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Deutsche Kurzfassung

Diese Arbeit beschéftigt sich mit der Untersuchung von modernen Siliziumkarbid-Leis-
tungshalbleitern auf Bauteilebene und deren Anwendung auf Schaltungsebene am Beispiel

eines wirkungsgradoptimierten Wechselrichters fiir Photovoltaikanwendungen.

Fiir die Untersuchungen auf Bauteilebene stehen drei Siliziumkarbid (SiC) Leistungs-
halbleiter und ein IGBT, der den neuesten Stand der Siliziumtechnologie widerspiegelt, zur
Verfiigung. Alle Bauteile gehoren zur 1200 V-Spannungsklasse und sind fiir einen Strom
von 6 bis 10 A klassifiziert. Zu den Siliziumkarbid-Schaltern gehoren der Bipolartransistor,
der Enhancement Mode JFET und der Depletion Mode JFET. Alle Leistungshalbleiter
werden hinsichtlich ihres statischen und dynamischen Verhaltens messtechnisch analy-
siert sowie ihre Funktionsweise und Ansteuerung diskutiert. Die Ergebnisse werden in

Form eines Vergleichs bewertet.

Die SiC-Leistungshalbleiter zeichnen sich durch tiberragende dynamische Eigenschaften
im Vergleich zum Silizium-IGBT aus. Insbesondere die Schaltenergie des Enhancement
Mode JFET liegt deutlich unterhalb der Schaltverluste des IGBTs. Bei den Durchlass-
verlusten kann beobachtet werden, dass der Referenz-IGBT und der Enhancement Mode
JFET auf dhnlichem Niveau liegen, wahrend der Bipolartransistor und der Depletion Mo-
de JFET sehr viel hohere Verluste aufweisen. Die Ansteuerung der SiC-Komponenten
gestaltet sich relativ aufwendig, da zum einem die Treiber wegen der steilen Schaltflanken
robust gegen elektromagnetische Einkopplungen ausgelegt werden miissen und zum an-
deren die Leistungshalbleiter sehr spezielle Anforderungen an die Ansteuersignale stellen.
Der Enhancement Mode JFET zeigt insgesamt die besten elektrischen Eigenschaften und

wird fiir die weiteren Untersuchungen auf Schaltungsebene ausgewéhlt.

Nach einer detaillierten Analyse unterschiedlicher Schaltungstopologien fiir einen PV-
Wechselrichter werden ein Z-Source-Wechselrichter, ein Neutral-Point-Clamped-Wechsel-
richter und ein spannungsgespeister Zwei-Stufen-Wechselrichter (VSI) analytisch, simula-
tiv und messtechnisch auf ihren Wirkungsgrad und ihr Leckstromverhalten hin untersucht.
Fiir Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter eignen sich besonders der Z-Source und spannungs-
gespeiste Wechselrichter aufgrund der geforderten Sperrspannungen. Fiir Photovoltaikan-
wendungen ist jedoch der Z-Source-Wechselrichter wegen seines geringen Wirkungsgrades
nicht relevant, so dass nur der VSI mit Siliziumkarbid-Schaltern realisiert wird. Hierfiir
wird eine fiir Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter optimierte Leiterplatte entwickelt, die sich

durch sehr geringe Kommutierungsinduktivitdten auszeichnet.

Insgesamt kann gezeigt werden, dass der Wirkungsgrad unter Verwendung von Silizium-

karbid-Bauteilen um mindestens 2 % gesteigert werden kann. Mit der zweistufigen To-
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pologie konnen somit mindestens die gleichen Wirkungsgrade wie mit dem dreistufigen
NPC-Wechselrichter bei sehr viel weniger Bauteilen erzielt werden. Im Teillastbereich fallt

die Steigerung des Wirkungsgrades noch signifikanter aus.

Abstract

This thesis addresses the investigation of modern silicon carbide power semiconductors on
component level and their application on system level using the example of an efficiency-

optimized solar inverter.

For the analysis on component level three different types of silicon carbide power semicon-
ductors and one state of the art silicon IGBT are considered. All devices have a blocking
voltage of 1200V and a current rating between 6 and 10 A. The investigated silicon carbi-
de switches are a bipolar transistor, an enhancement mode JFET and a depletion mode
JFET. All power semiconductors are studied regarding their static and dynamic behavior.
Beside that their inner structure and driving requirements are discussed. The results of

the different switches are compared to each other.

The dynamic behavior of the silicon carbide components is outperforming compared to
the reference IGBT. Especially the switching energy of the enhancement mode JFET is
significantly below the switching losses of the IGBT. For the static characteristics it could
be observed that the conducting losses of the IGBT and the enhancement mode JFET are
on the same level while the losses of the bipolar transistor and the depletion mode JFET
are much higher. High efforts are required to control the silicon carbide switches since
special requirements for the gate signals and high robustness against electromagnetical
coupling are requested due to the steep switching slopes of the power devices during

switching.

The enhancement mode JFET shows the best performance and is therefore chosen for

further investigations on system level.

After a detailed discussion of different topologies for PV inverters, the Z-source inverter,
the neutral point clamped inverter and the voltage source inverter are investigated in detail
by means of simulation and measurements regarding their efficiency and the resulting
leakage currents across the pv modules. The voltage source inverter turns out to be the
most suitable topology for silicon carbide switches due to the level of blocking voltages of
its switches and its high efficiency compared to the Z-source inverter. For the realization
of the demonstrator an optimized printed circuit board is designed that has extremely

low stray inductances within the commutation path.
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To sum up, one could say that the efficiency of the VSI applying silicon carbide switches

increases by 2% or more gaining the same level as the neutral point clamped inverter
but with much less components. Particulary with regard to partial load efficiency is even
higher.
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1 Einleitung

Abgesehen von wenigen Ausnahmen wie Kern-, Geothermie- oder Gezeitenkraftwerken
nutzen heute alle Kraftwerke die Energie der Sonne. Wihrend in Kohle und Ol die Son-
nenenergie von vor einigen 100.000 Jahren gespeichert ist, sind Wind und Fliefswasser die
Folge von Sonneneinstrahlung der letzten Tage oder Monate. Sie stehen damit unabhén-
gig von der aktuellen Sonneneinstrahlung zur Verfiigung. Enger an den Sonnenzyklus sind
solarthermische und Photovoltaikkraftwerke gebunden. Wahrend bei solarthermischen
Kraftwerken das thermische Spektrum der Einstrahlung zur Erwdrmung eines Arbeits-
mediums genutzt wird, das anschlieffend in einem Carnot-Kreisprozess einer Warmekraft-
maschine zugefiihrt wird, wird bei der Photovoltaik die Strahlungsenergie eines diskreten
Spektrums, das von dem Halbleitermaterial der Solarzelle abhéngt, direkt in elektrische
Energie gewandelt. Die Energieausbeute einer solchen Solarzelle hingt stark vom verwen-
deten Halbleitermaterial ab. So kdnnen die héchsten Wirkungsgrade mit monokristallinen
Siliziumzellen (iiber 20 %) gefolgt von polykristallinen Zellen (bis 16 %) erreicht werden.
Mit geringen Wirkungsgrad (5-7 %) sind die deutlich giinstigeren Diinnschichtsolarzellen
aus amorphen Silizium erhéltlich. Neueste Entwicklungen in der Solarzellentechnik ermog-
lichen Zellen mit Wirkungsgraden iiber 41 % unter Verwendung von GaAs als Substrat.
Ein weiterer Trend ist in der Entwicklung von Tandem- oder Tripelzellen zu erkennen, bei

denen zwei bzw. drei pn-Uberginge fiir unterschiedliche Lichtspektren gestapelt werden.

Allen Zellen ist jedoch gemeinsam, dass ihre typische Ausgangsspannung mit 0,5V sehr
gering ist. Daher werden fiir die technische Nutzung viele Zellen zu einem Solarmodul in
Reihe geschaltet, so dass sich Modulspannungen von 20V bis 60 V ergeben. Soll die solare
Energie in das 6ffentliche Stromnetz eingespeist werden, so werden die Module bis zu einer
Systemspannung von heute 1000V zusammengeschaltet. Da die Solarzelle eine von der
solaren Einstrahlung und der Zellentemperatur abhéngige Gleichspannung liefert, muss
die Spannung iiber einen Wechselrichter in Amplitude und Frequenz den Anforderungen

des Netzes angepasst werden.

Diese Energiegewinnung ist im Vergleich zur Verbrennung von fossilen Rohstoffen heu-

te noch verhaltnisméafig teuer. Dennoch ist unter dem Gesichtspunkt der Nachhaltigkeit
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und des steigenden weltweiten Energiebedarfs, der grofstenteils dem Wachstum der Welt-
bevilkerung und dem Streben der Menschen nach Komfort geschuldet ist, die Suche nach

alternativen und regenerativen Energiequellen dringend erforderlich.

Die Nutzung der Sonnenenergie bietet sich besonders an, weil ein Grofteil der Lander,
in denen in Zukunft ein stark steigender Energiebedarf absehbar ist, in geographischen
Teilen der Erde mit einer besonders hohen Sonneneinstrahlung liegt. Gleichzeitig sind in

den letzten Jahren die Preise fiir Solarmodule stetig gesunken.

Aufgrund der hohen Investitionskosten einer Photovoltaikanlage werden hohe Anforde-
rungen an die Effizienz und Zuverléssigkeit des Wechselrichters gestellt, um eine moglichst
zligige Amortisation zu erzielen. Daneben spielen die mechanischen Abmessungen bei der
Installation eine nicht unerhebliche Rolle. Um diesen beiden Aspekten Rechnung zu tra-
gen, konnte die Verwendung von neu entwickelten Leistungshalbleitern auf Siliziumkarbid-

Basis beitragen.

Um sich dem Ziel eines hocheffizienten Wechselrichters unter Verwendung von SiC-
Leistungshalbleitern zu nahern, werden zunéchst in Kapitel [2| fiir das Gesamtverstéandnis

dieser Arbeit notwendige Grundlagen und Definitionen gelegt.

Im Kapitel [3|werden die neuen, meist nur als Laborsamples erhéltlichen Leistungshalblei-

ter vorgestellt und hinsichtlich ihrer statischen und dynamischen Eigenschaften charak-
terisiert. Daneben werden auch die spezifischen Anforderungen an die Ansteuerung der
Leistungshalbleiter, die zum Teil erheblich von den bekannten Anforderungen der Silizium-
Leistungshalbleiter abweicht, diskutiert und Losungsvorschlige genannt. Dieses Kapitel
schliefst mit einem bewertenden Vergleich der SiC-Leistungshalbleiter mit einem State of
the Art Si-Leistungshalbleiter ab.

Der SiC-EMJFET wird ausgewéhlt, um ihn in einem Solarwechselrichter einzusetzen.

Im Kapitel |4 werden die Anforderungen an einen Solarwechselrichter spezifiziert, erfolgs-
versprechende Topologien am Rechner simuliert und die aussichtsreichsten Schaltungen
experimentell untersucht. Insbesondere wird auf die analytische Berechnung der Verluste
der Leistungshalbleiter sowie auf das Regelkonzept eingegangen. Das Schaltungslayout
wird optimiert, um die SiC-Leistungshalbleiter nicht nur sicher, sondern auch moglichst
effizient einzusetzen. Am Ende des Kapitel |4] zeigt ein messtechnischer Vergleich der eva-
luierten Schaltungstopologien, wie die SiC-Leistungshalbleiter unter Verwendung unter-
schiedlicher induktiver Elemente einen Beitrag zu einem idealen Solarwechselrichter leisten

konnen.



In Kapitel [5| werden die gewonnen Erkenntnise zusammengefafit, bewertet und ein Aus-
blick auf die rasante Entwicklung im Bereich der Solarwechselrichter und den Silizium-

karbid-Leistungshalbleitern gegeben.






2 Grundlagen

Dieses Kapitel gibt ein Uberblick iiber das System Solarwechelrichter. Auferdem wird
die Funktion der Leistungshalbleiter und des Photovoltaikgenerators erklért. Nach einer
Betrachtung der passiven Elemente wie Kondensatoren und Spulen werden die generellen
Anforderungen an die Treiber zur Ansteuerung von Leistungshalbleitern beleuchtet. Ab-
schliefend wird der Versuchsstand zur Charakterisierung der modernen Leistungshalblei-

ter sowie Definitionen zur Auswertung der Ergebnisse diskutiert.

Teile diese Kapitels sind bereits in [1| veroffentlicht worden.

2.1 Systembeschreibung

In einer Photovoltaikanlage wird die von der Sonne eingestrahlte Lichtenergie unmittel-
bar in elektrische Energie gewandelt und zur Einspeisung in das offentliche Stromnetz
umgeformt. Die einzelnen Bestandteile der Photovoltaikanlage sind in Abbildung [2.1] dar-
gestellt.

Links befindet sich der Generator bestehend aus einem Solarzellenfeld (Kapitel 2.3)). Da

die Ausgangsspannung des Generators mit der Sonneneinstrahlung variiert, kann optional

Solarmodule Hochsetz- - Zwischen-  Wechsel- Filter offentiiches Netz
steller kreis richter

DC CJ_ AC
DC T DC
1 v 1

! Regelung- und Steuereinheit :

Abb. 2.1: System aus Solarmodul, Wechselrichter und Netz (Bilder H
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ein Gleichstromsteller (z.B. ein Hochsetzsteller) zur Erweiterung des Eingangspannungs-
bereiches verwendet werden. Der iiber den Zwischenkreis an den Hochsetzsteller gekop-
pelte Wechselrichter erzeugt aus der Gleichspannung einen Wechsel- oder Drehstrom mit
Netzfrequenz. Dieser wird vor der Einspeisung ins 6ffentliche Netz iiber ein Filter geglat-
tet. Die grundlegende Funktionsweise des Wechselrichter besteht darin, die Gleichspan-
nung mit einer Frequenz, die deutlich grofer als die Grundfrequenz der Netzspannung ist
zu ,zerhacken®. Das heifst, es wird abwechselnd die positive oder negative Gleichspannung
fiir kurze Pulse iiber ein geeignetes Netzfilter gegen die Spannung des Versorgungsnet-
zes geschaltet. Durch Variation der einzelnen Pulsdauern wird ein sinusférmiger Strom
moduliert [3]. Zur elektrischen Entkopplung von Generator bzw. Gleichstromsteller und
Wechselrichter befinden sich vor dem Wechselrichter und dem Gleichstromsteller Zwi-
schenkreiskapazititen. Sie speichern kurzzeitig Energie zwischen, da der mittlere Leis-
tungsfluss zwar konstant ist, jedoch die Augenblicksleistung mit der Schaltfrequenz bei
DC-DC-Stellern und dreiphasigen Wechselrichtern und zusétzlich mit der doppelten Netz-
frequenz bei einphasigen Topologien pulsiert (Kapitel: und .

Neben den am Leistungsfluss beteiligen Komponenten ist zusétzlich eine Steuerungs- und
Regelungseinheit notwendig, deren Hauptkomponenten ein Prozessor, Messeinrichtungen

und hardwareseitige Schutzeinrichtungen sind.

2.2 Grundlagen zu Leistungshalbleitern

Ein zentraler Bestandteil von Photovoltaikanlagen sind Halbleiter. Sie sind die Basis der
Solarzellen, der Leistungsschalter und der Treiber im Gleichstromsteller und Wechselrich-
ter sowie des Prozessors in der Steuereinheit. In dieser Arbeit liegt der Schwerpunkt auf

den Leistungsschaltern.

Allen Leistungshalbleitern ist gemeinsam, dass ihre i-u-Kennlinie von der idealen und
angestrebten i-u-Kennlinie abweicht. Abbildung zeigt beispielsweise die ideale i-u-
Kennlinie einer Leistungsdiode. Sie besagt, dass im eingeschalteten Zustand ein beliebig
hoher Strom ohne Spannungsabfall am Leistungshalbleiter fliefsen kann. Im ausgeschal-
teten Zustand sperrt das Bauteil eine beliebig hohe Spannung, ohne dass ein Leckstrom
flief’t. Idealerweise schaltet der Leistungshalbleiter in unendlich kurzer Zeit zwischen den
beiden Zusténden. Die tatsichlich realisierbare i-u-Kennlinie von Leistungshalbleitern ist
in Abbildung skizziert. Im Gegensatz zur idealen Kennlinie ist ein Spannungsab-
fall iiber dem Leistungshalbleiter in Abhéngigkeit des Stromes zu erkennen, sowie ein
Leckstrom im sperrenden Zustand. Desweiteren ist die maximale Sperrspannung auf die

Durchbruchspannung begrenzt. Die Begrenzung des maximalen Stromes ist indirekt iiber
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die maximale Durchlassverlustleistung, die von dem Vorwértsspannungsabfall verursacht
wird, gegeben. Die Verlustleistung, die das Bauteil nach auften abfiihren kann, wird durch
den mechanischen Aufbau limitiert. Dadurch ergeben sich die in der Abbildung ge-
zeigten maximalen Betriebspunkte im ein- und ausgeschalteten Zustand. Das Umschalten
zwischen den beiden Zustédnden findet in einer vom Bauteiltyp abhdngigen endlichen Zeit
statt. Ziel der Weiterentwicklung von Leistungshalbleitern ist es, sich moglichst gut der
Kennlinie in Abbildung anzunahern [4].

Derzeit werden fiir Solarwechselrichter fast ausschliefslich Insulated Gate Bipolar Tran-
sitoren (IGBTs), Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect-Transistoren (MOSFETSs) und
Dioden auf Silizium-Basis verwendet. Es kann grundsétzlich zwischen unipolaren und bi-
polaren Leistungshalbleitern unterschieden werden. Bei unipolaren Leistungshalbleitern
wird der Strom ausschliefslich {iber die Majoritatsladungstriger gefiihrt, wihrend bei bi-
polaren Bauteilen auch die Minorititsladungstriger am Stromfluss beteiligt sind. Dioden
kénnen sowohl unipolar als auch bipolar aufgebaut werden. Um die Funktionsweise der ein-
zelnen Leistungshalbleitertypen genauer zu untersuchen, werden zunéchst die Grundlagen
des Béndermodells vorgestellt und auf dessen Basis die wichtigsten drei Uberginge der
Leistungshalbleiterphysik (pn-Ubergang, Schottky-Ubergang und Ohmscher-Ubergang)
erliutert. Anhand dieser Ubergéinge wird anschliefend das Funktionsprinzip der wichtigs-

ten Leistungshalbleiter fiir den Einsatz in Solarwechselrichter beschrieben.
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SiC-POLYTYPES
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Abb. 2.4: Gitterstrukturen der wichtigsten SiC-Polytypen fiir die Leistungselektronik [5|

2.2.1 Aufbau Silizium

Silizium (Si) ist das 14. Element im Periodensystem und befindet sich in der IV. Haupt-
gruppe. Es gehort zu den Halbmetallen und besitzt vier Elektronen auf der dufseren Elek-
tronenschale. Im kristallinen Zustand ist ein Si-Atom tetraedisch mit seinen vier néachsten
Nachbarn iiber Elektronenbriickenbindungen verbunden. In einer Elektronenbriickenbin-
dung sind zwei Elektronen lokalisiert. Als Element der vierten Hauptgruppe gehort Sili-

zium zu den direkten Halbleitern.

2.2.2 Aufbau Siliziumkarbid

Silizium-Karbid (SiC) besteht aus Silizium und Kohlenstoff (C) mit der Ordnungszahl
6. Es befindet sich ebenfalls in der vierten Hauptgruppe und hat damit ebenfalls vier
Elektronen auf der dufteren Schale. Silizium und Kohlenstoff verbinden sich zu einer Dop-
pellage, wobei die beiden Atome direkt tibereinander angeordnet sind. Es sind mehr als
190 verschiedene Kristallstrukturen (Polytypen) bekannt, die sich in die Grundformen
kubisch (C), hexagonal (H) und rhomboedrisch (R) einteilen lassen [5]. Die fiir die Leis-
tungselektronik wichtigsten Polytypen sind in Abbildung [2.4] dargestellt. Als Substrat fiir
Leistungshalbleiter hat sich 4H-SiC in den letzten Jahren gegeniiber 6H-SiC und 3C-SiC
durchgesetzt. Beim 4H-SiC wiederholt sich die Gitterstruktur nach vier Ebenen.
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2.2.3 Wichtige Eigenschaften von Leistungshalbleitern

Die physikalischen Grundlagen zur Funktion von Halbleitern sind in Anhang anhand

des Bandermodells erldutert.

Leistungshalbleiter zeichnen sich gegeniiber Signalhalbleitern durch um einige Gréfsenord-
nungen hohere Sperrspannungen und Durchlassstréme aus. Dies bringt einige Probleme
mit sich wie zum Beispiel das Abfiihren der Verlustleistung, die im Leistungshalbleiter
raumlich sehr konzentriert anfillt und schnell und effizient nach aufen abgeleitet wer-
den muss. Der maximale Strom durch einen Leistungshalbleiter unterliegt in erster Linie
thermischen Grenzen, da an Halbleiteriibergéingen Spannungsabfille Ur auftreten und im
Substrat Bahnwiderstdnde rp wirksam sind, die zu folgender stromabhéngigen Verlust-
leistung Py (¢) fiihren:

Py (i) = Upi + rgi® (2.1)

Da der Warmeiibergangswiderstand Ry, jo endlich ist und die maximal zuléssige Tempe-
ratur Trpr maex des Leistungshalbleiters wie im néchsten Abschnitt beschrieben substrat-
abhéngig ist, ist die maximale Verlustleistung geméfs (2.2)) begrenzt:

T max ~ T
Pras — LHL, A (2.2)
Rinjo + Rinca

Hierbei beschreiben T’y und Ry, ¢4 die Umgebungstemperatur und den Warmeiibergangs-
widerstand vom Gehéduse zur Umgebung. Eine Erhohung der Stromtragfahigkeit kann
durch Parallelschaltung von vielen aktiven Zellen innerhalb eines Chips und durch die
Parallelschaltung mehrerer Chips erreicht werden. Ein wichtiges Kriterium zur Parallel-
schaltung ist ein positiver Temperaturkoeffizient des gesamten Spannungsabfalls iiber dem
Leistungshalbleiter. Auf diese Weise ergibt sich eine gleichméfige Erwérmung und Strom-
verteilung iiber allen parallelen Zellen und Chips, da der Strom an stérker belasteten Zellen
wegen der hoheren Temperatur und der damit verbundenen hoheren Gegenspannung auf
weniger beanspruchte Zellen iibergeht. Um eine hohere Sperrspannung zu erzielen, muss
eine ausgeprégte Driftzone implementiert werden. Abbildung[2.5 verdeutlicht dies anhand
einer Diodenstruktur. Die Driftzone ist ein schwach dotierter Bereich, der direkt an den
Ubergang anschlieRt und die elektrische Feldstérke aufnimmt. Die maximale Sperrspan-
nung ist proportional zur maximalen Feldstirke F,,.., die wiederum von der kritischen
Feldstarke Ey,.; des Substrats, der Dotierung Np und der Dicke der Driftzone Wp sowie

von den Konstanten Elektronenladung ey und elektrische Permittivitat ¢ abhéngt:

WpEpe: W, NpW
Uma:c = D2 = 2D (Ekrit + Ekrit - 60%)

(2.3)

Uber die Linge der Driftzone und der Dotierung kann nach (2.3)) die maximale Sperrspan-

nung beeinflusst werden. Die Grenzen der Ausdehnung der Driftzone sind durch dessen
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Abb. 2.5: Driftzone und Elektrische Feldstérke 4]

ohmschen Widerstand Rp und die resultierenden Verlusten gegeben, die auferdem von
der Querschnittsfliche der Driftzone A und der Elektronenbeweglichkeit p,, abhédngen [6]:
Wp

0 o .

2.2.4 Wide-Band-Gap-Materialien

Unter dem Begriff Wide-Bandgap-Materialien werden in der Leistungselektronik Halblei-
ter verstanden, deren Bandliicke grofier als 1, 7€V ist. Dazu gehoren unter anderem Silizi-
umkarbid in unterschiedlichen Polytypen sowie Galliumarsenid und Galliumnitrid. Derzeit
setzt sich 4H-SiC zunehmend fiir Anwendungen in der Leistungselektronik durch [4,7], da
im Gegensatz zu Galiumarsenid und Galliumnitrid viele Herstellungsprozesse mit denen
von Silizium kompatibel sind (z.B. Ionenimplantation und reaktives Ionentiefenétzen) und
gleichzeitig nicht das Problem der Verunreinigung der Produktionslinien mit Gallium ent-
besteht. Tabelle zeigt die wichtigsten Eigenschaften von unterschiedlichen Materialien
fiir Wide-Bandgap-Leistungshalbleiter und als Referenz Silizium. Einige Parameter der
Wide-Bandgap-Materialien variieren in den unterschiedlichen Literaturangaben zum Teil

erheblich, so dass sie mit Vorsicht zu betrachten sind.

Von den Siliziumkarbid Polytypen hat 4H-SiC die herausragendsten Eigenschaften und
ist daher das Basismaterial fiir alle SiC-Leistungshalbleiter, die bisher in den Markt ein-
gefiihrt worden sind oder kurz davor stehen. Aus diesem Grund wird in allen weiteren
Betrachtungen der Fokus auf Silizium und 4H-Siliziumkarbid gelegt. Der wichtigste Para-
meter ist die Bandliicke, sie ist bei 4H-SiC etwa dreimal so grofs wie bei Si. Mit Gleichung
(7.6) (sieche Anhang) konnen iiber die Zustandsdichten von Si und SiC im Valenz- und
Leitungsband bei 0 K (Tabelle die jeweiligen intrinsische Ladungsdichten bestimmt
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Parameter Si 3C-SiC | 6H-SiC 4H-SiC GaAs GaN
Eq [eV] 1,12 2.4 3,02 3,26 1,42 3,45
Ekrir KV /cm] 300 2100 2500 2800 400 2000
n; [1/cm? 1,4-10° | 0,15 |1,6-10°%| 5-10° | 1,810

fn [cm? /Vs| 1500 800 400 900 8500 1250
tp [cm?/ Vs 450 40 100 115 400 250

Er 11,9 9,72 9,66 9,66 0,46 9

A [W/emK] 1,5 3,2 4,9 3,9 0,46 1,3
Vsatn [cm /8] 1-107 |2,5-107 | 2-107 2.107 | 1-107 | 2,2-107
au [K] 2.6-107° 3.8-106 | 4,2.10° 5.6-107°

Tab. 2.1: Eigenschaften von Wide-Bandgap-Materialien |5}/7]

0 100 200 300 400
Temperatur PC]

Abb. 2.6: Intrinsische Ladungsdichte von Si und SiC

werden. Aus Tabelle geht hervor, dass bei Raumtemperatur die intrinsische Ladungs-
tragerdichte bei SiC um fast 19 Zehnerpotenzen geringer ist. In Abbildung ist die
intrinsische Ladungsdichte {iber der Temperatur dargestellt. Es ist zu erkennen, dass die
Ladungstréagerdichte von SiC auch bei hohen Temperaturen deutlich unterhalb von ty-
pischen Dotierdichten (1 - 10'® cm™3) liegt, withrend sie bei Silizium bereits bei 250°C
erreicht wird. In Leistungshalbleitern wirkt sich dies durch eine deutlich geringere Ge-
neration von Ladungstrigern innerhalb der Raumladungszone aus und fiihrt damit zu
geringeren Leckstromen im Sperrzustand. Auferdem kénnen SiC-Leistungshalbleiter we-
gen dieser Eigenschaft theoretisch bei sehr hohen Temperaturen betrieben werden. Die
limitierenden Faktoren sind die Aufbau- und Verbindungstechnik, um die elektrischen und

thermischen Anschliisse nach aufien zu realisieren.
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Si 4H-SiC
Zustandsdichte Leitungsband [cm?] | 2,80 - 10" | 1,23 - 10"
Zustandsdichte Valenzband [cm?| 1,04-10" | 4,58 -10'8

Tab. 2.2: Zustandsdichten von Si und 4H-SiC
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Abb. 2.7: Diffusionsspannung an einem pn-Ubergang bei Si und SiC

Daneben ermoglicht die grofse Bandliicke Schottkyiibergénge mit einer hohen Potential-
barriere, so dass der Ubergang hohe Spannungen bei gleichzeitig geringeren Leckstromen

sperren kann.

Da im Siliziumkarbid wegen des grofseren Abstandes der Dotieratome von den Band-
kanten nicht alle Storstellen ionisiert sind, ergeben sich hohere Diffusionsspannungen an
pn-Ubergéingen gemif (siehe Anhang) als bei Silizium wie in Abbildung dar-
gestellt. Die damit verbundenen hoheren Durchlassspannungen in Leistungshalbleitern
fithren zu hoheren Durchlassverlusten, so dass im Spannungsbereich bis ca. 2 kV unipo-

lare Leistungshalbleiter ohne pn-Ubergang im Leistungspfad bevorzugt werden.

Bei einigen Junction Field Effect Transistoren (JFET) wird die hohe Vorwértsspannung

des pn-Ubergangs genutzt, um ihn nahezu verlustlos im eingeschalteten Zustand zu halten

(vgl. Abschnitt [3.6)).

2.3 Der Photovoltaik-Generator

Die Photovoltaik beruht auf dem inneren Photoeffekt, bei dem durch die Energie der

Sonneneinstrahlung in Halbleitermaterialien (z.B. Silizium) Elektronen aus ihren Ener-
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Abb. 2.8: Aufbau einer Solarzelle, Quelle: 9]

giebandern durch Photonen in das Leitungsband gehoben werden. Dafiir muss die Energie

eines Photons der Wellenlénge A nach [§]

h-c
A

mit ¢ als Lichtgeschwindigkeit so grofs sein, dass die Elektronen den Bandabstand zwi-

E= (2.5)

schen Leitungs- und Valenzband iiberwinden kénnen. Das kann aber erst dann zur Erzeu-
gung von photovoltaischer Energie genutzt werden, wenn die Ladungstrager dabei einen
pn-Ubergang durchqueren. Trifft ein Photon in der Raumladungszone zwischen p- und
n-Gebiet auf ein Elektron, bildet sich ein Elektron-Loch-Paar, das aber aufgrund des
elektrischen Feldes innerhalb der Raumladungszone gleich getrennt wird. So werden die
Elektronen in das n-Gebiet gezogen und die Locher wandern in das p-Gebiet. Insgesamt
wird die p-Seite positiv und die n-Seite negativ aufgeladen. Werden die Anschliisse der
p- und n-Seite verbunden, flief’t ein Strom, der mit der Bestrahlungsstiarke ansteigt. Fiir

detailliertere Ausfithrungen soll an dieser Stelle auf |9, S. 177-186] verwiesen werden.

In Abbildung ist der grundsétzliche Aufbau einer Solarzelle zu sehen. Das p-leitende
Basismaterial hat auf der Oberseite eine n-leitende Schicht. Wéahrend die Zellenriickseite
ganzflachig metallisch kontaktiert ist, wird auf der sonnenbeschienenen Seite der elektri-
sche Kontakt durch schmale Metallfinger realisiert, um eine moglichst geringe Abschattung
der Solarzelle zu erzielen. Zur Vermeidung von Reflexionsverlusten, ist die Zellenoberfléche

mit einer Antireflexionsschicht versehen.

Das elektrische Verhalten kann nach dem Eindioden-Ersatzschaltbild modelliert werden,
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Abb. 2.9: Eindiodenmodell der Solarzelle

das in Abbildung [2.9] dargestellt ist. Eine Solarzelle kann im beleuchteten Zustand idea-
lerweise als eine Stromquelle mit einer parallel liegenden Diode betrachtet werden. Der
Parallelwiderstand R, modelliert Kristallfehler und andere Defekte. Der Serienwiderstand

R, beschreibt die Spannungsabfille an den Kontakten [10].

Aus dem Eindiodenmodell ergibt sich nach [11] die gédngige Strom-Spannungskennlinie

einer Solarzelle als

R Usz + RsIsy Usz
Isy=—2L |Ip,—1 —= 1] - == 2.6
% " R, +R, { Ph— 28 (eXp ( mp Ur )) R, } (2:6)

Bei zunehmender Temperatur in der Solarzelle steigt die Temperaturspannung Ur und es
verringert sich der erzeugte Strom Igz. Er ist zudem abhéngig von dem Sattigungsstrom
in Diodensperrrichtung Ig, dem Photostrom Ip,, dem Diodenfaktor mp, der bei einer

idealen Diode gleich 1 und bei Silizium ungeféhr 2 ist, sowie der Zellspannung Ugy.

Die sich aus diesem Zusammenhang ergebende Kennlinie ist in Abbildung exem-
plarisch dargestellt. Bei steigender Bestrahlung und gleichbleibender Temperatur steigt
die maximale Leistung, die die Zellen abgeben kénnen. Anders als die Diodenkennlinie
wird die Kennlinie der Solarzelle in der Regel mit umgekehrten Vorzeichen des Stromes

im ersten Quadranten dargestellt.

Zur Erzeugung von hoéheren Spannungen werden die einzelnen Solarzellen zu Solarmo-
dulen zusammengeschaltet. Ein typisches Solarmodul besteht aus 72 Zellen in Reihe. Die
Modulspannung ergibt sich aus der Summe der Einzelspannung der Solarzellen. Ein ho-

herer Strom wird durch das Parallelschalten von Solarmodulen erreicht.

Charakteristisch fiir die Solarzellenkennlinie ist, dass es genau ein Spannung-Strom-Tupel
gibt, an dem die abgegebene Leistung maximal wird. Dieser Punkt ist als Maximum
Power Point in Abbildung eingezeichnet. Er variiert mit der Sonneneinstrahlung
und der Temperatur der Solarzelle. Der Realisierung des dynamischen Auffindens des

MPP widmet sich Kapitel |4.5.1]
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Abb. 2.10: Einfluss von Bestrahlung und Temperatur auf die Strom-Spannungskennlinie [9|

2.4 Passive Bauteile

Es konnen grundsétzlich ohmsche, kapazitive und induktive Bauteile unterschieden wer-
den.

Der ohmsche Widerstand besitzt nach dem ohmschen Gesetz einen linearen Zusammen-

hang zwischen Strom und Spannung.

2.4.1 Kapazitaten

Kapazitive Bauteile werden als Kondensatoren realisiert, iiber denen die Spannung ste-
tig ist und sich der Strom sprunghaft d&ndern kann. Die wichtigsten Kondensatortypen
in der Leistungselektronik sind Aluminium-Elektrolyt-, Folien- und Keramikkondensato-
ren. Die beiden erstgenannten Typen bestehen aus zwei elektrisch leitenden Folien die
durch ein Dielektrikum elektrisch voneinander isoliert sind. Fiir grofe Kapazitiaten wer-
den nach die Elektroden aufgewickelt, um damit eine mdglichst grofse aktive Fléache
A auf moglichst geringen Raum zu erlangen. Zusétzlich wird der Abstand d zwischen den
Elektroden moglichst gering gehalten.

C = 50@% (2.7)
Im folgenden werden die drei in dieser Arbeit verwendeten Kondensatorentypen vorge-
stellt und die Verluste beschrieben.
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Abb. 2.11: Ersatzschaltbild eines Kondensators
2.4.1.1 Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren

Grofse Kapazitdten konnen mit Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren realisiert werden.
Hier wird fiir die Anode Aluminiumfolie verwendet, dessen Oberflache formiert wird, um
eine besonders grofe aktive Fldche zu erlangen. Darauf befindet sich eine Aluminium-
oxidschicht die als Isolator dient. Die Kathode besteht aus einem fliissigen Elektrolyt. Fiir
die elektrische Anbindung der Kathode wird eine zweite unbehandelte Aluminiumfolie
verwendet. Dieser unsymmetrische Aufbau des Kondensators fiihrt zu einer Polarisation,
so dass diese Kondensatoren nicht fiir Wechselstromanwendungen verwendet werden kon-
nen. Beim Aluminium-Elektrolyt-Kondensator setzt sich der dquivalente Serienwiderstand
Rgsr aus einem konstanten Anteil Ry, einem frequenzabhéngigen Anteil Ry und einem

temperaturabhédngigen Anteil Ry zusammen |[12]:
Rgsr = Ry + Rf + Ry (28)

Ry beschreibt die Widerstédnde der Anschliisse und der Folie. Der frequenzabhéngige Wi-
derstand resultiert aus dielektrischen Verlusten, die durch das Ausrichten von Dipolmo-
menten innerhalb der Oxidschicht entstehen:
‘DOIE
R =
i(f) =5 C

(2.9)

Der Verlustfaktor des Dielektrikum D,, ist dem Datenblatt zu entnehmen. Der tem-
peraturabhéngige Widerstand Ry des Elektrolyts berechnet sich nach (2.10), wobei die
Koefhizienten A = 40 und B = 0,6 sind und der Bezugswert Rpo bei Raumtemperatur

bekannt sein muss [13].

T—25°c) B

Ri(T) = Rpo(25°C)2 (75 (2.10)

Verglichen mit anderen Kondensatortypen ist der Rgsgp beim Aluminium-Elektrolyt-
Kondensator grofs |14]. Dies fiihrt bedingt durch die resultierenden Verluste zu einer ge-
ringen Stromtragfahigkeit. Aufgrund des Aufbaus ergibt sich daneben eine relativ hohe
Streuinduktivitit, so dass schnelle Stroménderungen, wie sie wahrend der Kommutierung
von schnell schaltenden Leistungshalbleitern auftreten, nur schlecht geglattet werden kon-

nen und damit zu Uberspannungen an den Leistungshalbleitern fiihren.
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2.4.1.2 Folienkondensatoren

Folienkondensatoren weisen eine geringere Kapazitat als Elektrolytkondensatoren auf. Sie
werden als Wickel- oder Schichtkondensatoren gefertigt. Eine Basislage besteht abwech-
selt aus zwei Metallfolien und zwei Isolationsfolien, so dass auch beim Aufwickeln oder
Schichten kein Kontakt zwischen den Metallfolien entsteht, die jeweils mit den beiden An-
schliissen des Kondensators verbunden sind. Als Isolierfolie werden impréagniertes Papier
oder Kunstofffolie verwendet, deren Materialeigenschaften mafsgeblichen Einfluss auf die
zuléssige Sperrspannung haben. Eine deutliche Erhohung der Kapazitét pro Volumen wird
durch das Aufdampfen des Metalls auf die Isolierfolie erzielt. Ein weiterer Vorteil des Auf-
dampfens ist die Eigenschaft der Selbstheilung des Kondensators nach einem Durchschlag
aufgrund von Uberspannung. Folienkondensatoren weisen eine relativ geringe Tempera-
turabhéngigkeit auf. Der Serienersatzwiderstand und die Streuinduktivitat sind deutlich
geringer als bei Elektrolytkondensatoren. Die Lebensdauer ist wegen des Fehlens eines

fliissigen Elektrolyts unkritisch.

2.4.1.3 Keramikkondensatoren

Keramikkondensatoren haben eine geringe Kapazitiat und werden iiberwiegend als Surface
Mounted Devices hergestellt. Sie bestehen aus einer Vielzahl von iibereinander geschich-
teten sehr diinnen Keramikfolien, die anschliefend parallel kontaktiert werden. IThr Vorteil
liegt in einer hohen Spannungsfestigkeit bei gleichzeitig sehr kleinen Bauformen. Zudem
treten nahezu keine Alterungserscheinungen auf. Diese Eigenschaften sind geeignet, sie

als Kommutierungskondensatoren nahe den Leistungshalbleitern zu verwenden.

2.4.1.4 Verluste in Kondensatoren

In Abbildung[2.11]ist das Ersatzschaltbild eines Kondensators dargestellt. Hierbei ist C' die
eigentliche Kapazitat. Der Widerstand Rggpr ist der dquivalente Serienwiderstand, der die
Verluste im Dielektrikum, des Elektrolyts und der Zuleitung repréasentiert. Die dquivalente
serielle Induktivitat L gy, setzt sich aus den parasitiaren Induktivitdten der Anschliisse und
der Kondensatorwicklungen zusammen. Der zur Kapazitit parallele Widerstand Rgpgr
beschreibt die Leckstrome. In der Praxis ist er sehr hochohmig und kann vernachlassigt
werden [14]. Fiir die Verluste gilt:

Pyolic) = Resris (2.11)

Falls Rggr aus dem Datenblatt entnommen wird, muss er in der Regel an die Arbeits-

temperatur und Frequenz angepasst werden [15].



18 2 Grundlagen

2.4.2 Auslegung Zwischenkreis

Kriterien fiir die Auslegung der Zwischenkreiskapazitit sind die maximale Spannungsén-
derung bei Lastspriingen und die Lebensdauer der Komponenten. Das erstere Kriterium
ist fiir Photovoltaik Anwendungen nicht relevant, da sich die Last auf der Generatorseite
verhéltnisméfig langsam dndert und Lastspriinge durch fehlerbedingte Spannungsschwan-
kungen im Netz unregelméfig auftreten und nicht den reguldren Betrieb darstellen. Die
Lebensdauer von Kondensatoren mit fliissigem Elektrolyt, wie sie meist im Zwischenkreis
verwendet werden, ist begrenzt, da das Elektrolyt im Laufe des Betriebs langsam aus-
trocknet und damit die Kapazitit abnimmt. Dieser Effekt hiangt stark von der Temperatur
und damit von der Strombelastung durch den Kondensator ab. Die Strombelastung ergibt
sich aus der Schaltungstopologie des Wechselrichters und dem effektiven Betriebszustand.
Um die gewiinschte Lebensdauer zu erreichen, wird die Stromwelligkeit pro Kondensator
reduziert, indem ausreichend viele Kondensatoren parallel geschaltet werden. Aus den
Datenblédttern kann der maximale spezifische Effektivwert eines einzelnen Kondensators
bezogen auf einen Wechselstrom von 100 oder 120 Hz abgelesen werden. Hoher frequente

Stromanteile miissen auf dquivalente 100 Hz Effektivwerte zuriickgerechnet werden.

Zunéchst werden die Effektivwerte der Kondensatorstrome fiir den spannungsgespeisten
Zwei- und Drei-Stufen-Wechselrichter (VSI und NPC), den Hochsetzsteller (HSS) und
den Z-Source (ZSI) Wechselrichter bestimmt. Diese Wechselrichter werden detailiert in
Abschnitt {4.4] beschrieben. Fiir den VSI gilt nach [16]:

~ ~ < o \/g \/§ 9M
tevsr =/ %21@ - Z?ic = lindy | M (E + cos? T (2.12)

Wobei M den Modulationsgrad, ¢ den Phasenwinkel und 4,4 den Strom durch die Induk-
tivitdt beschreiben. Gleichung (2.12) ist fiir einen Drei-Phasen-Drei-Leiter-Zwei-Stufen-

Wechselrichter hergeleitet worden, Simulationen zeigen jedoch, dass die Gleichung auch

fiir Vierleitersysteme und den NPC in guter Nahrung verwendet werden kann [15|. Neben
der Stromwelligkeit des Wechselrichters, wirkt auch der Ausgangsstrom des Hochsetzstel-
lers igc auf den Kondensator. Sein Effektivwert bestimmt sich mit dem Eingangsstrom

iin und dem Aussteuergrad a geméf [15]:

§ 1 1 Pr1—a\ 1 1 *r—a
. = 5 .in - _A .in . = .z'n —A 'm -
'BC \/ 3 (z 5 7 d) <A1md) + 3 <z + 5 /) d> <Almd)

EBC’ = (1 — a) im

(2.13)

~ 1
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Nach [17,|18] werden die Ergebnisse aus (2.12)) und (2.13) geméf folgender Gleichung auf
die dquivalenten Stromwelligkeiten 7,99 bei 100 Hz umgerechnet:

~ 2 ~ 2 ~ 2
=~ Lo, f1 Lo, f2 LC,fn
o= e Bt P 2.14
2100,C.tot \/( Fp ) + < Fra ) + + ( Fon ) ( )

Dabei sind fiir 507 o die Effektivwerte der Wechselstromanteile ;C,VS 7 und %Q pe und fir Fy,

die Korrekturfaktoren fiir die jeweiligen Frequenzen geméf Datenblatt einzusetzen. Fiir
den ungiinstigsten Fall, dass sich die Stromwelligkeiten von Hochsetzsteller und Wechsel-
richter nicht ausloschen, wird der dquivalente Gesamteffektivwert des Stromes nach
wie folgt berechnet:

%100,C,tot = \/E%OO,C,VSI + g%OO,C,BC (2'15>
Eine weitere fiir diese Arbeit relevante Schaltungstopologie ist die des Z-Source Wech-
selrichters (ZSI), der ausfiihrlich in beschrieben wird. Der Z-Source Wechselrichter
besteht aus drei Kapazitidten und zwei Induktivitdten im Zwischenkreis. Befindet sich der
ZST nicht im Boost Betrieb, so sind alle Kondensatoren parallel geschaltet (die Indukti-
vitdten wirken als Leiter, da nur ein Gleichstrom flieft) und die Berechnung erfolgt wie
fiir den VSI. Fiir den Boost Betrieb gilt unter der Annahme, dass der Strom durch die

Induktivitéten konstant ist [19|:
N V. [ D
) = —\/—= 2.16
1Cc1,2 . \V1-D ( )

Fiir die Bestimmung von 199 muss die doppelte Schaltfrequenz angesetzt werden. Da

das Ergebnis aus (2.16]) viel grofer ist als das aus (2.12)), ist (2.16]) fiir die Auslegung

anzuwenden.

Uber die Lebensdauer, die von der Umgebungstemperatur T4 und der Stromwelligkeit ;00
abhéngt, kann die notwendige Anzahl der parallel geschalteten Kondensatoren bestimmt
werden. Fiir die Lebensdauer gilt nach [18}2021]:

(2.17)

(1—(”00“‘”)2”‘)) g
L= L2 "™ KO o (M)
Ude
Wobei die Parameter Nennlebensdauer bei Maximaltemperatur Lo, Maximaltemperatur
Tz, Kerntemperaturanstieg ATy, Sicherheitsfaktor K;, Nennwechselstrom %C,ratedu Nenn-
spannung U,..q, Betriebsspannung U;. und Spannungsexponent g dem Datenblatt ent-

nommen werden konnen.

2.4.3 Induktivitaten

Induktive Bauteile werden je nach Einsatzgebiet als Drosseln, Spulen oder allgemein als

Induktivitaten realisiert.
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Der Aufbau von Induktivitdten in der Leistungselektronik ist durch unterschiedliche Ma-
terialien fiir die Wicklungen und den Kern sehr vielfiltig und héngt mafgeblich von der
Anwendung ab. Am weitesten verbreitet sind Wicklungen aus Kupfer in Form von Rund-
draht, Flachdraht Kupferfolie oder Litze.

Die Grofe der Induktivitdt L héngt von der Anzahl der Windungen N, den geometri-
schen Abmessungen (mittlere Wegldnge im Eisen [z., Querschnittsfliche A und Léange des
Luftspalts 0) und den magnetischen Eigenschaften des Kernmaterials (Permeabilititszahl

i, und magnetische Feldkonstante 1) ab:

fo A
lFe +5

Hr

LINZAL mit ALI

(2.18)

2.4.3.1 Der Spulenkern

Der zweite Bestandteil von Spulen der Leistungselektronik ist der Kern. Die Spule wird so
ausgelegt, dass die Magnetisierungsschleife nicht in Sattigung gelangen kann, da dann die
Permeabilitdt und damit auch die Induktivitiat abnimmt. Fliefst neben dem Wechselstrom
zusétzlich ein Gleichstrom durch die Induktivitét, so wird die Spule vormagnetisiert und
das Zentrum der Magnetisierungsschleife verlagert sich aus dem Ursprung heraus [22].
Um einen Betrieb iiber die Sattigungsgrenze hinaus zu verhindern, muss die Magnetisie-
rungsschleife durch Verringerung des Stromes verkleinert werden. Eine andere Moglichkeit
ist, in den Kern einen Luftspalt der Breite ¢ einzufiigen. Es gilt die Durchflutungsglei-
chung nach Maxwell mit der magnetischen Feldstarke im Eisen Hp, und der magnetischen

Flussdichte B:
B

Hplpe+ —0=1IN (2.19)
Ho
Durch den Luftspalt wird die Magnetisierungskennlinie in Richtung der Feldstarke gedehnt
[23] |22]. Die Feldstérke, die durch die Vormagnetisierung hervorgerufen wird, verringert
sich in Abhéngigkeit der Breite des Luftspalts:

IN

Hpe= ———
F lFe+,ur5

(2.20)
Damit wird das Zentrum der Magnetisierungsschleife weniger weit aus dem Ursprung ver-
schoben als ohne Luftspalt und zusatzlich wird die Sattigungsgrenze wegen der Dehnung
der Kurve erst bei sehr viel groferen Aussteuergraden erreicht. Ein weiterer Vorteil des
Luftspaltes ist, dass sich die Linearitéatseigenschaften der Spule verbessern [24]. Neben
dem FEinfluss des Luftspaltes auf die Magnetisierungskennlinie hat nach Gleichung

auch das Kernmaterial mafigebliche Auswirkungen auf die Induktivitat der Spule.
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2.4.3.2 Beschreibung unterschiedlicher Kernmaterialien

Im folgenden werden die fiir die Leistungselektronik wichtigsten Kernmaterialien von Spu-
len und Transformatoren vorgestellt und deren spezifischen Eigenschaften nach 22| be-
schrieben. Diese Auflistung ist als Entscheidungsgrundlage fiir die Auswahl des Kernma-
terials zu sehen. In Tabelle [2.3]sind die physikalischen Eigenschaften der unterschiedlichen

Materialien zusammengefasst.
Geblechte Kerne

In der Regel werden Kerne nicht aus einem Stiick weichmagnetischen Kernmaterial ge-
fertigt, sondern, um Eisenverluste in Form von Wirbelstrémen zu vermeiden, aus zu Ble-
chen kaltgewalzten Materialien. Abhéngig von der Kernform wird das Blech gewickelt
(Ringkern, Schnittbandkern) oder gestapelt (z.B. EI-, UI- oder M-Kerne). Grundsétzlich
sind die einzelnen Blechlagen zu einander isoliert und fest verklebt oder verspannt. In der
Leistungselektronik sind als Kernmaterialen Eisen-Silizium-Legierungen und Eisen-Nickel-
Legierungen am weitesten verbreitet. Bei der Eisen-Silizium-Legierung werden durch den
Siliziumanteil von 3-6,5 % die Ausbildung von Wirbelstromen und die Magnetostriktion
reduziert. Unter Magnetostriktion wird die Dehnung des ferromagnetischen Materials auf
Grund der Ausrichtung der Weissschen Bezirke verstanden. Die Dehnung betrégt bei Eisen
10 — 30um/m [25]. Nachteile der Siliziumbeimischung sind eine Verringerung der Sétti-
gungsflussdichte und eine Versprodung des Materials. Typische Anwendungen sind Induk-
tivitdten, Transformatoren und Maschinen bei Frequenzen um 50 Hz. Die Eisen-Nickel-
Legierungen werden je nach Anteil der Nickelbeimischung unterschieden. Die héchste re-
lative Permeabilitét (u, = 10000)wird bei einem Nickelanteil von 80 % erzielt (Permalloy,
Mumetall). Die grofite Sattigungsflussdichte von 1,6 T wird bei einem Anteil von 50 %
erreicht (Isoperm). Bei 36 % Nickel (Invar) wird der grofte spezifische elektrische Wider-
stand mit 0, 75 uf2 gemessen. Die Anwendung dieser Legierungen liegt in Transformatoren

und Induktivitdten im Frequenzbereich von 1 — 16 kHz.
Pulvereisenkerne

Pulvereisenkerne werden aus Eisen und einem geringen Anteil an Kohlenstoff hergestellt.
Das Pulver wird mit Kunstharz gebunden, so dass sehr kleine Eisenpartikel entstehen, die
durch das Harz voneinander isoliert sind. Dadurch entstehen zwei unterschiedliche Arten
von Wirbelstrémen. Zum einen bilden sich Wirbelstréme in den einzelnen Eisenpartikeln
aus und zum anderen ergeben sich Wirbelstrome durch den gesamten Kern, die jedoch
durch die schlechte Leitfahigkeit gedampft werden. Die Séattigungsflussdichte liegt im Be-
reich von 1 — 1,37 und ist damit relativ hoch. Die relative Permeabilitdt ist verglichen
zu geblechten Kernen gering (1 — 500). Als Anwendungsbereich sind Drosseln mit einem

Stromanteil im mittleren Kilohertzbereich zu nennen.
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Amorphe Legierungen

Amorphe Legierungen bestehen aus Eisen, Kobalt, Nickel, Silizium und Magnesium in
unterschiedlichen Zusammensetzungen. Der Herstellungsprozess ist relativ aufwendig und
teuer. Die Legierung wird als ein sehr diinnes Band (typisch 5—25 pum) direkt aus dem fliis-
sigen Zustand gewonnen. Die hervorragenden magnetischen Eigenschaften sind eine hohe
magnetische Sattigungsflussdichte von bis 1,8 T, im Vergleich zu geblechten Kernen, ein
hoher spezifischer Widerstand und eine hohe Permeabilitdt von 10000 bis 150000. Die
Permeabilitdt kann durch thermische Behandlung bei gleichzeitigem Anlegen eines ma-
gnetischen Feldes variiert werden. Die Kernverluste sind verhéltnisméafig gering. Typische
Anwendungen sind Gleichtaktfilter, DC-DC-Steller und Power-Factor-Correction, die im

gesamten Kilohertzbereich arbeiten.
Ferrite

Ferrit ist neben den geblechten Kernen das am héufigsten verwendete Kernmaterial in der
Leistungselektronik. Zur Herstellung wird Eisen zu Einbereichsteilchen mit einer Korn-
grofe von 1 — 2 um gemahlen, so dass jedes Korn moglichst nur einen Weissschen Bezirk
enthélt. Da die Metalle oxidiert sind, ist die Oberflache schlecht leitend. Durch Sintern
wird der Metallstaub in die gewiinschte Kernform gebracht. Wegen des hohen ohmschen
Widerstandes des Ferrits kénnen sich nahezu keine Wirbelstréme ausbilden, so dass die
Kernverluste stark reduziert sind. Gleichzeitig wirken die Oxidschichten um die Korner
wie ein im Kernmaterial verteilter Luftspalt. Nachteilig bei Ferriten ist, dass die Sat-
tigungsflussdichte B, mit maximal 0,45 T nur 30-50% der Sattigungsflussdichte von
Schnittbandkernen betragt. Wird die Sattigungsflussdichte tiberschritten, verliert der Fer-
rit seine sehr gute magnetische Leitfahigkeit und es kommt zu einem stark ausgepragten
Streufeld. Dabei sinkt die Induktivitdt der Drossel erheblich ab. Dies hat zur Folge, dass
fiir viele Anwendung ein zusétzlicher Luftspalt n6tig ist, um die Flussdichte zu begrenzen.

Die Permeabilitdt kann zwischen 100 und 20000 im Herstellungsprozess festgelegt werden.
Nanokristalline Kernmaterialien

Nanokristaline Kernmaterialien sind Legierung aus einer Vielzahl von Metallen. Die
Herstellung erfolgt dhnlich wie bei den amorphen Legierungen. Erst bei der anschlief-
enden speziellen thermischen und magnetischen Behandlung entstehen die nanokristal-
linen Strukturen. Das magnetische Verhalten verbindet die hohe Sattigungsflussdichte
(1,2—1,5T) von geblechten Kernen und die geringen Kernverluste bei hohen Frequenzen
von Ferriten. Die Permeabilitdt kann im Herstellungsprozess zwischen 15000 und 20000
festgelegt werden und ist iiber einen grofsen Frequenzbereich konstant. Die Hysteresekurve
weist iber weite Bereiche einen linearen Verlauf auf, aufserdem ist nur eine geringe Tempe-

raturabhingigkeit festzustellen. Auf Grund der genannten Eigenschaften eignen sich dieses
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Zusammen-
Material b Bsat[T] plom] | Py [W/kel | Te [°C]
setzung
Eisen Silizium 3.6%Si 1000 - 19 04-07 0,3-3@ 790
gebecht To e 10000 ’ s 1,5T 50Hz
Nickel Stahl Permaloy 10000 1 0.15 24@0,2T 500
geblecht 80 80% Ni ’ 50 kHz
Nickel Stahl Isoperm 50 % 3000 16 0.35 22 @ 0,2 500
geblecht 50 Ni ’ ’ T 5 kHz
Nickel Stahl Invar 30-40% 21@0,2T5
. 2000 0,6 0,75 500
geblecht 35 Ni kHz
Eisenpul 95 % Fe 5 1-500 1-1,3 700
isenpulver 9% Luft - -1,
. MnZn, 102-10* MnZn 12 @ 0,2T
Ferrit K 100-20000 0,3-0,45 . 125-450
NiZn 10°-107 NiZn 20 kHz
15000- 5@0,2T20
Nanokristalli 73,5-90% F 1,2-1,5 0,4-1,2 ’ 600
anokristallin % Fe 20000 -
73,5 % F
Amorphe 0 e 10000- 18@02 T,
. Banddicke 0,7-1,8 1,2-2 350-450
Legierung Fe 150000 20 kHz
5 — 25 pum
70-73 % C
Amorphe % © 10000- . 7-18 @ 0,2 T,
. Banddicke 0,5-0,8 1,4-1,6 400
Legierung Co 150000 20 kHz
25 pm

Tab. 2.3: Ubersicht {iber die wichtigsten Eigenschaften der verschieden Kernmaterialien [22)]

Kernmaterial fiir zahlreiche Anwendungen wie zum Beispiel EMV-Filter, DC-DC-Steller

und Hochfrequenztransformatoren aber auch fiir spezielle Messgerite zur Strommessung.

2.4.3.3 Verluste in der Spule

Fiir die Betrachtung des Wirkungsgrades des Gesamtsystems Wechselrichter sind auch die
Verluste, die in den induktiven Bauelementen entstehen von Bedeutung. In Abbildung
2.12| ist das Ersatzschaltbild einer Drossel mit den wichtigsten parasitiaren Elementen
dargestellt. Jedes dieser Elemente ist eine Quelle spezifischer Verluste, die nach ihrer
Entstehung in Kupfer- (R¢y,), Hysterese-(Rpys), Wirbelstrom- (Rpggdqy) und Anormale
Verluste (R4,,) unterteilt werden. Die Streuelemente R, und L, sind verglichen mit R¢y,
und L sehr klein und spielen nur im Zusammenhang mit der parasitiaren Kapazitiat Cyy ;g

eine Rolle.
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‘Ano

Abb. 2.12: Ersatzschaltbild einer Drossel mit parasitdren Elementen

Kupferverluste

In den Windungen fallen die sogenannten Kupferverluste an, die durch deren ohmschen
Widerstand hervorgerufen werden. Dieser Kupferwiderstand ist fiir dicke Leiterdurch-
messer und bei hohen Frequenzen frequenzabhéngig. Die Kupferverluste Pg, werden bei
Drahtdurchmessern bis 0,5 mm und Frequenzen bis effektiv 100 kHz durch den ohmschen
Widerstand R¢,, der Wicklung hervorgerufen 23] [26]. Es gilt:

Poy = RoyI? (2.21)

Bei Frequenzen ab dem mittleren kHz-Bereich oder bei groferen Drahtdurchmessern ist
zusitzlich der Skin-Effekt (auch Stromverdrangung) zu beriicksichtigen |23|. Dieser Effekt
bewirkt bei Leitern, die von einem Wechselstrom durchflossen werden, dass die Strom-
dichte im Inneren des Leiters geringer ist als an der Oberflache. Dadurch ist der effektiv
zum Stromfluss beitragende Leiterquerschnitt reduziert und somit steigt der ohmsche Wi-
derstand des Leiters an. Die Ursache fiir die Stromverdréangung ist das Magnetfeld, das
sich um einen stromdurchflossenen Leiter ausbildet. Dieses Magnetfeld verursacht Wir-
belstrome im Leiterinneren, welche dem eigentlichen Strom entgegen gesetzt sind. Der
Effekt ist umso ausgepragter je grofer der Leiterquerschnitt und je héher die Frequenz ist.
Der Skineffekt kann iiber die Eindringtiefe oder den resultierenden ohmschen Widerstand
beschrieben werden. Die Eindringtiefe 0 ist von der Geometrie des Leiters unabhéngig
und gibt an, bei welcher Tiefe die Stromdichte um den Faktor e—!
ist [22,26-28|:

= 37% abgesunken

PP S (2.22)
- V[ ok '

Abbildung zeigt die Eindringtiefe bei einem Kupferdraht. Der Skineffekt muss be-
achtet werden, wenn die Eindringtiefe kleiner als der halbe Leiterdurchmesser ist. Zur
genauen Bestimmung des resultierenden Widerstands bei einem kreiszylindrischen Quer-
schnitt sind Besselfunktionen notwendig. Hinreichend genaue Ergebnisse (Fehler < 10%)
kénnen unter Anwendung der Gleichungen bis und einer entsprechenden
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Abb. 2.13: Eindringtiefe in Abhéingigkeit der Frequenz bei einem Kupferdraht

Fallunterscheidung erzielt werden. Fiir den Gleichstromwiderstand R, eines Leiters der

Lange [ und Durchmesser d gilt:
41

= 2.2
Ho Thd? (2.23)
Fiir den resultierenden Widerstand Rgy;, gelten folgende Gleichungen nach [26]
ngm = RO fir d/5 S 2 (2.24)
d \*
5,30
d ..
Rsiin = Ro <O, 25 + B) fir 4< d/5 < 10 (2.26)
Kernverluste

Um die Kernverluste beschreiben zu konnen, bietet es sich an zunéchst die physikalischen
Vorgénge im Kern zu betrachten. In dieser Arbeit wird das sicher gelaufigste Modell der
Weissschen Bezirke zur Beschreibung des Magnetismus mit sogenannten Elementarmagne-
ten oder magnetischen Dipolen verwendet [29]. Hiertiber lassen sich die meisten Effekte wie
Hysterese, Wirbelstrome, Gerauschentwicklung, Sattigung und Verluste gut erkléaren. Das
Modell geht von einem ferromagnetischen Material aus, das {iber seine Curie-Temperatur
erhitzt ist und somit nach auften unmagnetisch ist. Dennoch befinden sich in dem Material
Elementarmagnete mit einem materialabhédngigen magnetischen Moment, das wiederum

ein Vielfaches von dem Bohrschen Magneton pp ist. Das Bohrsche Magneton entspricht
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dem magnetischen Moment eines Elektrons [30] und ist bestimmt durch

_ geh
UB = o,

(2.27)

wobei h das Plancksche Wirkungsquantum, ¢, die Ladung eines Elektrons und m. die
Elektronenmasse sind.

Bei Temperaturen oberhalb der Curie-Temperatur sind die Elementarmagnete nicht mehr
zueinander ausgerichtet und das Magnetfeld hebt sich im Mittel auf. Wird nun das Mate-
rial unter die Curie-Temperatur abgekiihlt, kommt es zu einer spontanen Magnetisierung,
d.h. benachbarte Dipole richten sich gegeneinander aus. Dieser Prozess beginnt allerdings
an vielen Orten gleichzeitig mit unterschiedlichen Ausrichtungen der magnetischen Dipole.
Bereiche, in denen sich die Elementarmagnete gleich ausgerichtet haben, werden als Weiss-
sche Bezirke bezeichnet. Der Ubergang von einem Weissschen Bezirk zum benachbarten
mit anders orientierten Dipolen heifst Bloch-Wand. Auf den atomaren Aufbau einer sol-
chen Bloch-Wand soll hier nicht ndher eingegangen werden, eine detaillierte Beschreibung
ist jedoch in [22,30,31] zu finden. Uber das gesamte Volumen des Korpers heben sich die
einzelnen Magnetfelder der Weissschen Bezirke auf und nach aufen ist kein Magnetfeld
messbar. Wird nun das Material von einem steigenden magnetischen Feld durchflutet, so
treten drei unterschiedliche Effekte auf:

e Bloch-Wand-Verschiebung
e Drehung der Dipole
e Paraprozess

Bei geringen Feldstiarken dehnen sich zunéchst die Weissschen-Bezirke aus, deren Orien-

tierung der Dipole am ehesten mit dem angelegten Feld iibereinstimmt. Fiir die Verschie-
bung ist verglichen mit den anderen beiden Effekten wenig Energie erforderlich. Jedoch
ist die Verschiebung der Blochwinde als diskontinuierlich anzusehen, da die Blochwén-
de von atomaren Gitterfehlern zu Gitterfehlern springen (sog. Barkhausen-Spriinge) und
dafiir eine definierte Energie benotigen. Die Barkhausen-Spriinge sind auch der Grund
dafiir, dass bei einem Abschalten des magnetischen Feldes eine gewisse Magnetisierung
des Materiales erhalten bleibt, da nicht geniigend Energie bereit steht, um alle Spriinge
riickgéngig zu machen.

Der zweite Effekt, der erst bei hoheren Feldstiarken auftritt, besteht darin, dass sich Di-
pole, die nicht zum &dufseren Feld orientiert sind, zu drehen beginnen. Auch diese Drehung
erfolgt gequantelt. Sind alle Elementarmagnete ausgerichtet, befindet sich das Material
im Zustand der magnetischen Séttigung. Die Drehung ist auch Ursache fiir die Magneto-

striktion, da die rdumliche Ausdehnung der Dipole diagonal-unsymmetrisch ist.
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Der Paraprozess tritt erst ab der Sittigungsfeldstéirke auf und kann mit diesem Modell
nicht erklart werden. Die Ursache ist darin zu finden, dass durch héhere Feldstirke eine

grofere Ordnung des Spins erzwungen wird. Mehr dazu ist in [31] zu finden.
Hystereseverluste

Die Hystereseverluste Pp,s sind ein Maf fiir die Energie, die zur Ummagnetisierung
aufgewendet werden muss. Die Ummagnetisierungsenergie entspricht dabei der von der
Hysteresekurve umschlossenen Flache. Wird diese mit der Frequenz multipliziert, ergibt

sich die umgesetzte Leistung:
Pryst = fy{BdH (2.28)

Die mathematische Beschreibung der Hysteresekurve fithrt jedoch zu sehr komplexen Glei-
chungen, so dass die Hersteller von Kernmaterialien in ihren Datenblattern héufig einen
sog. Hystereseverlustfaktor kp,s; angeben. Mit diesem und dem Kernverlustkoeffizienten
B, der fiir sehr kleine Magnetisierungen B < 1mT [ = 2, fiir grofe Magnetisierung bei
Eisen f = 1,5...2 und Ferrite g = 2...3 betriagt, konnen mit folgender Gleichung die

Hystereseverluste bestimmt werden [32]:

PHyst = kaystBﬂ (229>

Wirbelstromuverluste

Die Wirbelstromverluste Pgqq, entstehen durch die induzierten Wirbelstrome im leiten-
den Kern. Damit héngen sie von der maximalen Amplitude der Flussdichte, der Frequenz
und des spezifischen Widerstands des Kernmaterials ab. Wegen des quadratischen Zu-
sammenhangs zwischen Spannung am Widerstand und Verlustleistung gehen B und f

quadratisch ein:
f2B12\/[aJ:

Praay = kpddy (2.30)

Hierbei stellt kgqqy den dimensionslosen, materialabhéngigen Wirbelstromverlustfaktor
dar. Diese Gleichung gilt jedoch nur fiir kleine Frequenzen, da bei hohen Frequenzen
der spezifische Widerstand nicht konstant bleibt. Fiir die sehr verbreiteten geblechten
Eisenkerne aber auch fiir Nanokristalline und amorphe Kernmaterialien, die ebenfalls aus
blechéhnlichen Béandern bestehen, gelten fiir sinus- und dreieckférmige Strome folgende
Gleichungen [22]:

2 2 2 2
Tr_VFedblechf BMaJ:

6 p

AVieds, , 2B,
Prady tri = 3 a bled;f M (2.32)

(2.31)

PEddy,sin =
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Hierbei wird die Dicke dy,..;, der Bleche beriicksichtigt, da sie mafsgeblich die Ausbreitung

der Wirbelstrome beeinflusst.
Anormale Verluste

Die sogenannten anormalen Verluste werden von den Wirbelstrémen verursacht, die in
der Ndhe der Bloch-Wande lokalisiert sind. Eine genaue Beschreibung des dafiir zu Grunde
liegenden Modell ist in [29,33] zu finden. Eine Abschéitzung kann nach folgender Gleichung
erfolgen:

Pino % O (fButar)"? (2.33)

Der Parameter C' hangt vom Material und Geometrie des Kerns ab.
Parasitire Kapazitat

Zwei mit dem Abstand 2a parallelverlaufende Leiter mit dem Radius r und der Lange [
stellen eine Kapazitéit dar:

TEYEL

In <% +4/(9) = 1)

Die parasitére Kapazitat Cc, einer Spule ist die Summe aller Kapazitidten Cp,, zwischen

Opar = (234)

den einzelnen Windungen und dem Spulenkern. Im Ersatzschaltbild liegt C¢, parallel
zur Induktivitdt L und bildet mit ihr einen Parallelschwingkreis. Die Resonanzfrequenz

bestimmt sich nach:
(2.35)

Die Resonanzfrequenz kann bei schnell schaltenden Leistungshalbleitern angeregt werden,
da die Anstiegs- und Fallzeiten von Strom und Spannung gerade in diesem Spektrum

liegen |[1].

Daneben fiihrt die parasitdre Kapazitdat der Spule auch zu zusétzlichen Verlusten, wenn
rechteckformige Spannungen auf die Spule geschaltet werden. Die Kapazitat wirkt wah-
rend des Schaltvorgangs wie ein Kurzschluss und der Strom wird nur durch Streuelemen-
te R, und L, der Zuleitungen, den ESR der korrespondierenden Kapazititen sowie den
Durchlasswiderstanden der Leistungshalbleiter begrenzt und verursacht dort entsprechen-
de Verluste. Zuséatzlich addiert sich die Stromspitze auf die Riickstromspitze der Freilauf-
diode und tragt damit auch zu den Schaltverlusten der Halbleiter bei. Der Stromverlauf
richtet sich beim Anstieg nach dem Schaltverhalten des Leistungshalbleiters [1]. Verein-
facht kann ein linearer Anstieg mit der Steigung /,,q./t;,» angenommen werden, wobei t; .
die Anstiegszeit des Stromes beschreibt. Nach Erreichen des Maximums fallt der Strom
gemaf
U t

i(t) = e T (2.36)
ges
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ab.

2.4.4 Auslegung Netzfilter

Bedingt durch die Funktionsweise des Wechselrichters sind in den Phasenstromen des
Wechselrichters nicht nur die Grundschwingung sondern zusétzlich Harmonische der Grund-
schwingung sowie eine Stromwelligkeit der Schaltfrequenz und deren Harmonischen zu
finden. Fiir eine zuverlassige Energieversorgung und zur Gewahrleistung, dass alle ange-
schlossenen Erzeuger und Verbraucher storungsfrei funktionieren kénnen, sind Grenzen
in Form von Normen (u.a. VDE 0550 [34], IEC61000-3-x [35], IEC 62109-2 [36], IEEE
519 [37]) und Netzanschlussregeln der Netzbetreiber festgelegt worden, die den Anteil
von Frequenzanteilen neben der Grundfrequenz begrenzen. Bei der Topologie des Netz-
filters sind einige Regeln zu beachten: Da das Netz eine Spannnung vorgibt, kann das
passive Element am Netzanschluss kein netzparalleler Kondensator sein, da dieser wie ein
Kurzschluss wirken wiirde. Das Gleiche gilt fiir den spannungsgespeisten Wechselrichter,
da dieser entweder die positive oder die negative Zwischenkreisspannung in Form von
Rechteckimpulsen auf das Filter schaltet. Schon ein kleiner Kondensator wiirde zu sehr
grofien Umladestromen fithren. Aus diesen Uberlegungen ergibt sich fiir das Filter eine
Struktur, die sowohl auf der Netzseite als auch auf der Umrichterseite eine Induktivitat

aufweist. Im folgenden werden zwei Filtertopologien vorgestellt.

2.4.4.1 Das netzseitige L-Filter
Die einfachste Topologie, die diese Forderung erfiillt, ist eine einzelne Induktivitét in jeder
Phase. Die Auslegung erfolgt geméfs der Normen VDE 0570-2-20 |38 und IEC 62109-2 [36].

Nach [22] kann die minimale Netzinduktivitéit wie folgt berechnet werden:

ukUg

Lunin > (2.37)

wly
Die minimale Kurzschlussspannung wuy, ist in der VDE 0570-2-20 mit 5% festgelegt. Gleich-
zeitig diirfen die in der Norm IEC 62109-2 festgelegten und in Tabelle dargestellten
Obergrenzen fiir die Amplituden der einzelnen Harmonischen nicht {iberschritten werden.
Dies kann dazu fithren, dass die Induktivitéit grofer als L,,;, gewéahlt werden muss. Neben
der Einhaltung der einschliagigen Normen, kann es wegen der Bauteile und der Rege-
lung des Wechselrichters notwendig sein, dass die dem Netzstrom iiberlagerte maximale

Stromschwankungsbreite in gewissen Grenzen gehalten wird. Fiir einen Wechselrichter mit
geerdetem Zwischenkreis kann die Stromwelligkeit Ai, g, nach Gleichung (2.38)) zu jedem
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Storungsgrenzen der Amplituden der Harmonischen ungerader Ordnung v
3<r<9 |11<r<S<1 | 17T<r <21 | 23<v <33 35 <v <39
4,0 2,0 1,5 0,6 0,3
Storungsgrenzen der Amplituden der Harmonischen gerader Ordnung v
2<y <10 |12<v <16 |18<pv <22 |24<v <34 36 <v <40
1,0 0,5 0,375 0,15 0,075

Tab. 2.4: Grenzwerte der Norm IEC 62109-2 fiir die Amplituden der Harmonischen gerader und
ungerader Ordnung der Netzstrome bei Einspeisung von Solarenergie ins Netz in Pro-

zent vom Nennstrom

Zeitpunkt bestimmt werden. Die Gleichung lasst sich aus dem Momentanwert der Span-
nung und der Modulationsfunktion herleiten und gilt fiir eine ausreichend gut gegléttete

Zwischenkreisspannung Uy,. und verlustlose Bauteile.

Yde _ - sin (wt) T %
Ny (wt) = 22— (wt) T 1+ 52 sin (wt)
2

L, 2
U CTSW 4A2
d (1 — % sin? (wt))
Us

C

(2.38)

= 4—Lg
Hierbei bezeichnet w die Kreisfrequenz der Netzspannung, ¢ die Zeit, @, den Spitzenwert
der Netzspannung, L, die Induktivitdt der Netzdrossel und Ty, die Periodendauer der
Netzfrequenz. Die Stromwelligkeit ist unabhéngig von der zu iibertragende Leistung und
dem Phasenwinkel und hat ihr Maximum beim Nulldurchgang der Grundschwingung der
Netzspannung u,. Bei einem hohen Anteil an eingespeister Blindleistung verschieben sich
die Maxima des Grundschwingungstromes hin zu den Nulldurchgéngen der Spannung, so
dass sich die hohe Stromwelligkeit im Bereich des Strommaximums addiert. Dadurch kann
es zu erhohten Spitzenstromen in den Leistungshalbleitern und Filterelementen kommen.
Insbesondere fiir die Auslegung der Netzdrossel L, ist der maximale momentan Strom
ausschlaggebend, um einen Betrieb in der Sittigung der Induktivitidt zu verhindern. Fiir
den Fall, dass die Phasenlage zwischen Strom und Spannung 7 /2 betrigt, fallen der Spit-
zenwert des Netzstromes und die maximale Stromwelligkeit zusammen, so dass fiir den

maximalen Strom gilt:
UdcTsw

- (2.39)

lgmax = UL +
g

Zur Charakterisierung von Netzstorungen wird der Parameter ,/ Total Harmonic Distorti-
on“ (THD) fiir den Strom nach IEC 61000-3-4 [35] verwendet. Er ist das Verhéltnis von
Oberschwingungsanteil zu Grundschwingungsanteil und ist in der Norm bis zur 50. Ord-
nung definiert. Nach der Norm IEEE 519 [37] darf der THD bei der Speisung von Energie
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ins Netz maximal 5 Prozent betragen. Der THD berechnet sich nach Gleichung ([2.40)).

(2.40)

2.4.4.2 Das netzseitige LCL-Filter

Eine Alternative zur Verwendung eines L-Filters ist der Einsatz eines LCL-Filters, wel-
ches eine deutlich bessere Filterung der Phasenstrome des Netzpulsstromrichters bietet.
Insbesondere die Harmonischen des Phasenstromes um die Schaltfrequenz und deren Viel-
fache miissen teilweise in einigen Anwendungen stiarker geddmpft werden. Der Nachteil
gegeniiber dem L-Filter ist, dass das LCL-Filter ein schwingungsfihiges System bildet. In
Abb. ist das einphasige Prinzipschaltbild des LCL-Filters dargestellt. Die Koppelwi-

derstdnde werden hier vernachlassigt.

Lg Linv
—c,
Wechsel-
Netz | U, R Ui | richter
f
v v

Abb. 2.14: Einphasiges Ersatzschaltbild des LCL-Filter

Die hier erlduterte Auslegung eines solchen passiven LCL-Filters erfolgt nach der Methode
nach [39], bei der zuerst eine Basisimpedanz Z, und eine Basiskapazitdt C, nach den
Gleichungen ([2.41) und (2.42)) mit der Eingangsleistung P, und der Netzkreisfrequenz w

bestimmt wird:

U2
Zy = P@i (2.41)
= (2.42)
b WZb ’

Die Induktivitat L;,, auf der Wechselrichterseite wird durch die maximal gewiinschte

Stromschwankungsbreite bei Schaltfrequenz festgelegt.
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Die Filterkapazitét C'y ergibt sich iiber:

mit z:= Prozentanteil der absorbierten Blindleistung im Nennbetriebspunkt

Uber die Gleichung (2.44)) und entsprechende Umformung wird das Induktivititsverhzlt-

nis r = =2 zwischen wechselrichterseitiger und netzseitiger Induktivitat des LCL-Filters

Linv .
bestimmt, wobei Zzg((f%w’)) die Dampfung der Welligkeit, die durch das Schalten hervorgeru-

fen wird, beschreibt [39]:

Z.L<fsw) _ 1
ig(fow) 147 (1—azx)|

(2.44)
mit a = 27 - f2 LipyCh;

Die Resonanzfrequenz w,.s des Filters sollte nach [39] zwischen der zehnfachen Netzfre-
quenz und der halben Schaltfrequenz fs, liegen. Es ergibt sich eine Resonanzfrequenz

von:

L'mv + Lg

2.45
Ly LyCy ( )

Wres =

Zur Bestimmung des Démpfungswiderstandes R; wird zunéchst die Impedanz des Filter-

kondensators C'y bei Resonanzfrequenz berechnet:

1
Wres Cf

Zcf,res - (246)

Der Dampfungswiderstand Ry wird in der Grokenordnung der Impedanz Z.;,.s gewahlt.
Fiir kleinere Werte des Widerstandes Ry ergeben sich geringere Verluste, jedoch kann
das System bei zu geringen Widerstandswerten an die Stabilitdtsgrenze gefiihrt werden,

wodurch Oszillationen auftreten konnen.

2.5 Treiber: Generelle Anforderungen

Unter dem Begriff Treiber wird hier die Hardware verstanden, mit der die Leistungs-

halbleiter angesteuert werden. Dabei miissen die Ausgangsparameter des Treibers an den
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Uberwachung

Fehler- | | I

rUckmeIduI19 — Fehler _|:j
—t , 7 i I I
Signal | 7 [ - I :I_I:I_ [
[ £ | | -|:| |
| Signale | ! !
I I I I
Versorgungs- | | |

spannung
I I I I
I I I I
| Versorgungs- | I I
| spannung | | |
Signalverstarkung

| Potential- I Fehlerdetektion I Signalanpassung |
| entkopplung | Fehlerabschaltung | an LHL |

Abb. 2.15: Schematische Darstellung eines Treibers

anzusteuernden Leistungshalbleiter angepasst werden. Typische Eigenschaften des Aus-
gangssignals sind Flankensteilheit, Amplitude des Stromes oder der Spannung aber auch
Robustheit gegen elektromagnetische Einkopplungen und Schutzeinrichtungen. Diese spe-
zifischen Eigenschaften und deren Realisierung werden in den jeweiligen Unterkapiteln, in
denen die Leistungshalbleiter beschrieben werden, erlautert. An dieser Stelle werden die
Eigenschaften dargestellt, die fiir alle verwendeten Treiber Giiltigkeit haben. In Abbildung
ist der Treiber schematisch dargestellt.

2.5.1 Potentialentkopplung

Da insbesondere bei den High-Side-Treibern das Bezugspotential wihrend jeder Schaltpe-
riode zwischen positiver und negativer Zwischenkreisspannung springt, muss das Potential
von den Signalen und der Versorgungsspannung auf der Leistungshalbleiterseite von der
iibrigen Schaltung entkoppelt sein. Die verbreitesten Verfahren, um dies in der hier rele-
vanten Leistungsklasse zu realisieren, sind die Verwendung einer galvanischen Trennung
und die Bootstrap-Schaltung. Bei der galvanischen Trennung (vgl. Abb. werden
die Signale und die Versorgungsspannung jeweils separat iiber einen Transformator bzw.
iiber eine optische Strecke iibertragen. Dafiir muss die Versorgungsspannung zunéchst
in eine hochfrequente Wechselspannung gewandelt und nach der Transformation wieder

gleichgerichtet werden.

Fiir die Signaliibertragung wird das Steuersignal des Controllers zunéchst verstarkt, und



34 2 Grundlagen

dann ein optisches Signal erzeugt. Dieses Lichtsignal wird auf der galvanisch getrenn-
ten Leistungsseite des Treibers von einem Phototransistor empfangen, verstarkt und an
die Anforderungen zur Beschaltung des Leistungshalbleiters angepasst. Bei der optischen
Ubertragung konnen zwei Varianten unterschieden werden: Zum einem die Ubertragung
mittels Lichtwellenleiter, bei der Sender und Empfanger nahezu beliebig weit auseinander-
liegen konnen, und die Ubertragung iiber einen Optokoppler, bei dem Sender und Empfin-
ger in einem Gehéuse angeordnet sind. Die Variante Lichtwellenleiter bietet einige Vorteile
hinsichtlich Flexibilitat und elektromagnetischer Empfindlichkeit, da der Leistungsteil des
Treibers weit von der stérempfindlichen Steuereinheit entfernt platziert werden kann und
damit weder leitungsgebundene noch leitungsungebundene Storungen iibertragen werden
konnen. Andererseits wird der Wechselrichter insgesamt dadurch weniger kompakt und

kostenintensiver als bei der Realisierung mittels Optokopplern.

Die teilweise sehr schnellen Potentialdnderungen auf der Leistungsseite des Treibers kon-
nen sich beim Optokoppler wegen der bauartbedingten Néhe von Sender und Empféanger
kapazitiv einkoppeln und zu unbeabsichtigten Ausgangssignalen fiihren. Spezielle Opto-
koppler fiir die Leistungselektronik beinhalten deshalb einen faradayschen Schirm, der
das Signal beim Durchlaufen des empfindlichen Photoempféngers und der integrierten

Verstarkungseinheit vor kapazitiver Einkopplung schiitzt.

Neben der weit verbreiteten optischen Ubertragung sind auch relative neue Magneto-
koppler erhéltlich [40]. Sie nutzen den Giant-Magnetoresistance- (GMR-) Effekt aus, um
zum einen eine galvanische Trennung zu realisieren und zum anderen den Zustand auch
nach der Schaltflanke beliebig lange halten zu konnen [41]. Die Vorteile dieser Bautei-
le liegen in einer deutlich hoheren Ubertragungsgeschwindigkeit bei gleichzeitig hoherer

Spannungsfestigkeit, als sie bei Optokopplern zu finden sind.

Bei der Bootstrap-Schaltung erfolgt keine galvanische Trennung (vgl. Abb . Es wird
ein Treiber-IC verwendet, der von zwei getrennten Potentialen versorgt wird. Dabei ist ein
Potential auf das Niveau der Ansteuersignale bezogen, wihrend das andere frei schwebt.
Das schwebende Potential hat seinen Nullpunkt auf dem Emitter- bzw. Sourceanschluss
des anzusteuernden Leistungshalbleiters T und stellt die Leistung fiir dessen Ansteuerung
bereit. Die Leistung wird dem sogenannten Bootstrap-Kondensator C'g entnommen, der
wahrend der Leitphase des unteren Schalters 77 oder der unteren Diode der Halbbriicke
iiber die Bootstrapdiode Dpg aus der Treiberversorgung geladen wird. Wéahrend der obere
Schalter T5 leitet, muss diese Diode die gesamte Zwischenkreisspannung sperren. Dies zeigt
bereits die Grenzen dieser Schaltung auf: Fiir einen sicheren Betrieb darf die Spannung des
Bootstrap-Kondensators weder unter die minimale Eingangsspannung des Treiber-1Cs fal-
len, um dessen Funktion nicht zu beeintrachtigen, noch unter die On-State-Spannung des

Leistungshalbleiters sinken um die gewiinschte Aufsteuerung zu erzielen. Dies setzt voraus,
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Abb. 2.16: Bootstrap-Treiber an einer Halbbriicke

dass der Bootstrap-Kondensator regelméfsig und ausreichend lange durch das Einschalten
des unteren Leistungshalbleiters geladen wird. Dies ist gleichbedeutend mit einer Begren-
zung des Duty-Cycles. Aufterdem ist die maximale Treiberleistung durch die Kapazitéit
des Bootstrap-Kondensators beschriankt, so dass stromgesteuerter Leistungshalbleiter wie

Bipolartransistoren nicht iiber eine Bootstrap-Schaltung betrieben werden kénnen.

Diese begrenzenden Faktoren konnen mit einer Ladungspumpe, die den Bootstrap-Kon-
densator unabhéngig vom Schaltzustand der Leistungshalbleiter 14dt, umgangen werden.
Fiir die Untersuchung der Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter und den Aufbau der Solar-
wechselrichter wird ein Treiber mit galvanischer Trennung verwendet, um zum einen die
Flexibilitdt bei der Ansteuerung zu erhalten und um zum anderen eine moglichst ge-
ringe Anfélligkeit fiir elektromagnetische Einkopplungen zu erzielen, die auf Grund von
schnellen Spannungs- und Stroménderungen zu erwarten sind. Die Potentialentkopplung
wird leistungsseitig mit galvanisch getrennten DC/DC-Ubertragern der Serie AM2D-Z
von Aimtec [42] realisiert. Die Ansteuersignale werden iiber Lichtwellenleiter vom Con-
troller direkt auf die Seite mit schwebendem Potential ibertragen. Das Fehlersignal wird

iiber einen magnetoresistiven Koppler zur Steuereinheit tibertragen.

2.5.2 Signalaufbereitung und Schutz

Der optische Empfanger liefert ein digitales Signal zwischen 0 und 5V mit sehr geringer
Leistung, das an einen herkdmmlichen Treiber-IC (IR2127 [43]) mit Uberstromerkennung
weitergegeben wird. Dieser IC liefert am Ausgang (in Abb. ,out“) eine Spannung
zwischen 0 und maximal 20V bei einem Strom von 200 mA. Diese Spannung wird zum
einen an die Signalanpassung iibergeben und zum anderen als Messsignal fiir die Uber-
stromerkennung genutzt (vgl. Abb. . Die Uberstromerkennung nutzt den Effekt aus,
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Abb. 2.17: Realisierung der Uberstromerkennung

dass der Spannungsabfall {iber dem Leistungshalbleiter mindestens linear und bei bipo-
laren Leistungshalbleitern sogar quadratisch mit dem Strom zunimmt [44]. Dazu wird
der Spannungsabfall Upg iiber Drain und Source bzw. Kollektor und Emitter gemes-
sen, indem das Ausgangssignal des Treiber-ICs iiber Ry und D; an die Anschliisse des
Leistungshalbleiters angelegt wird. R; dient dazu den Strom zu begrenzen und einen de-
finierten Spannungsabfall zu erzeugen. Die Diode D; nimmt die Zwischenkreisspannung
wahrend der Leistungshalbleiter ausgeschaltet ist auf und entkoppelt damit die Ansteue-
rung von der Leistungsseite. Die Schwelle, bei der der IC einen Uberstrom erkennt, liegt
bei Usense = 0,250 V, so dass mit dem Spannungsteiler aus R, und R3 der maximale

Spannungsabfall iiber dem Leistungshalbleiter eingestellt werden kann:

Ry+ R
ULHL = %Usense - UDl (247)
3

Die interne Logik des IC unterdriickt eine Fehlermeldung wahrend und kurz nach dem
Einschalten des Leistungshalbleiters, da in dieser Phase bereits die Messspannung anliegt,
jedoch die Diode D; wegen der Gegenspannung noch nicht leiten kann und damit die

Uberstromschwelle iiberschritten wird.

2.5.3 Design der Treiberkarte

Charakteristisch fiir Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter sind geringe Schaltverluste, die
durch eine sehr kurze Schaltzeit erzielt werden. Dies bedeutet jedoch auch, dass sich Strom
und Spannung am Leistungshalbleiter sehr schnell &ndern und damit starke elektromagne-
tische Felder ausstrahlen, die sich an anderer Stelle einkoppeln und zum ungewollten Ein-
oder Ausschalten des Treibers fiihren konnen. Dabei wirken die Leitungen wie Antennen.
Daneben treten Spannungsschwankungen auf der Leiterplatte des Treibers wéihrend der
Schaltvorgénge auf, die von den kurzzeitig zum Umladen der Gatekapazitdten bendtigten
hohen Stréme iiber den parasitdren Leitungsinduktivitdten hervorgerufen werden. Um

diesen Effekten entgegen zu wirken, werden folgende Mafnahmen getroffen:
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e Kurze Leitungslangen, um Einkopplungen auf den Leitungen so gering wie moglich

7zu halten.

e Verwendung von SMD-Bauteilen und beidseitige Bestiickung der Leiterplatte, um

einen moglichst kompakten Aufbau zu erhalten.

e Leitungen, die steile Stromflanken fiithren, werden mdoglichst flichig ausgelegt, wobei
die Riickleitung exakt darunter auf der Riickseite der Leiterplatte platziert wird, um

die leitungsbedingte Streuinduktivitiat gering zu halten.

e Alle ICs erhalten so nahe wie mdglich einen 100 nF-Kondensator parallel zu ihren
Versorgungsanschliissen, um Spannungsschwankung, die durch elektromagnetische
Einkopplungen oder Schalthandlungen, die an anderen Stellen auf der Treiberkarte
entstehen, auszugleichen und um die Spannung bei eigenen Zustandsdnderungen am

Eingang stabil zu halten.

e Die Leiterplatte erhélt zwei Massefldchen, die als Schirm dienen und iiber eine Ka-

pazitit an das jeweilige Bezugspotential angebunden werden.

e Es werden nur Bauteile mit einer hohen EMV-Festigkeit verwendet.

2.6 Methode zur Charakterisierung der
Leistungshalbleiter

2.6.1 Beschreibung des Teststands

Leistungshalbleiter werden durch ihre statischen und dynamischen Eigenschaften elek-
trisch hinreichend charakterisiert. Daneben gibt es noch weitere charakteristische Eigen-
schaften wie Zuverlassigkeit, Robustheit, Zyklenfestigkeit und typische Lebensdauer unter
bestimmten Lastzyklen, die fiir die Auswahl eines Leistungshalbleiters fiir die spezifische
Anwendung von Bedeutung sind. Diese Eigenschaften sollen in dieser Arbeit jedoch nur
gestreift werden, da die hier untersuchten Leistungshalbleiter sich noch in einem Entwick-
lungsstadium befinden, in dem in erster Linie die elektrischen Eigenschaften optimiert
und sichergestellt werden. Um die Vermessung bei definierten Sperrschichttemperaturen
durchfithren zu kénnen, muss die Sperrschichttemperatur wihrend der Messung konstant
gehalten werden. Dafiir wird der Leistungshalbleiter nur fiir eine sehr kurze Zeit (max.
200 us) , die deutlich unter der thermischen Zeitkonstante der Sperrschicht liegt, Strom

und Spannung ausgesetzt, um die Erwdrmung durch die Messung so gering wie moglich
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Abb. 2.18: Tiefsetzsteller fiir den Doppelpulsversuch

zu halten. Die thermische Zeitkonstante der Sperrschicht 7, ; ldsst sich wie folgt aus der
Chipgeometrie A¢ - de, dessen Dichte po und Wérmekapazitit ¢y, o und des thermischen

Widerstands zwischen Chip und Gehéuse Ry, jo bestimmen:

Ten,g = Ac de pe cinc Ringc (2.48)

Die Zeitkonstante des Chips betrigt fiir die hier betrachteten Leistungshalbleiter aus Si-
lizium und Siliziumkarbid 2 ms bzw. 0,8 bis 1,2 ms, abhéngig von der Chipflache [45]. Fiir
die Messungen bei unterschiedlichen Chiptemperaturen wird der Leistungshalbleiter von
aufen iiber eine Heizplatte erwarmt, wobei angenommen wird, dass die Gehadusetempera-
tur der Sperrschichttemperatur entspricht. Zu den statischen Eigenschaften gehoren das

Leit- und Sperrverhalten.

Zur Bestimmung des Durchlassverhaltens wird der Priifling an eine 30 V Spannungsquelle
in Reihe mit einem variablen Widerstand zur Einstellung des Laststromes angeschlossen.
Das Gate bzw. die Basis wird mit variablen Spannungen bzw. Stréomen angesteuert, so
dass das Durchlassverhalten bei unterschiedlichen Sperrschichttemperaturen, Laststromen

und Aussteuergraden des Leistungshalbleiters untersucht werden kann.

Das Schaltverhalten wird anhand des Doppelpulsversuches analysiert. Dafiir wird der
zu untersuchende Leistungshalbleiter auf einer Heizplatte in einer Tiefsetzstellerschal-
tung mit induktiver Last eingesetzt (Abb. . Der Priifling befindet sich im unteren
Strompfad, um mit hochauflésenden Tastkopfen ohne galvanische Trennung messen zu

konnen.

Am Eingang des Tiefsetzstellers befindet sich eine Konstantspannungsquelle die aus einer
Kondensatorbank mit 2,5 mF und einer geregelten Spannungsversorgung besteht. Diese
Schaltungskonfiguration erlaubt eine Analyse des harten Schaltens bei definierten Span-
nungen, Stromen und Temperaturen. Die Stromstéarke ergibt sich aus der Dauer des ersten
Pulses, bei dem der Strom durch die Spule linear ansteigt (Abb. . Beim Abschalten
kommutiert der Strom vom Leistungshalbleiter auf die Diode, wihrend der Leistungs-
halbleiter die Spannung iibernimmt. Beim zweiten Einschalten wenige Mikrosekunden

spater iibernimmt der Priifling den nahezu unveréinderten Strom von der Diode, so dass
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Abb. 2.19: Schematische Zeitverldufe des Ansteuersignals und des Laststromes beim

Doppelpulsversuch
Oszilloskop Tektronix DPO 4054 500 MHz, 2,5 GS/s
Strommesszangen Tektronix TCP 0030
Tastkopfe(Durchlassverhalten) Tektronix P6139A 500MHz

Hameg HZ51 150 MHz
LeCroy PPE2KYV 400 MHz

Temperaturmessung Wiérmebildkamara Fluke Til0

Tastkopfe (Schaltverhalten)

Tab. 2.5: Verwendete Messinstrumente

das FEinschalten bei vollem Strom analysiert werden kann. Anschliefend wird der Leis-
tungshalbleiter fiir lange Zeit ausgeschaltet, so dass der Strom durch die Spule abklingen
kann [46,47]. In Tabelle sind die verwendeten Messinstrumente aufgefiihrt.

2.6.2 Definition der charakteristischen Schaltzeiten

Die charakteristische Dauer der Ein- und Ausschaltvorginge wird im Folgenden am Bei-
spiel der Schaltvorgéange eines IGBT dargestellt. Sie kdnnen jedoch leicht auf andere Leis-
tungshalbleiter iibertragen werden. Abbildung zeigt das ideale Schalten eines IGBTs
mit den allgemein iiblichen Bezeichnungen der Zeiten [48]. Der obere Spannungsverlauf
beschreibt den Spannungsabfall zwischen Gate und Emitter, wahrend die unteren Zeitver-
laufe die Kollektor-Emitter-Spannung und den Kollektorstrom darstellen. Die Einschalt-
verzogerungszeit (engl. turn-on delay time) tq(on) ist definiert als die Zeit, die zwischen
Anstieg von Gatespannung und Kollektorstrom auf 10 % ihrer eingeschwungenen Durch-
lasswerte vergeht. Die Anstiegszeit des Stromes (engl. rise time) ¢, ist die Zeit, in der der
Strom von 10 % auf 90 % seines Durchlasswertes steigt. Die Summe aus ty(on) und 2, ist
die Einschaltzeit ¢,,,.
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Abb. 2.20: Definition der Schaltzeiten am Beispiel idealisierter IGBT-Zeitverlaufe

Beim Ausschalten beginnt analog die Ausschaltverzégerungszeit (eng. turn-off delay time)

taors) wenn die Gatespannung auf 90 % gefallen ist und endet bei Erreichen der 90 %-
Marke des Kollektorstromes. Die Fallzeit ¢ ist die Dauer, in der der Strom von 90 % auf
10 % f&llt und die gesamte Ausschaltzeit t,5; ist wieder die Summe von tq(ss) und ;.

Fiir den Bipolartransistor wird die Gatespannung durch den Basisstrom ersetzt und es
gelten die oben genannten Definitionen analog. Beim Normally-On JFET variiert die
minimale Gatespannung abhéngig vom Bauteil, daher werden der 90 % Anteil fiir ¢4(on)
und der 10 % Anteil fiir t4,75) auf die jeweilige Pinch-off-Spannung des Bauteils bezogen.
Beim Normally-Off JFET gelten die gleichen Vereinbarungen wie beim IGBT, nur dass
die Amplitude der Gatespannung deutlich kleiner ist.

2.6.3 Berechnung der Durchlass- und Schaltverluste

Die Durchlassverluste und Schaltenergien werden anhand der gemessenen Zeitverlaufe

gemaf folgender Gleichungen bestimmt:

Poon =u(t)i(t) (2.49)

By Eopy = /t _uita (2.50)
sw,ontsw,of f
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Wobei tsy.on bzw. tepofp die Dauer zwischen dem Beginn des Strom- bzw. Spannungsan-
stiegs und dem Ende des Spannungs- bzw. Stromabfalls ist. Hier gelten nicht die in Kapitel
2.0.2| eingefiihrten Zeiten sondern die tatsdchlichen Schaltzeiten. Die Integration erfolgt

durch Aufsummieren der diskreten Messwerte und Multiplikation mit der Abtastrate.






3 Moderne Leistungshalbleiter und
Treiber

Auf Grundlage der in Kapitel dargestellten Eigenschaften von Halbleitermaterialien
kénnen eine Vielzahl unterschiedlicher elektronischer Schalter fiir die Leistungselektro-
nik hergestellt werden. Im Folgenden soll zuniichst eine Ubersicht der heute typisch an-
gewandten Leistungshalbleiter und der vielleicht in Zukunft an Bedeutung gewinnenden
Leistungshalbleiter gegeben werden. Anschlieffend werden die neuartigen Leistungshalblei-
ter genauer hinsichtlich ihres Funktionsprinzips, Treiber und Verluste betrachtet und mit
einem State of the Art Leistungshalbleiter verglichen. In der Auswahl sind insbesondere
Leistungshalbleiter berticksichtigt, die fiir die in Kapitel 4| beschriebenen Solarwechsel-

richter geeignet erscheinen.

Teile diese Kapitels sind bereits in [46,47,49./50] veroffentlicht worden.

3.1 Ubersicht

In dem Leistungsspektrum von einigen 100 W bis in den unteren MW-Bereich werden
heute in erster Linie Dioden, MOSFETs und IGBTs auf Silizium-Basis eingesetzt. Wéh-
rend Dioden iiber den gesamten Spannungs- und Strombereich verfiighar sind, werden
MOSFETs hauptséchlich fiir Sperrspannungen bis 600 V verwendet. IGBTs finden ihren
Einsatzbereich bei hoheren Spannungen zwischen 600 und 6500V [5,51].

Neben den auf Silizium basierenden Leistungshalbleitern sind in den letzten Jahren auch
vermehrt Leistungshalbleiter aus anderen Substraten wie Siliziumkarbid, Galliumarsenid
und Galliumnitrid in der Literatur zu finden [52-55].

Abbildung [3.1] stellt den spezifischen Durchlasswiderstand in Beziehung zu der maxima-
len Sperrspannung dar. Dabei sind zum einen die physikalischen Grenzen der einzelnen
Fertigungstechnologien und Substrate und zum anderen eine Einordnung von den zurzeit

am Markt verfiigharen Leistungshalbleitern aufgezeigt. Es ist erkennbar, dass man sich im



44 3 Moderne Leistungshalbleiter und Treiber

I
F limit for Si vertical
Lstandard MOSFETs
0.14
Si CoolMOS
limit /

ﬂl}l— =

Specific Chip Resistance (O-cm?®)

I N SRRER-
oL —
" SIC VIFET ‘01‘3'
,* SiC MOSFET +"°
0.001+ : GaN HFET £
. =
& T 4 SIC 2
. - FET limit . n"
GaN IR (AIST) limit
0.0001 + . _
100 1000 10k

rated switch voltage [V]

Abb. 3.1: Positionierung der unterschiedlichen Leistungshalbleiter hinsichtlich ihres spezifischen
Durchlasswiderstandes und ihrer maximalen Sperrspannung \

Bereich der Silizium-Leistungshalbleiter schon recht nahe an der theoretischen Grenze be-
findet und damit wenig Raum fiir weitere Optimierung bleibt. Eine Verbesserung ist hier
nur noch mit Innovationen in der Technologie zu erzielen, wie der Sprung vom vertikalen
MOSFET zum CoolMOS beispielhaft zeigt. Des Weiteren ist aus der Abbildung erkenn-
bar, das die materialspezifischen Grenzen von Siliziumkarbid und Galliumnitrid selbst fiir
die einfachsten FET Strukturen erst bei deutlich héheren Spannungen erreicht werden
als bei den Silizium-Leistungshalbleitern. Auch wenn die meisten SiC-Leistungshalbleiter
hinsichtlich des Verhéltnisses zwischen flachenspezifischen Durchlasswiderstand zur maxi-
malen Sperrspannung den Silizium-Bauteilen bereits heute deutlich iiberlegen sind, gibt
es hier noch ein klar erkennbares Optimierungspotential. Es ist also hinsichtlich der stati-
schen Eigenschaften ein klarer Vorteil der Wide Band Gap Leistungshalbleiter gegentiber

den Silizium-Bauteilen zu erkennen, der weitergehende Untersuchungen rechtfertigt.

Hinsichtlich der dynamischen Eigenschaften sind die Vorteile der Wide Band Gap Ma-
terialien noch signifikanter ausgepragt. So konnen auf Grund der hohen Leistungsdichten

die Gatestrukturen sehr viel kleiner ausgefiihrt werden, wodurch sehr viel hohere Schalt-
geschwindigkeiten erreicht werden [4,/59}/60].

Eine der groften Herausforderung der vergangenen Jahre war die Herstellung von aus-
reichend reinen Rohmaterialien . Erst in den letzten Jahren konnten die Defekte im

Rohmaterial so weit reduziert werden, dass es moglich wurde, funktionsfahige Chips mit
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fiir die Leistungselektronik interessanten Stromtragfahigkeiten herzustellen [5]. In der Ent-
wicklung am weitesten fortgeschritten sind Leistungshalbleiter auf Siliziumkarbid-Basis.
Bereits seit 2002 sind Schottky Dioden kommerziell verfiighar. Die ersten schaltbaren
SiC-Leistungshalbleiter sind seid 2010 auf dem Markt erhéltlich. Die Entwicklung von
Galliumnitrid-Leistungshalbleiter nimmt erst in den letzten Jahren an Geschwindigkeit zu.
Am aussichtsreichsten sind laterale Galliumnitrid-Leistungshalbleiter, die auf ein Silizium-
Substrat aufgebracht werden. Es werden auf diese Weise sehr giinstige Schalter erwartet,
die iiberragende dynamische Eigenschaften aufweisen [54.55,57,/62]. Da zum Zeitpunkt der
experimentellen Untersuchung noch keine GaN Leistungshalbleiter verfiighar waren, soll
im Weiteren der Schwerpunkt ausschliefslich auf SiC-Leistungshalbleiter gelegt werden.

Bei den Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern sind in der Spannungsklasse bis 1200 V in

erster Linie folgende Bauteile interessant:

e Schottky Diode

Normally-On JFET

Normally-Off JFET

Bipolartransistor

e MOSFET

SiC-IGBTs hingegen werden erst fiir Spannungen tiber 10 kV [63-65| relevant. Die Schott-
ky Diode stellt dabei die einfachste Struktur dar, da sie nur aus einem Schottky Metall-
SiC-Ubergang und einem ohmschen SiC-Metall Ubergang besteht, der bereits in Kapitel
beschrieben wurde. Die einzelnen aktiv ein- und ausschaltbaren Leistungshalbleiter

werden im Folgenden genauer untersucht.

3.2 Die Silizium-Leistungsdiode

Die Silizium-Leistungsdiode kann je nach Ausfithrung Spannungen von einigen 100 V bis

zu iiber 10 kV sperren und gleichzeitig Strome bis zu einigen kA fiihren [5].

3.2.1 Funktionsprinzip

Im Anhang wird der pn-Ubergang beschrieben, der per se die grundlegenden Sperr-
und Durchlasseigenschaften einer Diode besitzt. Fiir Signaldioden werden daher die En-

den der p-dotierten und der n-dotierten Seite ohmsch metallisiert und als Anoden- und
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Abb. 3.2: Strom-, Spannungs- und Leistungsverldufe

Kathodenkontakte aus dem Gehéuse gefiihrt. Bei Leistungsdioden miissen jedoch héhere
Spannungen gesperrt werden. Um die daraus resultierende elektrische Feldstéirke abzu-
bauen, kann nach die Dotierkonzentration reduziert werden. Jedoch bewirkt dies
eine Verschlechterung der Leitfahigkeit nach . Daher wird eine schwach n-dotierte
Mittelschicht mit der Ausdehnung w; zwischen die hoch n- bzw. p-dotierten Bereiche ein-
gefiigt. Beim Anlegen einer negativen Spannung bildet sich in der mittleren Schicht eine
Raumladungszone aus. Da hier nur wenige Storstellen vorhanden sind, wird die elektrische
Feldstérke nur von den Dotierungen an dessen Réndern bestimmt, so dass sie als konstant

angenommen werden kann. Fiir die maximale Durchbruchspannung gilt:
U BR ~ sz (31)

Damit kann die Durchbruchspannung iiber die Ausdehnung der mittleren Zone angepasst
werden. Die Leitfahigkeit wird durch die mittlere Zone nur wenig beeinflusst, solange ihre
Ausdehnung unter zwei Diffusionsléangen liegt, da in Durchlasspolung dieses Gebiet mit
Ladungstréagern aus den angrenzenden hochdotierten Gebieten iiberschwemmt wird. Ein

vernachléssigbar kleiner Spannungsabfall dieser Zone ergibt sich zu [66]:

Vi= i fun (%)2 (3:2)

Die typischen Strom- und Spannungsverldufe einer pin-Diode wahrend des Ein- und Aus-
schaltens, sowie der Verlauf der Verlustleistung eines Schaltzyklus sind in Abbildung

dargestellt. Die Uberschwemmung der mittleren Zone mit Ladungstrigern wihrend des
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Einschaltens bendétigt eine endliche Durchlassverzogerungszeit ¢.. Wahrend ¢, konnen
je nach Diodentyp unterschiedlich hohe Spannungsspitzen Ugrgys iiber der Diode auftre-
ten. Grundséatzlich betragen die resultierenden Einschaltverluste nur wenige Prozent der

Ausschaltverluste, so dass sie vernachléssigt werden konnen.

Beim Ausschalten miissen die fiir den Stromfluss in Durchlassrichtung notwendigen La-
dungen aus der Raumladungszone ausgerdumt werden. Dies ist auf zweierlei Wegen mog-
lich: In der Zeit, in der der Strom bedingt durch Streuinduktivitdten im Kommutierungs-
kreis auf null sinkt, rekombiniert ein Teil der Ladungstrdger im Bereich der mittleren
Zone. Dieser Effekt kann durch Einbringen von Rekombinationszentren wie Goldatomen
verstiarkt werden, jedoch haben diese Storstellen auch eine verminderte maximale elektri-
sche Feldstéarke zur Folge, so dass ein Trade-off gefunden werden muss. Die restlichen La-
dungstriager Q... (Sperrverzogerungsladung), die beim Stromnulldurchgang noch vorhan-
den sind, werden wahrend der Sperrverzugszeit ¢, als Riickwartsstrom iiber die Kontakte
abgefiihrt. Die Hohe der Sperrverzogerungsladung wird von folgenden Faktoren negativ

beeinflusst:

e Hohe der angelegte Sperrspannung

Sperrschichttemperatur

Streuinduktivitdat im Strompfad

Kommutierungssteilheit di/dt

Design der Diode

3.2.2 Schaltverluste

Wie oben beschrieben konnen die Einschaltverluste bei der Diode vernachléssigt werden.
Beim Ausschalten tragt die Riickstromspitze der Diode mafigeblich zu den Ausschaltver-
lusten der Diode und den Einschaltverlusten des korrespondierenden steuerbaren Leis-
tungshalbleiters bei, da sich der Riickstrom zu dem Phasenstrom wéhrend des Einschalt-
vorganges addiert. Unter der Annahme, dass Strom und Spannung linear verlaufen, gilt

fir die Ausschaltverlustenergie der Diode [5,66]:
Eoni;”)de :\/t Z-DiocleuDiodedt (33)

Fiir die Verlustleistung ist die Schaltverlustenergie mit der Anzahl der Schalthandlungen,

das heifst mit der Schaltfrequenz zu multiplizieren.
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Abb. 3.3: Struktur des IGBTs

3.2.3 Durchlassverluste

Die Durchlassverluste lassen sich direkt {iber den Spannungsabfall und den Strom durch
die Diode nach (2.1)) bestimmen.

3.3 Der Silizium-1GBT

Als Referenzleistungshalbleiter wird der State of the Art IGBT IKW08T120 von Infineon
gewihlt . Er gehort zur dritten IGBT-Generation und ist hinsichtlich der Durchlass-
verluste und fiir Schaltfrequenzen von 2 bis 20 kHz optimiert. Die aktuelle vierte IGBT-
Generation sowie deren Weiterentwicklung in Richtung geringer Schaltverluste war
zum Zeitpunkt der Messungen noch nicht verfiighar. Die vierte Generation verspricht
gegeniiber der dritten eine Halbierung der Schaltverluste, was jedoch zu etwas hoheren

Durchlassverlusten fiihrt.

3.3.1 Funktionsprinzip

Der hier betrachtete IGBT der dritten Generation basiert auf der Trench- und Fieldstop-
Technologie. Der Aufbau eines IGBTs ist in Abbildung 3.3 dargestellt. Heutige IGBTs ha-

ben eine vertikale Struktur, dabei befindet sich auf der Unterseite der Kollektoranschluss,
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der an eine stark positiv dotierte Schicht anschlieftt. Danach folgt die schwach negativ
dotierte Driftzone, die das elektrische Feld aufnimmt. Bei der Feldstop-Technologie wird
zusatzlich zwischen der Driftzone und der positiv dotierten Kollektorschicht eine stark
negativ dotierte Feldstopschicht eingebracht. Auf diese Weise kann die eigentliche Drift-
zone deutlich diinner realisiert werden, da der grofste Teil der elektrischen Feldstérke iiber
der Feldstopschicht abféllt. Dies fiihrt zu einer Verringerung der Durchlassverluste, da
durch die diinnere Driftzone der Vorwértsspannungsabfall signifikant reduziert wird. Ein
weiterer Vorteil besteht darin, dass beim Abschalten des IGBTs weniger Ladungen aus

der Driftzone ausgerdumt werden miissen und damit der Tailstrom reduziert wird [69).

Uber der Driftzone befindet sich eine weitere p-dotierte Schicht die mit einer negativ
dotierten Wanne den Steuerkopf des IGBTs bildet. Durch das Anlegen einer positiven
Spannung Ugg zwischen Gate und Emitter bildet sich im p-Gebiet neben der Gateelek-
trode eine Inversionsschicht aus. Durch diesen n-leitenden Kanal fliefen die Elektronen.
Entscheidend fiir den bipolaren Stromfluss ist die oben erwéhnte p-Schicht am Kollektor-
anschluss, da die Elektronen, die in diese Schicht eintreten, positive Locher in das n-Gebiet

injizieren. Diese flielen direkt {iber die obere p-Schicht zum Emitter.

Im Gegensatz zur zweiten IGBT-Generation ist bei der dritten die aktive Fléache des Ga-

tes nicht mehr planar an der Oberfliche neben dem Emitter angeordnet sondern um 90°
gedreht als Grabenstruktur (Trench) in den IGBT eingelassen. Der Vorteil dieser Struk-
tur ist eine Verdoppelung der Gateweite bei sonst gleicher Bauteilgeometrie, so dass bei
gleicher Chipflache ein erheblich groferer Kollektorsstrom bei gleichem Spannungsabfall
gefithrt werden kann [70,/71].

3.3.2 Treiber

Gate Treiber fiir IGBTs werden mittlerweile in grofser Stiickzahl nachgefragt und sind da-
her in einer Vielzahl von Variationen als fertige Komplettlosungen oder als Komponenten
auf dem Markt erhéltlich [72,/73].

Neben den in Kapitel genannten Anforderungen muss der Treiber fiir einen typischen
IGBT am Ausgang eine Spannung von 15V zum Leiten und wéhrend des Einschaltens
liefern und eine negative Spannung zwischen —5 und —15V zum sicheren Sperren und
zum Ausschalten bereitstellen. Obwohl die Gate-Emitter-Schwellenspannung des IGBTs
zwischen 5 und 7V liegt, empfiehlt es sich eine negative Gatespannung anzulegen, um
ein ungewolltes Aufsteuern des IGBTs beim Schalten eines in der Néhe befindlichen Leis-
tungshalbleiters zu verhindern. Die Endstufe des IGBT-Treibers ist in Abbildung
dargestellt. Das Gate wird iiber den Gatewiderstand Rg angesteuert. R beeinflusst die
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Abb. 3.4: Treiberendstufe fir den IGBT
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Abb. 3.5: I-U-Kennlinie des IGBT IKW08T120 (Infineon) bei 25°C und unterschiedlichen Gate-

Emitter-Spannungen

Schaltgeschwindigkeit des IGBTs. Uber die 15 V-Zenerdiode und den Widerstand R wird
das Emitterpotential auf 5V iiber das Bezugspotential des Treiber ICs gehoben, so dass
sich eine Gate-Emitter-Spannung von —5V oder +15V ergibt [46]. Die Kapazitiaten C}
und () stabilisieren die Emitterpotentiale wihrend des Schaltvorgangs und sind jeweils als
eine Parallelschaltung aus einem Aluminium-Elektrolyt-Kondensator zur Bereitstellung
der Kapazitdt und einem Keramik-Kondensator zur Dampfung von transienten Span-

nungsianderungen ausgefiihrt.

3.3.3 IGBT: Statische Eigenschaften

Abbildung [3.5] und [3.6] zeigen die charakteristischen U-I-Kennlinie des IGBTs bei unter-
schiedlichen Gatespannungen jeweils bei Raumtemperatur und 150°C. Der Spannungs-

abfall iber dem IGBT setzt sich aus einer konstanten Sattigungsspannung Ucp sqr und
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Si IGBT bei 150 °C
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Abb. 3.6: I-U-Kennlinie des IGBT IKW08T120 (Infineon) bei 150°C und unterschiedlichen Gate-

Emitter-Spannungen

einem Spannungsabfall {iber einem spezifischen Widerstand r¢ g o, zusammen, der von der

Gatespannung und dem Kollektorstrom abhéngt. Es gilt:

UCE = UCE',sat + TCE,on iC (34)

Es ist zu erkennen, dass die Schleusenspannung Ucg 54+ mit der Temperatur von 0,96 V auf
0,82V sinkt, wihrend sich der spezifische Durchlasswiderstand von 105 m$2 auf 165 m(2
gleichzeitig erhoht. Diese Temperaturabhéngigkeit ist in Abbildung [3.7] verdeutlicht. Die
gegenlaufigen Kurven von rcg ., und Ucp e fiihren zu einer recht temperaturunabhan-
gigen Durchlassverlustleistung (Abb. , die sich aus

PISPT = Ucp st ic + rop,on e (3.5)
ergibt. Hiermit ldsst sich auch der etwas steilere Anstieg der Verluste mit der Temperatur
bei grofseren Stromen erklédren, da durch den quadratischen Einfluss des Kollektorstroms
auf den spezifischen Durchlasswiderstand dieser Anteil an der Durchlassverlustleistung

starker zunimmt.

3.3.4 IGBT: Dynamisches Verhalten

Abbildungen [3.9 und [3.10] zeigen den Ein- und Ausschaltvorgang eines IGBTSs bei Upp =
600V, Ic = 6 A und 7; = 150°C. Zu beachten ist die zeitliche Auflésung von 20 ns/div

beim Einschalten und 200 ns/div beim Ausschalten.
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Abb. 3.7: Spezifischer Kollektor-Emitter-Widerstand (oben) und Sattigungsspannung (unten)
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Abb. 3.8: Durchlassverluste des IGBTs iiber der Sperrschichttemperatur bei I =4 A und I =
6A
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Abb. 3.9: Einschaltverhalten des IGBTs bei Ucg = 600V, Ic = 6 A und T} = 150 °C; Channel 1:
Ucp, Ch 2: I¢, Ch 3: Ugg, time base: 20 ns/div
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Abb. 3.10: Ausschaltverhalten des IGBTs bei Ucg = 600V, Ic = 6 A und 7} = 150 °C; Channel
1: Ucg, Ch 2: I¢, Ch 3: Ugg, time base: 200 ns/div

Beim Einschalten sind zunéchst der schnelle Anstieg des Stromes und eine Stromspitze zu
erkennen, die wegen der Verwendung einer SiC-Schottky Diode nicht als Riickstromspit-
ze bezeichnet werden kann und deren Ursache weiter unten beschrieben wird. Wahrend
des Stromanstiegs kann ein leichtes Einbrechen der Kollektor-Emitter-Spannung beob-
achtet werden, das von der Streuinduktivitdt im Kommutierungskreis verursacht wird.
Beim Einschalten ist eine Schwingung auf dem Gatesignal zu erkennen, die auf Resonan-
zen zwischen den induktiven Gatezuleitungen und der Gatekapazitéit zuriickzufiihren ist.
Die ersten beiden Schwingungen wirken sich deutlich auf das Schaltverhalten aus. Hier
wird die Schwellenspannung kurzzeitig unterschritten, so dass der IGBT sperrt. Dies ist
deutlich in den beiden Einbriichen des Kollektorstroms auf dem Plateau der Stromspitze
und in den Stufen der Kollektor-Emitter-Spannung zu erkennen. Das Millerplateau der
Gatespannung ist wegen der Oszillationen nur schwer wihrend der Stromspitze auszuma-
chen. Die Schwingung klingt 60 ns nach Beendigung des Einschaltvorgangs ab, so dass das

Einschalten stabil ist. Der gesamte Einschaltvorgang ist nach 110 ns abgeschlossen.

Beim Ausschalten des IGBTs steigt nach dem Absinken der Gatespannung unterhalb des
Millerplateaus die Kollektor-Emitter-Spannung an. Anschliefsend fallt der Kollektorstrom
bis der Schweifstrom auf 0 A abgeklungen ist (auferhalb der Abb. . Auffallend ist,
dass die Schwingungen auf der Gatespannung deutlich weniger ausgeprégt sind als beim
Einschalten. Die Ursache ist in erster Linie in dem deutlich langsameren Schaltvorgang
zu finden, so dass die Resonanzfrequenz der Gateleitungsinduktivitdt und Gatekapazi-
tat nicht angeregt wird. Der gesamte Schaltvorgang dauert hier ohne Beriicksichtigung
des Schweifstromes 700 ns und damit in etwa sieben Mal so lange wie der Einschaltvor-
gang. Die Ladungstrager in der Raumladungszone, die sich abhéngig von der zu sperren-
den Spannung in die Driftzone hinein erstreckt, rekombinieren und sind als Schweifstrom

messbar.

Die beim Einschalten auftretende Stromspitze kann erklart werden, wenn gleichzeitig der



54 3 Moderne Leistungshalbleiter und 'Treiber

w

150t =t
ICZG A

£ 100

E in

50 | | | | | |
20 40 60 80 100 120 140 160

2000 :

1000} //

20 40 60 80 100 120 140 160
2000

EOff inud

T
=4 A

=6 A
o0f ———

0 i i i i i i
20 40 60 80 100 120 140 160
Temperatur in °C

[TN]

tot

E in

Abb. 3.11: Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergie des IGBTs bei Ucp = 600V, Ic = 4 A
(blau) und I = 6 A (rot) iiber der Sperrschichttemperatur

Ausschaltvorgang betrachtet wird. Beim Ausschalten féllt der Strom bereits wihrend des
Spannungsanstieges leicht ab. Dieser Abfall ist auf die parasitdre Kapazitit der Induk-
tivitat zuriickzufithren, die wahrend des Spannungsanstiegs ebenfalls umgeladen werden
muss. Der dafiir notwenige Strom hat die gleiche Orientierung innerhalb der Induktivi-
tét wie der Kollektorstrom, so dass nach der Kirchhoffschen Knotengleichung der Strom
durch den IGBT um diesen Umladestrom reduziert wird. Werden nun die Flachen, die
der Anzahl der Ladungen entsprechen, unter der Stromspitze beim Einschalten und tiber
dem Stromeinbruch beim Ausschalten verglichen, so kann festgestellt werden, dass sie
nahezu gleich sind. Denn beim Einschalten muss ebenfalls die parasitire Kapazitéit der
Spule umgeladen werden, nur das sich hierbei der Strom zum Kollektorstrom addiert.
Die kleine Differenz der Ladungen ist auf die sehr geringe Riickstromspitze der Schottky

Diode zuriickzufiihren.

Abbildung zeigt die Schaltenergien iiber der Temperatur bei 600V und 4 A bzw.
6 A. Es féllt zunédchst eine gravierende Ungleichverteilung der Verlustenergien zwischen
Ein- und Ausschalten auf. Sie ist auf die Verwendung der Siliziumkarbid-Freilaufdiode
zuriickzufiihren, die wegen ihrer fast vernachlissigbar kleinen Riickstromspitze zu sehr
viel geringeren Einschaltverlusten am IGBT fiihrt. Die um den Faktor acht groferen
Ausschaltverluste korrespondieren mit den langen Ausschaltzeiten in Abbildung[3.12] Ein

weiterer Grund fiir die hohen Ausschaltverluste ist der Schweifstrom.

Fiir das Ausschalten kann ein linearer Zusammenhang zwischen Stromstéirke und Aus-
schaltverlustenergie abgelesen werden. Aufserdem steigt sie linear mit der Temperatur
an. Dagegen steigt die Einschaltverlustenergie iiberlinear mit dem Kollektorstrom und ist
nahezu temperaturunabhéngig. Die gesamte Schaltenergie ist die Summe aus Ein- und

Ausschaltenergie. Deren Verlauf d&hnelt sehr dem Verlauf der dominanten Ausschaltener-
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Abb. 3.12: Ein- und Ausschaltzeiten des IGBTs bei Ucg = 600V, Ic = 4 A (blau) und Ic = 6 A

(rot) iiber der Sperrschichttemperatur

gie.

Aus Abbildung [3.12| konnen die Schaltzeiten fiir den oben genannten Betriebspunkt ab-
gelesen werden. Bei allen Zeiten ist ein mehr oder weniger ausgepréigter Anstieg mit der
Temperatur zu erkennen. Charakteristisch fiir bipolare Leistungshalbleiter wie den IGBT
ist die lange Ausschaltverzogerungszeit ¢4,y verglichen mit der Einschaltverzogerungszeit
ta.on- Sie kommt dadurch zustande, dass zunéchst die Ladungstréager im Kanal und in der
Driftzone ausgerdumt werden miissen, damit eine Kollektor-Emitter-Spannung aufgebaut
werden kann. Ebenso langsam fallt der Kollektorstrom bedingt durch das Umladen der

parasitaren Kapazitit zwischen Kollektor und Emitter.

Die Summe der Verzégerungszeiten und der Anstiegs- bzw. der Fallzeiten des Kollektor-
stromes ergibt die Ein- und Ausschaltdauer. Die Einschaltdauer ist mit ca. 30ns iiber
den gesamten Temperaturbereich sehr niedrig, wahrend die Ausschaltdauer von 94,5 ns

bei Raumtemperatur bis auf 295 ns bei 150 °C ansteigt.

In der Anwendung fiihren die langen Ausschaltzeiten zu ausgedehnten Totzeiten, die ein-
gehalten werden miissen, um das gleichzeitige Aufsteuern zweier Ventile eines Briicken-
zweiges und den damit verbundenen Kurzschluss der Zwischenkreiskondensatoren zu ver-

meiden.

Die Gesamtverluste eines Leistungshalbleiters hdngen mafgeblich von der zu sperrenden
Spannung Ugg, dem Kollektorstrom Io, der Sperrschichttemperatur und der Schaltfre-
quenz fs, ab. Fiir Ucg = 600V und I = 6 A (rot) und I = 4 A (blau) sind die Ge-
samtverluste in Abbildung [3.13] gegen die Sperrschichttemperatur und die Schaltfrequenz

dargestellt. Die Durchlassverluste sind unabhéngig von der Schaltfrequenz und bilden die
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Abb. 3.13: Gesamtverluste des IGBTs bei Ucp = 600V, Ic = 4A (blau) und I = 6 A (rot)

iiber der Sperrschichttemperatur und der Schaltfrequenz

schwach temperaturabhéngige Stiitzlinie der Ebenen bei 0 Hz. Die Verluste steigen mit
der Schaltfrequenz linear an. Der Einfluss der Sperrschichttemperatur iiber 7" = 100°C
ist insbesondere bei hohen Schaltfrequenzen deutlich zu erkennen. Schaltfrequenzen tiber
40kHz sind nur fiir den spéateren Vergleich mit den Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern
dargestellt. Sie sind fiir die Praxis nicht relevant, da die resultierenden Verluste nicht
mehr iiber das Gehéuse abgefiihrt werden konnen und zu einer thermischen Zerstérung

des Leistungshalbleiters fithren wiirden.

3.4 Der Siliziumkarbid-Bipolartransistor

Der Bipolartransistor auf Silizium-Basis spielt in der Leistungselektronik heute keine Rol-
le mehr, obwohl seine Herstellung einfach und preiswert ist. Jedoch ist der Aufwand fiir
die Ansteuerung hoch und damit kostenintensiv, weil ein hoher Basisstrom benétigt wird.
Dem gegeniiber steht der Bipolartransistor auf Siliziumkarbid-Basis der Firma TranSiC
(heute Fairchild) mit 1200V Sperrspannung und 6 A Kollektorstrom in einem Tempe-
raturbereich bis iiber 200 °C. Der notwendige Basisstrom ist im Verhéltnis zu Silizium-

Transistoren gering.

3.4.1 Funktionsprinzip

Abbildung zeigt den Aufbau eines Bipolartransistors. Er besteht aus vier unter-
schiedlich dotierten Schichten, an denen die drei Anschliisse Emitter, Basis und Kollektor

angeschlossen sind. Die vierte intrinsische Schicht hat keine Verbindung nach aufsen und
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Abb. 3.14: Struktur des Bipolar Leistungstransistors

hat wie in Kapitel beschrieben die Aufgabe die Feldstérke im Sperrzustand aufzuneh-
men. Damit ergibt sich ein npin-Schichtaufbau, der durch zwei entgegengesetzte Dioden
beschrieben werden kann. Dabei ist die Diode zwischen Basis und Emitter in Leitrichtung
und die Diode zwischen Kollektor und Basis in Sperrrichtung gepolt. Das p-Gebiet der
Basis ist so schmal gewéhlt, dass die beiden Dioden nicht unabhéngig voneinander sind.
Auf diese Weise kann durch das Anlegen einer positiven Basis-Emitter-Spannung Ugg
der Transistor leitend werden. Dabei wird der Basis-Emitter-Ubergang in Flussrichtung
gespeist, so dass die Raumladungszone mit Minoritatstragern tiberschwemmt und damit
leitfahig wird. Wegen der hoheren Dotierung des Emitters iiberwiegt der Elektronenstrom.
Aufgrund der geringen Basisweite rekombiniert nur ein geringer Teil der Elektronen und
fliefst iiber die Basis ab, wahrend der grofste Teil der Elektronen durch die angelegte
Kollektor-Emitter Spannung Ugg in das Kollektorgebiet gesogen wird und damit den Bi-
polartransistor in den leitenden Zustand versetzt. Abhéngig von der Basisstromstéarke wird
die Anzahl der Ladungstrager in der Raumladungszone bestimmt und damit das Sperr-
verhalten der pin-Diode beeinflusst. Ist der Basisstrom null oder sogar negativ, so kommt
es zu einer Verarmung im p-Gebiet und es bildet sich eine Raumladungszone iiber der pin-
Diode aus, so dass der Transistor sperrt. Es flielst nur noch der sehr geringe Sperrstrom

icp. Die Stromverstarkung S ist durch das Kollektor-Basisstrom-Verhéltnis definiert und
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Abb. 3.15: Treiber fiir den SiC-Bipolartransistor

kann auf die physikalischen Eigenschaften des Transistors zuriickgefiihrt werden [5]:

g_lo_ D LNe

e o 3.6
Iz L.Nz D, (3:6)

Ng und Np beschreiben die Dotierung von Emitter und Basis. Eine Verstarkung grofer
1 wird erreicht, wenn die Dotierung des Emitter-Gebiets viel grofer als die Dotierung des

Basis-Gebiets ist und die Basisbreite im Bereich der Diffusionslange liegt.

Die Verwendung von Siliziumkarbid als Substrat fiir den Bipolartransistor weist gegen-
iiber den Silizium basierten Transistoren einige Vorteile auf: Es konnen deutlich kiirzere
Schaltzeiten realisiert werden und trotz der groferen Bandliicke sind geringere Séttigungs-

spannungen sowie eine hohere Stromverstarkung moglich.

3.4.2 Treiber

Um den Bipolartransistor im leitenden Zustand zu halten, muss der Treiber einen Ba-
sisstrom liefern. Da iiber den Basis-Emitter-pn-Ubergang eine Spannung abfillt, wird
wahrend der gesamten eingeschalteten Zeit Leistung umgesetzt. Der fiir alle Treiber ver-
wendete Treiber-IC IXDD414 ist so dimensioniert, dass er diese Leistung liefern kann.
In Abbildung ist die Ausgangsstufe des Treibers fiir den Bipolartransistor darge-
stellt. Der Basisstrom wird iiber den Widerstand Rp begrenzt. Fiir ein schnelles Ein-
bzw. Ausschalten befindet sich ein Kondensator Cg parallel zu Rp, der bei Anderung
der Basisspannung wie ein Kurzschluss wirkt und dadurch das Basisgebiet schnell mit
Ladungstriagern iiberschwemmt werden kann, bzw. beim Ausschalten die Ladungstriger

schnell ausgerdumt werden koénnen.
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Abb. 3.16: I-U-Kennlinie des BJT BitSiC1206 (TranSiC) bei 25°C und unterschiedlichen Gate-

Emitter-Spannungen
3.4.3 SiC-Bipolartransistor: Statische Eigenschaften

Die statischen I-U-Kennlinien des BitSiC1206 (erste Generation) ist in Abbildung[3.16/und
[3.17 bei Raumtemperatur und 150 °C dargestellt. Charakteristisch fiir den BitSiC1206 ist,
dass die Sattigungsspannung nahezu Null ist. Ab einem Basisstrom von 0,3 A fiihrt das
Bauteil den Nennkollektorstrom sowohl bei Raumtemperatur als auch bei 150°C. Erst
fiir Sperrschichttemperaturen iiber 150 °C muss der Basisstrom erhcht werden, damit der

gleiche Kollektorstrom gefiihrt werden kann.

Die Durchlassverluste sind in Abbildung dargestellt. Neben den Verlusten P, ;, die
auf Grund des Kollektorstromes und dem internen Spannungsabfall entstehen, miissen
beim Bipolartransistor auch die vom Basisstrom verursachten Verluste P, 4 berticksich-
tigt werden, da die Basis-Emitterspannung wegen des internen pn-Ubergangs ebenfalls
ungleich null ist. Die blauen und roten Verldufe ergeben sich bei Io =4 A bzw. Io =6 A
und einem Basisstrom von Iz = 1,2 A. Bei dieser Basisstromstérke ist bei allen Tempe-
raturen und Kollektorstromen die Aufsteuerung des Transistors sichergestellt. Die griinen
Verléufe entstehen bei I = 6 A, wenn der Basisstrom Ip,, so gewéhlt wird, dass die
Summe P, ot aUs Peopy und P, ¢ minimal wird. Dabei ist zu erkennen, dass die Ver-
luste im Lastpfad geringfiigig grofer, jedoch die Ansteuerverluste signifikant kleiner sind.
Bei Raumtemperatur fallen 3,5 W und bei 250 °C 1,8 W weniger Ansteuerverluste an. Dies
entspricht 29 % bzw. 4,3 % der gesamten Durchlassverluste, die dadurch insbesondere bei
geringen Temperaturen etwas geringer ausfallen. Die Ansteuerverluste bei konstantem
Basisstrom sind nahezu unabhéngig von dem Kollektorstrom und der Sperrschichttempe-

ratur. Die Verluste im Lastkreis steigen mit der Temperatur und der Stromstérke an.
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SiC Bipolar Transistor bei 150°C
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Abb. 3.17: I-U-Kennlinie des BJT BitSiC1206 (TranSiC) bei 150 °C und unterschiedlichen Gate-

Emitter-Spannungen

Die Optimierung des Basisstroms hinsichtlich minimaler Gesamtverluste hat auch Aus-
wirkungen auf die Stromverstirkung [, die in Abbildung dargestellt ist. Auch hier
sind der blaue und rote Verlauf die Ergebnisse eines festen Basisstroms (Ip = 1,2 A) bei
4 A und 6 A. Die Stromverstarkung liegt temperaturunabhéngig bei 5 bzw. 3,3, da sich
das Verhéltnis von Kollektor- zu Basisstrom nicht &ndert. Der griine Verlauf der Strom-
verstiarkung ergibt sich bei einem verlustoptimierten Basisstrom. Auf diese Weise kénnen
Stromverstiarkungen iiber 8 = 20 bei geringen Sperrschichttemperaturen und hohen Kol-
lektorstromen erzielt werden. Mit zunehmender Temperatur nahert sich der Wert dem
roten Worst-case-Verlauf an. Der entsprechende Basisstrom Ip ,, ist darunter aufgetra-
gen. Es ist zu erkennen, dass fiir kleine Temperaturen der Basisstrom mit 0,3 A gering
gehalten werden kann, wiahrend fiir sehr hohe Temperaturen der Basisstrom mehr als
doppelt so grof sein muss. Fiir einen verlustoptimierten Treiber kann dieser Verlauf zur
Bestimmung des Basisstromes bei bekannter Sperrschichttemperatur genutzt werden. Die
grofste Stromverstiarkung von 40, kann mit einem Basisstrom von 60 mA erreicht werden,
jedoch sind dann die Durchlassverluste so grof, dass dieser Betriebspunkt im Wechsel-

richter nicht sinnvoll ist [46].

Aus den Abbildungen und konnte bereits abgelesen werden, dass die Satti-
gungsspannung des BitSiC1206 sehr gering ist. Deren Verlauf ist in Abbildung unten
iiber der Temperatur aufgetragen. Dariiber ist der Verlauf des differentiellen Bahnwider-
standes r¢op dargestellt. Er weist einen positiven Temperaturkoeffizienten auf, so dass der
SiC-Bipolartransistor gut parallel geschaltet werden kann, da eine gleichméafige Strom-

verteilung gewahrleistet wird.
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Abb. 3.18: Durchlassverluste des BJTs iiber der Sperrschichttemperatur bei I = 4 A und Ic =
6 A und Ip = 1,2 A (blau und rot) bzw. bei verlustoptimiertem Basisstrom (griin)
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Abb. 3.19: Stromverstiarkung 5 des BJTs (oben) bei I = 4 A (blau) und I = 6 A (rot) und
einem Basisstrom von Ip = 1,2 A sowie mit einem adaptiven Basisstrom Ip ,, fiir
minimale Durchlassverluste Ic o = 6 A (griin) iiber der Sperrschichttemperatur und

dem sich einstellenden adaptiven Basisstrom Ip o+ (unten)



62 3 Moderne Leistungshalbleiter und 'Treiber

rCEan
I
(6] [
s :
\

50 100 150 200 250
0.03F
S 002 1
g
8
—° 0.01f 1
0 ‘ ‘ ‘ ‘
50 100 150 200 250

Temperatur in °C

Abb. 3.20: Spezifischer Kollektor-Emitter-Widerstand (oben) und Sattigungsspannung (unten)
des BJTs iiber der Sperrschichttemperatur
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Abb. 3.21: Einschaltverhalten des BJTs bei Ucg =600V, Ic =6 A, Ig = 1 A und T; = 150°C;
Channel 1: Ugg, Ch 2: I¢, Ch 3: Upg, Ch 4: Ip, time base: 40ns/div

3.4.4 SiC-Bipolartransistor: Dynamisches Verhalten

Einen typischen Ein- und Ausschaltvorgang des BitSiC1206 mit dem oben beschriebe-
nen Treiber zeigen die Oszillogramme [3.21] und [3.22| bei Ucg = 600V, I = 6 A und
T; = 150°C. Beim Einschalten steigt der Basisstrom ohne Auswirkungen auf den Kollek-

torstrom an, da zunéchst die parasitidre Sperrschichtkapazitit umgeladen werden muss.
Erst dann ist eine Basis-Emitter-Spannung messbar und gleichzeitig ein Anstieg des Kol-
lektorstromes zu verzeichnen. Da die gleiche Freilaufdiode und die gleiche Drossel wie
beim IGBT verwendet werden, fallen auch die aus der parasitiaren Kapazitat resultieren-
de Stromspitze und die Riickstromspitze dhnlich aus. Wahrend des steilen Stromanstiegs
wird auf Grund der parasitdren Anschlussinduktivitdten ein Spannungseinbruch detek-
tiert. Mit Erreichen des Nennwertes des Kollektorstromes beginnt die Kollektor-Emitter-

Spannung linear zu fallen und der Basisstrom erreicht seinen Endwert von Igp = 1,2 A.
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Abb. 3.22: Ausschaltverhalten des BJTs bei Ucp =600V, Ic =6 A, Ip = 1A und T; = 150°C;
Channel 1: Ucg, Ch 2: I¢, Ch 3: Ugg, Ch 4: Ip, time base: 40ns/div

Nach ca. 120 ns ist der gesamte Einschaltvorgang abgeschlossen.

Beim Ausschalten wirkt sich die Ubersteuerung des Transistors, die zu einem schnelleren
Einschalten fiihrte, negativ aus, da die in der Basis-Kollektorzone gespeicherten Ladungen
iiber einen negativen Basisstrom und durch Rekombination zunéchst ausgerdumt werden
miissen [5]. Solange diese Ladungen noch vorhanden sind, kann keine Kollektor-Emitter-
Spannung aufgebaut werden und es kommt zu einer langen Ausschaltverzogerungszeit.
Die Basis-Emitter-Spannung sinkt erst vollstdndig auf null ab, wenn alle Ladungen ausge-
raumt sind. Bis dahin wirkt die Basis-Kollektorzone wie ein Kondensator, so dass sich eine
Spannung Ugpg zwischen dem eingeschalteten Zustand und 0V einstellt. Die Kollektor-
Emitter-Spannung baut sich wegen der restlichen Ladungen in der Basis-Kollektorzone
zunéchst langsam auf und steigt dann linear an. Wie beim IGBT sorgt die Streukapazitét
der Drossel fiir ein vorzeitiges Absinken des Kollektorstromes. Wegen des relativ lang-
samen Spannungsanstiegs fallt die Spannungsspitze auf Grund von Streuinduktivititen
relativ gering aus. Der gesamte Ausschaltvorgang dauert mit 320 ns fast dreimal so lange

wie der Einschaltvorgang.

Die Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergien sind in Abbildung iiber der Sperr-
schichttemperatur aufgetragen. Auch hier beschreibt der blaue Verlauf die Schaltenergie
bei I = 4 A und der rote bei I = 6 A. Wahrend die Ausschaltenergie mit zunehmender
Sperrschichttemperatur langsam abnimmt, ist die Einschaltenergie bis T = 185 °C nahe-
zu konstant und fallt dann signifikant ab. Der Grund dafiir ist in der spater diskutierten
starken Verkiirzung der Stromanstiegszeit zu finden. Des Weiteren kann beobachtet wer-
den, dass die Ausschaltenergie langsamer als proportional mit der Kollektorstromstérke
steigt. Dies ist in einer Verkiirzung der Anstiegszeit der Kollektor-Emitter-Spannung be-
griindet, da die Ladungstrager wegen des hoheren Stromes schneller aus der entstehenden

Raumladungszone ausgeraumt werden.
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Abb. 3.23: Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergie des BJTs bei Uog = 600V, I = 4A
(blau) und I = 6 A (rot) tiber der Sperrschichttemperatur

35
%) %) I=4 A
o o
= 30 = 150 =6 A
s 25 1=4 A 5 100
=7 20 oA =° /
50
50 100 150 200 250 50 100 150 200 250
156 A
50 100 150 200 250 50 100 150 200 250
I=4A
1=6 A
50 100 150 200 250 50 100 150 200 250
Temperatur in °C Temperatur in °C

Abb. 3.24: Ein- und Ausschaltzeiten des BJTs bei Uog = 600V, Ic = 4 A (blau) und I = 6 A

(rot) iiber der Sperrschichttemperatur
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Abb. 3.25: Gesamtverluste des BJTs bei Ucp = 600V, I =4 A (blau) und Ic = 6 A (rot) iiber

der Sperrschichttemperatur und der Schaltfrequenz

Die Ein- und Ausschaltzeiten sind in Abbildung gezeigt. Beim Einschalten ist eine
Verkiirzung der Verzogerungszeit und der Anstiegszeit des Stromes und damit des ge-
samten Einschaltvorganges festzustellen. Besonders deutlich ist die Verkiirzung zwischen
T; = 185°C und 7} = 200 °C. Danach bleiben die Zeiten nahezu konstant. Die Stromstar-
ke hat keinen Einfluss auf die Einschaltverzogerungszeit, jedoch fithrt ein groferer Strom

zu einer langeren Anstiegszeit.

Der Einfluss der Temperatur auf die charakteristischen Ausschaltzeiten ist gering. Ten-
denziell fithrt ein Anstieg der Sperrschichttemperatur zu einem Anstieg der Verzégerungs-
zeit und damit auch zu einem Anstieg der gesamten Ausschaltzeit. Wie oben bereits be-
schrieben, ist die Ausschaltverzogerungszeit deutlich langer als die Einschaltverzogerungs-
zeit. Jedoch bedingt ein héherer Strom eine Verkiirzung von ¢4,¢¢, da die Ladungstréger
schneller ausgerdumt werden. Die Stromfallzeit steigt mit der Stromstérke nur geringfiigig

all.

In Abbildung sind die gesamten Verluste des Bipolartransistors iiber der Frequenz
und der Sperrschichttemperatur bei I = 4 A (blau) und /o = 6 A (rot) aufgetragen. Die
Graphen dhneln den Verlaufen des in Kapitel beschriebenen IGBT, allerdings sind

die absoluten Verluste geringer.

3.5 Der Siliziumkarbid Depletion Mode JFET

Charakteristisch fiir den Depletion Mode JFET (DM-JFET) (in der Literatur auch unter
Normally-On JFET zu finden) ist, dass er bei einer Gatespannung von 0V eingeschaltet
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Abb. 3.26: Vereinfachte Struktur eines JFETSs

ist. Dieses Verhalten steht im Gegensatz zu allen auf dem Markt etablierten Leistungs-
halbleitern [47] und fiithrt zu erheblichen Aufwand bei der Ansteuerung.

3.5.1 Funktionsprinzip

Sperrschicht-Feldeffekttransistoren (engl. Junction FET (JFET)) gehoren zu den unipo-
laren Leistungshalbleitern und zeichnen sich durch einen besonders einfachen Aufbau aus.
Im Gegensatz zu MOSFETs (Metall Oxid Semiconductor FET) ist bei JFETs das Gate
nicht durch eine Oxidschicht isoliert, sondern schliefst an eine p-dotierte Wanne an, die in
einem n-dotierten Bereich eingelassen ist. Abbildung zeigt den schematischen Aufbau
eines JFETs. Der n-dotierte Bereich wird als Kanal bezeichnet und befindet sich zwischen
zwei ohmschen Metall-SiC-Ubergéngen, mit denen die Drain- und Source-Anschliisse rea-
lisiert werden. Die p-Wannen sind an den Seiten angeordnet und mit dem Gateanschluss

metallisiert.

Wie in Ka,pitelbeschrieben, bildet sich an jedem pn-Ubergang eine Raumladungszone
aus, deren Ausdehnung durch das Anlegen einer externen Spannung beeinflusst werden
kann. Eine positive Gate-Source-Spannung fiithrt zu einer Verringerung der Ausdehnung
der Raumladungszone und damit zu einer Erh6hung der Leitfdhigkeit, wihrend eine ne-
gative Gate-Source-Spannung eine Ausdehnung der Raumladungszone in den n-Kanal
hinein zur Folge hat und die Leitfdhigkeit bis zur sogenannten Abschniirung verringert.

Bei der Abschniirung fiillt die Raumladungszone den gesamten Kanal aus, so dass bis
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zur Durchbruchspannung nahezu keine Ladungstriger passieren konnen [5]. Ein Strom-
fluss vom Drain- zum Gateanschluss ist zu keiner Zeit moglich, da die pn-Anordnung eine

Diode in Sperrrichtung darstellt.

In der Leistungselektronik hat sich eine vertikale Grundstruktur des JFET (VJFET)
durchgesetzt [74,|75]. Das heifst, dass auf der Unterseite der Drainanschluss kontaktiert
wird und sich dariiber die negativ dotierte Driftzone befindet, die die elektrische Feldstarke
im sperrendem Zustand aufnimmt. Dariiber befindet sich der Steuerteil, der die Anschliisse

fiir Gate und Source beinhaltet und unterschiedlich ausgefiihrt sein kann.

In den letzten Jahren hat sich die Struktur des LV JFETs (lateral-vertikal) als die bes-
te Topologie fiir Normally-On JFETs herauskristallisiert. Daneben sind diverse andere
Topologien vom VV JFET (vertikal-vertikal) tiber diverse Kombination aus LV und VV
JFETSs publiziert worden [74H79).

Beim LV JFET (Abbildung links) verlauft der eigentliche Kanal lateral und nur die
Driftzone ist vertikal angeordnet. Der Kanal wird von zwei positiv dotierten Schichten
oben und unten begrenzt, wobei nur die obere mit dem Gate kontaktiert ist, wahrend
die untere, vergrabene am Sourceanschluss geerdet ist. Dies ist moglich, weil die grofe
Bandliicke des Siliziumkarbids ein Durchbruch am pn-Ubergang des Sourceanschlusses
verhindert, der in einer Silizium-Struktur unvermeidbar wére. Mit dieser Struktur kann
die Pinch-off Spannung zwischen -17 und -11V eingestellt werden. Ein weiterer Aspekt
der vergrabenen mit Source verbunden positiv dotierten Schicht ist der abschirmende
Effekt gegen starke elektrische Felder durch die Raumladungszone, die sich an dem pn-
Ubergang ausprigt. Dadurch ist die maximale Sperrspannung bei dieser Topologie nur ab-
héangig von dem Design der Driftzone und es kénnen unterschiedliche Sperrspannungen mit
der gleichen Kanalanordnung realisiert werden. Aufserdem ist die parasitdre Gate-Drain-
Kapazitdt durch die vergrabene positiv dotierte Schicht gering, da sich Gate und Drain
nur mit einer sehr geringen Fliache gegeniiberliegen. Die geringe Gate-Drain-Kapazitit
und die Moglichkeit, die schlecht leitende positiv dotierte Schicht flachig zu metallisieren,
um einen kleinen internen Gatewiderstand zu realisieren, lasst geringe Zeitkonstanten fiir
das Umladen des Gates zu: 7 = R ;nCap. Folglich kénnen mit dieser Topologie schnelle
Schaltzeiten realisiert werden. Daneben wirkt der pn-Ubergang der vergrabenen p-Schicht
auch als interne Diode, die bei induktiven Lasten genutzt werden kann [76], jedoch ist die
Schleusenspannung mit 2,8 V recht hoch [77]. Daher ist es sinnvoll, die Diode nur wéh-
rend der Kommutierung zu verwenden und anschliefend das Gate aufzusteuern und den
JFET mit einem negativen Strom zu betreiben. Auf diese Weise konnen deutlich geringere

Durchlassverluste realisiert werden.

Die Kurzschlussfestigkeit von Leistungs-JFETs wird stark von der Beschaffenheit der
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Abb. 3.27: Struktur des LV JFETs (links) und des VV JFETS (rechts)

Kanal-Struktur beeinflusst. Ein schmaler Kanal wie beim LV JFET fiihrt im normalen
Betrieb zwar zu einem etwas hoheren Durchlasswiderstand als ein breiter Kanal wie bei
den VV JFETs, jedoch wird hiermit eine deutlich bessere Kurzschlussfestigkeit erreicht.
Ein hoher Strom fiihrt zu einer lokalen Erwarmung im Kanal. Damit einher geht eine
Reduzierung der Beweglichkeit der Ladungstrager und folglich auch deren Séttigungs-
stromdichte, die unter dem Wert im Normalbetrieb fallt. Auf diese Weise konnen Kurz-
schliisse bis in den Millisekundenbereich sicher abgeschaltet werden, da die Stromstérke
nicht signifikant grofer ist als im Normalbetrieb [5]. In konnte das Kurzschlussverhal-
ten experimentell nachgewiesen werden. Die Ausfélle sind nicht auf den SiC-Chip selbst
zuriickzufiihren, sondern auf die elektrische Anbindung des Chips. Je breiter der Kanal
jedoch ist, desto geringer féllt die lokale Erwarmung aus und die Beweglichkeit der La-
dungstrager dndert sich entsprechend weniger. Das Abschalten ist wegen der durch die
parasitaren Induktivitdten verursachte hohen Spannungsspitze ebenfalls kritisch und vom
Avalanche-Verhalten des JFETs abhéngig. In konnte gezeigt werden, dass beim LV
JFET ein stabiler Avalanche-Durchbruch, bei dem 230 mJ bei 80°C umgesetzt werden,
und ein sicheres Abschalten moglich sind, sofern der JFET in einer Kaskodenschaltung
betrieben wird. Ohne Kaskodenschaltung fliefst der Avalanchestrom iiber den Sourcean-
schluss, wiahrend in der Kaskodenschaltung dieser Weg wegen des sperrenden MOSFETSs
nicht moglich ist. Stattdessen bildet sich ein Locherstrom vom Drain zum Gateanschluss
aus, so dass der Avalanchestrom iiber das geerdete Gate am MOSFET vorbei fliefen kann.
Die Vorteile sind, dass der Strom mit hoher Ladungstrigerdichte eine kiirzere Strecke im
Chip zuriicklegen muss und dass die hochohmige, diinne vergrabende p-Schicht nicht mit
der hohen Stromdichte belastet wird. Damit wird die Gefahr eines Latch-ups, bei dem
der JFET den leitenden Zustand nicht wieder verlassen kann, unterbunden . Es wurde

weiter gezeigt, dass bei rein vertikalen Strukturen der Avalanchestrom durch das Gate
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abgefiihrt wird und damit die Ansteuerung beschéadigt.

Die Kaskodenschaltung besteht aus einer Reihenschaltung eines SiC-JFET und eines Si-
MOSFET mit geringer Sperrspannung (Abb. [3.28), wobei das Gate des JFETs mit dem
Sourceanschluss des MOSFETs verbunden ist. Auf diese Weise ergibt sich ein Normally-
Off Bauteil. Dazu wird nur das Gate des MOSFETs angesteuert. Liegt eine Spannung
von 0V an, so sperrt der MOSFET und zieht damit das Source Potential des JFETs auf
sein Pinch-off Spannungsniveau, da die Gate-Source-Spannung des JFETs nun negativ
ist und der JFET sperrt. Die Pinch-off Spannung stellt sich ein, weil hier der JFET
gerade nicht mehr leitet, das bedeutet im Umkehrschluss: Sobald die Spannung {iber dem
MOSFET Kkleiner wird, beginnt der JFET zu leiten und damit steigt die Spannung iiber
den MOSFET wieder an. Wird der MOSFET beispielsweise mit 15V aufgesteuert, so fallt
iiber dem MOSFET nur noch die stromabhéngige Durchlassspannung ab und die Gate-
Source-Spannung des JFETS liegt knapp unter 0V, so dass der JFET leitet. Neben dem
sicheren Abschalten aus einem Avalanche-Betrieb heraus ist diese Schaltertopologie auch
ohne Gatesignal sperrend und damit deutlich einfacher in der Applikation einzusetzen.
Nachteilig ist, dass jetzt pro Ventil 2 Leistungshalbleiter in Reihe geschaltet sind die
zu héheren Durchlassverlusten und Kosten fithren und das Ausfallrisiko verdoppeln. Bei
den Durchlassverlusten kommen zwei Effekte zum Tragen: Zum einem addieren sich die
Verluste, die iiber dem MOSFET entstehen, zu denen des JFETs und zum anderen kann
der JFET nicht ohne weiteres bei seiner optimalen Durchlassgatespannung von +1V

betrieben werden.

Die Kaskodenschaltung kann sowohl diskret als auch in einem Gehéuse aufgebaut wer-
den |76, /77]. Beim Riickwértsbetrieb, wie er bei induktiven Lasten vorkommt, leitet die
intrinsische Diode des MOSFETS, die bei MOSFETs mit geringen Sperrspannungen we-
gen der geringen Riickstromspitze ein gutes dynamisches Verhalten aufweist. Da iiber dem
MOSFET wéhrend die Diode leitet, nur die Vorwéartsspannung der Diode abfillt, befindet
sich der JFET im eingeschalteten Zustand und der Strom kann riickwéarts mit geringen
Verlusten durch den Kanal des JFETSs fliefen.

3.5.2 Treiber

Die Kernanforderungen an den Treiber eines ,Normally-On“ JFET sind:

e Sichere Stromversorgung des Treibers solange netz- oder zwischenkreisseitig eine
Spannung anliegt, um die Leistungshalbleiter ausschalten und im Sperrzustand hal-

ten zu konnen
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Abb. 3.28: Kaskodenschaltung aus SiC-JFET und Si-MOSFET

e Bauteilabhéngige negative Gatespannung zwischen -15 V und -21 V um das sicheren

Ausschalten des JFETSs zu garantieren

e Positive Gatespannung von 1,2V bereitzustellen, um einen Durchlasszustand mit

geringsten Durchlassverlusten zu erreichen
e Uberstromschutz

Da der DM-JFET bei einer Gatespannung von 0 V leitend ist, muss der Treiber sowohl
bereits vor der Zuschaltung der Zwischenkreisspannung als auch bei angelegten Eingangs-
und Ausgangsspannungen des Wechselrichters sicher mit Strom versorgt werden, da eine
Unterbrechung der Stromversorgung unmittelbar zu einem Briickenkurzschluss bzw. zu
einem Netzkurzschluss und damit zu der Zerstorung des JFETs fiihren wiirde. Dies be-
deutet jedoch, dass die Treiber nicht wie allgemein tiblich aus dem Zwischenkreis versorgt
werden konnen. Fine mogliche Stromversorgung fiir die Treiber sollte so gestaltet sein,
dass der Solarwechselrichter sowohl netz- als auch solarmodulseitig durch elektromecha-
nische Trennschalter getrennt werden kann und die Treiber sowohl von der DC als auch
von der AC-Seite vor den Trennschaltern versorgt werden. Auf diese Weise kann erreicht
werden, dass zunédchst die Treiber an die Betriebsspannung angeschlossen werden und
damit die Ventile in den Sperrzustand versetzen. Anschliefsend kann der Zwischenkreis
iiber Anlaufschaltungen entweder von der Netzseite oder von der Solarmodulseite gela-
den wird. Die beidseitige Versorgung ist deswegen notwendig, da beide Seiten unabhéngig
voneinander Spannung fiithren kénnen (Bei Nacht die Netzseite, bei einem Netzfehler die
DC-Seite). Alternativ kann auch ein Ansatz mit einer einseitigen Stromversorgung vor-
zugsweise auf der Netzseite und einem Energiespeicher in Form einer Batterie oder eines
Doppelschichtkondensators verfolgt werden. Der Speicher gewéahrleistet dann eine sichere
Spannungsversorgung der Treiber bis der Wechselrichter vom Netz und der Solaranlage
getrennt ist und die Zwischenkreiskondensatoren entladen sind. Ein Wiederanfahren des

Wechselrichters ist dann nach Riickkehr der Netzspannung jederzeit moglich.
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Die Pinch-off Spannung bezeichnet die Gatespannung, bei der der JFET vom leitenden
in einen sperrenden Zustand iibergeht. Um eine Beschidigung des Gates zu vermeiden
darf diese Pinch-off Spannung nicht wesentlich unterschritten werden. Derzeit erlaubt der
Herstellungsprozess von Depletion Mode JFETs noch keine bauteilunabhéngige Pinch-off
Spannung, so dass jeder Treiber auf den jeweiligen JFET angepasst werden muss. Daraus
ergibt sich fiir den Treiber die wichtige Anforderung, sich automatisch auf die Pinch-
off Spannung des jeweiligen JFETs einzustellen. Dabei kann ausgenutzt werden, dass
das Gate des JFETs unterhalb der Pinch-off-Spannung leitend wird [81]. Abbildung
zeigt die verwendete Treiberschaltung mit automatischer Pinch-off-Spannungserkennung
nach [82], die aus der Kapazitiat C3, der Diode D; und dem Widerstand Ry besteht. Mit
dem Netzwerk aus Zenerdiode, Widerstand R; und Pufferkondensatoren € und Cy wird
das Bezugspotential am Sourceanschluss des JFETSs so festgelegt, das im eingeschalteten
Zustand eine kleine positive Spannung zur Reduzierung der Durchlassverluste am Gate an-
liegt. Sie liegt um den Wert der Zenerdiode unter der Treiberspannung V¢, in diesem Fall
also bei 22,8 V. Beim Einschalten wird die Treiberspannung Voo = 24V an den Ausgang
des Treiber-ICs IXDD414 [83],[84] gelegt und es ergibt sich eine Gate-Source-Spannung
von 1,2V. Wihrend des Einschaltens fliefst der Gatestrom durch die Diode und wird nur
durch den Gatevorwiderstand Rg begrenzt, mit dem das Einschaltverhalten beeinflusst
werden kann. Beim Ausschalten liefert der Treiber IC 0V und die Diode D, sperrt. Der
Gate Strom flieftt nun iiber die Kapazitat C3, die im Moment des Ausschaltens einen
Kurzschluss bildet. Nachdem C5 umgeladen ist, begrenzt der hochohmige Widerstand R,
den Strom, so dass die negative Spannung von -22,8 V iiber dem Gate-Source-Ubergang,
dem Gatevorwiderstand und Ry abfillt, wobei der Spannungsabfall iiber dem Gatevor-
widerstand wegen Rg << Ry vernachléssigt werden kann. Da das Gate des DM-JFETs
bis zur Pinch-Off Spannung sehr hochohmig ist, fallt die Pinch-Off Spannung {iber dem
Gate-Source-Ubergang ab. Ab dieser Spannung beginnt das Gate leicht zu leiten, so dass
sich ein Gatestrom einstellt. Dieser wird nun iiber Ry begrenzt und die restliche Spannung
fallt nach dem ohmschen Gesetz tiber diesem Widerstand ab. Damit passt sich der Treiber

der jeweiligen Pinch-Off Spannung des JFETs automatisch an.

Fiir die Kaskode aus SiC-JFET und Si-MOSFET eignen sich schnelle MOSFET-Treiber
mit ausreichender Spannungsfestigkeit. Alternative Treiber sind zum Beispiel in [85] vor-

gestellt.

3.5.3 SiC Depletion Mode JFET: Statische Eigenschaften

Abbildungen und zeigen die statischen I-U-Kennlinien des SiC-JFETs (SiCed)
bei Raumtemperatur und 150°C Sperrschichttemperatur. Der JFET weist, wie es fiir
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Abb. 3.29: Treiberschaltung fiir den Normally-On JFET
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Abb. 3.30: I-U-Kennlinie des DMJFETs (SiCed) bei 25°C und unterschiedlichen Gate-Source-
Spannungen
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Abb. 3.31: I-U-Kennlinie des DMJFETs (SiCed) bei 150°C und unterschiedlichen Gate-Source-

Spannungen

Feldeffekt-Bauteile typisch ist, keine Sattigungsspannung auf. Bereits bei einer Gatespan-
nung von —5V kann der Nennstrom von 6 A bei Raumtemperatur gefithrt werden, jedoch
ist der Spannungsabfall hoch. Bei Ugg = 0V liegt der Spannungsabfall fiir Raumtempera-
tur und 150°C bei jeweils 2,2V bzw. 5 V. Es ist damit eine starke Temperaturabhéngigkeit
zu erkennen. Der zugehorige Durchlasswiderstand entspricht bei Raumtemperatur mit
366 m 2 den Herstellerangaben und betragt bei einer typischen Betriebstemperatur von
150°C 833 mS2. Die daraus resultierenden Durchlassverluste sind unangemessen hoch. Eine
leichte Verbesserung des Durchlasswiderstandes lésst sich mit einer geringen positiven Ga-
tespannung von zum Beispiel 0,48 V erzielen. Diese kann nicht wesentlich erh6ht werden,
weil dann die interne Gate-Source-Diode zu leiten beginnt. Fiir diesen Betriebszustand
sind die JFETs nicht ausgelegt und der Vorteil des stromlosen und damit leistungsfreien

Haltens der Schaltzustdnde geht verloren.

In Abbildung sind die Durchlassverluste bei Ip = 4A und Ip = 6 A sowie der
Tps.on Uber der Sperrschichttemperatur aufgetragen. Es ist gut die starke Temperatur-
abhéngigkeit des Durchlasswiderstandes zu erkennen, der sich zwischen 25°C und 200°C
nahezu verdreifacht. Entsprechend steigen auch die Verlaufe der Verlustleistung mit der
Sperrschichttemperatur an. Bei den Durchlassverlusten wird neben der Temperaturab-
hangigkeit eine Stromabhéngigkeit deutlich: Die Verluste steigen iiberproportional stark
mit dem Strom an. Bei einer typischen Sperrschichttemperatur von 150°C betragen die
Durchlassverluste bei 4 und 6 A 15W bzw. 33 W. Wéihrend der Strom um 50 % erhoht

wurde, sind die Verluste um 113 % gestiegen.
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Abb. 3.32: Durchlassverluste des DMJFETs iiber der Sperrschichttemperatur bei Ip = 4 A (blau)
und Ip = 6 A (rot) sowie der rpg on

3.5.4 SiC Depletion Mode JFET: Dynamisches Verhalten

Das dynamische Schaltverhalten ist in Abbildung[3.33]und[3.34|fiir Upg = 600V, Ip =6 A
und 7 = 150°C dargestellt. Der Gatevorwiderstand ist so klein gewahlt, dass der JFET
gerade noch mit abklingenden Schwingungen sicher ein- und ausgeschaltet werden kann.
Um die Schwingungen zu ddmpfen, ist auf dem Sourceanschluss eine Ferritperle gesteckt.
Der Gatevorwiderstand betrégt 5. Die Zeitverldufe weisen auf allen Grofen (Gatespan-
nung, Drain-Source-Spannung und Drainstrom) Oszillationen auf, die beim Einschalten
zum Ende des Schaltvorganges abklingen und beim Ausschalten mit einer kleineren Fre-
quenz iiber den eigentlichen Schaltvorgang hinaus auftreten. Im Einzelnen beginnt beim
Einschalten der Strom zu steigen, nachdem die Gatespannung, die Pinch-off-Spannung
iiberschritten hat. Der Anstieg des Stromes fithrt unmittelbar zu einem Spannungsabfall
iiber der parasitdren Streuinduktivitdat. Gleichzeitig kommt es zu Einkopplungen wegen
des extrem steilen Anstiegs in der Gateleitung, die vom Treiber nicht abgefangen werden
kann. Die Folge ist zunéchst eine iiberhohte Gatespannung, die beim Abklingen iiber-
schwingt und den JFET dabei kurzzeitig wieder sperrt, so dass der Stromanstieg un-
terbrochen wird. Da sich der Strom nun kurzeitig in die andere Richtung dndert, kehrt
sich auch der Spannungsabfall iiber den parasitiren Induktivitdten um und die Drain-
Source-Spannung steigt kurzzeitig iiber das Eingangsspannungsniveau. Mit der Riickkehr
der Gatespannung ist eine Oszillationsperiode abgeschlossen. Nachdem der Strom von
der Diode abkommutiert ist, beginnt die Spannung zu fallen. Auch hier sind deutlich die
Auswirkungen der schwingenden Gatespannung zu erkennen, die zu dem stufenférmigen

Verlauf fithren. Der Einschaltvorgang ist nach 140 ns abgeschlossen.

Beim Ausschalten beginnt die Drain-Source-Spannung mit Erreichen der Gatespannung
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Abb. 3.33: Einschaltverhalten des DMJFETs bei Upg = 600V, Ip = 6 A und T; = 150°C;
Channel 1: Upg, Ch 2: Ip, Ch 3: Ugg, time base: 40ns/div
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Abb. 3.34: Ausschaltverhalten des DMJFETs bei Upg = 600V, Ip = 6 A und T; = 150°C;
Channel 1: Upg, Ch 2: Ip, Ch 3: Ugg, time base: 40ns/div

des Pinch-off-Wertes zu fallen. Die parasitdre Kapazitit der Testschaltung fiihrt wegen
des sehr steilen Anstiegs von Ugg zu einem sofortigen Einbrechen des Drainstromes [1].
Auch beim Ausschalten regen die schnellen Anderungen von Strom und Spannung die
Gatespannung zum Schwingen an, jedoch iibertragt sich diese nur sehr marginal auf die
Drain-Source-Spannung. Im Drainstrom sind die Oszillationen jedoch gut zu erkennen.
Der Ausschaltvorgang ist nach 200 ns abgeschlossen, die Schwingungen klingen nach ca.
500ns ab.

In Abbildung [3.35] sind die Schaltenergien sowie die Summe der Schaltenergien einer
Schaltperiode iiber der Temperatur fiir Upg = 600V, Ip =6 A und Ip = 4 A dargestellt.
Die Einschaltenergie nimmt mit steigender Temperatur leicht ab, wihrend die Ausschalt-
energie nahezu temperaturunabhéngig ist. Die Ursache fiir diese Verhalten ist in den
Schaltzeiten zu finden, die in Abbildung dargestellt sind. Hier ist zu beobachten,

dass die Einschaltzeiten mit der Temperatur abnehmen, wiahrend die Ausschaltzeiten
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Abb. 3.35: Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergie des DMJFETs bei Upg =600V, Ip =4 A
(blau) und Ip = 6 A (rot) iiber der Sperrschichttemperatur

nahezu unveréndert {iber den gesamten Temperaturbereich sind. Die Schaltzeiten sind
proportional zu den Schaltenergien, da sie angeben, wie lange der JFET mit Strom und
Spannung gleichzeitig beansprucht wird. Ebenfalls lasst sich aus Abbildung ablesen,

dass die Schaltenergien proportional mit dem Strom ansteigen.

Die Verzogerungszeiten beim Ein- und Ausschalten sind mit 15 bis 25 ns kurz und nur
beim Einschalten etwas temperaturabhéngig. Die absoluten Steig- und Fallzeiten sind vom
Drainstrom abhéngig und liegen fiir ¢, bei Nennstrom zwischen 30 und 55ns und fiir ¢
bei 110 ns. Die Ein- und Ausschaltzeiten sind unten in Abbildung dargestellt.

Abbildung zeigt die Gesamtverluste des Depletion Mode-JFETSs iiber der Frequenz
und der Sperrschichttemperatur bei I = 4 A (blau) und I = 6 A (rot). Deutlich ist

insbesondere bei 6 A der Anstieg der Verluste mit der Temperatur zu erkennen.

3.6 Der Siliziumkarbid Enhancement Mode JFET

Der Enhancement Mode JFET (EM-JFET) ( in der Literatur auch unter Normally-Off
JFET zu finden) unterscheidet sich vom DM-JFET aus Abschnitt dadurch, dass er
bei einer Gatespannung von 0V sperrt. Damit dhnelt sein Verhalten zunéchst prinzipiell
dem der etablierten Leistungshalbleiter. Wie in den folgenden Unterkapiteln beschrieben

wird, unterscheiden sie sich hinsichtlich ihrer internen Struktur sowie ihrer Ansteuerung

jedoch erheblich.
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Abb. 3.36: Ein- und Ausschaltzeiten des DMJFETs bei Ups = 600V, Ip = 4A (blau) und
Ip =6 A (rot) iiber der Sperrschichttemperatur
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Abb. 3.37: Gesamtverluste des DM-JFETs bei Upg = 600V, Ip =4 A (blau) und Ip = 6 A (rot)

iiber der Sperrschichttemperatur und der Schaltfrequenz
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Abb. 3.38: Struktur des Normally-Off JFETs (dargestellt sind zwei von einigen 100.000 parallelen
Steuerkopfen)

3.6.1 Aufbau und Funktionsprinzip

Der EM-JFET erreicht die beste Performance als rein vertikaler JFET . Daneben
gibt es auch Entwicklungsansétze fiir eine rein laterale Struktur, um bei speziellen Anwen-
dungen alle Kontakte von einer Seite zugénglich zu haben . Auch wenn die Ergebnisse
beachtlich sind, sind die statischen Eigenschaften strukturbedingt deutlich denen der rein
vertikalen JFETs unterlegen. Es ist deshalb naheliegend, die vertikale Struktur wie in |3.38

abgebildet genauer zu besprechen.

Vom Drainkontakt betrachtet &hnelt der Aufbau des Enhancement Mode JFET dem des
Depletion Mode JFETs; das negativ dotierte SiC-Substrat ist im Bereich des Drainkon-
taktes stiarker dotiert, um eine ohmsche Anbindung an das Metall zu erhalten. Dariiber
befindet sich die schwach dotierte Driftzone, die das elektrische Feld aufnimmt. Daran
schliefst der Steuerbereich des JFETs an, der aus den Gate- und Sourceanschliissen sowie
den von den P-Wannen umschlossenen langen n-Kanal besteht. Die Breite des n-Kanals
ist so gewéhlt, dass die intrinsische Ausdehnung der Raumladungszone den gesamten Ka-
nal ausfiillt. Um eine moglichst groke Ausdehnung der Raumladungszone zu erreichen,
wird die p-Wanne stark p-dotiert (vgl. im Anhang Gleichung (7.18)). Ein typisches Ver-
héltnis von Kanalbreite zur Breite der Driftzone ist 1:10 . Um dennoch Stréme in
fiir leistungselektronische Anwendungen typischen Groéfsenordnungen fithren zu kénnen,

wird diese Anordnung unter der Ausnutzung des positiven Temperaturkoeflizienten einige
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100.000-mal parallel geschaltet.

Der EM-JFET wird {iber die Gate Source Spannung angesteuert. Durch das Anlegen
einer positiven Spannung verringert sich die Ausdehnung der Raumladungszone und gibt
die Kanéle frei. Dabei wird der pn-Ubergang in Durchlassrichtung beansprucht, wodurch
es nach Uberschreiten der Schwellenspannung zu einem Stromfluss durch das Gate kommt.
Hier gilt es bei der Ansteuerung das Optimum zwischen einem méglichst kleinen Gate-
strom und einem geringen Durchlasswiderstand des Kanals zu finden (vgl. Kapitel .
Zum Sperren des JFETs kann auch eine negative Spannung am Gate angelegt werden.
Dabei flieft kein Strom, da der pn-Ubergang in Sperrrichtung betrieben wird. Die Raumla-
dungszone breitet sich dadurch weiter aus und die Leckstrome werden signifikant reduziert.
Die Avalanche- und Kurzschlussfestigkeit wurde in [86] festgestellt. Der Avalanchedurch-
bruch erfolgt iiber den Drain-Gate-Ubergang und ist bis zu einigen Milliampere stabil.
Bei Kurzschliissen steigt der Strom zunéchst bis zum Séttigungsstrom steil an. Durch
die daraus resultierende Erwarmung und der damit verbundenen Reduzierung der Elek-
tronenmobilitdt im Kanal steigt dessen Widerstand an und reduziert den Stromfluss. Es
konnten Kurzschliisse von iiber 750 ps Dauer ohne Beschiadigung des JFETs durchgefiihrt
werden [86].

3.6.2 Treiber

Die Anforderungen an den Treiber des Enhancement Mode JFETS sind:

e Spannungsiiberh6hung am Gate von 10 - 15V fiir 150 - 200ns im Augenblick des

Einschaltens zur Beschleunigung des Einschaltvorgangs.

e Bereitstellung einer Gatespannung von 2,5V im eingeschalteten Zustand und einer
negativen Gatespannung im ausgeschalteten Zustand, um ein ungewolltes Wieder-

einschalten zu verhindern.

e Bereitstellung einer hochohmigen Gate-Source-Verbindung zur Unterdriickung eines
Einschaltens durch elektromagnetische Einkopplungen, wenn der Treiber ausgeschal-
tet ist.

Um ein schnelles Einschalten des Enhancement Mode JFETs zu realisieren, muss der
JFET fiir eine Zeit von 150 - 200 ns mit einen hohen Gatespannung von 10 - 15V angesteu-
ert werden, um die Ladungstrager moglichst schnell aus der Raumladungszone auszurau-
men. 200ns diirfen nicht iiberschritten werden, da dann der kontinuierliche Stromfluss
iiber den pn-Ubergang einsetzt und bei dieser Spannung ein unbegrenzter Stromfluss zu

einer thermischen Zerstorung des Gates fithren wiirde. Die einfachste Moglichkeit, einen
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Abb. 3.39: Einfacher Treiber fir EM-JFET

definierten Stromfluss im eingeschalteten Zustand und die hohe Einschaltspannung zu
realisieren, ist in Abbildung dargestellt. Dabei wird eine Spannung von 12V iiber
den Widerstand Rg, der den Strom begrenzt, an das Gate geschaltet. Zum Ausrdumen
der Elektronen befindet sich ein Kondensator Cg mit einem Widerstand Rge parallel zu
R¢. Beim Einschalten begrenzt der kleine Widerstand Rge (1 — 5€2) den Strom, wéh-
rend iiber dem Kondensator zunéchst keine Spannung abfillt. Erst beim Aufladen der
Kapazitét steigt die Spannung iiber den Kondensator an und nach der Kirchhoffschen
Maschengleichung féllt die Gate-Source-Spannung im gleichen Mafe ab, bis ein konti-
nuierlicher Strom durch Rg fliefit und dieser die Spannung vorgibt. Mit dem Wert der
Kapazitiat kann die Dauer der Spannungsiiberhohung eingestellt werden. Der Wert der

Kapauzitét sollte nach [91] in folgendem Intervall liegen:

2Q¢ <0< 4Qa

R — _ 3.7
Uout - UGS out — UGS ( )

Wobei Q¢ die gesamte Gate Kapazitit des JFETSs, U,,; die Ausgangsspannung des Trei-
bers und Ugg die Gate-Source-Spannung beschreibt. Der Widerstand R berechnet sich
in Abhéangigkeit der stationdren Gate-Source-Spannung und dem daraus resultierenden

Gatestrom I, der aus dem Datenblatt [92] abgelesen werden kann:
Uout - UGS’

Ic (Ugs)
Der Vorteil dieses Treibers ist, dass jeder IGBT-Treiber zu diesem EM-JFET erweitert

werden kann. Als nachteilig erweist sich, dass bei hohen Schaltfrequenzen und einem

Re = (3.8)

kleinen Verhéltnis von Ausschalt- zu Einschaltdauer der Kondensator C¢ nicht vollsténdig
wahrend der Sperrphase entladen werden kann. Dadurch ist er beim darauf folgenden
Einschalten bereits vorgeladen und die Spannungsiiberhéhung wird reduziert. Folglich

dauert der Einschaltvorgang ldnger und die Einschaltverluste steigen.

In Abbildung [3.40| wird ein Gatetreiber vorgestellt, der unabhéngig von Schaltfrequenz
und Duty Cycle den JFET ein- und ausschaltet. Anstelle des einkanaligen Treiber-1C wird

hier ein zweikanaliger verwendet, wobei Kanal A den kurzen iiberhéhten Spannungspuls
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Abb. 3.41: Spannungsverlauf am offenen Ausgang des EM-JFET-Treibers: Channel 3: Ugg, time
base: 2 us/div

ausgibt und Kanal B die kontinuierliche Gate-Source-Spannung im eingeschalteten Zu-
stand liefert und die Gateladungen wahrend des Ausschaltvorgangs abzieht. Im Einzelnen
wird Rg wie beim oben beschriebenen einfachen Gatetreiber nach ausgelegt. Da Rg
in der Grofenordnung von einigen k(2 liegt, wird zum Ausschalten ein kleiner Gatevor-
widerstand R¢ ¢y parallel geschaltet, wobei eine schnelle Schottkydiode einen Stromfluss
durch Rg of¢ im eingeschalteten Zustand verhindert. Fiir die Spannungsiiberhohung wird
iiber eine RC-Kombination ein kurzes Spannungssignal am Eingang des Treiber-1C er-
zeugt, so dass am Ausgang outA die VCC-Spannung iiber einen kleinen Gatevorwider-
stand und einer Diode an das Gate geschaltet wird. Die Diode verhindert, dass das Gate

auf -VCC nach dem Abschalten von Kanal outA gezogen wird.

Abbildung zeigt die Gatespannung am offenen Ausgang des Treibers. Es ist deutlich
der Spannungspuls mit einer definierten Dauer von 150 ns und einer Amplitude von 13V
zu erkennen. Die Anstiegszeit des Spannungspulses betriagt 4 ns, die Fallzeit 3ns. Wird der
Leistungshalbleiter angeschlossen, so wird der Gatespannungsverlauf in Abbildung
gemessen. Auffillig ist, dass die Spannungsiiberh6hung mit 3V weit weniger ausgepragt

ist, da die Gate-Source-Strecke ab 3V leitend wird und der Spannungsabfall durch den
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Abb. 3.42: Spannungsverlauf iiber den Gate- und Sourceanschliissen des EM-JFET: Channel 3:
Ugs, time base: 2 us/div

Durchlasswiderstand begrenzt wird. Des Weiteren sind die Flanken flacher, da jetzt die
Gatekapazitdt umgeladen werden muss. Die Anstiegszeit liegt jetzt bei 10 ns, wahrend die
Fallzeit 30 ns betréigt. Jedoch wird der Nulldurchgang und damit der Beginn des Sperrens
bereits nach 5ns erreicht. Die detaillierten Verldufe sind in Abschnitt [3.6.4] dargestellt und

erlautert.

3.6.3 SiC Enhancement Mode JFET: Statische Eigenschaften

Die I-U-Kennlinien des EM-JFETs zeigen die Abbildungen [3.43] und [3.44] bei 25°C und
150°C Sperrschichttemperatur. Es wird deutlich, dass der EM-JFET ohne Anlegen einer

Gatespannung sperrt. Jedoch geniigt eine sehr kleine Gatespannung um einen Strom von

Drain zu Source zu ermoglichen. Bei Ugg = 1,2V ist bereits ein Stromfluss von 0,1 A bei
25°C bis 0,2 A bei 150°C messbar.

Der Nennstrom von 10 A wird bei Raumtemperatur bei einer Gatespannung von Ugg =
2,5V erreicht. Bei einer Sperrschichttemperatur von 150°C kénnen selbst bei Gate-Source-
Spannungen von 3V nur noch Strome von 6 A geschaltet werden. Das Durchlassverhalten
ist damit temperaturabhéngig. Der Durchlasswiderstand bei maximaler Gatespannung
betragt im Temperaturbereich von Raumtemperatur bis 150°C zwischen 115 m{2 und
300 mS2.

Da bei Gatespannungen iiber 1,5V die Schleusenspannung der Diode zwischen Gate und
Source iiberschritten wird, bildet sich ein Gate-Source-Strom aus, der zu Ansteuerverlus-
ten fithrt und daher in Abbildung [3.45] diskutiert wird. Unten ist zu erkennen, dass bei
gleicher Gatespannung der Gatestrom mit der Temperatur zunimmt. Insbesondere zwi-
schen 100 und 120°C ist die Zunahme signifikant. Auferdem fallt auf, dass der Gatestrom
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Abb. 3.43: I-U-Kennlinie des EM-JFET (Semisouth) bei 25°C und unterschiedlichen Gate-
Source-Spannungen

SiC EM-JFET bei 150 °C
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Abb. 3.44: I-U-Kennlinie des EM-JFET (Semisouth) bei 150°C und unterschiedlichen Gate-

Source-Spannungen
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Abb. 3.45: Stromverstarkung und Gatestrom des EM-JFETs {iber der Sperrschichttemperatur
fir Uss = 3,1V bei Ip =4 A (blau), Ip =6 A (rot) und Ip = 10 A (griin)

bis dort hin starker fiir kleinere Laststrome ausgeprégt ist und sich danach proportional

zum Laststrom verhalt.

Der Anstieg des Gatestromes fiihrt folglich zu einer Abnahme der Stromverstéarkung .
Der Verstarkungsfaktor liegt bei niedrigen Temperaturen und hohen Laststrémen bei tiber
100 und f&llt iiber den gesamten Temperaturbereich nicht unter 35. Da die Abhéngigkeit
des Gatestromes vom Laststrom nur schwach ausgeprégt ist, ist bei kleinen Laststromen

folglich eine geringere Verstarkung zu erzielen.

Werden diese Erkenntnisse mit den Durchlassverlusten in Abbildung in Beziehung
gesetzt, wird deutlich, dass die Werte fiir den Verstiarkungsfaktor durchaus akzeptabel
sind, da die Ansteuerverluste iiber den gesamten Temperaturbereich unter 1 W liegen
und verglichen mit den Durchlassverlusten nahezu vernachlissigt werden konnen. Die
Durchlassverluste sind quadratisch vom Drainstrom abhéngig, da der EM-JFET keine
Schleusenspannung aufweist. Der Rpg,, steigt wie oben beschrieben mit der Temperatur
an, so dass auch die Durchlassverluste mit steigender Sperrschichttemperatur zunehmen.
Fiir die gesamten Durchlassverluste fallen die Ansteuerverluste nur geringfiigig ins Ge-

wicht, so dass der Verlauf dem oberen sehr dhnelt.

3.6.4 SiC Enhancement Mode JFET: Dynamisches Verhalten

Das Schaltverhalten des EM-JFET bei Upg = 600V, Ip = 6 A und T; = 150 °C zeigen die
Oszillogramme und (Anmerkung: Abbildung und sind mit einer ande-

ren Drossel als alle anderen Ergebnisse dieses Kapitels aufgenommen.) Beim Einschalten
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Abb. 3.46: Durchlassverluste des EM-JFETs iiber der Sperrschichttemperatur bei Ip = 4A
(blau), Ip = 6 A (rot) und Ip = 10 A (griin)

steigt der Strom, sobald die Gatespannung den Wert von 2V erreicht hat. Wie bei allen
anderen vermessenen Leistungshalbleitern fiihrt die hohe Stroménderung zu einem induk-
tiven Spannungsabfall der Spannung Upg. Der Uberschwinger des Drainstromes ist, wie
in Abschnitt beschrieben, auf die parasitdre Kapazitit der Induktivitit zuriickzu-
fithren. Der Anteil der Riickstromspitze dieses Uberschwingers kann als vernachlissigbar
klein angenommen werden. Mit Erreichen der Stromspitze beginnt die Spannung ziigig zu
fallen. Die Ostzillation der Gatespannung ist im Verlauf der Drain-Source-Spannung erst
im Leitzustand messbar. Insgesamt klingen die Schwingungen im Leistungspfad ab, sobald
die Gatespannung keine Nulldurchginge mehr aufweist und der JFET folglich nicht mehr
in den Sperrbetrieb gelangt.

Beim Ausschalten fillt die Gatespannung schnell in den negativen Bereich, so dass der
JFET zu sperren beginnt. Nach einer kurzen Verzégerungszeit steigt die Drain-Source-
Spannung. Die kapazitiven Effekte innerhalb der Drossel verursachen einen starken Ein-
bruch des Stromes wiahrend des Spannungsanstiegs. Die Spannungsspitze auf Grund von
Streuinduktivitdten im Kommutierungskreis fillt schwach aus, da zum einen die Induktivi-
tat gering gehalten wurde und zum anderen die verbleibende Amplitude des Drainstromes

klein ist und damit die schnelle Stromédnderung sehr kurz gehalten wird.

Die Schaltenergien tiber der Sperrschichttemperatur werden in Abbildung [3.49]illustriert.
Es ist zu erkennen, dass die Schaltenergien nahezu unabhéngig von der Sperrschichttem-
peratur sind. Die Ausschaltenergie ist proportional zum Drainstrom, wahrend beim Ein-
schalten die Verluste etwas schneller steigen als der Strom. Insgesamt liegen die Ein- und

Ausschaltenergien auf niedrigem Niveau und vom Betrag nahe beieinander.

Ein dhnliches Verhalten weisen auch die Schaltzeiten in Abbildung auf. Die Verzoge-
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Abb. 3.47: Einschaltverhalten des EM-JFETs bei Ups = 600V, Ip = 6A und T; = 150°C;
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Abb. 3.48: Ausschaltverhalten des EMJFETs bei Upg = 600V, Ip = 6A und T; = 150°C;
Channel 1: Upg, Ch 2: Ip, Ch 3: Ugg, time base: 20ns/div
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Abb. 3.49: Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergie des EM-JFETs bei Upg = 600V, Ip =4 A
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Abb. 3.50: Ein- und Ausschaltzeiten des EM-JFETs bei Upg = 600V, Ip = 4 A (blau), Ip =6 A
(rot) und Ip = 10 A (griin) iiber der Sperrschichttemperatur

rungszeiten beim Ein- und Ausschalten liegen zwischen 2 und 9 ns, ihre Temperatur- und
Stromabhéngigkeiten sind gering. Die Anstiegs- und Fallzeit des Stromes haben ebenfalls
eine geringe Temperaturabhéngigkeit. Die Anstiegszeit des Stromes ist immer proportio-
nal zur Hohe des Drainstroms. Anders ist es beim Ausschalten, hier hat ein hoherer Strom
ein schnelleres Fallen zur Folge, da die Ladungstrager schneller aus der Raumladungszone
ausgerdumt werden konnen. Insgesamt liegen die Ein- und Ausschaltzeiten unter 20 ns.
Insbesondere die geringen Verzogerungszeiten erlauben sehr kurze Totzeiten, wenn die
EM-JFETs in Wechselrichtern eingesetzt werden.

Die Gesamtverluste sind in Abbildung iiber der Schaltfrequenz und der Sperrschicht-
temperatur dargestellt. Fiir kleine Strome sind die Verluste bei allen Temperaturen und
bis 100 kHz moderat. Allerdings verursacht der iiberproportionale Anstieg der Einschalt-
verluste mit dem Strom insbesondere bei hohen Temperaturen recht hohe Gesamtverluste.
Es kann demnach mit einem leichten Derating des Stromes eine sehr hohe Schaltfrequenz

gefahren werden.

3.7 Vergleich der SiC-Leistungshalbleiter mit dem
Si-IGBT

In den Kapiteln bis sind ein aktueller Silizium-IGBT sowie drei Siliziumkarbid-
Leistungshalbleiter vorgestellt und messtechnisch untersucht worden. Anhand dieser Er-
gebnisse werden im Folgenden die Leistungshalbleiter miteinander verglichen. Generell

ist ein Vergleich nicht unproblematisch, weil die einzelnen Leistungshalbleiter sich zum
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Abb. 3.51: Gesamtverluste des EM-JFETs bei Ups = 600V, Ip = 4A (blau), Ip = 6 A (rot)
und Ip = 10 A (griin) iiber der Sperrschichttemperatur und der Schaltfrequenz
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Abb. 3.52: Durchlass- und Ansteuerverluste von EM-JFET, BJT, V-JFET und IGBT bei Upg =
600V, Ip =6A und Ty = 150°C

Teil stark in ihren internen Funktionsweisen, ihren Ansteuerungen und Chipflachen un-
terscheiden. Da die Auswahl an Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern bis heute noch sehr
eingeschrénkt ist, spiegelt die oben dargestellte Auswahl den aktuellen Entwicklungs-
stand (2009) im Bereich von Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern sehr gut wieder. Allen
vier Leistungshalbleitern gemein ist die maximale Sperrspannung von 1200V und der
maximale Drainstrom, der zwischen 6 und 10 A liegt. Sie sind damit fiir dreiphasige An-
wendungen bis 5 kW uneingeschrinkt geeignet. Die wichtigsten Vergleichskriterien sind
das Durchlass- und Schaltverhalten sowie die Ansteuerung. Angaben zur Zuverlissigkeit
sind zwar ebenfalls interessant, sind aber fiir die hier untersuchten Labormuster noch

nicht aussagekréftig.

In Abbildung [3.52] sind die Durchlass- und Ansteuerverluste bei Upg = 600V, Ip = 6 A
und 7; = 150°C gegeniibergestellt. Zunéchst lasst sich feststellen, dass die Ansteuerver-
luste bei allen Leistungshalbleitern gering sind. Beim IGBT und V-JFET sind sie nahezu
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null, da nur zum Umladen des Gates fiir einige Nanosekunden ein Strom flielst. Da er
nur wihrend des Schaltens auftritt, muss dieser zu den Schaltverlusten gezéhlt werden.
Es bleibt ein Leckstrom an der Gatekapazitdt von wenigen Mikroampere. Beim IGBT
verhindert die Silziumoxidschicht den Stromfluss, wéhrend beim VJFET die geringe Ga-
tespannung fiir die vernachldassigharen Ansteuerverluste verantwortlich ist. Sie steigen
mit einer hoheren Gatespannung schnell an, da dann der pn-Ubergang zwischen Gate
und Source in Durchlassrichtung gepolt ist. Fiir den EM-JFET hingegen ist es notwen-
dig eine positive Gatespannung anzulegen, um die Leistungshalbleiter aufzusteuern. Der
pn-Ubergang ist jedoch leitend und der Strom muss treiberseitig begrenzt werden. Als
Optimum hat sich eine Begrenzung des Gatestromes auf 250 mA erwiesen, da dann die
Summe von Ansteuer- und Durchlassverlusten minimal wird. Der Bipolartransistor hin-
gegen erfordert einen Basisstrom von mindestens 300 mA fiir Sperrschichttemperaturen
bis 150 °C. In Verbindung mit der héheren Basis-Emitter-Spannung betragen die Ansteu-
erverluste hier mit 1,8 W etwa das Doppelte wie beim EM-JFET.

Bei den Durchlassverlusten wird deutlich, dass kein Siliziumkarbid- Leistungshalbleiter
an das niedrige Niveau des Silizium-IGBTs herankommt. Bei den Siliziumkarbid-Bauteilen
sind die hohen Durchlasswiderstdnde mafigeblich fiir die Durchlassverluste. Dabei weist
der V-JFET den hochsten Rpg,, auf. Eine bessere Performance hat der Bipolartransistor.
Die neueste Entwicklung des EM-JFETs kommt bereits nahe an die Durchlassverluste des
IGBTs heran. Er weist auch unter Beriicksichtigung der Ansteuerverluste das beste sta-
tische Verhalten der SiC-Leistungshalbleiter auf. Bei dieser Gegeniiberstellung ist jedoch
zu beachten, dass die Durchlassverluste proportional zum Laststrom sind, wéihrend die
Ansteuerverluste nahezu konstant sind. Dies fiihrt dazu, dass unterhalb eines Drainstro-
mes von 200mA die statische Performance des VJFETs {iber der des EM-JFETs liegt.
Allerdings ist dieser Betriebszustand in den meisten Anwendungen die Ausnahme bzw.

tritt nur selten auf (z.B. nahe des Nulldurchganges einer Sinusschwingung).

Grundsétzlich muss bei dieser Gegeniiberstellung beriicksichtigt werden, dass alle SiC-
Leistungshalbleiter eine deutlich geringere Chipflache als der Si-IGBT aufweisen. Die
Chipflache beeinflusst insbesondere bei den unipolaren JFETs die Durchlassverluste maf-
geblich. Eine grofere Chipflache konnte hier die Durchlassverluste bis auf das Niveau des
IGBTs reduzieren, jedoch wiirden sich dadurch auch die internen Kapazitdten erhohen

und das Schaltverhalten negativ beeinflussen.

Neben dem statischen Verhalten ist auch das dynamische Verhalten zur Beurteilung der
Gesamtperformance eines Bauteils von Bedeutung. Dazu zeigt Abbildung die Schalt-
energien, die in Ein- und Ausschaltverlustenergien aufgeteilt sind. Alle Bauteile kommu-
tieren gegen eine SiC-Schotky-Diode von Cree [93]. Es fallt auf, dass die Schaltenergien der

SiC-Bauteile in etwa gleich verteilt sind, wihrend beim IGBT die Ausschaltenergie signi-
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Abb. 3.53: Schaltverlustenergien von EM-JFET, BJT, V-JFET und IGBT bei Upg = 600V,
Ip=Ic=6Aund Tj; = 150°C
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Abb. 3.54: Ein- und Ausschaltzeiten von EM-JFET, BJT, V-JFET und IGBT bei, Ip = Ic =6 A
und Ty = 150°C

fikant grofer ist, da er wie in Abschnitt beschrieben, fiir eine Si-pn-Diode ausgelegt
ist, bei der in etwa eine Gleichverteilung zu erwarten wére. Mit Ausnahme des EM-JFETs
sind die Ausschaltenergien grofer als die Einschaltenergien. Das Verhéltnis zwischen Ein-
und Ausschaltenergie wird mafgeblich von parasitiaren Kapazitidten und Induktivitdten
des Schaltungslayouts und den passiven Komponenten beeinflusst, da diese zu positiven
und negativen Strom- und Spannungsspitzen wiahrend des Schaltens fithren. Werden die
gesamten Schaltenergien betrachtet, so weist der IGBT die mit Abstand grofsten Ver-
lustenergien auf, gefolgt vom Bipolartransistor und dem V-JFET, die ungefahr halb so
grofs wie beim IGBT sind. Die geringsten Schaltverlustenergien wurden beim EM-JFET

gemessen, die ein Fiinftel der Verlustenergie des IGBT betragen.

In der Praxis bedeutet dies, dass der EM-JFET bei gleichen Schaltverlusten mit der

fiinffachen Taktfrequenz angesteuert werden kann.

Der Vergleich der Ein- und Ausschaltzeiten in Abbildung[3.54] gibt Aufschluss auf die not-

wendige Totzeit, um in einer Briickenschaltung nicht zwei Ventile eines Briickenzweiges
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Abb. 3.55: Gesamtverluste von EM-JFET, BJT, V-JFET und IGBT bei Ups = Ucg =
600V, Ip = Ic = 6A und T; = 150°C tiiber der Schaltfrequenz (SiC-Diode als

Kommutierungsdiode)

gleichzeitig einzuschalten. Auffallig ist, dass bei allen Leistungshalbleitern die Einschalt-
zeit kiirzer als die Ausschaltzeit ist. Prinzipiell wiirde fiir die minimale Totzeit die Differenz
zwischen Ausschaltzeit und Einschaltverzégerungszeit ausreichen, weil der Strom in dem
einen Leistungshalbleiter dann gerade abgeklungen ist bevor der Strom im anderen Halb-
leiter zu steigen beginnt. Fiir die praktische Auslegung der Totzeit ist eine deutlich léngere
Zeit zu wahlen, da sich insbesondere bei sehr kleinen Stromen die Zeiten deutlich verlan-
gern konnen. Ausserdem werden dann auch Unsicherheiten hinsichtlich der Streuung von

Signallaufzeiten beriicksichtigt.

Abbildung stellt die Gesamtverluste der verschiedenen Leistungshalbleiter iiber der
Schaltfrequenz dar. Aus dieser Grafik lasst sich die Eignung der einzelnen Bauteile fiir die
geforderte Schaltfrequenz ablesen. Jedoch ist zu beachten, dass die maximale Verlustleis-
tung, die iiber das jeweilige Gehduse abgefiihrt werden kann, begrenzt ist und damit nicht
jede dargestellt Schaltfrequenz in der Praxis dauerhaft realisiert werden kann. Soll der
IGBT ersetzt werden, so entstehen ab 35 kHz mit dem V-JFET weniger Verluste. Bereits
ab 18 kHz weist der Bipolartransistor eine bessere Performance auf. Die Gesamtverlus-
te des EM-JFET sind schon bei Schaltfrequenzen iiber 1kHz geringer als beim IGBT.
Die typische Schaltfrequenz bei Anwendungen dieser Leistungsklasse liegt bei mindestens
5kHz. Fiir Photovoltaikapplikationen werden iiblicher Weise Schaltfrequenzen aufserhalb
des horbaren Bereiches und damit iiber 16 kHz gewahlt.

Werden die maximal zuléssigen Sperrschichttemperaturen verglichen (Abb. , so ist
zu erkennen, dass der Bipolartransistor bei den hochsten Sperrschichttemperaturen von
250°C arbeiten kann. Die JFETSs sind fiir 175°C ausgelegt und der IGBT kann sicher un-
terhalb von 150°C betrieben werden. Diese Werte spiegeln jedoch nur die Eigenschaften
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Abb. 3.56: Vergleich der maximal zuléssigen Sperrschichttemperaturen geméifs Herstellerangaben

des gesamten Bauteils wieder, so dass neben dem Chip auch die Aufbau- und Verbindungs-
technik einen signifikanten Einfluss auf die maximal zuléssige Sperrschichttemperatur hat.
So befindet sich beispielsweise der Chip des Bipolartransistors in einem hermetischen Ge-

héuse, um bei Temperaturen iiber 200°C betrieben werden zu konnen.

Prinzipiell konnen alle vorgestellten Bauteile sicher angesteuert werden. Jedoch ist der
schaltungstechnische Aufwand fiir den Treiber sehr unterschiedlich. Das Ansteuerungs-

verhalten wird nach folgenden Kriterien verglichen und bewertet:
e Leistungsaufnahme im statischen Betrieb
e Komplexitit des Treibersignals
e Betriebssicherheit
e Komplexitiat des Treibers

Leistungsaufnahme im statischen Betrieb: Grundsatzlich wird in jedem Leistungshalb-
leiter im statischen Betrieb Leistung umgesetzt, die sich jedoch bei allen Bauteilen, de-
ren Gate mit einer Oxidschicht von den Leistungsanschliissen isoliert ist, im Mikrowatt-
Bereich befindet und damit vernachlissigt werden kann. Dies gilt sowohl im sperrenden
als auch im leitenden Zustand. Der V-JFET bend6tigt im eingeschalteten Zustand nahezu
keine Leistung, jedoch werden beim Sperren 0,2 W umgesetzt, um die automatische Pinch-
off-Detektion bereitzustellen. Fiir den Bipolartransistor muss ein Basisstrom bereitgestellt
werden, der mit dem unvermeidlichen Spannungsabfall zwischen Basis und Emitter eine
Leistung abhéngig von I zwischen 1 und 4,5 W hervorruft. Sperrt der BJT, fliefst kein
Basisstrom und es muss keine Leistung bereitgestellt werden. Beim EM-JFET muss der
Treiber zum Sperren 1,5mW und zum Leiten 660 mW liefern, da der pn-Ubergang zwi-
schen Gate und Source gerade an seiner Schleusenspannung betrieben wird. Sind im Mittel

die Ein- und Ausschaltdauern gleich lang, so liegen die Treiberleistungen des IGBTs und
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der beiden JFETs deutlich unter einem Watt und diese Leistung kann von den meisten
Treiberendstufen problemlos bereitgestellt werden. Fiir den Bipolartransistor muss die

Treiberendstufe leistungsgerecht angepasst werden.

Komplexitit des Treibersignals: Standardtreiber liefern eine zweistufige Gatespannung,
die, wahrend der Leistungshalbleiter eingeschaltet ist, in der Regel bei +15V und, wah-
rend er ausgeschaltet ist, zwischen 0 und —15V liegt. Fiir den V-JFET-Treiber muss der
Spannungsbereich angepasst und verschoben werden. Der EM-JFET benotigt zum schnel-
len Einschalten ein dreistufiges Gatesignal, dass neben den Spannungen fiir den ein- und
ausgeschalteten Zustand ein zusétzliches Spannungsniveau wéhrend des Einschaltens be-
reitstellen muss. Aufserdem ist im eingeschalteten Zustand ein geringer Gate-strom zu
liefern. Der Bipolartransistor verlangt nach einem Basisstrom wéahrend er eingeschaltet

ist. Im ausgeschalteten Zustand liegt die Basis auf Nullpotential und es flieft kein Strom.

Betriebssicherheit: Fiir Betriebssicherheit sollen hier zwei Falle betrachtet werden: Zum
einen das Verhalten der Leistungshalbleiter, wenn auf Grund eines Fehlers die Versorgung
des Treibers unterbrochen wird und zum anderen die Moglichkeit, den Leistungshalblei-
ter gegen Uberstrom und Uberspannung zu schiitzen. Fallt der Treiber aus, schalten mit
Ausnahme des VJFETs die Leistungshalbleiter ab und gehen damit in fast allen Anwen-
dungen in einen sicheren Zustand. Einzig der VJFET gelangt dadurch in einen dauerhaft
leitenden Zustand, der unter Umstidnden zu einem Briickenkurzschluss fiihrt und in der
Regel die Zerstorung des Leistungshalbleiters zur Folge hat. Die Betriebssicherheit des
EMJFETs ist zwar durch das Normally-Off Verhalten prinzipiell gegeben, jedoch besteht
aufgrund der sehr geringen Schwellenspannung insbesondere bei elektromagnetischer Ein-
kopplung die Gefahr des unbeabsichtigten Aufsteuerns. Eine Schutzbeschaltung gegen
Uberspannungen ist bei allen Leistungshalbleitertypen generell méglich. Fiir die JFETSs
sind diese jedoch aufwendiger, weil die Gatespannung wegen ihres geringen Niveaus we-
der zur Uberstromerkennung noch zum verzogerten Ausschalten direkt verwendet werden

kann. Vielmehr muss ein zusétzliches Signal zur Uberspannungsmessung generiert werden.

Komplexitit des Treibers: Die Verwendung von Treiber-1Cs, die haufig direkt das Gate-
signal liefern und Uberwachungsfunktionen beinhalten, fiihren zu sehr einfachen Treiber-
designs mit wenigen kurzen Leiterbahnen, so dass die Gefahr von elektromagnetischen
Einkopplungen klein gehalten werden kann. Fiir die JFETs aber auch den BJT sind eine
Reihe von Zusatzbeschaltungen zur Signalanpassung und Fehlerdetektion notwendig, so

dass die Komplexitét steigt. Im Einzelnen sind folgende Mafsnahmen erforderlich:
e Zusitzliches Signal zur Uberstromerkennung (DM-JFET, EM-JFET)

e Schaltung zur Erzeugung des dritten Spannungsniveaus (EM-JFET)
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e Verschiebung des Spannungsniveaus (DM-JFET)

e Bereitstellung eines kontinuierlichen Gate-/ Basisstromes (BJT, EM-JFET, DM-
JFET)

e Automatische Pinch-off-Detektion (DM-JFET)

Auf Basis dieses Vergleichs der unterschiedlichen Leistungshalbleiter wird der EM-JFET
fiir weitere Untersuchungen in einem PV-Wechselrichter ausgewéhlt. Insbesondere das sehr
gute Schaltverhalten bei gleichzeitig geringen Durchlassverlusten unterstiitzt das Ziel die-

ser Arbeit, einen hocheffizienten und gleichzeitig kompakten Wechselrichter zu entwerfen.

3.8 Zusammenfassung und Fazit

In diesem Kapitel wurden modernste Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter sowie ein State-
of-the-Art Silizium-IGBT als Referenz hinsichtlich ihrer Funktionsweise, Ansteuerung und

elektrischen Eigenschaften untersucht und miteinander verglichen.

Bei der Betrachtung der Funktionsweise stellte sich heraus, dass der IGBT die auf-
wandigste interne Struktur besitzt, wahrend bei den SiC-Leistungshalbleitern sehr ein-
fache Topologien zum Einsatz kommen, wie man sie in den Anfingen der Silizium-
Leistungshalbleitertechnologie verwendet hatte. Typische SiC-Bauteile sind als JFET oder
Bipolartransistor ausgefiihrt, die in der heutigen Silizium-Leistungselektronik keine Rolle
mehr spielen, da sie einen hohen Aufwand in der Ansteuerungstechnik erfordern wiirden
und hinsichtlich ihrer elektrischen Eigenschaften unterlegen wéren. Fiir Siliziumkarbid
kénnten diese Topologien dennoch relevant sein, da zum einen die Herstellungsprozesse
noch nicht soweit erforscht sind, um Bauteile wie IGBTs und MOSFETs mit der notwendi-
gen Zuverlassigkeit zu fertigen, und zum anderen die bekannten Nachteile bei SiC weniger
stark oder gar nicht ausgepragt sind. Als Beispiel seien die deutlich héhere Stromver-
starkung von BJTs bei gleichzeitig viel geringeren Schaltverlusten sowie die Moglichkeit,

JFETs in der 1200 V Spannungsklasse zu fertigen, genannt.

Darauf aufbauend wurden fiir die einzelnen Leistungshalbleiter spezifische Treiberkon-
zepte diskutiert und entwickelt. Hierbei wurde schnell deutlich, dass die aus der Silizium-
Technik bekannten Ansteuerverfahren nicht ohne weiteres iibertragbar sind. Dies liegt
zum einen an den vollig anderen Anforderung beziiglich der Ansteuerspannungen und
-strome und zum anderen an den viel stéirkeren elektromagnetischen Aussendungen der
Leistungshalbleiter, die ein sehr niederinduktives Schaltungslayout erfordern, um Funkti-

onsbeeintrachtigungen durch elektromagnetische Einkopplungen zu vermeiden.
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Den Schwerpunkt dieses Kapitels bildeten die messtechnischen Untersuchungen der sta-
tischen und dynamischen elektrischen Eigenschaften der Leistungshalbleiter. Bei den sta-
tischen Eigenschaften konnte festgestellt werden, dass die SiC-Leistungshalbleiter eine
héhere Temperaturabhéngigkeit als der Si-IGBT aufweisen, wahrend die Durchlassverlus-
te deutlich iiber dem Niveau des IGBTs lagen. Allerdings ist ein derartiger Vergleich ohne
Berticksichtigung der Chipflachen nicht aussagekriftig, da diese die Durchlassverluste si-
gnifikant beeinflussen. Die Chipfliche konnte aus Griinden der Geheimhaltung, die von

einigen Herstellern gewiinscht wurde, in diese Untersuchung nicht mit einfliefen.

Bei der Analyse des Schaltverhaltens konnte gezeigt werden, dass mit den SiC-Leistungs-
halbleitern sehr viel kiirzere Schaltzeiten und damit auch signifikant geringere Schaltver-
luste erzielt wurden. Mit dem EM-JFET konnten die dynamischen Verluste zum Beispiel

um einen Faktor sechs reduziert werden.

Abschiefsend wurden die Ergebnisse der einzelnen Leistungshalbleiter mit einander ver-
glichen. Diese Gegeniiberstellung verdeutlichte die sehr guten dynamischen Eigenschaften
der SiC-Leistungshalbleiter, zeigte jedoch auch Herausforderungen im Bereich der An-

steuerung und Betriebssicherheit auf.

Aus diesem Kapitel kann ein Fazit sowohl auf Bauteilebene als auch auf Schaltungsebene

gezogen werden:

Der entscheidende Unterschied zwischen SiC- und Si-Leistungshalbleitern ist die hohere
Leistungsdichte bei Siliziumkarbid, die sich aus der groferen Bandliicke ergibt. Der grofse
Bandabstand fiihrt zu einer héheren kritischen elektrischen Feldstéirke, so dass auch bei
hoheren Spannungen schnellschaltende unipolare Bauteile zum Einsatz kommen kénnen.
Die hohere kritische elektrische Feldstéirke ermdglicht zusétzlich eine starkere Dotierung
der Driftzone, um die geringere Elektronenbeweglichkeit auszugleichen sowie die Chipflé-
che zu reduzieren. Der flichenspezifische Bahnwiderstand der Driftzone fallt damit sehr

viel geringer aus als bei vergleichbaren Si-Leistungshalbleitern.

Die dynamischen Eigenschaften werden in erster Linie von der Bauteiltechnologie be-
stimmt. Bipolare Leistungshalbleiter wie der IGBT schalten langsamer als Unipolare, da
die bipolaren Ladungstrager in der Driftzone in Form eines Schweifstromes ausgerdumt
werden miissen. Bei unipolaren Siliziumleistungshalbleitern ist das wirtschaftliche Limit
bei einer Sperrspannung von ca. 600 V erreicht, da eine weitere Verdoppelung der Sperr-
spannung zu einer Verfiinffachung der Chipflache fithren wiirde, um den Bahnwiderstand
konstant zu halten.

Die sich aus der sehr viel geringeren intrinsischen Ladungstrigerdichte ergebende Mog-

lichkeit, die SiC-Bauteile bei hoheren Sperrschichttemperaturen zu betreiben, kann man-
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gels geeigneter Gehduse- und Verbindungstechnik heute nur in geringem Mafe ausgenutzt

werden.

Fiir die Schaltungstechnik kann Siliziumkarbid grundsétzlich als eine Alternative fiir Si-
lizium betrachtet werden. Diese neuen Komponenten sind geeignet neue Mafstdbe in
der Leistungselektronik hinsichtlich Wirkungsgrad und Leistungsdichte auf Systemebene
zu setzen. Jedoch muss auch festgestellt werden, dass 30 Jahre intensive Forschung und
Entwicklung in der Silizium-Technologie zu Bauteilen gefiihrt haben, mit denen &hnliche
hervorragende Eigenschaften auf Systemebene erzielt werden kénnen wie mit den heu-
tigen SiC-Schaltern. Dies gilt insbesondere, wenn eine Kombination aus Si-Schalter und
SiC-Diode gewahlt wird. Selbstverstdndlich muss bei den Si-Schaltern in deutlich mehr
Chipflache investiert werden, als wenn eine rein SiC-basierte Schaltung gewahlt wird.
Jedoch werden die Verbesserungsspriinge in der Silizium-Technologie von Generation zu
Generation kleiner, wihrend bei SiC zurzeit noch jede neue Leistungshalbleitergeneration
in jeder Hinsicht besser und kostengiinstiger ist als die Vorherige. Daher wird in dieser
Arbeit davon ausgegangen, dass Siliziumkarbid sich mittelfristig gegeniiber Silizium und

den neu aufkommenden Galliumnitrid-Leistungshalbleitern behaupten wird.



4 Der wirkungsgradoptimierte
Wechselrichter

Die elektrische Energieerzeugung aus Solargeneratoren ist im Vergleich zu den meisten

anderen regenerativen Energiequellen, wie schon in der Einleitung beschrieben, sehr teuer.

Um die aus Sonnenlicht gewonnene elektrische Energie moglichst vollstandig ins offentli-
che Netz zu leiten, miissen die Verluste des Wechselrichters so gering wie moglich gehalten
werden. Folgende Faktoren beeinflussen wesentlich den Wirkungsgrad eines Wechselrich-

ters:

e Topologie des Wechselrichters

e Art der Leistungshalbleiter

e Schaltungslayout

e Ausfithrung von Kondensatoren und Drosseln
e Schaltfrequenz

e Regelungsstrategie

e Modulationsverfahren

e Peripherie (Liifter, Controller, Stromversorgung, Treiber)

Da die einzelnen Faktoren miteinander korrespondieren, wird nach folgender Strategie ein

wirkungsgradoptimierter Wechselrichter konzipiert:

Zunachst werden geeignete Schaltungstopologien verglichen und unter Beachtung der
Erkenntnisse aus Kapitel 3| entsprechende Leistungshalbleiter ausgewahlt. Anschliefsend
werden grundsétzliche Optimierungen im Schaltungslayout diskutiert und der Einfluss
der passiven Elemente auf den Wirkungsgrad bewertet. Mittels einer geeigneten Schalt-

frequenz gelingt es, die Verluste in den aktiven und passiven Elementen insgesamt zu
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minimieren. Die Peripheriegeréite werden als gegeben betrachtet, und sollen in dieser Ar-

beit nicht in die Wirkungsgradbetrachtung einflieffen.

Teile diese Kapitels sind bereits in [1}/19,94-98| verdffentlicht worden.

4.1 Randbedingungen des Systems

Auf dem Markt sind derzeit Solarwechselrichter in einer Vielzahl von Schaltungstopo-
logien erhéltlich. Die Hauptunterscheidungsmerkmale sind das optionale Bestehen einer
galvanischen Trennung zwischen Generator und Netz und der vorgesehene Anschluss an
ein Ein- oder Dreiphasennetz. Eine galvanische Trennung wird mit einem Transformator
realisiert, der entweder als 50 Hz-Transformator zwischen Wechselrichter und Netz aus-
gefithrt oder als Hochfrequenztransformator im DC-DC-Steller integriert wird [95]. Die
erste Variante fithrt zu grofsen Bauvolumen und hohen Verlusten im Transformator. Der
Hochfrequenztransformator kann sehr viel kleiner ausgefiihrt werden, wobei gleichzeitig
die Verluste reduziert werden. Jedoch muss mit dem DC-DC-Steller eine Wechselspannung
erzeugt werden, wodurch eine héhere Anzahl an Leistungshalbleitern nétig wird, in denen
zusdtzliche Durchlass- und Schaltverluste entstehen. Insgesamt wird das System durch
die zusétzlichen Ansteuersignale komplexer [95]. Ein maximaler Wirkungsgrad kann er-
reicht werden, wenn auf den Transformator vollstédndig verzichtet wird. Daher werden in
dieser Arbeit transformatorlose Wechselrichtertopologien betrachtet. Des Weiteren wird

der Fokus auf dreiphasige Systeme gelegt.

Es wird angenommen, dass der Solargenerator eine Leerlaufspannung Uy, = 1000V hat
und eine Spitzenleistung P, = 5kW liefert. Der Solargenerator sei aus drei Strings
mit einer jeweiligen Leerlaufspannung von 333V aufgebaut, die sowohl in Reihe als auch
einzeln betrieben werden konnen. Der Netzanschluss hat eine Spannung U, = 400 Vg und

eine Frequenz f, = 50 Hz.

Die fehlende galvanische Trennung fithrt zu Gleichtaktstromen, die als sogenannte Leck-
strome {iber den Solarmodulen zu messen sind, da die Module auf Grund ihrer grofsen
rdumlichen Ausdehnung eine nicht vernachléssigbare parasitire Kapazitit gegen das Erd-
potential bilden. Im folgenden Abschnitt wird die Entstehung der Gleichtaktstréme und

deren Berechnung vorgestellt.
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Abb. 4.1: Schalterstellung zur Erlauterung der Entstehung von Leckstromen an Solarmodulen

4.2 Leckstrome an den Solarmodulen

Die Leckstréme kommen durch Potentialschwankungen des Wechselrichters zustande, wie
sie in Abbildung [4.1] dargestellt ist. Das Netz wird hier stark vereinfacht durch drei Impe-
danzen Z; bis Z3 nachgebildet, da die Gegenspannung des Netzes bei dieser Betrachtung

keine Rolle spielen.

Mit S ist der Sternpunkt, der mit Erde verbunden ist, und mit M der Mittelpunkt des
Zwischenkreises, der das Potential der halben Zwischenkreisspannung besitzt, bezeichnet.
In Abbildung a) sind die Schalter S1, S3 und S6 geschlossen. Wird von einer sym-
metrischen Last ausgegangen, so ergibt sich nach den Regeln des Spannungsteilers eine
Spannungsverteilung von 1/3 Uy, iiber Z; und Zy und 2/3U,. tiber Z3;. Damit ist der
Mittelpunkt des Zwischenkreispotentials um —1/6 Uy, zum Sternpunkt verschoben. Nach
einer Schaltperiode dndert sich die Schalterstellung, so dass zum Beispiel S2, S3 und S6
eingeschaltet sind (Abb. b)). Damit wird die erste Phase von DC+ auf DC- umge-
schaltet und die Spannungsverteilung iiber der Last dndert sich zu 2/3Uy. iiber Z5 und
1/3 Uy tiber Z und Zs. Folglich springt das Zwischenkreispotential M um 1/3 Uy, und
liegt damit um 1/6 Uy, iber dem Sternpunktpotential. Bei dem darauf folgenden Nullzu-
stand (Abb.[4.1]c)) springt das Potential des Zwischenkreismittelpunktes ein weiteres Mal,
so dass die Spannung zwischen M und S sogar Upyrs = 1/2 Uy, betragt. Wird der zweite
Nullzustand geschaltet, gilt Up;s = —1/2 Uy, so dass die Spannung iiber der parasitiren
Kapazitiat Cpy zwischen Solarmodul und Erde ebenfalls zwischen —1/2 Uy und 1/2 Uy,
springt und die Leckstrome iiber C'py, abflieken. Diese Kapazitéat ist abhéngig von dem
Aufbau der Solarmodule, der verwendeten Materialien, sowie von dufteren Gegebenheiten
wie Luftfeuchtigkeit, Temperatur, Benetzung mit Wasser, Schmutz, Ablagerungen oder
Staub. In [99] und [100] wird der Wert der Kapazitét mit 50 — 150 nF /kW angeben.

Da diese Leckstrome die Sicherheit von Personen gefdhrden, schreibt die DIN VDE 0126-

1-1 einen allstromsensitiven Fehlerstromschutzschalter (AFI) beim Anschluss von privaten
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Effektivwert des Leckstromes | Abschaltzeit
30 mA 0,3s
60 mA 0,158
100 mA 0,04s

Tab. 4.1: Abschaltvorschrift bei Leckstromen geméf DIN VDE 0126-1-1 [101]
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Abb. 4.2: Dreiphasiges Ersatzschaltbild des PV-Wechselrichters mit LCL-Filter

Solarwechselrichtern an das 6ffentliche Netz vor. Dieser muss eine Trennung des Wechsel-
richters vom Netz geméfs Tabelle [4.1] gewéhrleisten.

Zur Berechnung der Leckstrome wird der Photovoltaik-Wechselrichter mit LCL-Filter
nach [102] in einem dreiphasigen Ersatzschaltbild, wie in Abbildung dargestellt, zu
Grunde gelegt. Dabei wird der Wechselrichter durch je eine Rechteck-Spannungsquelle
je Phase modelliert. Die Spannungsamplitude entspricht der Zwischenkreisspannung, die
Frequenz der Schaltfrequenz und die Breite der Rechteckpulse wird durch die Modula-
tionsfunktion vorgegeben. Der Leckstrom durch die Kapazitdt Cpy resultiert aus den
Spannungsdnderungen der Quellen Ujy,, 1 bis Uiy, 3. Wegen der grofen Impedanz von Cpy
bei fx = 50 Hz haben die sinusformigen Anderungen der Netzspannung einen vernachlis-
sighar kleinen Einfluss auf die Leckstrome. Wird weiterhin angenommen, dass die Netz-
impedanz Z; klein gegeniiber den anderen Impedanzen ist, kann das einphasige Ersatz-
schaltbild in Abbildung zur mathematischen Beschreibung des Leckstromes verwendet
werden. Zur Leckstromberechnung werden ferner folgende Nahrungen getroffen: Es wird

von einem mittleren Puls-Pausen-Verhéltnises der Wechselrichterspannung Uj,,, von 50 %
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Abb. 4.3: Einphasiges Ersatzschaltbild des PV-Wechselrichters mit LCL-Filter

ausgegangen. Des weiteren wird das Rechtecksignal durch den ersten Term seiner Fou-
riertransformation aproximiert, so dass sich ein Sinussignal mit Schaltfrequenz f,, ergibt.
Damit ergibt sich fiir den aus einer Phase resultierenden Leckstrom unter Beriicksichti-
gung der Kirchhoffschen Gesetze und Abbildung folgender Zusammenhang;:
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Der Leckstromphasor ;. eilt der Umrichterspannung um 90° nach und héangt von dem
Modulationsgrad M ab. Die Frequenz des Leckstromes entspricht der Schaltfrequenz des
Wechselrichters.

Bei einem dreiphasigen System sind die einzelnen Modulationfunktionen um 120° der
Netzfrequenz phasenverschoben, so dass sich auch die aus den einzelnen Phasen resultie-
renden Leckstrome um 120° versetzt iiberlagern. Der Verlauf des gesamten Leckstromes
kann durch eine Schwingung mit Schaltfrequenz beschrieben werden, deren Einhiillende
mit der dreifachen Netzfrequenz schwingt. Abbildung zeigt den simulierten Verlauf

der Leckstrome bei 5 kW und einer parasitiaren Leckstromkapazitiat von 500 nF'.

Die Schwingung mit Schaltfrequenz in Abbildung unten besitzt je Periode sechs
Knickstellen, die im Moment des Schaltens der Leistungshalbleiter auftreten. Eine ex-
akte Beschreibung des Zeitverlaufs ist nicht moglich, da die Momente der Knicke zeitlich
innerhalb der Periode variieren. Der berechnete Effektivwert nach Gleichung stimmt

exakt mit dem aus der Simulation bestimmten Effektivwert fiir den Leckstrom iiberein.

4.3 Einphasige Topologien

In der Photovoltaikbranche ist es iiblich, gréfere Leistungen dreiphasig mit je einem

Wechselrichter pro Phase einzuspeisen, da einphasige Wechselrichter in der Vergangenheit
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Abb. 4.4: Leckstrome am Solarwechselrichter (oben), iiber eine ms hinein gezoomt (unten); Be-
triebspunkt: Ug. = 700V, fs, = 20kHz, L, = 110 uH, Lip, = 2,2mH, Cy = 4,4 uF,
C'pv = 5OOHF, Pm =5kW

besonders stark nachgefragt wurden und die Entwicklung hier am weitesten fortgeschritten
ist. Aufserdem konnen die Leckstréme bei einphasigen Topologien schaltungstechnisch mit

geringem Aufwand signifikant reduziert werden.

4.3.1 Einphasiger spannungsgespeister Wechselrichter

Der spannungsgespeiste einphasige Wechselrichter kann aus zwei Halbbriicken, die jeweils
aus zwei Schaltern und zwei Dioden bestehen, wie in Abbildung aufgebaut werden.
Eingangsseitig steht ein relativ grof dimensionierter Kondensator zur Verfiigung, der die
mit 100 Hz schwankende Leistung glattet. Netzseitig wird typisch ein L oder LCL Filter
zur Reduzierung der Strompulsationen durch das Schalten eingesetzt. Diese Schaltung
dient als Grundschaltung fiir die meisten einphasigen Topologien. Wird dieser einpha-
sige spannungsgespeiste Wechselrichter (Abb. bipolar getaktet, so entstehen keine
Gleichtaktspannungen und damit auch keine hochfrequenten Spannungen iiber der para-
sitdren Kapazitdat der Solarmodule. Folglich fallen die Leckstrome gering aus. Die durch
die Schaltvorgénge hervorgerufene Stromwelligkeit schwingt mit einfacher Schaltfrequenz
und die Spannung tiber dem Netzfilter ist bipolar, so dass grofse Filter notwendig sind und
im Kern der Drossel hohe Verluste durch Ummagnetisierung entstehen. Der Wirkungsgrad

dieser Topologie mit bipolarer Taktung ist gering.

Wird hingegen eine unipolare Taktung verwendet, wird wahrend einer Halbperiode nur
die positive bzw. negative Zwischenkreisspannung oder Null-Spannung am Ausgang gene-

riert. Die Null-Spannung kann in der oberen und unteren Halbwelle durch je zwei Schaltzu-
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Abb. 4.5: Einphasiger spannungsgespeister Wechselrichter

stande erzeugt werden, wobei jeweils nur ein Ventil geschaltet wird. Werden diese Schaltzu-
stdnde abwechselnd appliziert, so schaltet das einzelne Ventil mit einfacher Schaltfrequenz,
die Stromwelligkeit des Ausgangsstroms hat jedoch die doppelte Schaltfrequenz und die
Drossel kann folglich mit kleinerer Induktivitdt ausgelegt werden. Zusétzlich ist die Aus-
gangsspannung wihrend einer Halbperiode unipolar, so dass deutlich geringere Verluste
im Kern der Netzdrossel anfallen. Jedoch fiihren die Nullzustéinde zu einer Gleichtakt-
spannung mit ebenfalls doppelter Schaltfrequenz, so dass liber der parasitdren Modulka-
pazitit Cpy signifikante Leckstrome flieflen. Um den hohen Wirkungsgrad der unipolaren
Ansteuerung fiir Solarwechselrichter zu nutzen, kann der einphasige spannungsgespeis-
te Vollbriickenwechselrichter zur H5- oder zur HERIC-(Highly Efficient Reliable Inverter
Concept)-Topologie erweitert werden, wie in Abbildung und dargestellt. Beide
Topologien entkoppeln den Solargenerator wiahrend der Nullzusténde vom Netz.

4.3.2 Die H5-Topologie

Bei der H5-Topologie werden die Nullzustéinde durch das Offnen der Ventile V5 und wih-
rend der oberen Halbwelle V5, bzw. wihrend der unteren Halbwelle Vj erzeugt. Damit
erfolgt der Freilauf immer {iber die oberen Ventile, die durch V5 vom Generator entkop-
pelt sind. Jedoch kann der oben beschriebene zweite Nullzustand nicht gewéhlt werden,
weil dafiir der Freilauf in den unteren Ventilen erfolgen miisste, die jedoch nicht vom
Generator entkoppelt werden konnen, ohne ein sechstes Ventil in den negativen Zwischen-
kreispfad einzubringen. Der Nachteil der H5-Schaltung ist, dass die gesamte Leistung des

Solargenerators iiber ein zuséatzliches Ventil flieffen muss und dadurch zusétzliche Schalt-
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Abb. 4.6: H5-Topologie: Withrend der Nullzustinde wird der Generator vom Netz durch Offnen
von V5 entkoppelt
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Abb. 4.7: Heric-Topologie: Der Freilauf wahrend der Nullzusténde erfolgt iiber Vs und Vg, zur
Entkopplung von Generator und Netz sind V; bis Vy sperrend

und Durchlassverluste anfallen. Bei der Wahl der Leistungshalbleiter sollten V5, V, und
Vs gute Schalteigenschaften aufweisen und Vi und V3 hinsichtlich ihrer Durchlasseigen-

schaften optimiert sein, da sie nur mit Netzfrequenz schalten.

4.3.3 Die HERIC-Topologie

Die HERIC-Topologie hat einen bidirektionalen Schalter zwischen Phase und Neutrallei-
ter, der in der Regel aus zwei gegeneinander in Reihe geschalteten Leistungshalbleitern
besteht, die gleichzeitig angesteuert werden. Wéahrend der Nullzustdnde miissen die Ven-
tile Vi bis Vj sperren, um den Generator vom Netz zu entkoppeln. Der Freilauf erfolgt
iiber V5 und Vg abhéngig vom Vorzeichen des Netzstroms. Wie bei der H5-Topologie ist
die Spannung iiber dem Netzfilter bipolar und es kann nur ein Nullzustand geschaltet wer-
den. Insgesamt sind Verluste dieser Schaltung etwas geringer als bei der H5-Topologie,
weil der Leistungsfluss nur tiber zwei Leistungshalbleiter gefiihrt wird. Der Freilaufstrom

fliet ebenfalls nur durch einen Schalter und eine Diode.
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4.3.4 HERIC und H5 Topologien im Dreiphasensystem

Fiir dreiphasige Anwendungen koénnen drei H5- oder drei HERIC-Wechselrichter parallel
geschaltet werden und Stréme mit einem Phasenversatz von 120° in das Netz einspei-
sen. Allerdings muss jeder Wechselrichter von einem galvanisch getrennten Solargenerator
gespeist werden, da es sonst zu sehr hohen Ausgleichstrémen in den jeweils zweiten Halb-
briicken (V3 und V5) kommt, da diese nur iiber die halbe wechselrichterseitige Induktivitét
mit dem Sternpunkt bzw. Nullleiter des Netzes verbunden sind. Ein gemeinsamer Genera-
tor wiirde also stéandig kurzgeschlossen werden. Praktisch kann dieses Problem umgangen
werden, indem das Solarfeld in drei voneinander getrennte Bereiche (sog. Strings) unter-

teilt wird, die jeweils an einem Wechselrichter angeschlossen werden.

4.3.5 Vergleich der einphasigen Topologien

Die einphasigen Topologien werden simulativ hinsichtlich ihrer Wirkungsgrade und Leck-
strome untersucht. Die Simulation erfolgt mit Matlab Simulink und Plecs, wobei fiir die
Bestimmung des Wirkungsgrades ausschliefslich die Verluste in den Leistungshalbleitern
betrachtet werden. Dafiir wird mit Plecs eine thermische Simulation durchgefiihrt. Fiir
die Leistungshalbleiter werden die Kennlinien, die den temperatur- und stromabhéngi-
gen Spannungsabfall iiber dem Bauteil beschreiben, sowie Kennlinien, die die Ein- und
Ausschaltverluste in Abhéngigkeit von Strom, Spannung und Temperatur darstellen, hin-
terlegt. Plecs bestimmt daraus fiir jeden Schaltvorgang die anfallende Schaltverlustleis-
tung und berechnet quasikontinuierlich die thermischen Durchlassverluste. Die abgege-
bene Verlustleistung aller Leistungshalbleiter wird auf einem Kiihlkérper gesammelt und
anschliefend abgefiihrt. Uber dem thermischen Ubergangswiderstand vom Kiihlkorper
zur Umgebung ergibt sich eine Kiihlkérpertemperatur, die in der Simulation gleichzeitig
der Sperrschichttemperatur der Leistungshalbleiter entspricht. Die abgefiihrte Leistung
entspricht der Verlustleistung der Leistungshalbleiter und kann gemessen werden. Der
Wirkungsgrad bestimmt sich zum Beispiel aus der iiber Spannung und Strom gemessenen

Eingangsleistung wie folgt:
Pm - Ploss
n=—7p (4.2)
Fiir die Simulation gelten die Bedingungen aus Abschnitt [4.1] Die einphasigen Topologien
sind jeweils an einen String angeschlossen. Die Eingangsspannung ist die Summe der
Spannungen iiber allen Strings, wobei sich die Spannung symmetrisch auf die Strings
verteilt. Bei beiden Topologien werden die gleichen MOSFETs des Typs SPW47TN60CEFD

von Infineon verwendet.
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Abbildung zeigt die Verluste in den Leistungshalbleitern (MOSFETs und Dioden)
iiber der Eingangsspannung bei gleicher Auslegung. Wegen der geringen Spannung je
String ist vor jedem Phasenstrang ein Hochsetzsteller aktiv, der fiir eine ausreichend ho-
he Eingangsspannung am Wechselrichter sorgt. Insbesondere bei kleinen Eingangsspan-
nungen fallen hohe Verluste iiber dem DC-DC-Steller ab. Es ist zu erkennen, dass die
HERIC-Topologie geringere Verluste als die H5-Topologie aufweist. Die Ursache ist, wie
oben beschrieben, darin zu finden, dass die Leistung bei der H5-Schaltung komplett tiber
V5 gefiihrt wird, wahrend bei der HERIC-Schaltung nur der Freilaufstrom iiber die zu-
sdtzlichen Schalter gefiithrt werden muss, dessen Effektivwert in der Regel viel kleiner als

der des Eingangsstromes ist.

Abbildung zeigt die Zeitverlaufe der simulierten Leckstrome der einzelnen Phasen
und Abbildung den Effektivwert der Summe der Leckstrome an den Solarmodulen
bei P;,, = 5kW. Die Zeitverlaufe des dreiphasigen H5- und des HERIC-Umrichters sehen
nahezu identisch aus. Es werden jedoch Spitzenwerte des Leckstromes von iiber 300 mA
erreicht. Dies muss nach DIN VDE 0126-1-1 [101] zu einer sofortigen Abschaltung des
Geriétes fithren. Diese erhdhten Stromspitzen treten jeweils wihrend der Nulldurchgange
der jeweiligen Phasenstrome auf, da hier das Puls-Pausen-Verhéltnis der Ansteuersignale
der Leistungshalbleiter sehr klein ist. Bei der Betrachtung der Effektivwerte ist zu er-
kennen, dass die Leckstrome der HERIC-Topologie grundsétzlich etwas hoher sind als
bei der H5-Schaltung. Jedoch betragt der Unterschied im Effektivwert weniger als 5 %,
so dass weiterhin von dhnlichem Verhalten gesprochen werden kann. Insgesamt liegen
die Leckstrome iiber der in der DIN VDE 0126-1-1 angeben Grenze von 30 mA, so dass
der Wechselrichter auch nach diesem Kriterium abgeschaltet werden miisste. Es ist je-
doch anzunehmen, dass die Leckstrome in der Realitdt geringer ausfallen, weil zum einen
die Stromspitzen wegen der immer vorhandenen Leitungsinduktivitit abflachen und zum
anderen ohmsche Ableitwiderstdnde in den Zuleitungen, der Erde und den parasitéren Ka-
pazititen vorhanden sind. Diese Grofen sind von einer Vielzahl von Faktoren abhingig

und werden in dieser Arbeit nicht berticksichtigt.

4.4 Dreiphasige Topologien

Im Gegensatz zu den auf einphasigen Topologien basierenden Losungen fiir Dreiphasen-
systeme, konnen auch Schaltungen verwendet werden, die speziell fiir dreiphasige Systeme
ausgelegt sind. Dabei kann die Anzahl der Leistungshalbleiter stark reduziert werden oder
es werden bei dhnlicher Anzahl von Schaltern Verbesserungen in der Qualitdt der Aus-

gangsspannung erzielt.
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Abb. 4.8: Verluste der Leistungshalbleiter bei 5 kW Eingangsleistung und 16 kHz Schaltfrequenz
bei unterschiedlichen Eingangsspannungen
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Abb. 4.9: Zeitverlauf (in Sekunden) der Leckstrome der einzelnen Phasen fiir die dreifache H5
und HERIC-Topologie
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Abb. 4.10: Leckstréome iiber der Eingangsspannung bei 5 kW Eingangsleistung
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Um einen moglichst weiten Eingangsspannungsbereich abdecken zu kénnen, ist sowohl
fiir den zwei- als auch fiir den dreistufigen dreiphasigen Wechselrichter ein Hochsetzsteller
am Eingang n6tig, um Energie bei Eingangsspannungen unter 800 V einspeisen zu kénnen.
Im Betrieb mit Eingangsspannungen iiber 800 V ist der Hochsetzsteller nicht aktiv, jedoch
muss die gesamte Leistung durch die Eingangsdrossel und die Diode des Hochsetzstellers

gefithrt werden. Dies fithrt im Allgemeinen zu Verlusten.

Im Folgenden werden ausgehend von der Standardtopologie der spannungsgespeiste drei-
phasigen Zwei-Stufen-Wechselrichter, der Mehrstufenwechselrichter und der seit 2003 be-

kannte Z-Source-Wechselrichter untersucht.

4.4.1 Der spannungsgespeiste dreiphasige
Zwei-Stufen-Wechselrichter

Die heute am weitesten verbreitete Topologie in der Leistungselektronik ist der spannungs-
gespeiste dreiphasige Zwei-Stufen-Wechselrichter (engl. Two Level Voltage Source Inverter
(VSI)), der bereits in Abschnitt zur Erlauterung der Leckstrome herangezogen wur-
de. Um die Leckstrome am Solarmodul signifikant zu reduzieren, kann der Mittelpunkt
des Zwischenkreises mit dem Nullleiter verbunden werden [15,97]. Dazu muss die Zwi-
schenkreiskapazitit in zwei identische in Reihe geschaltete Kondensatorbanke aufgeteilt
werden und der Mittelpunkt nach aufen gefiihrt werden. Auf diese Weise wird der drei-
phasige Wechselrichter zu einem Drei-Phasen-Vier-Leiter-System. Die Reduzierung der
Leckstrome [,..q ergibt sich aus dem Verhéltnis der gesamten parasitaren Kapazitit der

Solarmodule und der Zwischenkreiskapazitét Cpe [98):

Cpv

lred = —— 4.3
1= Coo (4.3)

Da Cpe typisch einige hundert Mikrofarad betrdgt und Cpy in der Grofsenordnung von
einigen hundert Nanofarad liegt, werden die Leckstrome auf diese Weise um drei Grofen-
einheiten reduziert, so dass sich Werte im Milliampere-Bereich ergeben. Der vierte Leiter

bringt jedoch auch einige Nachteile mit sich:

e Sowohl der Mittelabgriff als auch der Nullleiter des Netzes miissen zur Verfiigung

stehen.

e Die Zwischenkreisspannung muss um den Faktor 2/v/3 gréfer sein, um die glei-
che Regelreserve wie bei einem Drei-Leiter-Drei-Phasensystem zu erzielen, da das
Potential des Mittelpunktes des Zwischenkreises durch den vierten Leiter fest auf

Erdpotential liegt und nicht mehr wie beim Drei-Leiter-System springen kann. Beim
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Drei-Leiter-System fiihrt das springende Zwischenkreispotential dazu, dass die Zwi-
schenkreisspannung nicht den Wert des doppelten Spitzenwertes der Netzspannung
haben muss, sondern nur die maximale Amplitude zwischen den Phasen, die \/§Ug
betrigt.

e Die weit verbreiteten und etablierten Verfahren zur Netzstromregelung, die auf einer
Koordinatentransformation in das dq-Bezugssystem basieren, kénnen nicht verwen-
det werden, weil die drei Phasenstrome nun linear unabhangig sind und damit die
Reduzierung auf ein Zweigrofensystem nicht mehr moglich ist. Die vier linear ab-
héngigen Grofen konnen in diesem Fall auf das drei Grofen dq0-System reduziert
werden [97]. Daneben kénnen die Netzstrome auf Grund ihrer linearen Unabhén-
gigkeit auch einzeln geregelt werden. Geeignete Verfahren sind die Verwendung von
resonanten Reglern, mit denen auch Wechselgréfsen mit einer festen oder sich nur
langsam dndernden Frequenz geregelt werden konnen [97,/103-106|. Eine andere
Moglichkeit ist die Verwendung von Hysteresereglern [97]. Auf die Regelung des
Solarwechselrichters wird genauer im Kapitel eingegangen.

4.4.2 Dreistufige Topologien

Neben den zweistufigen Wechselrichtern setzten sich seit einigen Jahren insbesondere bei
grofsen Leistungen aber auch bei Wechselrichtern fiir Solaranlagen mehrstufige Topologien
durch. Im Gegensatz zu den zweistufigen werden bei mehrstufigen Wechselrichtern anstelle
der beiden Spannungsniveaus Ug./2 und —Uy, /2 zusétzliche Spannungsniveaus dazwischen
geschaltet. Auf diese Weise wird der sinusférmige Ausgangsstrom genauer nachgebildet
und der Aufwand fiir das Netzfilter fallt geringer aus. Es sind jedoch fiir jedes weitere
Spannungsniveau sechs weitere Schalter und je nach Topologie sechs bis 12 zusétzliche
Dioden notwendig. Die erforderliche Sperrspannung aller Halbleiter reduziert sich jedoch
um den Faktor 1/(n — 1), wobei n die Anzahl der Stufen ist. Im Allgemeinen verbessern
sich die Durchlass- und Schalteigenschaften der Leistungshalbleiter mit Abnahme der

maximalen Sperrspannung erheblich.

Zusammenfassend fiihren mehrstufige Wechselrichter in Solarapplikationen zu folgenden
Vorteilen: Bei ungefahr gleichen Durchlassverlusten wie bei zweistufigen Wechselrichtern
kénnen hohere Schaltfrequenzen oder geringere Schaltverluste realisiert werden. Das Netz-
filter kann wegen der zusétzlichen Spannungsniveaus kleiner gewiahlt werden, wobei eine
héhere Schaltfrequenz zu einer weiteren Reduzierung fiihrt. Als nachteilig erweist sich
die hohere Komplexitdt der Schaltung und der Ansteuerung auf Grund der zusétzlichen

Schalter. Die damit verbundenen héheren Kosten werden hingegen durch die kleineren
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passiven Elemente kompensiert. Fiir die Photovoltaikbranche sind besonders dreistufi-
ge Wechselrichter interessant, da so die maximale Sperrspannung der Ventile von 1200
V auf 600 V herabgesetzt wird und der Einsatz von schnellschaltenden MOSFETs an-
stelle von IGBTs moglich wird, was den Wirkungsgrad deutlich verbessert. Eine weitere
Erhohung der Stufen fiihrt zu keinen nennenswerten Vorteilen, da zum einen die Kom-
plexitdat der Schaltung und damit das Ausfallrisiko weiter steigt und zum anderen der
Wirkungsgrad nicht signifikant verbessert werden kann, zumal im Bereich der 100-400
V-Spannungsklasse derzeit keine hocheffizienten Leistungshalbleiter zu finden sind. Erst
unter 100 V Sperrspannung ist eine grofse Anzahl von MOSFETs fiir automotive Anwen-
dungen zu finden. Vergleicht man jedoch die Durchlasswidersténde von den in Kapitel
vorgestellten Leistungshalbleitern mit denen von aktuellen automotiven MOSFETs [107],
so miissten MOSFETs mit mindestens dem siebenfachen Nennstrom verwendet werden,

um vergleichbare Durchlassverluste wie bei Zweistufenwechselrichtern zu erzielen.

Die drei Spannungsstufen kdnnen mit unterschiedlichen Schaltungen realisiert werden, die
lange Zeit nur bei Wechselrichtern mit Leistungen iiber einigen 100 kW Anwendung fan-
den. Die drei wichtigsten sind der Neutral-Point-Clamped (NPC)-Wechselrichter [108-110]
, der Flying-Capacitor (FC)-Wechselrichter [111112] und der Series-Connected-H-Bridge
(SCHB)-Wechselrichter [113]. Nach [113,[114] kann mit dem NPC-Wechselrichter der
hochste Wirkungsgrad erzielt werden. Des Weiteren weist er einige Vorteile hinsichtlich
seiner Komplexitdt und hinsichtlich der Leckstrome auf, so dass er fiir Photovoltaikan-

wendungen besonders geeignet ist.

Die Leckstrome weisen bei dreistufigen Topologien dhnliche Charakteristiken auf wie bei
zweistufigen Wechselrichtern. Insbesondere bei Neutral Point Clamped Topologie (Abb.
ist der Mittelpunkt des Zwischenkreises fiir eine Erdung verfiighar, weil er auch zur
Erzeugung des Zwischenpotentials bei 0V benotigt wird. Der NPC-Wechselrichter besteht
aus zwolf Schaltern mit antiparalleler Diode (V; bis Vi2) und sechs Clamping Dioden (D
bis Dg), die in dem Zustand, in dem die duferen Ventile gleichzeitig sperren und mindes-
tens ein inneres Ventil leitet, das Phasenpotential auf 0V ziehen. Bei idealem Netzfilter
und reiner Wirkleistung miissen nur die dufseren Ventile mit Schaltfrequenz getaktet wer-
den, wiahrend die inneren mit der Netzfrequenz kommutieren. Ist eine Stromwelligkeit
mit Schaltfrequenz vorhanden oder soll Blindleistung eingespeist werden, so miissen die
inneren Ventile in der Ndhe des Nulldurchgangs des Stromes ebenfalls mit Schaltfrequenz
getaktet werden, da dann der Strom nicht gegen die Clamping Dioden kommutiert, son-
dern gegen die inneren Schalter. Die zusétzlichen Schaltverluste sind dennoch gering, da
der zu schaltende Strom klein ist. Auferhalb der Nulldurchgénge leitet bei einer positi-
ven Sinushalbwelle das obere innere Ventil dauerhaft, wiahrend das obere dufere Ventil

gepulst wird. Dadurch wechselt die Ausgangsspannung zwischen der positiven Zwischen-
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Abb. 4.11: Neutral Point Clamped Wechselrichter mit Hochsetzsteller im Zwischenkreis

kreisspannung und 0V. Die beiden unteren Ventile sperren dauerhaft. Fiir eine negative
Sinushalbwelle sind die unteren Ventile aktiv und die oberen sperren, so dass am Ausgang

im Wechsel die negative Zwischenkreisspannung und 0V anliegen.

4.4.3 Der Z-Source-Wechselrichter

Der Z-Source-Wechselrichter ist ein dreiphasiger Zweistufenwechselrichter, der sowohl
hoch-, wie auch tiefsetzendes Verhalten aufweist und bei dem damit auf einen Gleich-
stromsteller verzichtet werden kann. In Abbildung ist der Aufbau des Z-Source-
Wechselrichters dargestellt [94}/115]/116).

Er unterscheidet sich vom herkdmmlichen spannungsgespeisten Wechselrichter im Auf-
bau des Zwischenkreises, der aus zwei Kapazitdten und zwei Induktivitdten sowie einer
Diode besteht, die wie in Abbildung angeordnet sind [115]. Im Betrieb miissen zwei
Fille unterschieden werden: Im ersten Fall ist die Eingangsspannung grofer als das v/2-
fache des Effektivwertes der Ausgangsspannung und der Z-Source-Wechselrichter kann wie
ein spannungsgespeister Umrichter betrieben werden. Dabei fliefit ein nahezu konstanter
Strom durch die Induktivitdten, so dass sie auf die Funktionsweise des Wechselrichters
fast keinen Einfluss haben. Die beiden Kapazitidten befinden sich dann in einer Parallel-

schaltung und es ergibt sich die Schaltung eines spannungsgespeisten Wechselrichters. Im
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Abb. 4.12: Z-Source-Wechselrichter

zweiten Fall ist die Eingangsspannung einschlieflich eines Sicherheitsfaktors kleiner als
das v/2-fache des Effektivwertes der Ausgangsspannung. Jetzt iibernimmt der Wechsel-
richter zusétzlich die Funktion eines Hochsetzstellers. Dafiir wird ein weiterer Zustand, der
sogenannte Shoot-Through-Zustand eingefiihrt. Wie bei einem Nullzustand wird auch bei
dem Shoot-Through-Zustand das Netz kurzgeschlossen. Zuséatzlich wird jedoch auch der
Zwischenkreis kurzgeschlossen, indem alle sechs Ventile des Pulswechselrichters gleich-
zeitig geschlossen werden. Fiir den Shoot-Through-Zustand gilt das Ersatzschaltbild in
Abbildung .13 Es ist zu erkennen, dass sich zwei Maschen bilden, die jeweils aus einer
Kapazitat und einer Induktivitdat bestehen. Die Kapazitdten entladen sich tiber den In-
duktivitéiten, die den Strom begrenzen und die elektrische Energie speichern. Gleichzeitig
sind die beiden Kapazitiaten wihrend des Shoot-Through-Zustandes in Serie geschaltet,
so dass die Summe der beiden Spannungen iiber den Kondensatoren mindestens doppelt
so groft wie die Eingangsspannung ist. Dadurch sperrt die Diode D7. Wird nach dem
Shoot-Through-Zustand wieder ein aktiver oder ein Nullzustand geschaltet, so liegt iiber
den Ventilen des Pulswechselrichters die Summe der Spannungen der Eingangsspannungs-

quelle und der beiden Induktivitdten an.

4.5 Regelung des Wechselrichters

Der Leistungsstrang mit seinen Messpunkten und die Regelstruktur des Solarwechsel-
richters ist in Abbildung dargestellt. Vor dem Eingang des Hochsetzstellers werden
zunachst Strom und Spannung des Solargenerators gemessen. Diese Grofsen sind erfor-
derlich, um ein schnelles und priizises Maximum Power Point Tracking (gemif zu
gewahrleisten. Hinter dem Gleichstromsteller wird die Zwischenkreisspannung gemessen,

die tiber den Hochsetzsteller auf den Wert Upc sou, Wie in Abschnitt beschrieben,
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Abb. 4.14: Regelstruktur des Solarwechselrichters

eingeregelt wird. Fiir den Wechselrichter werden die Netzstrome und Netzspannungen
gemessen. Anhand der Netzspannung wird mit Hilfe eines Phase Lock Loops (PLL) der
Netzwinkel bestimmt, um die Strome phasenrichtig einspeisen zu koénnen. Die PLL wird
in Abschnitt genauer erlautert. Auf Grund der Erdung des Zwischenkreises miissen
im Gegensatz zu vielen anderen Anwendungen alle drei Phasenstrome gemessen werden,
da sie linear unabhéngig sind. Dies hat auch zur Folge, dass statt der sehr weit verbreite-
ten Regelung der Strome im dq-Bezugssystem, das dq0-System verwendet werden muss.
Die Transformationsgleichungen sind in Abschnitt dargestellt. Die Auslegung der
PI-Regler ist in Abschnitt zu finden.
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Abb. 4.15: Funktionsweise des MPPT-Verfahren , Perturbation & Observe*

4.5.1 MPP-Tracking

Um zu jeder Zeit die maximale Energie aus dem Solargenerator zu gewinnen, werden
Strom und Spannungen an dessen Ausgang gemessen und dem Maximum Power Point
Tracking Block zugefiihrt. Hier wird unter Verwendung des Hill Climbing Verfahren , Per-
turbation & Observe* der dynamische Arbeitspunkt mit hochster Leistung bestimmt und

der dafiir notwendige Stromsollwert herausgeben [117,[118].

Abbildung illustriert die Funktionsweise von Perturbation & Observe: Bei diesem
Verfahren wird die aktuelle Leistung gemessen und mit der zuvor bestimmten Leistung
verglichen, wobei die Spannung um einen kleinen definierten Betrag AU verdndert wurde.
Ist die Leistung nun grofer wird die Spannung in die gleiche Richtung verédndert, ist sie
kleiner so wird die Spannung mit negativen Vorzeichen variiert. Ist ein quasistationdrer
Arbeitspunkt erreicht, so pendelt die abgegebene Leistung in Abhéngigkeit der Grofe von
AU um diesen Punkt. Aus diesem Grund darf AU nicht zu grof gewdhlt werden, um die
Abweichung vom MPP, die aus dem Pendeln resultiert, zu minimieren. Allerdings wird da-
durch der Algorithmus langsam und das Aufsuchen des MPP dauert entsprechend léanger.
Optimierung durch Verwendung einer variablen Schrittweite AU oder durch Kombina-
tion dieses Verfahren mit anderen MPPT-Verfahren konnen diesen Nachteil minimieren
und gleichzeitig auch ein sicheres Auffinden des MPPs bei Teilabschattung ermdglichen.

Hierzu sei an dieser Stelle jedoch auf die Literatur verwiesen [117-124].

4.5.2 Regelung des Hochsetzsteller

Das Strukturbild der Regelstrecke des Hochsetzstellers zeigt Abbildung wobei Gg(s)
die Ubertragungsfunktion des Stellers und Gy(s) die Regleriibertragungsfunktion dar-
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Uin

Usoll O—= Gp(s) —2-{ x G, (s) Uout

Abb. 4.16: Regelstruktur des Hochsetzstellers

stellt.

Fiir den Entwurf des Reglers, muss zunéchst die Regelstrecke analytisch beschrieben wer-
den. Bei Gleichstromstellern ist diese Beschreibung jedoch nicht allgemein giiltig, da sich
die Topologie der Schaltung abhingig vom Zustand des schaltenden Leistungshalbleiters
dndert. Unter Verwendung des dynamischen Mittelwertmodells nach [125], kann der Stel-
ler kontinuierlich durch ein L-C-Netzwerk mit einer gesteuerten Gleichspannungsquelle
beschrieben werden (Abbildung . Nach dem Mittelwertmodell gehen die zeitabhén-

gigen Grofken in deren Mittelwerte iiber:

1 t+T
t

1 t+T
Uout = —/ Uout(t)dt (45)
TJ

_ 1 t+T

Zout - _/ Zout (47>

Basierend auf Gleichungen ([4.4) bis ) konnen folgende Maschengleichung und Kno-

tengleichung im Laplace Bereich aufgestellt werden:

Usut(8) = gUin(8) — sLI(3) (4.8)

Iin(8) = Lt (s) — sCUyu(s) (4.9)
Aus (4.8)) und (4.9) ergibt sich die Systemgleichung:

_ 1 1 _ 1 -
Ut (8) (1 + 32L0> = SQLC'gUm<S) - Elout(s) (4.10)
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Abb. 4.17: Dynamisches Mittelwertmodell des Hochsetzstellers

Gleichung (4.10]) zeigt eine Abhéngigkeit der Ausgangsspannung vom Ausgangsstrom.
Im dynamischen Mittelwertmodell kann die Last durch einen ohmschen Widerstand mo-

delliert werden, um diese Abhéngigkeit aufzulosen:

_ _ 1
Uou = Uzn 4.11
0= 000lo) et (411
Mit (4.11)) lasst sich die Ubertragungsfunktion des Hochsetzstellers aufstellen:
Ugu UZ S
Grss(s) = —2 = (5) (4.12)

g  S2LC+sk+1

Aus lasst sich ablesen, dass das System ein konjugiert komplexes Polpaar hat und
damit schwingungsfihig ist. Das zugehorige Bodediagramm in Abbildung [4.1§]zeigt die fiir
schwingungsfahige Systeme mit geringer Dampfung typische ausgeprigte Resonanzspitze
im Amplitudengang bei der Resonanzfrequenz wi.s = é Der Phasengang dreht von 0

auf —180°, so dass bei einem reinen Proportionalregler Grenzstabilitiat vorliegen wiirde.

Nach [126] konnen schwingungsfiahige Systeme mit einem PID-Regler optimal geregelt
werden, da aus dem Integral- und Differentialteil eine Phasendrehung von —90° auf 90°
resultiert. Auf diese Weise kann durch geeignete Wahl der Regelparameter die gewiinsch-
te Phasenreserve eingestellt werden. Abbildung zeigt das Strukturbild eines PID-
Reglers. Das zugehorige Bode-Diagramm ist in Abbildung dargestellt. Fiir die Re-
gelverstarkung des Differenzialteils Kp und des Integralteils K gilt:

1 1
Kp=T,=— Ki=—= 4.13
D o I T, WE1 ( )
Wobei T, die Vorhaltezeit und 7,, die Nachstellzeit beschreiben. Im Bode-Diagramm des
PID-Reglers kénnen die Eckfrequenzen wg; und wgs abgelesen werden. Die Ubertragungs-

funktion des PID-Reglers lautet:

(1+T,s) (1+Ty,s)

GPID(S) = Kp T s

(4.14)
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Abb. 4.18: Bode-Diagramm des Hochsetzstellers fiir U;,, = 800V, L = 2,34 mH, C' = 220 uF und
R =1280Q

Um eine Phasenreserve von ¢r ~ 60° zu erzielen, wird der PID-Regler so ausgelegt, dass
die Eckfrequenz wgs auf der Kreisfrequenz liegt, bei der der Phasengang des Hochsetz-

stellers —150° erreicht:

WEo = ngs(—15OO) (4.15)

Damit ist Kp festgelegt. K; kann nun {iber den Phasengang des PID-Reglers bestimmt
werden [126]:

1 — T, T
Y n ”) (4.16)

¢(w) = — arctan <m

Es gilt nach (4.15)), dass an der Stelle w = wgs die Phasendrehung p(wga) = 30° betrégt.
Fiir die Nachstellzeit T;, gilt dann:
1 — tan(—yp)

T, = o (tan(—) + 1) (4.17)

In Abbildung ist das Bode-Diagramm des Hochsetzstellers (blau), des PID-Reglers
(griin) und des offenen Regelkreises des Hochsetzstellers (rot) dargestellt. Fiir den Propor-
tionalanteil ist eine Verstiarkung von Kr = 1 gewéhlt. Der rote Verlauf weist die geforderte
Phasenreserve auf. Die Proportionalverstarkung wird an Hand der Wurzelortskurve des

offenen Regelkreises so bestimmt, dass die Kennkreisfrequenz bei giinstiger Dampfung am

grokten ist. In Abbildung ist dieser Punkt markiert.
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Abb. 4.20: Bode-Diagramm PID-Regler (idealisiert)
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Abb. 4.21: Bodediagramm von der Strecke (blau), dem Regler (griin) und dem offenen Regel-

kreises (rot)
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Abb. 4.22: Wurzelortskurve des Hochsetzstellers mit PID-Regler zur Bestimmung der proportio-
nalen Verstiarkung Kp

4.5.3 Das dq0-System

Die dq0-Transformation stellt eine Verallgemeinerung der dq-Transformation dar, bei der
ein symmetrisches dreiphasiges Drehstromsystem ohne Nullleiter in ein dquivalentes, or-
thogonales, ortsfestes Koordinatensystem transformiert wird. Die notwendigen Transfor-
mationsgleichungen fiir die dg-Transformation lassen sich sehr zahlreich in der Literatur
finden u.a. in [127]. Wird wie bei der hier betrachteten Wechselrichtertopologie der Mit-
telpunkt zur Reduzierung der Leckstrome am Solargenerator geerdet (vgl. Kapitel, SO
wird der dreiphasige Wechselrichter zu einem Vierleitersystem. Wie im Dreileitersystem,
sind die einzelnen Grofen linear abhéngig, so dass sie auf ein System bestehend aus drei
Gleichgrofen, dem sogenannten dq0-System, reduziert werden koénnen [128-H130]. Dafiir
wird zunéchst das Drehstromsystem in ein dquivalentes orthogonales ortsfestes Koordi-

natensystem transformiert, in dem alle Gréfen linear abhéngig sind [97]:

w®) g1 —F —E) [
() | =[5 0 % —F||w0 (4.18)
o(t) 5 ovi o/ \zl)
Die zugehorige Riicktransformation lautet:
1
xq(t) 5 1 0 2 zo(t)
o) | =453 % ss]| w0 (4.19)
(1) - 5/ \zo(t)

Um die Wechselgrofen als Gleichgrofsen darstellen zu konnen, werde die Grofsen mit Index

a, (3,0 in ein Koordinatensystem transformiert, das mit Netzfrequenz rotiert, so dass die



120 4 Der wirkungsgradoptimierte Wechselrichter

PLL Controller

PD

| |
Ug | LF VCO |
— abc » ap — : :
—> > u w 1
- q > ] >
— ap > dq . | E Pl » s | >0
+ ' |
| |

Abb. 4.23: Strukturbild der PLL

Wechselgrofsen, solange sie nur einen Frequenzanteil besitzen, als Gleichgrofen dargestellt

werden konnen. Die Transformationsbedingungen fiir die Hin- und Riicktransformation

lauten:
xq(t) cosp sing 0 To(t)
zy(t) | = | —singp cosp 0 xp(t) (4.20)
zo(t) 0 0 1 zo(t)
Zo(t) cosgp —sing 0 xq(t)
xzp(t) | = | sinp cosep O] | z,(¢) (4.21)
zo(t) 0 0 1 zo(t)

4.5.4 Netzsynchronisation

Die Netzsynchronisation erfolgt iiber einen Phase Locked Loop (PLL), der den Phasenwin-
kel fiir die Regelung bereit stellt. In [131] werden unterschiedliche Verfahren vorgestellt.
Fiir diese Untersuchungen kommt die sogenannte dq-PLL zum Einsatz. Die Funktions-
weise sei kurz anhand Abbildung [£.23] erlautert: Die gemessenen Netzspannungen werden
zur Phasendetektion (PD) zunéchst in das dg-Koordinatensystem transformiert, wobei
der Phasenwinkel die Riickfithrung des Ausgangssignales ist. Um ein phasensynchrones
Ausgangssignal zu erhalten, muss die g-Komponente auf null geregelt werden. Der Loop
Filter, realisiert als PI-Regler, ermittelt aus der Regelabweichung die Kreisfrequenz w,
dessen Integral der aktuelle Phasenwinkel ist. Die Auslegung des eingesetzten PI-Reglers
sowie des integrativen Streckenelements erfolgt mit Hilfe des Bodediagramms [132] und

kann nach [131] optimiert werden.
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4.5.5 Regelung des Netzstromes

Die Netzstrome stellen die Ausgangsgrofsen des Wechselrichters dar, {iber dessen Ampli-
tude bei konstanter Netzspannung die Leistung, die der Wechselrichter abgibt, eingestellt
wird. Uber den Phasenwinkel zwischen Netzstrom und Netzspannung wird das Verhéltnis
zwischen eingespeister Wirk- und Blindleistung festgelegt. Geméafs Abbildung ergibt
sich der Soll-Wert fiir den Wirkanteil aus dem MPP-Tracking. Die Null-Komponente wird
auf null geregelt und der Blindanteil ergibt sich aus Vorgaben des Netzbetreibers. Zur
Auslegung der einzelnen PI-Regler muss die Regelstrecke bekannt sein. Sie ergibt sich aus
einer detaillierten Betrachtung des Signalflusses: Zu einem bestimmten Zeitpunkt einer
Regelungsperiode Tg, die in diesem Fall gerade einer Schaltperiode Ty, = Lw entspricht,
erfolgt die Abtastung in Form einer AD-Wandlung der Ist-Grofen. Nach Skalierung und
Transformation in das dq0-Koordinatensystem werden aus den Ist-Werten und den Soll-
Werten die Regelabweichungen bestimmt und auf den Regler geben. Aus den Ergebnissen
der Regler werden anschliefsend die neuen Einschaltdauern der Ventile des Wechselrichters
berechnet. Die Aktualisierung der Einschaltdauern kann nur zu bestimmten Zeiten erfol-
gen, in denen sichergestellt ist, dass kein Ventil gerade schaltet, da dies zu undefinierten
Zustanden des Wechselrichters und dessen Zerstorung fithren kann. Da dieser Vorgang
von der AD-Wandlung bis hin zur Aktualisierung der Einschaltdauern nicht unendlich
schnell sondern eine gewisse Rechenzeit benétigt, in der Verdnderungen der Ist-Grofsen
nicht berticksichtigt werden konnen, ist diese Dauer die Totzeit des Wechselrichters. Die
Totzeit betragt dabei eine Regelperiode. Das Halten des alten Zustandes bis zum Ak-
tualisierungszeitpunkt wird durch ein Halteglied realisiert, dass ein zeitkontinuierliches

Treppensignal an das zeitkontinuierliche Filter ausgibt.

Bei der kontinuierlichen Reglerauslegung werden im Allgemeinen folgende Annahmen ge-
tatigt: Die Totzeit des Wechselrichters wird mit einem Verzogerungsglied erster Ordnung
angendhert und Effekte, die durch die diskrete Abtastung und das Halteglied entstehen,
werden vernachlassigt. Diese Annahmen fiithren dazu, dass in der Praxis ein empirisches
Nachtuning der Regelparameter notwendig ist. Wird hingegen die Reglerauslegung im
Zeitdiskreten durchgefiihrt, so kann die Totzeit, das Halteglied und die Abtastung di-
rekt berticksichtigt werden. Da bei der Diskretisierung des Filters keine Fehler entstehen,

erfolgt die Reglerauslegung im Diskreten.

Die Ubertragungsfunktion des Haltegliedes ist:

1 _ e—Tsws

Grl(s) = (4.22)

S

Wobei Ty, die Periode der Schaltfrequenz beschreibt, die auch der Regelfrequenz ent-
spricht. Der zweite Teil der Regelstrecke wird durch das LCL-Filter beschrieben. Fiir
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Abb. 4.24: Approximiertes LCL zur Netzstromregelung

die Bestimmung der Ubertragungsfunktion des Netzfilters kann die Kapazitit des LCL-
Filters nach [39,(133] vernachléssigt werden, da der Strom durch den Kondensator der zu
regelnden 50 Hz-Komponente sehr gering ist und der entstehende Fehler vernachléssigbar
ist. Das Filter wird daher aus der Summe der beiden Induktivitdten und deren Ersatz-
widerstanden approximiert (vgl. Abb. . Der Ersatzwiderstand berticksichtigt dabei
die Kupferverluste in den Windungen und die Eisenverluste des Kerns der Drossel (vgl.
Abschnitt . Die Ubertragungsfunktion des vereinfachten Filters lisst sich aus der

Maschengleichung bestimmen:

diy(1)

Uinw(t) = Ryesig(t) + (Liny + Ly) o + Uy(t) (4.23)
Uinv(8) = Ryesig + S (Liny + Lg) ig = mUy, (4.24)

I 1 K
Gg=—2 = fhe " (4.25)

_mUdc_l—l—s%: 1+ 8Tk

Die kontinuierliche Regelstrecke G (s) Gs(s) wird diskretisiert, in dem sie in die z-Ebene

iberfihrt wird:
Gus(z) = Z{L{Gu(s) - Gs()Hmpr, } = Z{Gu(s) - Gs(s)} (4.26)

Der letzte Term stellt eine vereinfachte Schreibweise dar, die im Weiteren Verwendung
finden wird. Durch Einsetzen von (4.22)) ergibt sich die allgemeine z-Ubertragungsfunktion
der Reihenschaltung des Haltegliedes nullter Ordnung und des kontinuierlichen Systems:

GHs(z):Z{l_—WGS(s)} :Z{Gs—(s)} —Z{M} (4.27)

S S S

Tsws im z-Bereich eine Rechtsverschiebung um

einen Abtastzeitpunkt darstellt. Dies ist gleichbedeutend mit einer Multiplikation mit 2~ !:

Grs(2) :Z{Gs—(s)} —z—lz{GS(S)} =i 1Z{G5(8)} (4.28)

S S z S

wobei die Multiplikation mit dem Term e
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Nach Einsetzen der Ubertragungsfunktion des LCL-Filters aus (4.25) ergibt sich die Uber-
tragungsfunktion der gesamten Regelstrecke im Diskreten [126, S. 522]:

7TSIU

Kr(l—e Tr
G = A = 4.29
ns(2) z {3(1 + sTF) } Y efq?;” ( )

Die Netzstromregelung erfolgt mit einem PI-Regler, der mit der Euler Backwardmethode
[126] diskretisiert wird:

L >}:/@pz<l+%>_l (4.30)

Gp[(Z)ZZ{k‘p (1+5Ti -1

Die Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises des Netzstromes setzt sich aus der
diskretisierten Regelstrecke Gps(z) (4.29) und dem diskretisierten PI-Regler Zu-
sammen. Fir die Reglerauslegung miissen die Zeitkonstante des Integralteils 7; und die
proportionale Verstarkung k, bestimmt werden. Dabei kompensiert die Zeitkonstante des
Integralteils T; den langsamsten Pol des offenen Regelkreises, um ein moglichst dynami-
sches Verhalten zu erzielen. Als langsamster Pol kann leicht die Zeitkonstante des Filters

identifiziert werden. Damit ergibt sich fiir 7;:

—Tsw
e Tr

T, = Th (4.31)

7TSU)
1—e Tr

Die proportionale Verstarkung wird so ausgelegt, dass die Verstarkung des offenen Regel-
kreises kompensiert wird. Mit dem Faktor a kann das Uberschwingverhalten eingestellt

werden:

—Tsw
e Tr

ky, =a Riyes (4.32)

—Tsw

e Tr —1
Dies wird, wie fiir den Hochsetzsteller in Abschnitt [4.5.2] iiber die Wurzelortskurve be-

stimmt.

4.6 Verluste des Wechselrichters

Insbesondere bei der Einspeisung von Solarstrom ins 6ffentliche Netz stellt der Wirkungs-
grad des Wechselrichters eine wichtige Figenschaft des Systems dar. Um den Wirkungs-
grad zu berechnen, miissen nach von der Eingangsleistung, der Verlustleistung und
der Ausgangsleistung zwei Werte bekannt sein. Die Bestimmung der Leistungen kann auf

unterschiedliche Weise erfolgen:
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Messtechnisch, durch Messen der elektrischen Eingangs- und Ausgangsleistung

Wihrend das Messen der Eingangsleistung auf Grund der Gleichgréften sehr genau mog-
lich ist, ist die Erfassung der Ausgangsgrofen mit grofseren Unsicherheiten belastet. Die
Messung wird typischer Weise durch die Strompulsationen und Harmonische auf dem
Strom verfélscht. Hinzu kommt, dass sich geringe Fehler in der Messung bei hohen Wir-
kungsgraden stark auf die Genauigkeit des Wirkungsgrades auswirken, da die Ausgangs-
leistung von der Eingangsleitung subtrahiert wird und damit die absolute Abweichung auf
die Differenz angewendet werden muss. Fiir eine Bestimmung des Wirkungsgrades nach
dieser Methode sind daher hoch prazise Messgerite notwendig. Im Rahmen dieser Ar-
beit wird dazu der Poweranalyser DEWE-2010 der Firma DEWETRON [134] verwendet,
mit dem relativ genaue Messungen erzielt werden konnen. Eine Fehlerabschéitzung ist im
Anhang[7.2] zu finden.

Messtechnisch, durch Messen der Fingangsleistung und der Verlustleistung

Wie oben beschrieben lasst sich die Eingangsleistung sehr genau erfassen. Die Verlustleis-
tung kann zum Beispiel durch kalorimetrische Messung aufgenommen werden [135-137].
Eine Moglichkeit besteht darin, den Wechselrichter in einer thermisch isolierten Kam-
mer zu betreiben, die mit einem definierten Luftstrom durchflutet wird. Wird sowohl die
Temperatur am Ansaugstutzen als auch am Ausgang gemessen, kann die abgegebene Ver-
lustleistung bestimmt werden. Dieses Verfahren kann durch eine definierte Beheizung der
Luft nach Durchstromen des Wechselrichters und einer zusétzlichen Temperaturmessung
zwischen Wechselrichter und Heizung optimiert werden, weil auf diese Weise der Luft-
strom und die Warmekapazitéit der Luft heraus gerechnet werden kénnen. Diese Methode
gilt als die messtechnisch genaueste, weil die Verlustleistung direkt gemessen wird und

damit die Ungenauigkeiten auf diese Grofe bezogen werden.
Analytisch, durch Berechnung der Verluste in den einzelnen Elementen

Bei der analytische Methode miissen zum einen die fiir die Verluste relevanten Eigen-
schaften der aktiven und passiven Elemente des Wechselrichters bekannt sein und zum
anderen miissen die Zeitverlaufe von Strom und Spannung mathematisch beschrieben
oder zumindest gut angenéhert werden kénnen. Unter der Annahme konstanter Tempe-
raturen in allen Elementen kann die Berechnung durch die Verwendung von Mittel- und
Effektivwerten auf wenige Gleichungen reduziert werden. Die Bestimmung der Verluste
in den Kernen der Drossel gilt hierbei als problematisch. Recht gute Ergebnisse zur Be-
stimmung der Halbleiterverluste konnen mit dem linearisierten Naherungsmodell erzielt
werden [138|. Dabei werden die Durchlasskennlinien der Leistungshalbleiter durch Ge-

radengleichungen mit Nullpunktverschiebung gendhert. Fiir die Durchlassverluste P, gilt
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dann:

PCIGBT = UCE,O Ev +rcE 53 (433)

pPiede — Upgip +rpis (4.34)

Wobei der Index IGBT hier stellvertretend fiir alle ein- und ausschaltbaren Leistungs-
halbleiter steht. Ucg o und Up seien die Schleusenspannungen und r¢p und rp die diffe-
rentiellen Durchlasswiderstédnde. Bei unipolaren Leistungshalbleitern sind Ucg o und rog
entsprechend durch Upg o und rpg zu ersetzen. i, und ¢z beschreiben die Stréme durch die
Leistungshalbleiter. Die Schaltverluste P;, berechnen sich fiir sinusférmige Ausgangsstro-
me und unter Verwendung eines kontinuierlichen Modulationsverfahrens (vgl. [138]) aus
der Schaltfrequenz f,, und den Ein- und Ausschaltverlustenergien E,,,, Eyrr und E,., die
von der Sperrschichttemperatur 7}, dem zu schaltenden Strom ¢, und der zu schaltenden

Spannung u, abhéngen [139,140|:

IGBT __
Psw -

3 |

(Eon(T‘jaZ’vauv) +Eoff(ijaivvuv)) fsw (435>
» 1
phiede — —Bree(Tj, 10, w) fou (4.36)

Wird eine konstante Sperrschichttemperatur und eine lineare Abhéngigkeit von Strom und

Spannung angenommen, so konnen die Schaltverlustenergien wie folgt bestimmt werden:

Uyly

Eon(T; = const, iy, uy) = Eoppef——— (4.37)
Ureflref
Uyly
EOff(Tj = const, iv, Uv) = Eoff,ref ; (438)
Ureflref
Uply
Erece(T; = const, iy, uy) = Erecref——— (4.39)
Ureflref

Fiir das linearisierte Naherungsmodell konnen alle relevanten Grofsen aus den Daten-
bléttern der Leistungshalbleiter entnommen werden. Einzig die Stréme und Spannungen
miissen an Hand der Schaltung bestimmt werden. Fiir ist zu beachten, dass die
Néaherung ungenau wird, je weiter der tatsdchliche Strom vom Referenzstrom entfernt ist,

da die Riickstromspitze nur zu einem geringem Anteil vom Strom abhéngt.
Simulativ, tiber ein Model des Wechselrichters

Die Genauigkeit dieser Methode hiangt mafgeblich von der Genauigkeit des Simulations-
modells ab. Im Hintergrund der Simulation laufen in der Regel die gleichen Berechnungen
ab, die auch bei der analytischen Methode angewendet werden. Der Unterschied ist je-

doch, das zu jedem Zeitpunkt, insbesondere fiir jede Schalthandlung, die tatséchlichen
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Temperatur-, Strom- und Spannungswerte verwendet werden konnen und kein Umweg
iiber Effektiv- und Mittelwerte notwendig ist. Zumindest zur Erfassung der Verluste in
Leistungshalbleitern und ohmscher Verluste in Zuleitungen und passiven Elementen eignet
sich die in Kapitel beschriebene Methode mit Matlab Simulink und Plecs. Verluste,
die insbesondere im Kern der Drossel entstehen, konnen hierbei allerdings nicht mit der

gleichen Genauigkeit bestimmt werden.

4.6.1 Analytische Berechnung der Verluste des Hochsetzsteller

Die Verluste der Leistungshalbleiter des Hochsetzstellers im Zwischenkreis des VSI und des
NPC-Wechselrichters hangen von der Zwischenkreisspannung Uy, dem Eingangsstrom [,
und dem Modulationsindex a ab. Der Modulationsindex ist definiert {iber die Einschaltzeit
des IGBTs:

Ton -1 Uz
Tsw B Udc
Damit lassen sich die Durchlassverluste von IGBT nggg und Diode P]d¢ des Hoch-

setzsteller berechnen:

a =

(4.40)

P53 = (Uceoim +roEts,) - a (4.41)
PPds = (Uroiim +rris,) - (1 a) (4.42)
Die Schaltverluste ergeben sich bei ausreichend guter Glattung des Eingangsstromes zu:
U c ]z
ngggs = fs (Eon + Eoff) i ; (443)
7 Uref Uref
] U c Iz
Pslzul,(}-allgs - fsE'rec_d ; (444)
Uref tref

4.6.2 Analytische Berechnung der Verluste des
spannungsgespeisten Zwei-Stufen-Wechselrichters

Eine ausfiihrliche Herleitung der Schalt- und Durchlassverluste des VST ist in [19,[138}/141]
zu finden. Fiir die Durchlassverluste der IGBTs und Dioden gilt unter Beriicksichtigung

von (:33) und ([E37):

UCE,O'ZL Mmr ’I"CE%2 m 2
RIS = =52 (14 —cosp ) + =2 (7 + M 308 (4.45)



4.6 Verluste des Wechselrichters 127

iode _ UroiL M rei2 (m 2
vasdl =5 1— — o8¢ + 27rL 1 M 3 CosY (4.46)
Hierbei bezeichnen i; den Phasenstrom, M den Modulationsgrad und cos¢ den Leis-

tungsfaktor.

Fiir die Schaltverluste gelten nach (4.35]) und (4.36]) unter Beachtung von (|4.37)) bis (4.39))

und mit u, = Uy und i, = 7y, bei ausreichender Glattung des Ausgangsstromes iy:

1 Uacir
PSIE\B;EI = - (Eon,ref + Eoff,ref) fsw C. (447)
m uref Zref
: 1 Uge'iL
Ps?glf{/c'lgvl = ;Eqﬂec,rcf fswu fcl ; (448)
ref re

Die Gesamtverluste der Leistungshalbleiter des Systems aus Hochsetzsteller und span-

nungsgespeistem Wechselrichter summieren sich somit zu:

_ IGBT Diode IGBT Diode
Piotvsiynss =6 (PC,VSI + P.vsr + Pawvsr + Psw,VSI)

4.49)
IGBT Diode IGBT Diode (
+P, iss + Poss + Poyhiss + Pawtiss

4.6.3 Analytische Berechnung der Verluste des
NPC-Wechselrichters

Beim NPC-Wechselrichter muss hinsichtlich der Verluste zwischen den inneren (in) und
duferen (out) Schaltern sowie deren Freilauf- (din, dout) und Clamping (cl) Dioden un-
terschieden werden. Da die einzelnen Halbleiter nur die halbe Sperrspannung im Ver-
gleich zu den zweistufigen Wechselrichtern sperren miissen, kénnen beim dreistufigen
NPC-Wechselrichter MOSFETs mit einer Sperrspannung von 600V verwendet werden.
Da fiir diese Topologie nur unipolare Bauteile in Frage kommen, wird bei den folgen-
den Gleichungen die Schleusenspannung nicht beriicksichtigt. Die Durchlassverluste der

inneren und dukeren MOSFETs sowie der Dioden berechnen sich nach [142].

52
Pout,MOS _ ZLRDS,onM

=—"—(1 2 4.50
¢,NPC 6 (14 cosyp) (4.50)
52
inmos _ iLRpsonM (3T
Plype” = LT (ﬁ + 4 cos — cos2p — 3) (4.51)
o Di : Uroir M 2 M
Pipete = Pt = ZL8E (singp — peos ) + Ll (1 - cos ) (4.52)

47 o
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itUpoM [ 4
Pgﬂvpcz%<M+2gpcosgp—7rcosgp—singp)+
(4.53)

A 1 M
iy (1 gy (1 eo0))

Zur Berechnung der Schaltverluste miissen nur die Elemente betrachtet werden, die mit
Schaltfrequenz getaktet werden, da die Verluste in den inneren MOSFETS, die bei Netz-
frequenz kommutieren, bei den iiblichen Schaltfrequenzen iiber 10 kHz vernachléssigbar
klein sind. Der Strom einer Phase kommutiert bei einer oberen Halbwelle stets zwischen
dem oberen MOSFET und der oberen Clamping Diode. Unter der Annahme, dass der
Strom gut geglattet ist, gilt fiir die Schaltverluste eines MOSFETs und einer Clamping
Diode:

1 Use iz
POUt7MOS = 5= Eon re Eo re sw £ 4.54
cope = 5 (Bonres + Eogjres) s ines (4.54)
1 Useir
PCl = —Frecref fow—— 4.55
sw,NPC o sref f Upe iref ( )

Die Gesamtverluste der Leistungshalbleiter des Systems aus Hochsetzsteller und NPC-

Wechselrichter summieren sich somit zu:

Piot NPorHSS =
6 (Pout =+ Pzn + Pdin + Pdout + Pcl + Pout 4 Pcl ) (4 56)
c¢,NPC c¢,NPC c¢,NPC ¢, NPC ¢, NPC sw,NPC sw,NPC :

IGBT Diode IGBT Diode
+ P, riss T Poiss T Powrss + Pawss

4.6.4 Analytische Berechnung der Verluste des

Z-Source-Wechselrichters

Die analytische Bestimmung der Verluste im Z-Source-Wechselrichter ist nicht geschlos-
sen moglich, da die Zeitverlaufe von Strom und Spannung durch die Leistungshalbleiter
nicht zu linearen Verlaufen vereinfacht werden kénnen. Vielmehr miissen zunéchst die Be-
triebszustande als spannungsgespeister Wechselrichter und als spannungsgespeister Wech-

selrichter mit Hochsetzstellerfunktion unterschieden werden. Im ersteren Fall gelten die
Gleichungen (4.45) bis (4.48)) und zusétzlich fiir die Diode D7 im Zwischenkreis:

P sr = Ui + 751} (4.57)

n

Wie in beschrieben, schaltet D; in diesem Betriebszustand nicht und fiihrt den

Eingangsgleichstrom.
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Abb. 4.25: Skizze des Stromverlaufes durch einen Halbleiter im hochsetzstellenden Betrieb beim
Z-Source-Wechselrichter

Beim Ubergang in den hochsetzstellenden Betrieb, wird der sinusformige Stromverlauf
durch die Leistungshalbleiter von den Shoot-Through-Stromen tiberlagert. Abbildung[4.25]
zeigt den resultierenden Stromverlauf am Leistungshalbleiter bei reduzierter Schaltfre-
quenz und Vernachldssigung der Einfliisse der anderen Phasen. Die Dauer der Shoot-

Through-Zusténde ist zur besseren Darstellung verléangert.

Zur Bestimmung der Durchlassverluste miissen nach (4.33)) und (4.34) der Mittelwert
und der Effektivwert des Stromes durch die Leistungshalbleiter bekannt sein. Der Mittel-

wert des Stromes ergibt sich als Summe aus den Mittelwerten einer halben Periode des

sinusférmigen Phasenstromes /%57 und der Shoot-Through-Stréme 4557 [19,143][144):
- 2 P mM
IGBT out
=\ s 1+ — 4.58
i \/;QWUL,verk ( * 4 con S0) ( )
- 2 Pin
i BT = gU—‘D (4.59)

Hierbei beschreibt Uy, yeri; die verkettete Netzspannung, M den Modulationsgrad und D =
1— @ den Duty-Cycle der Shoot-Through-Zustéande.

Die Effektivwerte des Phasenstromes und des Shoot-Through-Stromes konnen wie folgt

bestimmt werden:

~ 2 P2 T 2
IGBT out

= )=t [ 4 A= © 4.60
'L \/3 27U7 vk (4 3 “" > (4.60)
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~ 4 P, DT, 2
“IGBT i Uc sw

oGPl — | =D _ <
’s 9 ((l/z 2L 2 )

(4.61)
P UcDTw\UcDTy 1 (UcD T, ?
U; 2L 2 L 2 3 2L
Die Spannung iiber den Zwischenkreiskondensator Ugx berechnet sich nach:
1-D
Ue =1 —5pUm (4.62)

Der Effektivwert des Stromes durch den Leistungshalbleiter kann jedoch nicht als Summe
der einzelnen Effektivwerte bestimmt werden. Daher wird die Nédherung aus [19] verwen-

det, wobei der Effektivwert des Stromes ¢, wie folgt definiert wird:

'iv — max [(EQGBT 4 gé[CIT:BT) ’ (;iGBT 4 ”Z'é%{BT)} (463)

Es wird also bei kleinen Shoot-Through-Stromen der Effektivwert des Phasenstromes
zu dem Mittelwert des Shoot-Through-Stromes addiert und bei groften Shoot-Through-
Stromen deren Effektivwert und der Mittelwert des Phasenstromes aufsummiert. Der
mit dieser Methode resultierende Fehler bei der Berechnung der gesamten Verluste kann
nach [19] vernachléssigt werden. Die Durchlassverluste des Z-Source-Wechselrichters im
hochsetzstellenden Betrieb ergeben sich aus (4.33]) und (4.34)) mit (4.58)), (4.59)) und (4.63])

Zu:

PIGET = Uopo (57T +31GPT) 4 rop max (#1657 4 3LGBT) | (1167 1 31GPT)]* (4.64)

iode Uro'iL M rpia (T 2
Po = ( o (1 - cosgo) + 27rL 1 - M 3 Cos® (1-D) (4.65)

Die Schaltverluste des Z-Source-Wechselrichters tragen den grofiten Teil zu den Gesamt-
verlusten bei, da zum einen die Shoot-Through-Zustdnde die Anzahl der Schalthand-
lungen verdoppeln und zum anderen beim Schalten der Shoot-Through-Zustédnde sehr
hohe Strome ein- und ausgeschaltet werden. Zudem weist die Topologie des Z-Source-
Wechselrichters schaltungsbedingt eine hohe Streuinduktivitdt auf, so dass es dadurch
beim Abschalten zu hohen Uberspannungen kommt [94]. Ohne Beriicksichtigung der
Streuinduktivitdten ergeben sich fiir die Schaltverluste der IGBTs und Dioden in den
Briickenzweigen jeweils:
2P,

pIGBT _ w (FBon + E, Z_N ipc 4.66
sw,ZSI f ( + ff) T * 3U;n Uyef iref ( )
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; lipe iy
phiode B ——— 4.67
sw,ZST f T Upef iref ( )
In Gleichung (4.66)) wird das Schalten der Shoot-Through-Zustédnde durch den zusitzli-

2Pin

zweigen geschaltet. In den Dioden der Briickenzweige fallen durch die Shoot-Through-

chen Term beriicksichtigt. Es wird immer die Boost-Spannung iiber den Briicken-

Zustande keine zusétzlichen Verluste an. Die Schaltverluste der Zwischenkreisdiode D-
berechnen sich gemék:
U — Upn 0725 — 35 (Uin = Uc) (T —To)

U;n, T—TH 2L (468)
Uref Z‘7“ef

D7 _ D7
Psw,ZSI - 2f8w E

rec

4.7 Leiterplattenlayout

Als Ergebnis der Untersuchungen der Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter in Kapitel 3] konn-
te unter anderem bestétigt werden, dass diese modernen Leistungshalbleiter sehr schnell
schalten und dadurch geringe Schaltverluste verursachen. Damit sind die Grenzen beziig-
lich der maximalen Schaltfrequenz, die in der Regel thermischer Natur sind, weit nach
oben verschoben. Hohere Schaltfrequenzen bringen fiir das Gesamtsystem Wechselrichter

folgende Vorteile mit sich:
e weniger akustische Emission im hérbaren Frequenzbereich
e geringere Strompulsationen in den Ausgangsstromen
e kleinere passive Elemente und damit
e kompakteres Gesamtsystem
e geringere Gesamtkosten

Um die kurzen Schaltzeiten in einem realen Wechselrichter umsetzen zu kénnen, muss im
Schaltungsdesign besonders auf geringe Streuinduktivititen in den Kommutierungskreisen
geachtet werden, um gefiahrliche Uberspannungen beim Abschalten der Leistungshalbleiter
zu vermeiden. Des Weiteren sind Streukapazitéiten in den Phasen bis zur Filterinduktivitat
klein zu halten, damit Uberstréme insbesondere beim Einschalten der Leistungshalbleiter
unterbunden werden. Im Vergleich zu den Uberspannungen ist dieser Effekt jedoch weniger
kritisch, da Uberstrome eine thermische Belastung des Leistungshalbleiters darstellen und

iiber die thermischen Zeitkonstanten grofstenteils abgefangen werden kénnen.
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Zusatzlich fithrt das schnelle Schalten zu starken elektromagnetischen Strahlungen und
leitungsgebundenen Stérungen, die andere Teile des Wechselrichters wie die Treiber, Mess-
einrichtungen oder Mikrocontroller negativ beeinflussen kénnen. Es gelten folgende Regeln

zur Reduzierung der Streuinduktivitat im Schaltungsdesign:
e Kurze Leitungen im Kommutierungskreis
e Leitungen moglichst flichig ausfithren
e Hin- und Riickleitungen eng bei einander, vorzugsweise iibereinander

Diesen Forderungen stehen die rdumliche Ausdehnung der Leistungshalbleiter, die ther-
mischen und elektrischen Anforderungen und die Anbindung der Treiber an die Leis-
tungshalbleiter entgegen, um die Funktion des Wechselrichters zu gewéahrleisten. Die letz-
ten beiden Forderungen konnen bei Umrichtern grofer Leistung durch einen verplatteten
Aufbau realisiert werden. Dazu werden die positiven und negativen Anschliisse der Zwi-
schenkreiskondensatoren iiber zwei iibereinander liegende Kupferplatten, die mit einer
diinnen Isolationsfolie voneinander isoliert sind, an das Halbleitermodul angeschlossen.
Die Kupferplatten sind so grof gewéhlt, dass alle Zwischenkreiskondensatoren darunter
Platz finden. Auf diese Weise sind die Leitungen sehr flichig und gleichzeitig eng bei
einander ausgefiihrt, so dass die Zuleitungen eher eine kapazitive als induktive Wirkung
haben. Dennoch bleibt eine Streuinduktivitit, die wegen der langen Leitungen im Kom-
mutierungskreis so wie den Anschliissen der Kondensatoren und des Moduls nicht zu

vernachléssigen ist [145].

Bei Wechselrichtern mit geringer Leistung, kann anstelle einer Verplattung eine dop-
pelseitige Leiterplatte bestiickt werden, auf der diskrete Bauteile montiert werden. Eine
Leiterplatte sowie diskrete Leistungshalbleiter bieten eine hohere Flexibilitdt und ermog-
lichen dadurch einen kompakten und damit niederinduktiven Aufbau, da die strikte Auf-
teilung in die Bereiche Zwischenkreiskapazitat und Leistungshalbleiter entfillt. Dennoch
ist es zweckmafig alle Leistungshalbleiter auf einem gemeinsamen Kiihlkérper zu mon-
tieren, um eine einfache forcierte Kiihlung zu realisieren. Als sehr zweckmaéfig hat sich
das Leiterplattendesign in Abbildung herausgestellt. Es 16st das Problem der drei
Potentiale je Briickenzweig bei einer Leiterplatte mit zwei Kupferflichen und ermoglicht
eine sehr direkte Anbindung der Treiber an die Leistungshalbleiter sowie die Verwendung

von Kommutierungskapazitaten nahe der Leistungshalbleiter.

Im Einzelnen besteht die Kondensatorbank des Zwischenkreises aus einer Reihen- und
Parallelschaltung von Elektrolytkondensatoren, wobei zwei Kondensatoren in Reihe ge-

schaltet sind. Auf diese Weise wird die geforderte Spannungsfestigkeit von 1000V als auch
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Abb. 4.26: Vorder- und Riickseite der Leistungsleiterplatte: Oberer Teil Vorderseite: Bank
der Zwischenkreiskondensatoren; Mittlerer Bereich Vorderseite: Grofses rotes DC—
Polygon, iiber zahlreiche Vias mit dem rechteckférmigen blauen Polygon auf der
Riickseite unterhalb der Mitte verbunden; Oberer Bereich Riickseite: DC-+-Polygon
mit Anschluss an die Zwischenkreiskondensatoren und Leistungshalbleiter; Unten:

Bank der Eingangskondensatoren

der Mittelabgriff des Zwischenkreises zur Erdung der DC-Seite geméfs Kapitel bereit-
gestellt. Die Elektrolytkondensatoren haben die Aufgaben, den Hochsetzsteller und den
Wechselrichter zu entkoppeln, Lastspriinge abzufangen und die Zwischenkreisspannung

zu stabilisieren.

Es wird festgelegt, dass die Leistungshalbleiter auf einem Kiihlkorper parallel zu der Kon-
densatorbank montiert werden sollen, um bei einer forcierten Kiihlung einen ungehinder-
ten Luftstrom zu ermdéglichen. Des Weiteren seien die High-Side-Leistungshalbleiter auf
der den Kondensatoren zugewandten und die Low-Side-Bauteile auf der abgewandten Sei-
te platziert. Da der Hochsetzsteller dasselbe negative Zwischenkreispotential hat und des-
sen Eingangskondensatoren auf der anderen Seite der Leiterplatte platziert werden, muss
das negative Zwischenkreispotential die gesamte Leiterplatte abdecken. Um auch einen
flachigen Mittelabgriff zu realisieren, werden die Zwischenkreiskondensatoren so orientiert,
dass der Anschluss mit dem hochsten Potential nach aufien gerichtet ist. Auf diese Weise
kann die Fldche des positiven Zwischenkreispotentials auf der anderen Leiterplattenseite
ohne Unterbrechungen von den Kondensatoren bis zu den High-Side-Leistungshalbleitern
ausgefiihrt werden, so dass Hin- und Riickleiter immer iibereinander liegen. Da bei jedem
Briickenzweig neben dem positiven und negativen Zwischenkreispotential auch das Pha-

senpotential auftritt, werden in der Fldche des negativen Potentials Potentialinseln fiir die
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Phasen eingerichtet. Der Phasenstrom wird direkt von dort mit einem Kabel zum Filter
abgefithrt. Um eine flichige Anbindung der Low-Side-Leistungshalbleiter an Uy.— zu reali-
sieren und gleichzeitig die geforderten Isolationsabstdnde zwischen den Potentialen einhal-
ten zu konnen, diirfen der Phasen- und der Uy.—-Anschluss nicht auf der gleichen Seite
der Leiterplatte liegen. Da hinter den High-Side-Leistungshalbleitern, U+ nicht mehr
benotigt wird, ist auf dieser Seite Platz fiir eine negative Potentialfliche. Die Verbindung
zwischen den beiden Seiten der Leiterplatte wird mit Durchkontaktierungen (Vias) rea-
lisiert. Da eine einzelne Durchkontaktierung eine verhéltnisméfig hohe Streuinduktivitét
hat, wird eine groffe Anzahl von Durchkontaktierungen eingebracht. Diese Parallelschal-

tung der Streuinduktivitdten bewirkt eine signifikante Reduktion dieses Effekts.

Zwischen den High-Side- und Low-Side-Leistungshalbleitern liegen nun die beiden Zwi-
schenkreispotentiale eng auf einer Seite der Leiterplatte beieinander, so dass Kommu-
tierungskondensatoren sehr nahe an den Leistungshalbleitern platziert werden konnen.
Wichtig fiir die Kommutierungskondensatoren ist, dass sie die maximale Zwischenkreis-
spannung aufnehmen koénnen, sehr niederinduktiv sind und ihre Kapazitiat ausreicht, um
bei einer geringen Spannungsschwankung den Kommutierungsstrom zu tragen. Die Nie-
derinduktivitdat wird durch die Verwendung von SMD-Bauteilen gewihrleistet. Die mini-

male Kommutierungskapazitéit berechnet sich gemaéfs:

~

Crom = max (t,,%) (4.69)

i
2AU
Wird iiber der Kapazitdt eine maximale Spannungsénderung von 1V zugelassen und
eine typische Fallzeit des IGBTs geméf Kapitel von 70ns angenommen, dann sollte
die Kommutierungskapazitiat bei 5 kW Eingangsleistung 280 nF betragen. Daher werden
nahe der schaltenden Leistungshalbleiter drei 100 nF Keramikkondensatoren mit einer

Spannungsfestigkeit von 1000 V platziert.

Prinzipiell wire es moglich, auch die Treiber auf der Leistungsleiterplatte zu platzieren,
wie es zum Beispiel in |146] realisiert wurde. In dieser Arbeit wurde davon jedoch Ab-
stand genommen, da dadurch die Kommutierungswege zwangsléufig langer wiirden, weil
zum einen die Treiber zusétzliche Flachen auf der Leiterplatte beanspruchen und zum an-
deren die relativ grofen Isolationsabstéinde zwischen Treiber- und Leistungsleiterbahnen

eingehalten werden miissen.

Hinzu kommt, dass die elektromagnetische Beeinflussung der Treiber nicht genau vorher-
gesagt werden kann und notwendige Optimierungen der Treiber eine Uberarbeitung der
gesamten Leiterplatte zur Folge hat. Stattdessen werden die Treiberkarten wenige Millime-
ter iiber der Leistungplatine angeordnet. Auf diese Weise gibt es keine Kriechstrecken und
die Treiber werden durch die in Kapitel beschriebene Kupferfliche gegen elektroma-
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Abb. 4.27: Ersatzschaltbild der Leiterplatte in Anlehnung an eine Verplattung nach [145|

gnetische Einkopplungen geschiitzt. Der Kontakt der Ansteuer- und Uberwachungsleitun-
gen erfolgt iiber senkrechte Steckkontakte. So kann auch die gleiche Leistungsplatine fiir
alle zu untersuchenden Leistungshalbleiter verwendet werden, da nur der entsprechende

Treiber ausgetauscht und angeschlossen werden muss.

Die Leiterplatte des Leistungsteils selbst kann wie eine Verplattung in Anlehnung an [145|
als T-Ersatzschaltbild (Abb. [4.27) mit seinen parasitdren Groken, wie Kapazitat, Leitwert

des Dielektrikums, Induktivitdt und Widerstand charakterisiert werden.

Die Kapazitéit der Leiterplatte und der Leitwert des isolierenden Leiterplattenmaterials

lassen sich wie folgt aus der Geometrie der Anordnung bestimmen:

= — 4.
C=ee a0 (4.70)
l
G = plzl— (4.71)

Wobei [ und b Lénge und Breite der Kupferflachen sind und d, die Dicke des Dielektrikums,
also der Leiterplatte, beschreibt. Die Verluste, die aufgrund des Leitwertes entstehen,
konnen bei Leiterplatten vernachlassigt werden, da das faserverstérke Epoxidharz ein sehr
guter Isolator ist. Die Kapazitéit hingegen betrigt einige Nanofarad. Wird der Widerstand
der Kupferfliche betrachtet, so muss zwischen dem Gleichstromwiderstand Rg4. und dem

Wechselstromwiderstand R,. unterschieden werden:

21

Ry = 4.72

d pdeu ( )
41

R,. = p— 4.73
s (4.73)

Der Gleichstromwiderstand der Verplattung liegt je nach Kupferdicke der Leiterplatte
zwischen 0,1 und 2m{2 und befindet sich damit in der Groéfsenordnung eines einzelnen

Schraubkontaktes (typisch 0,2mS2). Der Wechselstromwiderstand ist abhéngig von der
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Bauteil ohne Ciy,, in nH | mit Cl,,,, in nH
Transistor 13 13
Diode 10 10
Leiterbahn 3,2 1.0
Elektrolyt Kondensator 20 -
SMD-Kondensator - 1,0
Summe 46,2 25

Tab. 4.2: Streuinduktivitdten der Komponenten des Kommutierungskreises

Eindringtiefe § geméaf Gleichung , die bei grofsen d¢, bereits bei einigen Hundert kHz
nicht mehr vernachléssigt werden kann. Fiir den Wechselrichter ist der AC-Widerstand
daher besonders im Kommutierungskreis von Bedeutung, da hier Stroménderungen in die-
sem Frequenzbereich typisch sind. Auf den Kommutierungsstrom wirkt damit zusétzlich

ein Wechselstromwiderstand in der Gréfsenordnung von 0, 1 €2.

Die Streuinduktivitéat dieser Anordnung lésst sich nach [147, Seite 3-44] iiber die Geome-

trie bestimmen:

2 Mo [y l dCu

L= In (1 4.74

T . + douw + b ( )
Unter der fiir Leiterplatten evidenten Annahme, dass d¢,, < b gilt, kann (4.74]) vereinfacht

werden: 5 1d
o Cu
L=—""—-——/— 4.75
™ (dcu + b) ( )

Die Streuinduktivitdten im Kommutierungskreis sind in Tabelle [4.2|mit und ohne Verwen-
dung von Kommutierungskapazititen aufgefiihrt. Die Streuinduktivitdten der Leistungs-
halbleiter sind den jeweiligen Datenblédttern [67,93] entnommen. Die Streuinduktivitét
der Leiterbahnen wird nach berechnet. Die unterschiedlichen Werte der Streuin-
duktivitat hinsichtlich der Leiterbahnen kommen dadurch zustande, dass die Leiterbah-
nen unterschiedlich lang und breit fiir die Anbindung der Elektrolyt und SMD-Keramik-
Kondensatoren sind. Dabei wird die Wegstrecke zu den Kommutierungskondensatoren in
beiden Fallen berticksichtigt. Sind diese nicht bestiickt, wird der Weg zu den Elektrolyt-
kondensatoren dazu addiert. Desweiteren wird davon ausgegangen, dass die Elektrolytkon-
densatoren nicht an der Kommutierung beteiligt sind, wenn die Kommutierungskondensa-
toren bestiickt sind. Aufferdem seien an der Kommutierung die vier néchstgelegenen Elek-
trolytkondensatoren beteiligt, von denen je zwei parallel und in Serie geschaltet sind. Bei
den Kommutierungskondensatoren wird angenommen, dass die drei néchstliegenden an
der Kommutierung beteiligt sind. Insgesamt wird die Kommutierungsinduktivitat mit der
Verwendung der Kommutierungskapazitéiten nahezu halbiert. Insbesondere ist der Anteil

der Streuinduktivitdat aukerhalb der Leistungshalbleiter vernachlassigbar klein, wahrend
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ohne Kommutierungskondensatoren dieser Anteil in der gleichen Groéfsenordnung liegt,

wie der, der durch die Leistungshalbleiter verursacht wird.

4.8 Vergleich der Topologien

In diesem Abschnitt werden die unterschiedlichen Topologien simulativ und messtechnisch
hinsichtlich ihres Wirkungsgrades verglichen. Zudem wird der Einfluss der wechselrichter-

seitigen Induktivitat auf den Gesamtwirkungsgrad untersucht.

4.8.1 Vergleich der Topologien hinsichtlich ihrer Wirkungsgrade

Prinzipiell kann der Wirkungsgrad der Wechselrichter nahezu beliebig gesteigert werden,
indem die einzelnen Bauteile stark {iberdimensioniert werden und sie dadurch nur im
Teillastbereich bei geringen Sperrschichttemperaturen gefahren werden. Um dennoch eine
Vergleichbarkeit herzustellen, werden die Leistungshalbleiter so ausgelegt, dass sie bei
Volllast ihre maximale Sperrschichttemperatur erreichen. Ein weiterer Diskussionspunkt
ist die Schaltfrequenz: Der Dreistufenwechselrichter benétigt bei gleichen Netzfiltern, nur
die halbe Schaltfrequenz wie der Z-Source- und der Zweistufige Wechselrichter, um die

gleiche Qualitdt des Ausgangstromes zu erzielen.

Die Wirkungsgrade der Wechselrichter werden simulativ und messtechnisch untersucht,
wobei bei der simulativen Untersuchung nur die Verluste der Leistungshalbleiter betrach-
tet werden und bei der messtechnischen der Gesamtwirkungsgrad der Systeme. Dieses
Vorgehen ist berechtigt, da die Verluste in den induktiven Bauteilen nicht exakt simuliert
werden konnen und die Verluste der einzelnen Baugruppen des kompakten Gesamtsys-
tems nicht getrennt gemessen werden konnen, ohne die Performance der Wechselrichter
zu verdndern. Die Verlustleistungen der Leistungshalbleiter der Wechselrichter und der
daraus resultierende Wirkungsgrad werden unter den Randbedingungen geméfs Tabelle
[4.3] simuliert.

Die Kiihlkorper sind so ausgelegt, dass die Sperrschichttemperatur der Leistungshalbleiter
bei Volllast (P, = 5kW) 120 °C betragt. Die Eingangsspannung ist auf 650V festgelegt
und die Zwischenkreisspannung wird auf 800V iiber dem Hochsetzsteller beim VSI und
NPC-Wechselrichter geregelt. Beim Z-Source-Wechselrichter liegen ebenfalls 650V am
Eingang, so dass er im Boost-Betrieb arbeitet. Fiir die Simulation wird ein Phasenwinkel

von cos ¢ = 1 und eine Netzspannung von Uy = 230V angenommen.
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Eingangsspannung U;, 650V
Zwischenkreisspannung bei VSI und NPC U,. | 800V
Netzspannung von Uy 230V
Leistungsfaktor cos ¢ 1
Schaltfrequenz ZSI, VSI & HSS 20 kHz
Schaltfrequenz NPC 10kHz
Wechselrichterseitige Induktivitat L. 2mH
Filter Kapazitat C 2,2 uF
Netzseitige Induktivitiat L, 0,5mH

Tab. 4.3: Simulationsparameter

Schaltung Schalter HSS Schalter Wechselrichter Dioden

VSI IGBT 1200 V 8 A IGBT 1200 V 8 A Schottky 1200 V 10 A
ZS1 - IGBT 1200 V 25 A Schottky 1200 V 20 A
NPC IGBT | IGBT 1200 V 8 A IGBT 600 V 10 A Schottky 1200 V 10 A

Tab. 4.4: Verwendetet Leistungshalbleiter in den unterschiedlichen Topologien und ihre Nenn-

spannungen und Nennstrome

Abbildung zeigt die Wirkungsgrade der drei Topologien mit Silizium-Schaltern und
Siliziumkarbid-Freilauf- bzw. Clampingdioden iiber der Eingangsleistung geméfs Tabelle
44

Es ist zu erkennen, dass sich die Verlustleistung aus einem zum Strom linearen und ei-
nem zum Strom quadratischen Anteil zusammensetzt. Dies ist typisch fiir IGBTs, die we-
gen ihrer Schwellenspannung einen stromunabhéngigen Spannungsabfall aufweisen. Dieser
Spannungsabfall ist bei dem 600 V IGBT geringer als bei der 1200 V' Ausfiihrung. Mit zu-
nehmender Eingangsleistung wird der Strom erhoht und neben dem festen Spannungsab-
fall steigt der ohmsche Anteil, der nach (4.33)) und (4.34) quadratisch vom Strom abhéngt
und der Verlustleistungskurve den leicht parabelférmigen Verlauf gibt. Hinzu kommen
die Schaltverluste, die nach und (4.36) mit (4.37) bis linear mit dem Strom

ansteigen.

Insgesamt wird deutlich, dass bei gleichem Klemmenverhalten am Ein- und Ausgang
der Wechselrichter unterschiedlich hohe Verlustleistungen durch die Leistungshalbleiter
auftreten. Die hochsten Verluste sind beim Z-Source-Wechselrichter gefolgt vom Zweistu-
fenwechselrichter und dem Dreistufenwechselrichter zu verzeichnen. Die geringen Verluste
des NPC-Wechselrichters sind eine Folge der 600 V-IGBTs, die wegen ihrer geringen ma-

ximalen Sperrspannung ein besseres Durchlassverhalten aufweisen und wegen des zusétz-
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Abb. 4.28: Simulierte Verluste der Leistungshalbleiter iiber der Eingangsleistung und Wirkungs-
grad der Leistungshalbleiter beim Z-Source-Wechselrichter und bei den spannungsge-

speisten Zwei- und Dreistufen-Wechselrichter jeweils mit Hochsetzsteller am Eingang.

Randbedingungen geméaf Tabelle

lichen Spannungslevels nur mit der halben Schaltfrequenz angesteuert werden. Dabei ist
ein Modulationsverfahren gewéahlt worden, bei dem nur die dufteren Ventile mit Schalt-
frequenz schalten, wihrend die inneren mit Netzfrequenz getaktet werden. Der Z-Source-
Wechselrichter weist die hochsten Verluste auf, obwohl er mit einem Leistungshalbleiter
weniger als der Zweistufenwechselrichter auskommt. Der Grund ist in den Shoot-Through-
Zusténden zu finden, die zu einer zusétzlichen Schalthandlung eines jeden Ventils pro
Periode fiihren und damit die effektive Schaltfrequenz verdoppeln. Zusétzlich ist es no-
tig die Dauer der Nullzustdnde auszudehnen, um die Shoot-Through-Zustédnde in die-
ser Zeit unterzubringen. Die verldngerten Nullzustinde vergréfsern jedoch das Verhéltnis
von Zwischenkreisspannung zu Ausgangsspannung, so dass die Zwischenkreisspannung
stiarker angehoben werden muss als beim VSI oder NPC-Wechselrichter. Daneben muss
wahrend der Shoot-Through-Zustande der zweifache Zwischenkreisdrosselstrom aufgeteilt
auf alle drei Phasen durch die Leistungshalbleiter fliefen. Da der Zwischenkreisdrossel-
strom wahrend der aktiven Zustdnde nicht nur in die Briickenzweige des Wechselrichters
fliefst, sondern auch die Kondensatoren fiir den néchsten Shoot-Through-Zustand aufladt,
liegt er betragsméfig deutlich iiber dem Zwischenkreisstrom, so dass IGBTs mit hohe-
rer Stromtragfahigkeit (vgl. Tabelle verwendet werden miissen. Dennoch tragen die
hohen Shoot-Through-Strome signifikant zu den Durchlassverlusten bei. Da die Schaltver-

luste nach (4.37)) bis (4.39)) proportional zu Spannung, Strom und Frequenz sind, kommt

es zusitzlich zu hoheren Schaltverlusten.

Betrachtet man die Wirkungsgrade der Wechselrichter, so spiegelt sich der oben erwahnte

parabelformige Verlauf der Verluste im Wirkungsgrad als ein Absinken der Kurve wie-



140 4 Der wirkungsgradoptimierte Wechselrichter

der, sobald die Verluste iiberproportional steigen. Dieser Punkt wird innerhalb des hier
betrachteten Eingangsleistungsbereiches nur beim NPC erreicht, da hier die ohmschen
Verluste starker ins Gewicht fallen als bei den Wechselrichtern mit 1200 V-IGBTs. Im
unteren Leistungsbereich fithrt die Schleusenspannung der IGBTs zu einem signifikanten

Einbruch des Wirkungsgrades.

Abbildung zeigt die nach der Methode der Messung von Eingangs- und Ausgangs-
leistung gemaéfs erzielten Wirkungsgrade des Z-Source-Wechselrichters und der beiden
spannungsgespeisten Zwei- und Dreistufen-Wechselrichter. Auf diese Weise werden alle
Verluste, die im Leistungsteil entstehen, erfasst. Qualitativ wird hierbei das gleiche Er-
gebnis wie in der Simulation erzielt, der NPC weist wieder den hochsten Wirkungsgrad
auf, gefolgt vom spannungsgespeisten Wechselrichter. Der Wirkungsgrad des Z-Source

liegt sehr deutlich darunter.

Quantitativ sind jedoch einige Unterschiede festzustellen: Der Wirkungsgrad des span-
nungsgespeisten Wechselrichters sinkt im Teillastbereich deutlich stéarker ab, als in der
Simulation, da im Experiment zusétzliche Verluste auf Grund von Symmetrierungswider-
stinden fiir die Kondensatoren anfallen, die nur von der auf konstant 800V geregelten

Zwischenkreisspannung abhéngen, nicht jedoch von der Eingangsleistung.

Die Kurve des Wirkungsgrades beim Z-Source-Wechselrichter entspricht nicht dem simu-
lierten Verlauf. Die Ursache ist in erster Linie in den passiven Elementen des Zwischenkrei-
ses zu finden, in denen insbesondere bei grofseren Leistungen hohe Verluste auftreten und
damit der Wirkungsgrad iiber den gesamten Eingangsleistungsbereich reduziert ist. Fiir
den Z-Source-Wechselrichter konnen daher die Verluste in den passiven Bauteilen nicht
vernachléssigt werden, da sie bis zu 30 % der Verluste ausmachen. An dieser Stelle muss je-
doch darauf hingewiesen werden, dass die Zwischenkreisdrossel auf einem Schnittbandkern
gewickelt ist, der fiir den hier auftretenden Stromverlauf nachteilig ist. Die Verwendung
eines besser geeigneten Ferritkernes wiirde jedoch zu Kosten fiir die Gleichstromdrossel in
Grofsenordnungen des gesamten Wechselrichters fiihren. Da der Z-Source Wechselrichter
auf Grund seines schlechten Wirkungsgrades fiir Anwendungen im Bereich der Photovol-
taik ungeeignet ist, wurde in dieser Arbeit von weitergehenden Optimierungen abgesehen

und auf Untersuchungen in [148| verwiesen.

Bei den beiden spannungsgespeisten Topologien kann festgestellt werden, dass der ge-
messene Wirkungsgrad beim NPC 0,7 und bei VSI 1,7 Prozentpunkte unter den simu-
lierten Ergebnissen liegt. Begriindet werden kann dies mit der halben Schaltfrequenz des
Drei-Stufen-Wechselrichters, die geméaf (2.28)) bis (2.33]) und zu deutlich geringeren

Verlusten in den Induktivitdten und Kapazitidten des LCL-Filters fiihren. Hinzu kommt,

dass nur die halbe Zwischenkreisspannung gegen die wechselrichterseitige Induktivitét ge-
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Abb. 4.29: Gemessener Wirkungsgrad des Z-Source-Wechselrichters und der spannungsgespeisten
Zwei- und Dreistufen-Wechselrichter jeweils mit Hochsetzsteller am Eingang iiber der
Eingangsleistung. Randbedingungen geméafs Tabelle

schaltet wird und damit die Flache der Hysteresekurve ebenfalls verkleinert wird. Der
leichte Abfall des Wirkungsgrades bei hohen Leistungen beim VSI kann mit den seriellen
ohmschen Verlusten der Schaltung und insbesondere in den Wicklungen des Netzfilters

begriindet werden.

Abschliefsend wird festgestellt, dass die NPC-Topologie hinsichtlich ihres Wirkungsgrades
uneingeschréankt fiir Photovoltaik Anwendungen geeignet ist. Der Zweistufenwechselrich-
ter mit Silizium-Leistungshalbleitern ist nur bedingt geeignet. Es bietet sich jedoch an, ihn
wegen seiner geringen Zahl an Leistungshalbleitern und des zu SiC-Leistungshalbleitern
passenden Sperrspannungsniveau hinsichtlich einer Performancesteigerung unter Verwen-
dung von modernen Siliziumkarbid-Schaltern zu untersuchen. Siliziumkarbid-Leistungs-
halbleiter sind fiir die NPC-Topologie nicht sinnvoll, da sie erst oberhalb von 800 V Vorteile
bieten, da dann keine Silizium-MOSFETs mehr eingesetzt werden konnen (vgl. Kapitel
. Wegen der hohen Preise pro Bauteil sollten ohnehin nur die schnell schaltenden dufse-
ren Ventile als SiC-Leistungshalbleiter ausgefiihrt werden, wéhrend fiir die inneren giinsti-
ge Leistungshalbleiter mit geringen Durchlassverlusten ausreichend sind. Die dynamischen
Eigenschaften spielen hier eine untergeordnete Rolle, da die inneren Leistungshalbleiter

mit 50 Hz geschaltet werden.

Aus diesen Griinden wird der Zweistufenwechselrichter mit SiC-EMJFETs genauer un-
tersucht. Der NPC-Wechselrichter wird als Referenz weiterhin betrachtet. Die Simulation
der Verluste in Abbildung zeigt, dass die Verlustleistung des VSI deutlich verringert
werden kann. Die Ursache dafiir ist vorrangig das deutlich bessere dynamische Verhalten
der SiC-JFETs, das zu geringeren Schaltverlusten fiihrt, die damit in der gleichen Gréfsen-
ordnung wie beim 600V IGBT liegen. Gleichzeitig sind die Durchlassverluste im Volllast-
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Abb. 4.30: Simulierte Verluste der Leistungshalbleiter iiber der Eingangsleistung und Wirkungs-
grad der Leistungshalbleiter beim Dreistufenwechselrichter mit Si-LHL und beim
spannungsgespeisten Zweistufen-Wechselrichter sowohl mit Si- und SiC-LHL jeweils
mit Hochsetzsteller am Eingang. Randbedingungen geméfs Tabelle

bereich nahezu identisch zum IGBT und wegen der nicht vorhandenen Schwellenspannung
im Teillastbereich sogar geringer. Dennoch ist zu beobachten, dass mit den SiC-JFETs die
Verluste bei sehr kleinen Eingangsleistungen nicht gegen Null gehen. Grund dafiir sind die
Ansteuerverluste, die durch den kleinen Gatestrom im eingeschalteten Zustand entstehen.
Dies ist auch der Grund dafiir, dass sich die Verluste des VSI mit SiC-Leistungshalbleitern

im unteren Teillastbereich dem NPC annahern.

Das Verlustverhalten des SiC-VSI wirkt sich auf den Wirkungsgrad als eine signifikante
Steigerung um 2 % im Volllastbereich gegeniiber dem Si-VSI aus. Insgesamt konnen mit

den EMJFETsS iiber weite Leistungsbereiche die hchsten Wirkungsgrade erzielt werden.

Die gemessenen Wirkungsgrade dieser drei Topologien sind in Abbildung abgebil-
det. Die Messungen bestéatigen die Simulationsergebnisse hinsichtlich der Wirkungsgrad-
steigerung durch die Verwendung von SiC-Leistungshalbleitern. Im Vergleich zur NPC-
Topologie ist jedoch ein sehr dhnlicher Verlauf des Wirkungsgrades festzustellen. Die aus
der Simulation erwarteten hoheren Wirkungsgrade bei hohen Leistungen konnen nicht
realisiert werden, da in diesem Bereich die hoheren Verluste in der wechselrichterseitigen
Filterinduktivitat die geringen Verluste der Leistungshalbleiter dominieren. Die héheren
Drosselverluste kommen durch den doppelten Spannungshub und den damit verbunden
hoheren Hystereseverlusten zustande. Die Ansteuerverluste sind erst bei sehr geringen

Leistungen zu beobachten.

Diese Ergebnisse zeigen, das durch die Verwendung von SiC-Leistungshalbleitern die glei-

che Performance von Solarwechselrichtern bei gleichem Aufwand an passiven Elementen
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Abb. 4.31: Gemessener Wirkungsgrad des VSI mit Si- und SiC-Leistungshalbleitern und des
NPC mit Si-Leistungshalbleitern jeweils mit Hochsetzsteller am Eingang iiber der
Eingangsleistung. Randbedingungen gemafs Tabelle

erzielt werden kann wie mit einer Drei-Stufen-Topologie. Die Vorteile sind in einer weni-
ger komplexen Schaltung und damit einfacherer Ansteuerung zu finden. Durch die halbe
Anzahl an Leistungshalbleitern wird auch die Ausfallwahrscheinlichkeit dieser und deren
Treiber reduziert. Aufserdem kann der Leistungsteil auf diese Weise deutlich kompakter
ausgefiihrt werden. Dem gegeniiber steht auf Grund der héheren Schaltfrequenz und ins-
besondere der steileren Schaltflanken eine héhere Aussendung von leitungsgebundenen
Storungen und elektromagnetischer Strahlung, die ein optimiertes Design des Leistungs-
teils gemak Kapitel erfordert. Die hohere Schaltfrequenz verlangt aufserdem mehr

Rechenleistung im Mikrocontroller.

4.8.2 Einfluss der wechselrichterseitigen Induktivitdt auf den

Wirkungsgrad

Um den Einfluss der wechselrichterseitigen Induktivitdten auf den Wirkungsgrad des Um-

richters erklaren zu konnen, werden zunéchst die Verlustmechanismen untersucht.

Die Kupferverluste sind abhéngig vom Quadrat des Effektivwerts des Stromes und vom
ohmschen Widerstand des Kupfers und damit von der Lange der Wicklung. Zusétzliche
Verluste auf Grund von Stromverdrédngung missen nach Gleichungen (2.23)) und ([2.26])

berticksichtigt werden.

Fiir die Kernverluste sind die Eigenschaften des Kernmaterials und die Schaltwelligkeit

verantwortlich, wihrend der 50 Hz-Anteil des Stromes vernachldssigt werden kann.
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Die Durchlassverluste der Leistungshalbleiter sind bei FET Leistungshalbleitern wie die
Kupferverluste proportional zum Quadrat des Effektivwertes des Stromes. Dem gegentiber
stehen bipolare Bauteile, deren Durchlassverluste teilweise proportional zum Mittelwert

des Stromes sind.

Die Schaltverluste kbnnen in etwa als proportional zum Effektivwert des Stromes ange-
nommen werden. Da die Riickstromspitze der SiC-Schottky Diode sehr schwach ausge-
priagt ist, sind beim Si-IGBT die Einschaltverluste signifikant kleiner als die Ausschalt-
verluste. Dies hat zur Folge, dass eine grofse Welligkeit zu grofseren Schaltverlusten fiihrt
als eine kleine. Bei dem verwendeten EM-JFET sind die Ein- und Ausschaltverluste in

etwa gleich grofs, so dass hier die Welligkeit keinen Einfluss auf die Schaltverluste hat.

Der grofite Anteil der Verluste eines Wechselrichters tritt in den Leistungshalbleitern auf,
jedoch kann durch die Wahl des netzseitigen Filters der Gesamtwirkungsgrad mafgeblich
beeinflusst werden. Wird wie im folgenden ein LCL Filter betrachtet, so handelt es sich
um einen Tiefpass 3. Ordnung, bei dem die hochfrequenten Anteile des Stromes zunéchst
durch die wechselrichterseitige Induktivitat gedampft werden und der verbleibende Anteil
iiber den Kondensator, der fiir hochfrequente Strome wie ein Kurzschluss wirkt, abflieft.
Die netzseitige Induktivitdt kann klein gewahlt werden und hat die Aufgabe, den Ein-
fluss der meist unbekannten Induktivitdt des Netzes auf die Regelung klein zu halten.
Die Amplitude der Stromwelligkeit wird durch die Grofe der netzseitigen Induktivitét

beeinflusst.

Im Folgenden sollen die Verlustmechanismen, die im Zusammenhang mit der Grofe der
Induktivitat stehen, erlautert werden, sowie der Einfluss des Kernmaterials und der Leis-
tungshalbleiter untersucht werden. Alle Untersuchungen erfolgen experimentell bei einer

konstanten Eingangsleistung von 2,15 kW.

Zunéchst wird die Schaltfrequenz konstant bei 21,43 kHz gehalten und der Wirkungs-
grad in Abhéngigkeit der Induktivitdt gemessen und in Abbildung aufgetragen. Da-
bei werden Induktivitdten mit fiinf Abgriffen verwendet. Es ist zu erkennen, dass der
Einfluss des Kernmaterials signifikant grofser ist als die Verwendung von SiC- oder Si-
Leistungshalbleitern. So kann unter Verwendung einer kleinen Induktivitét (z.B. 2mH)
der Wirkungsgrad bei Verwendung eines Pulverkerns anstelle eines Schnittbandkerns
um 1,6 Prozentpunkte (pp.) bei Si-Leistungshalbleitern und sogar um 2,3 pp. bei SiC-
Leistungshalbleitern gesteigert werden. Bei einer grofsen Induktivitédt ist die Steigerung
des Wirkungsgrades in Abhéngigkeit vom Kernmaterial deutlich geringer (0,6 pp. und
0,4 pp.). Den groften Einfluss auf dieses Verhalten haben die Kernverluste, die mit stei-
gender Induktivitdat geringer ausfallen, da die Stromwelligkeit abnimmt und damit auch

die umschlossene Fliche der BH-Kurve, die proportional zu den Ummagnetisierungsver-
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lusten ist. Hinzu kommt, dass auch die Wirbelstrome im Spulenkern abhéngig von der
Stromwelligkeit sind und damit ebenfalls mit steigender Induktivitdt abnehmen. Die Um-
magnetisierungsverluste bewegen sich bei den beiden verwendeten Kernmaterialien in der
gleichen Groflenordnung, wohingegen im Pulverkern nahezu keine Wirbelstrome entste-
hen, wihrend sie im Schnittbandkern stark ausgepragt sind. Da die Wirbelstrome propor-
tional zur Stromwelligkeit sind, tritt dieser Effekt besonders bei kleinen Induktivitdten

und, wie spéter gezeigt wird, bei hohen Schaltfrequenzen auf.

Mit zunehmender Induktivitéit steigt jedoch auch die Anzahl der Wicklungen, so dass
sich die Kupferverluste erhohen. Dieser Verlustmechanismus ist jedoch deutlich geringer
als die Verlustmechanismen im Kernmaterial, zumal die Kupferverluste nur mit der Wurzel
der Induktivitat ansteigen. Dennoch léasst sich bei Verwendung des relativ verlustarmen
Pulverkernes ab einer Induktivitdt von etwa 3,5 mH erkennen, dass die Kupferverlus-
te gegeniiber den Kernverlusten iiberwiegen und der Wirkungsgrad wieder sinkt. Damit
kann fiir eine definierte Schaltfrequenz ein verlustminimales Optimum fiir die Induktivitat
bestimmt werden. Fiir den Schnittbandkern wird dieses Optimum bei der hier verwen-
deten Schaltfrequenz jedoch erst jenseits von realistischen Baugrdfsen fiir Induktivitédten

erreicht.

Die Grofse der Induktivitat beeinflusst indirekt auch die Verluste, die in den Leistungs-
halbleitern auftreten, da die Welligkeit den Effektivwert des Stromes beeinflusst. So verrin-
gert sich der gemessene Effektivwert des Stromes bei einer Verdoppelung der Induktivitét
von 2 auf 4mH um nahezu 12 %. Da die Durchlassverluste bei unipolaren Bauteilen wie
dem SiC-JFET proportional zum Quadrat des Effektivwertes des Stromes ansteigen, kann
aus Abbildung abgelesen werden, dass der Wirkungsgrad beim SiC-Wechselrichter
schneller mit der Induktivitdt ansteigt als beim Si-Wechselrichter. Bei den verwendeten
bipolaren IGBTs ist der ohmsche Anteil an den Durchlassverlusten sehr klein, da der
grofste Anteil durch die Schleusenspannung und dem Mittelwert des Stromes verursacht

werden. Der Mittelwert wird jedoch durch die Stromwelligkeit nicht beeinflusst.

Es ist anzunehmen, dass dieser Effekt noch stéarker ausfillt, als in der Abbildung zu erken-
nen ist, da der Effektivwert ebenfalls Einfluss auf die Schaltverluste haben kann. Dies ist
immer dann der Fall, wenn sich die Einschaltverluste von den Ausschaltverlusten deutlich
unterscheiden. Fiir die SiC-JFETs ist dies nicht der Fall, jedoch aber fiir die IGBTs, die
von Infineon so ausgelegt wurden, dass bei Verwendung der integrierten Diode die Ein-
schaltverluste in der gleichen Grofenordnung wie die Ausschaltverluste liegen. Durch die
Verwendung der SiC-Freilaufdiode ist dies jedoch nicht mehr gegeben, da die Einschalt-
verluste durch die Riickstromspitze nahezu entfallen und damit die Ausschaltverluste den
weitaus groferen Anteil an den Schaltverlusten ausmachen. Eine grofse Welligkeit des

Stromes hat nun zur Folge, dass der IGBT bei einem kleinen Momentanstrom eingeschal-
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tet wird, der wihrend der Leitphase linear ansteigt und schliefslich ein deutlich groferer
Strom abgeschaltet werden muss. Da beim Abschalten die groferen Verluste entstehen,

steigen die Schaltverluste mit der Stromwelligkeit an.

Neben der Induktivitdt kann die eben ausfiihrlich diskutierte Welligkeit des Stromes
auch iiber die Schaltfrequenz beeinflusst werden. Eine hohere Schaltfrequenz fiihrt da-
bei zu einer geringeren Stromwelligkeit. In Abbildung ist der Wirkungsgrad iiber
der Schaltfrequenz dargestellt. Die wechselrichterseitige Induktivitdt wird konstant auf
3mH gehalten. Wird auf diese Weise die Welligkeit reduziert, ist zu beachten, dass die
Schaltverluste schnell ansteigen. Nach und kann ein tendenzielles Verhalten
der Kernverluste abgeschitzt werden. Wéahrend die Wirbelstromverluste in etwa konstant
bleiben, da die Frequenz und das B-Feld (ocWelligkeit) jeweils quadratisch eingehen, ist
zu erwarten, dass die Hystereseverluste mit steigender Frequenz abnehmen, da fiir die
Frequenz ein linearer Zusammenhang besteht und die Welligkeit {iber das B-Feld mit der

1,5-ten bis zweiten Potenz in den Gleichungen beriicksichtigt wird.

Dies hat zur Folge, dass der Wirkungsgrad in allen Wechselrichter-Spulenkombinationen
zunachst ansteigt und anschliefend abféllt. Bei dem SiC-Wechselrichter wird der beste
Wirkungsgrad bei einer hoheren Schaltfrequenz erreicht, da hier die Schaltverluste signifi-
kant geringer sind. Fiir noch gréfsere Schaltfrequenzen dominieren aber die Schaltverluste
mehr und mehr alle anderen Verlusteffekte, so dass der Wirkungsgrad nahezu proportio-
nal zur Frequenz abnimmt. Deshalb fallt die Wirkungsgradkurve des Si-Wechselrichters

steiler als beim SiC-Umrichter.

Die Steigerung des Wirkungsgrades durch Verwendung von SiC-Komponenten betragt

unter Verwendung des Pulverkerns 1% und beim Schnittbandkern nur 0,5 %.

Die parasitiare Kapazitdt der Induktivitaten fiihrt in erster Linie zu einer Erhohung der
Einschaltverluste und einer Absenkung der Ausschaltverluste, da diese Kapazitat im Mo-
ment des Einschaltens wie ein Kurzschluss wirkt und sich der resultierende Strom auf den
Einschaltstrom addiert. Beim Abschalten sinkt der Strom durch den Leistungshalbleiter
wahrend des Anstiegs der Spannung ab, da gleichzeitig die Spannung iiber der Drossel
und damit auch iiber der parasitiaren Kapazitat fallt, so dass der Drosselstrom aus eben
dieser Kapazitit bereitgestellt wird und nicht durch den Leistungshalbleiter fliefst. Dieser
Effekt ist unabhéngig von der Stromwelligkeit, da zum Laden und Entladen der gleiche
Strom benétigt wird. Jedoch wird der Effektivwert des Stromes dadurch erhéht, wihrend
der Mittelwert unbeeinflusst bleibt.
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Abb. 4.32: Gemessene Wirkungsgrade des Si- und SiC-Wechselrichters mit Pulver- und geblech-
ten Eisenkernspulen iiber der wechselrichterseitigen Induktivitat bei 21,43 kHz und
einer Eingangsleistung von 2,15 kW, weitere Randbedingungen geméfs Tabelle
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Abb. 4.33: Gemessene Wirkungsgrade des Si- und SiC-Wechselrichters mit Pulver- und geblech-
ten Eisenkernspulen iiber der Schaltfrequenz fg, bei L;,, = 3mH und einer Ein-
gangsleistung von 2,15 kW, weitere Randbedingungen geméfs Tabelle
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4.9 Zusammenfassung und Fazit

4.9.1 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde ein Demonstrator fiir einen wirkungsgradoptimierten PV-Wech-
selrichter mit Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern entwickelt und mit einem Wechselrich-
ter, der nach dem aktuellen Stand der Technik aufgebaut wurde, verglichen. Dafiir wur-
den zunéchst die Randbedingung des Systems so festgelegt, dass sie einen typischen An-
wendungsfall widerspiegeln. Ausserdem wurde auf die Problematik der Leckstrome, die
bei transformatorlosen Wechselrichtern auftritt, eingegangen und Losungen fiir ein- und
dreiphasige Anwendungen vorgestellt. Als mogliche Wechselrichtertopologien wurden die
einphasigen Schaltungen H5 und HERIC im Dreiphasensystem sowie die dreiphasigen
Topologien Z-Source und spannungsgespeister zwei- und dreistufiger Wechselrichter hin-
sichtlich ihrer Eignung fiir PV-Anlagen mit SiC-Leistungshalbleiter untersucht. Im Labor
wurden ausschlieflich die dreiphasigen Wechselrichter aufgebaut, da nur diese fiir die
genannten Randbedingungen geeignet erschienen. Die dreistufige Neutral Point Clamped
Topologie erwies sich wegen der geringen geforderten Sperrspannung der Leistungshalblei-
ter als nicht interessant fiir SiC-Leistungshalbleiter, wurde jedoch wegen ihrer uneinge-
schranken Eignung fiir PV-Wechselrichter als Referenzschaltung weiter verfolgt. Der Z-
Source-Wechselrichter eignet sich gut fiir SiC-Leistungshalbleiter, wies jedoch einen sehr
viel geringeren Wirkungsgrad als der zweistufige Wechselrichter auf, so dass dieser fiir die
weiteren Untersuchungen mit SiC-Komponenten ausgewéhlt wurde. Neben der simulati-
ven und messtechnische Bestimmung der Verluste wurden fiir die genannten Schaltungen
Formeln zur analytischen Berechnung der Verluste in jedem einzelnen Leistungshalblei-
ter hergeleitet. Einen weiteren Schwerpunkt dieses Kapitel stellte die Entwicklung eines
fiir SiC-Leistungshalbleiter geeigneten Schaltungslayouts dar, dass die Einfliisse der viel
schnelleren Strom- und Spannungsdnderungen auf parasitidre Elemente beriicksichtigte.
Hier konnten einige allgemeingiiltige Regeln aufgestellt und ein innovatives Leiterplatten-
design entworfen werden. Abschliefend wurden die verschiedenen Topologien simulativ
und messtechnisch miteinander verglichen, wobei auch der Einfluss der wechselrichtersei-

tigen Induktivitaten beriicksichtigt wurden.

4.9.2 Fazit

Transformatorlose Wechselrichter eignen sich besonders um sehr hohe Wirkungsgrade zu

erzielen. Die damit verbundenen hohen Leckstrome an den Solarmodulen konnen mit
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einphasigen Topologien ausreichend minimiert werden, wéhrend bei dreiphasigen Schal-
tungen der Mittelpunkt des Zwischenkreises geerdet werden muss. Das Zusammenschalten
von drei einphasigen Wechselrichtern zur dreiphasigen Netzeinspeisung, kann wegen der

hohen Komplexitit der Schaltung als nicht wirtschaftlich betrachtet werden.

Bei den dreiphasigen Topologien konnte gezeigt werden, dass der Z-Source-Wechselrichter
wegen seines geringen Wirkungsgrad ungeeignet fiir Photovoltaiksystem ist. Der Neutral
Point Clamped Wechselrichter weist durch die Verwendung von Bauteilen mit einer ge-
ringeren Sperrspannung und der Moglichkeit ihn wegen seines dritten Spannungslevels
mit halber Schaltfrequenz zu betreiben einen sehr hohen Wirkungsgrad auf, der deut-
lich iiber dem Wirkungsgrad eines zweistufigen spannungsgespeisten Wechselrichters mit
Si-Leistungshalbleitern und gleichem Netzfilter liegt. Es konnte jedoch sowohl simulativ
als auch messtechnisch gezeigt werden, dass mit dem Zwei-Stufen-Wechselrichter unter
Verwendung von Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern &hnliche und im Teillastbereich so-
gar noch bessere Wirkungsgrade erzielt werden konnen. Grund dafiir sind die in Kapitel
erarbeiteten elektrischen Eigenschaften dieser Leistungshalbleiter. Neben dem hohen
Wirkungsgrad benétigt diese Schaltung die minimale Anzahl an Leistungshalbleitern fiir
einen Dreiphasenwechselrichter. Damit kann eine héhere Zuverlassigkeit erzielt werden, da
die Anzahl an Komponenten sowohl im Leistungsteil als auch in der Ansteuerung deut-
lich geringer ist. Daneben gestaltet sich auch die Ansteuerung der Leistungshalbleiter

einfacher, so dass potentiell Rechenleistung im Mikrocontroller eingespart werden kann.

Auf Systemebene eignen sich die SiC-Bauteile, die Leistungsdichte des Wechselrichters
zu steigern. Denn die Chips selbst sind deutlich leistungsstéirker als vergleichbare Si-
Komponenten, so dass weniger Chipfliche aber auch weniger Treiberschaltungen notwen-
dig sind. Da diese Komponenten nur einen geringen Teil des Wechselrichter ausmachen,
ist ihr mechanischer Einfluss auf die Leistungsdichte allerdings gering. Jedoch kann die
Schaltfrequenz mit SiC-Leistungshalbleiter gesteigert werden. Dies ermoglicht signifikante
Einsparungen im Bereich der passiven Komponenten, die nicht nur einen grofen Teil des
Volumen eines Wechselrichters einnehmen sondern auch das Gewicht des Umrichters stark

beeinflussen.

Neben der zur Zeit noch hoheren Kosten fiir die SiC-Leistungshalbleiter, die aber eventu-
ell auf Systemebene eingespart werden kénnten, ist als ein weiterer Nachteil die Notwen-
digkeit eines sehr optimierten Schaltungslayout zu nennen, um den Einfluss der parasitér-
en Elemente auf einem akzeptablen Niveau zu halten. Die in diesem Kapitel vorgestellte
Leiterplattengestaltung zeigt, wie diese Ziel bei der Verwendung von diskreten Bauteilen

erreicht werden kann.

Je schneller die Leistungshalbleiter schalten und je gréfer die Schaltfrequenz gewahlt
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wird, desto wichtiger wird auch die richtige Wahl von passiven Komponenten und hier
insbesondere die wechselrichterseitigen Filterinduktivitdten. Wie im letzten Teil diese Ka-
pitels gezeigt wurde, konnen sie die Gesamtperformance des Wechselrichter erheblich in

die eine oder andere Richtung beeinflussen.



5 Zusammenfassung, Fazit und
Ausblick

5.1 Zusammenfassung

Die Zielsetzung dieser Arbeit bestand darin, einen wirkungsgradoptimierten Wechselrich-
ter fiir Photovoltaikanlagen zu entwerfen, wobei als Leistungshalbleiter moderne Silizi-
umkarbid-Bauteile zum FEinsatz kommen sollten. Aus dieser Zielsetzung wurden zwei
Schwerpunkte abgeleitet: Zum einen die Untersuchung der nur als Labormuster vorlie-
genden Leistungshalbleiter und zum anderen die Integration dieser neuen Technologie in

den Wechselrichter durch neue Ansétze im Umrichterdesign.

In Kapitel 2l wurden die Grundlagen zu allen spéter behandelten Themen gelegt. Nach ei-
ner Einfithrung in netzgebundene Photovoltaikanlagen wurde auf die wichtigsten Aspekte
der Halbleiterphysik eingegangen, die fiir ein gutes Verstindnis der modernen Leistungs-
halbleiter notwendig erschienen. Darauf aufbauend wurde der Photovoltaikgenerator be-
schrieben und ein Uberblick iiber die aktuell verfiigharen passiven Bauteile gegeben. Dieses
Kapitel endete mit einer Beschreibung der Anforderungen an die Treiber, die fiir alle un-
tersuchten Leistungshalbleiter Giiltigkeit hatten, und der Methodik zur Charakterisierung

eben dieser Leistungshalbleiter.

Kapitel |3| beschrieb die Ergebnisse der messtechnischen Untersuchung der modernen
Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter und endete mit einem Vergleich dieser Bauteile mit

einem aktuellen Silizium-IGBT.

Insbesondere wurde das Funktionsprinzip der im Zeitraum 2007 bis 2009 verfiigbaren SiC-
Leistungshalbleiter, Bipolartransistor, DM-JFET und EM-JFET beschrieben und auf die
besonderen Anforderungen der Ansteuerung eingegangen. Eine wichtige Erkenntnis ist,
dass sich die Ansteuerung der modernen Leistungshalbleiter stark von den herkémm-
lichen Silizium-IGBTs und MOSFETs unterscheidet. So benétigt der Bipolartransistor

einen nicht zu vernachléassigenden Strom um eingeschaltet zu bleiben, wahrend die JEFETs
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nur mit einer negativen Spannung sicher im ausgeschalteten Zustand gehalten werden kon-
nen. Der EM-JFET wird bereits bei einigen wenigen Volt leitend, wahrend der DM-JFET
sogar schon bei einer Gatespannung von 0V den Nennlaststrom fiihren kann. Auferdem
war das Schaltungsdesign der Treiber so zu entwerfen, dass sie unempfindlich gegen elek-
tromagnetische Einkopplung sind und nicht unbeabsichtigt durch die sehr viel steileren

Schaltflanken ein- oder ausgeschaltet werden.

Die elektrische Charakterisierung wurde in das statische und dynamische Verhalten auf-

geteilt.

Beim statischen Verhalten wurden insbesondere die Durchlasseigenschaften sowie die An-
steuerverluste untersucht. Die I-U-Kennlinie des IGBT wurde zunachst durch die typische
Sattigungsspannung gekennzeichnet und hatte anschlieffend einen ohmschen Verlauf. Die
Durchlassverluste stiegen leicht mit der Temperatur an. Der Bipolartransistor zeigte ge-
nauso wie die beiden JFETS eine rein ohmsche I-U-Charakteristik. Jedoch war bei den SiC-
Komponenten der Einfluss der Temperatur auf die Durchlassverluste deutlich ausgeprég-
ter als beim IGBT. Generell waren die Durchlassverluste der SiC-Komponenten im Teil-
lastbetrieb geringer als beim IGBT. Im Volllastbereich wiesen die SiC-Leistungshalbleiter
auf Grund der unterschiedlichen Kennlinien die héheren Durchlassverluste auf. Dieser Ver-
gleich war jedoch durchaus problematisch, da der Referenz-IGBT eine sehr viel grofiere
Chipflache besaf. Beim Bipolartransistor fielen neben den Durchlassverlusten des Last-
stroms nicht zu vernachléssigende Verluste durch den Basisstrom an. Auch der EM-JFET
benotigte im Leitzustand einen Gatestrom, der jedoch deutlich geringer als der Basisstrom
des BJTs war.

Bei der dynamischen Betrachtung wurde das Ein- und Ausschaltverhalten untersucht.
Dabei spielten neben den wichtigen Schaltenergien auch die Schaltzeiten und die Strom-
und Spannungsverlaufe eine Rolle. Das Einschaltverhalten des IGBTs mit einer SiC-
Freilaufdiode entsprach hinsichtlich Schaltzeiten, Verlusten und Zeitverlaufen weitestge-
hend den Ergebnissen, die mit SiC-Leistungshalbleitern erzielt wurden. Der Ausschalt-
vorgang dauerte bei dem IGBT jedoch mehr als doppelt so lange wie beim BJT und
DM-JFET. Im Vergleich zum EM-JFET, der mit weniger als 10 ns schaltet, wurde sogar
die 20-fache Zeit gemessen. Gleichzeitig konnte beobachtet werden, dass die Schaltver-
zogerungszeiten ebenfalls nur einige Nanosekunden dauerten und damit die notwendige
Totzeit in Wechselrichteranwendungen stark reduziert werden konnte. Folglich konnte eine

deutliche Verbesserung der Qualitat der Ausgangstrome erreicht werden.

Im Einzelnen wies der EM-JFET die geringsten Schaltverluste auf. Der DM-JFET und
der BJT hatten dhnliche Schaltverluste, die allerdings doppelt so hoch waren wie beim
EM-JFET. Eine weitere Verdopplung der Schaltenergie war beim IGBT zu beobachten.
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Insgesamt wiesen die SiC-Leistungshalbleiter signifikant bessere dynamische Eigenschaf-
ten auf, als der Referenz-Si-IGBT in der gleichen Strom- und Spannungsklasse. So konnte
zum Beispiel bei gleichen Schaltverlusten die Schaltfrequenz beim EM-JFET im Vergleich

zum IGBT verfinffacht werden.

Die maximale Sperrschichttemperatur der JFETs wurde mit 175°C und des BJT mit
250°C angeben. Jedoch lief die elektrische Performance oberhalb von 150°C stark nach.

In Kapitel 4] wechselte der Schwerpunkt der Untersuchungen von der Komponentenebene
zur Schaltungs- und Systemebene. An Hand eines dreiphasigen Photovoltaikwechselrich-
ters wurde untersucht, in wieweit moderne SiC-Leistungshalbleiter Vorteile in der Anwen-

dung bringen konnten.

Nach den Festlegungen der Randbedingungen, die ein typisches PV-System widerspie-
gelten, wurde die Entstehung und die damit verbundene Problematik der Leckstrome
in transformatorlosen PV-Systemen erlautert. Da in der Vergangenheit fiir dreiphasige
Anwendungen haufig drei einphasige Wechselrichter verwendet wurden, wurden die wich-
tigsten Topologien H5 und HERIC genauer untersucht und mit dem spannungsgespeisten
Wechselrichter verglichen. Es stellte sich schnell heraus, dass mit einphasigen Topologien

fiir diese Anwendung keine iiberzeugenden Ergebnisse erzielt werden konnten.

Daher wurde im Weiteren der Fokus auf den spannungsgespeisten Wechselrichter, den
Neutral-Point-Clamped Wechselrichter und den Z-Source-Wechselrichter gelegt, deren
Funktionsweisen in der jeweiligen dreiphasigen Variante untersucht und erldutert wur-
den. Nach einem Exkurs in die Regelung der Wechselrichter, die wegen der Leckstrom-
problematik einige Besonderheiten aufwies, wurden fiir alle Topologien die Verluste der

Leistungshalbleiter analytisch bestimmt.

Fiir den zweistufigen Wechselrichter wurde ein Leiterplattenlayout entwickelt, dass den
sehr schnellen Schaltflanken von Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern Rechnung tragt. Es
konnte ein Layout erreicht werden, bei dem nahezu der gesamte Kommutierungspfad ei-
nes jeden Schalters flichig und insbesondere Hin- und Riickleiter iibereinander auf der
beidseitig bedruckten Leiterplatte lagen. Zudem erlaubte das Design die extrem niederin-
duktive Integration von Kommutierungskapazitaten, die zu einer weiteren Halbierung der

Streuinduktivitdat im Kommutierungspfad fiihrten.

Auf Basis dieser Erkenntnisse wurden die drei Topologien simulativ und messtechnisch
hinsichtlich ihrer Verluste bzw. Wirkungsgrade zunéchst mit Silizium-Schaltern und Sili-
ziumkarbid-Dioden verglichen. Dabei wurde schnell deutlich, dass der Z-Source-Wechsel-
richter, obwohl er einen Leistungshalbleiter weniger enthélt, signifikant héhere Verluste

als die anderen beiden Topologien aufwies, so dass er fiir die folgenden Untersuchungen
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nicht weiter beriicksichtigt wurde. Der NPC-Wechselrichter hatte in allen Betriebspunk-
ten den hochsten Wirkungsgrad, wihrend der VSI im Mittel 2 %-Punkte darunter lag.
Auf Grund der unterschiedlichen Spannungsklassen der IGBTs bei den beiden Topologien
eignete sich nur der VSI fiir SiC-Leistungshalbeiter. Mit der Verwendung von EM-JFETs
konnte der Wirkungsgrad auf das gleiche Niveau wie beim NPC-Wechselrichter gesteigert

werden. Im Teillastbereich wurden sogar deutlich hohere Wirkungsgrade erreicht.

Abschliefsfend wurde der Einfluss der passiven Komponenten auf die Performance des
Wechselrichtersystems untersucht. Hier zeigte sich, dass insbesondere die Bauweise und
Grofse der wechselrichterseitigen Induktivitdt einen gut messbaren Einfluss auf den Wir-

kungsgrad hat.

5.2 Fazit

Insbesondere das gute Verhalten im Teillastbereich aber auch die iiberragenden dynami-
schen Eigenschaften machen Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter interessant fiir den Ein-
satz in Photovoltaikwechselrichter. Sie sind geeignet, den Trend hin zu kompakten, leich-
ten und gleichzeitig kostengiinstigen und hocheffizienten Wechselrichtern zu ermdoglichen.
Dafiir geniigt es jedoch nicht, nur die Leistungshalbleiter auszuwechseln. Vielmehr muss
der gesamte Aufbau des Wechselrichters an die modernen Leistungshalbleiter angepasst
werden. Dazu gehort die Topologie, die Ansteuerung der Leistungselektronik, das Leiter-
platten- oder Leistungsmodullayout, die Induktivitdaten aber auch die Messelektronik und
der Prozessor, der sehr viel schneller die Signale fiir die Leistungshalbleiter generieren

muss.

Werden die Ergebnisse mit denen, die mit herkommlichen Komponenten erreichbar sind,
verglichen, so stellt sich die Frage, ob sich der Aufwand lohnt. Diese Frage kann mit einem
klaren ja beantwortet werden, wenn beriicksichtigt wird, dass die SiC-Technologie noch
in den Anféngen steht und nicht auf iber 30 Jahre intensive Forschung und Entwicklung
zuriickblicken kann. Wihrend die Fortschritte im Si-Bereich immer kleiner werden, bringt
jede neue Generation von SiC-Leistungshalbleitern signifikante Verbesserungen. Daher ist
es wichtig, dass schon jetzt die limitierenden Faktoren, die die volle Ausnutzung des Po-
tentials von SiC verhindern kénnten, aufgedeckt und entsprechende Losungen gefunden
werden. Beispielhaft sei das in dieser Arbeit weiterentwickelte Leiterplattenlayout zu nen-
nen. Weitere limitierende Faktoren wurden in der Auswahl geeigneter Treiber, im Bereich
der Induktivitdten aber auch im Bereich der Aufbau- und Verbindungstechnik aufgezeigt.
Auch die Verwendung von herkémmlichen Leistungsmodulen wird sich fiir SiC auf Grund

der internen Streuinduktivitdten als nicht besonders praktikabel erweisen.
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Die in dieser Arbeit gewonnenen Erkenntnisse lassen sich auf andere Anwendungen, bei
denen der Wirkungsgrad, das Gewicht oder die mechanischen Abmessungen und damit
die Leistungsdichte des Wechselrichters eine entscheidende Rolle spielen, iibertragen. Bei-
spielhaft seien andere regenerative Energien aber auch alle mobilen Anwendungen zu

nennen.

5.3 Ausblick

Wiéhrend der Entstehung dieser Arbeit konnte eine starke Zunahme an installierter pho-
tovoltaischer Leistung insbesondere in Deutschland, jedoch auch weltweit, beobachtet
werden. War in den letzten Jahren der Wirkungsgrad des Wechselrichters dessen starks-
tes Verkaufsargument, so scheinen sich heute die Wirkungsgrade der Wechselrichter bei
etwa 98,x % einzupendeln. Entscheidend fiir die Kaufentscheidung von Wechselrichtern
sind nun Kriterien wie Preis, Volumen, Gewicht, Zuverlassigkeit und Lebensdauer. Diese
Entwicklung bestétigt die Bedeutung der Forschungsaktivitdten im Bereich der Photo-
voltaikwechselrichter im Allgemeinen und im Feld der modernen Leistungshalbleiter im
Besonderen, da gerade mit den Wide-Band-Gap Schaltern die in Zukunft vom Markt
geforderten Leistungsdichten bei gleichzeitig sehr hohem Wirkungsgrad erreicht werden

konnen.

Neben der Weiterentwicklung der Leistungshalbleiter hinsichtlich groferer Chipflichen
und der damit verbundenen hoéheren Stromtragfahigkeiten, miissen fiir die industrielle
Anwendung passende Treiberlosungen fiir die neuen SiC-Leistungshalbleiter verfiigbar

werden. Entsprechende Aktivitdten konnen bereits beobachtet werden.

Auch am Ende dieser Arbeit ist noch nicht mit Sicherheit abzuschétzen, welcher SiC-
Leistungshalbleitertyp sich in Zukunft durchsetzen wird. Die gerade auf den Markt ge-
kommenen SiC-MOSFETs zeichnen sich durch eine einfachere Ansteuerung aus. Jedoch
scheinen ihre Durchlass- und Schalteigenschaften bei deutlichen hoheren Stiickpreisen un-
terhalb der Performance von JFETs und Bipolartransistoren zu liegen, die von ihrem
physikalischen Aufbau her sehr viel einfacher sind. Langfristig ist jedoch zu erwarten,

dass sich MOSFETs wegen ihrer einfacheren Handhabung durchsetzen werden.

Desweiteren sind die physikalischen Grenzen von Siliziumkarbid noch lange nicht erreicht,
so dass mit jedem Schritt in diese Richtung eine weitere Steigerung der Performance der

Leistungshalbleiter erzielt wird und damit der Abstand zu Si gréfser wird.

Das grofste Hindernis zur breiten Markteinfiihrung sind jedoch die Kosten, die auf Grund

der geringen Ausbeute und des hohen Aufwands bei der Waferproduktion sowie den auf-
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wendigeren Prozessen in der Chipherstellung entstehen. Hier wurden zwar schon deutlich
Fortschritte erzielt, jedoch ist der Abstand zu Silizium immer noch sehr groft. Daher ist
es durchaus denkbar, dass ein breiter Einsatz zunéchst in Spannungsklassen oberhalb
von 1700V stattfindet, da hier die Vorteile gegeniiber verfiigharen Si-Komponenten noch
sehr viel ausgepragter sind und die hoheren Komponentenkosten auf Systemebene leichter
eingespart werden kénnen. Dies setzt jedoch voraus, dass eine angemessene Stromtragfi-

higkeiten der Leistungshalbleiter fiir diese Leistungsklasse verfiighar wird.

Eine giinstige Alternative fiir einige Anwendungen zu den SiC- Leistungshalbleitern kann
das Wide-Band-Gap-Material Gallium Nitrid (GaN) sein. Dieses kann auf ein Silizium-
Substrat aufgebracht werden und ist damit in der Herstellung sehr giinstig. Nachteilig
ist jedoch, dass nur laterale Strukturen mdoglich sind und damit die maximale Sperrspan-
nung begrenzt ist. Es wird jedoch erwartet, dass mindestens bis zu Sperrspannungen von
600V Leistungshalbleiter aus GaN die Familie der Wide-Band-Gap-Leistungshalbleiter

im unteren Spannungsbereich ergdnzen werden.
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7 Anhang

7.1 Physikalische Grundlagen zum Aufbau von
Halbleitern

In diesem Kapitel wird ohne ein Anspruch auf Vollstéandigkeit auf das Bandermodell
eingegangen und auf dessen Basis der pn-Ubergang sowie der ohmsche und der Schottky

Metall-Halbleiteriibergang erlautert.

7.1.1 Das Bandermodell

Das Bandermodell ist ein quantenmechanisches Modell zur Beschreibung der Energiezu-
stdnde in einem Festkorper. Die Energiebénder entstehen dadurch, dass auf Grund des
Pauli-Ausschlussprinzips jeder Energiezustand nur einmal besetzt werden kann, so dass
viele beieinander liegende Energiezustédnde zu einem Energieband verschmieren. Von be-
sonderer Bedeutung sind die beiden duferen Béander, die als Valenz- und Leitungsband
bezeichnet werden und deren Abstand von einander maifsgeblich fiir die Leitfahigkeit des
Festkorpers verantwortlich ist. So ist ein grofser Abstand typisch fiir einen Isolator, wéah-
rend bei einem Leiter das Leitungsband mit dem Valenzband zusammen fallt. Bei einem
Halbleiter liegt der Abstand dazwischen. In einem idealen Halbleiter bei T"= 0 K sind alle
Valenzelektronen in Briickenbindungen lokalisiert, {iber die die einzelnen Atome des Kris-
talls miteinander verbunden sind, so dass keine Elektronen fiir einen Ladungstransport
zur Verfiigung stehen. Der Halbleiter ist damit ein Isolator. Einer Erhohung der Tem-
peratur fithrt dazu, dass sich einzelne Briickenbindungen auflosen, da das Elektron ein
hoheres Energieniveau einnimmt. Im Béndermodell gelangt es vom Valenzband FEy in das
Leitungsband E¢ und hinterlésst dabei ein Loch im Valenzband (Abb. [7.1]). Locher im
Valenzband, die betragsméfig die gleiche Ladung wie ein Elektron haben, tragen wie die
Elektronen im Leitungsband zum Stromfluss bei, nur das sie sich wegen ihrer positiven

Ladung in die entgegengesetzte Richtung bewegen. Der Bereich zwischen den Bandern
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Abb. 7.1: Bandermodell eines intrinsischen Halbleiters

wird als verbotene Zone oder auch Bandliicke Fs bezeichnet. Die Energie, die benotigt

wird, um eine Elektron in das Leitungsband anzuheben, entspricht der Bandliicke:
Eq=FE:— Ey (7.1)

Ungeféhr mittig in der Bandliicke befindet sich das Ferminiveau Ep;. Es ist {iber die
Fermi-Dirac-Verteilungsfunktion Wgrp definiert und gibt die Wahrscheinlichkeit an, ob
ein Zustand der Energie E im thermischen Gleichgewicht bei Eigenleitung mit einem

Elektron besetzt ist: .

= 1+ (E—Er)/(KT)

Dabei bezeichnet k die Boltzmann-Konstante und das intrinsische Ferminiveau entspricht

Wrp(E) (7.2)

dem Energieniveau, bei dem die Wahrscheinlichkeit, dass es mit einem Elektron besetzt
ist, gerade 50 % betrigt. Da sowohl fiir Silizium als auch fiir Siliziumkarbid E— Ep; >> kT
gilt, kann (7.2)) zur Boltzmann-Verteilungsfunktion

Wep(E) = e~ (E—Er:)/(kT) (7.3)

vereinfacht werden. Damit kann nach [5] die Dichte der freien Elektronen und Locher wie
folgt bestimmt werden:
nio(T) = NC(T)e_(EC—EFi)/(kT) (7.4)

pi,o(T) _ NV(T)e_(EFi—EV)/(kT) (7.5)

Wobei Ny und N¢ die temperaturabhéngigen Zustandsdichten im Valenzband bzw. im
Leitungsband beschreiben. Die intrinsische Ladungstragerdichte ergibt sich aus dem Mas-
senwirkungsgesetz n? = n; o p;o. Es gilt unter Beriicksichtigung von (7.4)) und (7.5)):

ni(T) = /Ne(T = 0K)Ny (T = 0K)T2e%r (7.6)

Es ist zu erkennen, dass die Dichte der freien Ladungstriger von der Bandliicke und der

Temperatur abhéangt.
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7.1.2 Dotierung

Durch das Einbringen von Storstellen, dem sogenannten Dotieren, kann die freie Ladungs-
tragerdichte und damit die Leitfdhigkeit des Halbleiters gezielt beeinflusst werden. Dabei
wird die Temperaturabhéngigkeit stark reduziert, weil der Anteil der Storstellen am La-
dungstransport viel grofer ist, als die temperaturabhéngigen intrinsischen Ladungstréger.
Beim Dotieren werden Atome in den Halbleiterkristall eingebracht, die entweder ein Va-

lenzelektron mehr oder weniger haben als der Halbleiterkristall mit vier Valenzelektronen.

Werden Atome mit fiinf Valenzelektronen eingebracht, so wird das fiinfte Elektron im
Kristallgitter nicht fiir eine Bindung bendtigt und ist nur lose an das Fremdatom ge-
bunden, so dass es durch Zufithrung einer geringen Energiemenge am Ladungstransport
teilnehmen kann. Solche Fremdatome werden als Donatoren mit der Dichte Np bezeichnet.
Im Béndermodell befindet sich das Dotierniveau des zusétzlichen Elektron bei geeigneter
Wahl des Fremdatoms, dicht unter der Kante des Leitungsbandes (Abb. links). Das
Ferminiveau E verschiebt sich dabei aus der Lage des intrinsischen Falls Er; in Richtung

des Leitungsbands um den Betrag:

N
Ep — Ep; = kT'ln ( D) (7.7)

U
Fiir den Fall, dass alle Storstellen ionisiert sind (bei Si ab ca. 150 K), gilt fiir die Dichte

der durch diese n-Dotierung erzeugten freien Elektronen n:

Fiir die Konzentration der Minoritatstréager, die im n-dotierten Halbleiter die beweglichen

Locher sind, gilt

n?

Pno = ND (79)

Wird der Kristall p-dotiert, d.h. mit Fremdatome, die nur drei Valenzelektronen haben, so

ergeben sich durch die fehlenden Elektronen Locher, die ihrerseits zum Ladungstransport
beitragen. Diese Fremdatome werden als Akzeptoren bezeichnet und haben die Dichte
Ny. Bei geeigneter Wahl des Fremdatoms befindet es sich mit der ungeséttigten Bin-
dung im Bandermodell nahe des Valenzbandes, so dass Elektronen mit einer geringen
Anregungsenergie dieses Niveau besetzen konnen (Abb. rechts). Dabei hinterlassen sie
im Valenzband Locher, die ihrerseits zum Ladungstransport beitragen. Das Ferminiveau

verschiebt sich nach unten. Analog zur n-Dotierung gilt:

N
Ep — Ep; = kTln ( A) (7.10)

n;
Und fiir Si speziell:
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Abb. 7.2: Bandermodelle des dotierten Halbleiters

n

7.1.3 Spezifischer Widerstand und Stromfluss

Ist die Materialeigenschaft Beweglichkeit der Elektronen p,, und der Locher p, im Halb-

leiter bekannt, kann der spezifische Widerstand p berechnet werden:
1

€o (:unND + :upNA>

p= (7.13)

Der spezifische Widerstand spielt bei den Durchlassverlusten eine zentrale Rolle.

Im Halbleiter konnen zwei Arten von Stromen mit unterschiedlicher Ursache auftreten.
Bei dem Feldstrom wird die thermische Bewegung der Ladungstriger auf Grund eines
elektrischen Feldes E mit einer gerichteten Komponente iiberlagert. Es ergibt sich der
Feldstrom I als die mittlere Geschwindigkeit der Ladungstrager durch eine Fliache A, fiir
die nach dem Ohmschen Gesetz gilt:

Ir = /Yeo (fnn — pipp) E (7.14)

Der Diffusionsstrom beruht auf dem Bestreben eines jeden Systems den Zustand mini-
maler Gesamtenergie zu erlangen. Daher werden unterschiedliche Konzentrationen von
Ladungstriagern im Halbleiter durch Diffusionsstrome, die proportional zum Diffusionsge-

falle fl—;‘ sind, ausgeglichen.

(7.15)

dn @
dx Pdx

Ip = Aeg (Dn— + D

Die Diffusionskonstante D gibt an, wie gut sich ein Teilchen durch den Kristall bewegen

kann.
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Abb. 7.3: pn-Ubergang im Bandermodel

7.1.4 Der pn-Ubergang

Ein pn-Ubergang befindet sich an der Grenzschicht zwischen einem p- und einem n-
dotierten Halbleiter. Abbildung zeigt das Biandermodel eines pn-Ubergangs. Die Fer-
mienergie befindet sich sowohl im n- als auch im p-dotierten Bereich auf dem gleichen
Energieniveau. Dadurch kommt es zu einer Verbiegung des Valenz- und des Leitungsban-
des.

Auf Grund der gegensétzlichen Dotierung an der Grenzschicht befindet sich auf der p-
dotierten Seite eine hohe Konzentration von Lochern und auf der n-dotierten Seite eine
hohe Konzentration von Elektronen. Dieses Konzentrationsgefélle fithrt zu Diffusionsstro-
men nach . Gleichzeitig hat die raumliche Verschiebung der Locher und Elektronen
ein elektrisches Feld zur Folge, dass dem Diffusionsstrom entgegen wirkt. Es stellt sich ein
Gleichgewicht ein, dass die Diffusionsvorgénge auf einen schmalen Bereich zwischen —z,
und x,, um die Grenzschicht begrenzt. Innerhalb dieser Verarmungszone (auch als Sperr-
schicht oder Raumladungszone bezeichnet) kommt es zu einer verringerten Konzentration
von freien Ladungstriagern. Die Addition von ([7.14) und fithrt zu einer Differenti-
algleichung aus dessen Losung die Diffusionsspannung Up bei vollstandiger lonisation der
Storstellen iiber der Raumladungszone bestimmt werden kann.

kT . (NN}
Up=—1n (%) (7.16)

€p n;

Hierbei bezeichnen N und N} die Dichten der ionisierten Dotieratome. Bei einer voll-
sténdigen Ionisation gilt Ny = N4 und N}, = Np. Im Biandermodell entspricht diese Dif-
fusionsspannung gerade der Banderverbiegung. Durch das Anlegen einer externen Span-
nung U,,; wird je nach Polaritét die Banderverbiegung verstarkt oder reduziert. So steigt
in Sperrrichtung die Potentialbarriere an und der Diffusionsstrom kommt zum erliegen. Es

bleibt der sehr kleine auf Minoritétstragern beruhenden Feldstrom. In Durchlassrichtung
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werden die Energiebarriere und damit auch die Raumladungszone reduziert und der Dif-
fusionsstrom steigt exponentiell mit der externen Spannung an, wahrend der Feldstrom
unverdndert bleibt. Abhédngig von der externen Spannung kann die Gesamtstromdichte

wie folgt dargestellt werden:

. eoD,n? eonn2 coUest
U..) = i i ( —1) 7.17
(U = (S + S0 ) (o (717

Fiir Ugyy > 0 wichst j mit U, exponentiell, fir U.,; < 0 ist j der Sperrstrom, der sich

aus dem spannungsunabhéngigen Term mit negativen Vorzeichen ergibt.

Mit der Diffusionsspannung kann die Ausdehnung der Raumladungszone fiir vollstandig
ionisierte Halbleiter (bei Si ab 150 K) in Abhéngigkeit einer extern angelegten Spannung

U..: nach der Schottkyschen Parabelndherung bestimmt werden:

WrrzNp WrrzNa
— hat Tl d z,=-—"""- 7.18
Tp N1 N, und =z NN, ( )
mit
2e 2T 1 1
W = n=ul— | Up —Uept — — —_— 4 — 7.19
e = \/e< oot ) () 0

Die Zahlrichtung von U,,; ist dabei vom p- zum n-Gebiet. Die Sperrschichtausdehnungen
in die unterschiedlichen Gebiete verhalten sich nach entgegengesetzt wie die Dotier-
konzentrationen. Aus geht hervor, dass sich die Raumladungszone beim Anlegen
einer negativen Spannung U,,; ausdehnt und damit das Gebiet ohne freie Ladungstriager
grofer wird, so dass kein Stromfluss moglich ist. Eine positive Spannung hingegen verrin-
gert die Sperrschicht bis sie bei U,y = Up — 2kT/eq verschwindet und der pn-Ubergang

leitend ist.

Im Sperrfall verhélt sich die Raumladungszone wie ein Kondensator, mit der Kapazitét

C; = Ae/Wgrz, wobei A der Querschnitt des pn-Ubergangs ist. Fiir die Sperrschichtka-

pazitéat gilt mit ((7.19):

EeoNAND
2 (UD — Uegt — %—T> (Na+ Np)

€0

C;=A4A

(7.20)

Fiir die Feldstérke iiber der Raumladungszone gilt

Up — Uegr — 2L 9 2%T NN
p=-2_" o _ [* (g, U, AYD (7.21)
WRLZ g €0 NA + ND

Wihrend die maximale elektrische Feldstérke iiber dem pn-Ubergang mit steigender ne-

gativer externer Spannung zunimmt, verringert sich die Sperrschichtkapazitét.
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Fiir den Durchlassfall ist die Diffusionskapazitit am pn-Ubergang von Bedeutung. Ihre
Ursache ist darin zu finden, dass im Durchlassbetrieb die Dichte von Minoritéitsladungs-
trigern am p-dotierten Sperrschichtrand geméf n,, geV==t/Ur steigt. Diese erhéhte Konzen-
tration hat wiederum einen Diffusionsvorgang von Minoritatstragern in das p-Bahngebiet
zur Folge, die in einer Ausdehnung bis L,, vom pn-Ubergang die Diffusionsspeicherladung
Q) p darstellen.

Ueat
Qp = AegNyoLype Ut (7.22)
Fiir die Diffusionskapazitit gilt unter Berticksichtigung von (7.22)) entsprechend:
AegN, oL, Uet
Cp = 20 p07n 57 (7.23)

Ur
Die Diffusionskapazitét ist im Vergleich zur Sperrschichtkapazitiat grofs und die Diffusions-
ladungen miissen beim Umpolen des pn-Ubergangs ausgerdumt werden. Dabei flieRen die
Ladungen als hoher Sperrstrom wéhrend der Sperrverzogerungszeit (engl.: reverse recovery

time) ab.

Neben der Durchlassspannung ist ein weiterer stromabhéngiger Spannungsabfall in Durch-
lassrichtung messbar, der auf Grund des ohmschen Verhaltens des Bahngebietes, das sich
im p- und n-dotierten Bereich vor und hinter dem pn-Ubergang befindet, entsteht. Es gilt
fiir den Bahnwiderstand Rp in Abhéngigkeit der Bahnléngen [, und [,:

1 1, 1 1,
— _|_ —_
eNpptn, A~ eNyp, A

Rp=R,+R,= (7.24)

7.1.5 Der Halbleiter-Metall Kontakt

Der Halbleiter-Metall Kontakt hat abhédngig von dem Verhéltnis der Austrittsarbeit vom
Halbleiter zum Metall sehr unterschiedliche Eigenschaften. Zum einem kann sich wie beim
pn-Ubergang eine Raumladungszone ausbilden, so dass der Kontakt ein Diodenverhalten
aufweist und zum anderen kann der Ubergang als reiner ohmscher Widerstand ausgefiihrt
werden, so dass er fiir beide Stromrichtungen etwa die gleichen elektrischen Eigenschaften
aufweist. In Tabelle sind die unterschiedlichen Eigenschaften von p und n dotierten
Halbleiter-Metall Kontakten in Abhéngigkeit der Verhéltnisse der Austrittsarbeit darge-
stellt. Mit einer extrem hohen Dotierung kann jeder Schottky-Kontakt zu einem ohmschen

Kontakt modifiziert werden.

7.1.5.1 Der Schottky-Kontakt

Bei einer geeigneten Dotierkonzentration hat dieser Ubergang eine dhnliche Stromspan-

nungscharakteristik wie ein pn-Ubergang [5]. Fiir einen Schottky Kontakt muss bei einem
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Dotierung des Halbleiters | Verhéltnis der Austrittsarbeiten % Kontaktart
> 1 Schottky

n <1 Ohmsch

p > 1 Ohmsch

p <1 Schottky

Tab. 7.1: Eigenschaften des Halbleiter-Metall-Kontakts in Abhéngigkeit der Austrittsarbeitsver-

haltnisse

Metall n-dotierter Halbleiter

/
”
1
:
m
<
11
o

Elektronenenergie E

P
<

o
X —ee
E

Abb. 7.4: Bindermodell des Schottky-Kontakts

n-dotierten Halbleiter die Austrittsarbeit eines Elektrons geringer sein als bei dem Me-
tall. Dabei wird die Austrittsarbeit im Bandermodell von der Fermienergie ins Vakuum
als Bezugsgrofie definiert. Im Metall liegt die Fermienergie an der Oberkante des Leitungs-
bandes. Am Metall-Halbleiterkontakt entsteht im Halbleiter eine Verarmungszone und im
Metall eine negative Anreicherungszone, da bei der Kontaktierung wegen des Verhéltnisses
der Austrittsarbeiten zunéchst mehr Elektronen in das Metall gelangen als vom Metall in
den Halbleiter. Dadurch kommt es zu einer Verbiegung der Bandkanten im Halbleiter. Der
resultierende Potentialunterschied zwischen Metall und Halbleiter kann iiber die Differenz
der Austrittsarbeiten von Metall und Halbleiter bestimmt werden und wird im Folgenden

mit der Kontaktspannung Ug bezeichnet:

Uy = Ware = Won (7.25)

€o
Wird iiber dem Schottky-Kontakt eine negative Spannung angelegt, also der positive
Spannungspol an den Halbleiter, so ist der Kontakt in Sperrrichtung geschaltet. Dabei
sinkt das Fermi-Niveau auf der Halbleiterseite ab und die Potentialbarriere auf der Halb-
leiterseite vergrofert sich. Dadurch gelangen weniger Elektronen vom Halbleiter in das
Metall. Die Potentialbarriere ®,; auf der Metallseite verandert sich jedoch nicht, so dass

sich der Elektronenfluss von Metall zum Halbleiter nicht wesentlich erhoht. Wird eine
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Abb. 7.5: Bandermodell des Ohmschen-Kontakts

positive Spannung angelegt, so verringert sich die Potenzialbarriere auf der Halbleitersei-
te wie beim pn-Ubergang, da das Fermi-Niveau des Halbleiters angehoben wird und es
gelangen mehr Elektronen vom Halbleiter in das Metall als vom Metall in den Halbleiter.
Der Schottky-Kontakt leitet und die Gesamtstromdichte des Schottky-Kontakts gentigt
folgender Gleichung [5}/149]:

§(Ungt) = A*T2e~ %" @leﬁf“ - 1) (7.26)

Der Faktor A* ist die materialabhéngige effektive Richardson-Konstante, die fiir Silizium
110 Aem 2K ™2 und fiir 4H-SiC 148 Acm 2K 2 betragt [4,/150].

7.1.5.2 Der Ohmsche-Kontakt

Neben dem Schottky-Kontakt ist der ohmsche Kontakt ein wichtiger Metall-Halbleiter-
{ibergang. Dieser Ubergang wird immer dann benétigt wenn ein Halbleiter moglichst ver-

lustlos kontaktiert werden muss, wie es in der Mehrzahl der Anwendungen der Fall ist.

Nach der Tabelle|7.1|wird fiir einen p-dotierten Halbleiter ein Metall mit moglichst grofser

Austrittsarbeit wie zum Beispiel ein Edelmetall benotigt.

Die Kontaktierung des Halbleiters auf der anderen Seite des Halbleiters muss so gestaltet
werden, dass kein Schottky-Kontakt auftritt, da zum Beispiel eine Diode dann in beide
Richtungen sperren wiirde. Dafiir wird der Halbleiter am Kontakt sehr hoch dotiert, so

dass sich ein ohmscher Kontakt einstellt.
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7.2 Fehlerrechnung bei der Bestimmung des

Wirkungsgrades

Bei der Messung von physikalischen Grofsen treten unvermeidbare Messunsicherheiten
auf. Werden nun aus diesen fehlerbehafteten Grofsen andere Gréften berechnet pflanzen
sich diese Messfehler, gewichtet durch deren Beitrdge zum Ergebnis, fort. Um den tat-
sdchlichen Wirkungsgrad beurteilen zu kénnen, wurde im Folgenden eine Fehlerrechnung
nach [151] durchgefiihrt. Der absolute Groftfehler resultiert aus der sogenannten linearen
Fehlerfortpflanzung in dem Fall, dass sich alle Unsicherheiten aller Messgroften konstruk-
tiv addieren und so der grofitmogliche Messfehler auftritt. Bei n unabhangigen Messgrofsen
x,, gilt nach |151] fiir den absoluten Groftfehler:

dy dy dy
A =|=—A —A +|=—=A 2
Ymaz ‘8171 X1 8$2 T ‘axn Tn (7 7)
y = f(x1;29;...;2n) sei die aus den Messgrofen zu berechnende physikalische Grofse.

Az ...Ax, seinen die Unsicherheiten der Messgrofen. Eine zufallige exakte Addition aller
Fehler ist jedoch ziemlich unwahrscheinlich. Sinnvoll ist daher die Angabe des mittleren

Fehlers nach dem Gausschen Fehlerfortpflanzungsgesetz.

B (9y 2 (93/ 2 3y 2
so= (Zan) + (ow) v (L, (729)

Die Ausgangs- und die Eingangsleistung wird vom DEWE 2010 wie folgt berechnet:

Py =Udy + Uy + U, (7.29)

Mit ([7.29) und (7.30]) folgt fir den Wirkungsgrad:
o Pout o UaIa + Ub[b + Uc[c

Mit Gleichung (7.27) kann der absolute Grofitfehler berechnet werden:
on on on
ANmaz = | =7 AU, | + | =AU, AU,
1 ’ ‘an ' B,
a” SEAL |27 Az + 877 AL (7.32)
8];,
I a77
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Messgrofse Messfehlerzusammensetzung Messbereich | Messfehler
(MW) (MB)
U, =230 AU =0,05%MW +0,05%MB 400V AU, =V

Uin, = 650 | AUy, =0,05%MW +0,05%MB 800V AU, =V

Al = 0,009 %MW + 0,05 %MW
I, = 1= 0,009 %MW +0,05% 20 A AlL A
10,02%MW + 0,05 %MB

ALy, = 0,155 %MW + 0,05 %MW
Ly = % * % 20A Al A
+0,04 %MW + 0,05 %M B

Tab. 7.2: Messfehler der Wirkungsgradmessung fiir den Betriebspunkt in Abschnitt

Wird von einer symmetrischen Belastung aller drei Phasen des Wechselrichters ausgegan-
gen und ferner angenommen, dass die Messmittel zur Strommessung und die zur Span-
nungsmessung jeweils denselben Messfehler mit sich bringen, vereinfachen sich ([7.31]) und

(7.32) wie folgt:
Ul +Uply + Ul 3ULIL

n Unor Unln (7.33)

on on on on
A — | =LA LA AU, L AL 34
Nmax ‘8UL UL + ‘8& L + ‘aUm Um + ‘81”1 mn (7 3 )

Unter diesen Vorrausetzungen gilt auch fiir den mittleren Fehler nach ((7.28)):

A= (20a) + (228 + (2 a0, + (2 (7.35)

n = aUL L 8IL L (9Um n 8Im n .
Die Unsicherheiten in der Messung der relevanten Grofen in Gleichung ([7.34]) und ([7.35))
sind nach [134] abhéngig vom eingestellten Messbereich und der Messgrofe selbst. Ex-

emplarisch fiir die theoretische Genauigkeit der Wirkungsgradmessung wurde im Folgen-
den der Grofstfehler und der Fehler nach dem Gaufischen Fehlerfortpflanzungsgesetz des
Wirkungsgrades im Betriebspunkt, der im Abschnitt verwendet wurde, bestimmt.
Die Tabelle zeigt die Fehler der einzelnen Messgrofen auf. Der Messfehler bei den
Strommessungen setzt sich aus der Messunsicherheit des Stromwandlers PM-MCTS-200,
des Messshunts PM-MCTS-BR5 und des Strommess-Spannungseingangs DAQP-LV des
DEWE2010 zusammen. Bei der Messung der Spannung entstehen Messfehler lediglich
durch den Spannungsmesseingang DAQP-HV des DEWE2010. Die Unsicherheiten wur-

den aus |134] entnommen.
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