeiger gleichgesetzt.
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Kapitel 6 Filter des Umrichters

Dartiiber hinaus wird das stindige Umschalten zwischen den Schalterstellungen Z7
und Z8 (sieche Raumzeigerdiagramm im Bild 5.14) beim Nullzeiger vermieden,
um Schaltverluste und CM-Spannung zu verringern. Aus diesem Grund liefert die
Spannungsmessung bei M = 0 nicht mehr den héchsten CM-Anteil und stimmt mit
der theoretischen Analyse des Bildes 6.11 nicht {iberein. Ein Modulationsgrad von
M =0,0926 (Pulsbreiten nicht mehr durch die "Mindestzeit" modifiziert)
entspricht dagegen den realen ungiinstigsten Fall mit der hochsten CM-Spannung
(Gem n=1:v=0 = 319 V). Das Bild 6.18 zeigt das Ausgangsspektrum.

350

300

250

S 200t
=
O

<= 150

100

50

A T O A T AT
f 0.5 1 1.5 2
f (MHz)

Bild 6.18 Gemessene CM-Spektralanteile von uy.. M = 0,0926. Ungiinstigster
Fall.

Der Wechselrichter agiert als Spannungsquelle. Um den CM-Strom zu ermitteln,
muss die Ubertragungsfunktion icy kabersmoror(S) / Uem(s)  bekannt sein.  Sie
entspricht der inversen Gleichtaktimpedanz Zcy Kabel+M0t0r-1(S) zwischen
Wechselrichterausgang und Zwischenkreis. Zcu kavelsMotor D€Steht hauptsdchlich
aus der Gleichtaktimpedanz des Motors, jedoch kann die parallel zur groB3en
Motor-Gleichtaktimpedanz liegende Kabelimpedanz nicht vernachlissigt werden
(Bild 6.19).
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6.2 Motorfilter

Die Impedanz Zy/2 (Bild 6.10) der Folienkondensatoren zwischen
Zwischenkreisschienen und Masse (Teil des Netzfilters) hat ein gutes
Hochfrequenzverhalten und ist so niedrig, dass sie einem Kurzschluss

gleichgesetzt werden kann.

WR-Ausgang CM-Filter
LCM iCM Kabel+Motor

icm ~
8
I
p=
x
Q_ ucm CCM T é UCM Kabel ZCM Kabel ZCM Motor

3

N

O ® < O

7k

Bild 6.19  Diagramm der Gleichtaktimpedanzen auf der Motorseite.

105.4'11:1

Z (ohm)

Bild 6.20 Gemessene Gleichtaktimpedanzen des Motors Zcy mowor Und des
Motorkabels Zcwm kabel-
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Die Gleichtaktimpedanzen werden durch Koppelkapazititen zwischen
Motorwicklungen und Masse, bzw. Innenleiter und Schirmung des Motorkabels
bestimmt. Sie sind nur mit Hilfe von Messungen zuverlidssig abzubilden. Die
Gleichtaktimpedanzen von Motor Zcy moor Und Motorkabel Zcygaper Wurden
getrennt an ihren Eingéngen gemessen und sind im Bild 6.20 zu sehen. Wie aus
der Grafik zu erkennen, hat die Impedanz des Motorkabels ab 200 kHz einen
erheblichen Einfluss.

Fiir die Filterauslegung miissen die Gleichtaktimpedanzen von Motor und Kabel
ins Filtermodell einbezogen werden. Dafiir ist ein Modell dieser Impedanzen
notwendig. Aus den gemessenen Ubertragungen und Resonanzfrequenzen konnen
Ersatzschaltbilder (ESB) erstellt werden.

Die Kabelimpedanz Zcy kaper hat nur eine maBigebliche Resonanzfrequenz, womit
ein RLC Glied als Ersatzschaltbild ausreicht (Bild 6.21).

LI -
2,2Q  712,5nH

= 1,756nF

4
Bild 6.21 Ersatzschaltbild des Motorkabels.

Es gibt eine gute Ubereinstimmung zwischen Ersatzschaltbildsimulation und
Messung (Bild 6.22).

Die Motorimpedanz Zcy moor Weist drei Minima auf. Die ersten zwei (105 kHz
und 480 kHz) konnen durch gedidmpfte Resonanzen repridsentiert werden, die
dritte (7 MHz) ist wenig geddmpft. Als ESB kann eine Kette von drei RLC-
Glieder verwendet werden (Bild 6.23). Das Glied an der Wechselrichterseite ruft
die hochste Resonanzfrequenz hervor (Res 3). Die anderen hinteren Glieder bilden
die Ubertragungsfunktion an der Stelle der gedimpften Resonanzen ab (Res 1 und
2). Das Bild 6.24 zeigt den Vergleich der Messung zur Simulation.

Die gemessenen geddmpften Resonanzfrequenzen sind iblich in der
Gleichtaktimpedanz von Asynchronmaschinen [Webl].
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ZCM Kabel (Ohm)

f (Hz)

Bild 6.22 Gemessene und simulierte Impedanz des Motorkabels.
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Bild 6.23 Ersatzschaltbild des Motors.

Die gesamte Ubertragungsfunktion mit Kabel- und Motorgleichtaktimpedanz ist
aufgrund der hoheren Ordnung schwierig direkt abzubilden. Ein Anschluss der
zwel vorher ermittelten Ersatzschaltbilder ergibt die gesamte angeniherte
Gleichtaktimpedanz vom Motor mit Kabel im Bild 6.25. Fiir die Simulationen der
Modelle wurde die Software Simplorer verwendet.
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CM Motor

Z
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Bild 6.24 Gemessene und simulierte Impedanz des Motors.

Zur Auslegung des CM-Filters wird die oben genannte Grenze von 100 mA auf
die Amplitude jeder CM-Stromanteil gesetzt.

Das Filter wird so ausgelegt, dass bereits der CM-Strom icy KabelsMotor durch das
Motorkabel begrenzt wird. Der CM-Motorstrom ist dann noch geringer.

Die zu dimpfende Ubertragungsfunktion ist icy kabetsMotor(S) / Uem (s) (Bild 6.19).
Fiir eine Filterung des Stromes aus einer Spannungsquelle wiirde zunéchst eine
Langsinduktivitit, wie Lcy, ausreichend sein. Ein Sinusfilter erfordert aber
sinusférmige Ausgangsspannungen, und deswegen soll nicht nur bei DM, sondern
auch bei CM eine angemessen kleine Verzerrungsspannung gewihrleistet werden.
Dariiber hinaus wiirde ohne eine Filterkapazitit die Resonanzfrequenz des
Gesamtsystems abhingig von der Last sein und iiber f; liegen, mit schweren
Folgen. Aus diesen Griinden wird neben der Filterinduktivitit Lcy eine
Filterkapazitit Ccy; vorgesehen.
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CM Motor+Kabel

Z
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Bild 6.25 Gleichtaktimpedanz des Motors mit Kabel.

Die Grenze des CM-Stromes legt Lcy fest. Anfianglich kann beriicksichtigt
werden, dass keine Ccy; vorhanden ist und an Ly die volle CM-Spannung liegt.
Im ungiinstigsten Fall ergibt sich dann ein Wert von 4 mH zur Einhaltung der
Stromgrenze. In der Tat liegt aber eine niedrigere Spannung an und vor allem
flieBt ein groBer Teil des Stromes durch Ccy in die Quelle zuriick. Aus der
Ubertragungskennlinie icwm kabetsMotor (5) / Uem (s) im Bild 6.26 wird der hochste
CM-Anteil (f;) im ungiinstigsten Fall mit einem Faktor 184- 10° A/V gefiltert, was
einen oy kabelsMotor (fs) Vvon 58,7 mA ergibt. Dies bei der tatsdchlich eingesetzten
Induktivitit Loy von nur 3,2 mH.

Nach Lcy kann die Kapazitit Cey; ausgelegt werden. Die Wirkung von groferen
Kapazititen Ccy; auf den CM-Strom ab f; ist vernachlidssigbar, wie das Bild 6.26
mit gestrichelten Kennlinien zeigt. Im niederfrequenten Bereich ist, wegen der
Abwesenheit von Gleichtaktanregungen, mit keinen CM-Stromen zu rechnen. Die
Dampfung der Spannung ucyigane @b f ist jedoch von der Kapazitit Cey
abhidngig. Mit dem ausgewihlten Ccy; von 11,2 nF erreicht man einen Faktor von
40,5-107 auf der CM-Spannung in f;. Im ungiinstigsten Fall (Gicyp pe1:v=0 =319 V)
1st Uem kavel = 12,9 V. Zudem kommt der ungiinstigste Fall in der Praxis kaum vor,
da der Motor in stationirem Zustand mit hohen Modulationsgraden betrieben
wird.
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Bild 6.26  Ubertragungskennlinien des endgiiltigen Gleichtaktsystems mit
Filter, Kabel und Motor.

Die Spannungen der Zwischenkreisschienen gegeniiber Masse (Gehiuse)
schwanken mit 300 Hz. Betrachtet man nur die hohen Frequenzen ab fj, liegen sie
aufgrund der Kapazititen Cyy (Bild 6.5) auf dem gleichen Potential. Damit der
CM-Strom wieder in die Spannungsquelle (Wechselrichter) gelangt, werden
Filterkondensatoren sowohl direkt zu den Zwischenkreisschienen (Cyz, und Cyz.
), als auch zum Gehduse (Cygnp) geschaltet. Durch das Gehduse hat der
hochfrequente Strom einen besseren Pfad. Hier werden auch noch
Durchfithrungkondensatoren (Cygnpg) Zwischen Leiter und Gehiuse eingesetzt,
um dem Filterstrom einen guten Pfad im Frequenzbereich bis zu Hunderten von
MHz zu bieten, was wichtig fiir die Verringerung der elektromagnetischen
Strahlung aus dem Motorkabel ist. Das Schaltbild des CM-Motorfilters ist im Bild
6.27, und als Teil des gesamten Motorfilters im Bild 6.28 zu sehen.

Im Gleichtaktsystem werden die in Stern geschalteten Elemente als parallel
betrachtet, daraus ergeben sich die dreifache Kapazitit und das Drittel des
Widerstandes.
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Bild 6.27 Schaltbild des CM-Motorfilters.
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Bild 6.28  Dreiphasiges Schaltbild des gesamten Motorfilters. Grau hinterlegt:

Teile ohne Wirkung auf CM.
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Wie im Bild 6.26 zu erkennen, ist die Hauptresonanz der Ubertragungskennlinien
bereits bedampft. Die Auslegung der Resonanzdimpfung erfolgte laut Abschnitt
6.1.2. Aus den ausgewihlten Kondensatoren resultieren dhnliche Werte fiir C; und
C, (6-11), womit ein akzeptabler Didmpfungsfaktor erreicht wird. Er ist jedoch
etwas kleiner als der optimale Wert, da aufgrund von Verlustleistungreduzierung
der verwendete Dampfungswiderstand Ry etwas hoher gesetzt wird (die Formel
(6-8) ist nicht mehr giiltig).

C, =3Cyy, +3Cy,_ +3Cyenp +3Cy6npa
=4,08nF +3nkF +1,5nF =8,58nF

C, =3Cygupy = 1,50F

C=C,+C, =16,08nF

(6-11)
a =g:O,534
C
Ca.q =@=11,19nF
1+a

Aufgrund der Lastimpedanz liegt die tatsdchliche Resonanzfrequenz f,.; = 21 kHz
unter der Filtereckfrequenz f, (6-12).

Ly =32mH;  Cgy, =C, =1119nF
1 (6-12)

fy=—— =37,6kHz
27\ Lo Con

6.2.3 Differential Mode Filter

Die Oberschwingungen der Ausgangsspannungen sollen begrenzt werden, um
etwa sinusformige Motorspannungen zu bekommen. Die Grenze soll im
Verhiltnis zum Grundschwingungsanteil stehen, jedoch nicht unter einer zu
niedrigen Spannung liegen (z. B. 1 V), da die Einhaltung der Norm nicht mehr
realisierbar wird.
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6.2 Motorfilter

Es wird eine Grenze fiir die Amplitude jedes DM-Motorspannungsanteiles 0,
ausgewdhlt, die nur eine Verzerrung von 1 % der motorfrequenten Spannung {;
zuldsst. Es wird jedoch eine Verzerrungsamplitude bis 1 V zugelassen (6-13). Die

Spannungsgrenze kann grafisch als eine Fliche dargestellt werden, wie in den
Bildern 6.29, 6.30 und 6.31 zu sehen.

. u
n <—

100V

bei i, >100V; i,,=1V  bei i, <100V (6-13)

Das DM-Ausgangsspektrum wurde bei verschiedenen Amplituden der
Grundschwingung (~ Modulationsgraden) gemessen. Analog zur DM-Messung
wird hier uy. gemessen. Sie entspricht upy des Ersatzschaltbildes im Bild 6.9-b.
Mit Hilfe von MATLAB werden die mitgemessenen CM-Anteile beseitigt. Das
Ergebnis der Messung ist im Bild 6.29 zu sehen.

................
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Bild 6.29  Gemessenes Spektrum der DM-Ausgangsspannung ohne
Motorfilter. Fliche: Gewiinschte Grenze.
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Kapitel 6 Filter des Umrichters

Aufgrund der Frequenzskalierung werden die Seitenbidnder um jede Harmonische
der Schaltfrequenz in eine Spektrallinie zusammengefasst, welche automatisch
den Wert der hochsten Amplitude iibernimmt.

Eine Ubereinstimmung der Messung im Bild 6.29 mit der Theorie im Bild 6.11 ist
leicht sichtbar.

Die hochsten Spannungsanteile befinden sich um 2f, jedoch werden diese durch
das Filter stirker beddmpft als die Anteile um f;. Mit der Programmierung einer
MATLAB-Funktion kann die notige Filtereckfrequenz f, zur Einhaltung der
Verzerrungsgrenzen bei allen Modulationsgraden ermittelt werden (automatisierte
Suche des ungiinstigsten Falles). Bei einem LC-Filter (Didmpfung 40 dB/dec)
resultiert eine notige Eckfrequenz f, = 18,97 kHz, damit die Grenzen mit einem
Sicherheitsabstand von 5 dBV eingehalten werden (6-14). Die Grafiken in den
Bildern 6.30 (logaritmisch) und 6.31 (linear) zeigen der Effekt eines solchen
Filters (fp = 19 kHz) auf die Oberschwingungen.

u u
M 20l0g X 610
dBV 4
............. e
STLTTIORS
0
10
a1
o 10 N croranrod ||
> SRR e
N Nt R
> ool
q .........
<s ....... .|
Sl .
10 N 11F Sl ||
ST |
-3
107"l ORNNR 1 T |
200 II 1
: SSSfississa e T
100 I
500
0100 200 300 400
a, (V) f (kHz)

Bild 6.30 Gefilterte DM-Ausgangsspannung. Filter LC (40 dB/dec).
fo = 19 kHz. Logaritmische Darstellung.
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Bild 6.31 Gefilterte DM-Ausgangsspannung. Filter LC (40 dB/dec).
fo = 19 kHz. Lineare Darstellung.

Anders als das CM-Modell hat der Motor im DM nur induktives Verhalten. Es
kann das bekannte T-Ersatzschaltbild einer Asynchronmaschine als erste
Annéherung verwendet werden (Bild 6.32), wobei fiir den interessanten Bereich
ab f; die Impedanz der Maschine zu grofl im Vergleich mit der parallel liegenden
Impedanz der Kapazitit Cpy ist und deswegen vernachlidssig werden kann. Aus
diesem Grund wurde in der obigen Berechnung der f, des DM-Filters die
Motorimpedanz nicht beriicksichtigt.

Die berechnete f; von ca. 19 kHz legt eine Beziehung zwischen Lpy; und Cpy, fest
(2-15). Mit einer festen f, bleiben die Ubertragungskennlinien Up moor(S) / Upm(s)
und ipm motor(S) / upm(s) fest. Der Wechselrichterausgangsstrom ipy hingt aber von
der Impedanz des Filters ab. Nimmt die Filterinduktivitit Lpy zu, so soll Cpy
abgesenkt werden, um f; und damit die Spannungsverzerrungsgrenzen
einzuhalten. In diesem Fall nimmt die gesamte Filterimpedanz zu, was eine
Verringerung des ipy; bei Frequenzen oberhalb f;, , also des Verzerrungsstromes,
bewirkt (siche Anderung der Kennlinie ipm(s)/upm(s) in Richtung der
gestrichelten Pfeilen im Bild 6.33). Die Verringerung vom Verzerrungsstrom
(Blindstrom) reduziert die thermische Belastung des Wechselrichters.
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WR_Ausgang DM-Filter ASM

ipMm Lpwm 1DM Motor

0 - ———o— Hill+ il 1

<_|_ CDM ——
upm UDM Motor

\

O ® O L

Motor-Sternpunkt

Bild 6.32  Diagramm der Gegentaktimpedanzen auf der Motorseite.

Verstiarkung

f (Hz)

Bild 6.33 Ubertragungskennlinien des endgiiltigen Gegentaktsystems mit
Filter und Motor. Gestrichelte Pfeilen: Tendenz des ipy; / upym bei Erh6hung der
Lpym und Absenkung der Cpy.

Die Verwendung einer groflen Lpy; scheint vorteilhaft, es gibt jedoch folgende

Probleme: Fiir gutes Verhalten im hochfrequenten Bereich soll die Drossel
moglichst einlagig gewickelt werden. Auflerdem soll sie aufgrund des
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6.2 Motorfilter

Motornennstromes einen geniigend grofen Leiterquerschnitt aufweisen. Diese
Tatsachen erzwingen die Verwendung einer kleinen Induktivitit. Im Abschnitt
6.4.6 wird der Aufbau der Drossel erldutert.

Der Effektivwert i.gqr des DM-Verzerrungsstromes wird aus (6-15) berechnet. In
der Formel werden die maBgebenden DM-Spannungsanteile (siehe Bild 6.11)
beriicksichtigt. i.¢mr 1St umgekehrt proportional zu Lpy.

ieﬁHF = \/(ieff fs—me)z + (leﬁ‘ Js+2 fim )2 + (leff 2fs—fm)2 + (leff 2 fs+ fm )2 +...

1 - > ) 2 (6-15)
D off fs=2fm n off fo+2jm +...
oHr Lpy (27[(fs —-2f, )J (27[(](5' 2/ )j

Als Grenze fiir den Verzerrungsstrom wird nur ein 5 % des Nennstromes gesetzt.

Im vorliegenden Aufbau wird eine Asynchronmaschine mit 10 A Nennstrom
gespeist. Die Grenze fUr i.gyp 15t nur S00mA.

Der hochste i.¢pr ergibt sich beim maximalen Modulationsgrad (M ca. 1), der fiir
die Berechnungen dann beriicksichtigt werden muss.

Eine Lpy = 100 uH ergibt einen i.gyr = 1,1 A, wihrend eine Lpy = 308 uH einen
Legeur = 0,358 A liefert. Die ausgewihlte Filterinduktivitdt Lpy von 300 uH hilt die
Grenze mit gutem Abstand ein.

Anhand der ermittelten Sollwerte der f, (19 kHz) und Lpy; (300 uH) kann die Soll-
Kapazitit Cpy leicht berechnet werden (6-16).

1
 (19kHz-27)*300uH

=233,8nF (6-16)

CDM

Die tatsdchlich eingesetzten Filterkapazititen mit Resonanzdimpfungen sind im
Bild 6.34 zu finden. Dort konnen zwei Gruppen identifiziert werden, ndmlich die
ebenfalls auf CM wirkende Y-Kondensatoren, und die zwischen den Phasen
geschalteten X-Kondensatoren.

Im Gegentaktsystem sind die Y-Kondesatoren in Stern geschaltet. Fiir ein
einphasiges Modell reicht je ein Y-Element zu beriicksichtigen (Bild 6.34). Das
DM-Filter im gesamten Motorfilter zeigt das Bild 6.35.
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Lpm CyoNpd
o— ® ® — — ® ——0
Rx Ry |::|
3Cx O Cyzi+T Cyzk- TF CyonidT Motor
Wechselrichter 30 L
XDT CyoND2
O @ —— 4 L 4 @ L 4 O
Lpm 300 MH Cx 68 nF
CXD 22 nF RX 450 Q
CYZk+ 0,68 nF CYZk— 0,68 nF
Cyonp I nF Cyonpa 0,5 nF
CYGNDZ 2,5 nF RY 4,5 kQ
Bild 6.34  Einphasiges Schaltbild des DM-Motorfilters.
Cyzx+ -I- -I- -I-
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Bild 6.35 Dreiphasiges Schaltbild des gesamten Motorfilters. Grau hinterlegt:
Teile ohne Wirkung auf DM.
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6.2 Motorfilter

Die X-Kondesatoren (Cx und Cxp) sind in Dreieck geschaltet. Die Umsetzung der
Dreieckimpedanz Z, fiir die in einem einphasigen Modell notige Sternimpedanz
ZA fiihrt zu (6-17). In Sterschaltung erhoht sich die Kapazitit jedes X-
Kondensator dreifach, wihrend der Widerstand Ry sich auf ein Drittel verringert.
Es gibt eine bessere Ausnutzung der Dreieck-Kondensatoren gegeniiber der
Sternschaltung, da die ndétige Spannung nur J3 ansteigt und ohnehin
Folienkondensatoren fiir hohe Spannungen verwendet werden, wihrend die
Kapazitit dreifache Wirkung hat.

Z
Z= ?A (6-17)

Bei der Gruppe der X-Elemente wird die Resonanzbeddmpfung fiir das DM
eingesetzt. Die kleinen Y-Kapazititen und der groe Ry konnen vernachlissigt
werden (Fehler in der Berechnung von Cy, weniger als 1,6 %). Die Berechnung
von Cy, (6-18) hat damit ein Fehler von ca. 1,6 %. Der Ddmpfungsfaktor D und
die optimale Dampfungswiderstand R, sind ebenfalls berechnet (6-18).

C,=3C, =3-68nF =204nF
C, =3Cy, =3-22nF = 66nF

C=C,+C, =270nF

¢

ay =--=0.756
(6-18)
o =250 Z 030 4nF
l+a,

p=1{1=7% |_g o7
2{1+ay,

R - 1 R,
opt
(I-ay)2xfya,C 3
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Aus den tatsdchlichen Cpy (= Cyqx) und Lpy ergibt sich eine tatsédchliche DM-
Filtereckfrequenz f, , die mit der obigen Vorgabe von 19 kHz sehr gut
iibereinstimmt (6-19).

1 1
27\LyyCpy  273[300 uH -232,4nF

fo =19060 Hz (6-19)

Beim Einsatz eines Motorfilters, insbesondere eines Sinusfilters, besteht die
Gefahr der Selbsterregung des Motors (in diesem Fall einer Asynchronmaschine)
durch den Filterkondensator.

Die Asynchronmaschine benotigt Blindstrom, den im Normalfall der Umrichter
selbst liefert. Wenn eine Pulssperre des Umrichters erfolgt, konnte die
Asynchronmaschine unter Umstinden Blindstrom aus dem parallel geschalteten
Filterkondensator entnehmen, so sich selbst erregen und in den Generatorbetrieb
iibergehen. Als Folge konnen Uberspannungen am Filterkondensator und
Zwischenkreis auftreten. Die Bedingung fiir dieses unerwiinschte Verhalten ist
eine kleinere Impedanz des Filterkondensators als die Impedanz der
Magnetisierungsinduktivitit der ASM, womit ein Arbeitspunkt ensteht [Bod1].
Beriicksichtigt man als ungiinstigster Fall eine hohe Motorfrequenz von 100 Hz,
die verwendete Cpy = 232,4 nF, und eine maximale Magnetisierungsinduktivitét
von 140 mH der verwendete ASM (einphasiges Modell), liegt die Impedanz des
Filterkondensators Zq; weit iiber der Z;, der ASM (6-20). Gefahr besteht in
diesem Fall ab Kapazititen von 18 UF.

Hier ist ein weiterer Vorteil einer hohen Schaltfrequenz zu erkennen, die kleine
passive Filterelemente ermdéglicht. Somit besteht keine Gefahr der Selbsterregung
der angetriebenen Maschine.

1 1
2af,. Cpy 27100 Hz-232,4nF

Z,, =2af, L =27100Hz-140mH =880

= Zoy >>Z,

= 6848,3Q

ZCf

(6-20)
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6.3 Netzfilter

6.3 Netzfilter

6.3.1 Filterwirkung bei DM- und CM-Anregung

Die Strompfade eines netzfrequent geschalteten aktiven Gleichrichters (Abschnitte
5.1 und 5.2) in motorischem Betrieb sind identisch zum einfachen
Diodengleichrichter. Der Strom fliet von einer Phase durch eine Diode in die
Zwischenkreis-Plusschiene Zk+, und von Zk- durch eine andere Diode in eine
andere Phase.

Bei generatorischem Betrieb sind ebenfalls zwei Phasen mit dem Zwischenkreis,
jedoch durch IGBTs, verbunden.

Durch diese Pfade flieBen hochfrequente DM- und CM-Strome, die sich auf den
niederfrequenten Blockstrom aufaddieren (iy; im Bild 5.3).

Fiir die hochfrequenten Strome aus dem Wechselrichter (ab f; = 125 kHz) ist die
Zeit zwischen jeder Umschaltung des Gleichrichters (3,33 ms) vergleichsweise
sehr gro. Daher kann Abschnittsweise fiir die Analyse angenommen werden,
dass der Zwischenkreis fest an zwei Phasen verbunden ist.

Der zum Wechselrichter iiber die Zwischenkreisschienen flieBende Strom kann als
Stromquelle dargestellt werden, da das Netz (zumindest im hochfrequenten
Bereich) keinen Einfluss darauf hat. Der Zwischenkreisstrom entspricht also der
Anregung fiir den Netzfilter. Zum besseren Verstindnis der Filterwirkung kann als
erste Anndherung der Netzstrom als Ausgangsgrole des Filters angenommen
werden und die Netzimpedanz vernachlédssigt werden.

Ein iiblicher Stromfilter zweiter Ordnung kann aus C-L Glieder aufgebaut werden.
In dreiphasigem System wird die Wirkung von Kondensatoren sowohl in
Dreieckschaltung (Cx) als auch in Sternschaltung (Cy) beriicksichtigt (Bild 6.36).
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L Gleichrichter
LI ot Ul Zk+
—@ —B *——o—o ® o =
Cy =L 17k+
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D CyT T | Cyzx T |
e =

Bild 6.36  Beispiel eines Netzfilters.

6.3.1.1 Differential Mode

Der DM-Strom fliesst durch zwei Phasen. Die Elemente Ly mit Cx, und Cx mit Cy
bilden "Wheastone-Briicken" (Bild 6.37-a). Da hier keine Unsymmetrien der
Impedanzen der drei Phasen vorhanden sind, ist die mittlere Phase Stromlos
(i1 =1n3 5 In2 = 0). Das Schaltbild 6.37-a kann wie im Bild 6.37-b vereinfacht
werden. Obwohl alle drei Phasen beriicksichtigt werden, ergibt sich eine einfache
Schaltung.

i Lk izkDM
N1
- ° o o o o @
CX = = CY = CYZk
i SE v Cy
¢G—= .X‘ L 4 :: ® == CX = CZk
' L Cx== =Cy = Cyzxk
ing B wi
- © © © o o
(a) .
2Lk 1ZkDM

Bild 6.37 Schaltbilder eines DM-Netzfilters.
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6.3 Netzfilter

Die Ubertragungsfunktion des Filters zeigt (6-21). Dieser Filter zweiter Ordnung
besitzt eine Eckfrequenz fopy wie in (6-22).

iy, (s) _ iy, (8) _ 1
o () Tz (5) 1+s2-2LF[3CX +CY+CYZ"+Czkj e
2 2
1
Joom =
27 \/ 2L, G Cy +(;Y+C;Z’< +C2kj (6-22)

Aus (6-22) kann die Wirkung der verschiedenen Kondensatoren verglichen
werden. Im Netzfilter sind drei Kondensatoren Cy, drei Cx, zwei Cyz und ein Cy
vorhanden. Der Kondensator Cx hat: Dreifache Wirkung als ein Cy, doppelte
Wirkung als ein Cyy , und halbe Wirkung wie der Cy.

Daraus ergibt sich, dass zur Optimierung des Volumens die DM-Filterkapazitit so
viel wie moglich auf den Zwischenkreiskondensator Cy verlagert werden soll.
Alle Kondensatoren sind jedoch zumindest mit kleiner Kapazitit notig, um
hochfrequente Strompfade an verschiedenen Stellen zu ermoglichen.

6.3.1.2 Common Mode

Ein CM-Strom verteilt sich gleichméfig auf die Leiter und flieft in die gleiche
Richtung, wie die Stromquellen im Bild 6.38-a zeigen. Der Strom gelangt
zunidchst in zwei Phasen, deren Gleichrichterdioden oder —IGBTs mit Strom
durchflossen sind (stromfiihrende Phasen). Der Strom kann, anders als in DM, in
die mittlere Phase durch die Kondensatoren Cx flielen, wie die Pfeilen im Bild
6.38-a zeigen. Die Schaltung kann wie im Bild 6.38-b vereinfacht werden.
Aufgrund des zusitzliche Pfades mit Kapazitit und Induktivitdt erhoht sich die
Ordnung der Ubertragungsfunktion ixcm(s) / izxem(s) und wird uniibersichtlich.
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Bild 6.38 Schaltbilder eines CM-Netzfilters. (¢): Cx<< Cy . (d): Cx>> Cy .
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6.3 Netzfilter

Die Wirkung des Filters kann jedoch mit zwei moglichen Vereinfachungen
verstanden werden:

Fall 1:

Wenn Cx << Cy gilt die Schaltung im Bild 6.38-c. Durch Cx flieBt fast keinen
Strom mehr in die mittlere Phase und die Kapazitit Cy zieht sie zur Masse. Der
Strom, der durch jede stromfiihrende Phase flieBt, ist gleich incw/2.

Fall 2:

Wenn Cx >> Cy gilt die Schaltung im Bild 6.38-d. Hier flie3t so viel Strom in die
mittlere Phase wie in die anderen. Der Strom, der durch jede stromfiihrende Phase
flieBt, ist gleich ixcm/3.

Durch diese Vereinfachungen entstehen Filter zweiter Ordnung mit
Eckfrequenzen fycyp in (6-23) fiir den Fall 1 und fycypp in (6-24) fiir den Fall 2.

1
Joemr = 27 LG, < L,C,, (6-23)
1
/i ocmM2 =
27 \/ L.C, + § L.Cy, (6-24)

Daraus kann grob erkannt werden, dass die Eckfrequenz des Filters nur zwischen
focyr und foepp liegt. AuBerdem soll nicht vergessen werden, dass die tatsidchliche
hohere Ordnung des CM-Filters zu mehr Resonanzspitzen in den
Ubertragungskennlinien fiihrt (Vergleich der Ubertragungskennlinien der Bilder
6.46 mit 6.47).

6.3.2 Messung der Funkstorspannung

Die EMV-Norm EN 61800-3 setzt u.a. Grenzen fiir die leitungsgebundene
unsymmetrische Funkstorspannung am Netz zwischen 150 kHz und 30 MHz.

Ein Gerdt mit begrenztem Storstrom wiirde aber in verschiedenen Netzen
verschiedene Funkstorspannungen verursachen, aufgrund der unterschiedlichen
Netzimpedanzen. Um die Funkstorspannung zu messen muss der Storstrom nur
durch eine vordefinierte Netzimpedanz (Nachbildungsimpedanz) Z; sy flieBen. In
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vorliegendem Fall mit dreiphasigem Niederspannungsnetz, muss fiir jede Phase
eine Nachbildungsimpedanz Z; ;sy wie im Bild 6.39 verwendet werden [Gutl].
Aus der Schaltung der Zj;sn kann berechnet werden, dass die Impedanz bei
200 kHz bereits ca. 38 Q und ab 1 MHz ca. 50 € betrégt.

|

5Q

[Jsoe

50 uH

Bild 6.39 Nachbildungsimpedanz.

Die unsymmetrische Funkstorspannung wird zwischen jedem Leiter und Erde
gemessen. Hierzu kommt eine sogenannte V-Netznachbildung zum FEinsatz
[Sch3].

Eine Netznachbildung, aus dem Englischem als LISN (Line Impedance
Stabilization Network) bekannt, filtert die Strome 1m Messbereich, sodass die aus
dem Priifling flieBenden hochfrequenten Strome génzlich in die
Nachbildungsimpedanz gelangen und Funkstorspannung verursachen, die mit
einem EMV-Messempfinger gemessen wird. Diese Strome flieen nicht ins Netz.
Der nétige niederfrequente Strom fiir die Funktion des Priiflings flieBt ungestort
aus dem Netz. Aus diesem Grund muss der Netzfilter der Netznachbildung fiir
einen ausreichenden Strom ausgelegt werden. Eine typische Schaltung einer V-
Netznachbildung zeigt das Bild 6.40 [Lapl].

Der EMV-Messempfinger (auch  Funkstormessempfinger) misst die
Funkstorspannung und liefert u.a. die notigen Mittelwert- und Quasi-peak-
Messung, die mit den Grenzwerten verglichen werden.

Er arbeitet teilweise wie einem Funkempfinger mit Frequenzselektion und
Verstirker. Ein wichtiger Unterschied zu einem FFT-Analysator ist die Tatsache,
dass der EMV-Messempfianger normgerecht einen Bandpassfilter mit 9 kHz
Bandbreite am Eingang enthilt (fiir Messungen iiber 30 MHz ist einem 120 kHz
Bandpass erforderlich). Es wird ein Wert gebildet, der die Zusammenlegung der
Spektrallinien nur in diesem Filterbereich reprisentiert. So kann eine genaue
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6.3 Netzfilter

Messung der Pegel erfolgen und der Empfinger sittigt nicht. In einem FFT-
Analysator wird das gesamte Signal gemessen und davon das Spektrum gebildet,
was die Genauigkeit verschlechtert.

No—————————————-—-—-—=—=——90N’
Llo0————————————————— 0LV
Priifling
[20—mm—-————--z——————————0L”
Tiefpass
L3 3
L L ochpass
ﬁ
— EMV-
[] [ Z1ISN Messemfinger

Bild 6.40 Dreiphasige V-Netznachbildung und Anbindung an den EMV-
Messempfinger.

Die Quasi-peak Messung wird mit der "Bewertungsschaltung" als letzte Stufe der
EMV-Messempfinger realisiert. Diese Schaltung besitz eine kleine Ladekonstante
(1 ms) und eine lange Entladekonstante (160 ms) fiir die vorher gemessenen
Spannungen. Dies bewirkt, dass ofters wiederkehrende Impulse ein hoherer Pegel
verursachen, als seltene Impulse. Die Entladekonstante ist so groB3, dass die
auftretenden Netzstromliicken von 3,33 ms unberiicksichtigt bleiben kénnen, und
zur Berechnung oder Simulation von Storpegeln der Netzstrom als liickenlos
betrachten werden kann. Eine weitere Vereinfachung ist die Annahme, dass der
Quasipeakwert erfahrungsgemidll 2 dB unter dem einfacher zu messenden
Peakwert liegt [Hoel].

Die Messung der Pegel wird in dBuUV im EMV-Messempfinger dargestellt. Im
vorliegenden Fall ist der Quasi-peak Pegel maBgebend fiir die Einhaltung der
Normen.

Ein Diagramm des Messaufbaus zur Messung von Funkstorspannungen zeigt das
Bild 6.41.
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Bild 6.41 Diagramm des Aufbaus zur EMV-Messung.

6.3.3 Messungen und Auslegung des Filters

Zur Filterauslegung konnen als erste Annidhrung die DM- und CM-Strome aus der
Quelle (Zwischenkreis) gemessen werden. Ohne jegliche Netzfilter wiirden diese
Strome theoretisch ins Netz flieBen, daher kann hier eine Filterdimpfung fiir die

gemessenen Strome berechnet werden.
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6.3 Netzfilter

Die Abtastrate des Messgeridts (in diesem Fall ein digitales Mixed-Signal
Oszilloskop mit 1 GHz Bandbreite) muss fiir die maximale Messfrequenz
ausreichend hoch sein. Gleichzeitig muss die Speichertiefe des Gerits genug grof3
sein, um eine Frequenzauflosung von 9 kHz zu erzielen. Die Frequenzauflosung
ist der Quotient der Abtastrate durch die Speichertiefe. Mit einer
Frequenzauflosung von 9 kHz wird die Fouriertransformation ein einzelner
reprasentativer Wert pro 9 kHz Frequenzbreite rechnen, dhnlich wie der Vorgang
in einem EMV-Messempféanger.

Als ungiinstigster Fall wird der Spitzenwert jeder gemessenen Frequenz des
Stromes bei verschiedenen Betriebspunkten des Wechselrichters gespeichert.

Bezeichnet man die Strome der Plus- und Minus-Zwischenkreisschienen jeweils
als iz, und iz (vom Wechselrichter kommend, wie iz, im Bild 6.36), wird die
Beziehung mit izpy und izcp aus (6-25) entnommen.

. Lzvem
Ly =lgpu + 2
) (6-25)
. Lzkem
Lyew = “lgpy T >
. . Igem
Lzkpm = lzk+ — ) (6-26)

Da der izxpy im Zwischenkreis nicht ohne betrichtliche Anderung des
Zwischenkreises und damit nur unrealistisch gemessen werden kann, werden die
Strome 1z, und izcy gemessen. Der Strom izpy wird aus (6-26) ermittelt.

Im Endfilter sind die Kondensatoren Cy am Eingang des Wechselrichters (Cy, im
Bild 6.45) viel groBer als die Cyz. Aus diesem Grund ist der Einfluss der letzten
Kondensatoren auf die Einstellung der Netzfiltereckfrequenz sehr gering (6-22),
(6-23), (6-24). Der Strom izcy kann am Eingang des Gleichrichters oder am
Zwischenkreis gemessen werden, ohne sichtliche Unterschiede. Die Messung am
Eingang des Gleichrichters ist Messtechnisch einfacher und weniger invasiv.

Aus den Zeitverldufen im Bild 6.42 ist zu erkennen, dass iz, , und damit izpy,
deutlich hoher als iz ist.
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Bild 6.42 Messung von izcy und iz,

Die Spektren der Funkstorpannung, die die DM- und CM-Zwischenkreisstrome
ohne und mit Filterung an einer Nachbildungsimpedanz verursachen wiirden, sind
unter  Beriicksichtigung einer EMV-Messempfinger-dhnlichen Messung
(Auflosungsfrequenz ca. 9 kHz, Peak-Messung) jeweils in den Bildern 6.43 und
6.44 zu sehen. Die beim vorliegenden Umrichter in Frage kommenden
Grenzwerte C2 und C3 der EMV-Norm EN 61800-3 sind ebenfalls aufgetragen
[Miel].

Es wird hier die strengere Grenze der Kategorie C2 zur Berechnung der
Déampfung beriicksichtigt (weitere Informationen zur Norm im Kapitel 7).

Wie aus den Messungen zu erkennen, wird der erste Frequenzanteil bei 125 kHz
von der Norm nicht betroffen. Die doppelte Schaltfrequenz von 250 kHz liegt im
Bereich der Norm, kann aber als hohe Frequenz gut gedampft werden. Hier zeigt
sich der Vorteil der Wahl der Schaltfrequenz f; = 125 kHz.

Wie erwartet (Bild 6.42), resultiert ein hoherer Storpegel auf dem DM-Spektrum.

Die Funkstorspannung auf dem CM-Spektrum liegt trotzdem iiber der Norm und
soll geddmpft werden.
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Bild 6.43 Berechneter DM-Anteil der Funkstorspannung an einer Phase.
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Bild 6.44  Berechneter CM-Anteil der Funkstorspannung an einer Phase.
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Die Norm setzt Grenzen fiir die unsymmetrische Funkstorspannung, d.h. die
Funkstorspannung die auf jeder Phase gegeniiber Erde liegt. Der Strom, der dieser
Spannung verursacht hat sowohl DM- als auch CM-Anteile. Im ungefilterten Fall
setzt sich der Netzstrom einer stromfiihrenden Phase wie iz, aus (6-25)
zusammen.

Um die Einhaltung der Norm sicherzustellen, werden Dampfungen fiir DM und
CM so berechnet, dass sowohl izpy , als auch izxcpm/2 , mehr als ein Faktor 2
(6 dB) unter der Norm liegen. Die Summe beider Glieder liegt im ungiinstigsten
Fall dann genau unter der Norm. Aufgrund des fiir EMV-Messungen 9 kHz
breiten Bandes liegen unter einer Messfrequenz sowohl DM- als auch CM-
Anteile.

Es werden als Sicherheitsabstand noch 6 dB fiir den Fall, dass der ungiinstigste
Fall in der Messung von izpy und izcyn nicht getroffen wurde, und noch 10 dB
wegen der Ungenauigkeit der Messung mit dem FFT-Analysator, beriicksichtigt.
Damit werden die nétigen Eckfrequenzen des Netzfilters ermittelt. Die Ergebnisse
der theoretischen Eckfrequenzen sind fypy = 10,6 kHz und fycy = 44 kHz. Es sind
dafiir Filter mit je 80 dB/dec nétig, also doppelte L-C Filter fiir DM und CM. Es
wurde ein Optimum zwischen geringem Filteraufwand und ausreichender
Déampfung gefunden.

Die Simulation der gefilterten Funkstorspannungen mit den ausgewéhlten Filtern
ist in den Bildern 6.43 und 6.44 zu sehen.

Da die Induktivititen und Kapazititen im Filter auf DM und CM unterschiedlich
auswirken, soll es eine Kombination dieser Elemente, dass die gewilinschten
Eckfrequenzen fopy und fycy gerecht werden. Ferner miissen diese Elemente
Filterimpedanzen bilden, die keine hohe Spannungsverzerrung und keinem hohen
Blindstrom verursachen.

Zunichst wird hier der endgiiltige Filter mit den eingesetzten Bauelementen im
Bild 6.45 vorgestellt.
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Kapitel 6 Filter des Umrichters

Zur Vermeidung einer breiten Streuung der Resonanzfrequenzen im
Frequenzbereich sollen die getrennt berechneten Eckfrequenzen der Filter 1 und 2
fiir jeweils DM und CM eng beieinander liegen.

Nach (6-22) liegen die Eckfrequenzen der DM-Filter 1 und 2 jeweils bei 10,8 kHz
und 11 kHz.

Nach (6-24) und (6-23) liegen die Eckfrequenzen der CM-Filter 1 und 2 jeweils
bei 35,2 kHz und 43 kHz.

Fiir die Ermittlung der Ubertragungskennlinien und Resonanzstellen ergeben sich
Gleichungen hoherer Ordnung wo alle Elemente miteinander wechselwirken.

Die notige Dampfung der Funkstorspannung upisy (Bilder 6.43 und 6.44)
gegeniiber dem ungefilterten Fall entspricht der Dédmpfung des Netzstromes
gegeniiber dem Zwischenkreisstrom.

Das Bild 6.46 zeigt die Ubertragungskennlinie des Netzstromes (stromfiihrende
Phase) gegeniiber dem Zwischenkreisstrom bei DM-Anregung mit dem gesamten
endgiiltigen Filter nach Bild 6.45 und mit der dreiphasigen Netznachbildung.

1

10

N1 / 1ZkDM
[S—
=)

10

f (Hz)

Bild 6.46  Ubertragungskennlinie des Gegentaktsystems.
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6.3 Netzfilter

Die zwei positiven Resonanzstellen weisen auf ein System vierter Ordnung hin.
Die erste Resonanzfrequenz bei 4,3 kHz verursacht Schwingungen in
Zusammenhang mit dem langsamen Umschalten des Stromes im Gleichrichter.
Diese Resonanz wurde mit Hilfe von Cyz, und Ry beddampft (Schaltung im Bild
6.45).

Jedes Filter wurde fiir die Ddmpfung der kritischen Frequenz von 250 kHz
ausgelegt. Eine ausreichende Diampfung fiir diese Frequenz wird mit dem Faktor
110 dB oder 316,5-10° beim DM-Filter erreicht (Bild 6.43). Dieser Faktor kann
mit der Ubertragungskennlinie im Bild 6.46 beim tatsichlich eingesetzten Filter
verifiziert werden.

Im Gleichtaktsystem wird zwischen Strom in der stromfiihrenden Phase und in der
mittleren Phase unterschieden (jeweils iy; und iy, im Bild 6.38-a). Die
Ubertragungskennlinien zeigt das Bild 6.47.

1

10

NI / 1ZkCM

.=

N2 / 1ZkCM ’
—
()

. v—

f (Hz)
Bild 6.47  Ubertragungskennlinien des Gleichtaktsystems.

Wie im Abschnitt 6.3.1.2 kommentiert, weisen die Ubertragungskennlinien des
CM mehr Resonanzspitzen als DM auf.

Im interessanten Bereich iiber 150 kHz ist die Dampfung gleich hoch fiir beide
Phasen.

177



Kapitel 6 Filter des Umrichters

Die notige Dampfung von 60 dB (oder 10%) bei 250 kHz aus dem Bild 6.44 ist fiir
den Netzstrom ohne Filter, also izcw/2 , berechnet. Das Bild 6.47 zeigt die
Déampfung auf izcy . Fir den Vergleich soll dann die Hilfte der aus dem Bild
6.47 abgelesene Didmpfung verwendet werden. Das Ergebnis ist eine reale
ausreichende Ddmpfung von 2,28-10°.

Als letztes soll iiberpriift werden, ob die mit dem endgiiltigen Filter gebildeten
Impedanzen die Anforderungen an kleine Spannungsverzerrung und Blindstrom
gerecht werden.

Der Zwischenkreisstrom wird als Stromquelle dargestellt. Dieser Strom mit
hochfrequenten Anteilen fliet durch den Filter und verursacht Spannungsabfille.
Je hoher die Impedanz ist, desto hohere Spannungen fallen am Filter ab. Die
Spannungsverzerrung am Filter, und damit indirekt am Gleichrichter und
Zwischenkreis, kann reduziert werden, indem kleine Filterinduktivititen und
relativ hohe Filterkapazititen eingesetzt werden. Dabei kann die Filtereckfrequenz
gleich bleiben.

Ein weiterer wichtiger Grund, um die Induktivititen so klein wie moglich zu
dimensionieren, ist der Platzaufwand. Mit einer einlagigen Wicklung fir
niederkapazitives Verhalten der Drossel konnen nur kleine Induktivitdtswerte
ohne groB3e Abmessungen aufgebaut werden (sieche Abschnitt 6.4.4).

Auf der anderen Seite soll die Filterimpedanz fiir die Netzspannung (50 Hz) eine
nicht zu niedrige Impedanz aufweisen, um unnétigen Blindstrom zu vermeiden.

Im DM ist die Impedanz bei 250 kHz von den Kapazititen des Filters 2 gegeben,
vor allem von der groflten Kapazitit Cz . Die Impedanz ist so klein, dass der
Strom nur eine Verzerrungsspannung von 2,45 V am Gleichrichter verursacht.

Im CM ist die Verzerrungsspannung ebenfalls sehr klein (< 1V bei 125 kHz),
dank der vergleichsweisen grofen Cy; .

Die Filterdrosseln haben eine vernachldssigbare Impedanz im niederfrequenten
Bereich. Am Gleichrichter liegt die volle Netzspannung. Ein hoher Blindstrom
wird aber durch den mit konventionellen Umrichtern vergleichbar sehr kleinem
Zwischenkreiskondensator vermieden (< 250 mA).
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6.4 Realisierung

6.4 Realisierung

6.4.1 Aufbau des Motorfilters

Das Schaltbild des gesamten Motorfilters ist in den Bildern 6.28 und 6.35
dargestellt. Der tatsdchliche Aufbau, am Umrichtergehduse montiert, sicht man im

Bild 6.48.
- W2 V2 U2
-

L
. w
| DM-Drossel
: L] ‘ 1 #

/

Motorkabel

Bild 6.48 Foto des Motorfilters.
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6.4.2 Aufbau des Netzfilters

Das Schaltbild des gesamten Netzfilters ist im Bild 6.45 gezeigt. Der tatsichliche
Aufbau, am Umrichtergehduse montiert, sieht man im Bild 6.49.

Bild 6.49 Foto des Netzfilters.
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6.4.3 Y-Kondensatoren

Zur Optimierung der Kapazitidt wurden die Y-Kondensatoren im Versuchsaufbau
direkt von den drei Phasen zur Masse bzw. Zwischenkreisschiene geschaltet (Bild
6.50-a). Damit sind diese Kondensatoren bei CM als Parallelschaltung und bei
DM als Sternschaltung wirksam.

In kéuflichen Filtern wird aus Schutzgriinden eine sehr hohe Spannungsfestigkeit
(mehrere kV) fiir Y-Kondensatoren vorgesehen. Um diese volumindsen Y-
Kondensatoren zu sparen, wird ein einzelner Y-Kondensator zwischen einem
kapazitiven Sternpunkt und Masse geschaltet, wie das Bild 6.50-b zeigt. In diesem
Fall verringert sich die CM-Kapazitit auf die Reihenschaltung von 3Cg mit Cy.
Der Anschluss der Durchfithrungskondensatoren ist in jedem Fall direkt von
Leiter zu Masse (dhnlich wie das Bild 6.50-a, aber ohne Anschlussdrihte), um die
hochfrequente Impedanz zu minimieren.

i A &

(a) (b)

Bild 6.50 Varianten zum Anschluss des Y-Kondensators.
(a): Ausnutzung der Kapazitit. (b): Hoherer Spannungsschutz.

6.4.4 Netzfilterdrossel

Da die notigen Induktivititswerte fiir DM und CM im Netzfilter dhnlich sind,
kann eine Drossel pro Phase mit Wirkung auf beide Systeme verwendet werden.
Die einzelnen Phaseninduktivititen Ly werden aus je einem Kern und einer
Wicklung aufgebaut und haben keine magnetische Kopplung miteinander (Bild
6.51).
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Bild 6.51 (a): Aufbau einer Netzfilterdrossel. (b): Magnetisches Schaltbild. (c):
Elektrisches Schaltbild.

Allgemein kann aus den Grundgleichungen (6-27) einen Ausdruck fiir die notige
Windungszahl N (6-28) und die maximale notige magnetische Flussdichte B,
(6-29) gefunden werden.

l
. (6-27)
y.i=B1
Y7,
L
N=|-—= i
™ (6-28)
Liy, N-A-
B =0 L (6-29)
N - Iqmin Amin

Der Faktor A ist eine Herstellerangabe iiber das Kern. Er entspricht der inversen
Reluktanz im magnetischen Kreis. Die Querschnittsfliche des Kerns an der
engsten Stelle A,,;, wird ebenfalls vom Hersteller angegeben.

Aufgrund der nétigen Bandbreite aller Filter im Aufbau sollen die unerwiinschten
parasitiren Kapazititen in den Spulen so weit wie moglich vermieden werden.
Aus diesem Grund wird eine einlagige Wicklung fiir jede Spule vorgesehen.
AuBlerdem soll die Permeabilitit des Kernmaterials eine gute Bandbreite und
gleichzeitig eine ausreichende Sittigung B, aufweisen (Kompromiss). Eine gute
Wahl wurde mit Ferrit vom Typ N27 getroffen. Die Bandbreite liegt bis in den
MHz-Bereich und die Sittigung iiber 0,4 T bei einer Temperatur von 100 °C
[Dat2].
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Zur Dimensionierung der Drossel wird die Windungszahl mit einem ausgewihlten
Kern und der notigen Induktivitit berechnet (6-28). Falls N fiir eine einlagige
Wicklung zu grol wird, muss ein Kern mit groBerer Querschnittsfliche A
(groBere Ap) gesucht werden. Ohne die Einschrinkung einer einlagigen Wicklung
konnte der Kern und damit die Drossel (durch die Erhohung der N) etwas
verkleinert werden.

Als zweiter Schritt soll tiberpriift werden, ob der Kern eine ausreichende Séttigung
tiber B« bietet (6-29). Trifft dies nicht zu, kann der Luftspalt erh6ht werden.

Als Ergebnis besitzt Lg; eine Kernbauform E 65/32/27 mit Luftspalt g=1,5 mm
und Lg, eine E 42/21/20 mit g = 1 mm. Beide mit Ferrit N27.

6.4.5 Gleichtaktdrossel

Eine Gleichtaktdrossel kann wie im Bild 6.52 mit einem Ringkern aufgebaut
werden. Aufgrund des kleines icy kann Ley groBer sein (6-29). Dabei wird Ap
(etwa magnetischer Leitwert) (6-28) auch groBer ausgewdhlt und der Luftspalt
kann entfallen.

icm
N=

()
—/

+

Bl B
W

+ e—
B — -
®
¢gM

: LceMm

1
[]= -

(a) (b) ©)

Bild 6.52 (a): Aufbau der CM-Drossel. (b): Magnetische Schaltbilder. (c):
Elektrische Schaltbilder.

183



Kapitel 6 Filter des Umrichters

Zur Vereinfachung der Dimensionierung kann die Induktivitdt einer Wicklung
(Phase) unter Beriicksichtigung der magnetischen Kopplung (L), mit einer
Wicklung ohne magnetische Kopplung (Lryen,) verglichen werden (6-30).

i

Ly % =Ny
iCM ¢CM
renn o N—= 6-30
L 3 3 (6-30)
L
3 renn

Aus (6-30) geht hervor, dass sich die Induktivitit aufgrund der magnetischen
Kopplung im Vergleich zu getrennten Drosseln dreifach erhthen kann, bzw. das
Volumen sich dreifach verringern lidsst. Auf der anderen Seite hat die Drossel,
abgesehen von Streuinduktivititen, keine Wirkung auf DM.

Die gesamte Gleichtaktinduktivitit Lcy entspricht der parallelschaltung
(elektrisch) der gekoppelten Induktivititen Ly, also Lg/3. Damit ist Ly gleich
grof} wie eine getrennte Induktivitit Lepy.

Jede Wicklung wird mithilfe von (6-28) und (6-29) getrennt dimensioniert, wobei
Binax <Bsa/3 5 imax=1cw/3 und L=Lcy zu  setzen sind. Liegen die drei
Wicklungen auf dem Kern zusammen, ergibt sich dann eine gesamte
Gleichtaktinduktivitit Leoy.

Der Kern besteht aus zwei aufgestapelten Ringkernen der Bauform RS50 mit
Kernmaterial N30. Die Induktivitit Lcy entspricht 3,2 mH.

6.4.6 Gegentaktdrossel

Die hohen Arbeitsfrequenzen ermdéglichen eine kleine DM-Drossel mit Ferrit zu
verwenden. Da es sich jedoch in der Drehstromtechnik dieses Kernmaterial
aufgrund der kleinen Sittigung nicht eignet, sind keine kéuflichen dreiphasigen
Ferritkerne zu finden. Hier wurde eine dreiphasige Drossel mit Ferritkernen der
Bauform "E" entwickelt. Solche Ferritkerne haben einen mittleren Schenkel mit
groBerem Querschnitt als die d@uBeren lingeren Schenkel, wodurch der Kern fiir
ein dreiphasiges System unsymmetrisch wird. Die Losung ist die Verwendung von
unterschiedlichen Luftspaltlingen fiir den inneren und die duBeren Schenkel, um
die Reluktanz aller Schenkel gleichzusetzen (Bild 6.53).

184



6.4 Realisierung

qja 1y
- .-
Rea
—
coottee i ) EKfea °
g 1 l E 1b| 1c N N N +-_
gai:!-:ﬂl &b ‘:_I !:Ir_tTgC Ni, ’
N
Lgl | i | |
/
ly \lb T Lpm
Ni<> [] Rschenkel ——R
(a) (b) (c)

Bild 6.53 (a): Aufbau der DM-Drossel. (b): Magnetische Schaltbilder.
(c): Elektrische Schaltbilder.

R, =R, +R,

R, =R, +R,, (6-31)
C“Kc = 9'{fec + 9'{gc
Mit der Definition (6-31) und die Voraussetzung R schenkel = Ra= Rp = R kann
das dreiphasige magnetische Ersatzschaltbild in ein einphasiges vereinfacht
werden (Bild 6.53-b).

Der Vorteile der DM-Drossel gegeniiber einzelnen einphasigen Drossel ist das
Platzersparnis und die Reduzierung der Reluktanz (Erhohung der Induktivitit), da
die Ldnge von R schenkel kleiner als der Umfang eines kompletten Kernes ist.

Die Herstellerangabe A; kann hier nicht genutzt werden. Als Ausgangspunkt wird
die minimale Windungszahl N ;, und anschlieBend der Luftspalt g, fiir einen
duBeren Schenkel ermittelt (6-32). Die Reluktanz des Schenkels a und b (mit
Lédngen 1, und 1, im Bild 6.53) werden gleichgesetzt und daraus den Luftspalt g,
fiir den mittleren Schenkel berechnet.
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Nmin = nE
Bsat Amin
Bl ;
ga :&[Nimax - fea] (6 32)
B /ufe
lfea = la - ga

Als Ergebnis kommen zwei Kerne mit Bauform E 65/32/27 und Material N27
zum Einsatz. g, = g. = 0,888 mm und g, = 1,49 mm. Lpy = 300 pH.
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Versuchsautbau und
Messergebnisse

7.1 Versuchsauftbau

Der Versuchsaufbau besteht aus dem dreiphasigen SiC-Umrichter mit Filtern,
Messgerdaten zur Erfassung von Strom, Spannung, Leistung, sowie
Funkstorspannung. Der untersuchte Umrichter speist eine Asynchronmaschine
(ASM). Fiir mechanische Belastung und damit die Einstellung der iibertragbaren
Wirkleistung sorgt ein zweiter Antrieb mit einer Synchronmaschine (SM), die
durch einen konventionellen Umrichter gespeist wird. Die Bilder 7.1 und 7.2
zeigen jeweils das Diagramm des Versuchsaufbaus und ein Foto des Priifstandes.

Bei motorischem Betrieb arbeitet die ASM als Motor und die SM als Generator.
Die Leistung aus der SM wird in einem 5 kW-Bremswiderstand in Wirme
umgesetzt. Dafiir ist ein Bremschopper am Zwischenkreis des nicht
riickspeisefigigen konventionellen Umrichters geschaltet.

Bei generatorischem Betrieb arbeitet die ASM als Generator und die Leistung
kann durch den riickspeisefihigen SiC-Umrichter ins Netz zuriickgefiihrt werden.
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Bild 7.1 Diagramm des Versuchsaufbaus.



7.1 Versuchsaufbau
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Bild 7.2 Foto des Priifstandes.
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Der SiC-Umrichter ist im Bild 7.3 abgebildet. Links ist der Netzfilter und rechts
der Motorfilter platziert, jeweils neben dem Gleichrichter und dem
Wechselrichter, um kurze Anschliisse zu erzielen und damit zusétzliche Strahlung
und parasitidren L-C Netze zu vermeiden.

Die SiC-JFETs sind zwischen der Zwischenkreisplatine und dem Kiihlkorper
montiert (Bild 5.11).

In der Mitte des Bildes kann der kleine Zwischenkreisfolienkondensator Cg
(Farbe rot) erkannt werden. Der zweite Kondensator dient hauptsichlich fiir die
Diampfung einer Resonanzstelle bei ca. 4,3 kHz (Bild 6.46).

Umfangreiche Informationen und Messungen iiber den SiC-Umrichter befinden
sich im Kapitel 5 und iiber die Filter im Kapitel 6.

Gleichrichter Ansteuerschaltungen ~ Wechselrichter

Netzfilter Motorfilter

i
| IHh““

h"-—" i S— Steuerung

e —""_r

Bild 7.3 SiC-Umrichter.
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7.1 Versuchsaufbau

Die EMV-Messungen von elektromagnetischer Strahlung erfolgen gesondert in
einer EMV-Messkabine fiir Messungen mit 3 m Abstand zwischen Priifobjekt und
Antenne. Hier ist die gestrahlte Energie unabhingig von der Motorleistung (Nur
Frequenzanteile iiber 30 MHz interessant). AuBlerdem diirfen keine weiteren
Gerite in der Kabine stehen, um die Messung nicht zu stéren. Aus diesen Griinden
wird ein Motor ohne Belastung verwendet. Der Aufbau wird mit einem Gitter aus
Aluminium geschirmt, um hauptsdchlich die Strahlung vom Motorkabel zu
messen.

Der Aufbau samt Motorkabel liegt auf einem Tisch, der um 360° gedreht wird, um
den hochsten Storpegel zu erfassen (siehe Bilder 7.4 und 7.5).

Bild 7.4 Aufbau in der EMV-Messkabine.
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-

Bild 7.5 Aufbau in der EMV-Messkabine.

7.2 Messergebnisse des Gesamtsystems

7.2.1 Zeitbereich

Das Bild 7.6 zeigt eine Aufnahme des Eingang- und des Ausgangsstromes des
Gesamtsystems (SiC-Umrichter mit Filtern) bei einer Leistung von 3,7 kW.
Wihrend der Motorstrom sinusformig ist, zeigt der Netzstrom eine Blockform mit
iiberlagerten Bogen. Wie bereits im Abschnitt 5.2 erklart, ist der Bogenformige
Verlauf des Netzstromes auf den  Ausgleich der bogenférmigen
Zwischenkreisspannung bei konstanter Leistungsiibertragung zuriickzufiihren
(Bild 5.4).
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Conkral Setup  Measure Analyze Lkilities Help 4:19 P

Acquizition iz stopped.
20.0 Miasfs 1.00 Mpts

Motorstrom (4 A/div)

.
B 4

Netzstrom (4 A/div)

Delete

All

: 3 = : ] 1 _
i o] NI 21"

Bild 7.6 Motor- und Netzstrom.

7.2.1.1 Netzseite

Zusitzlich zu den Messungen im Abschnitt 5.2 werden in den Bildern 7.7 und 7.8
noch zwei Verldaufe der Netzgrof3en bei motorischem und generatorischem Betrieb
gezeigt.

Netzspannung (200 V/div)
-

| ﬁ'% le#w le
IR & Ve

Netzstrom (4 A/div)

Bild 7.7 Netzstrom und -spannung bei motorischem Betrieb.
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ol r_wr_ WJP_M

Bild 7.8 Netzstrom und -spannung bei generatorischem Betrieb.

Die Wirkung des Netzfilters auf den Netzstrom ist im Bild 7.9 zu erkennen. Die
hochfrequenten Anteile (ab 125 kHz) des Gleichrichter-Eingangsstromes iy, sind
vom hochfrequenten Schalten des Wechselrichters verursacht. Sie werden mit
Hilfe des Netzfilters weggefiltert, so dass nur ein niederfrequenter Netzstrom
bleibt.

File  Contral Setup  Measure Analyze Lkilities Help

e
ar 2

Acquisition iz stopped.
20.0 M5afe  1.00 Mptz

0 2

kore

)

Bild 7.9 Gefilterter (i ;) und ungefilterter (iy;) Netzstrom.
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7.2.1.2 Motorseite

Der Wechselrichter schaltet mit 125 kHz. Die Schaltvorginge der SiC-JFETs sind
schnell und verlustarm im Vergleich mit IGBTs. Dies wurde im Kapitel 4 genau

untersucht.

Der Verlauf im Bild 7.10 zeigt den Spannung- und Stromverlauf eines JFETSs
wihrend einer Schaltperiode. Fiir weitere Schaltverliufe des Wechselrichters sei
auf die Bilder 5.18, 5.19 und 5.20 verwiesen.

Control Setup Measure Analyze LItilities Help

Acquisition iz stopped.
2.00 GSars 1.0 Hpts e

oy 4 @F = @F

....................... e i Ag (2 ALAIV)
ugs (100 V/div) <«
S PO oy :
onfll e etk oA B ) P e Rt e i P S Vo i., ok 2 Afdlv. detiok = TEEESUNY || SRRV RO Tt S o ot e e e S i
N Last ( ; ) . L A

Bild 7.10 Drain-Source Spannung (ug,) eines JFETSs, Drainstrom (ig) und
Laststrom (i y().
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Das Bild 7.11 zeigt eine Messung einer verketteten Ausgangsspannung des
Wechselrichters. Da jeder Halbbriicke mit 125 kHz schaltet, ist hier eine
Pulsfrequenz von 250 kHz zu messen. Der Laststrom wird durch die Induktivitit
des Filters und des Motors geglittet.

Control Setup  Measure Analyze Lkilikies Help 4155 PM

Acquizition iz stopped.
2.00 GSas:  64.0 kpts

(1 3

i x

v (100 Vidiv)

I . | =T
e VT 12 - V0114 ........ A o AR bt e
........................ » : e }‘m o
1

ol | CEEEN <1

Bild 7.11 Verkettete Ausgangsspannung (Uy,y,) und Laststrom (i ).

Die verkettete Spannung des Wechselrichters iiber zwei Perioden der wesentlich
langsamen Motorfrequenz zeigt das Bild 7.12. Diese Spannung wird mithilfe des
Motorfilters in einer Sinusspannung umgewandelt, wie das Bild 7.13 bei einer
Leistung von 3 kW zeigt. Die Sinusspannug schont die Isolierung vom Motor und
vermeidet Gleichtaktstrome.
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Bild 7.12  Verkettete Ausgangsspannung uy,y; ,ungefiltert.

Bequisilian 43 sfepped.
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N
m
m
i
0
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Motorspannung
(200 V/div)

Bild 7.13 Motorstrom und -spannung, gefiltert.
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7.2.2 Frequenzbereich

Das Bild 7.14 zeigt eine Messung der niederfrequenten Netzstrom-
oberschwingungen bei 3,5 kW.

Gerite mit einem Strom unter 16 A, die im o6ffentlichen Niederspannungsnetz
(Wohnbereich, Kat. C1) angeschlossen werden, miissen die Norm IEC 61000-3-2
einhalten. Dieser Norm ist ebenfalls auf dem Bild (schwarze Linie) aufgetragen.
Man kann erkennen, dass diese Norm nicht eingehalten wird. Dies ist bei allen
Stromrichtern zu erwarten, die mit Blockstrom arbeiten. Ein konventioneller
Diodengleichrichter wird diese Norm in der Regel ebenfalls nicht einhalten.
Infolgedessen wird die weitere Beriicksichtigung von Normen beim 6ffentlichen
Niederspannungsnetz oder dem Wohnbereich ausgeschlossen.

6k

0 ‘ ‘
0 5 10 15 20 25 30 35 40
Ordnungszahl
Bild 7.14  Niederfrequente Netzstromoberschwingungen (grau) und Norm

IEC 61000-3-2 (schwarz).

Bei hohen Frequenzen zwischen 150 kHz und 30 MHz setzt die EMV-Norm
EN 61800-3 Grenzen fiir leitungsgebundene Funkstorspannungen. Die gleiche
Norm begrenzt die Intensitit der elektromagnetischen Strahlung zwischen
30 MHz und 1 GHz.
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Ab Juli 2007 wurden die alten Klassen in neue Kategorien umgestellt [Miel]:

¢ Die Kategorie C1 gilt nur fiir den Wohnbereich (1. Umgebung).

e Die Kategorie C2 gilt fiir Geridte mit eingeschrinkter Erhiltlichkeit und
kann nach Entscheidung des Betreibers nicht nur fiir den Industriebereich,
sondern auch im Wohnbereich verwendet werden (1. und 2. Umgebung).

e Die Kategorie C3 kann nur im Industriebereich eingesetzt werden (2.
Umgebung).

e Dazu kommt noch eine neue Kategorie C4 mit noch héheren zulédssigen
Storpegeln fiir den Industriebereich mit gewissen Einschriankungen.

Damit sind fiir den vorliegenden Umrichter die Kategorien ab C2 von Bedeutung.
Die weiteren Messungen werden mit den Kategorien C2 und C3 bewertet. Die
Grenzwerte werden anschaulich direkt auf den Grafiken der Messergebnisse
aufgetragen.

Das Bild 7.15 zeigt die Messung der Funkstorspannung mit EMV-Messempfinger
an einer Netznachbildung im ungiinstigsten Arbeitspunkt.

Das Bild 7.16 zeigt die Messung von elektromagnetischer Strahlung in der EMV-
Messkabine (3 m zwischen Messkabine und Priifobjekt). Die urspriinglichen
Grenzwerte der Norm (30 m) werden mittels (7-1) normgerecht auf 10 m
Entfernung umgerechnet. Die Storpegel der Messung bei 3 m Entfernung wird
dann 10 dB erhoht, um eine Messung bei 10 m Entfernung nachzubilden.

30
Gy =Gy, +20- log(?j (7-1)

Gx: Grenzwert bei X m Entfernung

Zu beachten ist, dass bei beiden Messungen die Peak-Werte gemessen und hier
dargestellt werden, wihrend die Norm jedoch Grenzen fiir die Quasi-Peak-Werte
setzt. Das bedeutet, dass der tatsdchliche Storpegel erfahrungsgemifl 2-10 dB
[Hoel, Dat3] unter der Messung liegen und damit die Normen mit besserem
Abstand einhalten.

Direkte Quasi-Peak Messungen werden vermieden, da fiir jede Messung nur eine
einzelne Frequenz ausgewdhlt wird und sehr zeitaufwendig ist.
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110
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Bild 7.15 Messung der leitungsgebundene Funkstorspannung (Peak) und
Grenzwerte der EMV-Norm EN 61800-3 (Quasi-Peak) bei 10 m Entfernung.
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Bild 7.16

ungeschlrmtes C3
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C Motorkabel

Frequenz (Hz)

Messung der elektromagnetischen Strahlung (Peak) und Grenzwerte

der EMV-Norm EN 61800-3 (Quasi-Peak) bei 10 m Entfernung.
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7.2 Messergebnisse des Gesamtsystems

Die Kategorie C3 fiir den industriellen Einsatz wird sowohl bei
leitungsgebundenen Storungen als bei elektromagnetischer Strahlung mit und
ohne Schirmung des Motorkabels eingehalten.

Nach einer Herabsetzung der gemessenen Peak-Werte auf Quasi-Peak sollte die
Funkstorspannung unter der C2-Grenze liegen.

Die leitungsgebundene Storungen weisen jedoch eine Resonanz um 7 MHz auf.
Die Ursache liegt an einem Zusammenspiel von parasitiren Induktivititen mit
Kapazititen im Zwischenkreis. Durch Anderung der Verteilung der Kapazititen
auf der Wechselrichterplatine (z.B. mittels SMD-Kondensatoren parallel zu den
Halbbriicken konnte dieser Resonanz zwar im Frequenzbereich verschoben, aber
nicht weiter bedimpft werden. Die Anhebung der Storpegel bei ca. 8 MHz ohne
Filter im Bild 6.43 bekriftigt die Annahme, dass das Problem sich nicht in den
Filtern, sondern im Zwischenkreis befindet.

Der gemessene Pegel der elektromagnetischen Strahlung soll ebenfalls
herabgesetzt werden, um sie mit den Grenzwerten der Kategorie C2 zu
vergleichen. Etwas Problematisch bleibt noch der Bereich zwischen 30 MHz und
40 MHz.

Einst gemessene hohere Pegel wurden mithilfe verschiedener Massnahmen
verringert:

e FEine Schelle als Verbindung des Schirmes vom Motorkabel mit der
Bodenplatte des Umrichters hat das Spektrum bei 55 MHz und 90 MHz
kriaftig um mindestens 15 dB reduziert.

e FEin Ferritkern um die Netzleitung verringert den gesamten Pegel um ca.
5 dB.

¢ FEin Ferritkern um das Motorkabel verringert ebenfalls den gesamten Pegel
um ca. 5 dB.

e Die Durchfiihrungskondensatoren des Motorfilters sind auch ein
Schliisselelement bei der Verringerung des Storpegels, jedoch vor Allem
bei Hunderten von MHz.

Die Ferritkerne um die Leitungen haben Wirkung auf CM. Sie sollen nah am

Gehduse platziert werden. Die erlduterten Massnahmen zeigen jedoch eine
kleinere Wirkung beim kritischen Bereich von 30 bis 40 MHz.
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7.2.3 Wirkungsgrad

Mittels eines sechsphasigen Leistungsmessgerdtes werden Spannungen und
Strome des gesamten SiC-Umrichters mit Filtern gemessen und damit der
Wirkungsgrad  ermittelt. Aufgrund der hohen Schaltfrequenzen und
Spannungssteilheiten ist eine Messung des Wirkungsgrades des Umrichters ohne
Filter mit der eingeschrinkten Bandbreite eines Leistungsmessgerites nicht
moglich.

Der Wirkungsgrad bei verschiedenen Bedingungen zeigt das Bild 7.17
(f.: Motorfrequenz, ny: gemessene Leerlaufdrehzahl). Eine Auswahl davon im
interessanten Bereich hoher Leistung ist im Bild 7.18 zu sehen.

100
90+ : —_—
~
80r
70t F
Fg /
&b | _ e o . -1
= 60 —— Uy, =86.5 Vo f =13,5Hz; n =408 min
LF o Co . —1
50k UU2V2= 173 Veff, fm_40,7 Hz; n, = 1210 min
_ fo_ R =1
sl \ UU2V2 =259,5 Veff, fm =40,7 Hz; n, = 1220 min
_ CF o Co - 1
UU2V2 =324 Veff, fm = 81,4 Hz; n, = 2430 min

30 1 1 1 1 1 ]
2000 -1000 0 1000 2000 3000 4000 5000
P (W)

Netz

Bild 7.17 Wirkungsgrade bei verschiedenen Betriebszustinden.

Fiir diese Messungen wird eine Motorspannung und eine Motorfrequenz durch
den SiC-Umrichter eingestellt. Mit Drehmomentregelung der Belastungsmaschine
wurde die ASM in verschiedenen Arbeitspunkten belastet und auch generatorisch
betrieben.
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Bild 7.18 Wirkungsgrad bei Motorspannung Uy,y, = 324 V und
Motorfrequenz f,, = 81,4 Hz

Unter Beriicksichtigung der sehr hohen Schaltfrequenz von 125 kHz und der
Verwendung von Filtern auf der Netz- und Motorseite liegt die Messung vom
Wirkungsgrad des Umrichters mit Filtern in einem sehr guten Bereich, fast bei
95 %.

Dariiber hinaus wird der beim starren Netz (sinusformige Spannung) angegebene
Wirkungsgrad des Motors nicht beeintrédchtigt.

Die Realisierbarkeit eines kompakten SiC-JFET-Umrichters mit sinusformigen

Ausgangsspannungen, Minimierung der Anzahl von SiC-Bauelementen und
Verwendung von ungeschirmtem Kabel wird hiermit bestatigt.
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Zusammenfassung

Nach eingehender Priifung der FEigenschaften des Halbleitermaterials
Siliziumkarbid wird festgestellt, dass SiC sich hervorragend als Basismaterial fiir
Bauelemente der Leistungselektronik eignet. Ein iiber 500 fach kleinerer
Durchlasswiderstand als Silizium wird bei gleicher Sperrspannung erreicht.
Verfiigbare Leistungsschalter aus SiC vom Typ JFET werden analysiert.
AnschlieBend wird ein neuer Umrichter mit diesen Bauelementen entworfen,
aufgebaut, erprobt und untersucht.

Das Ziel ist es, einen neuen kompakten riickspeisefihigen Antriebsstromrichter zu
entwickeln, der Sinusspannungen an den Motorklemmen zur Verfiigung stellt. Bei
einem konventionellen IGBT-Umrichter sind die Filter fiir die pulsformigen
Wechselrichterspannungen sehr grofl, schwer und damit sehr teuer. Der
schaltverlustarme SiC-Wechselrichter kann dagegen mit hohen Schaltfrequenzen
(Z.B. 125 kHz) betrieben werden, was ein deutlich geringeres Volumen, ein
geringeres Gewicht und damit eine Kostenreduktion der Filter mit sich bringt.

Die folgende Gliederung fasst die vorliegende Arbeit zusammen:
- Im Vergleich zu Silizium weisen Siliziumkarbid-Bauelemente eine hohere

Sperrspannung bei kleinerem Durchlasswiderstand, hohere Betriebs-
temperaturen und hohere Festigkeit gegen kosmische Strahlung auf.
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206

SiC ermoglicht unipolare Halbleiter mit hohen Sperrspannungen. Damit
werden die Schaltverluste reduziert, da keine Sperrverzdgerungsladung
(Recovery) vorhanden ist. Dies ermdglicht wiederum eine deutliche
Erhohung der Schaltfrequenz.

Es wurden SiC-JFETs griindlich untersucht und mit anderen Leistungs-
schaltern verglichen. Mit SiC-JFETs lassen sich die Eigenschaften des SiC
ausnutzen, wihrend SiC-MOSFETs (Oxidschicht, Durchlasswiderstand)
und Kaskoden (Recovery, grofle parasitire Kapazititen) noch nicht fiir
Anwendungen optimiert sind.

Die Anforderungen der Ansteuerung von SiC-JFETs beziiglich negativer
Pinch-Off-Spannungen und minimaler Laufzeit bei ausreichender
Potenzialtrennung mit kleiner Koppelkapazitit (wegen hoher Spannungs-
steilheiten beim Schalten) wurden mit der Entwicklung eines neuartigen
Gate-Treibers erfiillt.

Es wurde ein SiC-Stromrichter mit 5 kVA und eine Schaltfrequenz von
125 kHz realisiert und untersucht. Die ausgewdhlte riickspeisefdhige
Umrichtertopologie, ndmlich ein PWM-Stromrichter mit netzfrequent
geschaltetem aktiven Gleichrichter, benotigt im Wechselrichter nur sechs
SiC-JFETs und hat keinen bzw. einen sehr kleinen Zwischenkreis-
kondensator. Hier wird nicht nur Platz gespart, sondern auch die
gespeicherte Energie 1m Umrichter stark verringert, was die
Wahrscheinlichkeit von Schdden nach einem Zwischenkreiskurzschluss
minimiert.

Das schnelle Schalten der SiC-JFETSs verursacht hohe Ableitstrome, die
Komplikationen bei der Inbetriebnahme hervorriefen. Dies wurde mit Hilfe
von EntstormaBBnahmen (Filterung) gelost.

Neben dem Stromrichter wurden Filter fiir die Motor- und Netzseite
entwickelt. Der Motorfilter filtert die hochfrequenten Ausgangsspannungen
des Wechselrichters, wihrend der Netzfilter eine Beeintrichtigung des
Netzes durch den hochfrequenten Zwischenkreisstrom verhindert. Die hohe
Schaltfrequenz ermoglicht eine Reduzierung von Volumen, Gewicht, Preis
und Verlusten der Filter, z.B. durch Verwendung von Ferrite anstatt
Eisenblech, und Folienkondensatoren anstatt grolen Elektrolyt-
kondensatoren. Dariiber hinaus bietet die hohe Schaltfrequenz einen
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breiteren Spielraum fiir die Einstellung der Filtereckfrequenz, also fiir die
Auslegung und Toleranzen des Filters.

- Durch das Motorfilter werden die Pulsspannungen des Wechselrichters in
motorfrequente Sinusspannungen umgewandelt und Gleichtaktstrome
reduziert, was zur Beseitigung der Gefahr von Isolations- und
Lagerschiden in der elektrischen Maschine fiihrt.

- Der Motorfilter wird ebenfalls fiir die Filterung hoher Frequenzanteile bis
1 GHz verwendet, um die elektromagnetische Strahlung zu verringern und
damit die Verwendung von ungeschirmten Motorkabeln zu erméglichen.

- Ein Netzfilter zur Einhaltung der EMV Norm 61800-3 wurde entwickelt.
Die Norm sieht Grenzen fiir die unsymmetrische Funkstorspannung am
Netz ab 150 kHz vor. Die Oberschwingungen der Schaltfrequenz und ihre
Seitenbinder werden mit dem zweistufigen Netzfilter bedampft.

- Messungen am  Versuchsaufbau beweisen die  sinusformigen
Ausgangsspannungen, die Einhaltung der EMV-Normen und einen sehr
guten Wirkungsgrad (fast 95 %) des Gesamtsystems Netzfilter — SiC-
Stromrichter — Motorfilter. Dabei wird der Wechselrichter mit 125 kHz
geschaltet, was ca. dem 25 fachen der Schaltfrequenz eines IGBT-
Stromrichters gleicher Leistung entspricht.

Schlussfolgerung:

Mit dieser Arbeit wird bewiesen, dass die Verwendung von Siliziumkarbid in der
elektrischen  Antriebstechnik  groe  Vorteile mit sich  bringt. Ein
Antriebsumrichter, der sinusférmige Motorspannungen liefert, kann kompakt
aufgebaut werden. Dies ist mit herkdmmlichen Antriebsumrichtern nicht méglich.
Dariiber hinaus ist die Verwendung von langen und kostengiistigen ungeschirmten
Motorkabeln unter Einhaltung der EMV-Normen moglich.

Die Kombination der verwendeten Topologie mit einer hohen Schaltfrequenz
ermoglicht jeweils eine Verringerung der Anzahl von SiC-Bauelementen sowie
eine Reduktion des Volumens und der Kosten der passiven Bauelemente.
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Summary

After a detailed check of the properties of silicon carbide it is found out that it is
very well suited as a base material for the development of power electronics
semiconductors. About 500-fold smaller on-resistance than silicon can be reached
for the same breakdown voltage.

Available SiC-JFETs were examined. Afterwards a new power converter with
these transistors was designed, built up, tested and analysed.

The aim was to develop a new compact and regenerative SiC power converter,
which provides sinusoidal voltages at the motor terminals. With a conventional
IGBT-converter it is necessary to use big and expensive filters in order to get
sinusoidal voltages at the motor. The SiC power converter uses a high switching
frequency of 125 kHz, so that just small and low-cost filters with lower volume
and weight can be used.

The results of this work can be summarized as follows:

- Silicon carbide semiconductors exhibit a higher breakdown voltage and
smaller on-resistance, higher working temperature and higher resistance
against cosmic radiation, in comparison with silicon.

- SiC allows getting unipolar semiconductors with high breakdown voltages.
Because of lack of recovery current, switching losses are reduced. This
makes possible to increase the switching frequency.

- SiC-JFETs were analysed and compared with other power transistors. SiC-
JFETs make use of the theoretical properties of SiC, while SiC-MOSFETs
(oxide layer, on-resistance) and cascodes (recovery, big parasitic
capacitances) are not yet optimized for power electronics applications.
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The requirements to drive the gate of SiC-JFETSs regarding negative pinch-
off voltage, minimal delay and adequate galvanic isolation of the input
signal were fulfilled with the development of a new gate driver.

A 5 kVA SiC power converter with a switching frequency of 125 kHz was
realized. It was used the particular topology of an inverter with line
frequency switched rectifier. It needs just SiIC-JFETs in the inverter, not in
the rectifier, and do not need a DC-link electrolytic capacitor making the
converter more compact.

In addition to the converter a motor filter and a mains filter were
developed. The motor filter prevents the pulsed voltage to reach the motor
delivering a sinusoidal voltage to it. The mains filter prevents interference
avoiding that the switched current of the DC-link circulates through the
mains. The high switching frequency allows a reduction of volume, weight,
costs and losses of the filters, e.g., by using ferrite instead of iron cores for
the reactors, and film capacitors instead of big electrolytic capacitors. In
addition, the high switching frequency offers a wide range for setting the
filter cut-off frequency, so for the design and tolerance of the filter
components also.

The motor filter is developed to reduce common mode currents also, in
order to protect the electrical machine against isolation and bearing
damages.

The motor filter is also developed for filtering the high frequency voltage
spectrum of the converter up to 1 GHz reducing the electromagnetic
radiation and allowing the use of unshielded motor cables.

The mains filter makes the converter to comply with the EMC European
standard 61800-3. This standard sets limits for interference voltage on the
mains from 150 kHz upwards.

Measurements on the experimental set-up demonstrate the sine-shaped
motor voltages, the compliance of the EMC standards and a very good
efficiency (nearly 95%) of the overall system: mains filter — power
converter — motor filter, regarding that the power converter is switched
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with 125 kHz what corresponds to approximately the 25-fold of the
switching frequency of a same power class IGBT-converter.

Conclusion:

This work prove in a real hardware that the utilization of SiC semiconductors has
many important advantages in comparison to using silicone ones. A regenerative
power converter which provides sinusoidal voltages for the electrical machine is
in a compact format realized, what is not possible with conventional IGBT
converters. Sinusoidal voltages extend the lifetime of the motor. In addition
unshielded motor cables can be used complying with the EMC standards.

The used topology with a high switching frequency allows a reduction of the
number of SiC semiconductors as well as a reduction of the volume and costs of
the passive filters.

211






Literaturverzeichnis

Ackl M. Ackermann, "Ermittlung von parasitiren Elementen in
Siliziumkarbid  Leistungshalbleitern und Bildung eines
Simulationsmodells", Diplomarbeit, Lehrstuhl fiir Elektrische
Antriebe und Steuerungen, Universitit Erlangen-Niirnberg, 2004.

Albl M. Albach, Skript zur Vorlesung Elektromagmetische
Vertrdglichkeit, Lehrstuhl fiir Elektromagnetsche Felder,
Universitit Erlangen-Niirnberg, 2004.

Asal K. Asano, T. Hayashi, R. Saito, Y. Sugawara, "High Temperature
Characteristics of 3.7 kV High Voltage 4H-SiC JBS", in Proc. of
the 12" International Symposium on Power Semiconductor
Devices & ICs (ISPSD), S. 97-100, 2000.

Bakl1 M. Bakowski, "Status and Prospects of SiC Power Devices", in
International Power Electronics Conference (IPEC), Niigata,
Japan, 2005.

Ball B. J. Baliga. (2001, Nr. 6, Vol. 89). The Future of Power
Semiconductor Device Technology, Proceedings of the IEEE. S.
822.

Bal2 B. J. Baliga, Power Semiconductor Devices, PWS Publishing

Company, 1996.

Benl V. Benda, J. Gowar, D. Grant, Power Semiconductor Devices -
Theory and Applications, Wiley, 1999.

213



Literaturverzeichnis

8

10

11

12

13

14

15

16

17

18

214

Berl

Ber2

Bonl

Bodl

Bohl

Bral

Datl

Dat2

Dat3

Dod1

Dorl

S. Bernet, "Recent Developments of High Power Converters for
Industry and Traction Applications", IEEE Transactions on
Power Electronics, Vol. 15, No. 6, S. 1102, Nov. 2000.

GAMBICA/REMA Technical Report. Variable Speed Drives and
Motors, Motor Insulation Voltage Stresses under PWM Inverter
Operation. Erste Auflage. 01.2001.

S. Bontemps. (2004, Nr. 2). SiC Diodes Improve Performance in
Industrial  Applications. Fachzeitschrift Power Electronics
Europe. S. 40.

T. Bodefeld, H. Sequenz, Elektrische Maschinen, Springer-
Verlag, 8¢ Aufl., 1971.

E. Bohnlein, "Inbetriecbnahme einer universellen EPLD-
Schnittstellenkarte und ihr Einsatz als digitaler
Pulsweitenmodulator", Diplomarbeit, Lehrstuhl fiir Elektrische
Antriebe und Steuerungen, Universitit Erlangen-Niirnberg, 1999.

M. Braun, Skript zur Vorlesung Selbstgefiihrte Stromrichter -
Leistungselektronik II, Elektrotechnisches Institut, Universitit
Karlsruhe, 2000.

EMYV-Filter, Datenbuch, EPCOS, 2006, S. 122.
Ferrites and Accessories, Datenbuch, EPCOS, 2007, S. 58-59.

SineFormer Technology, Datenblatt, Product Brief 2008,
EPCOS, 2008.

J. Dodge. (2007, September). Reduce Circuit Zapping From
Cosmic  Radiation.  Fachzeitschrift  Power  Electronics
Technology. S. 20.

Ch. Dorlemann, J. Melbert, "New IGBT Driver With
Independent dv/dt- and di/dt-Feedback Control for Optimized
Switching Behavior", in International Conference on Integrated
Power Electronics Systems (CIPS), 2002.



Literaturverzeichnis

19

20

21

22

23

24

25

26

27

28

Elal

Elel

Engl

Essl

Finl

Fin2

Flo1

Fril

Fri2

Funl

A. Elasser, J. Park, A. W. Clock, S. Arthur, M. Ghezzo, J.
Kretchmer, J. Fedison, "Silicon Carbide GTOs: Static and

Dynamic Characterisation", in Industry Applications Conference,
IEEE IAS Annual Meeting, Chicago, USA, 2001.

(2006, Nr. 5). Angriff auf den Optokoppler. Fachzeitschrift
Elektronik. S. 42.

T. Engelage, A. de Neergaard, H. Bezold. (2003, Nr. 4).
Breitbandige Prizisionswandler  fiir ~ Messungen an
Umrichtersystemen. Fachzeitschrift antriebstechnik. S. 64.

R. Essig, "Reduzierung der Spannungsbeanspruchung von
Motorwicklungen bei Speisung iiber Pulswechselrichter”, Diss.,
Technische Fakultit der Universitit Erlangen-Niirnberg, 1994.

P. Finlayson, "Output Filter Considerations for PWM Drives
With Induction Motors", in Textile, Fiber and Film Industry
Technical Conference, IEEE, Atlanta, USA, 1996.

E. Finger. (2003, Nr. 5). Magnetismus statt Licht. Fachzeitschrift
Elektronik. S. 56.

T. Floyd, Electronics Fundamentals, Prentice Hall, 4 Aufl.,
1998.

P. Friedrichs, "State of the Art and Trends in SiC Device
Technology", prisentiert in 2" ECPE SiC User Forum - Potential
of SiC in Power Electronics Applications, Kopenhagen, 2007.

P. Friedrichs, H. Mitlehner, R. Schorner, K.-O. Dohnke, R.
Elpelt, D. Stephani, "The Vertical Silicon Carbide JFET — a Fast
and Low Loss Solid State Power Switching Device", in ot

European Conference on Power Electronics and Applications
(EPE), Graz, Osterreich, 2001.

T. Funaki, J. C. Balda, J. Junghans, A. S. Kashyap, H. A.
Mantooth, F. Barlow, T. Kimoto, T. Hikihara, "Power
Conversion With SiC Devices at Extremely High Ambient
Temperatures", IEEE Transactions on Power Electronics, Vol.
22, No. 4, S. 1321, Jul. 2007.

215



Literaturverzeichnis

29

30

31

32

33

34

35

36

216

Gerl

Gopl

Gutl

Hanl

Han?2

Hef1

Hell

Hel2

Ch. Gerthsen, H. Kneser, H. Vogel, Physik, Springer, 14" Aufl.,
1982.

K. Gopfrich, C. Rebbereh, L. Sack, "Fundamental Frequency
Front End Converter (F3E)—aDC—link drive converter without
electrolytic ~capacitor”, in International Exhibition and

Conference for Power Electronics, Intelligent Motion, Power
Quality (PCIM), Niirnberg, 2003.

S.  Guttowski, "Untersuchungen zur elektromagnetischen
Vertriglichkeit spannungsgespeister Pulswechselrichter”, Diss.,
Fachbereich 12 - Elektrotechnik der Technischen Universitit
Berlin, 1998.

J. M. Hancock, "Meeting Future Application Challenges in HV
Semiconductors”, in [EEE Applied Power Electronics
Conference and Exposition (APEC), Anaheim, USA, 2004.

J. M. Hancock, "High Voltage SiC JFET Switch enables New
Options for Offline High Power SMPS", in PowerSystems World
Conference, USA, 2004.

A. R. Hefner, R. Singh, J. Lai, D. Berning, S. Bouché, Ch.
Chapuy, "SiC Power Diodes Provide Breakthrough Performance

for a Wide Range of Applications", IEEE Transactions on Power
Electronics, Vol. 16, No. 2, S. 273, Marz 2001.

R. Held, N. Kaminski, E. Niemann, "SiC Merged p-n/Schottky
for High Voltage Applications", in Int. Conf. Silicon Carbide, III-
Nitrides and Related Materials, Materials Science Forum, 1998,
S. 1057-1060.

M. Helsper, F. W. Fuchs, "Adaption of IGBT Switching
Behaviour by Means of Active Gate Drive Control for Low and
Medium Power", in 70" European Conference on Power
Electronics and Applications (EPE), Toulouse, Frankreich, 2003.



Literaturverzeichnis

37

38

39

40

41

42

43

44

45

46

47

Hel3

Hoel

Holl

Hol2

Hosl

Idil

Intl

Int2

Int3

Int4

Int5

M. L. Heldwein, J. W. Kolar, "A Novel SiC J-FET Gate Drive
Circuit for Sparse Matrix Converter Applications", in / 9" Annual
IEEE Applied Power Electronics Conference and Exposition
(APEC), Anaheim, USA, 2004.

E. Hoene, "Methoden zur Vorhersage, Charakterisierung und
Filterung elektromagnetischer Storungen von
spannungsgespeisten Pulswechselrichtern”, Diss., Fakultit IV -
Elektrotechnik und Informatik der Technischen Universitit
Berlin, 2001.

J. Holtz, "Pulsewidth Modulation for Electronic Power
Conversion", in Proc. of the IEEE PES, Vol. 82, No. 8, 1994.

D. G. Holmes, T. A. Lipo, Pulse Width Modulation for Power
Converters, IEEE Press, 2003.

G. Hosemann, W. Boeck, Grundlagen der elektrischen
Energietechnik, Springer, 3 Aufl., 1987.

N. Idir, R. Bausiere, J. J. Franchaud, "Active Gate Voltage
Control of Turn-on di/dt and Turn-off dv/dt in Insulated Gate

Transistors", IEEE Transactions on Power Electronics, Vol. 21,
No. 4, S. 645, Jul. 2006.

http://www.tecchannel.de/news/themen/business/413337/
index.html am 27.08.2008.

http://www.ti.com/corp/docs/landing/iso721/index.htm am
29.04.2008. Datenblatt ISO721.

http://www.nve.com/Downloads/il711-2.pdf am  29.04.2008.
Datenblatt Isoloop 11712.

http://www.igbt-driver.com/ am 30.04.2008. Datenblitter von
Gate Treibern der Firma Concept.

http://www.semikron.com/internet/ds.jsp?file=1133.html am
24.06.2008. Datenblatt SK 15 DGDL 126 ET.

217



Literaturverzeichnis

48

49

50

51

52

53

54

55

56

57

58

59

218

Int6

Int7

Jaml

Jenl

Jen2

Juel

Jue2

Kaul

Kedl1

Klil

Konl

Korl

http://www .eetimes.com/editorial/1995/fpgacolumn9507.html
am 28.06.2008.

http://www.altera.com/products/devices/flex10k/f10-index.html
am 28.06.2008.

P. Jamet and S. Dimitrijev, "Physiyal Properties of N20 and NO-
nitirided Gate Oxides on 4H SiC", Applied Physics Letters, Vol.
79, S. 323, 2001.

F. Jenni, D. Wiest, Steuerverfahren fiir selbstgefiihrte
Stromrichter, vdf Hochschulverlag, Teubner, 1995.

F. Jenni, M. Emmenegger, "A Fully Digital PWM for Highest
Precision Power Supplies", in 9" European Conference on Power
Electronics and Applications (EPE), Graz, Osterreich, 2001.

C. Juergens, Ch. Paulwitz. (2007, Okt.). EMC Filters Cut Costs
and Protect Motors. Fachzeitschrift Bodos's Power Systems. S.
32.

C. Juergens, Ch. Paulwitz. (2007, Okt.). Nie wieder geschirmte
Leitungen. Fachzeitschrift A&D.

M. Kauthold, "Elektrisches Verhalten der Windungsisolierung
von  Niederspannungsmaschinen  bei  Speisung  durch
Pulsumrichter", Diss., VDI, Reihe 21, Nr. 172, 1994.

V. Keddig, S. Guttowski. (2004, Nr. 6). Leistungselektronische
Systeme sicher gefiltert. Fachzeitschrift antriebstechnik. S. 24.

R. Kliger, B. Chen, P. Loser. (2003, Nr. 15). Digitaler Isolator.
Fachzeitschrift Elektronik. S. 38.

S. Konrad, "Ein Beitrag zur Auslegung und Integration
spannungsgespeister IGBT-Wechselrichter", Diss., Technischen
Universitét Ilmenau, 1997.

R. Kories, H. Schmidt-Walter, Taschenbuch der Elektrotechnik,
Harri Deutsch, 3' Aufl., 1998.



Literaturverzeichnis

60

61

62

63

64

65

66

67

68

69

70

Kiipl

Lapl

Lil

Li2

Linl

Lin2

Liol

Mcgl

Miel

Mill

Minl

K. Kiipfmiiller, Einfiihrung in die theoretische Elektrotechnik,
Springer, 9 Aufl., 1968.

R. Lappe, F. Fischer, Leistungselektronik-Mef3technik, Verlag
Technik, 2 Aufl., 1993.

X. Li, J. H. Zhao, "Design of 1.7 to 14 kV Normally-off
Trenched and Implanted Vertical JFET in 4H-SiC", in Math. Sci.
Forum, 457-460, S. 1197-1200, 2004.

Y. Li, "Aufbau und Erprobung einer SiC-JFET-
Ansteuerschaltung"”, Studienarbeit, Lehrstuhl fiir Elektrische
Antriebe und Steuerungen, Universitit Erlangen-Niirnberg, 2008.

A. Lindemann. (2007, Okt.). Potential of SiC in Power Electronic
Applications. Fachzeitschrift Bodos's Power Systems. S. 30.

H. Lindner, H. Brauer, C. Lehmann, Taschenbuch der
Elektrotechnik und Elektronik, Fachbuchverlag Leipzig, 7' Aufl.,
1999.

Ph. Lioio (2006, Nr. 18). EMV-Eingangsfilter. Fachzeitschrift
Elektronik. S. 64.

H. M. McGlothlin, D. T. Morisette, J. A. Cooper, M. R. Melloch,
"4kV SiC Schottky Diodes for High Frequency Switching
Applications", in [EEE Device Research Conference, Sta.
Barbara, USA, 1999.

Ch. Mieslinger. (2007, Nr. 3). Neue EMV-Kategorien bei
elektrischen Antrieben. Fachzeitschrift antriebstechnik. S. 22.

G. Mills, "Material Situation and Outlook", prisentiert in 2"
ECPE SiC User Forum - Potential of SiC in Power Electronics
Applications, Kopenhagen, 2007.

K. Mino, S. Herold, J. Kolar, "A Gate Drive Circuit for Silicon
Carbide JFET", in 29" Annual Conference of the IEEE Industrial
Electronics Society (IECON), Roanoke, USA, 2003.

219



Literaturverzeichnis

71

72

73

74

75

76

77

78

79

220

Mohl

Muel

Miinl

Musl

Nicl

Norl

Nor2

Novl

Orel

N. Mohan, T. M. Undeland, W. P. Robbins, Power Electronics:
Converters, Applications and Design, Wiley, 3' Aufl., 2003.

A. Muetze, "Bearing Currents in Inverter-Fed AC-Motors", Diss.,
Fachbereich 18 - Elektrotechnik und Informationstechnik der
Technischen Universitidt Darmstadt, 2004.

M. Miinzer, W. Ademmer, B. Strzalkowski, K. T. Kashani,
"Coreless Transformer a New Technology for Half Bridge Driver
IC's", in International Exhibition and Conference for Power
Electronics, Intelligent Motion, Power Quality (PCIM),
Niirnberg, 2003.

S. Musumeci, A. Raciti, A. Testa, A. Galluzzo, M. Melito,
"Switching-Behavior Improvement of Insulated Gate-Controlled

Devices", IEEE Transactions on Power Electronics, Vol. 12, No.
4, S. 645, Jul. 1997.

U. Nicolai, T. Reimann, J. Petzoldt, J. Lutz, Application Manual
Power Modules, Handbuch, Semikron, 2000.

Norm: Specifications for radio disturbance and immunity
measuring apparatus and methods - Part 1: Radio disturbance
and immunity measuring apparatus, CISPR 16-1: 1993.

Norm: Drehzahlverinderbare elektrische Antriebe - Teil 3: EMV
Produktnorm einschliefllich spezieller Priifverfahren,
EN 61800-3: 1996, 2000, 2005-07.

A. Novelli, L. Giussani, 1. Bellomo, "New Generation of Half
Bridge Gate Driver ICs for Use With Low Power 3.3V Control
Applications", in 35" IEEE Power Electronics Specialists
Conference (PESC), Aachen, 2004.

A. Orellana, B. Piepenbreier, "Fast Gate Drive for SiC-JFET
using a Conventional Driver for MOSFETs and Additional
Protections”, in 30" Annual Conference of the IEEE Industrial
Electronics Society (IECON), Busan, Siidkorea, 2004.



Literaturverzeichnis

80

81

82

83

84

85

86

87

88

Ore2

Ore3

Parl

Patl

Perl

Piel

Pie2

Pie3

Pohl

A. Orellana, B. Piepenbreier, "A Practical Analysis of SiC-JFETs
for a Power Converter Application", in International Exhibition

and Conference for Power Electronics, Intelligent Motion, Power
Quality (PCIM), Niirnberg, 2006.

A. Orellana, B. Piepenbreier, "Riickspeisefihiger SiC-
Stromrichter mit kompakten Filtern", in ETG-Fachbericht Nr.
107 VDE, S. 279-287, 2007.

S. Park, T. Jahns, "Flexible dv/dt and di/dt Control Method for
Insulated Gate Power Switches", in Industry Applications
Conference - IAS Annual Meeting, IEEE, Chicago, USA, 2001.

L. Tu and B. J. Baliga, "Schottky barrier rectifier including
Schottky barrier regions of differing barrier heights", U.S. Patent
5262 668, Nov. 16, 1993.

E. Persson, U. Resch, "Ansteuerung von MOS-Gates inklusive
Schutzschaltungen sowie Stromerfassung mittels integrierter
Hochvolt-IC's", in ETG-Fachbericht VDE, 2002.

B. Piepenbreier, Skript zur Vorlesung Leistungselektronik,
Lehrstuhl fiir Elektrische Antriebe und Steuerungen, Universitit
Erlangen-Niirnberg, 2007.

B. Piepenbreier, Skript zur Vorlesung Pulsumrichter, Lehrstuhl
fiir Elektrische Antriebe und Steuerungen, Universitit Erlangen-
Niirnberg, 2006.

B. Piepenbreier, L. Sack, "Regenerative Drive Converter with
Line-Frequency Switched Rectifier and without DC Link
Components", in 35" IEEE Power Electronics Specialists
Conference (PESC), Aachen, 2004.

R. Pohmerer, "Untersuchung des Schaltverhaltens und der
Verluste von SiC-JFET und vergleichbaren Leistungsschaltern”,
Diplomarbeit, Lehrstuhl fiir Elektrische Antriecbe und
Steuerungen, Universitit Erlangen-Niirnberg, 2007.

221



Literaturverzeichnis

&9

90

91

92

93

94

95

96

97

222

Poll

Ponl

Pon2

Rebl

Rojl

Roul

Ryul

Ryu?2

Schl

M. Pollak, "Erprobung und Optimierung eines
Ansteuerverfahrens  fiir  Kaskodenschalter”, Diplomarbeit,
Lehrstuhl fiir Elektrische Antriebe und Steuerungen, Universitit
Erlangen-Niirnberg, 2000.

J. Pontt, M. Braun, A. Orellana, "Harmonic Interaction of Active-
Front-End Three-Level Inverters Operating in a Weak Network
With Long Cables", in 9" European Conference on Power
Electronics and Applications (EPE), Graz, Osterreich, 2001.

J. Pontt, J. Rodriguez, A. Orellana, R. Benavides, R. de
Solminihac, M. Braun, "Operation of Two 6-Pulse High-Power
Active-Front-End Three-Level Three-Phase Inverters in a 12-

Pulse Connection", in Brazilian Power Electronics Conference
(COBEP), Floriané6polis, Brasilien, 2001.

C. Rebbereh, H. Schierling, M. Braun, "First Inverter Using
Silicon Carbide Power Switches Only", in 10" European
Conference on Power Electronics and Applications (EPE),
Toulouse, Frankreich, 2003.

R. Rojas, Skript zur Vorlesung Introduccion al andlisis de
sistemas lineales, Departamento de Electronica, Universidad
Técnica Federico Santa Maria, 1995.

S. Round, M. Heldwein, J. Kolar, 1. Hofsajer, P. Friedrichs, "A
SiC JFET Driver for a 5kW, 150 kHz Three-Phase PWM
Converter", in 40™ Annual Meeting IEEE Industry Applications
Society, Hong Kong, 2005.

S. H. Ryu, A. Agarwal, S. Krishnaswami, "Development of
10 kV 4H-SiC Power DMOSFETSs", in Math. Sci. Forum, 457-
460, S. 1385-1388, 2004.

S. H. Ryu et al., "1.8 kV, 3.8 A Bipolar Junction Transistors in
4H-SiC", in Proc. of the International Symposium on Power
Semiconductor Devices & ICs (ISPSD), S. 37-40, Osaka, 2001.

D. Schroder, Leistungselektronische Bauelemente, Springer, 2
Aufl., 2006.



Literaturverzeichnis

98

99

100

101

102

103

104

105

106

Sch2

Sch3

Shil

Stel

Ste2

Strl

Sugl

Tak1

Wanl

U. Scheuermann, Skript zur Vorlesung Aufbau- und
Verbindungstechnik in der Leistungselektronik, Lehrstuhl fiir
Elektrische Antriebe und Steuerungen, Universitit Erlangen-
Niirnberg, 2006.

A. Schwab, W. Kiirner, Elektromagnetische Vertrdglichkeit,
Springer, 5°° Aufl., 2007.

K. Shinohara, Y. Minari, T. Irisa, Y. Imamura, "Analysis and
Fundamental Characteristics of Induction Motor Driven by
Voltage Source Type Inverter Without DC Link Components",
Electrical Engineering in Japan, Vol. 109, No. 6, S. 637-644,
1989.

D. Stephani, "Prospects of SiC Power Devices From the State of
the Art to Future Trends", in International Exhibition and

Conference for Power Electronics, Intelligent Motion, Power
Quality (PCIM), Niirnberg, 2002.

H. Stemmler, "Steuerverfahren fiir ein- und mehrphasige
Unterschwingungswechselrichter zur Speisung von
KurzschluB3laufermotoren", Diss., RWTH Aachen, 1970.

B. Strzalkowski, "Neue Moglichkeiten der Systemintegration in
der  Leistungselektronik  mittels  planarer  integrierter
Mikrotransformatoren", in ETG-Fachbericht VDE, 2006.

Y. Sugawara, "SiC Devices for High Voltage Power
Applications", in Math. Sci. Forum, 457-460, S. 963-968, 2004.

S. Takizawa, S. Igarashi, K. Kuroki, "A Novel Gate Drive Circuit
for Low-loss System Using IGBT Saturation Voltage

Characteristics”, in 14" International Symposium on Power
Semiconductor Devices and ICs (ISPSD), Osaka, Japan, 2001.

X. Wang, "Vergleich des Schaltverhaltens und der Verluste von
SiC-JFET mit Body- und externer Freilaufdiode", Studienarbeit,
Lehrstuhl fiir Elektrische Antriebe und Steuerungen, Universitit
Erlangen-Niirnberg, 2007.

223



Literaturverzeichnis

107

108

109

110

111

224

Webl

Weil

Wial

Zell

Ziol

S. Weber, '"Effizienter Entwurf von EMV-Filtern fiir
leistungselektronische Gerite unter Anwendung der Methode der
partiellen Elemente", Diss., Fakultit IV - Elektrotechnik und
Informatik der Technischen Universitiat Berlin, 2007.

B. Weis, "A new 690V AC drive with integrated sinewave
output filter ans SiC schottky freewheeling diodes", in
SPS/IPC/Drives Kongress, Niirnberg, 2006.

T. Wiangtong, W. Sangchai, P. Lumyong, "FPGA Based IC
Design for Inverter With Vector Modulation Technique", in

IEEE International Symposium on Circuits and Systems (ISCAS),
Genf, Schweiz, 2000.

S. Zeltner, M. Billmann, M. Mirz, E. Schimanek, "A Compact
IGBT Driver for High Temperature Applications”, in
International Exhibition and Conference for Power Electronics,
Intelligent Motion, Power Quality (PCIM), Niirnberg, 2003.

P. Ziogas, Y. Kang, V. Stefanovic, "Rectifier-inverter Frequency
Changer with Suppressed DC Link Components", I[EEE
Transactions on Industrial Applications, Vol. 1A-22, No. 6, S.
1027-1036, Nov./Dez. 1986.



Lebenslauf

Personliche Daten
Nachname
Vorname

Geburt
Staatsangehorigkeit
Familienstand
Schulbildung

1982 — 1993

Studium

1994 — 2001

Berufserfahrung

2001 — 2008

Seit 2008

Orellana Raccoursier

Alvaro Marcelo

05.06.1976 in Osorno, Chile

chilene

verheiratet mit Paola Cantarutti, eine Tochter

Primér- und Sekundirschule in Ancud, Chile

"Ingenieria Civil Electrénica" an der Technischen
Universitit Federico Santa Maria, Valparaiso, Chile.
Abschluss: Dipl.-Ing. Elektrotechnik

Wissenschaftlicher Mitarbeiter am Lehrstuhl fiir
Elektrische Antriebe und Maschinen EAM (ehemals
EAS) der Friedrich-Alexander-Universitit Erlangen-
Niirnberg

Entwicklungsingenieur bei Daimler AG, Boblingen

225












