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Kurzfassung

Die Erzeugung von Hochspannungs- und Hochleistungspulsen durch
Leistungsmodulatoren bildet einen wesentlichen Bestandteil in einer
Vielzahl von Anwendungen, wie z.B. in Linearbeschleunigern, in Ra-
darsystemen oder in Gerédten zur Tumorbestrahlung. Die dabei spezifi-
zierten Pulsleistungen reichen von einigen kW bis zu mehreren hundert
TW, die im ps- bis ms-Bereich an die Last iibertragen werden. Zudem
sind in Abhéangigkeit der zugrundeliegenden Anwendung hohe Anforder-
ungen an die Pulsform beziiglich Pulsanstiegszeit, Uberschwingen und
Pulsdach gestellt.

Die vorliegende Arbeit beschreibt zusammenfassend die Forschungser-
gebnisse eines kompakten und modularen 20 MW Leistungsmodulator-
Systems mit abschaltbaren Hochleistungs-Halbleitern, welches die Er-
zeugung von rechteckformigen 170 kV-Pulsen mit Anstiegszeiten von
weniger als 500 ns und variabler Pulsbreite im Bereich von 2-7.5 us er-
moglicht.

Typische Systeme dieser Leistungsklasse und entsprechender Puls-
breite sind Leistungsmodulatoren basierend auf einer PFN-Struktur
(Pulse-forming Network), welche mittels nicht abschaltbaren Gas-
schaltern, wie z.B. Thyratrons, iber einen Pulstransformator entladen
werden. Wesentliche Nachteile von PFN-Leistungsmodulatoren sind da-
bei die notige manuelle Abstimmung des PFNs, die durch das PFN
vorgegebene feste Pulsbreite sowie die begrenzte Lebensdauer des Thy-
ratrons. Diese Schwichen bilden zugleich die Motivation dieser Arbeit,
in welcher durch den Einsatz von modernen Hochleistungs-Halbleitern
eine wesentliche Verbesserung der Funktionseigenschaften erzielt werden
sollen.

Nach einer kurzen Einleitung beziiglich der Anwendungsgebiete von
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xii Kurzfassung

Leistungsmodulatoren, werden basierend auf den festgelegten Spezifika-
tionen mogliche Schaltungstopologien untersucht und einander gegen-
iibergestellt. Der hauptséchliche Teil der Arbeit befasst sich mit der
Analyse des resultierenden Leistungsmodulators, welcher sich aus einem
Pulstransformator und vier identischen magnetisch parallel geschalte-
ten Pulsgeneratoren mit niederinduktiver Anbindung zusammensetzt.
In den nachfolgenden Kapiteln werden dabei aufeinanderfolgend die we-
sentlichen Teilkomponenten detailliert beschrieben.

Der Pulsgenerator wiederum besteht im Wesentlichen aus einer
Kondensatorbank mit hoher Energiedichte und geringer Serieninduk-
tivitdt, dem ebenfalls niederinduktiven Freilaufpfad zum Abbau der
Magnetisierungsenergie des Pulstransformators und dem Halbleiter-
Schaltelement, wobei hierfiir vier der momentan leistungsstarksten
1700 V-3600 A-IGBT-Module eingesetzt werden (Stand 2008). Im Ge-
gensatz zu den h#ufig in Traktionsanwendungen verwendeten IGBT-
Modulen wurde zur Erzielung der erforderlichen Schaltzeiten, wie z.B.
der erreichten Einschaltdauer von 120mns, ein aufsteckbarer und lei-
stungsstarker Gatetreiber entwickelt. Zur Steigerung der Ausschaltge-
schwindigkeit und gleichzeitiger Reduktion der Schaltverluste wird da-
bei der Ausschaltvorgang vom Gatetreiber zweistufig ausgefiihrt. In
Kombination mit geeigneten Schutzfunktionen kann zudem eine weitere
Verbesserung der Ausschaltflanke erzielt werden.

Eine zusétzliche Herausforderung stellt die Parallelisierung der IGBT-
Module mit symmetrischer Stromverteilung dar. Dazu gelangt eine ak-
tive Gateregelung zur Anwendung, welche es erlaubt, mittels einer pré-
zisen Messung der Pulsstrome von 7kA, die Gatesignale und optional
die Gatespannungen derart zu regeln, dass eine symmetrische Strom-
verteilung erreicht wird. Durch die Erweiterung der aktiven Gateregel-
ung mittels einer {iberlagerten Spannungsflankensymmetrierung kann
die Zuverldssigkeit beziiglich Schaltzeitpunkte gesteigert und zugleich
simultane Strom- und Spannungsflanken garantiert werden.

Der Pulstransformator, welcher die vier Pulsgeneratoren magnetisch
verkoppelt, bildet die eigentliche Schliisselkomponente des Leistungsmo-
dulators, da die erreichbare Pulsform, insbesondere die Flankenzeiten
und das Uberschwingen am Ende der ansteigenden Flanke, durch die
parasitéren Streuelemente, die Wicklungstopologie, das Design und das
Kernmaterial bestimmt werden. Nach Herleitung der Dimensionierungs-
bedingungen und der Ermittlung der geeignetsten Wicklungstopologie
werden mit Hilfe eines analytischen Modells die verteilte Kapazitit so-
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wie die Streuinduktivitdt basierend auf den resultierenden elektrischen
und magnetischen Feldern berechnet. Daraus kann die berechnete elek-
trische Energie auf das verwendete 6C-Transformator-Ersatzschaltbild
iiberfithrt werden, was eine Verifizierung durch sechs unterschiedliche
FEM-Simulationen sowie sechs entsprechende Impedanzmessungen er-
laubt. Des Weiteren werden neben den geometrischen Anforderungen
auch die Anspriiche an das Kernmaterial und dessen magnetische Eigen-
schaften zu Grunde gelegt, damit eine kompakte Bauweise mit reduzier-
ten Kernverlusten realisierbar wird. Diesbeziiglich folgt zur Verbesser-
ung der Ausnutzung des Kernmaterials die Untersuchung von passiven
und aktiven Vormagnetisierungsschaltungen, da aufgrund der unipola-
ren Spannungspulse der Kern nur einseitig ausgesteuert wird. Beginnend
bei der passiven Vormagnetisierung und deren Optimierung, ermoglicht
schlussendlich die aktive Vormagnetisierung trotz hohem Realisierungs-
aufwand eine Riickgewinnung der Magnetisierungsenergie und resultiert
somit in einer verlustarmen und kompakten Vormagnetisierungsschalt-
ung. Zusatzlich filhrt das dabei entwickelte Verfahren zur symmetri-
schen Flussregelung unabhéngig von der Grosse der Kernverluste zu
einer optimalen symmetrischen Kernausnutzung.

Abschliessende Messungen zum Gesamtsystem mit Hilfe der drei
realisierten Prototypen Modulator I-III vervollstindigen die Unter-
suchungen zum 20 MW-Halbleiter-Leistungsmodulator. Erginzend da-
zu wird im letzten Teil dieser Arbeit das Leistungsmodulator-System
als Ganzes betrachtet, wobei zusitzlich die Regelung einer DC-
Spannungsversorgung fiir Anwendungen mit pulsférmigen Lastzyklen
hergeleitet wird. Die Regelung erlaubt es dabei dem zwischen Netz und
Leistungsmodulator geschalteten AC-DC-Konverter trotz pulsférmiger
bzw. diskontinuierlicher Last eine konstante Leistung mit sinusférmigen
Stromen vom Netz zu entnehmen.






Abstract

High voltage and high power pulses generated by power modulators
are used in a wide variety of applications, such as accelerators, radar
systems or medical radiation. The specified pulsed power ranges from
several kW to hundreds of TW and the pulse width in the range of ps to
ms. Additionally, in many of these applications the requirements for the
generated pulses regarding rise/fall time, overshoot and pulse flatness
are high.

The present thesis contains the research results of a 20 MW power
modulator system with modern high power turn-off semiconductors to
generate rectangular 170 kV pulses with rise/fall times faster than 500 ns
and variable pulse duration in the range of 2-7.5 ps.

A well known technology used for modulators with the given tech-
nical specifications is the pulse forming network (PFN) switched by a
thyratron and followed by a step-up pulse transformer. Disadvantages
of the thyratron-switched PFN type modulator are, for example, the
fixed pulse duration, the unwanted voltage ripple on top of the pul-
se, the limited lifetime of the thyratron, the high primary voltage and
the high stress of the high voltage capacitors during each charge and
discharge cycle. Therefore, the aim of this thesis is to develop a new
modulator that replaces the PFN and the thyratron with modern solid
state technologies, which avoids the mentioned drawbacks and leads to
an improved performance of the power modulator system.

After a short introduction concerning the field of application, possible
circuit topologies for the power modulator are explored and compared,
based on the given technical specifications. The main focus of the present
work is the analysis of a power modulator consisting of four paralleled
low inductive pulse generation units and a special pulse transformer. In
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the following chapters the main component parts of the power modula-
tor are described in detail.

The low inductive pulse generation unit consists of a high energy
density capacitor bank, a freewheeling path for demagnetizing the pulse
transformer and a high power semiconductor switch, whereas the pre-
sent most powerful 1700 V-3600 A IGBT-modules are used (2008). In
contrast to traction applications, the IGBT-modules have to be tur-
ned on and off extremely fast in pulsed power applications. Therefore,
a new powerful plug-in gate driver was designed, where turn on times
of 120 ns are achieved. Additionally, in order to improve the turn off
behavior with reduced switching losses a multi-stage turn off operation
in combination with over-voltage and over-current protection circuits is
implemented.

A further challenge is to achieve an equal current distribution in the
parallel connected power switches. Therefore, a precise current measu-
rement of the peak currents (7kA) of each IGBT-Module has been im-
plemented. Then, with a supervisory control unit the IGBT gate signals
are adjusted to guarantee simultaneous turn on and off. The extension
of the current edge control with a superimposed voltage edge control
improves the reliability of the edge detection and ensures simultaneous
edge times.

The pulse transformer, which magnetically couples the four pulse ge-
nerator units, is one of the key components of the power modulator.
Due to the parasitic elements, the design and the core material signifi-
cantly influence the achievable shape of the high power pulse concerning
overshoot, rise and fall times. After deduction of the design criteria and
the evaluation of the optimal winding topology, an analytical model for
calculating the distributed capacitance and the resulting leakage induc-
tance, based on the stored electric and magnetic energy in the system,
is presented. Hence, with the calculated electrical energy a transformer
equivalent circuit with six independent capacitors is derived and valida-
ted by FEM-simulations and impedance measurements. Furthermore,
different core materials are compared regarding its magnetic properties,
such as maximum flux density, relative permeability and resulting core
losses, where the most suitable core material leads to a further impro-
vement of the pulse shape. Due to the unipolar voltage pulse applied
to the pulse transformer, an unipolar flux swing results in the core ma-
terial. To achieve a better utilization of the core material and hence
to reduce the transformer volume, passive and active premagnetization
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circuits are explored. In the according chapter, the passive premagneti-
zation circuit is described, analytically optimized concerning the overall
losses and validated by experimental measurements. Due to the pos-
sibility to recover the energy stored in the magnetic components, the
active premagnetization circuit results in a further reduction of the los-
ses and improves the performance of the system. There, a novel control
is presented to achieve symmetrical flux swing in the transformer core.

Three prototypes Modulator I-III have been realized to validate the
analysis and calculations with experimental measurements. In the final
chapter, the power modulator is completed with the corresponding dc
power supply for pulse load applications, where a continuous power
consumption from the mains is achieved.
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Ppry Verlustleistung im Ddmpfungswiderstand Ry

P, Verlustleistung im Zener Clamping-Pfad

Py Ausgangs-Nennleistung der DC-Spannungsversorgung

Ry Kupferwiderstand einer Leitung

Ry Dampfungswiderstand der aktiven Vormagnetisierung

Rarossel Widerstand der Vormagnetisierungsdrossel

Ras,on Leitwiderstand des MOSFETs

Ry, Serienwiderstand im Zener Clamping-Pfad

Rpe Widerstand des Kernmaterials

R, Quellenwiderstand des Pulsgenerators

Ry vormag Innenwiderstand der Vormagnetisierungsquelle

Rigst Lastwiderstand

Ricit,vormag Leitungswiderstand der Vormagnetisierungsschaltung

Rrg Grenzwert fiir den Dampfungswiderstand bei der Ro-
gowskispule

R, Magnetischer Widerstand

Rog .« Ausschalt-Gatewiderstand

Rog, 7 Ausschalt-Gatewiderstand wahrend dem Intervall T,

Ron Einschalt-Gatewiderstand

R, Allgemeiner Widerstand

Sh Schalter des Hochsetzstellers der DC-Spannungsver-
sorgung

Swmr Hauptschalter des Pulsgenerators

Sofr Schalter des Gatetreibers zur Gateentladung

Son Schalter des Gatetreibers zur Gateaufladung

Srz Schalter der verbesserten Vormagnetisierungsschalt-
ung

Sz Schalter der DC-Spannungsversorgung

Sz, auz Ladeschalter beim Marxgenerator

Uce Kollektor-Emitter-Spannung des IGBTs

Uce,maz Maximal erlaubte Kollektor-Emitter-Spannung des

IGBTs
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Uce,sat
UCT

UCr,stabil
Uco

UCO,ref

Ugate+
Uge
Uge,th
Uind

Uk
Ul—l,rms
ULkom
Umag
Umax,inv
Unom
Upri
Uref

Uref, eff

Uryco
Ur,cy
Usek
Usek, 0
Uvormag

Uw, w
U.

Uo

Zy
ZpFL
ZprN
Z rog
Zo

Sattigungsspannung des IGBTs

Spannung am Kondensator C,.

Eingeregelte Spannung am Kondensator C,
Ausgangs-Nennspannung der DC-Spannungsversorg-
ung, entspricht Upc des Leistungsmodulators
Referenz-Ausgangsspannung der DC-Spannungsver-
sorgung

DC-Eingangsspannung

Spannungsfehler bei der Spannungsregelung fiir die
DC-Spannungsversorgung

Vorwértsspannung der Freilaufdiode Dy

Positive Versorgungsspannung des Gatetreibers
Gate-Emitter-Spannung des IGBTs
Threshold-Spannung des IGBTs

Induzierte Spannung

Klystronspannung

Effektivwert der Phasen-Phasen-Spannung

Spannung an der Kommutierungsinduktivitét
Spannung an der Magnetisierungsinduktivitét
Maximale Inversspannung am Klystron

Nominale Ausgangsspannung

Primérspannung des Pulstransformators
Soll-Referenzspannung fiir zweistufigen Ausschaltvor-
gang

Effektive Referenzspannung fiir zweistufigen Aus-
schaltvorgang

Ausgangsspannung des Tiefpasses 1. Ordnung
Ausgangsspannung des kombinierten Integrators
Sekundéarspannung des Pulstransformators
Offsetspannung an der Sekundirwicklung
Vormagnetisierungsspannung

Spannung zwischen zwei benachbarten Windungen
Spannung der Zenerdiode im Zener Clamping-Pfad
Offseteingangsspannung des Operationsverstarkers
Impedanz der Versorgungsquelle

Charakteristische Impedanz eines PFL
Charakteristische Impedanz eines PFN

Impedanz der Rogowskispule

Allgemeine charakteristische Impedanz
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P Allgemeiner magnetischer Fluss
Der Mit Sekundérwicklung verkoppelter Fluss
Dy Mit Primérwicklung verkoppelter Fluss

Frequenzen und Zeiten

Jrac,
Ins
fo
Ips
frep
JRoCo
fR1 C1
fu
fu,int
Tdelay
Tdemag

Ty

Tpy

Tip

Tre

Top

Toﬁ, delay
Toﬁ, err, Uz

toﬁ,]
Toﬁ,new,lz
toﬁ, offset, Uz
toﬁ,old,[x
toﬁ,old, Uz
tog,Uu

Ton
Ton,delay

Ton,err, Ix

To n,err, Uz

Resonanzfrequenz der Rogowskispule

Allgemeine Knickfrequenz einer Nullstelle
Allgemeine obere Grenzfrequenz

Allgemeine Knickfrequenz einer Polstelle
Pulswiederholfrequenz

Knickfrequenz des Tiefpasses 1. Ordnung
Knickfrequenz des Integrators

Allgemeine untere Grenzfrequenz

Untere Grenzfrequenz des Integrators
Signalverzogerung in der Gatetreiberschaltung
Entmagnetisierungsdauer bei aktiver Vormagnetisier-
ung

Pulsabfallzeit

Freilaufdauer nach dem Puls

Verzogerungszeit bei der aktiven Vormagnetisierung
Periodendauer des Schwingkreises aus C, und Ly,q4
IGBT-Ausschaltdauer

IGBT-Ausschaltverzogerung

Zeitdifferenz zwischen Referenz-Zeitpunkt und Ist-
Zeitpunkt der Spannungs-Ausschaltflanke

Zeitpunkt der Ausschalt-Stromflanke

Neuer Ausschalt-Zeitpunkt des IGBTs

Verschiebung des Ausschalt-Zeitpunkts

Alter Strom-Ausschalt-Zeitpunkt des IGBTs

Alter Spannung-Einschalt-Zeitpunkt des IGBTs
Zeitpunkt der Ausschalt-Spannungsflanke
IGBT-Einschaltdauer

IGBT-Einschaltverzogerung

Zeitdifferenz zwischen Referenz-Zeitpunkt und Ist-
Zeitpunkt der Strom-Einschaltflanke

Zeitdifferenz zwischen Referenz-Zeitpunkt und Ist-
Zeitpunkt der Spannungs-Einschaltflanke



Symbolverzeichnis XXV

ton,]x
ton,new,[x
ton, offset, Uz
ton,old,]z
ton,old, Ux
ton,ref,[x
ton,ref, Uz
ton, U

Tp

Tp,h;

T

p,err,lx

Tp,ref,]z
Tpremag

T
Tre D

T10%—90%

Zeitpunkt der Einschalt-Stromflanke

Neuer Einschalt-Zeitpunkt des IGBTs

Verschiebung des Einschalt-Zeitpunkts

Alter Strom-Einschalt-Zeitpunkt des IGBTs

Alter Spannung-Einschalt-Zeitpunkt des IGBTs
Referenz-Zeitpunkt der Einschalt-Stromflanke
Referenz-Zeitpunkt der Einschalt-Spannungsflanke
Zeitpunkt der Einschalt-Spannungsflanke

Pulsbreite

Pulsbreite der Strompulse

Pulsbreitenfehler zwischen Referenz-Pulsbreite und
Ist-Pulsbreite

Referenz-Pulsbreite der Strompulse
Vormagnetisierungsdauer bei aktiver Vormagnetisier-
ung

Pulsanstiegszeit

Pulswiederholrate

Zeitpunkt der Strommessung durch den ADC
Wartezeit zwischen 7 und 7}, in einem Pulszyklus
Allgemeine Zeitpunkt

Allgemeines Zeitintervall

Zeit-Skalierungsfaktor der Spannungsanstiegsdauer
von 10% auf 90%

Systemgrossen und Materialgrossen

ETT el

d
F

Grog,ideal

rog,real

QD

sys

S 3=

Ndrossel

Lichtgeschwindigkeit

Relativer Fehler der Strommessung

Tastgrad des Hochsetzstellers

Fiillfaktor

Ideale Ubertragungsfunktion der Rogowskispule
Reale Ubertragungsfunktion der Rogowskispule
Ubertragungsfunktion der aktiven Vormagnetisierung
Perveance des Klystrons

Tastgrad des Tiefsetzstellers
Ubersetzungsverhiltnis des Pulstransformators
Windungszahl der Vormagnetisierungsdrossel
Anzahl Kerne des Pulstransformators
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Npri Windungszahl der Primérwicklung
Nek Windungszahl der Sekundarwicklung
Nyormag Windungszahl der Vormagnetisierungswicklung
v Wellen-Ausbreitungsgeschwindigkeit
Wori Primarwicklung
Wsek Sekundéarwicklung
AU oz Maximales Uberschwingen
AS ax Maximale Dachschrige
€ Allgemeine Permittivitét
n Konverter-Wirkungsgrad
I Allgemeine Permeabilitat
p Reflexionsfaktor
o Dampfungskonstante
Ocn Spezifische Leitfahigkeit von Kupfer

Mechanische Abmessungen

Acu

QA drossel
Adrossel
Qg

Ay
bdrossel
b,

bleit

bleit,gen

dcu
diso
diso,leit
dip,n
dkp,v

dks,v

dleit

Allgemeine Leiterquerschnittsfliche

Breite des Drosselkerns

Kernquerschnittsfliche der Drossel

Breite des Transformatorkerns
Kernquerschnittsflache des Transformators

Tiefe des Drosselkerns

Tiefe des Transformatorkerns

Zuleitungsbreite zwischen Pulsgenerator und Trans-
formator

Zuleitungsbreite des Pulsgenerators

Allgemeine Kupferdicke von Leitern

Allgemeine Isolationsdicke

Isolationsdicke in der Zuleitung des Pulsgenerators
Horizontaler Abstand zwischen Kern und Priméarwick-
lung

Vertikaler Abstand zwischen Kern und Priméarwick-
lung

Vertikaler Abstand zwischen Kern und Sekundarwick-
lung am unteren Ende

Abstand der Leiter in der Zuleitung zwischen Pulsge-
nerator und Transformator
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dicit,gen Abstand der Leiter beim Pulsgenerator

Ao Abstand zwischen Primér- und Sekundérwicklung

dwi1 Abstand zwischen Primér- und Sekundérwicklung am
unteren Ende bei Trichterwicklung

d, Abstand zwischen Sekundérwicklung und Tankwand
am unteren Ende bei Trichterwicklung

hy Fensterhohe des Transformatorkerns

Rk, drossel Fensterhohe des Drosselkerns

R Sekundire Wicklungshohe

lew Allgemeine Leiterlange

Ui Magnetische mittlere Linge des Transformatorkerns

lieit Zuleitungslange zwischen Pulsgenerator und Transfor-
mator

lieit, gen Zuleitungslange des Pulsgenerators

lprr, Leitungsldange der PFL

IRy Mittlere Lange des Gebietes R,

lw Mittlerer Wicklungsumfang

Ty Aussenradius des Feldleitrings

Otuft Luftspalt der Vormagnetisierungsinduktivitat

Abkiirzungen

BJT Bipolar Junction Transistor

CCM Continuous Conduction Mode

CERN Conseil Européen pour la Recherche Nucléaire

DESY Deutsches Elektronen-Synchrotron

DCM Discontinuous Conduction Mode

EMV Elektromagnetische Vertraglichkeit

ESL Equivalent Series Inductance

ESR Equivalent Series Resistance

FEM Finite Element Method/Model

FNAL Fermi National Accelerator Laboratory

GSI Gesellschaft fiir Schwerionenforschung

GTO Gate Turn-Off Thytistor

HEP High Energy Physics

IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor

1GCT Integrated Gate Commutated Thyristor

LHC Large Hadron Collider
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LLNL Lawrence Livermore National Laboratory
MOSFET Metal-Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor
NPT Non-Punch Through
PFC Power Factor Correction
PFL Pulse-forming Line
PFN Pulse-forming Network
PSI Paul Scherrer Institut
PT Punch Through
SLAC Stanford Linear Accelerator Center
SOA Save Operation Area
SOS Semiconductor Opening Switch
SNL Sandia National Laboratory









Kapitel 1
Einleitung

In der Leistungselektronik befasst sich das Gebiet der Hochleist-
ungsimpulstechnik (engl. Pulsed Power) mit der FErzeugung von
Hochspannungs- und Hochleistungspulsen von einigen kW bis zu meh-
reren hundert TW, die im ps- bis ms-Bereich an die Last iibertragen
werden. Die grossten Pulsenergien in Einzelpulsanwendungen liegen bei
100 MJ, wobei die Spannungs- und Stromamplituden bei 10kV-50 MV
und 1kA-10 MA einzuordnen sind [1]. Im Gegensatz zu Einzelpulsan-
wendungen, werden mit repetitiven Pulsanwendungen, aufgrund deren
Pulswiederholrate, welche in Abhéngigkeit der zugrundeliegenden An-
wendung zwischen wenigen Hz bis MHz variieren kann, weitaus kleinere
Pulsleistungen erreicht.

Aufgrund der diskontinuierlichen bzw. modulierten Leistungsabgabe,
werden die fiir die Impulstechnik verwendeten Schaltungen auch als Lei-
stungsmodulatoren (engl. Power Modulator) bezeichnet. Im Allgemeinen
beziehen dabei die Leistungsmodulatoren die hohe Pulsleistung aus ei-
nem kapazitiven oder induktiven Energiespeicher, dessen Nachladung
iiber eine Speiseschaltung mit kontinuierlicher Leistungsentnahme vom
Netz erfolgt, womit die Eingangsleistung aufgrund der meist wesentlich
geringeren mittleren Leistung weit unterhalb der Pulsleistung liegt (vgl.
Abbildung 1.1).

Durch entsprechende Steuerung eines Hochleistungsschalters kann an-
schliessend die gespeicherte Energie pulsférmig an die Last abgegeben
werden, wobei in Kombination mit kapazitiven Energiespeichern schlies-
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Speisung Ene.rgﬁe— Schalt Impedanzanpassung
Netz i o H SPEICher | | elznfen-t L | Pulskompression }-i Last
) kapazitiv, Pulsformun
DC-DC induktiv s
Abbildung 1.1: Allgemeines Blockschaltbild eines

Leistungsmodulator-Systems.

sende Schalter und mit induktiven Energiespeichern 6ffnende Schalter
einzusetzen sind. Obwohl mit induktiven Energiespeichern eine bis zu
100-Mal grossere Energiedichte erreicht wird, basieren die herkémmli-
chen Leistungsmodulatoren meistens auf kapazitiven Energiespeichern,
da die Realisierung von 6ffnenden Hochleistungsschaltern schwierig ist
[1]. Aufgrund der hohen Pulsleistungen werden fiir schliessende Schalt-
elemente hauptséchlich Gasschalter oder magnetische Schalter einge-
setzt, wobei durch die stetige Entwicklung von Halbleiter-Schaltern in
héhere Leistungsklassen eine kontinuierliche Ablésung von Gasschaltern
stattfinden wird.

Die Leistungsabgabe vom Energiespeicher iiber den Hochleistungs-
schalter kann einerseits direkt oder andererseits iiber weitere dazwi-
schen geschaltete Stufen erfolgen. Dabei werden die zusétzlichen Stufen
entweder zur Impedanzanpassung mit Pulstransformatoren, zur Puls-
kompression mit sattigharen Induktivitdten oder zur Pulsformung mit
passiven LC-Netzwerken und Leitungen genutzt, damit eine optimale
Leistungsabgabe an die Last mit gewiinschter Pulsform erzielt werden
kann.

Obschon die Impulstechnik ein Randgebiet der Leistungselektronik
darstellt, bilden die Leistungsmodulatoren einen wesentlichen Bestand-
teil in einer Vielzahl von Anwendungen [3], in denen die hohen Pulslei-
stungen zur elektrischen Entladung, Erzeugung von gepulsten elektri-
schen und magnetischen Feldern oder fiir die Speisung von Quellen mit
intensiver Strahlung eingesetzt werden [1]. Dies sind z.B. Anwendungen

e im wissenschaftlichen Bereich,

— wie der Hochenergiephysik (HEP), in welcher mit den
grossten und leistungsstiarksten Anlagen einerseits durch



Kollisions- und Targetexperimenten der Aufbau von Ele-
mentarteilchen untersucht wird (vgl. z.B. CERN [4], DE-
SY [5] , GSI [6]) oder durch Erzeugung von immensen Tem-
peraturen und Driicken verschiedenste Materialversuche und
Tests zur Kernfusion durchgefithrt werden (vgl. FNAL [7],
LLNL [8], SNL [9] und SLAC [11]) oder

— den Hochleistungslasern, zur Plasmaerhitzung in Fusionsre-
aktoren;

e im medizinischen Bereich,

— wie der Strahlentherapie (Gammastrahlung, Rontgenstrah-
lung),

— der Partikeltherapie zur Tumorbestrahlung (Elektronen-
oder Protonenbestrahlung (PSI [10])) oder

— der Zerstorung von Membranen biologischer Zellen durch ge-
pulste elektrische Felder;

e im biologischen Bereich,

— wie der Abtétung von Mikroorganismen oder

— der DNA-Manipulation durch gepulste elektrische Felder
(Elektroporation);

e im industriellen und kommerziellen Bereich,

— wie der Sterilisierung von diversen Substanzen (z.B. Wasser)
ebenfalls durch gepulste elektrische Felder;

— der Extraktion von Frucht- und Obstséften,

— der Zertriimmerung und Trennung von Materialien (z.B.
Bauschutt) (engl. Concrete Fragmentation) sowie

— der Bohrung von Léchern (engl. ED-Drilling) durch elektri-
sche Entladung,

— der Abscheidung von Partikeln aus Gasen, durch elektrosta-
tische Staubabscheider (engl. Precipitator),

— der Ortung von Objekten mittels Radar (Schiff-, Luft- und
Raumfahrt bzw. Militér) sowie
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— der breitbandigen Kommunikation (Satelliten, Telekommu-
nikation) durch Abstrahlung elektromagnetischer Wellen,

— der Tonenimplantation zur Dotierung von Halbleitern durch
Beschleunigung von Ionen,

— der elektromagnetischen Formgebung von elektrisch leitfa-
higen Materialien, bei welcher durch elektromagnetische In-
duktion im Werkstiick ein Strom hervorgerufen wird und sich
dieses aufgrund der resultierenden Lorentz-Kréfte verformt;

e im militdrischen Bereich,

— wie den Hochenergielasern zur Raketenabwehr oder

— den elektromagnetischen Raketenwerfern (EM-Launcher).

Durch das breite Spektrum an Anwendungsgebieten unterscheiden
sich auch die gestellten Spezifikationen an die Leistungsmodulatoren be-
ziiglich notiger Pulsleistung und Pulsbreite, wobei zusétzlich in Abhén-
gigkeit der zugrundeliegenden Anwendung die Anforderungen beziiglich
Pulsflankensteilheit, Uberschwingen, Pulsdach oder Dachschrige hoch
sein konnen. Dabei handelt es sich vor allem um Leistungsmodulatoren
in Systemen zur Erzeugung von intensiver Strahlung, wie in Radarsyste-
men, Linearbeschleunigern oder Klystron- und Magnetronmodulatoren,

U
Umax
A Umax A Smax

m

U}’IO
90% Uy

10% Uy

~— l
T T T \‘/
Umax, inv s r s

Abbildung 1.2: Definition der wichtigsten beschreibenden Grossen zur
Pulsform.




bei welchen eine moglichst rechteckige Pulsspannung mit schnellen Flan-
kenzeiten T, und Ty sowie einem flachen Pulsdach erwiinscht ist (vgl.
Abbildung 1.2).

Die in diesen Anwendungsgebieten am weitesten verbreiteten
Systeme sind Leistungsmodulatoren basierend auf einer PFN-
Schaltungstopologie (Pulse-forming Network) [22-27,29-31, 149]. Die
Funktionsweise des PFN-Leistungsmodulators wurde dabei von den
PFL-Leistungsmodulatoren (Pulse-forming Lines) abgeleitet, weshalb
Leistungsmodulatoren dieses Typs im Englischen auch Line-Type Mo-
dulators genannt werden. Die PFL- und PFN-Leistungsmodulatoren
eignen sich dabei gerade fiir Anwendungen, in denen eine nahezu recht-
eckige Pulsform erforderlich ist (7,Ty < T}) [2]. Neben der dusserst
rechteckigen Pulsform zeigen PFN-Leistungsmodulatoren jedoch auch
eine Vielzahl wesentlicher Nachteile, wie z.B. die manuelle Abstimmung
des PFNs, die begrenzte Lebensdauer des Gasschalters oder die durch
das PFN vorgegebene feste Pulsbreite.

Diese Schwéchen bilden zugleich die Motivation dieser Arbeit, in wel-
cher durch den Einsatz von modernen Hochleistungs-Halbleitern der

Tabelle 1.1: Pulsspezifikationen fiir das zu untersuchende Halbleiter-
Leistungsmodulator-System.

Kenngrisse Wert / Bereich
Nominale Ausgangsspannung Uy, om, 70-170kV
Maximale Inversspannung Upnaq,ine —50kV
Nominaler Ausgangsstrom I,,,, 110 A
Heizstrom des Klystrons [Ipe;. 20 A
Maximales Uberschwingen AU, ,q4 3%
Maximale Dachschriige AS, a4z <1%
Pulsanstiegszeit T, 500-700 ns
Pulsabfallzeit T’ 1.2 us
Pulsbreite T}, 2-7.5us
Maximale Pulsleistung P, a4 20 MW
Mittlere Leistung P,y 20 kW

Maximale Pulswiederholfrequenz f;.p 600 Hz
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PFN-Modulator durch eine andere Schaltungstopologie ersetzt werden
soll. Die vorliegende Arbeit befasst sich mit der Realisierung eines kom-
pakten und modularen 20 MW Leistungsmodulator-Systems mit ab-
schaltbaren Hochleistungs-Halbleitern zur Versorgung eines Klystrons,
welches die Erzeugung von rechteckférmigen 170kV-Pulsen mit An-
stiegszeiten von weniger als 500ns und variabler Pulsbreite im Be-
reich von 2-7.5 us ermoglicht. Die entsprechenden Pulsspezifikation des
Halbleiter-Leistungsmodulator-Systems sind in Tabelle 1.1 gegeben.

1.1 Stand der Technik

Die Idee zur Pulserzeugung mit Hilfe von PFL- oder PFN-Leistungsmo-
dulatoren stammt aus der Leitungstheorie, wobei eine auf die Spannung
Upc geladene Leitung mit charakteristischer Impedanz Zppy iiber ei-
ne Last Rj,s: mittels des Schalters Sy, pulsformig entladen wird (vgl.
Abbildung 1.3).

Sobald der Schalter Sj; geschlossen wird, stellt sich an der Last die
Spannung Uy, ein, welche sich aus dem Spannungsteilerverhéltnis aus
Leitungsimpedanz Zprr, und Lastwiderstand Rj,s: ergibt.

Rlast

Ulast UDC Rlast T ZPFL (11)

Die Pulsbreite T}, entspricht dabei gerade der doppelten Laufzeit, wel-

che der Spannungspuls zum Durchlaufen der Leitung benétigt [2]. Fiir

eine Leitung mit der relativen Permeabilitdt p, = 1 ergibt sich die

Ausbreitungsgeschwindigkeit v aus der Lichtgeschwindigkeit ¢ und der

relativen Permittivitét €., woraus die Pulslinge 7}, berechnet werden
kann.

2.1
P (1.2)

= P
Bei der Realisierung von Line-Type Modulatoren ist zu beachten, dass
zusétzliche Streuinduktivitédten zwischen Leitung und Last minimiert
werden und die Last angepasst ist, damit rasche Anstiegzeiten erreicht
und Reflexionen verhindert werden [2]. Haufig werden die Leitungen
der PFL-Leistungsmodulatoren aus Koaxialkabeln gefertigt, dessen Im-
pedanz in den meisten Féllen gerade 50 €2 entspricht. Damit trotzdem
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Z,>Zppy, Zprr ,
A Sm
UDC IPFL Rlast
a)
UDC - T .
1>0 Upc/2 - |
Upc ,,ﬁ‘—
t>T/4  Upe2-
p:+1
t> T2 UDC/Z””'_|>
t<T, Unr/2 - T 3
p pC T
b) ‘

Abbildung 1.3: a) Blockschaltbild eines PFL-Leistungsmodulators
und b) qualitativer Verlauf der Entladung der angepassten PFL [2].

eine Anpassung der Leitung an beliebige Lastwiderstdnde moglich ist,
werden gleichlange Leitungen entweder parallel oder seriell verschaltet.
Als weitere Option wird zur Erzeugung von Hochspannungspulsen die
PFL bzw. das PFN meistens an einen Pulstransformator gekoppelt, da
einerseits trotz Spannungshalbierung durch die PFL eine Spannungs-
hochsetzung erreicht wird und andererseits mittels Impedanztransfor-
mation die PFL an die Last angepasst werden kann.

Mit Hilfe der Blumline PFL lasst sich eine Spannungshalbierung an
der Last verhindern, wodurch die Spannungsiibersetzung des Pulstrans-
formators halbiert werden kann [2]. In Abbildung 1.4 ist das Funktions-
prinzip des Leistungsmodulators mit einer Blumline PFL gezeigt. Dabei
wird die Last Rj,s+ zwischen zwei auf die Spannung Upc geladene, gleich
lange Leitungen geschaltet. Die Pulserzeugung erfolgt durch Schliessen
des Schalters Sj;, wodurch die erste Leitung am Ende kurzgeschlossen
wird und die resultierende negative Spannungsflanke —Upc die erste
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Abbildung 1.4: a) Blockschaltbild des Blumline PFL-
Leistungsmodulator b) und qualitativer Verlauf der Entladung
der Blumline PFL [2].

Leitung in Richtung Last durchlduft. Da die erste Leitung durch die
Serienschaltung von Last- (Rjqst = 2Zprr) und Leitungsimpedanz der
zweiten Leitung Zprr abgeschlossen ist, resultiert am Ende der ersten
Leitung ein Reflexionskoeffizient von p = 1/2.

Zr, —Z 37 -7 1
_Zr PFL PFL PFL (1.3)

r= Zr+Zprr  3Zprr+ Zprr 2

Somit weist die am Ende der ersten Leitung reflektierte Spannung
eine Amplitude von —Up¢/2 auf. Der entsprechende Transmissions-
koeffizient am Ende der ersten Leitung betrdgt I' = 1+ p = 3/2.
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Die Amplitude der transmittierten Welle ergibt sich zu —3/2Up¢, wo-
bei sich die transmittierte Spannung aufgrund der Impedanzverhalt-
nisse mit —Upce auf die Last und mit —1/2Up¢ auf die zweite Lei-
tung aufteilt. Folglich wird die zweite Leitung wihrend der ersten Puls-
hélfte im Intervall lppr/v < t < T,/2 + lppr/v auf die halbe Lade-
spannung 1/2Upc und aufgrund der Reflexion am offenen Ende der
zweiten Leitung (p = +1) wihrend der zweiten Pulshélfte im Inter-
vall T,/2 + lppr/v < t < T, + lppr/v ganz entladen. Im Gegensatz
dazu bewirkt der Kurzschluss durch den Schalter Sy, bei der ersten
Leitung einen Reflexionskoeffizenten von p = —1, wodurch auch die
erste Leitung im letzten Intervall ganz entladen wird. Mit Hilfe des
gezeigten Spannungsverlauf auf den beiden Leitungen geméss Abbild-
ung 1.4 ist zu erkennen, dass die resultierende Lastspannung wahrend
lppr/v < t < T, + lppr/v konstant auf Upc gehalten werden kann,
und somit keine Spannungshalbierung erfolgt.

Wie aus Gleichung (1.2) zu erkennen ist, hingt die Ausbreitungsge-
schwindigkeit in PFL-Modulatoren von der relativen Permittivitdt der
Leitung ab. Die fiir Leitungen verwendeten Materialien weisen dabei
meist niedrige relative Permittivitéten (e, = 2-3 ) auf, wodurch die Aus-
breitungsgeschwindigkeit bei etwa 2-10% m/s = 20 cm/ns liegt [2]. Somit
ist zur Erzeugung einer Pulsdauer von 7T, = 7.5 us eine Leitungslénge
von lppr, = 750 m notig! Aufgrund der resultierenden Leitungsléngen
sind deshalb PFL-Modulator nur fiir kurze Pulsbreiten geeignet.

Alternativ zu den PFL-Leistungsmodulatoren kann jedoch die tat-
séichliche Leitung durch eine kiinstliche Leitung (engl. Artifical Line)
oder das sogenannte PFN, bestehend aus Kapazitdten Cppy und In-
duktivitdten Lppy, ersetzt werden, wobei die Leitung abschnittsweise

durch die dquivalente Impedanz Zppy = /Lppn/Cpry modelliert
wird (vgl. Abbildung 1.5).

Aufgrund der beschrinkten Anzahl von Kapazititen Cppy und In-
duktivitdten Lppy und somit der disreten Nachbildung der tatsdch-
lichen Leitung resultiert beim PFN im Vergleich zur PFL zu Beginn
des Pulses ein Uberschwingen und zeigt wihrend dem Puls eine leich-
te Schwingneigung [2,28]. Um diesem Effekt entgegenzuwirken, kann
das PFN durch Schaltungssynthese derart ausgelegt werden, sodass ei-
ne Pulsform mit begrenzten Anstiegszeiten erreicht wird und somit
kein Uberschwingen resultiert. Die dabei zu verwendenden Kapaziti-
ten Cppy,; und Induktivitdten Lppy ; nehmen jedoch in Abhéngigkeit
der gewlinschten Pulsform unterschiedliche Werte an, was eine genaue
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Abbildung 1.5: Blockschaltbild der PFN-Modulatortopologie mit an-
schliessendem Pulstransformator zur Spannungshochsetzung.

Dimensionierung des PFNs erschwert [2,30]. Trotz verschiedenster Be-
rechnungsmoglichkeiten der einzelnen Kapazitéten Cppy ; und Indukti-
vitdten Lppn ; muss das PEN bei der Inbetriebnahme des Leistungsmo-
dulators aufgrund von Bauteiltoleranzen, beschrankter Schaltgeschwin-
digkeiten und Fehlanpassung der Last durch den Pulstransformator ma-
nuell eingestellt werden, was einen weiteren Nachteil des PFNs darstellt.
Zudem koénnen durch die fixe Einstellung des PFNs nur Pulse mit kon-
stanter Pulsbreite erzeugt werden.

Als Schaltelement werden in PFN-Leistungsmodulatoren nach wie vor
aufgrund der nétigen Schaltgeschwindigkeit sowie der hohen Schaltlei-
stung hauptsichlich Gasschalter, wie z.B. das Thyratron, eingesetzt.
Das Thyratron ist dabei ein elektrisches Schaltelement, bestehend aus
einer gasgefiillten Kammer, worin sich eine Anode, eine Kathode und
ein Gitter befinden. Mit Hilfe des zwischen Anode und Kathode liegen-
den Gitters kann das Thyratron gesteuert werden, wobei durch Anle-
gen einer positiven Gitterspannung das Fiillgas geziindet wird. Dadurch
entsteht im Inneren des Thyratrons zwischen Anode und Kathode ein
leitfahiges Plasma dessen Brennspannung bei etwa 10-15V liegt. So-
bald das Thyratron geziindet wurde, ist durch die Gitterspannung kei-
ne Einflussnahme auf den Leitzustand mehr moéglich, wobei das Plasma
im Thyratron erst nach Unterschreiten der Brennspannung bzw. Un-
terbrechung des Anodenstromes erlischt (vgl. heutige Thyristoren). Die
maximale Sperrspannung sowie Stromtragefdhigkeit liegen bei einigen
zehn kV bzw. kA. Hydrogen Thyratrons erreichen sogar Werte von iiber
200kV und besitzen eine Stromtragefihigkeit von bis zu 100kA [14].
Weitere frither in Leistungsmodulatoren eingesetzte Gasschalter bzw.
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Funkenstrecken sind das Ignitron und Triggered Spark Gap, welche ei-
ne dhnliche Funktionsweise wie das Thyratron aufweisen. Im Vergleich
zum Triggered Spark Gap ist der urspriingliche Overvoltage Spark Gap
im Wesentlichen nur eine definierte Durchschlagsstrecke, in welcher ei-
ne Funkenstrecke ausgebildet wird, sobald eine gewisse Spannung iiber-
schritten wird.

Aufgrund der hohen Sperrspannungsfestigkeit der Gasschalter liegt
die Ladespannung Upc des PFNs meist bei etwa 20 —90 kV, wodurch je-
doch auch an die passiven Komponenten hohe Anforderungen beziiglich
Spannungsfestigkeit gestellt werden. Des Weiteren wird das PFN wah-
rend der Pulserzeugung vollsténdig entladen, wobei die passiven Kom-
ponenten, speziell die Kondensatoren, ein hohe Beanspruchung wéh-
rend einem Lastzyklus erfahren und somit frithzeitige Alterungseffekte
zeigen.

Im Folgenden sind die wesentlichen Nachteile des PFN-Modulators
nochmals aufgefiihrt:

e Aufgrund von Toleranzen in Bauteilwerten und beschrankter
Schaltgeschwindigkeit muss das PFN manuell abgeglichen werden.
Durch Alterungseffekt sind auch wiahrend dem Betrieb periodische
Abstimmungen des PFNs nétig.

e Da eine vollstindige Anpassung des PFNs an die Last nicht er-
reicht werden kann, muss der Modulator aufgrund von Spannungs-
reflexionen zusétzlich mit Dampfungsnetzwerken geschiitzt wer-
den.

e Die beschrinkte Genauigkeit bei der Modellierung der PFL durch
das PFN fiihrt wédhrend dem Puls zu einer bleibenden Welligkeit
auf dem Pulsdach.

e Durch das fest eingestellte PFN ist, wie bei sémtlichen Line-Type-
Modulatoren, keine Pulsbreitenvariation moglich.

e Bei Anpassung kann das PFN nur die halbe Versorgungsspannung
an den Ausgang liefern. Zudem muss deshalb zur Aufladung des
PFNs eine Hochspannungsversorgung mit doppelter Ausgangs-
spannung verwendet werden.

e Sémtliche Bauelemente des Leistungsmodulator-Systems miissen
auf die entsprechende Hochspannung ausgelegt werden, welche
z.B. im Vergleich zu Niederspannungskondensatoren teuerer sind.
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e Durch die vollstandige Ent- und Aufladung des PFNs wihrend
einem Lastzyklus erfahren die passiven Bauelemente eine hohe
Beanspruchung, wodurch diese friithzeitig Alterungseffekte zeigen.

e Trotz der hervorragenden elektrischen Eigenschaften werden Gas-
schalter, wie das Thyratron, nur noch von einigen Herstellern pro-
duziert. Zudem ist die Lebensdauer dieser Gasschalters begrenzt,
wodurch die Zuverldssigkeit des gesamten Systems sinkt.

e Im Fehlerfall kann das Thyratron nicht ausgeschaltet werden, wes-
halb zusétzliche Schutzschaltungen vorzusehen sind, damit die
iiberschiissige Energie abgeleitet werden kann.

Zur Steigerung der Zuverldssigkeit des PFN-Modulators wurde die
Substitution von Gasschaltern durch den Thyristor bereits in ande-
ren Arbeiten erfolgreich untersucht, wobei jedoch weiterhin an der
PEN-Struktur festgehalten wurde [31-33]|. Aufgrund den Spezifikatio-
nen in Tabelle 1.2 mit variabler Pulsbreite ist der Aufbau eines PFN-
Modulators bzw. von Line-Type-Modulatoren nicht mehr méglich (siehe
Abschnitt 1.1). Dies erfordert den Einsatz von abschaltbaren Halbleiter-
Bauelementen, wie z.B der GTO, der MOSFET, der IGBT oder der
IGCT, welche sich durch die stetige Weiterentwicklung bereits in ent-
sprechenden Leistungsklassen bewéhrt haben. Andere Halbleiterstruk-
turen, wie z.B. SiC-Schalter, stehen noch am Anfang ihrer Entwicklung
und stellen momentan (Stand 2005) fiir diese Leistungsklasse keine wirk-
liche Option dar.

1.2 Gliederung der Arbeit

Im Folgenden werden zuerst basierend auf den festgelegten Spezifikatio-
nen die moglichen Schaltungstopologien untersucht und einander gegen-
iibergestellt. Der hauptsichliche Teil der Arbeit befasst sich dabei mit
der Analyse der gewéhlten Leistungsmodulatortopologie mit Pulstrans-
formator, wobei in den jeweiligen Kapiteln die wesentlichen Teilkompo-
nenten, wie Pulsgenerator, Pulstransformator und Vormagnetisierung
aufeinanderfolgend und detailliert beschrieben werden. Jedoch ist zu
bemerken, dass diese logische Abfolge der Themen nicht dem zeitlichen
Ablauf dieser Arbeit entspricht. Aufgrund von unterschiedlichen Priori-
taten wurde zu Beginn dieser Arbeit der Fokus auf die Modellierung des
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Pulstransformators gelegt, da die erreichbare Pulsform in Leistungsmo-
dulatoren mit Pulstransformatoren hauptséchlich durch den Transfor-
mator definiert wird. Obwohl das Schaltverhalten der Halbleiter sowie
der Aufbau des Pulsgenerators fiir die Dimensionierung des Pulstrans-
formators von Bedeutung sind, war die Realisierung des Pulstransforma-
tors bereits abgeschlossen, bevor z.B. die beiden Pulsgeneratoren Mo-
dulator II, III oder der Gatetreiber mit verbessertem Schaltverhalten
fertig gestellt wurden. Somit bezieht sich z.B. die Dimensionierung des
Pulstransformators auf die zu der Zeit zugrundeliegenden Kenntnissen
beziiglich erreichbaren Schaltgeschwindigkeiten oder Langsinduktivita-
ten. Aufgrund der Verstandlichkeit wurde in dieser Arbeit trotzdem ver-
sucht eine klare, von Kapitel zu Kapitel aufbauende Struktur beizube-
halten, wobei die einzelnen Kapitel ebenfalls als eigenstdndige Themen
verstandlich sein sollen.

1.3 Mogliche Schaltungskonzepte

Zur Erzeugung von Hochspannungs- und Hochleistungspulsen existie-
ren in der Literatur eine Vielzahl von Schaltungstopologien. In [15-21]
werden die hauptséchlichen Konzepte vorgestellt und verglichen. Dabei
handelt es sich um die folgenden Modulatortypen:

e Leistungsmodulatoren, bei welchen Leitungen oder entsprechende
Netzwerke entladen werden (Line-type Modulators). Dazu gehoren

— Pulse-forming Lines (PFL),
— Pulse-forming Networks (PFN) oder

— Transmission Line Pulse Transformers (vgl. [2,47-50]);
e Leistungsmodulator-Systeme mit kapazitiven Speichern, wie

— Pulsgeneratoren mit direkter Entladung eines Hochspan-
nungskondensator mit Hochspannungsschaltern (vgl. Ab-
schnitt 1.3.1) oder

— Mara-Generatoren (vgl. Abschnitt 1.3.2);
e Systeme mit induktiven Speichern. Darunter fallen Pulsgenerato-

ren mit 6ffnenden Schaltern [1,51] (engl. Opening Switch), wie z.B.
die sogenannten Halbleiter-Modulatoren mit SOS-Dioden [52];
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e Pulsgeneratoren mit Magnetic Pulse Switching oder Magnetic
Pulse Compression, bei welchen sattigbare Induktivitdten als
Schalter verwendet werden [53-55];

e und hybride Systeme, wie simtliche erwidhnten Leistungsmodula-
tor-Systeme in Kombination mit Pulstransformatoren.

Alle Leistungsmodulatoren, welche auf Leitungs- oder Netzwerkent-
ladung basieren, sowie Systeme mit nicht abschaltbaren magnetischen
Schaltern kénnen jedoch aufgrund der hohen Anforderungen an den
Ausgangspuls, wie rechteckige Pulsform und variable Pulsdauer 7,
nicht bertiicksichtigt werden. Im Folgenden werden somit nur diejenigen
Schaltungstopologien untersucht, durch welche die geforderten Spezifi-
kationen mit Halbleiter-Schaltern erreicht werden kénnen.

In Abbildung 1.6 ist eine Auflistung der moglichen Halbleiter-
Leistungsmodulator-Systeme gezeigt. Bei der Untersuchung von Lei-
stungsmodulatoren unterschiedlicher Topologien ist jeweils zu beachten,
dass Modulatoren mit gleichen bzw. dhnlichen Spezifikationen vergli-
chen werden, da im Allgemeinen durch Leistungsmodulatoren fiir klei-
nere Ausgangsspannungen und Pulsbreiten schnellere Flankenzeiten T,
und 7' realisierbar sind.

Halbleiter-Modulatorkonzepte

Ohne Pulstransformator Mit Pulstransformator
Marx-Generator galvanisch getrennte
Pulsgeneratoren
Hochspannungsschalter direkte bzw. harte

Serien- und Parallelschaltung
von Niederspannungsschaltern

Abbildung 1.6: Mdogliche Halbleiter-Leistungsmodulator-Systeme zur
Erzeugung rechteckiger Spannungspulse mit variabler Pulsbreite.
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1.3.1 Hochspannungsschalter

Die theoretisch einfachste Schaltungstopologie stellt die direkte Ent-
ladung eines auf Upc geladenen Hochspannungskondensators mittels
eines Hochspannungsschalters Sj; dar, wobei sich der zu realisierende
Hochspannungsschalter aus einer Vielzahl von in Serie geschalteten ab-
schaltbaren Halbleiter-Schaltern zusammensetzt (vgl. Abbildung 1.7).

Zur Realisierung des Hochspannungsschalters werden meist IGBT-
Module [35-39] - zum Teil auch MOSFETSs [34] - eingesetzt, wobei
aufgrund der einfachen Schaltungstopologie sowie der fehlenden reso-
nanten Bauelemente, wie etwa beim PFN-Modulator, durch synchrone
und leistungsarme Ansteuerung des Hochspannungsschalters eine belie-
bige Pulsbreitenvariation moglich ist [35-39]. Die maximale Sperrspan-
nungsfestigkeit heutiger IGBT-Module (Stand 2005) liegt bei Uce maz =
6.5kV, wodurch fiir Pulsspannungen von Upc = 170kV mit eingerech-
neter Spannungsmarge mehr als 40 IGBT-Module in Serie geschaltet
werden miissen.

Aufgrund des positiven Temperaturkoeflizienten von NPT-IGBTs
kénnen bei Anwendungen mit héheren Pulsstromen zusétzlich IGBTs
parallel geschaltet werden. Kommerziell erhéltliche Modulatoren, im
Bereich von 1-200kV und 10 A-5kA, basierend auf dieser Topologie
kénnen dabei bis zu 160 in Serie und zusétzlich bis zu 6 in parallel ge-
schaltete IGBT-Module enthalten [35-39], was einem immensen Steuer-
und Schaltungsaufwand entspricht. Neben der komplexen Uberwachung
und Synchronisation aller Schaltelemente mit gleichmaéssiger Leistungs-
und Spannungsverteilung darf zudem der Ausfall eines oder mehrerer
einzelner Schalter nicht zur Zerstorung des gesamten Hochspannungs-
schalters fiithren [15].

Abbildung 1.7: Blockschaltbild der direkten Entladung eines Hoch-
spannungskondensators mittels Hochspannungsschalter und Beriicksich-
tigung der parasitdren Elemente Lge, und Cger,.
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Bei Annahme von idealem Schaltverhalten darf dabei zur Erzielung
einer rechteckigen Pulsform dem Kondensator Cj,, nur ein Bruchteil der
gespeicherten Energie entnommen werden, was bereits auf die grosse
notwendige Kapazitéit Cy;, im Vergleich zu PFL- oder PFN-Modulatoren
hinweist. Bei Verwendung der spezifizierten Maximalwerte aus Tabelle
1.1 kann die nétige Eingangskapazitat C, aus der entnommenen Pul-
senergie E, (Annahme konstanter Pulsleistung) und dem maximalen
Spannungsabfall berechnet werden.

Ep = Pymaz - Ty =20MW - 7.5 ps = 150 J
AUpc =Upc -0.01 =1.7kV
1
AEgin = Ep = 5Cin [Upc = (Upc — AUpc)’]

=  Ci, =522nF (1.4)

Die im Kondensator gespeicherte Energie ist somit Eg;, = 7543 J,
wobei die abgegebene Pulsenergie gerade etwa 2% entspricht. Durch
zusatzliche Kompensationsnetzwerke, welche, wie z.B. der sogenann-
te Bouncer [72-74,80], aktive Netzwerke [71] oder das LR-Netzwerk
[75,76,138], seriell zum Schalter eingefiigt werden, kann der Spannungs-
abfall am Kondensator C;,, bis zu etwa 10 % (in [74] sogar 19 %) erhoht
werden, ohne dadurch den Spannungsabfall an der Last zu vergrossern.
Somit ist eine Reduktion der Eingangskapazitit der teureren Hochspan-
nungskondensatoren [15] auf etwa Cj, = 55 nF moglich, wobei zusitzli-
che Verluste sowie Schaltungsaufwand fiir die Kompensationsschaltung
aufgewendet werden miissen.

Wie bei allen folgenden Modulatortopologien wird die tatséchliche
Pulsanstiegszeit 7)., unter Vernachlassigung von jeglichen Leitverlusten,
nicht durch die Schaltgeschwindigkeit sondern, hauptséchlich bzw. aus-
schliesslich durch das Produkt von Langsinduktivitat L, und parasi-
téarer Kapazitidt Cyepn bestimmt [36].

Ty < \/Lgen - Cgen (1.5)

Wird somit z.B. der Eingangskondensator Cj, ebenfalls aus Nieder-
spannungskondensatoren aufgebaut, addieren sich deren Serienindukti-
vitdten (ESL) zur Langsinduktivitdt Ly, auf, wobei demgegeniiber die
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Zuleitungsinduktivitdten eher gering sind. Im Gegensatz zu Leistungs-
modulatoren mit niedriger Eingangsspannung (Upc ~ 1kV — 10kV,
in welchen auf einen niederinduktiven Aufbau geachtet wird (vgl. z.B.
Abschnitt 1.3.3), muss bei Hochspannungsgeneratoren vor allem die
parasitdre Kapazitdt Cge,, insbesondere die Erdkapazitdt, klein ge-
halten werden [36, 69, 70]. Somit liegen die erreichbaren Anstiegszei-
ten am Modulatorausgang bei Verwendung von Hochspannungsschal-
tern trotz schneller Schaltgeschwindigkeiten (7,, > 100ns) bei etwa
T, = 500 ns [36-39]. Des Weiteren muss das Gesamtsystem zur Aufla-
dung der Hochspannungskondensatoren iiber eine entsprechende Hoch-
spannungsversorgung verfiigen, deren Kosten diejenigen der Niederspan-
nungsversorgungen iibersteigen [15].

Fazit: Der wesentliche Vorteil der direkten Kondensatorentladung im
Vergleich zu Modulatortopologien mit Pulstransformatoren ist die quasi
“beliebig® einstellbare Pulsbreite, welche nicht wie bei Transformatoren
durch die maximale Spannungszeitfliche limitiert ist. Jedoch weisen die
Modulatoren mit Hochspannungsschaltern - wie alle anderen Modulato-
ren auch - trotz schnellen Schaltzeiten aufgrund der schaltungsbeding-
ten Langsinduktivitdt und verteilten Kapazitit eine beschrinkte Flan-
kensteilheit auf. Zusétzlich sind zur Realisierung hoher Pulsspannungen
eine Vielzahl von Halbleiter-Schaltern erforderlich, wodurch hohe An-
forderungen an die Gateansteuerung (Galvanische Trennung) sowie die
Synchronisation aller Schaltelemente gestellt sind. Des Weiteren darf in
Folge eines Fehlerfalls von einzelnen Schaltern der Hochspannungsschal-
ter nicht zerstort werden, wodurch mit steigender Anzahl von Schaltern
die Zuverlassigkeit des Systems sinkt. Schlussendlich iibersteigt der Ko-
stenaufwand von Hochspannungsbauelementen sowie deren Versorgung
denjenigen von Niederspannungsbauelementen [15].

1.3.2 Marx-Generator

Als hauptséichliche Nachteile der im vorigen Abschnitt beschriebenen
Entladung von Hochspannungskondensatoren mittels Hochspannungs-
schaltern gelten einerseits der komplexe Aufbau des Hochspannungs-
schalters, was eine zuverlidssige Funktion mit steigender Anzahl von
Schaltelementen erschwert, und andererseits die konstant anliegende
Hochspannung, durch welche aufgrund von moglichen Teilentladungen
die notigen Sicherheitsabstinde und zur Minimierung der parasitiren
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Kapazitat das Volumen der Gesamtschaltung mit steigender Spannung
iiberproportional zunimmt.

Eine Alternative zum Hochspannungsschalter stellt der Marx-
Generator dar, welcher vor allem in Pulsapplikationen mit den héch-
sten Spannungen populér ist [2]. Im Gegensatz zur direkten Entladung
des Hochspannungskondensators werden beim Marx-Generator fiir die
Erzeugung des Hochspannungspulses eine Vielzahl von gleichen Stu-
fen niedriger Spannung Upc in Serie geschaltet. In Abbildung 1.8 ist
das Blockschaltbild der klassischen Topologie eines n-stufigen Marx-
Generator dargestellt, wobei als Schaltelemente Funkenstrecken (Spark
Gaps) verwendet wurden [15, 70].

Dabei lésst sich durch Verwendung von n gleichen Stufen eine Aus-
gangsspannung von n - Upo erzeugen. Die Aufladung der Speicherkapa-
zitdten C1-C,, erfolgt iiber die jeweiligen Widersténde R. Sobald beim
klassischen Marx-Generator die Spannung Upc die Durchbruchspan-
nung einer der Funkenstrecken Si-S,, libersteigt, werden die Funken-
strecken dominoartig geziindet, wodurch die einzelnen Kondensatoren
C1-C,, in Serie geschaltet und iiber der Last Rj,s entladen werden.
Man spricht dabei im Englischen auch von Erected Marz-Generator, also
vom aufgerichteten Marx-Generator. Aufgrund des Einsatzes von Fun-
kenstrecken wurden im klassischen Marx-Generator die Kondensatoren
vollends entladen. Durch den Einsatz abschaltbarer Halbleiter-Schalter
kann jedoch die Entladung unterbrochen und somit die Pulsbreite T},
geregelt werden, was den Einsatz des Marx-Generators in verschiedenen
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Abbildung 1.8: Blockschaltbild der klassischen Topologie eines n-
stufigen Marx-Generators.
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Applikationen mit Wiederholraten im kHz-Bereich ermoglicht [2].

Zusatzlich koénnen neben der Substitution der Schaltelemente S:-S,,
durch Halbleiter-Schalter zur Reduktion der Verluste wéhrend der Kon-
densatoraufladung ebenfalls die Ladewiderstinde R durch hochimpe-
dante Induktivitdten oder Transformatoren ersetzt werden. Letztere
sind jedoch aufgrund der zusétzlichen parasitiren Kapazitit sowie der
notwendigen Isolation kritisch. In neueren Halbleiter-Marx-Generatoren
erfolgt die Aufladung iiber Hochspannungsdioden D1-D,,, wobei zusétz-
lich ein weiterer Halbleiter-Schalter S quz-Sn qus benotigt wird und so-
mit den Ansteueraufwand verdoppelt [42,43] (vgl. Abbildung 1.9). Je-
doch kann kurz nach der Pulserzeugung durch Einschalten des zweiten
Halbleiters Sy quq eine rasche Entladung der parasitdren Kapazitit er-
reicht werden. Zuséatzlich ermdglichen die Ladedioden eine Variation der
Ausgangsspannung, indem einzelne Stufen wihrend dem Puls nicht ein-
geschaltet werden und dadurch der Laststrom iiber die entsprechende
Ladediode geleitet wird [42,43].

Der Freilauf des Laststromes iiber die Ladediode zeigt somit, dass
die Einschaltzeiten der Schalter in den einzelnen Stufen nicht kritisch
sind und der Marx-Generator im Vergleich zum direkten Hochspan-
nungsschalter weniger empfindlich auf Verzogerungen in den Schaltzei-
ten ist. Folglich ist sogar ein versetztes Einschalten der Stufen mog-
lich [40,42-44]. Jedoch wird beim versetzten Schaltvorgang die leitende
Diode abkommutiert, wodurch beim entsprechenden Reverse-Recovery-
Verhalten zusétzliche Verluste entstehen. Somit sind als Ladedioden
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Abbildung 1.9: Blockschaltbild eines n-stufigen Halbleiter-Marx-
Generators [42].
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vorteilhafterweise Dioden mit kurzer Erholdauer, wie etwa SiC-Dioden,
zu verwenden. Analog zur direkten Entladung eines Hochspannungs-
kondensators wird die erreichbare Anstiegszeit T, im Marx-Generator
durch die Langsinduktivitdt Lge, und die parasitire Kapazitit Cgep
beschrankt. Dabei lasst sich der aufgerichtete Marx-Generator ebenfalls
durch das Ersatzschaltbild aus Abbildung 1.7 beschreiben. Die parasi-
tare Kapazitdt Cy wird vor allem durch die Erdkapazitat aller Stufen
dominiert, wobei die Kapazitdten zwischen den Stufen einen wesent-
lich kleineren Einfluss auf das Schaltverhalten haben [2,42,43,69,70].
Somit muss durch geeigneten Aufbau die Erdkapazitdt moglichst klein
gehalten werden.

Damit wihrend der Pulsdauer 7T, eine quasi konstante Spannung
mit geringer Dachschrige erzielt werden kann, muss die Gesamtkapa-
zitét Cyn/n des aufgerichteten Marx-Generator derjenigen des Hoch-
spannungskondensators aus Abschnitt 1.3.1 entsprechen. Geméss den
erwiahnten Kompensationsschaltungen in Abschnitt 1.3.1 kann jedoch
beim Marx-Generator die Dachschrége durch versetztes Einschalten der
einzelnen Stufen [40,42] korrigiert werden.

Fazit: Der wesentliche Vorteil des Marx-Generators im Vergleich zum
Leistungsmodulator mit direkter Entladung eines Hochspannungskon-
densators hinsichtlich Sicherheit, mechanischen Anforderungen und DC-
Versorgung stellt die nur jeweils wihrend dem Puls am Modulator anlie-
gende Hochspannung dar [69]. Zudem erlaubt der Marx-Generator den
Einsatz von ausschliesslich Niederspannungsbauelementen. Aufgrund
der identischen Stufen kann das System modular aufgebaut und ste-
tig erweitert werden. Zudem kann durch Wegschalten einzelner Stufen
oder Variation der Eingangsspannung die Ausgangsspannung verindert
werden, wobei im ersten Fall der Strom iiber die entsprechende Lade-
diode fliesst. Jedoch sind analog zum Modulator mit Hochspannungs-
schalter aufgrund der begrenzten Spannungsfestigkeit von Halbleiter-
Schaltern viele Stufen nétig. Im Vergleich zum Hochspannungsschal-
ter ist zur Versorgung der Gatetreiber theoretisch anstelle einer galva-
nischen Trennung eine Nachladung {iber Dioden denkbar (Bootstrap-
Schaltung), wodurch zumindest der Ansteueraufwand reduziert werden
kann. Jedoch besteht wahrend dem Schaltvorgang die Moglichkeit, dass,
aufgrund der parasitdren Kapazitdten und Induktivitdt in den einzelnen
Stufen, Schwingungen auftreten kénnen und diese somit zur Zerstérung
von Bauelementen fiithren [2,70].
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Gegeniiber dem Hochspannungsschalter ist beim Marx-Generator
kein synchroner Schaltvorgang in allen Stufen notwendig, da der Last-
strom ebenfalls iiber die entsprechende Ladediode gefithrt werden kann.
Dabei miissen aber beim versetzten Schaltvorgang die Ladedioden ab-
kommutiert werden, was eine geringe Erholzeit der Dioden voraussetzt.
Jedoch fiihrt der versetzte Schaltvorgang zu einer stufenférmigen Schalt-
flanke, was in der Regel nicht erwiinscht ist und somit ein synchrones
Einschalten erzielt werden sollte. Schlussendlich ist aber aufgrund der
erwahnten Vorteile der Marx-Generator dem direkten Hochspannungs-
schalter vorzuziehen.

1.3.3 Leistungsmodulatoren mit Pulstransformator

Anstelle der direkten Entladung von Hochspannungskondensatoren
iiber aufwendige Hochspannungsschalter kann die Kondensatorentla-
dung auch auf niedriger Spannung erfolgen, wobei durch einen anschlies-
senden Transformator die Pulsspannung auf die gewiinschte Ausgangs-
spannung hochgesetzt wird. Aufgrund der beschrankten Pulsleistung,
Spannungsfestigkeit bzw. Stromtragefihigkeit von Halbleiter-Schaltern
miissen, analog zu den beschriebenen Modulatortopologien, bei Verwen-
dung eines Pulstransformators primérseitig mehrere Halbleiter-Schalter
parallel oder in Serie geschaltet werden. Dabei kénnen die Halbleiter-
Schalter entweder direkt (hart) parallel/in Serie geschaltet oder einzelne
Pulsgeneratoren, bestehend aus eigenem Energiespeicher und Schaltele-
ment, magnetisch iiber getrennte Primarwicklungen gekoppelt werden.
Die harte Serienschaltung von Halbleitern kann dabei wiederum durch
Verwendung eines einzelnen Hochspannungsschalters oder eines Marx-
Generators realisiert werden.

Im Allgemeinen lassen sich somit jegliche Modulatortopologien zur
Erzeugung von Rechteckpulsen mit variabler Pulsbreite aus den beiden
vorgestellten Topologien (vgl. Abschnitt 1.3.1 und 1.3.2) in Kombinati-
on mit einem Pulstransformator darstellen, wobei es sich somit um ge-
mischte bzw. hybride Modulatortopologien handelt. Dementsprechend
sind folgende Modulatortopologien durch Kombination von Pulstrans-
formator und kapazitivem Energiespeicher realisierbar:

e Verwendung eines Hochspannungsschalters bzw. hart in Serie ge-
schalteter Halbleiter;

e Einsatz von hart parallel geschalteter Halbleiter;
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e Ausfiihrung der Eingangsstufe als Marx-Generator;

e Realisierung von magnetisch gekoppelten unabhéngigen Eingangs-
kreisen,

— wobei die Priméarwicklungen aller Eingangskreise denselben
Kern umfassen, oder

— jede Primérwicklung einen eigenen Kern umfasst (vgl. Induc-
tion Adder, Fractional Turn Transformer, Split Core Trans-
former, Matriz Transformer);

e oder die Serien- und Parallelschaltung von mehreren Pulstrans-
formatoren mit den entsprechenden primérseitigen Pulsgenerator-
Einheiten.

In Abbildung 1.10 und 1.11 sind die entsprechenden Moglichkeiten
der Verschaltung mit dem Pulstransformator aufgezeigt.

Die Kombination von hart in Serie geschalteten Halbleiter-Schaltern
oder die Verwendung eines Marx-Generators mit einem Pulstransfor-
mator erlaubt eine beliebige Reduktion der bendtigten Schaltelemen-
te sowie Stufen. Mit sinkender Eingangsspannung bzw. Anzahl Stu-
fen steigt unweigerlich die Strombelastung der einzelnen Bauelemente
an, wodurch in Abhéngigkeit der verfiigharen Bauelemente eine Par-
allelschaltung von Halbleiter-Schaltern notwendig wird. Dabei ist zu
beachten, dass die Anzahl parallel zu schaltender Bauelemente nicht
mit der gleichen Zahl zunimmt, wie die Anzahl in Serie geschalte-
ten Halbleiter abnimmt, da Halbleiter mit weitaus grosseren Stromtra-
gefahigkeiten als Spannungsfestigkeiten verfiigbar sind. Die stérksten
1700 V-IGBT-Module verfiigen iiber eine Pulsstrombelastbarkeit von
7200 A, wodurch fiir dieselbe Pulsleistung von 20 MW im Vergleich zu
einem 170 kV-Hochspannungsschalter mit {iber 100 in Serie geschalte-
ten IGBT-Modulen geringerer Stromtragefihigkeit bei Verwendung ei-
nes 1:170 Pulstransformators nur 4 der stérksten 1700 V-IGBT-Module
parallel geschaltet werden miissen. Ebenfalls kann die Pulsleistung auch
durch direkte Serienschaltung der 4 IGBT-Module in Kombination mit
einem 4:170 Pulstransformator erreicht werden. Obwohl sich der An-
steueraufwand stark reduzieren lésst, muss dabei weiterhin eine symme-
trische Spannungsaufteilung bzw. Stromaufteilung auf die verbleibenden
Module garantiert werden.



Mogliche Schaltungskonzepte 23

Rlast
a)
— :
sy | I
b)
©)

Abbildung 1.10: Mogliche Modulatortopologien mit direkter (har-
ter) Verschaltung von Halbleitern a) als Hochspannungsschalter, b) als
Hochstromschalter oder ¢) als Marx-Konfiguration.

Durch Verwendung von mehreren iiber einen Transformator magne-
tisch gekoppelten Eingangskreise, ldsst sich die fiir hart in Serie ge-
schaltete Halbleiter nétige Spannungsaufteilung entschérfen bzw. elimi-
nieren, da die resultierende Schalterspannung durch die Windungsver-
héltnisse am Transformator definiert wird (vgl. Abbildung 1.11). Somit
muss weiterhin zwischen den magnetisch gekoppelten Kreisen einzig ei-
ne symmetrische Stromaufteilung garantiert werden. Bei Betrachtung
von identischen Eingangskreisen, bestehend aus eigenem Speicherkon-
densator und Schaltelement, stellt sich jedoch wihrend dem Pulsdach
automatisch eine symmetrische Stromaufteilung ein, da bei asymme-
trischer Stromaufteilung nicht alle Eingangskondensatoren gleichmassig
entladen werden und somit bei hoherer /niedriger Kondensatorspannung
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Abbildung 1.11: Mobgliche Modulatortopologien mit magnetisch
verkoppelten Kreisen a) mit konventionellem Mehrwicklungs-
Transformator, b) mit einem Pulstransformator mit mehreren
Kernen oder ¢) mit mehreren getrennten Pulstransformatoren.

eine Stromerhohung/-senkung erfolgt. Folglich kann bereits durch sym-
metrische Schaltflanken eine symmetrische Lastverteilung erreicht wer-
den.

Der Induction Adder [64-68,75,200,202] sowie der Fractional Turn
Transformer bzw. der Split Core Transformer [58-61] werden in der Li-
teratur meist als unterschiedliche Modulatortopologien betrachtet, wo-
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bei jedoch beide Konzepte auf der Addition von magnetischen Teilfliis-
sen basieren. Bei Verwendung von nj; Kernen umfassen dabei ny Pri-
mérwicklungen jeweils einen einzelnen Kern, welche anschliessend alle
von der Sekundarwicklung umschlossen werden und dadurch zum Wick-

lungsverhéltnis %&& eine zusatzliche Spannungsiibersetzung ny errei-

chen (vgl. Abblldung 1.11 b) bzw. Abbildung 1.12 und Gleichung (1.6)).

Usek dq)sek: dq)pri Upri
Nsek dt di NP”
Usek Nsek
—n. - 1.6
Upri " Npri ( )

Die primérseitigen Eingangskreise sind dabei nur noch tiber die Se-
kundarwicklung magnetisch verkoppelt, was eine unter Beriicksichti-
gung des mechanischen Aufbaus unabhéngige Potentialbestimmung der
einzelnen Pulsgeneratoren erlaubt. Beim Fractional Core Transformer
werden dabei meistens alle Eingangskreise auf dasselbe Potential ge-
legt, was zugleich eine gemeinsame DC-Spannungsversorgung ermog-
licht (vgl. [58-60]). Beim Induction Adder liegen die einzelnen Primér-
kreise meist auf unterschiedlichem Potential und entsprechen somit qua-
si den Stufen eines Marx-Generators, wobei anstelle einer elektrischen
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Abbildung 1.12: Split Core Transformer mit magnetisch gekoppelten
Eingangskreise bei Verwendung von nj Kernen.
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nur eine magnetische Kopplung besteht (vgl. [64-68, 75,200, 202]). Bei
Beriicksichtigung der parasitdren Kapazitit des Pulstransformators zwi-
schen Primér- und Sekundérwicklung, ist aufgrund des grosseren Poten-
tialunterschieds bei der Ausfithrung als Fractional Core Transformer im
Vergleich zum Induction Adder mehr Kapazitdt zu erwarten, da beim
Induction Adder der Potentialunterschied zwischen potentialméssig ho-
herliegender Eingangsstufen und Sekundarwicklung immer kleiner wird
und somit weniger elektrische Energie im System gespeichert wird. Je-
doch addiert sich zur reinen Transformatorkapazitéit die parasitdre Ka-
pazitdt zwischen den einzelnen Stufen sowie die zusétzliche Erdkapazi-
tét, welche anhand Abschnitt 1.3.2 nicht zu vernachléssigen ist.

Wie aus Gleichung (1.6) ersichtlich ist, kann z.B. durch Verwendung
von zwei Kernen die sekundidre Windungszahl halbiert werden, wodurch
theoretisch eine Viertelung der Streuinduktivitidt erzielt werden kann
(vgl. Kapitel 3). Durch den Einsatz von zwei Kernen vergrossert sich
jedoch auch der sekundire Wicklungsumfang, was zu einer gleichzei-
tigen Erhohung der Streuinduktivitdt sowie der parasitdren Kapazitét
fiihrt und somit den Gewinn durch die halbe Windungszahl wieder-
um reduziert. Unter dem Strich kann jedoch trotzdem eine wesentliche
Verbesserung der Pulseigenschaften erreicht werden, was den Einsatz ei-
nes Pulstransformators mit zwei Kernen gegeniiber einem konventionel-
len Transformator legitimiert. Mit weiterer Erhohung der Anzahl Ker-
ne nimmt der effektive Vorteil beziiglich Pulsverhalten immer mehr ab
(vgl. Kapitel 3). Zudem steigt der Magnetisierungsstrom aufgrund der
sinkenden Magnetisierungsinduktivitat linear mit der Anzahl Kerne an,
was zu einer zusétzlichen Belastung der Halbleiter-Schalter fiihrt. Nicht
zuletzt steigen die Komplexitét sowie die Kosten mit zunehmender An-
zahl Kerne an.

Schlussendlich muss beim Betrieb des Leistungsmodulators mit ei-
nem Pulstransformator mit mehreren Kernen darauf geachtet werden,
dass jeder Kern zumindest von einer Wicklung durchflutet wird, damit,
durch die indirekte magnetische Verkopplung der Primérkreise iiber die
Sekundarwicklung, die Freilaufdioden in den jeweiligen Primérkreisen
im Sperrzustand verbleiben. Dieser Effekt ist in Abbildung 1.13 veran-
schaulicht, wobei angenommen wird, dass im vorliegenden Fall nur der
erste Eingangskreis mit der Spannung U,,;,1 eingeschaltet wird.

Die konstant anliegende Spannung Uy, 1 fiihrt dabei zu einer linea-
ren Flussénderung ®,,; 1 und induziert eine konstante Spannung Us.y, in
der Sekundarwicklung, welche nach der Lenz’schen Regel einen in entge-
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Abbildung 1.13: Stromfiihrung durch die Freilaufdiode D 5 bei asym-
metrischer Ansteuerung der einzelnen Eingangskreise.

gengesetzte Richtung zeigenden Fluss @y erzeugt. Zusatzlich erzeugt
die Sekundarwicklung im zweiten Kern denselben Fluss @, wodurch
an der zweiten Primérwicklung derart eine Spannung induziert wird, so-
dass die Diode Dy 5 leitend wird und den Pulsstrom fiihrt. Aufgrund der
indirekten Verkopplung der beiden Primérkreise {iber die Sekundérwick-
lung entspricht dieser Effekt jedoch nicht dem klassischen Kurzschluss
eines Transformators. Aus Sicht des ersten Priméarkreises ist dabei der
zweite Primérkreis bzw. die Freilaufdiode Dy o in Serie zur Last Rjqs:
geschaltet. Somit resultiert durch die halbe Flussverkettung (®,,,; 1 statt
Dpri1+ Ppri2) an der Last Rjqs nur die halbe Pulsspannung und fiihrt
zu einem Pulsstrom, welcher zusétzlich primérseitig durch die Freilauf-
diode Dy o fliesst.

Die Auftrittswahrscheinlichkeit der Leitphase einer Freilaufdiode
kann durch Verwendung mehrerer paralleler Eingangskreise, welche an
denselben Kern gebunden sind, reduziert werden. In Abbildung 1.14
sind von den vier Primarwicklungen der entsprechenden Eingangskreise
jeweils zwei auf denselben Kern gewickelt. Dabei resultiert ein verfriih-
tes Einschalten von Sy, aufgrund der indirekten Verkopplung der Ein-
gangskreise durch die Sekundédrwicklung wiederum in einer Leitphase
der Dioden Dy 3 und Dy 4. Im Gegensatz dazu fiihrt die direkte Ver-
kopplung zwischen dem ersten und zweiten Eingangskreis zu einer in-
duzierten Spannung U, 2, welche in Sperrrichtung der Diode zeigt und
dadurch die Diode Dy im Sperrzustand verbleibt (Ip.;2 = 0A). So-
mit muss auf jedem Kern jeweils nur ein Eingangskreis simultan zu
einem Eingangskreis auf einem anderen Kern aktiviert werden (hier:
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Abbildung 1.14: Induzierte Spannungen bei asymmetrischer Ansteue-
rung der einzelnen Eingangskreise, wobei beide Kerne mit jeweils zwei
Eingangskreisen bewickelt sind.

S]M,l und S]u,3, SM71 und SM74, S]\/[,Q und S]M,3 oder S]\/[,Q und SM74),
damit alle Freilaufdioden im Sperrzustand verbleiben. Folglich kann die
Eintrittswahrscheinlichkeit dieses Effekts durch die mehrfache Bewick-
lung der einzelnen Kerne mit mehreren Primérkreisen zwar reduziert,
jedoch aufgrund der moglichen Abweichungen in den Einschaltzeiten
nicht ausgeschlossen werden.

Die vollstéandige Eliminiation dieses Effekts wird durch spezielle Be-
wicklung aller Kerne - auch ohne simultane Einschaltzeiten - erreicht [60]
(vgl. Abbildung 1.15). Durch die Bewicklung aller Kerne mit einer se-
paraten Primérwicklung und anschliessender Parallelschaltung wird je-
der Eingangskreis mit allen Kernen verkoppelt. In Abbildung 1.15 wur-
de aufgrund der Ubersichtlichkeit nur der erste Eingangskreis mit der
entsprechenden Primérwicklung erweitert und der dritte Eingangskreis
komplett weggelassen. Mit Hilfe der parallelen Primédrwicklungen auf
jeweils einem Kern kann zwischen allen Eingangskreisen eine direkte
Verkopplung erreicht werden, wodurch in diesem Fall die induzierten
Pulsspannungen Up,;2 sowie Upri a4 jeweils in Sperrrichtung der Frei-
laufdioden Dy und Dy 4 zeigen und somit die Leitphase der Freilauf-
dioden vollstandig verhindert wird. Der wesentliche Nachteil bildet je-
doch die aufwandige Wicklungstopologie, welche mit steigender Anzahl
an Wicklungen und Anschliissen immer komplexer wird. Aufgrund der
vorhandenen Streuinduktivitdten beim realen Pulstransformator bzw.
der nicht idealen Verkopplung zwischen den einzelnen Eingangskreisen
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Abbildung 1.15: Verhinderung der Leitphase der Freilaufdiode durch
zusatzliche Bewicklung beider Kerne mit jeweils allen Eingangskreisen.

sowie den existierenden Langsinduktivitdten im Freilaufpfad kann eine
Leitphase der Freilaufdiode erst bei Einschaltverzogerungen von 100 -
200 ns beobachtet werden. Normalerweise konnen jedoch die Schaltzei-
ten von Halbleiter-Schalter (z.B. MOSFETSs und IGBTS) auf wesentlich
geringere Einschaltverzogerungen (10-50ns) synchronisiert werden, wo-
durch dieser Effekt zwangsweise verhindert wird.

Die erwédhnte Leitphase der Freilaufdiode, welche durch versetztes
Einschalten der einzelnen Eingangskreise resultiert, kann jedoch auch
auf positive Weise zur Pulsformung genutzt werden. In mehrstufigen
Modulatorkonzepten, wie z.B. beim Induction Adder [64-68, 75,200,
202], kann dieser Effekt zur Kompensation des Spannungsabfalls wéih-
rend des Pulses verwendet werden. Dabei werden z.B. bei einem 10 stu-
figen Induction Adder (vgl. Abbildung 1.16) in einer ersten Phase fiir
die Pulserzeugung nur 8 Stufen verwendet. Somit ergibt sich eine Aus-
gangsspannung von 8Upc. Aufgrund der indirekten Verkopplung der 10
Primérkreise befinden sich die Freilaufdioden der beiden inaktiven Krei-
se im Leitzustand. Sobald die Pulsspannung aufgrund der kapazitiven
Entladung um Upc abgesunken ist, wird eine der beiden zusétzlichen
Stufen hinzugeschaltet, wodurch wiederum eine Ausgangsspannung von
8Upc resultiert. Nach einem weiteren Spannungsabfall von Upc wird
schlussendlich die letzte Stufe eingeschaltet und somit der Spannungsab-
fall um den Faktor 3 verringert. Wie beim Marx-Generator fithrt jedoch
das versetzte Einschalten zu einer Abkommutierung der Freilaufdiode,
weshalb Dioden mit kurzen Erholzeiten zu verwenden sind [64].
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Abbildung 1.16: Kompensation des Spannungsabfalls wiahrend des
Pulses durch Ausniitzung der Leitphase der Freilaufdiode und versetztes
Zuschalten von einzelnen Stufen.

Anstelle der indirekten Verkopplung der einzelnen FEingangskreise
iber die Sekundédrwicklung ist auch eine Serienschaltung von mehre-
ren unabhingigen Pulstransformatoren denkbar. Im Vergleich zu den
beschriebenen Pulstransformator-Topologien kann jedoch keine Verbes-
serung beziiglich Pulsverhalten erzielt werden. Zudem kann analog zum
Transformator mit mehreren Kernen bei asymmetrischer Ansteuerung
der Eingangskreise eine Leitphase der Freilaufdiode erfolgen. Die An-
stiegsgeschwindigkeit T} der Ausgangsspannung wird, wie bei samtli-
chen Leistungsmodulatoren, durch die Streuinduktivitit sowie die pa-
rasitire Kapazitiat bestimmt. Der Pulstransformator fiihrt dabei auf-
grund des mechanischen Aufbaus sowie der nichtidealen magnetischen
Verkopplung zu einer Erhéhung der parasitdren Elemente. Ebenfalls
sind bei der Bestimmung der Anstiegszeit die parasitiaren Elemente der
Eingangskreise zu beriicksichtigen (vgl. Abbildung 1.17).
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Abbildung 1.17: Parasitire Elemente des Leistungsmodulators mit
Pulstransformator.

Damit ein optimaler Leistungstransfer erreicht werden kann, muss
die in den parasitiren Elementen gespeicherte Energie minimal bleiben.
Folglich ist bei einem Leistungsmodulator mit hohem Ubersetzungs-
verhéltnis (n > 10) die Streuinduktivitit der Eingangskreise aufgrund
des hohen Primérstromes (Ergen = %Lgenlgﬁ) zu minimieren. Ent-
sprechend muss bei steigender Primérspannung die gespeicherte elek-
trische Energie in der parasitdren Kapazitit klein gehalten werden
(Ecgen = %CgenUp%«i)-

Bei einem niederinduktiven Design mit hohem Ubersetzungsverhélt-
nis n zeigt sich, dass die parasitire Kapazitat der primérseitigen Puls-
generatoren vernachléssigt werden kann (Ecgen ~ 0, vgl. Abschnitt
1.3.4). Somit vereinfacht sich in diesem Fall das Ersatzschaltbild aus
Abbildung 1.17 zum bereits bekannten Ersatzschaltbild fiir den Hoch-

spannungsschalter und Marx-Generator aus Abbildung 1.7.

Fazit: Der Leistungsmodulator mit Pulstransformator erlaubt im
Vergleich zu Leistungsmodulatoren ohne Pulstransformator durch die
freie Wahl des Windungsverhéltnisses eine beliebige Anpassung der
Spannungs- und Stromverhéltnisse an die Schaltelemente und somit ei-
ne optimale Ausnutzung des Halbleiter-Schalters. Zudem kann mit Hil-
fe des Pulstransformators die Komplexitit des Schaltungsaufbaus von
Hochspannungsschalter und Marx-Generator wesentlich reduziert wer-
den, wobei die primérseitige Ansteuerung beliebig - als Hochspannungs-
schalter, Marx-Generator oder magnetisch gekoppelte Pulsgeneratoren -
ausgefiithrt werden kann. Dabei zeigt sich jedoch, dass zur primérseitigen
Ansteuerung die magnetisch gekoppelten Pulsgeneratoren gegeniiber
der harten Verschaltung von einzelnen Halbleiter-Schaltern (Serien-
und/oder Parallelschaltung) vorzuziehen sind, da durch die nichtidea-
le magnetische Verkopplung der Eingangskreise bzw. der vorhandenen
Streuinduktivitdten des Pulstransformators eine bessere Spannungs-
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und Stromaufteilung erreicht werden kann. Die geringste Komplexitét
wird bei Verwendung eines Pulstransformators mit einem Kern erreicht,
wodurch alle Primérwicklungen auf demselben Kern ausgefiihrt sind.
Der Pulstransformator mit zwei Kernen zeigt jedoch eine wesentliche
Verbesserung der Pulsform, speziell in der Anstiegszeit T,., wodurch die-
se Topologie trotz doppeltem Kernvolumen dem konventionellen Puls-
transformator vorzuziehen ist.

Als Nachteile erweisen sich bei allen Leistungsmodulatoren mit Puls-
transformator einerseits die beschrinkte Pulsbreite aufgrund der ma-
ximalen Séttigungsinduktion der Kernmaterialien und andererseits das
dominierende Gewicht des Pulstransformators, falls der Modulator in
bewegten Teilen untergebracht wiirde. Des Weiteren muss nach der Pul-
serzeugung die gespeicherte Energie in der Magnetisierungsinduktivitat
in einem Freilaufkreis abgebaut werden, was zu einem Unterschwingen
an der Last fithrt. Zum Schluss werden die erreichbaren Anstiegszeiten
zusétzlich durch die parasitdren Elemente des Pulstransformators be-
grenzt. Aufgrund der relativen Permittivitdt des Isolierdls, in welches
der Pulstransformator eingelassen ist, wird der Einfluss der parasitéren
Kapazitit Cy noch verstirkt. Somit wire eine Isolation ohne Ol vor-
teilhaft, was jedoch aufgrund der nétigen Spannungsabstédnde zu einem
grosseren Transformatorvolumen fiihrt.

1.3.4 Wahl der Modulatortopologie

Anhand den vorangegangenen Uberlegungen stehen grundsitzlich noch
zwei Modulatortopologien zur Auswahl. Dabei handelt es sich beim Mo-
dulator ohne Transformator um den Marx-Generator, welcher aufgrund
der erwihnten Vorteile dem Hochspannungsschalter vorzuziehen ist. Als
zweite Option erweist sich der Leistungsmodulator mit Pulstransforma-
tor, wobei der Transformator mit zwei Kernen und magnetisch gekop-
pelten Eingangskreisen die besten Pulseigenschaften zeigt.

Im Vergleich dieser beiden Topologien, kann mittels Pulstransforma-
tor der Schaltungsaufwand in Bezug auf die Anzahl an Bauelemen-
ten und deren Ansteuerung wesentlich kleiner gehalten werden. Da-
bei ermoglicht der Pulstransformator die Verwendung leistungsstar-
ker Halbleiter-Schalter und einer optimalen Anpassung der Spannungs-
und Stromverhéltnisse. Des Weiteren verfiigen die heutigen Halbleiter-
Leistungsmodule im Verhéltnis zur Sperrspannung iiber grosse Strom-
tragefdhigkeiten, was eine Parallelisierung von Halbleitern befiirwor-
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tet. Zudem spezifizieren die Halbleiter-Hersteller maximale Pulsstro-
me sowie Kurzschlussstrome, welche die DC-Werte um ein Vielfaches
iibersteigen. Somit weisen Halbleiter-Schalter beziiglich Uberstrom eine
weitaus hohere Robustheit als beziiglich Uberspannung auf, wodurch
die Zuverléssigkeit des Systems erhéht wird und hinsichtlich Sicherheit
Vorteile bestehen.

Der Einsatz von Leistungsmodulatoren mit Pulstransformatoren ist
jedoch aufgrund der maximalen S#ttigungsinduktion in Abhingigkeit
der verwendeten Kernquerschnittsfliche und Windungszahl auf entspre-
chende Pulsbreiten beschrankt. Des Weiteren resultiert nach dem Puls
durch Abbau der gespeicherten Energie in der Magnetisierungsinduk-
tivitdt ein Unterschwingen der Ausgangsspannung, welches durch die
Gegenspannung des Freilaufpfades definiert wird. In Abhéngigkeit zur
erlaubten Spannung wird bei strikter Begrenzung des Unterschwingens
eine langere Entmagnetisierungszeit erfordert, wobei die Pulswiederhol-
rate durch den Pulstransformator limitiert ist.

Beziiglich Schaltverhalten werden in beiden Topologien die erreich-
baren Anstiegszeiten durch die parasitidren Streuelemente begrenzt. Bei
Verwendung eines Pulstransformators wird das Pulsverhalten durch die
Léngsinduktivitét des Pulsgenerators Lye,, , die Streuinduktivitat L, des
Pulstransformators und der verteilten Kapazitiat Cy definiert, welche
durch die relative Permittivitdt des zu verwendenden Isolierdls (g, =~
2.2-2.5) noch vergrossert wird (vgl. Abbildung 1.18 a)). Fiir das sekun-
darseitige Ersatzschaltbild des Leistungsmodulators mit Pulstransfor-
mator ergibt sich somit aus dem Ubersetzungsverhiltnis des Pulstrans-
formators n die sekundérseitige Langsinduktivitdt zu Li,, = Lgen - n?
(vgl. Abbildung 1.18 a)). Dabei kann die parasitare Kapazitéit des Puls-
generators C} . = Cgen/n? sowie die sekundére Zuleitungsinduktivitét
Ly vernachlassigt werden, womit die Anstiegszeit 1) des Leistungs-
modulators durch Gleichung (1.7) gegeben ist.

Ty o<\ (Lyen, + Lo) - Ca (1.7)

Wie in Kapitel 3 noch gezeigt wird, muss aufgrund von Gleichung
(1.8) ein bestimmtes Verhéltnis zwischen gesamter Streuinduktivitét
Ly, + Lo und gesamter verteilter Kapazitit Cy in Bezug zum Lastwider-
stand Rjqs¢ und zur Dampfungskonstante o erreicht werden, damit am
Ausgang eine rechteckige Pulsspannung mit definiertem Uberschwingen

resultiert.
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Abbildung 1.18: a) Auf die Sekundirseite bezogenes Ersatzschaltbild
des Leistungsmodulators mit Pulstransformator und b) Ersatzschalt-
bild des aufgerichteten Marx-Generators.

2R Lgen + Lo
last * 0 = Cd

(1.8)
Somit kann die Anstiegszeit aus Gleichung (1.7) zu Gleichung (1.9)
umgeschrieben werden.

Tr X 2Rlast O Cd (19)

Dabei ist ersichtlich, dass die Anstiegszeit T, des Leistungsmodula-
tors mit gegebener Dampfungskonstante o, welche durch das maximal
erlaubte Uberschwingen definiert wird, und gegebener Last Rj,s nur
noch durch die parasitiare Kapazitiat Cy bestimmt wird.

Wie beim Leistungsmodulator mit Pulstransformator wird auch beim
Marx-Generator das Pulsverhalten durch die parasitdren Streuelemen-
te, d.h. die Langsinduktivitat ng/en und die im Vergleich zur Kapazi-
tit Cp,,, wichtigere Erdkapazitét Cj, bestimmt [42-44] (vgl. Abbildung
1.18 b)). Wird im Vergleich der beiden Leistungsmodulatoren von einer
gleichbleibenden Stromdichte in den Leiterbahnen der Pulsgeneratoren
ausgegangen, so diirfen bei einem n-stufigen Marxgenerator aufgrund
der n Mal kleineren Strombelastung die Leiterbahnen n Mal schméler
realisiert werden (vgl. Abbildung 1.19 a)). Dies fithrt dabei zu einer n
Mal kleineren Kapazitit Cye,, und n Mal grosseren Induktivitat Lge, pro
Ansteuerstufe, als dies beim Leistungsmodulator mit Pulstransformator
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Abbildung 1.19: a) Vergleich der Generatorinduktivitét Lge,, und der
Generatorkapazitit Cyep, bei Variation der Leiterbahnbreite bge,, und b)
Blockschaltbild des n-stufigen Marx-Generators.

der Fall ist. Schlussendlich ergibt sich durch die Serienschaltung von n
Stufen eine ausgangsseitige Streuinduktivitét von L’g’en = Lgen - n? und
eine verteilte Kapazitéit von Cy.,, = Cyen/n?, welche somit identisch zu
den sekundérseitigen Werten des Leistungsmodulators mit Pulstrans-
formator sind (L}, = L., und Cy., = Cy.,, vgl. Abbildung 1.19 b)).
Folglich kénnen beim Marx-Generator die sekundéarseitige Zuleitungs-
induktivitat L;.;; sowie die Generatorkapazitat C’s’?’en ebenfalls vernach-
lassigt werden. Die resultierende Anstiegszeit T, des Marx-Generators

ergibt sich somit anhand Gleichung (1.10).

T, o /Ll - Ci (1.10)
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Unter Berticksichtigung derselben Anpassung an die Last Ry, mit
der Dampfungskonstante o kann mit Hilfe von Gleichung (1.11) die
Anstiegszeit T, durch die Erdkapazitdt C;, anhand Gleichung (1.12)
dargestellt werden.

L/I

2Rlast c0 = ngn (111)
T,- 0.8 2Rlast -0 - Cig (112)

Die erzielbare Pulsform beider Topologien hdngt somit nur noch von
den Gréssen Cgq bzw. C;, ab. Fiir die gegebenen Spezifikationen aus
Tabelle 1.1 ist mit einem Pulstransformator eine sekundérseitige para-
sitire Kapazitit von etwa Cy = 140 pF moglich. In [46] wird angegeben,
dass bei einem 500kV Marx-Generator eine Energie von 5J in der pa-
rasitaren Kapazitidt gespeichert ist. Dies ergibt eine Erdkapazitit von
Cig = 40 pF bei 500kV, was bei 200kV einer parasitédren Kapazitét von
Cig = 250 pF entspricht. Dies zeigt eindriicklich, dass mit herkémmli-
chen Marx-Generatoren bei gleicher Anpassung an eine gegebene Last
Riqs¢ mit Dampfungskonstante o keine schnelleren Anstiegszeiten er-
reichbar sind.

Bei der Realisierung des Leistungsmodulators mit Pulstransformator
stellt die optimale Auslegung des Pulstransformators die grosste Her-
ausforderung dar. Ebenfalls liegt beim Marx-Generator die Hauptauf-
gabe bei der Komponentenauswahl und Optimierung des mechanischen
Aufbaus zur Minimierung der parasitiaren Streuelemente und der Unter-
driickung allfélliger Schwingungen, wie in Abschnitt 1.3.2 beschrieben

Abbildung 1.20: Blockschaltbild der gewéhlten Topologie fiir das
20 MW Halbleiter-Leistungsmodulator-System.
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wurde. Zudem ist der zusitzliche Ansteuer- und Versorgungsaufwand
aller Gatetreiber nicht zu vernachléssigen.

Zusammengefasst, sind die hauptsidchlichen Nachteile des Leistungs-
modulators mit Pulstransformator gegeniiber dem Marx-Generator ei-
nerseits die Begrenzung der Pulsbreite durch die maximale Kernaus-
steuerung und andererseits das aufgrund der Magnetisierungsinduktivi-
tat nach dem Puls resultierende Unterschwingen und die damit limitier-
te Pulswiederholrate. Diese Spezifikationen sind jedoch fiir den zu reali-
sierenden Halbleiter-Leistungsmodulator im Vergleich zum bestehenden
PFN-Modulator nicht verdndert worden und kénnen somit ebenfalls
mit einem Leistungsmodulator mit Pulstransformator erfiillt werden.
Im Gegensatz dazu ergeben sich durch den Einsatz des Pulstransforma-
tors entscheidende Vorteile hinsichtlich der Komplexitat und Zuverlds-
sigkeit des Systems, weshalb der 20 MW Halbleiter-Leistungsmodulator
mit einem Pulstransformator aufgebaut wird. In Abbildung 1.20 ist das
Blockschaltbild des zu realisierenden Systems dargestellt.

Zur Verbesserung des Pulsverhaltens, insbesondere der Flankenzei-
ten T, und Ty wird ein Pulstransformator mit zwei Kernen verwendet.
Die Kerne werden dabei auf jedem Schenkel von jeweils einer Primér-
wicklung umschlossen, welche mit identischen Pulsgeneratoren verbun-
den sind. Auf eine direkte Verkopplung von Pulsgeneratoren mittels
zusétzlichen Primarwicklungen, wie dies in Abschnitt 1.3.3 besprochen
wurde, wird verzichtet, da mit Hilfe einer zusétzlichen digitalen Rege-
lungselektronik bis auf 10 ns synchronisierte Flankenzeiten von IGBT-

Schalt- Puls- Puls-
Netz b netzteil | | generator | | transformator | Last
(Kapitel 5) (Kapitel 2) (Kapitel 3)
T —— T —

passive und aktive
Vormagnetisierung

(Kapitel 4)

Abbildung 1.21: Blockschaltbild des untersuchten
Leistungsmodulator-Systems.
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Modulen erreicht und somit Leitphasen der Freilaufdioden verhindert
werden konnen. Die Pulsgeneratoren bestehen aus einem kapazitiven
Energiespeicher, einem Hochleistungs-Halbleiter-Schalter und dem Frei-
laufpfad (vgl. Kapitel 2). Die Spannungsverhéltnisse am Transformator
werden anschliessend anhand der verfiigharen und geeignetsten Bauele-
mente fiir die Pulsgeneratoren gewéihlt (vgl. Kapitel 3). Zusétzlich wird
das System mit einer Vormagnetisierungsschaltung erweitert, wodurch
eine optimale Ausnutzung des Kerns erreicht werden kann (vgl. Kapi-
tel 4). Schliesslich erfolgt die Versorgung des Leistungsmodulators iiber
einen Dreiphasenpulsgleichrichter mit neuartiger Regelung (vgl. Kapi-
tel 5), welcher das 20 MW Halbleiter-Leistungsmodulator-System aus
Abbildung 1.21 vervollstdndigt.



Kapitel 2

Pulsgenerator

Das folgende Kapitel befasst sich mit der Analyse von Halbleiter-
Schaltern sowie deren Parallelschaltung, der Implementierung von lei-
stungsstarken Gatetreibern zur Erzielung schneller Schaltflanken und
der daraus folgenden Realisierung von Pulsgeneratoren. Zu Beginn die-
ses Kapitels zeigt sich bei einem kurzen Vergleich von existierenden
Halbleiter-Schaltern beziiglich abdeckbarem Leistungsbereich, Steuer-
barkeit sowie Schaltgeschwindigkeit, dass die heute verfiigharen IGBT-
Module gerade wegen deren ausgezeichneten und leistungsarmen An-
steuerung und den erreichbaren Schaltflanken in Bezug auf die ge-
schaltete Leistung das geeignetste Halbleiter-Bauelement fiir den Ein-
satz im Halbleiter-Leistungsmodulator-System darstellen. Es kann ein
Spannungsbereich bis zu 6.5kV pro Schaltelement abgedeckt werden
(Stand 2008), wobei der erreichbare Spitzenstrom sowie die Schaltge-
schwindigkeit in Abhéngigkeit der Sperrspannung variiert. Mittels eines
Vergleichs der IGBT-Module in Bezug auf Schaltgeschwindigkeit und
Schaltleistung, welche etwa bei rund 7MW liegt, wird das geeignetste
IGBT-Modul ausgewéhlt, wodurch gleichzeitig die Eingangsspannung
des Leistungsmodulators definiert wird.

Des Weiteren wird die Schaltgeschwindigkeit der IGBT-Module eben-
falls wesentlich durch den verwendeten Gatetreiber mit dessen Gate-
widerstdnde sowie Gatespannungen beeinflusst. Zur Optimierung der
Schaltgeschwindigkeit wird somit die Gatetreiberstufe fiir Pulsapplika-
tionen untersucht, mit welcher im Vergleich zu kommerziell erhéltlichen
Gatetreibern eine signifikante Steigerung der Ein- und Ausschaltflanken

39



40 Pulsgenerator

erreicht wird. Aufgrund von nicht vermeidbaren Langsinduktivitidten in
Kommutierungskreisen fiihren die steilen Ausschaltflanken zu unakzep-
tablen Uberspannungen, welche eine Zerstorung des IGBT-Moduls her-
vorrufen kénnen. Damit die fiir den Leistungsmodulator notwendigen
Flankensteilheiten trotzdem beibehalten werden konnen, wird der Aus-
schaltvorgang in Abhé#ngigkeit der Kollektor-Emitter-Spannung zwei-
stufig ausgefiihrt, was im Vergleich zum einstufigen Ausschaltvorgang
in geringerer Uberspannung mit gleichzeitiger Reduktion der Schaltver-
luste resultiert. So erlauben die zusétzlich implementierten Schutzschal-
tungen, welche die IGBT-Module vor Zerstérung schiitzen, das Schalt-
verhalten weiter zu optimieren. Die fiir den zweistufigen Ausschaltvor-
gang gemessene Kollektor-Emitter-Spannung erméglicht gleichzeitig die
Detektion der tatséchlich eintretenden Spannungsflanken des jeweiligen
IGBT-Moduls. Diese Schaltzeitpunkte bilden bei der Parallelisierung
von mehreren IGBT-Modulen eine wertvolle Information fiir die Re-
gelung der Gatesignale. Zur Erzielung einer symmetrischen Stromver-
teilung miissen bei der Parallelschaltung von IGBT-Modulen simultane
Schaltzeiten in allen Halbleitern garantiert werden. Dabei werden durch
Verwendung von speziell fiir IGBT-Module hergestellten Rogowskispu-
len die Pulsstrome gemessen und deren Stromflanken erfasst. Mit Hilfe
einer kaskadierten Regelstruktur kénnen anschliessend die Gatesigna-
le anhand der Strom- und Spannungsflanken geregelt werden, wodurch
eine symmetrische Stromaufteilung mit simultanen Spannungsflanken
erreicht wird. Der letzte Abschnitt dieses Kapitels widmet sich der Rea-
lisierung, der Dimensionierung und dem Design der drei hergestellten
Pulsgeneratoren Modulator I-III, wobei auf eine niederinduktive kom-
pakte und modulare Bauweise geachtet wurde.

2.1 Halbleiter-Schalter

In den letzten Jahrzehnten haben sich die Halbleiter-Schalter aufgrund
der schnellen Entwicklung zu héheren Schaltleistungen, der einfachen
Ansteuerung und der sinkenden Kosten in vielen breiten und konven-
tionellen Anwendungen gegeniiber fritheren Schaltertechnologien durch-
gesetzt [88]. Der heutige Stand der Halbleitertechnik (2008) ermdoglicht
in Randgebiete bzw. Spezialanwendungen, wie z.B. das Gebiet der Lei-
stungsmodulatoren, einzudringen und die dort bisher verwendeten Gas-
schalter (vgl. Kapitel 1) zu verdridngen [82].
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Die verfiigbaren Leistungshalbleiter lassen sich dabei in die folgenden
drei Klassen unterteilen [88]:

e Dioden, deren Schaltzustand durch die Schaltung bestimmt wird;

e Thyristoren, die kontrolliert eingeschaltet werden konnen, deren
Ausschaltzeitpunkt aber durch die externe Schaltung definiert
wird;

e abschaltbare Halbleiter-Schalter, welche mit einem Steuersignal
kontrolliert ein- und ausgeschaltet werden konnen.

Durch die gewiinschte Pulsbreitenvariation des zu realisierenden
Leistungsmodulator (vgl. T}, in Tabelle 1.1) werden Thyristoren auf-
grund der fehlenden Steuerbarkeit des Ausschaltzeitpunktes trotz der
hohen Schaltleistung nicht mehr weiter beriicksichtigt. Somit beschréankt
sich die Wahl des geeignetsten Halbleiter-Schalters fiir den Leistungs-
modulator auf die Klasse der steuerbaren Halbleiter-Schalter, die sich
aus den folgenden Schaltertypen zusammensetzt [88]:

e Der Bipolartransistor (BJT) ist ein stromgesteuertes Bauele-
ment, dessen Basisstrom im Leitzustand kontinuierlich aufrecht
erhalten bleiben muss. Die Sattigungsspannung im eingeschalte-
ten Zustand Uege sqr betrégt etwa 1-2V. Zur Realisierung einer
grosseren Stromverstirkung werden BJTs auch als Darlington-
Konfiguration kaskadiert. Die Schaltzeiten bewegen sich zwischen
einigen hundert Nanosekunden bis Mikrosekunden, wobei die
BJTs eine wesentliche Ausschaltverzégerung aufweisen. BJTs sind
mit Sperrspannungen von 1400V und einer Stromtragefdhigkeit
von einigen hundert Ampére erhéltlich. Die meisten BJTs weisen
jedoch einen negativen Temperaturkoeffizienten auf und sind des-
halb zur Parallelschaltung nicht geeignet.

e Der MOSFET ist ein spannungsgesteuertes Bauelement, dessen
Gate-Emitter-Spannung Uy eine bestimmte Schwellenspannung
Ujge,tn, liberschreiten muss, damit das Bauelement leitend wird. Ein
Gatestrom ist dabei nur wihrend dem Schaltvorgang zur Auf- und
Entladung der Gatekapazitdt notwendig. Mit MOSFETs kénnen
Schaltzeiten von einigen Nanosekunden erreicht werden, wodurch
die Schaltverluste gering bleiben. Im eingeschalteten Zustand be-
sitzt das Bauelement einen gewissen Leitwiderstand Rgs on, der
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mit hoherer Sperrspannungsfestigkeit rapide ansteigt. Somit sind
vor allem MOSFETs fiir kleinere Sperrspannungen von 600V bis
1200V verfiighar [77]. Die Dauerstromtragfiahigkeit von Einzel-
schaltern liegt bei kleinen Spannungen von etwa 70-100 V bei eini-
gen 100 A und sinkt mit steigender Sperrspannung und steigender
Temperatur auf einige 10 A bei 1200 V. Aufgrund des positiven
Temperaturkoeffizienten ist eine Parallelschaltung von MOSFETs
einfach realisierbar. Zum Teil werden auch MOSFET-Module an-
geboten, wobei deren Sperrspannung bei 100-300V und Strom-
tragefihigkeit bei 1000-1500 A liegt [77].

Der Gate-Turn-Off Thyristor (GTO) wird, wie der Thyristor, mit
einem kurzen Gatestrompuls geziindet und bleibt anschliessend
ohne weiteren Gatestrom eingeschaltet. Zusétzlich kann der GTO
durch Anlegen einer negativen Gate-Kathoden-Spannung, ausge-
schaltet werden. Dazu muss jedoch ein geniigend grosser negativer
Gatestrom wihrend der Ausschaltphase (etwa ein Drittel des Last-
stromes fiir einige ms) aufgebaut werden [85]. Im ausgeschalteten
Zustand kann der GTO grundsétzlich positive und negative Span-
nung sperren. Bei induktiven Lasten muss beim GTO der Aus-
schaltvorgang, aufgrund der maximal erlaubten Spannungssteil-
heit du/ dt = 500 V/us, zusitzlich ein Beschaltungsnetzwerk vor-
gesehen werden. Die Schaltzeiten des GTOs liegen somit bei ei-
nigen ps. GTOs kommen wegen der hohen Sperrspannungsfestig-
keit (bis zu 4.5kV) und Stromtragfidhigkeit von einigen kA vor
allem bei Hochleistungsanwendungen, wie drehzahlgeregelte An-
triebe und Netzkupplungen fiir die Bahnstromversorgung, zum
Einsatz [78].

Der IGBT vereinigt die Vorteile von BJT und MOSFET. Wie
der MOSFET kann der IGBT spannungsgesteuert ein- und aus-
geschaltet werden und verfiigt wie der BJT auch bei hohen Span-
nungen iiber eine geringe Sattigungsspannung Ucc, sq¢. Derzeit sind
IGBTs in diskreter Form oder als Modul verfiighar. Die Schaltzei-
ten der Leistungs-IGBTs liegen unter 1 ps, wobei Sperrspannun-
gen von bis zu 6.5kV realisiert und Spitzenstrome bis zu 7.2 kA
getragen werden konnen. Eine genauere Beschreibung zum IGBT
folgt in Abschnitt 2.1.1.
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e Der IGCT ist eine Weiterentwicklung des GTOs, wobei ein verbes-
sertes Abschaltverhalten (> 4000V /us) ohne zusétzliche Damp-
fungsschaltung erreicht wird [78] und somit die Schaltverluste re-
duziert werden. Wie der GTO ist der IGCT auf geringe Leitver-
luste optimiert, wobei durch Verwendung einer diinnen Silizium-
scheibe die Durchlassverluste niedrig gehalten werden. Die zuge-
horige aufwendige Gateansteuerung des IGCTs gehort meist zum
Lieferumfang des IGCTs dazu. Die IGCTs kénnen im Gegensatz
zu den IGBTs aus einem Wafer hergestellt werden, wobei unter
reverse blocking, reverse conducting und asymmetric IGCTs un-
terschieden wird. Der momentan grosste IGCT mit einem Wafer-
durchmesser von 91 mm weist eine Spannungsfestigkeit von 10 kV
und eine Stromtragefdhigkeit von 3000 A auf. Bei kleineren Sperr-
spannungen (4500 V) existieren IGCTS mit Stromtragefdhigkeiten
bis zu 5500 A. Zudem kénnen IGCT-Press Pack Zellen beliebig in
Reihe geschaltet werden [79].

In Abbildung 2.1 ist der Leistungsbereich der aufgefiihrten Halbleiter-
Schalter graphisch dargestellt, wobei die Einsatzbereiche anhand den
Spezifikationen heutiger Bauelemente (2008) definiert wurden [79, 86].
Zusétzlich konnen die Halbleiter-Schalter qualitativ beziiglich der
Schaltzeiten eingeteilt werden (vgl. Tabelle 2.1).
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Abbildung 2.1: Leistungsbereich von Halbleiter-Schaltern.



44 Pulsgenerator

Tabelle 2.1: Allgemeiner Vergleich von Halbleiter-Schaltern [88].

Schalter Schaltleistung Schaltgeschwindigkeit
BJT mittel mittel

MOSFET klein schnell

GTO hoch langsam

IGBT mittel mittel

IGCT hoch mittel

Dabei weisen Bipolartransistoren und MOSFET zwar die fiir die Puls-
anwendung wichtigen hohen Schaltgeschwindigkeiten auf, jedoch liegt
die Schaltleistung weit unterhalb derjeniger von IGBTs oder IGCTs.
Wie in [34] gezeigt, kann durch Parallel- und Reihenschaltung einer
Vielzahl von MOSFETs ebenfalls eine hohe Pulsleistung erreicht wer-
den. Aufgrund der dabei wachsenden Systemkomplexitét werden diese
Halbleiter-Schalter jedoch fiir das hier zu realisierende System nicht
mehr beriicksichtigt.

Bei den Hochleistungsschaltern weist der GTO die geringsten Schalt-
geschwindigkeiten auf (einige ps) und ist somit fiir Pulsapplikationen im
ps-Bereich ebenfalls nicht anwendbar. Im Vergleich zum GTO findet der
IGCT bereits Anwendung bei Pulsapplikation im ws-Bereich [80-85].
Dabei werden vor allem IGCT-Stacks mit Spannungsfestigkeiten von et-
wa 40 kV und Stromtragefidhigkeiten von 4 kA eingesetzt, die als Ersatz
fiir die bisherigen Thyratrons dienen [82,83]. Die IGCTS zielen dabei vor
allem auf niederfrequente Anwendungen (< 500 Hz), da bei hoheren Fre-
quenzen die Leistungsaufnahme der Gatetreiber wesentlich ansteigt [82].
Zusétzlich werden IGCTs hiufiger bei langen Pulsen im Millisekunden-
bereich eingesetzt [80,81,83] (vgl. CERN), da die Leitverluste klein sind
und die Schaltzeiten der IGCTs bereits bei 1-2 us liegen (vgl. Messungen
in [80,81,83,84]). Aufgrund des langsameren Schaltverhaltens, speziell
beim Ausschaltvorgang, im Vergleich zum IGBT, kann der IGCT zur
Erzielung von Schaltflanken unter 1 us nicht eingesetzt werden. Somit ist
der IGBT dem IGCT vorzuziehen. Neben den schnelleren Schaltflanken
kann der IGBT iiber eine einfachere und leistungsschwichere Gatetrei-
berstufe angesteuert werden. Zudem koénnen heutige IGBTs mit NPT-
Struktur (siehe Abschnitt 2.1.1) zur Steigerung der schaltbaren Leistung
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in Reihe sowie parallel geschaltet werden [91,93,94,96,109-111]. Nicht
zuletzt eignet sich fiir einen niederinduktiven Aufbau die Bauform der
IGBT-Module mit Schraubanschliissen besser als die Press Pack Gehau-
se der IGCTs mit zugehoriger Spannvorrichtung [85].

2.1.1 Allgemeine Funktionsweise des IGBTs

In der Literatur [87,88,91,93] wird der IGBT meist als Kaskadenschal-
tung von MOSFET und Bipolartransistor beschrieben (vgl. Abbildung
2.2), wobei der IGBT eingangsseitig mit den Eigenschaften eines MOS-
FETs iiber das Gate nahezu leistungslos gesteuert werden kann und
ausgangsseitig, wie beim Bipolartransistor, eine hohe Stromtrage- und
Sperrspannungsfestigkeit aufweist. Im Vergleich zum MOSFET verfiigt
der IGBT iiber keine interne Bodydiode.

Die folgende Beschreibung beschrankt sich auf N-Kanal-Leistungs-
IGBTs (N-Kanal MOSFET -+ PNP-Bipolartransistor, Enhancement
Transistor), die in einem {iberwiegenden Anteil von Applikationen ein-
gesetzt werden. Somit sperrt der IGBT bei fehlender Steuerspannung
und kann bei Anlegen einer positiven Steuerspannung durch Ausbildung
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Abbildung 2.2: IGBT als Kaskadenschaltung eines MOSFET und Bi-
polartransistors.
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einer Inversionsschicht (n-leitender Kanal) im P-Gebiet, welches sich un-
terhalb des Gateanschlusses befindet, eingeschaltet werden [87,88,91].

Des Weiteren wird zwischen NPT-IGBT (Non-Punch-Through) und
PT-IGBT (Punch-Through) unterschieden, wobei sich diese Konzepte
prinzipiell nur anhand der im PT-IGBT vorhandenen hochdotierten n™-
Schicht (Buffer layer) unterscheiden [87] (vgl. Abbildung 2.3). Dabei
erstreckt sich das E-Feld bzw. die aufgenommene Sperrspannung iiber
das gesamte n~-Gebiet und wird in der diinnen n™-Schicht abgebaut.

Emittero Al\ SiO, Cee Ry oGate Emitter
— -t. | —_

= 5
?:K Coge | P~ nt pT

o Collector

NPT-IGBT PT-IGBT

Abbildung 2.3: Aufbau einer IGBT-Zelle mit PT- und NPT-Struktur
sowie Kennzeichnung der wichtigsten parasitdren Elementen [87] (vgl.
Tabelle 2.2).

Tabelle 2.2: parasitire Kapazitdten und Widerstdnde des IGBTs [87].

Symbol Bezeichnung

Cye Gate-Emitter-Kapazitat

Cre Kollektor-Emitter-Kapazitét
Ceqg Gate-Kollektor-Kapazitét
R, Interner Gatewiderstand

Ry Driftwiderstand
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Beim NPT-IGBT ist das n™-Gebiet gerade so dick, dass die zulés-
sige Sperrspannung vollstandig im n~-Gebiet abgebaut wird [87] (vgl.
Abbildung 2.3). Durch die dickere n~-Schicht des NPT-IGBTs steigt
somit auch die Sattigungsspannung Uce sqr wihrend dem Leitzustand
an. Jedoch werden aufgrund der folgenden Vorteile [87] des NPT-IGBT
gegeniiber dem PT-IGBT fiir den Leistungsmodulator ausschliesslich
NPT-IGBTs eingesetzt.

e Der NPT-IGBT weist im Gegensatz zum PT-IGBT einen posi-
tiven Temperaturkoeffizienten auf (Uce sq¢ steigt bei zunehmen-
der Temperatur) und ermdoglicht somit eine Parallelschaltung von
mehreren IGBT-Modulen.

e Der NPT-IGBT zeigt bei hartem Schalten die kiirzeren Schaltzei-
ten sowie geringere Schaltverluste. Zudem sind die Schaltzeiten /-
verluste weniger temperaturabhingig als beim PT-IGBT.

e Der NPT-IGBT weist eine grossere Robustheit durch bessere
Strombegrenzung bei Uberlast auf.

Eine Weiterentwicklung wie z.B. die Chips der dritten Generation von
EUPEC/Infineon (IGBT?) verfiigen iiber eine Trench-Struktur (z.B.
der 3600 A-IGBT FZ3600R17KE3), welche die Vorteile von NPT- und
PT-IGBTs vereint. Dabei wird eine weitere N-Schicht ( Field Stop Layer)
eingefligt, womit die Schaltverluste und ebenfalls die Sattigungsspan-
nung Uce sqr gesenkt werden kénnen [89].

Die stationéren Zusténde des IGBTS sind &hnlich wie beim MOSFET
in den Sperrzustand, den aktiven Bereich und den S&ttigungsbereich
unterteilt. Befindet sich die Gate-Emitter-Spannung U, unterhalb der
Schwellenspannung Upge ¢, sperrt der IGBT und es fliesst lediglich ein
kleiner Leckstrom. Dabei ist jedoch zu beachten, dass der IGBT wah-
rend des Sperrzustandes aufgrund der anliegenden Spannung und dem
fliessenden Leckstrom weiterhin thermisch stabil bleibt [90]. Das Aus-
gangskennlinienfeld im Leitzustand teilt sich beim IGBT analog zum
MOSFET in den aktiven Bereich und den S&ttigungsbereich auf. Im
aktiven Bereich, in dem die Gate-Emitter-Spannung Uy, die Schwellen-
spannung Uge ¢p nur wenig iiberschreitet, kann der Kollektor-Emitter-
Strom I, iiber die Gate-Emitter-Spannung gesteuert werden. Im einge-
schalteten Zustand (Uge > Uge 1), der als Sattigungsbereich bezeichnet
wird, ist der Strom I, hauptséchlich durch die dussere Beschaltung de-
finiert [87,93].
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IL~0 fir U< U
1
Ic - k (Uge - Uge,th) Uce - §U§e fur Uge - Uge,th Z Uce
I =k (Uge = Ugern)® fiir Upe — Ugen < Uee  (2.1)

Des Weiteren wird das dynamische Verhalten des IGBTs wie
beim MOSFET durch die nichtlinearen parasitiren Kapazité-
ten/Widerstidnde bestimmt (vgl. Abbildung 2.3). In der Literatur wer-
den die dynamischen Schaltvorgéinge vor allem fiir induktive Lasten
bzw. Briickenzweige mit Diodenabkommutierung analysiert [88,91,93,
112]. Beim vorliegenden Leistungsmodulator handelt es sich allerdings
um eine weitgehend ohmsche Last. Zuséatzlich kann das dynamische
Schaltverhalten, wie z.B. die Spannungséinderung dU../dt oder die
Stroménderung dI./ dt von aussen durch die Gatespannung Ugqtet des
Gatetreibers und die externen Gatewiderstdnde R, und R,;y mitbe-
stimmt werden, was fiir die spitere Auslegung des Gatetreibers von
Bedeutung sein wird (vgl. Gleichung (2.2) und (2.3)).

_ UgateJr - Uge,th

I, = (2.2)
! Ronjoss
V.. 1,
_ g 2.
at  C. (23)

2.1.2 Auswahl des IGBT-Moduls

Damit die Komplexitat des Pulsgenerators, d.h. die Zahl der IGBT-
Module klein gehalten werden kann, werden fiir den Halbleiter-
Modulator leistungsfihige IGBT-Module eingesetzt. Dabei weisen die
heute verfiigbaren IGBT-Module (Stand 2005-2008) eine maximale
Sperrspannungsfestigkeit von 6.5kV und einen DC-Nennstrom von
3.6kA auf. Stromstédrken von 3.6kA werden momentan jedoch nur
mit 1200V und 1700 V IGBT-Modulen erreicht, wobei der Pulsstrom,
z.B. des IGBT Moduls von EUPEC (FZ3600R17KE3), auf 7.2kA fiir
1ms spezifiziert ist. Neben den Grenzwerten der Sperrspannung und
der Stromtragefdhigkeit sind zur Erzeugung steiler Pulsflanken kurze
Ein- und Ausschaltzeiten T, bzw. T,s; erforderlich. Zudem darf die
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Differenz zwischen der Ein- und Ausschaltverzogerung Top, delay und
Tof f,delay Nicht mehr als 2 us betragen, damit die minimal spezifizierten
Pulsbreiten anhand Tabelle 1.1 erreicht werden kénnen (vgl. Abbildung
2.4). Des Weiteren sind die Verzégerungszeiten Top, deiay Und Tof ¢ deiay
vom Gatewiderstand R,, sowie R,¢s abhéngig und nehmen mit kleine-
rem Gatewiderstand ab (vgl. Abschnitt 2.2.4). Im Allgemeinen ist die
Einschaltverzogerung kiirzer als die Ausschaltverzégerung und spielt so-
mit nur eine untergeordnete Rolle.

Zur Auswahl des geeignetsten IGBT-Moduls werden nun die auf
dem Markt verfiigharen IGBT-Module mit einer Sperrspannung von
Uce,maz = 1200V beziiglich den erwéhnten Parameter verglichen. In
Abbildung 2.5 a)-d) sind die IGBT-Module beziiglich der maxima-
len Schaltleistung (= Sperrspannung x DC-Nennstrom), Einschaltdau-
er T,y, Ausschaltdauer T,5y und Ausschaltverzogerung 7o delay gra-
fisch gegeniibergestellt. Die Angaben zu Abbildung 2.5 stammen aus
Datenbléattern der Hersteller. Jedoch lassen sich iiber die Schaltzei-
ten und Schaltverzégerungen der einzelnen IGBT-Module aufgrund
der herstellerspezifischen Messbedingungen (Gatewiderstiande R, bzw.
R,¢f, Schalterstrom I., Schalterspannung U.., Lastinduktivitit) nur
beschrankte Aussagen treffen.

T, on,delay |, 1 T off,delay 1

1400 n : 25

1200 - | 20
Z. 1000 5 15 2
8 | v
S 800 : 10
on H o0
S 600 ! 5 §
g A, g
g 400 | 0 &
& i \\\L@w &

200 : “ols

0 ! -10

0 1 4 5 6 7 8 9 10
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Abbildung 2.4: Ein- und Ausschaltverzogerungen T, gelay bzw.
Toff,delay beim IGBT, welche die minimal erreichbare Pulsbreite mit-
bestimmen.
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Dies wird z.B. durch die Schaltkurven in Abbildung 2.6 deutlich,
wobei mit dem IGBT-Modul von ABB (5SNA2400E17) im Vergleich
zu dem von EUPEC (FZ2400R17KF6) mit demselben Aufbau sowie
identischem Gatetreiber (1SD536F2, 36 A-Gatetreiber von CONCEPT)
die schnelleren Einschaltflanken gemessen wurden, obwohl anhand der
technischen Angaben die Schaltzeiten des EUPEC-Moduls kiirzer sein
sollten (vgl. Abbildung 2.5). Dies liegt unter anderem daran, dass bei
den Messungen der Schaltflanken der Gatewiderstand beim ABB-Modul
grosser gewahlt wurden.

Aus Abbildung 2.5 a) ist zu erkennen, dass die Schaltleistung bei den
1700 V IGBT-Modulen maximal ist und somit fiir den Einsatz im Leist-
ungsmodulator am Geeignetsten scheinen. Mit zunehmender Sperrspan-

* Eupec FZ2400R17KF6 * Eupec FZ3600R17KE3
* Dynex DIM3600ESM17 * ABB 5SNA2400E17
= 7 - 400
z s N — 300 :
— ’” \\‘ v En * ¥ T f”/‘—‘-*_
%0 3 * * . ‘\\\‘§_—"/ ‘g 200 f ? //"/’
2 . & P
] - ; 100 ; )’/
8 1 $ e
0 z
01 .2 3 4 5 6 7 012 3 4 5 6 7
a) Sperrspannung [kV] b) Sperrspannung [kV]
1000 " 2000
800 S Zieoof % .
©n / — —p =
£, 600 “1200f  o% 0 s
S /7 S $ t . ,:”’
%400 . 1 < 800
B IR S L
200 }i__,_,.—' S 400| -~
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c) Sperrspannung [kV] d) Sperrspannung [kV]

Abbildung 2.5: a) Schaltleistung, b) Einschaltdauer T,,, c) Aus-
schaltdauer To5y und d) Ausschaltverzégerung Ty deiay in Abhén-
gigkeit der Sperrspannung fiir die verfiigbaren IGBT-Module (Stand:
2005).
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nung steigen zudem die Schaltzeiten an, was somit gegen den Einsatz
von IGBT-Modulen mit Sperrspannungen > 1700V spricht. Fir das
6.5kV-Modul von ABB (5SNAG00EG5) liegen die Schaltzeiten zwar im-
mer noch unter den maximal spezifizierten Schaltzeiten, jedoch miissen
bei den bereits teureren 6.5 kV-IGBTs ebenfalls teurere Hochspannungs-
kondensatoren, bzw. -dioden eingesetzt werden [56].

Somit werden fiir das zu realisierende Halbleiter-Leistungsmodulator-
System 1700V IGBT-Module verwendet, wobei die DC-Spannung
auf Upc = 1000V gesetzt wird. Unter den leistungsfahigsten
1700 V IGBT-Modulen standen vorerst die 2400 A-IGBTs von EUPEC
(FZ2400R17KF6), Dynex (DIM2400NSM17) und ABB (5SNA2400E17)
zur Verfiigung, welche sehr dhnliche Schalteigenschaften aufweisen (vgl.
Abbildung 2.6). Preislich liegen jedoch das Dynex- und das ABB-Modul
1.5 bzw. 2.5 Mal {iber dem EUPEC-Modul, weshalb fiir den Modulator
I das IGBT-Modul FZ2400R17KF6 von EUPEC verwendet wurde.

Fiir die beiden weiteren Leistungsmodulatoren Modulator I, I1I wur-
den jedoch die etwas stédrkeren 3600 A IGBT-Module FZ3600R17KE3
ebenfalls von EUPEC eingesetzt.
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Abbildung 2.6: Vergleich der Pulsspannungen bzw. -stréme des
IGBT-Moduls FZ2400R17KF6 von EUPEC und des IGBT-Moduls
5SNA2400E17 von ABB.
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2.2 Gatetreiber

Durch den Gatetreiber konnen das Schaltverhalten sowie die Schaltver-
luste von Halbleiter-Schaltern wesentlich beeinflusst werden. Im Gegen-
satz zu Gatetreibern in Umrichtern fiir Traktionsanwendung, bei wel-
chen z.B. der Schaltvorgang aufgrund von EMV-Anforderung oder zum
Schutz der Motorwicklung gezielt verlangsamt werden, miissen Gate-
treiber in Pulsapplikationen wegen der hohen Anforderungen beziiglich
Flankensteilheit (vgl. Tabelle 1.1) den IGBT méglichst schnell ein- und
ausschalten.

Die steilen Pulsflanken erfordern dabei zwar einen leistungsstarken,
niederinduktiven und niederohmigen Gatetreiber, jedoch kénnen gleich-
zeitig die Schaltverluste, insbesondere die Einschaltverluste, gering ge-
halten werden. Neben dem eigentlichen Schaltvorgang miissen, wie bei
herkémmlichen Gatetreibern, zusétzliche Schutzbeschaltungen vorgese-
hen werden, welche den IGBT im Fehlerfall (Uberstrom und Uberspan-
nung) vor einer allfdlligen Zerstérung schiitzen.

Im Folgenden wird zuerst auf die einzelnen Schaltvorgénge Finschalt-
vorgang und Ausschaltvorgang eingegangen. Dabei miissen einerseits die
Schaltzeiten des IGBT-Moduls unter den spezifizierten Flankenzeiten
der Ausgangsspannung liegen, damit weiterhin die Spezifikationen aus
Tabelle 1.1 erfiillt werden konnen. Andererseits begrenzen Langsindukti-
vitdten, wie z.B. die Kommutierungsinduktivitdt im Eingangskreis, auf-
grund der resultierenden Uberspannung die Ausschaltgeschwindigkeit
des IGBT-Moduls. Jedoch zeigt sich, dass durch den Einsatz von mehr-
stufigen Ausschaltverfahren trotz parasitdrer Induktivititen schnelle
Schaltflanken realisierbar sind. Darauf folgend werden unterschiedliche
Schutzbeschaltungen untersucht, welche den IGBT vor Uberlastung und
allfalliger Zerstorung schiitzen.

2.2.1 Einschaltvorgang

Zum Test der Hochleistungs-IGBTs bei zwei- bis dreifachem Nenn-
strom (I, = 4000-6500 A) wurde zu Beginn ein kommerzieller Gate-
treiber [113] verwendet, welcher allgemein in Umrichtern Einsatz fin-
det. Dabei handelt es sich um einen 18 A-Gatetreiber mit einer Versor-
gungsspannung von +15V sowie den Gatewiderstianden R,, = 12 und
R,y =2.8Q (CONCEPT 1SD418F2).
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In Abbildung 2.7 sind die Pulsspannung Up. 154 und der Pulsstrom
I 18 o bei einer DC-Spannung von 1000 V und einer ohmschen Last von
0.25Q gezeigt. Die Einschaltdauer Ty, gemessen an der Spannungs-
flanke von 90% auf 10%, betriagt 1.2 us und iiberschreitet somit bereits
ohne anschliessenden Pulstransformator die erwahnten Spezifikationen
der Modulator-Ausgangsspannung.

Zur Erzielung schnellerer Spannungsflanken wurde auch der stérke-
re 36 A-Treiber (CONCEPT 1SD536F2) getestet, dessen Versorgungs-
spannung wiederum 415V betragt. Die Werte der Gatewiderstdnde
sind R,p, = 0.6 und R,py = 2.7€). Dabei kann die Einschalt-
Spannungsflanke auf 930 ns (-22%) reduziert werden, was jedoch wei-
terhin {iber den Spezifikationen liegt (vgl. Abbildung 2.7).

Die Griinde fiir die relativ langen Schaltzeiten sind einerseits die mo-
derate Versorgungsspannung von +15V, wobei am Gate eine tatséchli-
che Gate-Emitter-Spannung von Uge = 13V gemessen wurde. Anhand
der technischen Angaben zum IGBT-Modul FZ2400R17KF6 von EU-
PEC ist fiir einen Laststrom ab 4000 A eine Gate-Emitter-Spannung von
iiber Ug. = 11V erforderlich. Andererseits wird aufgrund des haupt-
séchlichen Einsatzgebietes in Umrichtern die Gateaufladung durch rela-
tiv grosse Gatewiderstdnde R,, und R,s; verlangsamt und verunmog-
licht somit den Einsatz in Pulsapplikationen.
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Abbildung 2.7: Vergleich von Pulsspannung und Pulsstrom des IGBT-
Moduls FZ2400R17KF6 mit 18 A- und 36 A-Gatetreiber (CONCEPT
1SD418F2 bzw. CONCEPT 1SD536F2).
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Schaltstufe fiir Gatetreiber in Pulsapplikationen

In dieser Arbeit wurde deshalb eine neue Treiberstufe mit schnelleren
Schaltflanken fiir IGBT-Module in Pulsapplikationen realisiert, welche
sich von kommerziellen Gatetreibern vor allem in der maximalen Schalt-
leistung unterscheidet (vgl. Abbildung 2.8). Anhand Gleichung (2.3)
kann die Schaltgeschwindigkeit durch die Wahl einer grésseren Versor-
gungsspannung Vygte+ sowie durch Minimierung der Gatewiderstén-
de R,, und R,sy erhoht werden. Bei einer ersten Realisierung eines
leistungsstarkeren Gatetreibers konnte die Versorgungsspannung zwi-
schen Uggrer = 10V und Uggre+ = 20V eingestellt werden, was ge-
rade der maximal erlaubten Gate-Emitter-Spannung U, entspricht.
Die Versorgungsspannung Ugqtet+ wird dabei durch Keramikkondensa-
toren gestiitzt und niederinduktiv iiber eine MOSFET-Verstarkerstufe
an die Anschliisse des IGBT-Moduls gefiihrt. Mit Hilfe der MOSFET-
Verstérkerstufe ist dabei ein Spitzenstrom von I ¢ = 120 A moglich (vgl.
Abbildung 2.8). Das Schaltverhalten des IGBT-Moduls FZ2400R17KF6
mit dem entwickelten Gatetreiber wurde mit demjenigen des kommer-
ziellen 36 A-Gatetreibers verglichen, wobei aus Vergleichsgriinden die
Gate-Emitter-Spannung ebenfalls auf Uy, = 13V eingestellt wurde. Die
Treiber unterscheiden sich somit einzig in den Gatewiderstédnden, welche
auf Ron, = Ropp = 0.15Q gesetzt wurden (vgl. Abbildung 2.9).
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Abbildung 2.8: Schaltschema des Gatetreibers mit MOSFET-
verstarkter Ein- und Ausschaltstufe.
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Abbildung 2.9: Vergleich des Schaltverhaltens des IGBT-Moduls
FZ2400R17KF6 mit 36 A-Gatetreiber (CONCEPT 1SD536F2) und ei-
genem Gatetreiber mit Ugqteq = 13V und R,,, = 0.15Q.
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Abbildung 2.10: Messungen der Schaltflanken bei den Gate-Emitter-
Spannungen Uge = 13V und Uge =20 V.
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Durch die Verkleinerung des Gatewiderstands von R,, = 0.6 auf
Ry, = 0.15Q konnte die Einschaltzeit lediglich von T,, = 930ns auf
Ton = 780mns (-16%) verkiirzt werden, da die Gate-Emitter-Spannung
weiterhin knapp tiber den fir I. = 4000 A nétigen 11V liegt. Die Aus-
schaltflanke betréagt 75,y = 230ns und liegt bereits unter dem spezifi-
zierten Wert fiir T, ;. Durch anschliessende Erhohung der Versorgungs-
spannung von Uggtetr = 13V auf Uggre+ = 20V konnte die Einschalt-
dauer von Ty, = 780 ns auf Ty, = 290ns (-62%) reduziert werden (vgl.
Abbildung 2.10). Die Ausschaltflanke verkiirzte sich dabei unwesentlich
auf Toff = 220 ns.

Werden fiir den Halbleiter-Leistungsmodulator vier parallele Puls-
generatoren mit jeweils einem IGBT-Modul verwendet, betragt
der Pulsstrom pro IGBT-Modul zur Erzeugung des 20MW-
Pulses mindestens 5kA, wobei zusitzlich der Magnetisierungsstrom
zu beriicksichtigen ist. Deshalb wird zum Vergleich der beiden
IGBT Module EUPEC-FZ2400R17KF6 (2400 A/1700 V) und EUPEC-
FZ3600R17KE3 (3600 A/1700V) bei Upc = 1000V und I. = 6500 A
sowie einer Gatespannungen Ugqre+ = 20V das Schaltverhalten gete-
stet. Der externe Gatewiderstand R,, betrigt weiterhin 0.15€Q (vgl.
Abbildung 2.11).

1400 7000
1200 6000
> 1000 5000
3 7 <
D 800 c 2400A-IGBT 4000 =
g0 1. 3600A-1GBT E
2 600 3000 §
g )
8 w2
& 400 Ce 3600A-IGBT \ 2000
200 ce 2400A- IGBT\, 1000
0 0

o 1 2 3 4 5 6 7 8 9
Zeit [ps]

Abbildung 2.11: Schaltflanken der IGBT-Module FZ2400R17KF6
und FZ3600R17KE3 bei Upe = 1000V und I, = 6500 A.
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Die Schaltflanken der beiden IGBTs unterscheiden sich dabei nur
unwesentlich, wobei mit dem 3600 A-IGBT etwas schnellere Schalt-
zeiten erreicht werden (Ton2400a = 53018, Ton 36004 = 450ns und
Toff,24OOA = 210 ns, Toff,SSOOA = 290 HS). Jedoch neigt der 3600 A-
IGBT (Trench-/Field Stop-IGBT) im Vergleich zum 2400 A-IGBT
(NPT-IGBT) wihrend dem Ausschaltvorgang zu Schwingungen, wel-
che bei grosser werdender Sperrspannungsbelastung zunehmen. Durch
Verlangsamung des Ausschaltvorganges bzw. durch Verwendung zwei-
stufiger Ausschalttechniken kann das Schwingverhalten reduziert bzw.
ganz verhindert werden (vgl. Abschnitt 2.2.3).

Schlussendlich wird eine weitere Steigerung der Schaltflanke durch
Entfernen des externen Gatewiderstands R,,, = 02 erreicht, wobei die
Gateaufladung nur noch durch den internen Gatewiderstand begrenzt
wird. Anhand Herstellerangaben betréagt dieser 0.6 2 fiir das 2400 A-
IGBT-Modul FZ2400R17KF6 bzw. 0.5 fiir das 3600 A-IGBT-Modul
FZ3600R17KE3. Das Schaltverhalten des 2400 A-IGBTs mit R,,, =0}
ist in Abbildung 2.12 gezeigt. Durch die Eliminierung des externen Ga-
tewiderstands R,, kann die Einschalt-Spannungsflanke nochmals um
59% bis auf T,,, = 120 ns reduziert werden. Dies entspricht gerade noch
10% der Einschaltzeit des kommerziell erhéltlichen 18 A-Gatetreibers.
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Abbildung 2.12: Gemessene Schaltflanke des 2400 A-IGBT-Moduls
(FZ2400R17KF6) bei Uggtetr =20V und R,,, = 0.
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Abbildung 2.13: Vergleich der Einschaltflanken beim 2400 A-IGBT-
Modul (FZ2400R17KF6).

Tabelle 2.3: Schaltzeiten der beiden IGBT-Module FZ2400R17KF6
und FZ3600R17KE3 von EUPEC mit verschiedenen Gatetreibern, Ga-
tespannungen und Gatewiderstdnden.

IGBT und Gatetreiber Ton Tory
2400 A-IGBT mit 18 A-Treiber 1200 ns 540 ns
(Uge =13V, I, =4000 A, Ry, =19, Rypp =2.80Q)

2400 A-IGBT mit 36A-Treiber 930 ns 400 ns
(Uge =13V, I, =4000 A, R, = 0.6Q, Ropy =2.70Q)

2400 A-IGBT mit eigenem Treiber 780 ns 230 ns
(Uge =13V, Ry, = 0.15Q, Ropy = 0.15Q)

2400 A-IGBT mit eigenem Treiber 530 ns 210 ns
(Uge =20V, I, = 6500 A, R, = 0.15Q, Ropy = 0.15Q)

2400 A-IGBT mit eigenem Treiber 120 ns 500 ns

(Uge =20V, I = 5800 A, Rpp = 09, Rops1 = 0.8Q/Rypr0 = 1209)

3600 A-IGBT mit eigenem Treiber 450 ns 290 ns
(Uge =20V, I, = 6500 A, Ry, = 0.15Q, Ropy = 0.15Q)
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Die Dauer der Ausschaltflanke T,y in Abbildung 2.12 liegt dabei
aufgrund des zweistufigen Ausschaltvorgangs (vgl. Abschnitt 2.2.3) und
der IGBT-Spannungsbegrenzung Uce mar = 1200V bei T, ¢ = 500 ns.

Zum Vergleich des Schaltverhaltens mit unterschiedlichen Gatetrei-
bern sind in Abbildung 2.13 die Einschaltflanken fiir den 2400 A-IGBT
nochmals gegeniibergestellt. In Tabelle 2.3 sind die entsprechenden
Schaltzeiten Ty, und T5,¢¢ der verschiedenen Gatetreiber aufgefiihrt.

2.2.2 Ausschaltvorgang

Wie bereits erwéhnt, darf der externe Ausschalt-Gatewiderstand R, ¢
aufgrund der Langsinduktivitdt Lxepn, im Kommutierungspfad und der
dabei resultierenden Uberspannung UL kom im Vergleich zum Einschalt-
vorgang nicht beliebig verkleinert werden (vgl. Gleichung (2.4) und Ab-
bildung 2.14).

dr.
ar

ULkom = Lkom . (24)

Dies zeigte sich ebenfalls in den Messungen zum Abschnitt 2.2.1, ins-
besondere in der Abbildung 2.11, wobei die hohe Laststroménderung
dI./dt am Ende des Ausschaltvorgangs zu einer entsprechenden Uber-
spannung Uy kom filhrt. Eine Reduktion der Uberspannung UrLkom 1asst
sich einerseits durch Minimierung der parasitdren Induktivitat Ly, im
Kommutierungspfad erreichen, welche sich aus der Serieninduktivitét
der Eingangskapazitéiten, der Zuleitungsinduktivitat sowie der internen

Abbildung 2.14: Notwendigkeit der Begrenzung der Ausschaltge-
schwindigkeit aufgrund der Streuinduktivitat Loy, im Kommutierungs-
pfad.
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Modulinduktivitdt zusammensetzt. Jedoch liegt die Kommutierungsin-
duktivitdt Lgom bei den realisierten Leistungsmodulatoren Modulator
I-1IT bereits unter 40 nH und kann somit durch Verdnderung des Schal-
tungsaufbaus nicht mehr weiter reduziert werden. Andererseits, kann
durch Verwendung eines grosseren Ausschalt-Gatewiderstands R, f ¢ die
Spannungsflanke dU,./dt bzw. Stromflanke dI./dt verlangsamt wer-
den, wodurch die Millerkapazitdt C., langsamer aufgeladen wird und
somit der IGBT langsamer in den sperrenden Zustand wechselt (vgl.
Millereffekt bzw. Abbildung 2.15).

Der Verbleib in der SOA (Save Operation Area) kann anstelle der
Reduktion der Uberspannung Upiom durch Verringerung der Eingangs-
spannung Upc erreicht werden, was jedoch aufgrund der schlechteren
Schalterausniitzung nicht erwiinscht ist. Somit muss beim konventio-
nellen einstufigen Ausschaltvorgang die Uberspannung durch Vergros-
serung des Gatewiderstandes R,¢s begrenzt werden, wobei fiir einen
1700 V-IGBT mit einer DC-Spannung von Upc = 1000V eine Be-
grenzung der Uberspannung auf etwa Urgo,m = 200V als sinnvoll
erscheint. Dies fiihrt fiir die gegebene Applikation bei einem Puls-
strom von I. = 5000 - 6000 A auf einen Ausschalt-Gatewiderstand von
Rorp=3.75Q (vgl. Abbildung 2.16).

Die Ausschaltzeit von 10% auf 90% der Eingangsspannung Upc be-
trigt dabei T,y = 1548 ns und liegt iiber dem spezifizierten Wert (vgl.
Tabelle 1.1). Zusatzlich fithrt die Vergrosserung des Gatewiderstands
Ro¢f bzw. die Verlangsamung der Schaltflanke zu wesentlich grosseren

- Ugute

Eaux

Abbildung 2.15: Einfluss des Gatewiderstandes R,¢¢ auf die Span-
nungsédnderung dU../dt durch langsamere Ent- oder Aufladung der
Kapazitéit Ceg.
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Abbildung 2.16: Messungen der Schaltflanke des 2400 A-IGBT-
Moduls (FZ2400R17KF6) bei Ugqre = 20V und Rypp = 3.75 2.

Ausschaltverlusten [88]. Diese ergeben sich fiir die Ausschaltflanke aus
Abbildung 2.16 zu E, 55 = 4014 mJ, was bei einer Pulswiederholfrequenz
von frep = 200 Hz iiber 800 W pro IGBT entspricht!

2.2.3 Zweistufiger Ausschaltvorgang

Die Begrenzung der Ausschaltgeschwindigkeit 75, 7¢ bzw. der Strom-
anderung dI./dt aufgrund der resultierenden Uberspannung ULkom
kann durch einen zweistufigen Ausschaltvorgang verhindert werden
[112,114,115,117]. Bei Verwendung von mehr als zwei Stufen ist ei-
ne verfeinerte Steuerung des Ausschaltvorgangs moglich [116], wobei
aufgrund des geringen Vorteils der mehrstufigen Gateansteuerungen im
Vergleich zur wachsenden Komplexitdt der Schaltung in dieser Arbeit
nur das zweistufige Ausschaltverfahren berticksichtigt wird [123-125].
Im Vergleich zum konventionellen einstufigen Ausschaltvorgang erweist
das zweistufige Verfahren einen entscheidenden Vorteil beziiglich Steige-
rung der Schaltgeschwindigkeit und Senkung der Schaltverluste, wobei
die Komplexitat des Treibers nur in begrenztem Masse zunimmt.
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Funktionsweise

Allgemein, wird bei zwei- und mehrstufigen Ausschaltverfahren
durch aufeinanderfolgendes Zu- und Umschalten von unterschiedli-
chen Gatewiderstédnden der Ausschaltvorgang in verschiedene Schalt-
abschnitte aufgeteilt, wodurch die Gateentladung bzw. die Ausschalt-
Spannungsflanke dU../ dt in Abhéngigkeit der Spannung U, in jedem
Abschnitt kontrolliert werden kann.

Der Gatetreiber mit zweistufiger Ausschaltlogik besteht dabei aus
einer nieder- und einer hochohmigen Ausschaltstufe, wodurch der Aus-
schaltvorgang in zwei unterschiedliche Schaltabschnitte aufgeteilt wird
(vgl. Abbildung 2.17).

Im ersten Abschnitt, wahrend T}, befindet sich die Kollektor-Emitter-
Spannung U.. noch unterhalb einer definierten Referenzschwelle U,...
Dabei soll das Gate niederohmig entladen werden damit eine hohe Aus-
schaltgeschwindigkeit dU../dt mit geringen Ausschaltverlusten E,
resultiert. Zur Erzielung des kleinsten Ausschaltwiderstandes R,y wéh-
rend T; werden beide Stufen S,fr1 und Syfy,2 eingeschaltet (vgl. Ab-
bildung 2.17 a).

RogsiRofr

2.5
Ropp1+ Ropyo (25)

Rorrri =

T, delay
Ucle)max gEs
DC
Rojf2 \ Uce
U,
refeff RognlIRof2
0 ho b
DN A

Abbildung 2.17: a) Blockdiagramm der Steuerlogik fiir den zweistu-
figen Ausschaltvorgang und b) Verlauf der Spannung U,.. wiahrend des
zweistufigen Auschaltvorgangs.
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Sobald die Spannung U, die definierte Referenzspannung U,..; bei t;
iiberschreitet, wird wahrend 75 die niederohmige Ausschaltstufe S,f¢ 1
ausgeschaltet und das Gate nur noch iiber den hochohmigen Gatewi-
derstand R,yso entladen.

Roggra = Rogra (2.6)

Aufgrund der Millerkapazitét C.y hat die Anderung des Gatewider-
standes vom niederohmigen R, s 71 zum hochohmigen R, s 72 eine Ab-
flachung der Spannungs-/Stromflanke zur Folge (vgl. Abbildung 2.15
bzw. 2.17 b)).

Die Referenzspannung U,y wird iiblicherweise nahe an die Eingangs-
spannung Upc gelegt, damit zur Minimierung der Ausschaltzeit so lan-
ge wie moglich niederohmig ausgeschaltet werden kann. Jedoch ist die
Schwelle U,y fiir die entsprechende Applikation beliebig eingestellbar,
wobei eine tiefere Referenzspannung U,.; in weniger Uberschwingen
resultiert. Aufgrund von internen Verzogerungen in der Gatetreiber-
Schaltung Tgeiqy, wie z.B. in den Komparatoren oder den Schaltern
Sorp1 und Sorro, muss die effektive Referenzspannung Uerepy auf
einen Wert unterhalb der Eingangsspannung Upc gesetzt werden, da-
mit der Wechsel des Gatewiderstandes gerade bei Up¢ erfolgt. Zur Mi-
nimierung dieses Effekts muss die Signalverzégerung Tieiq, minimiert
werden, damit eine stabile Funktion bei unterschiedlichen Betriebsbe-
dingung garantiert werden kann. In der realisierten Hardware, welche
auf der Signalverarbeitung anhand Abbildung 2.17 a) basiert, betrigt
die Signalverzogerung von der Detektion bis zur Widerstandsumschal-
tung etwa Tgeiqy = 401ns. Dabei wird die IGBT-Spannung U.. mittels
eines abgeglichenen ohmsch-kapazitiven Spannungsteiler gemessen und
die Uberschreitung der Referenzspannung mit einem high-speed Kom-
parator detektiert. Entscheidend fiir die Genauigkeit der Spannungs-
messung U, ist dabei ein kompaktes, storunempfindliches PCB-Layout,
damit Storungen auf dem Messsignal auf ein Minimum reduziert wer-
den. Zusétzlich kann die Referenzspannung U,.; des high speed Kom-
parators iiber ein Potentiometer auf einen beliebigen Wert eingestellt
werden, wodurch die Schaltungskomplexitit gering gehalten wird (vgl.
Abbildung 2.17 a)). Bei komplexeren Systemen, bei denen ebenfalls eine
Anderung des Einstellwertes wihrend des Betriebes vorgenommen wer-
den soll, kann die Referenzspannung U,..y auch von einem DSP mittels
Digital-Analog-Konverter vorgegeben werden.
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Spannungsflanken-
detektion

Versorgung  Signalverarbeitung Ug,-Messung

Schaltstufe mit zweistufigem Ausschalten Zener Clamping

Abbildung 2.18: Entwickelter Gatetreiber mit zweistufiger Ausschalt-
logik und zusétzlicher Schutzbeschaltung (vgl. Abschnitt 2.2.5).

Messergebnisse

Die Referenzspannung U,..r sowie die Wahl der Gatewiderstande R,y 1
und R, ;s 2 hingen jeweils vom betrachteten Betriebspunkt (1., Upc) ab
und kdénnen aufgrund des stark nichtlinearen Verhaltens des IGBTs nicht
im Voraus berechnet werden. Deshalb wurde der zweistufige Ausschalt-
vorgang mittels einer Messreihe am Modulator I (Upc = 1000V und
I. = 5800 A) mit dem entwickelten Gatetreiber aus Abbildung 2.18 ana-
lysiert. Die Referenzspannung U,..s entspricht dabei der DC-Spannung
Upc = 1000 V. Zudem wurden die Gatewiderstdnde jeweils derart ge-
wahlt, dass im Mittel eine maximale Kollektor-Emitter-Spannung von
Uce,maz = 1230V resultiert.

In Abbildung 2.19 sind die Spannungen U.. und Uy, sowie die Stro-
me I., Irofsf1 und Irofy o fiir den zweistufigen Ausschaltvorgang mit
Ropp1 = 0.85Q und Roppo = 5108 gezeigt. Dabei ist ersichtlich,
dass wahrend der ersten Phase das Gate iiber beide Gatewiderstan-
de Rofr1 und Ry 2 entladen wird. Der grosste Anteil des Gatestromes
fliesst dabei iiber den kleineren Widerstand R,¢f1 und betrigt etwa
Irosr1 = 10A. Sobald U.. die Schwellenspannung U,.s iiberschreitet,
wird die erste Stufe mit R,fr1 ausgeschaltet und das Gate nur noch
iiber Rofro mit Iporro = 10-15mA entladen.

Des Weiteren wurde der zweistufige Ausschaltvorgang fiir verschie-
dene Widerstandspaare R,ff1 und R,f 2 beziiglich der Schaltverluste
E,r¢ und der Ausschaltzeiten 75,y untersucht. In Abbildung 2.20 sind
die Ausschaltverluste E,ys sowie die Ausschaltdauer T; s fiir das ein-
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Abbildung 2.19: Spannungs- und Stromkurven wéhrend dem zweistu-
figen Ausschaltvorgang.

stufige Ausschaltverfahren mit R,fr1 = 3.75Q und fiir das zweistufi-
ge Ausschaltverfahren mit verschiedenen Gatewiderstinden R,fy1 und
Rosy 2 aufgetragen. Wie erwartet, fithrt beim zweistufigen Ausschaltver-
fahren ein kleinerer Ausschaltwiderstand der ersten Stufe zu schnelleren
Ausschaltzeiten 7,7 ; und somit zu geringeren Ausschaltverlusten E,¢¢.
Mit dem einstufigen Ausschaltverfahren betragen die Ausschaltverlu-
ste Eopy = 4014mJ und die Ausschaltdauer 7,5y = 1530 ns. Mit dem
zweistufigen Ausschaltverfahren kénnen diese Werte bei einer maxima-
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Abbildung 2.20: Ausschaltverluste E,r s und Ausschaltdauer 75 ;¢ der
IGBT-Spannung U, (10%-90%) mit zweistufigem Ausschaltvorgang fiir
verschiedene Gatewiderstdnde R,fr 71 und Ropf 72 im Vergleich zum
einstufigen Treiber.

len IGBT-Spannung von Uee mas = 1230V auf Eypp = 2724 mJ (-32%)
bzw. Tors = 580ns (-62%) gesenkt werden. Fiir kleinere Gatewider-
stdnde kann die maximale Kollektor-Emitter-Spannung Uce maz nicht
mehr unter 1230V gehalten werden. Bei einer Pulswiederholfrequenz
von frep = 200 Hz sinken somit die Ausschaltverluste pro IGBT-Modul
von Poff,max = 803 W auf Poff,min = 545 W.
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2.2.4 Schaltverzogerungen

Wie in Abschnitt 2.1.2 beschrieben, diirfen die Ausschaltverzégerung
Toff.delay bei vernachlissigbarer Einschaltverzogerung Ty, deiay nicht
mehr als 2 ps betragen, damit eine minimale Pulsdauer von 2 us erreicht
wird. Die Dauer Ty¢f deiay hdngt dabei wesentlich vom Gatewiderstand
Roys ab, durch welchen die Kollektor-Gate-Kapazitéit C.4 geladen wird.
In Abbildung 2.21 sind die Spannungen U.. und Uy, fiir den zweistufi-
ge Ausschaltvorgang mit unterschiedlichen Widerstandswerten R, ¢ 71
dargestellt. Dabei zeigt sich, dass mit kleiner werdendem Gatewider-
stand R,rf,1 die Ausschaltverzogerung kiirzer wird, da die nichtlineare
Kapazitéit C.y, wihrend dem Millerplateau schneller geladen wird. Diese
weist bei kleinen Spannungen von U,. grosse Werte auf, wodurch wah-
rend der Zeit des Millerplateaus ein entsprechender Gatestrom fliessen
muss, damit die Kapazitit C., geladen wird. Folglich verkiirzt die Wahl
eines kleinen Gatewiderstandes diese Zeit wesentlich. Sobald die Span-
nung U, eine bestimmte Schwellenspannung iibersteigt, wird die Kapa-
zitét C.q4 aufgrund deren Nichtlinearitét wesentlich kleiner, wodurch die
Spannung Ug. rasch absinken bzw. die Spannung U,. rasch ansteigen
kann. Den Zusammenhang zwischen Gatewiderstand R, 71 und der
Ausschaltverzogerung Ty ¢ f,deiay Wird in Abbildung 2.22 gezeigt.
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Abbildung 2.21: Spannungen U, und Ug mit unterschiedli-
chen Ausschaltverzégerungen beim zweistufigen Ausschaltverfahren fiir
Roprr1 =085Q, Roppr1 = 1.55Q und Roprri = 1.996).
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Abbildung 2.22: Ausschaltverzogerung beim zweistufigen Ausschalt-
verfahren in Abhéngigkeit der Gatewiderstande R,¢f,71 und Rof ¢ 12.

Dabei verringert sich die Ausschaltverzégerung 1o deiay in etwa li-
near mit dem Gatewiderstand R, 71. Fiir Roprr1 = 0.85Q liegt die
Ausschaltverzégerung noch bei To¢f detay = 1690ns und kann, wie im
folgenden Abschnitt gezeigt, durch zusétzliche Schutzmassnahmen noch
weiter gesenkt werden. Bei zu grossem Gatewiderstand wird eine maxi-
male Ausschaltverzégerung erreicht, die sich in Abhéngigkeit des Gate-
widerstandes nicht mehr wesentlich verdndert.
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2.2.5 Schutzkonzepte

Im Normalbetrieb garantiert der zweistufige Ausschaltvorgang eine Be-
grenzung der Kollektor-Emitter-Spannung U,. auf erlaubte Werte. Im
Fehlerfall jedoch, wie z.B. bei Uberstrom bzw. Uberspannung, welche
als Folge des Uberstromes auftritt (2.4), muss der Schalter durch zu-
satzliche Beschaltungen geschiitzt werden.

In der Literatur werden dabei verschiedene passive Dampfungsschal-
tungen (engl. Snubber Clircuit) beschrieben [114,120,122,123], die je-
doch zu grossen Verlusten in den zusétzlichen Komponenten fiihren. Des
Weiteren existieren Schutzschaltungen, die wie z.B. Klemmschaltungen
(engl. Active/Zener Clamping) direkt auf das Gate des Schalters zuriick-
greifen und somit den Schalter schiitzen [114,120-123]. Zur Abdeckung
der genannten Fehlerfille wird somit der Gatetreiber mit zweistufigem
Ausschaltvorgang durch zusétzliche Schutzschaltungen erweitert.

Uberspannungsschutz

Die Klemmschaltung (weiterhin bezeichnet als Zener Clamping), die
direkt auf das Gate zuriickgekoppelt wird, ist eine bekannte und haufig
eingesetzte Schutzschaltung zur Unterdriickung von Uberspannungen
[115,120-122]. Dabei wird mit einer Hochspannungs-Suppressordiode
bzw. mit mehreren in Reihe geschalteten Niederspannungsdioden zur
Realisierung einer Regelschleife eine zusétzliche Verbindung zwischen
Kollektor- und Gateanschluss gebildet (vgl. Abbildung 2.23 a)).

Sobald die IGBT-Spannung U,.. die Zenerspannung U iiberschrei-
tet, fliesst ein Teil des Laststromes I. iiber den Zenerpfad zuriick ins
Gate, wobei der Strom I 1 durch die Charakteristik der Zenerdiode
sowie den Serienwiderstand [y, definiert wird. In Zusammenhang mit
dem zweistufigen Ausschaltvorgang muss garantiert werden, dass der
Ausschaltwiderstand bereits auf R,f¢2 umgeschaltet wurde, damit der
Strom I¢p,1 klein gehalten werden kann. Dabei fiihrt der Strom I¢;; in
Abhéngigkeit des Gatewiderstands R,ss 2 nach Durchbruch der Zener-
diode zu einer Aufladung bzw. verlangsamten Entladung des Gates. Zu-
sdtzlich kann die Riickkopplung der Regelschleife durch den Widerstand
Ryy eingestellt werden, damit eine stabile Regelung garantiert werden
kann (vgl. Abbildung 2.23 a)).

Durch die Kombination von zweistufigem Ausschaltvorgang und der
Zener Clamping-Schaltung kann der Strom Iy ; aufgrund des relativ
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Abbildung 2.23: a) Realisierung der konventionellen Zener Clamping-
Schaltung und b) der verbesserten Zener Clamping-Schaltung.

grossen Ausschaltwiderstandes R,ff2 wahrend 75 klein gehalten wer-
den. Dadurch reduzieren sich die Verluste im Zenerpfad im Vergleich
zu einstufigen Verfahren, in denen niederohmige Gatewiderstande ein-
gesetzt werden, wesentlich. Die mittlere Verlustleistung liegt bei einer
Klemmspannung von Uz = 1100V und einer Pulswiderholrate von
frep = 200Hz bei nur Pz = 1.5W. Jedoch betrégt die Spitzenlei-
stung mit einem kurzzeitigen Spitzenstrom von etwa I #b,1 = 33 A bei
Pz = 36500 W!

Eine weitere Reduktion des Zenerspitzenstromes I #p,1 und somit der
kurzzeitigen Verluste im Zenerpfad kann durch Einfligen eines NPN-
Bipolartransistors erreicht werden (vgl. Abbildung 2.23 b)). Durch die
Stromverstarkung des Transistors wird der Spitzenstrom bei einem Wi-
derstand von Ry, = 1kQ auf maximal I tb,2 = 160 mA beschrénkt, was
in einer Spitzenleistung von nur noch P, = 200 W resultiert. Die mittle-
re Verlustleistung liegt etwa bei P, = 10 mW und ist somit vernachlas-
sigbar. Folglich kann die Zener Clamping-Schaltung nicht nur fiir den
Fehlerfall, sondern in Kombination mit dem zweistufigen Ausschaltvor-
gang auch fiir den Normalbetrieb eingesetzt werden. Dies erméglicht
eine weitere Verkiirzung der Ausschaltdauer 75, ¢y bei gegebener Maxi-
malspannung Uce maz. Zudem ist die Zenerspannung U, aufgrund des
geringen Stromes I, o etwa konstant, was eine besser definierbare ma-
ximale Kollektor-Emitter-Spannung Uce jqq zuldsst. Das Ausschaltver-
halten mit verbessertem Zener Clamping ist in Abbildung 2.24 gezeigt.
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Abbildung 2.24: Spannungs- und Stromkurven bei kombiniertem Aus-
schalten von zweistufiger Ausschaltlogik und Zener Clamping.

Es ist ersichtlich, dass der Strom I 2 wiahrend des Durchbruchs der
Suppressordioden in etwa konstant ist und zu einer erneuten Aufladung
des Gates fithrt. Sobald die Spannung U, die Durchbruchspannung
U. wieder unterschreitet, wird der Strom Iy, 2 abgeklemmt und das
Gate iiber den Widerstand R,ff 2 génzlich entladen. Durch die Kom-
bination des zweistufigen Ausschaltvorganges und dem Zener Clam-
ping konnen die Ausschaltverluste E, ;¢ sowie die Ausschaltzeit T,y
weiter reduziert werden. Im vorliegenden Fall mit Rorp1 = 0.33Q,
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Abbildung 2.25: Ausschalt-Spannungsflanke U, fiir den einstufigen,
zweistufigen und dem mit verbessertem Zener Clamping kombinierten
Ausschaltvorgang.

Rogso = 2092 und Rgpo = 10kQ betragen die Ausschaltverluste
Eorr = 2565mJ, die Ausschaltzeit T, = 360ns und die Ausschalt-
verzogerung 7o f delay = 1080 ns. Zum optischen Vergleich der verschie-
denen Schaltvorgéinge sind in Abbildung 2.25 die Ausschaltflanken des
einstufigen, des zweistufigen Ausschaltvorgangs und der Kombination
aus zweistufigem Ausschalten mit Zener Clamping nochmals dargestellt.
Ebenfalls wurde der kombinierte Ausschaltvorgang mit zweistufigem
Ausschalten und verbessertem Zener Clamping fiir verschiedene Wi-
derstandskonfigurationen untersucht. Dabei zeigt sich, dass bei starker
Riickkopplung die Spannung U, frither geklemmt wird und somit die
Ausschaltverluste E,fr am grossten sind. Bei zunehmender zuldssiger
Uberspannung bzw. schwicherer Riickkopplung iiber Ryp o sinken die
Ausschaltverluste E, s entsprechend ab (vgl. Abbildung 2.26).

Bemerkung: Anstelle des Zenerpfades kann die beschriebene Uber-
spannungsdetektion auch iiber einen high speed Komparator realisiert
werden, wobei die Riickfiihrung auf die Treiberstufe anstatt direkt auf
das Gate erfolgt (active clamping bzw. active turn-on [114,122]). Dies
ermdglicht eine aktive Aufladung des Gates. Trotz Einsatz von schnellen
Komponenten zeigte sich allerdings bei Versuchsschaltungen, dass die
Reaktionszeit zur effizienten Uberspannungslimitierung zu gross sind.
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Abbildung 2.26: Ausschaltverluste FE,fy und maximale IGBT-
Spannung Uce, mae bei Kombination von zweistufigem Ausschaltvorgang
mit verbesserter Zener Clamping-Schaltung.

Uberstromschutz

Fiir den zugrundeliegenden Leistungsmodulator werden aufgrund der
hohen Pulsleistung von 20 MW vier Pulsgeneratoren mit jeweils einem
IGBT-Modul am Transformator magnetisch parallel geschaltet. Zur Ba-
lancierung und Symmetrierung der IGBT-Strome wird jeder einzelne
IGBT-Strom I, mittels einer Rogowski-Spule und zusétzlicher Elek-
tronik gemessen, um anschliessend das Gatesignal des entsprechenden
IGBT-Moduls anzupassen [97] (vgl. Abbildung 2.27 und Abschnitt 2.3).
Neben der Synchronisation der Schaltflanken ermoglicht die Strommes-
sung auch die Detektion von Uberstrémen, wodurch die IGBTs direkt
ausgeschaltet werden. Im Gegensatz zu den meisten aus der Literatur
bekannten Schaltungen zur Uberstromerkennung [115,118,119], welche
jeweils nur eine Uberwachung withrend eines bestimmten Intervalls er-
moglichen (z.B. die Entséttigung des IGBTs, welche nur wéihrend des
Leitzustandes erkannt werden kann, womit keine Aussage wihrend der
Schaltflanken méglich ist), kann der Pulsstrom mittels der in Abschnitt
2.3 beschriebenen Rogowskispule stédndig iiberwacht werden. Somit ist
fir den Gatetreiber keine zusitzlich Uberstromerkennung notwendig,
wodurch sich die Schutzfunktion des Gatetreibers auf die Begrenzung
der Uberspannung reduziert, die z.B. infolge Uberstrom auftreten kann.
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Abbildung 2.27: Uberstromdetektion mit Rogowskispule und ansch-
liessender Auswerteelektronik.

2.2.6 Spannungsflankendetektion

Wie in Abschnitt 2.2.5 erwéhnt und in Abschnitt 2.3 detailliert beschrie-
ben, werden zur Stromsymmetrierung die Laststrome der vier magne-
tisch parallel geschalteten IGBT-Module mittels Rogowskispulen gemes-
sen. Zur Erzielung einer symmetrischen Stromaufteilung auf alle vier
IGBT-Module werden die Strompulsflanken detektiert und anschlies-
send die Schaltzeiten der einzelnen Gatetreiber fiir den néchsten Puls
adaptiert [97,98].

Aufgrund des relativ langsamen Stromanstiegs dI./dt im Vergleich
zum Spannungsabfall dU,../d¢, der gegenseitigen Beeinflussung der
Strome bei asymmetrischer Stromverteilung, der zusétzlichen EMV-
Storungen sowie der unterschiedlichen Laufzeiten in den Messschlei-
fen kann trotz synchroner Stromflankendetektion eine Asymmetrie in
der Strom- und Spannungsflanke auftreten (vgl. Abschnitt 2.3.5). Zur
Verbesserung der Strom- und Spannungsflankensymmetrierung werden
deshalb auf dem Gatetreiber zusétzlich die wesentlich steileren Span-
nungsflanken t,,, 71 - ton,uva und torr,u1 - toff,va detektiert. Die Span-
nungsflankendetektion erfolgt dabei mittels eines high-speed Kompara-
tors und iiber denselben ohmsch-kapazitiven Spannungsteiler zur Mes-
sung der Spannung U, welcher bereits fiir den zweistufigen Ausschalt-
vorgang verwendet wird. Zusatzlich wird das Digitalsignal des Kompa-
rators zur galvanischen Trennung iiber eine optische Verbindung zum
DSP gesendet und entsprechend verarbeitet (vgl. Abbildung 2.28). Eine
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Abbildung 2.28: Spannungsflankendetektion der Spannung U, auf
dem Gatetreiber mit anschliessender optischer Verbindung zur Signal-
iibertragung zum DSP-Board.

genauere Beschreibung zur Strom- und Spannungsflankensynchronisa-
tion bzw. zum Regelalgorithmus sowie zu den Messergebnissen ist in
Abschnitt 2.3 gegeben.

2.3 1GBT-Parallelisierung

Die sténdige Weiterentwicklung von Halbleiter-Schaltern, insbesondere
von IGBTs, hat in vielen Anwendungsbereichen eine kontinuierliche Ab-
16sung von &lteren Schaltertechnologien ermoglicht. Auch im Bereich der
Leistungsmodulatoren mit einer Pulsleistung von mehreren Megawatt
findet ein stetiger Wechsel von Gasschaltern, wie dem héufig verwende-
ten Thyratron, zu Halbleiter-Schaltern statt. Jedoch miissen aufgrund
der zum Thyratron vergleichsweise niedrigen Sperrspannungsfestigkeit
des ausgewdhlten IGBT-Moduls (1.7kV statt 30kV) Stréme im Bereich
von 20 kA geschaltet werden, damit dieselbe Pulsleistung erreichbar ist.
Die stirksten momentan verfiigharen IGBT-Module (Stand 2008) er-
moglichen eine Dauer- bzw. Pulsstromfestigkeit von 3600 A bzw. 7200 A
(vgl. Abschnitt 2.1.2).

Beim entstehenden Leistungsmodulator werden somit vier IGBT-
Module (EUPEC, FZ3600R17KE3) iiber den Pulstransformator ma-
gnetisch parallel geschaltet (vgl. Abschnitt 1.3.4). Aufgrund von To-
leranzen in den IGBT-Parametern, wie z.B. der variablen Ein- und
Ausschaltverzogerungen Ton detay Und Toff delay oder der Sattigungs-
spannung Uce sqt, der Modulatorgeometrie sowie den unterschiedlichen
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Laufzeiten in Treiberschaltungen und Messkanélen kann eine symme-
trische Stromaufteilung zwischen parallel geschalteten IGBT-Modulen
trotz der Verwendung von NPT-IGBTs nicht immer garantiert werden.
Somit diirfen die IGBT-Module zur Gewahrleistung eines sicheren Be-
triebs nicht bis an deren Leistungsgrenze betrieben werden (engl. Dera-
ting) [99], was folglich zu einem iiberdimensionierten System mit einer
grosseren Anzahl an Halbleiter-Schaltern und erhéhten Kosten fiithrt.

Zur Erzielung einer besseren Stromverteilung in den parallel geschal-
teten IGBT-Modulen, werden zum Teil die IGBT-Module bereits vom
Hersteller vorselektioniert oder ausschliesslich IGBT-Module von dersel-
ben Fertigungsreihe verwendet, wodurch eine kleinere Parameterstreu-
ung garantiert werden kann [100,101]. Jedoch muss trotz dieser Klassi-
fizierung die maximale Belastung der IGBT-Module reduziert werden.

In [93-95] wird ein Symmetrierungsverfahren fiir parallel geschalte-
te IGBT-Module in Umrichtern mit induktiver Last vorgestellt, bei
dem keine Leistungsherabsetzung oder Vorselektionierung der IGBT-
Module notwendig ist. Zur Stromsymmetrierung werden dabei alle
IGBT-Strome mit einer breitbandigen Stromsonde gemessen [102-104].
Mit Hilfe eines anschliessenden Symmetrieralgorithmus werden, in Ab-
héngigkeit der transienten und stationdren Stromverteilung, in den par-
allel geschalteten IGBT-Modulen die Schaltzeitpunkte sowie die Gate-
spannungen der einzelnen IGBTs abgeglichen, was schlussendlich zu ei-
ner symmetrischen Stromaufteilung in den parallel geschalteten IGBTs
flihrt.

Dieses Verfahren, basierend auf [93-95], wird im Folgenden fiir den
Einsatz in Halbleiter-Leistungsmodulatoren adaptiert. Zuerst wird da-
bei das Symmetrierungsverfahren fiir den Leistungsmodulator detail-
liert beschrieben. Anschliessend wird auf die Kernkomponenten, wie
der Strommessung mit Rogowskispulen, die Integration des Messsignals,
die Signalverarbeitung und den Regelalgorithmus auf dem DSP/FPGA-
Board genauer eingegangen. Wie in Abschnitt 2.2.6 beschrieben, kann
zur Verbesserung der Stromsymmetrierung das Symmetrierungsverfah-
ren durch eine zusétzliche Detektion der Spannungsflanken erweitert
werden. Ein Vergleich der beiden Verfahren sowie die experimentellen
Resultate der Stromflankensymmetrierung und der Kombination aus
Strom- und Spannungsflankensymmetrierung werden am Schluss dieses
Unterkapitels vorgestellt.
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2.3.1 Aktive Gateregelung

Bei der Parallelschaltung von IGBTs in Umrichtern empfehlen die Her-
steller generell eine unter den Nenndaten liegende Auslastung der Halb-
leiter aufgrund der moglichen Asymmetrie in der Stromverteilung. Diese
Leistungsherabsetzung kann jedoch mittels zweier unterschiedlicher Ver-
fahren verhindert werden. Eine Moglichkeit ist es, zusétzliche Kompo-
nenten, wie Serienwidersténde oder Induktivitédten, in den Strompfad zu
schalten. Die Serienwiderstédnde resultieren jedoch in zusétzlichen Verlu-
sten und die Induktivitdten fithren zu einer Verringerung der Flankens-
teilheiten des Ausgangspulses. Alternativ dazu konnen mit der aktiven
Gateregelung die Strome in den parallel geschalteten IGBTs ohne weite-
re Serienelemente symmetriert werden. Der einzige Nachteil der aktiven
Gateregelung liegt dabei in der notwendigen Strommessung jedes einzel-
nen IGBTs sowie in der zum Teil komplexeren Gatetreiber-Schaltung.
In Abbildung 2.29 ist das Blockdiagramm der aktiven Gateregelung fiir
den Halbleiter-Leistungsmodulator mit den vier magnetisch parallel ge-
schalteten Pulsgeneratoren dargestellt.

Gate-
treiber

DSP Messelektronik
- Stromflankendetekion
— - Uberstromdetekion
FPGA E - Spitzenstromdetekion

Abbildung 2.29: Blockschaltbild des Halbleiter-Leistungsmodulators
mit vier magnetisch parallel geschalteten Pulsgeneratoren und der ak-
tiven Gateregelung.
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Die vier Regelkreise der aktiven Gateregelung, welche iiber eine ge-
meinsame Kontrolleinheit (DSP/FPGA-Board) geschlossen werden, be-
stehen dabei aus dem in Abschnitt 2.2 beschriebenen Gatetreiber, der
IGBT-Strommessung und der zusétzlichen Messelektronik zur Detek-
tion der Stromflanken sowie der Stromspitzenwerte. Wie noch gezeigt
wird, kann die in der Kontrolleinheit programmierte aktive Gateregel-
ung in die beiden Regelalgorithmen Schaltflankenregelung und Gate-
spannungsregelung unterteilt werden.

In Abbildung 2.30 ist schematisch eine mogliche asymmetrische
Stromverteilung fiir die vier parallelen Pulsgeneratoren ohne aktive
Gateregelung dargestellt, wobei alle IGBT-Module mit demselben Gate-
signal angesteuert und derselben Gatespannung Ugqtc+ versorgt werden.
Mit Hilfe der fiir die aktive Gateregelung benotigte Messelektronik und
dem softwareméssig einstellbaren Stromschwellenwert I;,.;, kénnen nun
die Zeitpunkte der einzelnen Ein- und Ausschaltstromflanken t,,, 11 -

S QQy S 9xgQ
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Abbildung 2.30: Schematische Darstellung der asymmetrischen
Stromverteilung ohne aktive Gateregelung und Flankendetektion beim
Stromschwellenwert .
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ton,1a bzw. tofrr 11 - tofy 14 detektiert werden. Bevor der néchste Puls
erzeugt wird, berechnet die Kontrolleinheit in Abhéngigkeit der Zeit-
verschiebung zum Referenzpuls (Master) die neuen Triggersignale des
Gatetreibers, wobei ein beliebiger Pulsgenerator als Referenz gewéhlt
werden kann. Damit jedoch die gewiinschte Pulsdauer 7, erreicht wird,
muss auch die Ausschaltzeit ¢,f 1, des Referenz-Pulsgenerators ange-
passt werden. Die Regelung der Ein- und Ausschaltflankenzeiten fiihrt
schlussendlich zu einer Stromverteilung mit synchronen Stromflanken
anhand Abbildung 2.31.

Wie in Abschnitt 2.2 gezeigt, miissen zur Erzeugung von kurzen
Schaltzeiten die IGBT-Module hart ein- und ausgeschaltet werden. Ein
Betrieb der IGBT-Module im aktiven Bereich (vgl. Abschnitt 2.1.1)
ist somit nicht méglich, wodurch die stationdre IGBT-Stromamplitude
I 1(tirig) - Ica(tirig) nicht mehr wie in [93-95] durch die Gatespan-
nung kontrollierbar ist und folglich nur durch die dussere Beschaltung
begrenzt wird (vgl. Abbildung 2.31).
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Abbildung 2.31: Schematische Darstellung der synchronisierten
Stromflanken in den parallelen IGBT-Modulen und Stromamplituden-
messung zum Zeitpunkt 73,;, sowie Detektion der Spitzenwerte I. ..
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Dennoch kann die Stroménderungsrate dI./d¢ wihrend der Ein-
schaltflanke, basierend auf Gleichung (2.7), iiber die Wahl der Gate-
spannung Ugqie+ kontrolliert werden.

d[c Ugate+ - Uge th
A g 2tet — Zgeith 2.7
at I  RonCle 27)

Dabei entspricht in Gleichung (2.7) R,, dem Gatewiderstand, Cj.
der Gate-Emitter-Kapazitit und g,, der Transkonduktanz des IGBTs.
Folglich, kann zu Beginn des Pulses eine symmetrische Stromverteilung
durch die Regelung der Stroménderungsrate 4= {iber die Versorgungs-

d
spannung Uygqe4+ in Kombination mit der Strorcxﬂankenregelung erreicht
werden. Zur Bestimmung der nétigen Gatespannung Uggtet,; des ent-
sprechenden IGBT-Moduls werden die Stromamplituden zu einem be-
stimmten Zeitpunkt t:;4 gemessen (vgl. Abbildung 2.31).
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Abbildung 2.32: Schematische Darstellung der symmetrischen Strom-
verteilung in den parallelen IGBT-Modulen bei aktiver Gateregelung
bestehend aus Schaltflankenregelung und Gatespannungsregelung.
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Anschliessend wird vor der néchsten Pulserzeugung die Gatespannung
derart eingestellt, dass gemiss Gleichung (2.7) fiir alle IGBT-Module
derselbe Stromanstieg resultiert. Zuséatzlich werden von der Messelek-
tronik zur Uberwachung der IGBT-Module ebenfalls die Spitzenstrome
ICJ - I, 4 erfasst. In Abbildung 2.32 ist die Stromverteilung bei akti-
ver Gateregelung mit Schaltflankenregelung und Gatespannungsregelung
gezeigt, wobei einerseits die Stromflanken und andererseits die Strom-
amplituden geregelt werden.

Bemerkungen:

e Beim Einsatz von NPT-IGBTs eriibrigt sich die beschriebene Ga-
tespannungsregelung, da sich die Stréome aufgrund des positiven
Temperaturkoeflizienten (vgl. Abschnitt 2.1.1) und des symme-
trischen Aufbaus automatisch gleichméssig verteilen. Dies konn-
te ebenfalls durch Messungen am Modulator II und III bestétigt
werden (vgl Abschnitt 2.3.4). Somit stellt die Gatespannungsrege-
lung nur eine weitere Option dar, wobei durch die reine Schaltflan-
kenregelung die Komplexitdt der Gatetreiberschaltung wesentlich
reduziert werden kann.

e Die Einregelung der korrekten Schaltzeiten t,, , und t,fr. be-
notigt einige Pulszyklen (vgl. Abschnitt 2.3.4) und hat somit bei
reduzierter Pulsleistung zu erfolgen, damit eine Uberlastung eines
Pulsgeneratorzweiges verhindert werden kann. Parameterschwan-
kungen wahrend des Betriebes z.B. durch Temperaturzunahme im
Gatetreiber oder IGBT-Modul sind Prozesse mit relativ grossen
Zeitkonstante, wodurch die entsprechende Korrektur der Schalt-
zeiten von der aktiven Gateregelung auch bei Volllast korrigiert
werden kénnen.

e Die resultierenden Schaltzeiten bzw. gemessenen Verzogerungen
zwischen den IGBT-Modulen koénnen in einem nichtfliichtigen
Speicher abgelegt werden und als Initialwerte bei der folgenden
Inbetriebnahme verwendet werden.

e Zusitzlich ermoglicht die Speicherung der Schaltzeiten eine stetige
Analyse tiber den Zustand der IGBT-Module. Dadurch sind z.B.
zukiinftige Ausfille bzw. der Alterungsprozess von IGBT-Modulen
stets kontrollierbar [93].
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2.3.2 Strommessung

Ein Schliisselelement der aktiven Gateregelung ist eine zuverléssige, ko-
stengiinstige, breitbandige und genaue Strommessung, wobei aufgrund
der kurzen Strom- bzw. Spannungspulse bei Leistungsmodulatoren nur
eine genaue AC-Strommessung notwendig ist. Zusétzlich darf durch die
Stromsonde die Streuinduktivitit des Modulators (IGBT, Eingangskon-
densatoren, Zuleitungen, Transformator und Last) nicht weiter erhoht
werden, was eine flache und kleine Bauform voraussetzt. Aus den in
der Literatur bekannten Messverfahren [92] werden diese Bedingungen
durch die Strommessung mit einer PCB-Rogowskispule am besten er-
fillt. Der hauptséchliche Nachteil der Messung mit Rogowskispule ist
die anschliessende breitbandige Integration des Messsignals, die zur ge-
nauen Bestimmung des IGBT-Stromes notwendig ist.

Rogowskispule

Die Rogowskispule entspricht grundsétzlich einer geschlossenen Luft-
spule, welche auf einen elastischen oder starren nicht magnetischen
Triager gewickelt ist und den stromfithrenden Leiter umgibt [105, 106].
Aufgrund des fehlenden magnetischen Kernmaterials tritt bei der Ro-
gowskispule keine Séttigung auf, wodurch die untere Bandbreite, wie
spater noch gezeigt wird, theoretisch nur durch die anschliessende
Integration begrenzt wird. Zur Realisierung einer diinnen und star-
ren Rogowskispule wird zur Messung der IGBT-Strome im Halbleiter-
Leistungsmodulator eine PCB-Rogowskispule verwendet (vgl. Abbild-
ung 2.33).

Zu messender Strom /,.
PCB PCB-Rogowskispule
> Uina()=M

%gtz

. l
_ %
H

Abbildung 2.33: Messprinzip der PCB-Rogowskispule.
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Diese zeichnet sich durch die flexible Formgebung aus, wobei die Lei-
terfiihrung und Geometrie der Rogowskispule den gewiinschten Spe-
zifikationen und Systemdimensionen (z.B. IGBT-Modul-Gehduse oder
Leiterbahnbreite) angepasst werden konnen. Des Weiteren ist die PCB-
Rogowskispule sehr gut reproduzierbar und es liegen aufgrund der engen
Toleranzen in der PCB-Fertigung immer dieselben Signalverhéltnisse
vor [108].

Das Funktionsprinzip der Rogowskispule entspricht einem Lufttrans-
formator mit Primérwindungszahl IV,,,; = 1, wobei ein Teil des magne-
tischen Feldes H , welches durch den zu messenden Strom erzeugt wird,
die Rogowskispule durchsetzt. Dabei wird in einem idealen System bei
jeder Stroménderung bzw. Flussdichtednderung dB/dt = p - dH/dt
basierend auf dem Faraday’schen Gesetz in der Rogowskispule eine
Spannung U;,q induziert, die proportional zur Stroménderung dI./d¢
ist [102-107].

dl.

Uind =M - Grog,ideal(s) = =M-s (28)

Die Ubertragungsfunktion Glrog,ideal (s) aus Gleichung (2.8) entspricht
dabei einem reinen Differentiator mit der Skalierung M, welche der Ge-
geninduktivitdt zwischen Rogowskispule und dem stromfithrenden Lei-
ter entspricht. Die Gegeninduktivitdt M héngt von der Geometrie und
der Anzahl Windungen Ny der Rogowskispule ab und kann fiir eine run-
de Rogowskispule mit der Wicklungshche h, dem Aussen- und Innen-
radius 7, bzw. r; und dquidistanten Windungen mit zentriertem Leiter
anhand Gleichung (2.9) berechnet werden.

Ta
M = NQQ‘—; In (—) (2.9)

T
Zur Bestimmung des Leiterstromes I, ist somit zusétzlich zur Ver-

stiarkung mit dem Faktor 1/M noch die Integration der gemessenen
Spannung U, notwendig.

1
I.=— ina dt 2.1
37 [ Uina (2.10)
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2

Abbildung 2.34: Ersatzschaltbild der Rogowskispule (Quelle: [102]).

Die Herleitung der Ubertragungsfunktion Grog,reai(s) der Rogow-
skispule fiir ein reales System erfolgt mit Hilfe des Transformator-
Ersatzschaltbildes aus Abbildung 2.34 [102].

Bei Vernachlassigung der Wicklungskapazitidt Co kann das System
mit den Gleichungen (2.11) und (2.12) beschrieben werden.

dn; dly

— Ry + L — 4+ M—2 2.11

Uy=R~1 + Ly T + T ( )
dl, dL

— Rolo + Lo—2 + M—X = R, I 2.12

Uy = Rols + e T M—; RpI, (2.12)

Unter weiterer Vernachlassigung des priméren Widerstand R und der
Eigeninduktivitat L;, welche aufgrund von N; = 1 sehr gering ist, er-
gibt sich die reale Ubertragungsfunktion G (s) anhand Gleichung

rog,real
(2.13) [102].
X Us(s) sMRy, sM
roareal(8) = = = 2.13
great(s) Li(s) sLy+ (Ra+Rp) S}%—i+(g—i+1) (2.13)

Bei hochohmig abgeschlossener Rogowskispule, also Ry > Ro und
Rp, > Lo resultiert fiir die Ubertragungsfunktion G, ..(s) iiber
den gesamten Frequenzbereich ein idealer Differentiator (vgl. Gleichung

(2.14)).

G; Teal(s) =M-s (214)

T0og,
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Bei Berticksichtigung der Wicklungskapazitit Co muss die Gleichung
(2.12) durch Gleichung (2.15) ersetzt werden.

dIQ d]l 1 U2
Uy=Rolo + Lo—2 + M—2 = —— [ (I, + =2 ) dt 2.15
2= Moz bo—gm Mgy Cy <2+RL> (2.15)

Somit berechnet sich die Ubertragungsfunktion Grog,real(s) des realen
Systems anhand von Gleichung (2.16).

sMRy,
$2LoCoRyp, + s(CoRo R, + Lo) + Ry + Ry,

Grog,real(s) = (216)

Durch den erneuten Abschluss der Rogowskispule mit einem hochoh-
migen Widerstand Ry, > Rs und Ry > Lo vereinfacht sich die Uber-
tragungsfunktion geméiss Gleichung (2.17), was einer Kombination aus
einem Differentiator und einem Tiefpass 2. Ordnung entspricht, wobei
die Eigenfrequenz w,..s bei 1/1/LaC5 liegt (vgl. Abbildung 2.35).

Us(s) sM
_ _ 2.1
Grogfeal(s) I (s) $2L5Cy 4+ sCyRy + 1 ( 7)

Die Rogowskispule verhélt sich somit bei hochohmigem Abschluss
nur bis zur Eigenfrequenz wie ein idealer Differentiator, wodurch der
nutzbare Messbereich unterhalb der Eigenfrequenz w5 liegt.

80 [dB] nutzbarer //,
60 Bereich R;>R Lo //,,
o 2t Gt
7 N ‘ GROg, real(s)]
20- P
0 1 ' T T
220/ fu fiacr £, Tlogl

Abbildung 2.35: Amplitudengang der idealen und realen Rogowski-
spule mit nutzbarem Frequenzbereich.
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Zudem ergibt sich in Abhéingigkeit des Abschlusswiderstandes Rp,
eine Resonanziiberh6hung, die durch Wahl eines kleineren Abschlusswi-
derstandes Rj stérker geddmpft werden kann. Bei zu starker Damp-
fung weist die Ubertragungsfunktion Grog,reai(s) jedoch anstelle zwei-
er konjugiert komplexer Pole zwei reelle Pole mit zwei unterschiedli-
chen Eckfrequenzen f, und f, auf, wodurch neben der zusétzlichen Si-
gnalabschwichung auch der nutzbare Messbereich auf f,, gesenkt wird
(vgl. [102]). Der Grenzwiderstand Ry, berechnet sich anhand Glei-
chung (2.18) und vereinfacht sich bei vernachléssigharem Widerstand
Ry < wly und Ry < & zu (2.19).

R _ LQ(CQRQ + 2y LQCQ) (2 18)
Le Co(R2C, — ALy) '
1 /L
Rig =3 Fz (2.19)

Storflichenreduktion: Zur Erzielung einer hohen Messsignalquali-
tat muss versucht werden, mogliche Stérungen von anderen Leitern be-
reits durch ein gutes Spulenlayout zu unterdriicken. Die Stérungen wer-
den dabei vor allem durch Wicklungsflichen, die nicht in der xy-Ebene
liegen, eingekoppelt (vgl. Abbildung 2.33). Diese Storflichen konnen je-
doch durch geeignete Fiihrung des Riickleiters minimiert werden, ndm-
lich [102]

e durch Riickfithrung des Leiters direkt iiber/unter dem Hinleiter
entlang dem inneren oder dusseren Spulenradius (vgl. Abbildung
2.36 a)), oder

e durch Verdrillung des Hin- und Riickleiter, was zusétzlich zu einer
Storflichenkompensation fithrt [102] (vgl. Abbildung 2.36 b)).

Zum Vergleich der Stoérempfindlichkeit wurde von beiden Wick-
lungsanordnungen anhand von Abbildung 2.36 jeweils eine PCB-
Rogowskispule mit den in Tabelle 2.4 gegebene Abmessungen aufge-
baut. Aufgrund der unterschiedlichen Leiterfiihrung zeigte sich bei den
entsprechenden Impedanzmessungen (vgl. Abbildung 2.37) eine Varia-
tion in der Resonanzfrequenz fr,c,, wobei durch Verdrillung der Leiter
die Wicklungskapazitiat Cy wesentlich vergrossert wird und somit die
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Abbildung 2.36: Wicklungsanordnung mit Top und Bottom Layer
sowie dem PCB der getesteten runden Rogowskispulen a) mit Storfla-
chenreduktion durch Fithrung des Riickleiters {iber /unter dem Hinleiter
(Spule Typ A) und b) mit Stérflichenkompensation durch zuséitzliche

Verdrillung der Leiter (Spule Typ B).

Tabelle 2.4: Abmessungen der aufgebauten runden Rogowskispulen
aus Abbildung 2.36.

Abmessung Grosse
Aussenradius R, 19 mm
Innenradius R; 9mm
Wicklungshdohe b 1.6 mm
Windungszahl N, 45
Berechnete Gegeninduktivitdt M, Gl (2.9) 10.7nH

Resonanzfrequenz entsprechend sinkt (vgl. Tabelle 2.5). Da die Reso-
nanzfrequenz fr,c, bei hochohmigem Abschlusswiderstand Ry gerade
der oberen Grenze des nutzbaren Messbereichs entspricht und bei der
Strommessung kein Unterschied beziiglich Storfestigkeit festgestellt wer-
den konnte, wird im Folgenden auf eine Verdrillung der Leiter verzichtet,
damit eine breitbandigere Messspule realisierbar wird.
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Abbildung 2.37: Impedanzverldufe der beiden Wicklungsanordnungen
a) mit Storflichenreduktion durch Fiihrung des Riickleiters iiber/unter
dem Hinleiter und b) mit Storflichenkompensation durch zusétzliche
Verdrillung der Leiter.

Tabelle 2.5: Resultate aus den Impedanzmessungen fiir die beiden
Spulentypen aus Abbildung 2.36.

Grosse Spule Typ A Spule Typ B
Eigeninduktivitét Lo ~ 650 nH ~ 710 nH
Wicklungskapazitat Co ~3 - 4pF ~ 12pF
Resonanzfrequenz fr,c, > 110 MHz 56.4 MHz
Bemerkung: Der Impedanzverlauf Z,.4(jw) = Us(jw)/I2(jw)

aus Abbildung 2.37 entspricht nicht der Ubertragungsfunktion
Grog,reai(Jw) = Usz(jw)/I1(jw). Somit wird die Impedanzmessung nur
zur Bestimmung der Resonanzfrequenz fr,c, verwendet. Der flache Fre-
quenzgang bei tiefen Frequenzen in der Impedanzmessung ist deshalb
in der Ubertragungsfunktion nicht auszumachen!

Die untere Grenzfrequenz der Messsonde wird, wie bereits erwéihnt,
nicht durch die Rogowskispule selber, sondern durch die untere Grenz-
frequenz f, in: des Integrators definiert. Aufgrund des schlussendlich
fehlenden niederfrequenten Anteils (DC bis fy, int) wird somit bei ldn-
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geren Pulsen eine Dachschrége ersichtlich, die sich anhand Gleichung
(2.20) approximativ bestimmen ldsst [102].

In(1 — erryer)

Fuint 2n'T, ( )
Wird fiir die zu entstehende Messsonde ein relativer Fehler von
errre; = 0.01% tber eine Pulsbreite von 10 ps zugelassen, so ergibt
sich die nétige untere Grenzfrequenz der Messsonde zu f, int = 160H z.

Dimensionierung: Allgemein ist bei der Dimensionierung der Ro-
gowskispule eine maximale Bandbreite (fy inte — 0Hz und fr,c, — 00)
der Messsonde erwiinscht. Dies erfordert einerseits zur Erzielung ei-
ner moglichst hohen Resonanzfrequenz fr,,c, eine Wicklungsgeometrie
mit minimaler Induktivitdt Lo und minimaler Wicklungskapazitiat Cs
bzw. eine Wicklung mit niedriger Windungszahl N. Andererseits sinkt
fiir eine runde Spulenanordnung die Gegeninduktivitdt M proportio-
nal mit der Windungszahl N ab (vgl. Gleichung (2.9)), was ein gerin-
geres Messsignal zur Folge hat und somit eine Erhéhung der unteren
Bandgrenze mit sich ziehen kann (vgl. Abschnitt 2.3.2). Somit ist eine
Bandbreite mit gleichzeitiger Senkung der unteren und Steigerung der
oberen Bandgrenze nur durch eine resultierende Signalabschwichung er-
reichbar, was jedoch nur bis zu einem begrenzten Mass gewiinscht wird.

Abbildung 2.38: IGBT-Modul mit drei in Serie geschalteten PCB-
Rogowskispulen, wobei jede Spule einen (Emitter-)Anschluss des IGBT-
Moduls umfasst.
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Bei der Dimensionierung der Rogowskispule muss also ein Kompro-
miss beziiglich oberer Bandgrenze f1,c, und der resultierenden Signal-
abschwichung eingegangen werden. Bei einem neuen Spulendesign miis-
sen zur Abschétzung der resultierenden Resonanzfrequenz fr,c, die er-
wahnten Komponenten Ly und Cy bestimmt werden. Diese lassen sich
jedoch meistens bei komplexen Spulengeometrien nicht mehr mit ana-
lytischen Gleichungen oder Ndherungsformeln berechnen. Eine genaue
Bestimmung der Feldenergien bzw. der Elemente L, und Cs ist so-
mit nur durch aufwendige 3D FEM-Simulationen moglich. Zur Messung
der IGBT-Strome des Leistungsmodulators mit Flankenzeiten von cir-
ka T, = 500 ns wird fiir die Rogowskispulen eine Resonanzfrequenz von
etwa fr,c, = 20 MHz = 1/50ns vorausgesetzt. Wie bereits in Tabelle
2.5 gezeigt wurde, kann mit der Spule vom Typ A eine Resonanzfre-
quenz von fr,c, > 100 MHz erreicht werden. Deshalb wurde in einem
ersten Schritt die Spule vom Typ A zur Messung der IGBT-Stréme
verwendet, wobei aufgrund der IGBT-Modul-Geometrie sowie der drei
Leistungsanschliisse drei in Reihe geschaltete Rogowskispulen eingesetzt
wurden [137] (vgl. Abbildung 2.38). Dabei ist zu bemerken, dass sich die
Resonanzfrequenz fr,c, aufgrund der Serien-/Parallelschaltung gleicher
Rogowskispule nicht bzw. unwesentlich dndert, da die Streuinduktivi-
téit Lo in gleichem Masse zu-/abnimmt wie die Wicklungskapazitit Co
ab-/zunimmt.

Trotz guter Messergebnisse (vgl. Abschnitt 2.3.4) zieht der Spulen-
aufbau einige Nachteile mit sich. Da die runden Rogowskispule direkt
zwischen das IGBT-Modul und die Verschienung eingespannt wird, be-
steht einerseits {iber die Kontaktlaschen des IGBT-Moduls kein direkter

Abbildung 2.39: IGBT-Modul mit rechteckiger Spule.
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Kontakt zu den Zuleitungen, wodurch der Strom ausschliesslich durch
die Schrauben fliesst. Andererseits ist die eingefiigte Messsonde schlecht
zugénglich und kann nur iiber Demontage des Pulsgenerators entfernt
werden. Somit wurden in einem weiteren Schritt die drei runden in Reihe
geschalteten Rogowskispulen durch eine rechteckige seitlich offene Spule
ersetzt, welche alle drei Leistungsanschliisse des IGBT-Moduls umfasst.
Die Rogowskispule kann folglich von der Seite in den rechteckigen Ka-
nal zwischen den Kontakten des IGBT-Moduls eingefiihrt werden, ohne
dass eine Demontage des Pulsgenerators notwendig ist (vgl. Abbildung
2.39).

Die Spulenanordnung besteht dabei aus zwei geraden Schenkeln, auf
denen sich die Wicklungen befinden. Damit eine dhnliche Bandbreite
wie mit der Spule vom Typ A erreicht wird, wurde die Fléche pro Win-
dung beibehalten. Ebenfalls wurde die Windungszahl anhand der drei in
Reihe geschalteten Spulen gewéhlt (3 - 45 Windungen = 135 Windung),
wobei fiir die symmetrische Anordnung mit zwei Schenkeln eine Win-
dungszahl von N = 138 Windungen gewahlt wurde. Der resultierende
Impedanzverlauf der rechteckigen Spule ist in Abbildung 2.40 gezeigt.
Dabei wurde jeweils die Impedanz eines Schenkels sowie die Impedanz
der gesamten Rogowskispule gemessen.

. 804 — 80+
2 =
= 40 —§o 40
N N
0 0+
10 104 106 108 102 104 106 108
90 _——/— 90
o] E
NE 0- N& 0
7 oo
-90 1 -90 1
102 104 100 108 102 104 109 108
a) Frequenz f[Hz] b) Frequenz f[Hz]

Abbildung 2.40: Impedanzverlauf a) eines Schenkels und b) der ge-
samten rechteckigen Rogowskispule.
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Die Resonanzfrequenz der Rogowskispule liegt bei etwa fr,c, =
82 MHz. Im Vergleich zur Impedanz eines Schenkels weist diejenige der
gesamten Rogowskispule eine zusétzliche Resonanz bei etwa fr,c, =
57 MHz auf, was moglicherweise von den durch das Design hervorgeru-
fenen Reflexionen der bereits im MHz-Bereich auftretenden Wellenaus-
breitung in den Schenkel der Rogowskispule herriihrt.

Messelektronik

Da die Rogowskispule ein zur Stroménderung dI./dt proportionales
Spannungssignal Uy, liefert, muss mit Hilfe der Messelektronik die In-
tegration des Spannungssignals implementiert werden, damit eine ge-
naue Pulsstrommessung moglich wird. Zudem miissen zur Realisierung
der aktiven Gateregelung die Stromflanken, die Amplitudenwerte und
die Spitzenwerte detektiert werden. Letztere erlauben dabei zuséatzlich
eine rasche und andauernde Uberstromerkennung. Bei der Integration
des Spannungssignals bestehen grundsétzlich drei Moglichkeiten: eine
passive Integration, eine aktive Integration oder eine Kombination aus
beiden Verfahren. Die passive Integration bildet die einfachste Varian-
te der Integration, wobei eine breitbandige Integration in einer starken
Signalabschwichung resultiert. Bei der aktiven Integration ist die obe-
re Bandbreite durch die Eigenschaften des verwendeten Operationsver-
starkers begrenzt, wodurch eine Kombination aus beiden Verfahren die
besten Ergebnisse liefert.

Passive Integration: Die einfachste Form der passiven Integration
stellt ein Tiefpass 1. Ordnung dar, welcher oberhalb der Knickfrequenz
froc, ein integrierendes Verhalten zeigt (vgl. Abbildung 2.41 a)). So-
mit kann bei der Messung mit einer Rogowskispule durch anschliessen-
de Tiefpassfilterung in der Gesamtiibertragungsfunktion oberhalb der
Knickfrequenz des RC-Tiefpasses fr,c, und unterhalb der Resonanz-
frequenz der Rogowskispule fr,c, ein flacher Amplitudengang erreicht
werden (vgl. Abbildung 2.41 b)). Zur Dampfung der Resonanziiber-
héhung bei fr,c,, welche bei Abschluss mit einem hochohmigem Wi-
derstand Ry aufgrund des komplex konjugierten Polpaares resultiert,
kann zusétzlich ein Dampfungswiderstand R, zwischen der Rogowski-
spule und dem RC-Glied eingefiigt werden (vgl. Abbildung 2.41 a)).
Aus [126,127] berechnet sich der optimale Démpfungswiderstand Ry, op:
anhand Gleichung (2.21). Der Dampfungswiderstand Rg op¢ liegt dabei
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Abbildung 2.41: a) Schaltschema mit Rogowskispule und RC-
Tiefpass und b) Amplitudengang der Rogowskispule, des RC-Tiefpasses
und der Reihenschaltung beider Ubertragungsfunktionen.

iiber dem in [102] berechneten Grenzwiderstand Ry, und ebenfalls iiber
der charakteristischen Impedanz Zy = \/La/Cs.

7 |L
Ry = 5@/52 (2.21)

Zur FErzielung einer breitbandigen Messsonde sind die Elemente Ry
und Cy derart zu wahlen, sodass eine tiefe Knickfrequenz fr,c, erreicht
wird. Bei passiver Integration mit tieferer Knickfrequenz fr,c, flihrt
dies jedoch unweigerlich zu einer stérkeren Signalabschwéchung. Zur
Tlustration dieser Signalddmpfung sind in Abbildung 2.42 die Ubertra-
gungsfunktionen von drei unterschiedlichen RC-Gliedern mit den Knick-
frequenzen fr,cy.1, froco,2 Und fryc,,3 gezeigt. Somit muss bei rein
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Abbildung 2.42: Amplitudengang der RC-Glieder, der Rogowskispu-
le und der Gesamtamplitudengang fiir die drei unterschiedlichen RC-
Glieder mit den Knickfrequenzen fr,c,.1, froco,2 Und fr,cy.3-

passiver Integration ein Kompromiss zwischen breitbandiger Messsonde
und resultierender Signalabschwichung gemacht werden. Die Signalab-
schwichung I./Ug,c, kann mit Gleichung (2.22) aus [127,131] berechnet
werden.

M I RyCy 1
T = = = 2.22
RyCo ! URoCo M fRocoM ( )

Urycy =

Wird fiir die zu entwerfende Messschaltung eine Ausgangsspannung
von Ug,c, = 10V fiir I, = 10000 A vorausgesetzt (Signalabschwichung
1000:1), so darf die Knickfrequenz des RC-Gliedes bei Verwendung von
drei runden Rogowskispulen vom Typ A mit einer berechneten Gegen-
induktivitdt von M = 10.7 nH nicht tiefer als fr,c, = 4958 Hz liegen,
was bei einer Pulsbreite von T, = 10 us aufgrund der Dachschrige einen
Fehler von etwa 27 % ergibt. Folglich muss zur Erzielung einer tieferen
Grenzfrequenz f, i+ die Spannung Ujng z.B. aktiv integriert werden,
damit eine hohere Messgenauigkeit erreicht wird.

Aktive Integration: Ein aktiver Integrator bzw. Umkehrintegrator
kann am einfachsten mit einem Operationsverstirkers und dem Kon-
densator C7 im Gegenkopplungspfad anhand Abbildung 2.43 aufgebaut
werden [132], dessen Genauigkeit fast ausschliesslich vom eingesetzten
Operationsverstérker abhéngt.
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Abbildung 2.43: Aktive Integratorschaltung mit Operationsverstérker
(invertierend).

Dabei kann bei realen Operationsverstérker z.B. der Eingangsruhe-
strom I, sowie die Offsetspannung Uy aufgrund des resultierenden Stro-
mes I, = I, + % zu einer Aufladung der Kapazitat C'; und somit zur

Selbstintegration fithrt [132].

dUout 1 UO
=— I + = 2.2
ar c; < b+ > (2.23)

Bei einer Kapazitdt von C7 = 1 uF und einem Fehlerstrom von I, =
1 nA steigt die Spannung Uy, um 1V/s.

Des Weiteren ist die Genauigkeit der Schaltung aus Abbildung 2.43
durch die obere Bandgrenze des realen Operationsverstérkers begrenzt.
Im Allgemeinen nimmt diese mit sinkendem Eingangsstrom [, und sin-
kender Eingangsoffsetspannung Uy ebenfalls ab. Zuséatzlich ist bei der
Wahl des Operationsverstirkers auf einen passenden Ein- und Aus-
gangsbereich, eine hohe Slew Rate fiir schnelle Anderungen des Aus-
gangssignals, eine geniigend starke Ausgangsstufe mit optionaler Kurz-
schlussfestigkeit, eine passende Betriebsspannung und eine hohe Band-
breite zu achten. Der OPA727 von Burr-Brown hat z.B. lediglich ei-
ne Offsetspannung von Uy = 15uV, einen Eingangsruhestrom von
I, = 85 pA mit einer Slew-Rate von 30 V/us. Einzig die Durchtritts-
frequenz liegt bereits bei 20 MHz.

Neben dem Operationsverstéarker kann auch der verwendete Konden-
sator einen Einfluss auf die Genauigkeit haben, da die Kapazitit bei ver-
schiedenen Kondensatortypen, wie z.B. Elektrolytkondensatoren oder
zum Teil bei Keramikkondensatoren, in Abhéngigkeit der anliegenden
Spannung schwanken kann. Vorzugsweise sind Folienkondensatoren zu
wahlen, die nahezu ein lineares Verhalten aufweisen, wobei jedoch ein
grosseres Bauvolumen in Kauf genommen werden muss.
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Kombinierte Integration: Wie in den letzten beiden Abschnitten
beschrieben wurde, ist einerseits bei der passiven Integration die un-
tere Bandgrenze aufgrund der starken Signalabschwichung beschrankt
und andererseits kann bei aktiver Integration mit einem realen Ope-
rationsverstarker nur eine limitierte obere Bandbreite erreicht werden.
Jedoch konnen die beiden Integrationsmethoden aufgrund ihrer gegen-
laufigen Eigenschaften fiir eine breitbandige Integration kombiniert wer-
den [126-131,133-135]. Dabei werden die hochfrequenten Anteile des
Eingangssignals passiv und die niederfrequenten Anteile aktiv integriert,
wobei die Integration in zwei Stufen erfolgt. In Abbildung 2.44 ist das
Blockschaltbild der kombinierten Integration und den zugehorigen Am-
plitudengéngen dargestellt.
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Abbildung 2.44: a) Schaltschema der kombinierten Integration und
b) die zugehorigen Amplitudengénge.
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Das RC-Glied weist dabei erst oberhalb der Knickfrequenz fgr,c,
einen integrierenden Amplitudengang auf. Folglich kann durch die Ver-
schaltung des Operationsverstiarkers mit den Elementen R; und C; an-
hand Abbildung 2.44 die Ubertragungsfunktion der zweiten Stufe der-
art verandert werden, sodass die Verstérkerschaltung nur unterhalb der
Frequenz fr,c, als Integrator wirkt und oberhalb von fr,c, einem
Verstéarker mit Verstdrkung V = 1 entspricht. Zur Erzielung eines fla-
chen Amplitudengangs der gesamten Ubertragungsfunktion Ur,oy /1
miissen anhand Abbildung 2.44 die beiden Knickfrequenzen fr,c, und
fryc, Ubereinstimmen. Abweichungen der Knickfrequenzen durch z.B.
die parasitdre Kapazitit des Koaxialkabels Cioqr zwischen Rogowski-
spule und Messelektronik oder Toleranzen in verwendeten Bauelement-
werten fithren in jedem Fall (fr,c, > fr,cy b2w. frocy < frRic,) UN-
weigerlich zu Messfehlern, wie Abbildung 2.45 zeigt.

[dB] Rogowskispule
60 _—Ugrici
40 Jric1 ,Gesamt </URlCl,ideal
20 Aktive
0 / Integration
i T \\\I\ ! f[log]
-20 / \\\ .
Jroco *<. Passive
0 Integration (51015 20 25 30 35 40
a) Zeit [us]
[dB] Rogowskispule
_—Uric1
Gesamt URriC1,ideal
Aktive
Integration
"~ f[log]
40 *~._ Passive 0 5 10 15 20 25 30 35 40
b) Integration Zeit [us]

Abbildung 2.45: Qualitativer Amplitudengang und Simulation des
Messsignals Ug, ¢, fiir a) RyCy < R1Cy und fiir b) RyCy > R1C}.
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e Mit fr,c, > fr,c, bzw. RyCy < R1C; anhand Abbildung 2.45 a)
erfahren die hochfrequenten Anteile eine grossere Verstarkung als
die niederfrequenten Anteile, was wahrend den Spannungsflanken
zu einem Uberschwingen fiihrt.

e Mit fr,c, < fricy bzw. RoCy > R;Cy anhand Abbildung 2.45
b) werden die niederfrequenten Signalanteile entsprechend mehr
verstarkt, was in einer zuséatzlichen Integration wahrend dem Puls

resultiert.
Gesamt
Aktive Integration
TR Ry Ry
[
| [
|| Rg Rp i
[
[
i CBI ICB :
Passive Integration | " |
FTTmmE ' |
| ! 11 |
o i Ry E : Cl :
Z i : + |
2 ! | | - !
4 | ! | |
| . |
?o []Rd: Co i__c’“'“x: []Rl i Uric
r.g i E : I
! i L !
! ] 1
ay L — o TTTmmmer -
60 [dB] Rogowskispule
Jns fps ﬁe1c1/
401 Gesamt
201 S i i
/ < Aktive Integration
0= N mit Netzwerk
V f[log]
2 Jroco \\\ Passive Integration
b) -40 &

Abbildung 2.46: Kombinierte Integration mit zusétzlichem Netzwerk
zur Verhinderung der Selbstintegration durch den Operationsverstérker.
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Aufgrund des beschriebenen Verhaltens in den beiden Fehlerfillen
kénnen mit Hilfe von zusétzlichen Bauelementen bzw. Potentiometer
die Knickfrequenzen einfach abgeglichen/kalibriert werden. Eine weite-
re bereits erwidhnte Herausforderung stellt der Eingangsruhestrom I
sowie die Eingangsoffsetspannung Uy des realen Operationsverstarkers
dar, welche eine Selbstintegration zur Folge haben kénnen [132] (vgl.
Abschnitt 2.3.2). Dabei besteht die Moglichkeit z.B. den Integrator
durch Entladung des Kondensators jeweils kurz vor der Pulserzeugung
durch eine zusétzliche Beschaltung zuriickzusetzen [131,132] oder, wie in
Abbildung 2.46 gezeigt, die Selbstintegration mittels eines zusétzlichen
Netzwerks direkt zu verhindern [128,133].

Durch das Netzwerk anhand [133] werden in der Ubertragungsfunk-
tion des aktiven Integrators bei der Frequenz fng eine zusétzliche dop-
pelte Nullstelle sowie bei Frequenz fpg eine dreifache Polstelle eingefiigt
(vg. Abbildung 2.46), wodurch die niederfrequenten Anteile unterhalb
von fyg bis hin zu den DC-Anteilen stark geddmpft werden und somit
eine Selbstintegration verhindert. Eine entsprechende Dampfung kann
dabei ebenfalls mit anderen Netzwerken erreicht werden. Zudem kann
diese Massnahme auch bei rein aktiver Integration angewendet werden.
Jedoch weist die kombinierte Integration gegeniiber der aktiven Inte-
gration trotz der beschriebenen Herausforderungen neben der grossen
Bandbreite den entscheidenden Vorteil auf, dass durch die passive In-

Urict (skaliert)
" Ukroco (skaliert)
/ Uind

gl

0 5 10 15 20 25 30
Zeit [us]

Abbildung 2.47: Simulation der Spannungen U;nq, Ur,c, und Ug, ¢, -
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Abbildung 2.48: Vergleich der realisierten Stromsonde und der kom-
merziell erhéltlichen PEM-Sonde CWT 150B fiir zwei unterschiedliche
Pulsstrome.

tegration mit das Messsignal U,,q bereits auf eine dem Ausgangspuls
Ur, ¢, dhnliche Form gebracht werden kann und somit die anschliessen-
de aktive Integration fiir den Operationsverstarker aufgrund der fehlen-
den hochfrequenten Anteile vereinfacht wird (vgl. Abbildung 2.47).

Zudem ist zu beachten, dass aufgrund der hohen Stromsteilheiten
dI./dt, insbesondere beim Ausschaltvorgang, trotz geringer Gegenin-
duktivitdt M bereits grosse Spannungen U;, g4 induziert werden kénnen.
Bei der Annahme einer Gegeninduktivitdt von M = 10nH und einer
Ausschaltstroménderung von dI./dt = 7000 A/500 ns ergibt sich eine
induzierte Spannung von Uj;,q = 140V, welche vollstdndig am Wider-
stand Ry anliegt. Zum Vergleich der realisierten Messsonde, bestehend
aus drei Rogowskispulen vom Typ A und der kombinierten Integrator-
schaltung, mit der kommerziell erhéltlichen Stromsonde CWT 150B der
Firma PEM [136], sind in Abbildung 2.48 die Verldufe von zwei unter-
schiedlichen Pulsstromen gezeigt.

Signalverarbeitung: Zur Regelung bzw. Symmetrierung der IGBT-
Strome muss das gemessene Stromsignal in entsprechende Digi-
talsignale weiterverarbeitet werden. Zusétzlich erfordert die IGBT-
Symmetrierung die Detektion der Stromflanken t,, 7, und t,fs 1, und
der Stromspitzenwerte fcz, wodurch zum Schutz der IGBT-Module
ebenfalls Uberstrome schnell erkannt werden (vgl. Abbildung 2.49 a)).
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Abbildung 2.49: a) Strompuls mit Digitalsignalen zur Detektion von

Flanken- und Spitzenwerten sowie von Uberstromen und b) Block-
schaltbild der Messelektronik.

In Abbildung 2.49 b) ist das entsprechende Blockschaltbild der
Messelektronik mit der aktiven Integration und den zu detektieren-
den Ereignisse gezeigt. Dabei verarbeitet die Messelektronik die vier
IGBT-Strome parallel und gibt die resultierenden Digitalsignale an das
DSP/FPGA-Board weiter.

Die Flanken- sowie die Uberstromdetektion erfolgt mit einem high-
speed Komparator, welcher das Messsignal mit der vom DAC festgeleg-
ten Referenzspannung vergleicht und das entsprechende Digitalsignal
an das DSP/FPGA-Board weiterleitet, wobei eine Auflésung von 10 ns
erreicht wird. Der Scheitelwertdetektor wurde mit einer Operationsver-
starkerschaltung anhand [132] aufgebaut, dessen Ausgangsspannung an-
schliessend vom DSP internen ADC abgetastet wird.



102 Pulsgenerator

Abbildung 2.50: a) Messelektronik fiir vier IGBT-Stréme und b)
DSP/FPGA-Board im Kreditkartenformat.

In Abbildung 2.50 a) ist die Messelektronik fiir vier IGBT-Strome ge-
zeigt [137]. Zur Minimierung der Signalleitungen/-verzogerungen kann
die Messelektronik direkt auf das DSP/FPGA-Board aufgesteckt wer-
den (2.50 b)). Dabei ist zu erwdhnen, dass fiir die aktive Gateregelung
die Signalverzogerung von der Rogowskispule bis zum DSP nicht kri-
tisch ist, solange die Verzogerung fiir alle Kanéle gleich ist.

2.3.3 Regelalgorithmus

Der eigentliche Regelalgorithmus zur Symmetrierung der IGBT-Stréme
ist auf dem DSP/FPGA-Board implementiert, wobei die in etwa zeit-
gleich eintreffenden Digitalsignale der Messelektronik zuerst vom FPGA
verarbeitet werden. Aufgrund der Taktfrequenz von 100 MHz sind fiir
die Regelung der Gatesignale jeweils Zeitschritte von 10 ns moglich.

Initiiert wird die aktive Gateregelung durch den DSP, wobei zuerst die
Flankenzeiten ton new, 1o Und toff new, 1> via SPI vom DSP zum FPGA
in die Register Reg ton new,r Und Reg tof fnew, 1o geschrieben werden
(vgl. Abbildung 2.51). Beim ersten Puls kénnen fiir die IGBT-Module
entweder identische Flankensignale oder bereits abgespeicherte Flanken-
zeiten verwendet werden. Anschliessend wird auf dem FPGA ein Zéh-
ler gestartet, dessen Wert mittels Komparator mit den Flankenzeiten
ton,new, 7z UNd tof f new, 1o verglichen wird. Bei Gleichheit des Zahlerwer-
tes und des Registerinhaltes wird die entsprechende ansteigende oder
abfallende Flanke des Gatesignals ausgegeben. Sobald die Stromflanken
ton,1z und tory 1o der entsprechenden Strompulse von der Messelektro-
nik detektiert werden, speichert das FPGA den aktuellen Z&hlerwert
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Abbildung 2.51: Blockschaltbild der implementierten aktiven Gate-
regelung im FPGA und DSP.

fiir das jeweilige Ereignis in das entsprechende Register Reg ¢y, 1, oder
Reg togf10. Zusétzlich tastet der im DSP integrierte AD-Wandler die
Scheitelwerte der IGBT-Strome IACJ sowie die aktuellen Werte zu einem
bestimmten Zeitpunkt t;.;, ab. Sobald alle Flanken detektiert wurden
bzw. alle Register neu beschrieben sind, kénnen die gemessenen Flan-
kenzeiten ¢4y, und tory. aus den Registern des FPGAs iiber die SPI-
Schnittstelle an den DSP weitergeleitet werden.

Anschliessend werden durch die im DSP implementierte aktive Gate-
regelung die neuen Ein- und Ausschaltzeiten ton new,rz DZW. toff new, Iz
fiir das jeweilige IGBT-Modul berechnet (vgl. Abbildung 2.52).

Zur Bestimmung der neuen Einschaltzeit top new, 1. wird die aktu-
elle Einschaltflanke mit der Referenz oy, ref 1o verglichen und daraus
der Fehler Ty err 1o bestimmt. Aus der Summe des durch den P/PI-
Regler gewichteten Fehlers 15, ¢rr, 1, und dem alten Einschaltzeitpunkt
ton,old,1z resultiert der neue Einschaltzeitpunkt ., new,r.- Der neue
Ausschaltzeitpunkt ¢, ¢ new, 1o berechnet sich auf dieselbe Weise wie der
neue Einschaltzeitpunkt ¢4, new, 12, Wobel zuerst aus den Schaltzeiten
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Abbildung 2.52: a) Eintreffende Digitalsignale der Messelektronik
und b) der im DSP implementierte Regelkreis der aktiven Gateregelung.

ton,1o und top s 1, die aktuelle Pulsbreite T}, ;, und daraus mit der Re-
ferenzpulsbreite T}, ;.. ¢ 1, der Pulsbreitenfehler 7}, oy 1, bestimmt wird.

Der Referenzwert I;,;, zur Flankendetektion wird vor jedem Puls neu
eingestellt, wobei dieser auf die halbe Pulshéhe (= I./2) gelegt wird.
Optional, jedoch nicht implementiert, stellt die aktive Gateregelung die
Versorgungsspannung Uggie4+ der einzelnen Gatetreiber neu ein. Zum
Schluss werden vor der néichste Pulserzeugung die neuen Flankenzeiten
via SPI in den Registern Reg ton new, 7 Und Reg toft new, 1 abgelegt
(vgl. Abbildung 2.51).

Sollte zudem wahrend der Pulserzeugung in einem IGBT-Modul ein
Uberstrom detektiert werden, schaltet das FPGA alle IGBT Module
direkt aus und meldet das Ereignis dem DSP. Damit auch bei Uberstrom
simultanes Ausschalten garantiert wird, werden die IGBT-Module mit
den gleichen relativen Verzogerungszeiten wie im normalen Betriebsfall
ausgeschaltet.
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2.3.4 Messergebnisse der Stromflankensymmetrie-
rung

Das Ergebnis der aktiven Gateregelung mit Stromflankensymmetrierung
ist in Abbildung 2.53 gezeigt, wobei einerseits in a) die Stromverteilung
fiir zwei hart parallel geschaltete IGBT-Module ohne und in b) mit akti-
ver Gateregelung gezeigt sind. Mit Hilfe der aktiven Gateregelung lassen
sich die vom IGBT-Modul bedingten Asymmetrien, wie z.B. die Aus-
schaltverzogerung, ausgeglichen, womit schlussendlich eine symmetri-
sche Stromverteilung erreicht wird. Ebenfalls bei Volllast (Upc = 1kV
und I, = TkA pro IGBT) lassen sich die IGBT-Stréme von hart parallel

1200 1200
Z 800 2800
£ 400 £ 400
75 73
0 0

012345678910 012345678910
Zeit [us] b) Zeit [ps]

a)

Abbildung 2.53: Verlauf der IGBT-Stréme von zwei hart parallel ge-
schalteten IGBT-Modulen a) ohne bzw. b) mit Stromflankensymme-
trierung.

8000
— 6000
<
= 4000
g
£ 2000

0

0123456789
Zeit [ps]

Abbildung 2.54: Verlauf der IGBT-Stréme von zwei hart parallel ge-
schalteten IGBT-Modulen mit Stromflankensymmetrierung bei Volllast
von I, = TkA pro IGBT-Modul.
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Abbildung 2.55: a)-h) Einregelung bei Stromflankensymmetrierung
nach erzwungener Einschaltverzogerung von 600 ns wahrend der Puls-
folge.
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Abbildung 2.56: Verlauf der IGBT-Strome und IGBT-Spannungen
bei reiner Stromflankensymmetrierung.

geschalteten IGBT-Modulen durch die aktive Gateregelung mit Strom-
flankensymmetrierung bis auf einen relativen Fehler von +5 % einregeln
(vgl. Abbildung 2.54).

Die Einregelung der IGBT-Strome mittels aktiver Gateregelung ver-
anschaulicht die Pulsfolge in Abbildung 2.55 a)-h), wobei vor der ersten
Pulserzeugung eine erzwungene Einschaltverzogerung von Ty, crr =
600 ns hinzugefiigt wurde. Bereits nach vier Pulsen kann die Strom-
verteilung zwischen den IGBT-Modulen wesentlich verbessert werden,
nach acht Pulsen ist das System vollends eingeregelt.

In Abbildung 2.56 a) ist die Stromverteilung fiir vier iiber den Puls-
transformator magnetisch parallel geschaltete IGBT-Module bei Voll-
last gezeigt. Die Kollektor-Emitter-Spannungen der vier IGBT-Module
sind in Abbildung 2.56 b) dargestellt. Dabei ist erkennbar, dass trotz
der iiber aktive Gateregelung implementierten Stromflankensymmetrie-
rung eine Asymmetrie in den Spannungsflanken, hauptséchlich wihrend
dem Ausschaltvorgang, auftreten kann. Eine néhere Betrachtung zeigt
zudem, dass auch sogar bei der Einschaltflanke eine Asymmetrie besteht
(vgl. Abbildung 2.57).
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Abbildung 2.57: Zoom der IGBT-Spannungsflanken bei reiner Strom-
flankensymmetrierung.

2.3.5 Erweiterung auf Spannungsflankendetektion

Wie Abbildung 2.56 und 2.57 veranschaulicht, kann bei magnetisch
verkoppelten Eingangskreisen trotz Stromflankensymmetrierung keine
synchronen Spannungsflanken garantiert werden. Umgekehrt hat sich
in Messungen und Simulationen jedoch gezeigt, dass bei Abweichungen
in den Einschalt- bzw. Ausschaltspannungsflanken unterhalb von etwa
4+100ns bereits simultane Stromflanken garantiert werden kénnen, da
sich die Stromflanken unter diesen Bedingungen quasi unabhéngig von
der Reihenfolge der Spannungsflanken selber synchronisieren.

Dieser eigenartige Effekt kann dabei auf den verwendeten Split Core
Transformer bzw. Fractional Turn Transformer und dessen indirekte
magnetische Verkopplung der vier Pulsgeneratoren zuriickgefithrt wer-
den (vgl. Abschnitt 1.3.3 und Kapitel 3). Zur Analyse der selbstén-
digen Symmetrierung der IGBT-Strome muss das Reluktanzmodell des
in Abschnitt 1.3.3 beschriebenen Pulstransformators genauer betrachtet
werden.
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Abbildung 2.58: Vereinfachtes Reluktanzmodell des Split Core Trans-
former zur Analyse der selbstéindigen Stromflankensymmetrierung.

Basierend auf Abbildung 1.14 kann der in der Aufsicht gezeigte Puls-
transformator mit zwei Kernen durch Aufklappen der beiden Kerne
auch anhand Abbildung 2.58 in der Seitenansicht dargestellt werden.
Dabei ist jeweils eine der vier Primérwicklungen Wp.; 1-Wppi 4 mit ei-
nem Pulsgenerator verbunden, wobei die beiden Sekundarwicklungen
Wiek,1 und Wiep o parallel geschaltet sind und jeweils zwei Priméarwick-
lungen - We1 und Wiep 3 bzw. Wier o und Wiy 4 - umfassen.

Dadurch ergeben sich die in Abschnitt 1.3.3 beschriebenen direkten
und indirekten magnetischen Verkopplungen der Eingangskreise, indem
zwischen Wicklungen auf demselben Kern eine direkte und zwischen
Wicklungen auf unterschiedlichen Kernen eine indirekte magnetische
Verkopplung besteht. Zusétzlich ist in Abbildung 2.58 das vereinfachte
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Abbildung 2.59: Magnetische Fliisse a) bei synchroner Ansteuerung
aller Eingangskreise und b) bei ausschliesslicher Ansteuerung des ersten
Eingangskreises mit Ny p,;.

Reluktanzmodell eingezeichnet, welches das entsprechende magnetische
Verhalten des Pulstransformators wiedergibt. Dabei entspricht der ma-
gnetische Widerstand R,,q4 gerade dem Widerstand des Kernmaterials
Riag = N 2 /Lmag und R, dem Widerstand fiir den Streufluss zwi-
schen Primér- und Sekundarwicklung. Des Weiteren werden die durch
den Aufbau des Transformators bedingten Kopplungen {iber zusétzli-
che Streupfade zwischen Priméricklungen auf unterschiedlichen Kernen,
aufgrund deren geringen Einflusses, vernachlissigt.

Unter Annahme einer synchronen Ansteuerung aller Eingangskreise
und symmetrischem Aufbau bilden sich die in Abbildung 2.59 a) gezeig-
ten Fliisse aus. Dabei sind die Wicklungen auf jedem Kern derart ange-
ordnet, dass sich deren priméren magnetischen Spannungen Np,; o Lpri o
sowie die resultierenden Hauptfliisse der beiden Kerne in der sekundéren
magnetischen Spannungsquelle Ngeg 5o addieren. Zudem erzeugt jede
Wicklung einen Streufluss, der aufgrund des symmetrischen Aufbaus fiir
alle Wicklungen identisch ist.

Aufgrund von unterschiedlichen Einschaltverzogerungen werde nun
der erste Eingangskreis mit der magnetischen Spannung Np,il,r; we-
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sentlich frither als die anderen Eingangskreise eingeschaltet, sodass sich
die magnetischen Fliisse geméss Abbildung 2.59 b) ausbilden. Da nun
der vom ersten Eingangskreis erzeugte Fluss ebenfalls indirekt iiber die
Sekundarwicklung mit dem zweiten Kern verkoppelt wird, resultiert ein
kleiner magnetischer Widerstand bzw. eine grossere Induktivitédt. Da-
bei ist ersichtlich, dass einerseits die Richtung des Streuflusses in der
zweiten Wicklung und andererseits die Richtung des Hauptflusses im
zweiten Kern umdrehen. Jedoch weisen die Streufliisse der Wicklungen
auf dem zweiten Kern wegen der indirekten Verkopplung immer noch
in dieselbe Richtung. Fiir die spéter einschaltenden Eingangskreise an
den Wicklungen Wp,;3 und W,.; 4 bedeutet dies, das bereits ein ent-
sprechender Streufluss bzw. magnetisches Feld ausgebildet wurde und
somit die fiir diese Kreise sichtbare Streuinduktivitit kleiner ist. Folglich
kann sich in den beiden Wicklungen W,,,.; 3 und Wp,; 4 der Primérstrom
Ipri3 und Ipr; 4 schneller aufbauen und dem Primérstrom I,,,;; folgen
(vgl. Abbildung 2.60).

In Abhéngigkeit der Grosse der Streuinduktivitdt und der Léngsin-
duktivitéit des Freilaufpfades baut sich, wie in Abschnitt 1.3.3 erwéhnt,
wegen der indirekten magnetischen Kopplung und den resultierenden in-
duzierten Spannungen an den Wicklungen W,,,; 3 und Wp,; 4 ein Strom
durch die Freilaufdioden auf.

Umgekehrt wurde durch die direkte Verkopplung zwischen der ersten
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Abbildung 2.60: Selbstindige Einregelung der Primérstrome bei Si-
mulation der Stromflanken mit den Einschaltzeiten ¢, 1 = 0ns, ton 2 =
20mns, ton,3 = 60ns und t,, 4 = 80 ns.
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und zweiten Wicklung in der Wicklung W),,; » ein Streufeld in die ent-
gegengesetzte Richtung aufgebaut, welches zuerst vom spéter einschal-
tenden Eingangskreis an der Wicklung W)p,; » abgebaut werden muss,
bevor ein Feld in die Gegenrichtung aufgebaut werden kann. Dies fithrt
entsprechend zu einer Verzogerung des Stromes Ip.;2 in der zweiten
Wicklung W), 2, der dem Strom Ip.; 1 nicht mehr folgen kann. Mit
Hilfe der Stromflankensymmetrierung kann diese Verzogerung zwischen
dem Strom Ip.; 1 und Ip,; 2 gemessen und fiir den néchsten Puls ent-
sprechend korrigiert werden. Die Einschaltzeiten der Eingangskreise an
den Wicklungen W,,.; 3 und Wp,; 4 werden jedoch nicht korrigiert, da die
Stromflankenregelung trotz versetzter Spannungsflanken symmetrische
Stromflanken detektiert.

Dadurch besteht einerseits die Moglichkeit neben der akti-
ven Gateregelung mit Stromflankensynchronisation zusétzlich die
Spannungsflanken mittels softwareméssig eingefiigter Zeitverzogerung
ton,,offset,Ul - ton,offset,Uél und toff,offset,Ul - toff,offset,U4 zZu Syn-
chronisieren. Jedoch zeigt sich, dass die eingefiigten Verzogerungen we-
sentlich von der Betriebspannung Upc (und Temperatur der IGBT-
Module) abhéngen und somit durch eine einmalige Einstellung nur fiir
eine Betriebsspannung befriedigende Ergebnisse liefert. Folglich muss
entweder eine Tabelle mit den Verzogerungen fiir alle Betriebsberei-
che/Temperaturen abgespeichert werden oder es miissen die IGBT-
Spannungen U.., welche bereits auf dem Gatetreiber fiir den Uberspan-
nungsschutz bzw. fiir das zweistufige Ausschalten iiberwacht werden,
zur Detektion der Spannungsflanken ¢, ;1 —ton,va und toff. 01 —tors,Ua
genutzt werden. (vgl. Abbildung 2.28). Die Spannungsflanken ¢,y 11 —
ton,va Und torf U1 — toff,ua kOnnen somit zur zusétzlichen Spannungs-
flankensynchronisation verwendet werden, wodurch die Verzdgerungen
ton,offset,Ul - ton,offset,U4 und 2‘:off,offset,Ul - toff,offset,U4 bei jedem
Arbeitspunkt softwareméssig angepasst werden kdnnen.

Die Schaltzeiten der IGBT-Module sowie die notigen Zeitverzoge-
rungen zur Strom- und Spannungsflankensynchronisation werden da-
bei mittels einer kombinierten Regelstruktur berechnet (vgl. Abbildung
2.61). Wie bis anhin werden die IGBT-Module zuerst mittels Strom-
flankensymmetrierung synchronisiert. Sobald die Stréome in den IGBT-
Modulen eingeregelt sind, werden die entsprechenden Verzogerungszei-
ten ton,offset,Ul - ton,offset,U4 und toff,offset,Ul - toff,offset,U4 aus
den Spannungsflanken mittels zusétzlicher Spannungsflankenregelung
berechnet. Die Gatesignale ¢4, new Und tof £ new ergeben sich schlussend-
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Abbildung 2.61: Kombinierte Regelung mit Strom- und Spannung-
flankendetektion zur Symmetrierung von parallel geschalteten IGBT-
Modulen.

lich aus den berechneten Schaltzeiten der Stromflankenregelung und
den zusétzlichen Zeitverzogerungen der Spannungsflankenregelung. Da-
bei werden die Zeitverzogerungen erst ausserhalb des Regelkreises der
Stromflankensymmetrierung hinzugefiigt, damit die Stromflankenrege-
lung nicht beeinflusst wird.
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Allgemein koénnen die IGBT-Module ebenfalls ausschliesslich mit
Spannungsflankenregelung synchronisiert werden. Jedoch wird beim be-
trachteten Leistungsmodulator das Ausschaltverhalten und somit die
Ausschaltflanke aufgrund der parasitdren Kapazitiat Cy wesentlich vom
Transformator und der Klystronlast beeinflusst (vgl. Abschnitt 2.4). Da
jedoch der Transformator auf die Stromflanken nur eine beschrénkte
Auswirkung hat, erfolgt die Parallelisierung der IGBT-Module haupt-
séchlich mittels Stromflankenregelung, wobei die Spannungsflankenre-
gelung nur einen begrenzten Einfluss (lediglich Offsetabgleich) auf die
IGBT-Symmetrierung nimmt. Zusétzlich steigert die Kombination von
Strom- und Spannungsflankenregelung die Zuverlassigkeit des Systems,
da z.B. der Zeitpunkt jeder Pulsflanke jeweils im Strom sowie in der
Spannung detektiert wird und somit Fehler aufgrund von Signalverzer-
rungen minimiert werden.

In Abbildung 2.62 a) und b) ist der Verlauf der IGBT-Stréme so-
wie der IGBT-Spannungen bei kombinierter Strom- und Spannungs-
flankenregelung gezeigt. Im Vergleich zur reinen Stromflankenregelung
(vgl. Abbildung 2.56) resultieren durch die zusitzliche Spannungsrege-
lung ebenfalls symmetrische IGBT-Spannungsverlaufe. Analog zu Ab-
bildung 2.57 sind in Abbildung 2.63 wieder die Spannungsschaltflanken
bei kombinierter Strom- und Spannungsflankenregelung mit hoher zeit-
licher Auflésung gezeigt. Dabei zeigt sich, dass mit der kombinierten Re-
gelung weitgehend synchrone Spannungsflanken erreicht werden. Einzig
beim Ausschaltvorgang zeigt sich bei steigender IGBT-Spannung U,
ein grosser werdender Einfluss der parasitdren Kapazitat Cy des Trans-
formators, wie im folgenden Abschnitt ausfiihrlich beschrieben wird.
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Abbildung 2.62: Verlauf der IGBT-Strome und IGBT-Spannungen
bei Strom- und Spannungsflankensymmetrierung.
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Abbildung 2.63: Zoom der IGBT-Spannungsflanken bei Strom- und
Spannungsflankensymmetrierung.

2.4 Schaltverhalten bei kapazitiver Last

In Abschnitt 2.2.2 wurde das Schaltverhalten von IGBT-Modulen bei
resistiver Last untersucht. Dabei zeigte sich, dass aufgrund der Streuin-
duktivitét Ly, im Kommutierungspfad wahrend des Ausschaltvorgan-
ges eine Uberspannung Upgom resultiert und daher die Ausschaltge-
schwindigkeit begrenzt werden muss. Als Folge der reduzierten Aus-
schaltgeschwindigkeit steigen entsprechend die Ausschaltverluste E ¢
im IGBT-Modul, welche sich jedoch mit Hilfe des zweistufigen Aus-
schaltvorganges (vgl. Abschnitt 2.2.2) gegeniiber dem konventionellen
einstufigen Ausschaltvorgang verkleinern lassen.

Dabei wurden die Gatewiderstdnde R,f¢ 1 und Ryfy 2 fiir den Betrieb
im Leistungsmodulator derart eingestellt, dass beim Schalten auf eine
ohmsche Last die Ausschaltverluste E,; minimiert werden und die ma-
ximale IGBT-Spannung von Uce ma, = 1230 V nicht iiberschritten wird.

Beim Leistungsmodulator handelt es sich jedoch aufgrund der Nich-
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tidealitdten des Pulstransformators nicht mehr um eine rein ohmsche
Last, wodurch das Ausschaltverhalten des IGBT-Moduls wesentlich ver-
andert wird (vgl. Ausschaltverhalten in Abbildung 2.57 bzw. Abbildung
2.63). In Abbildung 2.64 ist das vereinfachte Ersatzschaltbild des Leist-
ungsmodulators gezeigt. Dabei werden beim Pulstransformator die fiir
das Schaltverhalten wichtige Streuinduktivitét L, und die verteilte Ka-
pazitit Cy beriicksichtigt (vgl. Kapitel 3). Die Magnetisierungsindukti-
Vitét L,qq spielt fiir die Schaltflanken nur eine untergeordnete Rolle.

Wie aus Abbildung 2.64 ersichtlich ist, addiert sich die Streuinduk-
tivitdt L, zur Kommutierungsinduktivitat Ly, solange sich die Frei-
laufdiode Dy im sperrenden Zustand befindet. Anhand des in Abschnitt
2.2.2 untersuchten Ausschaltverhaltens bei ohmscher Last, miisste bei
gleichbleibender Stromflankensteilheit dI../ dt die Uberspannung ULkom
aufgrund von Lgem, + L, proportional steigen (vgl. Gleichung (2.4)).
Abbildung 2.57 bzw. Abbildung 2.63 zeigen jedoch, dass die IGBT-
Spannung U.. wihrend des Ausschaltvorgangs nochmals einbricht und
erst in einer zweiten Phase die Spannung Upc + Uy erreicht (vgl. Ab-
bildung 2.65).

Dieser Effekt kann auf die verteilte Kapazitat Cy des Pulstransforma-
tors sowie auf die parasitire Kapazitéit der Last (z.B. Klystron) zuriick-
gefiihrt werden. Die Abbildung 2.65 zeigt dabei das simulierte Schaltver-
halten fiir die in Abbildung 2.64 angegebene vereinfachte Ersatzschal-
tung des Leistungsmodulators. Wahrend dem Ausschaltvorgang wird
in Folge der verteilten Kapazitiat Cy die Ausgangsspannung langer ge-
stiitzt bzw. die Spannungsénderung dU,,s;/ dt verlangsamt/verzogert.

ULkom ULO'
—

Abbildung 2.64: Ersatzschaltbild des Leistungsmodulators mit Be-
riicksichtigung der Nichtidealitdten L, und Cy des Pulstransformators.
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Abbildung 2.65: Simulation des Ausschaltverhalten bei kapazitiver
Last, wie z.B. bei einem Pulstransformator.

Aufgrund der gleichbleibenden Spannungsénderung dU../dt am IGBT
resultiert an der Langsinduktivitiat, bestehend aus Kommutierungsin-
duktivitét Lo, und der Streuinduktivitit L., bereits bevor U,.. die
Eingangsspannung Up¢ erreicht, eine Gegenspannung Ur xom+ULe (vel.
Abbildung 2.65).

ULkom + ULG' == UDC - Uce — Ulast (224)

Da die Energie in der Langsinduktivitat noch vor dem Ende der Aus-
schaltflanke abgebaut wird und die verteilte Kapazitiat Cy die Ausgangs-
spannung noch immer aufrecht hélt, entsteht am IGBT-Modul die Dif-
ferenzspannung Upc — Ujese, was zu einem Spannungseinbruch in U,
fiihrt. Anschliessend nimmt die IGBT-Spannung U, in demselben Mas-
se zu, wie die Lastspannung Uj,s; abnimmt und steigt in Abhéngigkeit
des Magnetisierungsstromes I,,,, und der resultierenden Gegenspan-
nung Uy auf Upc + Uy an.

Durch die bereits zu Beginn des Ausschaltvorganges auftretende Ge-
genspannung an der Langsinduktivitéit wird der Laststrom grosstenteils
schon vor dem Erreichen der Eingangsspannung Up¢ abgebaut, was sich
zuséatzlich positiv auf die resultierenden Ausschaltverluste auswirkt. In
Abbildung 2.66 a) und b) ist das Schaltverhalten sowie die Schaltver-
lustleistung Prgpr des IGBT-Moduls fiir ohmsche und kapazitive Last
gezeigt.
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Abbildung 2.66: Schaltverhalten und Verlustleistung Prgpr des
IGBT-Moduls a) bei ohmscher Last und a) bei Transformatorlast.

Dabei ist zu erkennen, dass wahrend dem Einschaltvorgang durch die
kapazitive Last eine hohere Stromflankensteilheit di./dt erreicht wird,
was sich im Vergleich zum ohmsch-induktiven Schaltverhalten in gros-
seren Einschaltverlusten F,, niederschldgt. Jedoch findet, wie bereits
erwahnt, durch die parasitire Kapazitdt Cy ein schnellerer bzw. friih-
zeitiger Stromabbau statt, wodurch die Ausschaltverluste E,fy im Ver-
gleich zum ohmschen Ausschaltvorgang wesentlich gesenkt werden. Die
Schaltverluste bei ohmscher Last betragen bei der vorliegenden Messung
aus Abbildung 2.66 a) E,, + Eory = 3042mJ, wobei E,r; = 2756 mJ
(= 90 %) den Ausschaltverlusten entsprechen. Bei Verwendung des Pul-
stransformators sinken die Schaltverluste auf E,,+Fofr = 1243 mJ, wo-
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bei nur noch E,ry = 964mJ (=~ 78 %) wihrend dem Ausschaltvorgang
anfallen. Die Schaltverluste konnen somit beim Leistungsmodulator um
1800mJ, bzw. um 360 W bei f,., = 200 Hz, pro IGBT-Modul gesenkt
werden. Folglich betragen die Schaltverluste des Leistungsmodulators
beim Einsatz von vier parallel geschalteten IGBT-Modulen insgesamt
noch etwa 996 W im Vergleich zur ohmschen Last mit 2434 W.

2.5 Realisierung von Pulsgeneratoren

2.5.1 Pulsgenerator-Spezifikationen

Da anhand Abschnitt 2.1.2 gegenwértig (Stand 2008) 1700V IGBT-
Module iiber die hochste Schaltleistung verfiigen (theoretisch 12.24 MW
mit I, = 7200 A), werden fiir die Realisierung des 20 MW Halbleiter-
Leistungsmodulator-Systems diese IGBT-Module eingesetzt. Die Ein-
gangsspannung des Leistungsmodulators wird auf Upc = 1000V ge-
legt, d.h. etwas hoher als die fiir die technischen Angaben vom IGBT-
Hersteller verwendete DC-Spannung von Upc = 900V. Jedoch exi-
stieren Traktionsanwendungen, in denen die DC-Spannung bei Upc =
1100V liegt. Das Spannungsiibersetzungsverhéltnis des anschliessenden
Pulstransformator liegt somit bei Upy; @ Uger = 1 : 170 und der pri-
mérseitige Pulsstrom betrigt I. = 20 kA, wodurch vier magnetisch par-
allel geschaltete IGBT-Module bzw. Pulsgeneratoren benotigt werden.
Unter Beriicksichtigung des zusatzlichen Magnetisierungsstromes von
~ +1000 A liegt der IGBT-Spitzenstrom bei etwa I, = 5500 A.

Die niedrige Eingangsspannung von Upc = 1000V ermoglicht zu-
sdtzlich den Einsatz von Niederspannungskondensatoren, welche im Ver-
gleich zu den Hochspannungskondensatoren (mehrere kV) kostengtinsti-
ger sind [15]. Jedoch werden die primérseitigen Bauelemente einerseits
aufgrund des hohen Pulsstromes stark belastet und andererseits muss
die Serieninduktivitdt im Pulsgenerator wegen der notigen Anstiegsge-
schwindigkeit (vgl. Kapitel 3) klein gehalten werden. Durch Parallel-
schaltung mehrerer Kondensatoren kénnen jedoch beide Effekte mini-
miert werden. Die benétigte gesamte Speicherkapazitat C, fiir einen
maximalen Spannungsabfall von 1% (= 10V) wéhrend einer Pulsdau-
er von 7.5 us betriagt C;, = 15mF (vgl. 1.4). Wie in Kapitel 1 bereits
erwahnt wurde, kann bei Einsatz zusédtzlicher Kompensationsnetzwerke
oder passive Netzwerke der Spannungsabfall am Kondensator C, bis
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zu etwa 10 % erhoht werden, ohne dass dadurch der Spannungsabfall an
der Last vergrossert wird. Damit ergibt sich bei einem zuléssigen Span-
nungseinbruch von 10% (=100V) die minimale Speicherkapazitidt von
etwa Cy, = 1.5mF, was C;,, = 375 uF pro Pulsgenerator entspricht.

Ebenfalls kann fiir die Freilaufdiode D aufgrund der niedrigen Ein-
gangsspannung eine konventionelle 1700 V-Diode eingesetzt werden. Der
Freilaufstrom entspricht im Minimum gerade dem Magnetisierungs-
strom nach dem Puls, welcher bei etwa Ipnqg = 1kA (Ijmag = 250 A pro
Pulsgenerator) liegt. Im schlimmsten Fall muss aufgrund der Streuin-
duktivitit L, des Pulstransformators zusétzlich kurzzeitig der Last-
strom gefiithrt werden. Durch die resultierende Gegenspannung an der
Streuinduktivitit L, wird der Laststrom jedoch rasch abgebaut. Zudem
zeigte sich in Abschnitt 2.4, dass bei kapazitiver Last die Energie/Strom
in der Streuinduktivitét bereits vor Beginn der Leitphase der Freilauf-
diode Dy abgebaut ist und somit nur noch der Magnetisierungsstrom
gefiihrt werden muss. Dabei erfordert eine rasche Kommutierung des
Magnetisierungsstromes auf die Freilaufdiode Dy einen niederindukti-
ven Aufbau des Freilaufpfads. Damit hohe Pulswiederholraten erreicht
werden konnen, muss im Freilaufpfad eine entsprechende Gegenspan-
nung aufgebaut werden. Mogliche Varianten sind die Serieschaltung von
Dioden, Verwendung eines Serienwiderstandes oder eines Kondensators
(vgl. Kapitel 4). In Tabelle 2.6 sind die Spezifikationen eines einzelnen
Pulsgenerators nochmals aufgelistet.

Tabelle 2.6: Spezifikationen der vier parallelen primérseitigen Pulsge-
neratoren. Die Angaben beziehen sich auf einen Pulsgenerator.

Kenngrosse Wert
Eingangsspannung Upc 410-1000V
Laststrom 1. 5kA
Magnetisierungsstrom Ip,qgq ~ 1250 A
Freilaufstrom Ipg ~ 250 A-5.25 kA
Speicherkapazitiat C;, 640 uF

Ubersetzungsverhéltnis Upri @ User 1:170
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2.5.2 Komponentenauswahl, Designkriterien und
Realisierung

Die Wahl der niedrigen Eingangsspannung resultiert in den Pulsgene-
ratoren in hohe Laststrome, weshalb ein niederinduktiver Aufbau mit
niederinduktiven Bauelementen realisiert werden muss. Fiir die Spei-
cherkondensatoren zeichnen sich vor allem Folienkondensatoren durch
deren geringen ESR- und ESL-Werte sowie hoher Strombelastbarkeit
aus. Pro Pulsgenerator wurden vier parallel geschaltete 160 uF-1350 V-
Folienkondensatoren von Vishay ausgew#hlt, wobei die gesamte Ein-
gangskapazitit nun bei Cj, = 2.54 mF liegt und somit einen Pulsabfall
von AS = 6% ergibt. Der dquivalente Serienwiderstand pro Konden-
sator liegt bei ESR < 3mf) bei 1kHz bzw. ESR < 8mf) bei 100 kHz
und die Serieninduktivitdt bei ESL < 50 nH, wobei ein maximaler Puls-
strom von I = 10kA spezifiziert ist.

Zur Minimierung der Langs- bzw. Leitungsinduktivitat des Pulsgene-
rators wird die Verschienung dreilagig (+,-,+) iiber die gesamte IGBT-
Modulbreite von bieit,ger, = 190 mm ausgefiihrt, wobei die Kupferlei-
ter nur durch eine djs1ei¢ = 0.1 mm starke Mylarfolie isoliert wer-
den. Der mittlere Abstand zwischen den Lagen betrdgt somit etwa
dicit,gen = 0.2mm. Mit einer Leitungslinge des Pulsgenerators von
licit,gen = 300mm berechnet sich die Leitungsinduktivitdt pro Pulsge-
nerator anhand Gleichung (2.25) zu Liejt,gen, = 0.21nH (sekundérseitig
= 6 uH).

1 hlei s enllei ,gen
Lleit,gen = Mo - 5 : %
eit,gen
1 0.2mm300 mm
= - ————— =0.2nH 2.25
Ay 190 mm " (2.25)

Beim Modulator I wurde zur einfacheren Montage sowie einfacheren
Durchfiihrung durch den Tank die Verbindung zwischen Pulsgenerator
und Transformator als flexible Zuleitung mit einer Linge von ebenfalls
lieir = 300 mm und einer Breite von b;.;; = 80 mm realisiert. Aufgrund
der flexiblen Leiterfiihrung betrigt der Abstand zwischen den Leitern
im Mittel etwa dje;; = 1-2mm, woraus sich die Zuleitungsinduktivitat
zwischen Pulsgenerator und Transformator zu L;.;; = 5-10nH berech-
net (sekundérseitig = 144 -288 uH pro Pulsgenerator)!
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Analog dazu ldsst sich die parasitire Kapazitit der Verschienung
des Pulsgenerators und der Verbindung zwischen Pulsgenerator und
Transformator berechnen; es folgt jeweils eine parasitire Kapazitit von
Cleit,gen = 151F (sekundérseitig = 0.5pF) und Cie;r = 1.3nF, wobei
flir Mylar eine relative Permittivitdt von ¢, = 3 angenommen wurde.
Die parasitire Kapazitit des Pulsgenerators kann somit wie erwartet
fiir die Dimensionierung des Pulstransformators vernachléssigt werden
(vgl. Kapitel 3).

Cl " —c.2. bleit,gen . lleit,gen
eit,gen —
' hleit,gen

190 mm - 300 mm

—c.2
c 0.2mm

= 15nF (2.26)

Mit einer internen Induktivitdt des IGBT-Moduls von L;gpr =
10nH und den vier parallelen Speicherkondensatoren liegt die Lingsin-
duktivitdt des Pulsgenerators somit bei etwa Lge,, = 30 nH bzw. fiir den
Modulator III aufgrund der flexiblen Zuleitung bei Lgen, = 35-40nH.
Fiir vier magnetisch parallel geschaltete Pulsgeneratoren entspricht dies
einer resultierenden Pulsgeneratorinduktivitdt von Lge, ~ 8nH (se-
kundérseitig = 231 pH) bzw. Lge, = 9-10nH (sekundérseitig = 260 -
290 puH).

Zuleitung zur Last \
Eingangskondensatoren .
IGBT-Modul \
Gate Treiber \

Abbildung 2.67: Realisierung des Pulsgenerators Modulator I.
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Insgesamt wurden in dieser Arbeit drei Pulsgeneratoren, Modulator
I-11I, aufgebaut. Der in Abbildung 2.67 gezeigte Modulator I diente
hauptséchlich als Teststand fiir die IGBT-Module und die Gatetreiber
zur Optimierung des Schaltverhaltens mit hohen Flankensteilheiten. Des
Weiteren wurde der Aufbau zur Messung von Kernverlusten an Muster-

Eingangskondensatoren
Zuleitung zum Transformator
Passive Vormagnetisierung

IGBT-Modul
Gate Treiber

Abbildung 2.68: Realisierung des Pulsgenerators Modulator II.

Tabelle 2.7: Eingesetzte Bauelemente im Pulsgenerator Modulator I.

Bauelement Typ Hersteller
IGBT-Modul Sy, FZ2400R17KF6C B2 EUPEC
Diode Dy SKKE 330F Semikron
Kondensator Cj, HDMKP 1.35-160 Vishay
Entwarmung forcierte Luftkiihlung

Tabelle 2.8: Eingesetzte Bauelemente im Pulsgenerator Modulator II.

Bauelement Typ Hersteller
IGBT-Modul Sy, FZ3600R17TKE3 EUPEC
Diode Dy APTDF430U100G Microsemi

Entwarmung Wasserkiihlung
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kernen (vgl. Abschnitt 3.8) und Inbetriebnahme der aktiven Vormagnet-
isierung (vgl. Abschnitt 4.3) eingesetzt. Die verwendeten Bauelemente
von Modulator I sind in Tabelle 2.7 aufgelistet.

Anschliessend wurde der erste Prototyp des Gesamtsystems, beste-
hend aus Modulator II mit vier parallelen IGBT-Modulen (vgl. Abbild-
ung 2.68) und dem Pulstransformator, realisiert. Dabei wurden fiir den
Modulator II bis auf die Freilaufdioden D; dieselben Bauelemente wie
fiir den Modulator I verwendet (vgl. Tabelle 2.8). Mit Hilfe des Ge-
samtsystems konnte die Dimensionierung des Pulstransformators (vgl.
Kapitel 3), die Funktion der passiven Vormagnetisierung (vgl. Kapi-
tel 4) sowie die Parallelisierung der IGBT-Module (vgl. Abschnitt 2.3)
analysiert und verifiziert werden.

Durch den Aufbau des schlussendlichen Modulators III aus Abbildung
2.69 konnte der mechanische Aufbau, die Montage und die Leiterisolati-
on wesentlich verbessert und vereinfacht werden. Zusétzlich wurde das
System durch eine aktive Vormagnetisierungsschaltung erweitert, wo-
durch auch die Regelung zur symmetrischen Kernaussteuerung getestet
werden konnte.

Gate Treiber

IGBT-Modul
Eingangskondensatoren

Abbildung 2.69: Realisierung Pulsgenerator Modulator II1.



Kapitel 3

Pulstransformator

Durch magnetische Verkopplung von zwei oder mehreren Wicklungen,
beruhend auf dem Induktionsgesetz, ermoglicht der ideale Transfor-
mator in Abhéngigkeit der Windungsverhéltnisse die Ubersetzung von
Spannungen und Stromen, wobei deren Produkt konstant bleibt (vgl.
Abbildung 3.1 a) und Gleichung (3.1)).

Nsek N, T
Use = —U, Ty Pse =P T = Ise = LI ) 3.1
EEN, k=Fp EE N (3.1)

Dadurch findet der Transformator beispielsweise Anwendung in der
Energieiibertragung zum Hoch- /Tiefsetzen der Spannung, zur Impedan-
zanpassung mit maximaler Energielibertragung, zum Einstellen der kor-
rekten abgegebenen Leistung an eine Last mit definierten Spannungs-
und Stromwerten oder zur Vorzeichenumkehr (positive und negative
Spannungen) und galvanischen Trennung zwischen Quelle und Last.

In der Realitit aber, werden die Ubertragungseigenschaften des idea-
len Transformators einerseits aufgrund von nichtidealen Materialeigen-
schaften, wie der begrenzten magnetischen Leitfihigkeit p # oo oder
der durch die Sattigung limitierten Flussdichte B auf eine maxima-
le Spannungszeitfliche bzw. auf eine untere Grenzfrequenz f, einge-
schrankt. Andererseits ist bei realen Transformatoren keine ideale ma-
gnetische Verkopplung der einzelnen Wicklungen erreichbar, wodurch
sich der nicht verkoppelte Fluss als Serieninduktivitiat bzw. Streuin-
duktivitdt L, bemerkbar macht (vgl. Abbildung 3.1 b)). Des Weiteren
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Abbildung 3.1: Konstruktiver Aufbau und Ersatzschaltbild a) eines
idealen Transformators mit idealen Materialeigenschaften (1 = co) und
b) eines realen Transformators mit nichtidealen Materialeigenschaften
(u # o) sowie teilweise resultierenden elektrischen und magnetischen
Streufeldern E bzw. H.

muss z.B. beim Anlegen einer Eingangsspannung zwischen den Win-
dungen/Wicklungen und Umgebung eine bestimmte Spannungsvertei-
lung aufgebaut bzw. ein elektrisches Feld ausgebildet werden, wobei die
entsprechende notige Ladungsverschiebung einer parasitiren verteilten
Kapazitat Cy entspricht und in Kombination mit der Streuinduktivitat
L, eine obere Bandgrenze f, des Transformators bildet (vgl. Abildung
3.1 b)). Somit liegt basierend auf den soeben erwihnten Griinden der
Arbeitsbereich des realen Transformators in Abhangigkeit der entspre-
chenden Dimensionierung in einem bestimmten Frequenzbereich von f;,
bis f,.

Bei Leistungsmodulatoren weisen die vom Pulsgenerator erzeugten
Spannungspulse aufgrund der quasi rechteckigen Form ein breites Spek-
trum auf. Damit dabei der Spannungspuls moglichst ideal bzw. breit-
bandig an die Last iibertragen wird und somit die Verformung des Span-
nungspulses, insbesondere der Spannungsflanken, gering bleibt, miissen
beim Pulstransformator alle vorhin erwdhnten Eigenschaften des rea-
len Transformators minimiert werden. Somit stellt der Pulstransforma-
tor bei der zugrundeliegenden Modulatortopologie eine Schliisselkompo-
nente dar, welche schlussendlich iiber das Erreichen der gestellten Spe-
zifikationen beziiglich Pulsform und Flankenzeiten des Ausgangspulses
entscheidet.
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Im folgenden Kapitel wird deshalb der Pulstransformator umfassend
untersucht. Beginnend mit einem standardisierten Pulstransformator-
Ersatzschaltbild wird anschliessend der Einfluss der parasitiren Ele-
mente L, und Cy auf die Pulsform analysiert. Nach Vereinfachung des
Ersatzschaltbildes lassen sich dabei bereits erste allgemeine Grundsét-
ze/Grundgleichungen zur Dimensionierung des Transformators beziig-
lich Flankenzeiten und Schwingeigenschaften herleiten. Diese Grund-
gleichung erlauben es dann, verschiedene Wicklungstopologien beziig-
lich Pulseigenschaften gegeneinander abzuschétzen. Zur Bestimmung
der mechanischen Abmessungen der geeignetsten Wicklungstopologie
miissen danach die verteilte Kapazitiat Cy sowie die Streuinduktivitét
L, aus der elektrischen und magnetischen Energie bestimmt werden.
Dabei wird ein analytisches Modell hergeleitet, welches es erlaubt die
parasitdren Elemente Cy und L, in Abhéngigkeit der mechanischen
Grossen auszudriicken. Nach Verifizierung der berechneten Ergebnis-
se durch FEM-Simulationen wird das zu Beginn eingefiihrte einfache
Pulstransformator-Ersatzschaltbild auf das 6C-Ersatzschaltbild erwei-
tert, welches es erlaubt gemessene Impedanz- und Spannungsverldufe in
der Simulation zu reproduzieren. Bei Erdung der Primér- und Sekun-
déarwicklungen zeigt sich anschliessend, dass das allgemeine 6C-Modell
wiederum auf das zu Beginn eingefiihrte vereinfachte 1C-Modell zuriick-
gefiihrt werden kann. Nach der Analyse der geometrisch bedingten elek-
trischen Parametern folgt die Untersuchung von Kernmaterialien mit
deren Eigenschaften wie Permeabilitat, Sattigungsflussdichte und Kern-
verluste. Zum Schluss wird die Dimensionierung des Pulstransforma-
tors unter Berticksichtigung der ddmpfenden Wirkung des Wicklungswi-
derstandes, der begrenzten Einschaltdauer des IGBT-Moduls und dem
nichtlinearen Lastverhalten des Klystrons durchgefiihrt.

3.1 Ersatzschaltbild des Pulstransformators

Zur Nachbildung des realen Pulstransformators durch ein elektrisches
Netzwerk mit Beriicksichtigung sémtlicher nieder- und hochfrequenten
Eigenschaften wurden in der Literatur bereits unzéhlige Ersatzschalt-
bilder angegeben [138-140,142-148, 156-161]. Deshalb wurde zur Ver-
einheitlichung 1987 das in Abbildung 3.2 gezeigte IEEE standardisierte
Ersatzschaltbild fiir Pulstransformatoren eingefiihrt, welches ebenfalls
flir Transformatoren in breitbandigen Anwendungen verwendet werden
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Abbildung 3.2: a) IEEE standardisiertes Ersatzschaltbild eines Pul-
stransformators und b) die entsprechende Alternative.

kann [141]. Dabei muss im Ersatzschaltbild zwischen Elementen un-
terschieden werden, welche abhéngig bzw. unabhéngig vom Kernma-
terial sind. Zu den Letzteren zihlen z.B. das Ubersetzungsverhiltnis
n = Nge/Npri, die Wicklungswiderstdnde Re,1 und Rc,» sowie die
Streuparameter L,1, Ls2, C1, Cy und C2, welche rein durch die mecha-
nischen Abmessungen gegeben sind. Konsequenterweise sind im Gegen-
satz dazu die Magnetisierungsinduktivitat L,,q, sowie der Widerstand
des Kernmaterials Rp, zusatzlich vom Kernmaterial abhéngig.

Das alternative Ersatzschaltbild aus Abbildung 3.2 b) lésst sich aus a)
herleiten. Erstens konnen durch Impedanztransformation die sekundér-
seitige Streuinduktivitdt L,o und der Wicklungswiderstand R.,» auf die
Primérseite gebracht werden. Anschliessend muss bei der Umrechnung
der Kapazititen die im Transformator gespeicherte elektrische Energie
konstant gehalten werden. Dabei lasst sich die gespeicherte elektrische
Energie E¢jc;, mit den Spannungen Up,; und Us., wie folgt durch Glei-
chung (3.2) und Gleichung (3.3) beschreiben.

1
Eelek = 501 U2

pri

1 1
+ QOQUs?ek + 5012(Usek - Upri)2

1
= 5(01 + C12)U?

pri

1
+ 5(02 + ClQ)USQQk - CIQUpTiUsek (32)
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1 1 U\ 1 U 2
Buken = 380+ 505 (5] 30k ((55) - vm)

1G4 Ch) 0 G

1
= 5(01 + 012)U2M' + 2 n2 Usek - %UP”'USGIC (33)

P

Nun kénnen die Kapazititen C, C4 und C], des alternativen Ersatz-
schaltbildes durch Koeffizientenvergleich bestimmt werden.

Zur vereinfachten Analyse des Pulsverhaltens bei Anregung des Pul-
stransformators mit einer idealen Rechteckspannung kann das Ersatz-
schaltbild aus Abbildung 3.2 wihrend der Anstiegszeit, dem Pulsdach
und der Abfallzeit in drei unabhéngige Ersatzschaltbilder aufgeteilt wer-
den. Durch die schnelle Spannungsénderung wihrend der Anstiegsflan-
ke T)., welche den hochfrequenten Anteilen des Frequenzspektrums ent-
spricht, ist eine Vernachléssigung der niederfrequenten Reaktanzen, wie
z.B. der Magnetisierungsinduktivitat L,,.q, erlaubt. Das entsprechen-
de Ersatzschaltbild bei Annahme von n > 1 und vernachlissigbaren
Wicklungsverlusten ist in Abbildung 3.3 dargestellt [138-143|. Da das
Einschwingverhalten vor allem durch die erste Resonanzfrequenz des
Pulstransformator bestimmt wird (vgl. Abschnitt 3.7), ist das wesent-
lich einfachere Ersatzschaltbild aus Abbildung 3.3 vorerst ausreichend.

Nach dem Einschwingvorgang wird das Verhalten des Pulstransfor-
mators durch die Magnetisierungsinduktivitét L,,q,, dominiert. Somit
vereinfacht sich das Ersatzschaltbild aus Abbildung 3.2 wihrend dem
Pulsdach geméss Abbildung 3.4 (vgl. [141]).

Fiir das Ersatzschaltbild wihrend der Abfallzeit T’y miissen wiederum
alle Komponenten beriicksichtigt werden, da jede Induktivitdt strom-
fiihrend bzw. jede Kapazitit geladen ist und somit einen Einfluss auf
das Ausschaltverhalten hat (vgl. Abbildung 3.5). Der tatséchliche Ver-

Re Lo l:n
Ug Cd% .— [ Riast

Abbildung 3.3: Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines Pulstransforma-
tors wahrend der Einschaltflanke 7).
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Abbildung 3.4: Das durch die niederfrequenten Komponenten be-
stimmte Ersatzschaltbild des Pulstransformators wahrend dem Puls-
dach.

R, L,

l:n
Ug Rpe Lmag Cd% —r Riast

Abbildung 3.5: Ersatzschaltbild des Pulstransformators wihrend der
Abfallzeit T'.

lauf der Lastspannung wéihrend dem Ausschaltvorgang und der Ent-
magnetisierungsdauer wird in der Realitdt jedoch zusétzlich durch die
dussere Beschaltung - Freilaufpfad und Schaltelement - bestimmt (vgl.
Abschnitt 2.4).

3.2 Einfluss des Pulstransformators auf die
Pulsform

Zur Analyse des Einschwingverhaltens wihrend der Einschaltflanke wird
das Ersatzschaltbild aus Abbildung 3.3 verwendet [138-143|. Das Er-
satzschaltbild kann dabei als geddmpften Schwingkreis oder als eine
verlustlose Leitung mit Abschlusswiderstand R;,s; betrachtet werden,
wobei die Flankensteilheit und das Uberschwingen fast ausschliesslich
von L, und Cy bestimmt werden. Bei Anregung durch einen idealen
Rechteckpuls kann das System durch die entsprechenden Maschen- und
Knotengleichungen sowie mit Hilfe der Laplace-Transformation einfach
beschrieben werden [138,141].
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UgT(S) = Ryl,ri(s) + SLyIpri(s) + i(lp”—(s) — nlyer(s)) (3.4)
2 (Tpis) = 1 Teck(5)) = Raase Lk (5) (35)
5Cq

Nach einigen Umformungen und Riicktransformation in den Zeitbe-
reich kann die Lastspannung wqs¢(¢) bei Annahme von n = 1 anhand
Gleichung (3.6) beschrieben werden.

_ Rlast —at (O .
Upgst (t) = ng [1 — exp (E sinh(kt) + cosh(kt))} (3.6)
wobei kZ=a?>—-b und
R 1 1 R
2 = —g b - 1 g
“ Lo’ i CVdeast7 Lacd ( + Rlast)

Die Dampfungskonstante o fiir die Gleichung (3.6) berechnet sich an-
hand Gleichung (3.7) und lésst sich fiir einen vernachldssigharen Quel-
lenwiderstand (R, = 02) zu Gleichung (3.8) vereinfachen.

a CngRlast + Lo’
\/5 2\/RlastL0'Cd(Rg + Rlast)
1 L
o= o (3.8)

% - 2Rlast Fd

In Abbildung 3.6 ist das FEinschwingverhalten bei verschiedenen
Dampfungskonstanten o fiir vernachléssigbaren Quellenwiderstand R,

iiber T = %t aufgetragen, wobei zwischen {iiberkritisch geddmpft
(o > 1), kritisch geddmpft (¢ = 1) und unterkritisch geddmpft (o < 1)
unterschieden wird.

Aus dem Einschwingverhalten ist ersichtlich, dass mit abnehmender
Dampfungskonstante o die Anstiegszeit T;. kiirzer wird, wodurch jedoch
das Uberschwingen zunimmt. Zur Erzielung einer kurzen Anstiegszeit T},
muss somit der schlussendliche Pulstransformator derart dimensioniert
werden, dass das resultierende Uberschwingen gerade noch unterhalb
des spezifizierten Maximalwerts liegt.
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Abbildung 3.6: Einschwingverhalten in Abhéngigkeit der Dampfungs-

konstante o fiir vernachléssigbaren Quellenwiderstand Ry und 1" = %ft.

3.2.1 Uberschwingen

Fiir eine angepasste Leitung bzw. angepasste Last am Transformator
(Riast = /Lo /Cy) findet der grosste Leistungstransfer an die Last statt,
was anhand Gleichung (3.8) in einer Dampfungskonstante o = 0.5 resul-
tiert [138]. Maximaler Leistungstransfer bedeutet zugleich, dass nur ein
Minimum an Energie im Transformator gespeichert wird. Dabei ldsst
sich das Verhiltnis der im Transformator gespeicherten Energie und
der tibertragenen Energie mittels der Grosse 8 gemiéss Gleichung (3.9)
beschreiben [138].

1 1
B — §L0'Il2ast + §CdUl2ast
UlastllastTp

(3.9)

Durch Verwendung von Gleichung (3.8) und unter Annahme eines
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konstanten L,Cy-Produkts (L,Cyq = k) kann die Grosse 8 anhand von
Gleichung (3.10) vereinfacht werden, welche bei o = 0.5, also bei An-
passung, ein Minimum liefert.

<U+1>m

40) T,

0=

(3.10)

Anhand Abbildung 3.6 fiihrt jedoch eine Anpassung der Last in ein
Uberschwingen von etwa 16.5%, was weit iiber den festgelegten Spezi-
fikationen liegt (vgl. Tabelle 1.1). Zur Einhaltung der Spezifikationen
muss somit die Dampfungskonstante ¢ erhoht werden. Dabei ist zu be-
merken, dass somit eine Anpassung mit maximalem Leistungstransfer
nicht mehr moglich ist. Die Erhohung der Ddmpfungskonstante ¢ kann
einerseits durch die entsprechende Dimensionierung des Transformators
oder andererseits durch Variation des Lastwiderstandes erreicht werden
(vgl. Abbildung 3.7). Zudem ist in Abbildung 3.7 nochmals ersichtlich,
dass mit zunehmender Dampfung/abnehmendem Widerstand Ry, die
Anstiegszeit T, verldngert wird.

Aufgrund des gegebenen dquivalenten Lastwiderstandes des Klystrons
muss der Pulstransformator nun derart dimensioniert werden, sodass
die Sperzifikationen aus Tabelle 1.1 erfiillt werden. Bei einem maximal
erlaubten Uberschwingen von 3% berechnet sich die Dampfungskon-

2400
2000
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S

1200 R s = 2500Q
800 Rjue = 150002
Rlast = 7SOQ

Spannung [V]

400
0
-400

o 1 2 3 4 5 6 7 8 9
Zeit [ps]

Abbildung 3.7: Einschwingverhalten fiir die Lastwiderstiande Ry, =
750 €2, 1500 €2 und 2500 €2.
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stante fiir die dquivalente resistive Last von Rj,s; = 1500€2 zu etwa
o = 0.75 (vgl. Gleichung (3.8) und Abbildung 3.6). Folglich muss an-
hand Gleichung (3.8) fiir einen gegebenen Lastwiderstand Rj,st und eine
gewiinschte Dampfungskonstante o bei der Dimensionierung des Trans-
formators ein entsprechendes Verhéltnis von Streuinduktivitdt L, und
verteilter Kapazitit Cy erreicht werden (vgl. Gleichung 3.11).

2R e, (3.11)
last * 0 = Cd .

3.2.2 Flankensteilheit

Die Anstiegszeit T, ldsst sich anhand Gleichung (3.12) durch das Pro-
dukt von Streuinduktivitdt L, und verteilter Kapazitat Cy ausdriicken.
In Abhéngigkeit der Dampfungskonstante o muss die Zeit Tgo,_gg9;, bei
welcher die Spannung s (t) von 10% auf 90% ansteigt (vgl. Abbild-
ung 3.6), mitberticksichtigt werden. Die Anstiegskonstante T'go_gg9
berechnet sich fiir o = 0.75 zu Tig9_go% = 0.365.

b
T= i_t, T, = 2rT10%—90% V LoCa (3.12)

2
Damit eine Anstiegszeit von mindestens 7;. = 700 ns erreicht werden
kann, darf das Produkt aus L, und Cy nicht grosser als 9.32-10714 sein.
Durch die Vorgabe der ohmschen Last von Rj,s: = 1500 €2 ergeben sich
zusitzlich die maximalen sekundérseitigen Werte fiir die Streuinduktivi-
tat und die verteile Kapazitit zu L, = 687 uH respektive Cy = 136 pF.

3.2.3 Dimensionierungsbedingungen

Zusammenfassend muss bei der Dimensionierung des Pulstransforma-
tors zur Einhaltung des maximal erlaubten Uberschwingens ein genaues
Verhéltnis von Streuinduktivitidt L, und verteilter Kapazitat Cy erreicht
werden. Dabei ist zu beachten, dass bei der Dimensionierung des Pul-
stransformators fiir das Gesamtsystem zusétzlich zu L, und Cy eben-
falls die Langsinduktivitét L., des Pulsgenerators sowie die Kapazitét
Clast der Last mitberiicksichtigt werden (vgl. Gleichung (3.13)). Bei ei-
ner primérseitigen Langsinduktivitit Lge, ~ 8nH von vier parallelen
Pulsgeneratoren und dem Ubersetzungsverhiltnis von 1 : 170 resultiert
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bereits eine sekundére Induktivitdt von Lgen ser = 231 pH, wobei nur
noch 456 uH fiir die Streuinduktivitit L, iibrig bleiben! Ebenfalls be-
tragt die Kapazitit des Klystrons bereits etwa Cjqs¢ = 40-120 pF, wo-
durch auch der kapazitive Beitrag des Pulstransformators klein gehalten
werden muss [142,149,228|.

/LJ+L en
2R4st -0 = o ' —gen
ast Cd+clast

T, = 2 Tigm—o09\ (Lo + Lgen) (Ca+ Crawt)  (3.13)

Bei der abschliessenden Dimensionierung des Pulstransformators lasst
sich das Verhéltnis von L, zu Cy durch die mechanischen Abmessun-
gen, also die Wicklungshdhe, die Distanz zwischen Wicklungen und den
Wicklungsumfang bestimmen (vgl. Abschnitt 3.6). Das Produkt von L,
und Cy wird dabei von der Wicklungstopologie bestimmt und ist fiir die-
se niherungsweise konstant [138]. Damit die festgelegten Spezifikationen
erreicht werden kénnen, muss somit beim Dimensionierungsverfahren
zuerst diejenige Wicklungstopologie gefunden werden, fiir welche das
L,Cy4-Produkt am kleinsten ist und somit die schnellste Anstiegszeit 7).
erreicht werden kann. Anschliessend erfolgt die Festlegung der mechani-
schen Abmessungen des Pulstransformators, damit ein Uberschwingen
von 3 % nicht iiberschritten wird.

3.3 Wicklungstopologien

Im folgenden Abschnitt werden nun verschiedene Wicklungstopologi-
en beziiglich des L,Cy-Produkts verglichen. Dabei werden die Streuin-
duktivitdt L, und die verteilte Kapazitdt Cy mittels Vereinfachungen
iiber die im magnetischen und elektrischen Feld Hbzw. E gespeicherten
Energien abgeschitzt und schliesslich die Wicklungstopologie mit dem
kleinsten L,Cy-Produkt weiterverfolgt.

3.3.1 Parallelwicklung

Die Wicklungstopologie mit parallelen Wicklungen ist die bekannteste
Wicklungsart. Bei einem Transformator mit Primér- und Sekundérwick-
lung Wp,,; bzw. Wy, liegen dabei die beiden Wicklungen meist in Lagen
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iibereinander gewickelt. Zur Reduktion der Streuinduktivitdt L, kdnnen
bei geringen Spannungen die Lagen von Primér- und Sekundarwicklung
auch verschachtelt werden. Gerade wegen des einfachen Aufbaus wird
die Wicklungstopologie mit parallelen Wicklungen oft bei Pulstransfor-
matoren eingesetzt. Jedoch konnen die Wicklungen aufgrund der hohen
Spannungen nicht direkt iibereinander gewickelt, sondern miissen in ei-
nem definierten Abstand d,, auf zwei verschiedenen Tragern angeordnet
werden. In Abbildung 3.8 ist ein Foto eines bestehenden Pulstransfor-
mators mit parallelem Wicklungsaufbau und eine entsprechende Skizze
eines Schenkels des Pulstransformators gezeigt. Im Allgemeinen werden
beide Schenkel des Transformatorkerns bewickelt, was bei einer ansch-
liessenden sekundédren Parallelschaltung die Streuinduktivitdt L, hal-
biert, jedoch die verteilte Kapazitdat Cy verdoppelt.

Kern E-Feldring

g
>

— —pri
! a, " ek
| E
h:k H =
i Wpri hw
i Wek

Y
Abbildung 3.8: a) Foto eines bestchenden Pulstransformators mit

parallelen Wicklungen und b) Skizze vom Querschnitt des Pulstrans-
formators.

a) b)
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Von den parallelen Wicklungen bildet die Primérwicklung W, (Nie-
derspannungswicklung), die innere Wicklung und ist auf einem Trager
direkt um den Kern gewickelt. Aufgrund des zum Teil hohen pulsférmi-
gen Primérstromes I,,; besteht die Primérwicklung W),,; entweder aus
mehreren parallelen Rundleitern oder aus einer breiten Folienwicklung.
Bei Verwendung von Rund- oder Folienleitern muss zur Minimierung der
Streuinduktivitdt L, darauf geachtet werden, dass die gesamte Schen-
kelhohe hy bewickelt wird und eine homogene Stromverteilung garan-
tiert werden kann. Die Sekundarwicklung Wik, welche auf einen wei-
teren Trager gewickelt wird, umgibt die Primérwicklung Wp,; in einem
definierten Abstand d,,, damit die geforderte Spannungsfestigkeit rea-
lisiert werden kann. Grundsétzlich besteht die Sekundéarwicklung Wik
aufgrund des kleineren Spitzenstromes I.x aus einem einlagigen Rund-
leiter. Zur Bildung eines homogenen elektrischen Feldes E gegeniiber der
Primérwicklung und dem Kern sowie zur Reduktion der resultierenden
Feldstarke wird das Wicklungsende mit hohem Potential mit einem brei-
ten Feldleitring abgeschlossen, der zugleich die letzte Windung darstellt.
Dabei ist zu beachten, dass der Feldleitring an einer Stelle aufgetrennt
bleibt, damit der Transformator nicht kurzgeschlossen wird.

Berechnung des L,C;-Produkts

Wie in Abschnitt 3.2 beschrieben wurde, kann die mit der gewahlten
Wicklungstopologie erreichbare Flankensteilheit 7). durch das Produkt
von L, und Cy abgeschitzt werden. Die Streuinduktivitit L, sowie die
verteilte Kapazitdt Cy lassen sich dabei aus der im elektrischen bzw.
magnetischen Feld gespeicherten Energie Egjer, bzw. E,q4 berechnen.

1 I 1 .
Eager== | D-EdAV =Z¢ | E*>dV
2 Jy 2 Jy
1
=5Ca- U, (3.14)
1 oI 2
Erag = = CHdV ==p | H?*dV
2 Vv \%
1
= §LU . 15”. (3.15)
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Allgemein muss dabei zur Bestimmung der gespeicherten elektrischen
und magnetischen Energie die dreidimensionale Verteilung der entspre-
chenden Feldstirke bekannt sein, welche mit zeitaufwindigen numeri-
schen 3D-FEM-Simulationen berechenbar wire. Da jedoch die Feldli-
nien, wie anschliessend noch gezeigt wird, hauptsichlich parallel zur
Querschnittsfliche des Pulstransformators verlaufen, kann die Energie-
dichte £, und E},,  in der jeweiligen Querschnittsfléiche hergeleitet
werden. Zur endgiiltigen Bestimmung der Gesamtenergien FEej.r bzw.
E,ag muss anschliessend die berechnete Energiedichte mit dem mittle-
ren Wicklungsumfang [,, multipliziert werden (vgl. Abbildung 3.8).

Zur Berechnung der verteilten Kapazitit Cy aus dem elektrischen
Feld E werden die Rundleiter der Priméir- und Sekundarwicklung durch
einen rechteckigen Folienleiter mit denselben Abmessungen und linea-
rer Spannungsverteilung ersetzt (vgl. Abbildung 3.9). Die Spannungen
Upri(y) und User(y) in Abhéngigkeit der Position y berechnen sich bei
Annahme von geerdeten Wicklungsenden (AU (y) = User(y) — Upri(y))
anhand von Gleichung (3.16).

Upri(y) = h_Upri
Usek(y) = hiUsek (316)

8¢6 [V/m] D
Upri

| _ Usek Z}
Ey) W
: U pri (y) 4 UV(;}) Usek(y)
: i
gL U pri - 0
) | b) 0 o) s s

Abbildung 3.9: a) Feldlinien und b) Feldstérke des elektrischen Feldes

E sowie ¢) Berechnung der verteilten Kapazitit Cy aus dem elektrischen
Feld FE fiir parallele Wicklungen und lineare Spannungsverteilung.
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Die Feldlinien des elektrischen Feldes E im Raum zwischen den Wick-
lungen Wp,,; und Wy, verlaufen dabei aufgrund des Spannungsgefilles
in etwa senkrecht zu den beiden Wicklungen W,,; und Wiy, (vgl. Ab-
bildung 3.9 a) und ¢)). Folglich kann die elektrische Feldstéirke E(y) an
der Position y vereinfacht durch Verwendung von Gleichung (3.16) und

des Windungsverhéltnisses n = %ﬂ berechnet werden.
pri

du
AU(y) = /0 E(y)dz (3.17)

- AU(y) Usek (y) - Upri (y)
E = =
1B =—¢ o
(Usek - Upm') Y
hw : dw
Upri-(n—1)-y
hw : dw
~ Upm"n'y _ Usek'y
T ohwode hy o dy

(3.18)

Unter Annahme eines homogenen Aufbaus mit einem mittleren Um-
fang [, kann die elektrische Energie E.j.; zwischen den beiden Wick-
lungen Wp,; und W sowie die entsprechende primérseitige verteilte
Kapazitiat Cy mit Hilfe von Gleichung (3.14) und (3.18) fiir einen Schen-
kel bestimmt werden.

2
Eelekf—s/ dv——s/ / / < ’“y> dzdydz

1 Ly = Py

1 Ly - Py
Cd,parallel = 3¢ n’ - ( 4o ) (3.20)

Auf dieselbe Weise wie die verteilte Kapazitidt Cy ldsst sich die
Streuinduktivitidt L, zwischen den Wicklungen W),; und Wi berech-
nen. Wiederum werden die Rundleiter durch einen Leiter mit denselben
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Abmessung ersetzt, wobei darin eine homogene Stromverteilung ange-
nommen wird. Fiir die senkrecht zur Zeichenebene fliessenden Stréme
verlaufen die Feldlinien des magnetischen Feldes H annihernd parallel
zu den Wicklungen W,,; und Wi, (vgl. Abbildung 3.10 a) und c)).
Mittels des Ampére’schen Durchflutungssatzes und der Annahme ver-
schwindender Feldstirke H im Kern (4 = oo) kann das magnetische
Feld H durch den Primirstrom Ip,r; ausgedriickt werden.

N Ipps = fé Hdl (3.21)
7 N, riI T
|H| = —2eert (3.22)
hi

Mit Hilfe von Gleichung (3.15) berechnet sich die zwischen den beiden
Wicklungen Wp,; und W), gespeicherte magnetische Energie Fy,,q fiir
einen homogenen Aufbau der Linge [, geméss Gleichung (3.23), woraus
schlussendlich die Streuinduktivitdt L, fiir einen Schenkel bestimmt
werden kann.

1.456[A/m]|\_\
U ri
| Usek hyw
|| 2
Wpri
A
I HH Weeill o
[ ) v ol
a) b) Y Ty

Abbildung 3.10: a) Feldlinien und b) Feldstirke des magnetischen
Feldes H zwischen den parallelen Wicklungen W,,; und W, und c)

Berechnung der Streuinduktivitdt L, aus dem magnetischen Feld H fiir
parallele Wicklungen und homogene Stromverteilung.
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w hk w 2
Emag:—u/ H2dV*—u/ / / < pri p”> drdydz

2 Ly

=~ (Nppilpri —:—LUI2- 2
2#( P p ) hk 2:” pri (3 3)
N2, Ly - dy
La,parallel =M 7 (324)
k

Unter Beriicksichtigung beider Schenkel, wiirde eine sekundére Par-
allelschaltung zu einer Verdoppelung der verteilten Kapazitdt Cy und
zu einer Halbierung der Streuinduktivitdt L, fiihren. Somit entspricht
das L,Cy4-Produkt eines Schenkels gerade dem L,Cy-Produkt fiir den
gesamten Pulstransformator; durch Parallelschaltung kann also keine
Verbesserung der Anstiegszeit T, erzielt werden (vgl. Abschnitt 3.4).

1 N2, -12-hy

Lo’,parallelcd,parallel = g EN hk (325)

3.3.2 Trichterwicklung

Aufgrund der linearen Spannungsverteilung an den parallelen Wicklun-
gen des Pulstransformators tritt nur am oberen Ende der Sekundérwick-
lung die volle Sekundarspannung gegeniiber der Primarwicklung auf; die
Differenzspannung nimmt, wie im vorangehenden Abschnitt gesehen, li-
near zum unteren Ende hin ab. Aufgrund des konstanten Abstandes
der beiden parallelen Wicklungen resultiert eine entsprechende lineare
Abnahme der elektrischen Feldstirke E(y).

dw — —
v = [ EBwar = Bu= 2 o

Bei Einhaltung einer maximal zuldssigen Feldstarke E kann somit
der Abstand d,, zwischen Primér- und Sekundérwicklung entsprechend
der Spannung AU linear kleiner werden, was zum Pulstransformator
mit Trichterwicklung fiihrt [138,140,142]. In Abbildung 3.11 ist ein Fo-
to eines bestehenden Pulstransformators mit Trichterwicklung und der
entsprechenden Skizze vom Querschnitt gezeigt. Der wesentliche Vorteil
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Kern E-Feldring

a)

Abbildung 3.11: a) Foto eines bestehenden Pulstransformators mit
Trichterwicklung und b) Skizze vom Querschnitt des Pulstransforma-
tors.

der Trichterwicklung gegeniiber den Parallelwicklung liegt darin, dass
durch den variablen Wicklungsabstand d,,(y) das magnetische Streu-
volumen V' zwischen den Wicklungen Wp,; und W halbiert werden
kann. Jedoch muss aufgrund der steigenden elektrischen Feldstérke eine
etwas grossere Kapazitit Cy in Kauf genommen werden.

Berechnung des L,C;-Produkts

Wie beim Transformator mit parallelen Wicklungen berechnen sich die
parasitiaren Elemente Cy und L, iiber die gespeicherten elektrischen
und magnetischen Energien zwischen den Wicklungen, wobei wiederum
die Rundleiter durch rechteckige Leiter ersetzt werden. Die Feldlini-
en des elektrischen Feldes E verlaufen dabei naherungsweise parallel
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zur x-Achse (vgl. Abbildung 3.12 a) und c)). Der lineare Anstieg des
Abstands d,, (y) zwischen den Wicklungen sowie der Spannungdifferenz
AU (y) fithrt geméss Gleichung (3.26) zu einer konstanten elektrischen
Feldstiirke E. Daraus lassen sich die elektrische Energie Fgjer und die
verteilte Kapazitéit Cy fiir eine trichterférmige Wicklung einfach berech-
nen.

1 . 1 I ] U.. 2
Eelek:—s/E2dV:—s/ / / ( k) dz dy dz
2 1% 2 0 0 0 dw

1 2 l»w N hw 1 2
= g User ( 2. ) =50 Upni (3.27)
1 lw : hw
Cd,tT'ichter = 5 cE- 7’L2 : ( du) ) (328)

Zur Berechnung der Streuinduktivitit L, wird angenommen, dass
zwischen den trichterférmigen Wicklungen, wie bei den parallelen Wick-
lungen, eine konstante magnetische Feldstarke H herrscht und die Feld-
linien parallel zur Wicklung W,,,; verlaufen (vgl. Abbildung 3.13). An-
hand von FEM-Simulationen hat sich gezeigt, dass die effektive ma-
gnetische Feldstarkenverteilung durch eine konstante magnetische Feld-

; ‘ 836[wm]|j\
= \ - i i t Upri(y) —
— b) 0 C) |;/

Abbildung 3.12: a) Feldlinien und b) Feldstérke des elektrischen Fel-
des E zwischen den trichterférmigen Wicklungen W),,; und Wy, und

c¢) Berechnung der verteilten Kapazitit Cy aus dem elektrischen Feld E
flir trichterférmige Wicklungen und linearer Spannungsverteilung.
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starke zwischen den Wicklungen gut approximiert werden kann, solange
der Offnungswinkel des Trichters bzw. d,,/h,, klein ist. Bei grosseren
Offnungswinkeln nimmt die Flussdichte B und entsprechend die ma-
gnetische Feldstéarke H=B /i bei konstantem Streufluss und grosser
werdendem Wicklungsabstand d,,(y) ab, was bei der Berechnung der
magnetischen Energie beriicksichtigt werden muss. Bei Annahme eines
kleinen Offnungswinkels bzw. d., /hw < 1 ergibt sich jedoch die mittlere
magnetische Feldstéirke | H| gemiss Gleichung (3.29).

7 N, ’IlI T
|H| = pr (3.29)

Mit der gegebenen magnetischen Feldstéirke H resultieren die gespei-
cherte magnetische Energie E,,,, und die Streuinduktivitdt L, anhand
Gleichung (3.30) und (3.31).

1 o hg h—w 2
Erag = —;L/ H2av = §;L/ / / < pri p”) drdydz
o Jo

ol -dy 1
s Lo o L2 (3.30)

3500 [A/m]D

= 1H Wrilyr)?

N

Abbildung 3.13: a) Feldlinien und b) Feldstirke des magnetischen
Feldes H zwischen den trichterformigen Wicklungen Wp,; und We;, und

c¢) Berechnung der Streuinduktivitit L, aus dem magnetischen Feld H
flir trichterférmige Wicklungen und homogene Stromverteilung.



Waicklungstopologien 145

1 N2 . lw : dw
La,trichter = 5 TP

pri 3.31
I (3.31)

Das entsprechende L,Cy-Produkt der Trichterwicklung ist in Glei-
chung (3.32) gegeben.

_'EH’ S€ hk

0 (3.32)

La,trichtercd,trichter -

Mit Hilfe der Trichterwicklung kann somit das L,Cy-Produkt des

Pulstransformators gegeniiber der parallelen Wicklung um 25 % gesenkt

werden, was schlussendlich zu einer Verkiirzung der Anstiegszeit T, um

13.4 % fiihrt. Dies entspricht z.B. einer Reduktion von 94 ns, falls die
Anstiegszeit mit parallelen Wicklungen 7, = 700 ns betragen wiirde.

3.3.3 Folienwicklung

Bei der dritten Wicklungstopologie werden beide Wicklungen W,,.; und
Wier, als Folienleiter ausgefiihrt. Dabei ist die Primarwicklung W,;, wie
bereits bei den anderen Topologien, auf einem Trager iiber dem Kern ge-
wickelt. Die Sekundarwicklung Wy, wird anschliessend auf demselben
Trager tiber die Primérwicklung gewickelt, wobei die Windungen durch
ein niederpermittives Material mit der Dicke d;s, isoliert werden (vgl.
Abbildung 3.14 und 3.15). Die Dicke d;s, der Isolationsfolie kann dabei
klein gehalten werden, da die Spannung zwischen jeweils zwei benach-
barten Windungen U, ,, gerade der Sekundérspannung Us.;, dividiert
durch die Anzahl Windungen N,.; entspricht.

Usek

Upw = Nook (3.33)
Aufgrund der ansteigenden Spannung pro Windung muss die Wick-
lungshéhe h,, von hy, 1 auf hy, 2 linear reduziert werden, damit der Isola-
tionsabstand zum Kern eingehalten werden kann (vgl. Abbildung 3.15).
Die Gesamtdicke d,, der Folienwicklung setzt sich aus den Anzahl Se-
kundarwindungen Ng.; mit den jeweiligen Isolations- und Leiterdicken

diso bzw. d., zusammen.

dw = IVsek * (diso + dcu) (334)
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b)

Abbildung 3.14: a) Foto einer Induktivitit mit Folienwicklung und
b) Skizze vom Querschnitt des Pulstransformators.

Die verteilte Kapazitidt Cy entspricht dabei einer Reihenschaltung
von Kapazitaten zwischen zwei benachbarten Wicklungen C, .,, wobei
sich die Kapazitét Cy, mit der Annahme von k = dey/diso, diso <
haw,2, einer mittleren Wicklungshohe hy, = (huw,1 + huw,2)/2 sowie einer
mittleren Wicklungsléange /,, anhand eines idealen Plattenkondensators
berechnet.

duw

diso = ———— 3.35
(k + 1) . Nsek: ( )
C. hy - 1
o _2fww 2 w *bw
Od,the " Nsek o diso Nsek
how - Ly
:(k+1)-5-n2< y ) (3.36)
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Abbildung 3.15: Mechanische Abmessungen des Folientransformators
mit resultierendem H-Feld zwischen den Windungen.

Zur Berechnung der Streuinduktivitdt L, des Folientransformators
wird angenommen, dass der sekundérseitige Strom I in der Folien-
wicklung homogen verteilt ist. Somit nimmt das magnetische Feld H
von innen nach aussen aufgrund des Ampére’schen Durchflutungssatzes
zwischen den einzelnen Wicklungen treppenformig ab (vgl. Abbildung
3.15 und Gleichung (3.37)).

. Nyiloi  1pLeon
o _ priipri se
(nr) I I
Ipri nr
- N”-——) 3.37
7 (N = 7 (3.37)

Die gesamte magnetische Energie F,.y zwischen allen Windungen
berechnet sich dabei aus der Summe aller Teilenergien.
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1 .
Erag = §,u Z H(nL)2V(nL)
anl
Nsek 2
1 IM' nr 2
=30 2 15 (Mo ) Vine)
anl k
1 I2m’ . lw . dw i Nsek Nsek
gt (v 2 S, 5 )
se w np= 1 nr= 1
1 II% P lw : dw N, k
~ pte——— [ N2 Noek — NpiNoek + Njpi——
2:“’ Nsek . hk ( pri k — k+ pri 3 )
1 o by - dy
= 6u(z\rpmjpri) " 2L oL (3.38)

Daraus bestimmt sich die primérseitige Streuinduktivitét Ly, fose und
das entsprechende L,Cy-Produkt anhand Gleichung (3.39) und (3.40).

1 N2, ly-dy

La,folie = § Y pr

i (3.39)

RS N2, .12 - hy,
3 I

La,foliecd,folie = (340)

3.3.4 'Wahl der Wicklungstopologie

Bei allen Topologien zeigte sich in erster Ndherung, dass das L,Cy-
Produkt fiir den Raum zwischen den Wicklungen unabhéingig vom
Wicklungsabstand d,, ist und somit auch durch eine bessere Isolati-
on, welche zu kleineren Absténden d,, fiihrt, die Anstiegszeit T, nicht
verbessert wird. Einzig kann durch Reduktion der Distanz d,, auch die
Wicklungshohe h,, verkleinert werden, was folglich in einem kleineren
Wicklungsvolumen, in einem Kern mit kiirzerer magnetischer Lange [,
und somit in einem geringeren Transformatorvolumen resultiert. Jedoch
bleibt das L,Cg4-Produkt und die Anstiegszeit 7). unabhéngig von der
Dimensionierung der Groéssen d,, und h,, fiir die jeweilige Wicklungs-
topologie des Pulstransformators konstant [138]. Einzig beim Folien-
transformator kann durch das Verhéltnis von Leiter- und Isolations-
dicke (k = ) das L,C4-Produkt variiert werden. Fiir d., — 0 wird
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jedoch lediglich das gleiche L,C4-Produkt wie beim Transformator mit
Parallelwicklungen erreicht.

In Tabelle 3.1 sind die L,C4-Produkte fiir die drei Wicklungstopo-
logien nochmals angegeben. Das kleinste L,Cy-Produkt und damit die
schnellste Anstiegszeit T, wird mit der Trichterwicklung erreicht, wes-
halb in dieser Arbeit diese Wicklungstopologie weiterverfolgt wird. Da-
bei zeigt sich bei allen Wicklungstopologien, dass das L,Cg-Produkt
bzw. die Anstiegszeit T, unter der Annahme von h,, > d, nur noch
vom Wicklungsumfang [,, und der Windungszahl Ng.; eine quadrati-
sche Abhéangigkeit aufweist.

he  he 1
hkihw"’dwil%’i_w

~1 (3.41)

Zusétzlich sind die beiden Parameter [, und N, direkt durch das
Kernmaterial bzw. durch die benétigte Kernquerschnittsfliche A defi-
niert.

Usek Tp

lo ~ A/ Ay, Ny = —Skip
i ¥ 2'BsatAk:

(3.42)
Unter der Annahme einer quadratischen Kernquerschnittsfliche Ay
und einer bipolaren Kernaussteuerung von — By, bis Bgy: konnen die
Parameter l,, und Ny, anhand Gleichung (3.42) ebenfalls nur durch
die magnetischen Eigenschaften des Kernmaterials und die Systempa-
rameter Use, 1}, beschrieben werden, wodurch bei festgelegten System-
parametern Us,e, und 7), die Anstiegszeit 7, nur noch vom gewihlten
Kernmaterial und der sekunddren Windungszahl Ng.; abhéngt.

Tabelle 3.1: L,Cy4-Produkt der drei Wicklungstopologien.

Wicklungstopologie L,Cy-Produkt

Parallelwicklun 1o Nl hw
g 3 EM mn

. . 1 NZ 12 Dy,

Trichterwicklung R e

ol
—
%
o
o~
ET\J
>
€

Folienwicklung EEL . gpy meekpn 20
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Lacd X (lw : Nsek)2

= (4\/A7 : Nsek)2

sekT ?
4/ Ay, -
2. BsatAk
—4 (UsekTp> 1 o UsekTpNsek

=8—— 4
Bsat Ak s Bsat (3 3)

Anhand Gleichung (3.43) ist das L,Cy4-Produkt proportional zu

N2, - Aj. Somit muss zur Erzielung des kleinstméglichen L,Cy-Produkt
die Windungszahl Ng.; minimiert und die Kernquerschnittsfliche Ay
anhand der maximalen Flussdichte Bg,: gewahlt werden. Bei einer her-
kémmlichen Transformatorstrukur, bei welcher die beiden Wicklungen
Wpri und Wiy, auf denselben Kern gewickelt sind, muss auf der Nieder-
spannungsseite, hier N,,;, mindestens eine Windung verwendet werden.
Somit ist die minimale Windungszahl Ngci min durch das Windungs-
verhéltnis mit N,,; = 1 bzw. durch die Spannungsiibersetzung gegeben.

User UsekT;D
sek,min — ’ k.min = 5 5 ar
Upm' 2. Bsathek

(3.44)

Aufgrund der minimalen priméren Windungszahl von Np,; = 1 lésst
sich das L,Cg4-Produkt nicht mehr weiter verkleinern und bildet somit
die untere realisierbare Grenze fiir eine Transformatortopologie, bei wel-
cher die Wicklungen W),,.; und W, auf demselben Kern gewickelt sind.
Eine weitere Reduktion des L,Cy-Produkts bzw. einer Verkiirzung der
Anstiegszeit T;. kann jedoch mit Hilfe von Transformatoren mit meh-
reren Kernen erzielt werden, welche im Englischen auch als Fractio-
nal Turn Transformer, Split-Core Transformer, Voltage Adder oder als
Matriz- Transformer bekannt sind (vgl. Abschnitt 3.5).
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3.4 Verschaltung von mehreren Pulstrans-
formatoren

Theoretisch besteht ebenfalls die Moglichkeit anstelle eines einzelnen
Pulstransformators mehrere Pulstransformatoren zu verwenden, die pri-
mérseitig/sekundérseitig entweder parallel/parallel, parallel/seriell, se-
riell /parallel, seriell/seriell verschaltet werden konnen. Dabei spielt die
primérseitige Verschaltung keine bzw. nur eine untergeordnete Rolle. In
Abbildung 3.16 sind die sekundérseitige Parallel- und Serienschaltung
flir zwei identische Pulstransformatoren gezeigt, wobei die Verwendung
einer beliebigen Anzahl von Transformatoren denkbar ist.

3.4.1 Parallelschaltung von Pulstransformatoren

Durch den Einsatz von zwei oder mehreren identischen Transformato-
ren mit Npr; = 1, Ny = n kann unabhéngig von der primérseitigen
Verschaltung durch eine sekundérseitige Parallelschaltung keine Verbes-
serung des L,Cy-Produkts sowie der Anstiegszeit 7). erzielt werden. Dies
gilt z.B. ebenfalls bei Parallelschaltung von mehreren Wicklungen auf
unterschiedlichen Schenkeln. Zwar halbiert sich einerseits bei Verwen-
dung von zwei Pulstransformatoren die magnetische Energie E,,,, im
Streuraum und somit die gesamte Streuinduktivitdt Le ges = LTC’ (hal-
ber Strom, doppeltes Streuvolumen), wobei sich gleichzeitig jedoch die
elektrische Energie E.j.; und folglich auch die gesamte verteilte Kapa-

1:n Lol o

i j Cay1=—

1n Lo

i ﬁ Ca ‘LI Ca
a) L . b)

Abbildung 3.16: Ersatzschaltbild bei a) sekundérseitiger Parallel-
schaltung und b) sekundérseitiger Serienschaltung von zwei identischen
Pulstransformatoren.
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zitét Cg ges = 2Cq verdoppelt (vgl. Abbildung 3.17 a)). Entsprechend
wird durch die sekundéarseitige Parallelschaltung von zwei Pulstrans-
formatoren hauptséchlich eine Halbierung des Wicklungswiderstandes
und durch die doppelte Zahl von Anschliissen eine einfachere Anbin-
dung von mehreren Pulsgeneratoren erreicht. Zudem resultiert dadurch
teils eine Verbesserung der Pulstransformatorgeometrie, da aufgrund
des verénderten L,Cy-Verhéltnisses die Schenkel- bzw. Wicklungsho-
he verkleinert werden muss. Jedoch steigen aufgrund der Verwendung
von zwei Kernen die Kosten und folglich auch die Kernverluste fiir den
Transformator an.

3.4.2 Serienschaltung von Pulstransformatoren

Aus Tabelle 3.1 ist ersichtlich, dass das L,Cy4-Produkt unabhéngig von
der Wicklungstopologie proportional zu N2, -2, ist, was bei Verwendung
eines einzelnen Pulstransformators mit Np,; = 1 und Ny, = n auf n? -lﬁj
fiihrt. Durch die Serienschaltung von z.B. zwei identischen Pulstransfor-

matoren bzw. Wicklungen kann unabhéngig von der primérseitigen Ver-

L
Erpag/4 Enag/4 /
U,.
|| - L0 %0 n mm
Eelek Eelek
I p,i/Z dw E
(Jsek
/ —T_ \yp% Usek/z — - - H p— 2hk
L | Wpri W sel
JWse\k Wpri
i i I 0Vl 1 1 I

- l i oV oV
SN o b) \.
Abbildung 3.17: a) Parallelschaltung und b) Serienschaltung von zwei
Sekundarwicklungen.
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schaltung die sekundéire Windungszahl halbiert werden (Nger, = n/2),
wodurch die Streuinduktivitit beider Pulstransformatoren nur noch ein
Viertel im Vergleich zum einzelnen Pulstransformator betragt. Durch
die Serienschaltung der Pulstransformatoren bei gleichbleibenden me-
chanischen Abmessungen ergibt sich anschliessend wiederum eine Ver-
dopplung der gesamten Streuinduktivitét, welche schliesslich proportio-
nal zu ";lw ist (vgl z.B. Gleichung (3.31)). Zusétzlich verdoppelt sich
aufgrund des doppelten Streuvolumens bzw. doppelten mittleren Wick-
lungslénge auch die verteilte Kapazitat, wodurch das L,Cg-Produkt
wiederum proportional zu N2, - 12 wird (vgl. Abbildung 3.17 b)).

€

3.5 Pulstransformatoren mit mehreren Ker-
nen

Obwohl weder durch die Parallelschaltung noch durch die Serienschal-
tung von mehreren Pulstransformatoren oder einzelnen Wicklungen eine
Verbesserung des L,Cy-Produkts erreicht wird, werden die Uberlegun-
gen der Serienschaltung zu Pulstransformatoren mit mehreren Kernen
weitergefiihrt, welche in der Literatur auch als Fractional Turn Trans-
former, Split-Core transformer, Voltage Adder oder Matrix-Transformer
bekannt sind [58-63]. In Abbildung 3.18 a) ist die Aufsicht von zwei
in Serie geschalteten Pulstransformatoren gezeigt, wobei die primére
und sekundére Windungszahl Np,; = 1 bzw. Ny, = n/2 sind. Da-
bei kann bei der Serienschaltung, wie soeben beschrieben, aufgrund der
doppelten Wicklungslénge [,, keine Verbesserung des L,Cg-Produkts
erreicht werden. Anstelle der Serienschaltung von zwei Transformator-
wicklungen kann die Sekundérwicklung mit der sekundiren Windungs-
zahl Nge, = n/2 direkt um beide Kerne gelegt werden, wobei aufgrund
des doppelten Flusses ®(t) wiederum ein Ubersetzungsverhiltnis von n
resultiert (vgl. Abbildung 3.18 b)).

d\fhgt) = Nsek dq(?lit) = {Vsek * 2Ak diit) (345)

Da trotz der halben sekundidren Windungszahl Ny, = n/2 immer
noch ein Transformator-Ubersetzungsverhiltnis von n erreicht wird,
entspricht die primére Windungszahl theoretisch N,,; = 1/2, was somit
den Namen Fractional Turn Transformer kléart. Durch die Umschlies-
sung beider Kerne bietet sich somit die Moglichkeit, die beiden Ker-

Ulast =
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N, sek:n/2 Ugek

= [
e | " C=2 .

giW ak dw Oo\,
a) o d, OV b

Abbildung 3.18: a) Serienschaltung von zwei identischen Pulstrans-
formatoren mit Nger = n/2 sowie Wicklungsliange [,, und b) Pulstrans-
formator mit zwei Kernen zur Reduktion der Wicklungslidnge I/, und
des entsprechenden L,C4-Produkts.

ne geometrisch nahe aneinander zu fiihren, ohne das ein Abstand von
mehr als 2 - d,, eingehalten werden muss. Dadurch verkiirzt sich die
Wicklungslénge I/, des Transformators mit zwei Kernen gegeniiber der
Wicklungslénge [,, der Serienschaltung von zwei Transformatoren um
2-ap+4-dy,, wobei ar und by den Kernabmessungen entsprechen (vgl.
Gleichung (3.46)). Die resultierende Volumeneinsparung wird durch die
schraffierte Fliche in Abbildung 3.18 a) veranschaulicht.

lw=4-ar+4-bp +8-dy
l;:2~ak+4~bk+4~dw (3.46)
Aufgrund der quadratischen Abhéngigkeit des L,Cy-Produktes von

der Wicklungslénge [, kann die Anstiegszeit T, linear mit der Wick-
lungslénge [, reduziert werden. Fiir einen Pulstransformator mit einer

Ausgangsspannung User, = 200kV und einer angenommenen Durch-
schlagsfeldstéirke von |Eypq.| = 20% betragt der Abstand zwischen
den Wicklungen etwa d,, = 2.5cm. Bei den Annahmen von Upc =

1000V, T, = 5us, AB = 2T und Ny = 1 wird eine effektive Kern-
querschnittsfliiche von Ay . s = 25 cm? bendtigt, was bei quadratischem
Kernquerschnitt fiir die Kernabmessungen ax = by, = 5cm ergibt. Die
entsprechenden Wicklungslangen fiir zwei in Serie geschaltete Transfor-
matoren sowie fiir einen Transformator mit zwei Kernen ergeben sich
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somit zu l,, = 60 cm respektive zu I/, = 40 cm, was einer Verbesserung
von 33% in der Anstiegszeit T, fiihrt. Zur weiteren Verbesserung des
L,C4-Produktes kénnten noch weitere Kerne verwendet werden, wo-
bei die Sekundérwicklung jeweils alle Kerne umfasst. Jedoch nimmt die
relative Verkiirzung [/, /l,, mit zunehmender Anzahl Kerne ab, wobei
zugleich das Kernvolumen sowie die Kosten linear ansteigen.

Trotz der Verdopplung des Kernvolumens wird in dieser Arbeit auf-
grund des verkleinerten L,Cy-Produktes um etwa 33 % (abhingig von
den Kernabmessungen) ein Transformator mit zwei Kernen aufgebaut.
Als Folge dazu halbiert sich allerdings die primérseitige Magnetisie-
rungsinduktivitit L,,.q, deren Grosse fiir die spatere Dimensionierung
der Vormagnetisierungsschaltung wichtig ist (vgl. Kapitel 4).

3.6 Berechnung der parasitaren Elemente

Wie in Abschnitt 3.2 gezeigt wurde, miissen zum Erfiillen der Spezifika-
tionen beziiglich maximalem Uberschwingen und maximaler Anstiegs-
zeit die Streuinduktivitdt L, und die verteilte Kapazitiat Cy einerseits
in einem bestimmten Verhéltnis stehen und andererseits minimal sein.

Abbildung 3.19: Verlauf des E-Feldes bei einem Pulstransformator im
Oltank.
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Anhand Abschnitt 3.3 wird mit einem trichterférmigen Pulstransfor-
mator das kleinste L,Cgy-Produkt fiir die Energie zwischen den Wick-
lungen erreicht. Dabei wurde wie in [138,142] nur der Raum zwischen
den Wicklungen W,,,; und W berticksichtigt. Jedoch beschrénken sich
die Feldenergien Fgpr und Fp,. nicht nur auf den Raum zwischen
den Wicklungen, sondern verteilen sich zusétzlich iber den Wicklungen
hin zum Kern oder, falls der Transformator im Tank steht, hin zu den
Tankwénden (vgl. Abbildung 3.19). Somit kann mit Hilfe des einfachen
Modells aus [138,142] keine genaue Aussage zur parasitidren Kapazitit
Cy und zur schlussendlichen Pulsform getroffen werden. Dies wird auch
in Abbildung 3.20 veranschaulicht, in welcher die gemessene Pulsspan-
nung mit der anhand [138,142] berechneten und simulierten Pulsspan-
nung verglichen wird. Dabei wurde bei der Simulation in SIMPLORER
die gemessene IGBT-Spannung als Eingangsspannung verwendet. Auf-
grund der Vernachlissigung der Streugebiete ausserhalb der Wicklungen
resultiert in der Berechnung bzw. Simulation anhand [138,142| eine zu
geringe verteilte Kapazitiat Cy, was zu einem stérker gedampften Ein-
schwingverhalten fiihrt und somit wesentlich von der effektiven Pulsform
abweicht.

Im Folgenden wird durch Berticksichtigung aller Feldanteile das einfa-
che Modell aus [138,142] verfeinert, wobei das elektrische Feld bzw. die
verteilte Kapazitdt Cy im gesamten relevanten Raum analytisch berech-
net wird und somit eine prézisere Aussage bezliglich L,Cy-Verhéaltnis
und zur endgiiltigen Pulsform erméglicht.

1800
=" 1400 = 1600 Messung
! el Berech
1000 \ 1400 K
=] Messung =) \)VB!A—
1200
§ 600 Berechnung §
& 200 1000
-2
OO 0.5 1.5 8000 0.5 1 1.5 2
a) Zeit [us] b) Zeit [pus]

Abbildung 3.20: a) Vergleich von gemessener und simulierter Puls-
spannung, wobei die verteilte Kapazitiat Cy anhand [138,142] berechnet
wurde und b) Vergrosserte Darstellung des Einschwingverhaltens.
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3.6.1 Berechnung der verteilten Kapazitit

Zur Bestimmung der gesamten elektrischen Feldenergie wird der Trans-
formator wiederum im Querschnitt betrachtet, wobei der umgebende
Raum in die Teilgebiete R1-Rg unterteilt ist (vgl. Abbildung 3.21). Der
Transformator befindet sich dabei in einem geerdeten Tank, wodurch
auch die zuséatzlichen Kapazitdten zwischen Wicklung und Tankwand
beriicksichtigt werden miissen.

Sobald sich die elektrischen Energiedichten E; ;. r1-El;.; ge in den
Teilgebieten R;-Rg durch analytische Gleichungen ausdriicken lassen,
miissen zur Berechnung der resultierenden elektrischen Teilenergien
Eciek,rR1-Eeier,re die elektrischen Energiedichten mit der entsprechen-
den Umfangslange des dreidimensionalen Aufbaus multipliziert wer-
den (vgl. Abbildung 3.22). Durch Aufsummierung aller Teilenergien
Eeciek,r1-Eeiek, re 18sst sich schlussendlich die elektrische Gesamtenergie
Eeer sowie die verteilte Kapazitiat Cy berechnen. Wie Abbildung 3.21
zeigt, werden bei der Berechnung der elektrischen Gesamtenergie die
Gebiete iiber und unter dem Pulstransformator nicht beriicksichtigt,
da deren elektrische Energiedichten und somit deren Beitrag zur ver-
teilten Kapazitdt Cy vernachléssigbar sind. Zudem werden die Berech-
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Abbildung 3.21: Pulstransformator mit Trichterwicklung im Tank so-
wie die Aufteilung des Streuraumes in die Teilgebiete Ri-Rg.



158 Pulstransformator

pm----- ~-=lpg--- E-Feldring
] FETT T T T
=l
el
e Ry [gs i Ipe Ig3
1 ' 1l i on _|I i
] ST :
! 3 e !|/Wnri/ :
V| Ye——— | ="
e Tank Wsek

Abbildung 3.22: Umfangsldngen der entsprechenden Gebiete zur Be-
rechnung der elektrischen Energie .., und der verteilten Kapazitat
Cy.

nungen der Teilenergie grundsétzlich jeweils fiir den Pulstransformator
mit Trichterwicklung durchgefiihrt. Fiir Gebiete, in denen die Feldener-
gie von der Wicklungstopologie abhéngig ist, werden die Berechnungen
zusatzlich mit den Energieberechnungen fiir den Transformator mit par-
allelen Wicklungen erginzt.

Gebiet R;: Energie E . g1 zwischen W,; und Wy,

Die Energie Feer,r1 im Gebiet zwischen den Wicklungen W,; und
Wser, wurde bereits in Abschnitt 3.3 zur Bestimmung der geeignetsten
Wicklungstopologie berechnet. Im Gegensatz zu Abschnitt 3.3 wird nun
zusétzlich die Geometrie der Wicklungstréger mit der Dicke d;, und der
Permittivitat e;5, beriicksichtigt. Das Gebiet R; enthélt dabei gerade
den Feldanteil, welcher in [138,142] zur Bestimmung des Ersatzschalt-
bildes einkalkuliert wird.

Zur Vereinfachung der analytischen Berechnung werden wie in Ab-
schnitt 3.3 die Wicklungen W,,,; und W, durch dquivalente Folienleiter
mit linearer Spannungsverteilung ersetzt. Aufgrund der erforderlichen
Spannungsfestigkeit befindet sich der Transformator zusétzlich in einem
Tank, der mit Ol (Permittivitiit €,¢;) gefiillt ist. Zur Verallgemeinerung
wird zudem angenommen, dass die Sekundérwicklung nicht geerdet ist
und somit fiir die Differenzspannung AU (y) die Offsetspannung Usex,o
berticksichtigt werden muss. Des Weiteren besteht am unteren Ende der
Wicklungen ein minimaler Abstand von d,,; (vgl. Abbildung 3.23).
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y A y diso
hy, Upri E| ) User t User 0 hy, Upri E(y) UsﬁJr Usek, 0
ds;
iso
Wori Wori 4V
Wpri
0 0 L]
0V =— Usek,O ov Usek,()

a) dw] b) dw

Abbildung 3.23: Berechnung der elektrischen Energie Eejer r1 zwi-
schen den Wicklungen W,,,; und Wy, im Gebiet R; anhand eines Plat-
tenkondensators fiir den Pulstransformator a) mit Trichterwicklung und
b) mit Parallelwicklung.

(Usek - Upri - Usek,O)
o

dw (y) = doel (y) + diso -

AU(y) = Yy + Usek,O

dyw — dw
le + duw1 (3.47)

Zur Vereinfachung der Berechnung, wird wiederum angenommen,
dass die Feldlinien des E-Feldes E horizontal zwischen den Wicklungen
Wpri und Wy, verlaufen. Zudem seien zunéchst die Permittivitdten von
Ol sowie der Isolationsschicht gleich gross (¢ = €01 = €i50). Dadurch
lasst sich die differentielle Energiedichte dE!, . fir das differentielle
Element dy anhand Gleichung (3.49) mittels eines infinitesimal breiten
Plattenkondensators (vgl. Gleichung (3.48)) berechnen.

cA 1
= 5 Ee ek — & 2
C 7 lek 2C'U
1 U(y)?
A (y) = LYW (3.48)

~2%7d(y)
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1 AU(y)?
dE.,. y) = =€
1 ((Usek UpM*UO)y+U0h' )2
== d 4
2% (b — )y +duib) By Y B4

Durch Integration der differentiellen Energiedichte dE.,., aus Glei-
chung (3.49) erhélt man schlussendlich die Energiedichte E/, . fiir
das Gebiet R;, was durch Multiplikation der Lange lp; zur elektri-
schen Energie Fger,r1 zwischen den Wicklungen W,,.; und W, fiihrt
[138,152] (vgl. Abbildung 3.22).

E =1 /hw 1Z:;((Usek - UZD” — UO) Yy + Uohw)2
clek,RU=ERL | o (i — dwt) y + dwihu) h

dy  (3.50)

Allgemein, hingt dabei die elektrische Energie von den mechani-
schen Abmessungen, von der Spannungsdifferenz und der Offsetspan-
nung User,0 ab. Bei der Herleitung der Energie wurde weiterhin ange-
nommen, dass die Materialien zwischen den Wicklungen dieselbe Per-
mittivitdt besitzen (¢ = €pe1 = €is0). Bel unterschiedlichen Permittivi-
titen von Ol und Wicklungstriiger (£o¢; # €is0) kann die Permittivitit e
durch eine dquivalente Permittivitit €., ausgedriickt werden (vgl. Ab-
bildung 3.24).

0102 €1€2A Equ
g = = = 5l
Cea C1+Cy  erdy+e2ds d (8:51)

Im Gegensatz zu Gleichung (3.51) ist dabei die dquivalente Permit-
tivitdt e, eine Funktion von y, solange der Abstand d,,(y) der Wick-
lungen nicht konstant ist. Durch Substitution von e durch e.4(y) folgt
schliesslich der allgemeine Ausdruck fiir die elektrische Energie Egjcr, r1
zwischen den Wicklungen Wp,; und W, mit unterschiedlichen Medien
und Offsetspannung Uscg,o-

EOEisoeoel(diso + doel (y))
Eisodoel (y) + Eoeldiso (y)

Eeq(y) = (3.52)
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A
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= C,
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Abbildung 3.24: Berechnung der dquivalenten Permittivitdt e, bei
einem Plattenkondensator mit unterschiedlichen Medien.

Eelek,rR1 =

dy (3.53)

2
l}{;l /hw €0€iso€oel ((Usek - Uprz' - Usek,O) % + Usek,O)
2 0 (51'50 |:(dw - dwl) % + (dwl - diso):| + Eoeldiso)

Fiir den Transformator mit Parallelwicklung bleibt der Abstand d,,
konstant (vgl. Abbildung 3.23 b)), wobei sich die entsprechende Ener-
giedichte analog zur Trichterwicklung berechnet.

lr1

2
hw €0€js0€oel ((Usek - Upri - Usek,O) % + Usek,())
Ecier,r1,)) = > d

0 (5isodoel + Eoeldiso)

_ lthwEOEisogoel (USEk - UPM)B - USek,O (3 54)
B (Eisodoel + Eoeldiso) 6(Usek - Upm' - Usek,O) -

Y

Bemerkung: Bei FEM-Simulationen hat sich gezeigt, dass sich die
Energiedichten E, ek, R1 fiir einen Trichter ausserhalb bzw. innerhalb
des Wicklungsfensters unterscheiden. Jedoch resultierte fiir einen be-
stehenden Transformator mit Trichterwicklung ein vernachléssigbarer
Unterschied von +2.5 %.



162 Pulstransformator

Gebiet Ry: Energie E i, r2 liber W, im Wicklungsfenster

Das Gebiet Rs befindet sich oberhalb der Sekundarwicklung W, und
innerhalb des Wicklungsfensters. Dabei wird das Gebiet Ry durch den
Kern, die Primérwicklung W),,; und den Feldleitring begrenzt. Aufgrund
der komplexen Form, wird die Geometrie des Gebietes Rs anhand Ab-
bildung 3.25 vereinfacht, damit eine analytische Berechnung der verteil-
ten Kapazitat moglich ist.

In einer ersten Vereinfachung kann aufgrund des hohen Ubersetzungs-
verhéltnisses (User = n - Uppi > Upri) angenommen werden, dass die
Priméarwicklung sowie der Transformatorkern geerdet sind. Dabei wird
die Primérwicklung bis zum Kern erweitert, wodurch eine rechteckige
dussere Grenzfliche gebildet wird. In einem weiteren Schritt kann die
Sekundarwicklung vernachléssigt und der Feldleitring zu einem Kreis-
zylinder erweitert werden. Mittels Approximation der rechteckigen Be-
grenzung durch eine runde Geometrie kann die elektrische Energiedich-
te Eélek’ o der resultierenden koaxialen Kontur nun anhand Abbildung
3.26 mittels der Gleichung eines zylindrischen Kondensators bzw. Koaxi-
alkabels berechnet werden, welche durch Multiplikation mit der Lange
lr2 auf die Energiedichte E¢jcp, g2 fiihrt.

TEvel (Usek + Usek,O)2 o TEvel (Usek + Usek,O)2

Elier.ro = =
' 41n (:—") 41n (y)

mit k= 1.08 (3.55)

Vereinfachung  Vereinfachung  Vereinfachung

g | |

e T e I e L e
av—HiH—agv—H HO)>HiHO)>H
ARULIFAR NSRS

Abbildung 3.25: Vereinfachung der Geometrie iiber der Sekundér-
wicklung W, auf eine koaxiale Struktur zur analytischen Berechnung
der elektrischen Energie Eejer ro-
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Abbildung 3.26: Approximation auf eine koaxiale Struktur zur ana-
lytischen Berechnung der elektrischen Energie Ecjex,r2 anhand eines
Zylinderkondensators.

Zur Berechnung des Energieanteils eines Schenkels wurde dabei nur
die halbe Energie des Gebietes Rs bzw. ein Viertel der Energie des
Koaxialkabels einberechnet. Zudem wurde der Faktor k& durch FEM-
Simulationen empirisch hergeleitet, sodass die Differenz zwischen dem
Energieinhalt der Originalkontur und der vereinfachten Geometrie mi-
nimal wird. In [151] ist eine d&hnliche Transformation beschrieben, wobei
der Faktor k auf 1.16 gesetzt wurde. Fiir die zugrundeliegende Geome-
trie fiihrte dieser jedoch zu einer griosseren Abweichung als & = 1.08.
Die Vereinfachung der Originalkontur des Gebietes Ro auf die koaxiale
Geometrie resultiert schlussendlich aus FEM-Simulationen in FEMLAB
flir verschiedene Abmessungen d und r; in einen maximalen relativen
Fehler von 10 %.

Gebiet R3: Emnergie Eg g3 liber Wy, ausserhalb des Wick-
lungsfensters

Das Gebiet R3, welches sich ausserhalb des Wicklungsfenster befindet,
entspricht dem Gebiet Rs, wobei jedoch die obere Begrenzung durch
den Kern fehlt und somit komplexer als in Ry ist. Wiederum wird auf-
grund von User, > Uy zur Vereinfachung die Primérwicklung Wp,; als
geerdete Platte angenommen. Zudem wird die Priméarwicklung tiber den
Kern hinaus bis zum Tankdeckel erweitert, wodurch das Gebiet R auf
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Abbildung 3.27: Approximation auf eine koaxiale Struktur zur ana-
lytischen Berechnung der elektrischen Energie Eejex,r3 anhand eines
Zylinderkondensators.

den Seiten durch die Tankwand und die Primérwicklung begrenzt wird.
Der Einfluss des Tankdeckels ist aufgrund der relativ grossen Distanz
vernachlédssigbar (vgl. Abbildung 3.27). Des Weiteren wird angenom-
men, dass sich der Feldleitring entsprechend einem kompakten Design in
der Mitte zwischen Tankwand und Primérwicklung befindet, und dabei
die Distanz zur Tankwand sowie zur Primérwicklung minimal gehalten
wird.

Die vereinfachte Geometrie anhand Abbildung 3.27 kann somit wie-
derum durch eine koaxiale Struktur approximiert werden, wobei im Ge-
gensatz zum Gebiet Rs nun der gesamte Energieinhalt der Flache Rj3
einem Schenkel zuzurechnen ist.

oe USG USG ? .
Buenrs = lrs— t Wsek + Usek0)” 154 1 = 1.975 (3.56)
21 (L)

Der Faktor von k = 1.275 wurde wiederum durch FEM-Simulationen
empirisch ermittelt und entspricht dabei gerade dem Faktor, welcher
in [151] vorgeschlagen wird.



Berechnung der parasitiren Elemente 165

E-Feld
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Abbildung 3.28: Approximation der vereinfachten Geometrie mittels
einer Zweidrahtleitung zur analytischen Berechnung der elektrischen
Energie Egc, r3 bei fehlender Tankwand.

Bemerkung: Befindet sich der Transformator nicht in einem geerde-
ten Tank, entféllt die Tankwand in Abbildung 3.27. Die resultierende
Geometrie mit unendlich ausgedehnter Primérwicklung W),; kann da-
bei durch eine Zweidrahtleitung approximiert werden (vgl. Abbildung
3.28). Die elektrische Energie Eeje, gs im Gebiet R3 ohne Tank berech-
net sich somit anhand Gleichung (3.57).

TEvel (Usek + []sek,O)2

2
4ln (Ti +y/(£) - 1)

Eeier,r3 = lRr3 (3.57)

Gebiet R,: Energie Ejcx, ra zwischen Tankwand und Wy,

Die Energie zwischen Sekundérwicklung W, und der Tankwand un-
terhalb des Feldleitrings wird im Gebiet R4 beriicksichtigt. Dabei bilden
die Sekundérwicklung und die Tankwand wiederum einen Kondensator
mit nicht parallelen Platten. Der Abstand d,,(y) sowie die Spannung
AU (y) zwischen der Sekundarwicklung Wy, und der Tankwand kann,
wie bereits im Gebiet Ry, anhand Gleichung (3.58) bestimmt werden
(vgl. Abbildung 3.29 a)).
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Abbildung 3.29: a) Abmessungen des Gebietes Ry sowie b) zuge-
hériger Feldverlauf zur Berechnung der elektrischen Energie FEeicr, ra
zwischen Sekundérwicklung und Tankwand bei Trichterwicklung.

dy, — dyy
du(y) = —5—"2y + iy
Use
AU(y) = - Y+ Usero (3.58)

Bei Realisierung eines kompakten Gesamtsystems mit d;, = d,, und
dl,q = 2dy, — dy1 berechnet sich die elektrische Energie Fejer, pa mittels
Gleichung (3.59).

h 2

Y Eoel (Usek‘y + Usek Ohw)
FEee =1 . d 3.59
e R4/o 2 (@, dy)o+ dyhoh, @ O

Die Abbildung 3.29 b) zeigt den zugehérigen Feldverlauf zwischen der
Sekundirwicklung und der Tankwand. Dabei ist ersichtlich, dass die
Feldlinien am oberen sowie am unteren Ende der Wicklung aufgrund
des Feldleitrings respektive des wachsenden Abstandes d,,(y) bei klei-
ner werdender Spannung Us.x(y) nicht dem erwarteten Feldverlauf ent-
sprechen. Somit kann mit der hergeleiteten Gleichung fiir E¢jer,ra nur
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eine beschréankte Genauigkeit erreicht werden. Der prézise Verlauf der
Feldlinien sowie die genaue Energiedichte kann dabei nur durch FEM-
Simulationen berechnet werden. Jedoch ist der Energiebeitrag des Ge-
bietes R4 bei Transformatoren mit Trichterwicklung im Vergleich zum
gesamten Energieinhalt vernachldssigbar klein. In Abbildung 3.30 sind
die Abmessungen des Gebietes R4 und der zugehoriger Feldverlauf bei
der Parallelwicklung gezeigt. Bei geerdetem Tank und n > 1 stimmt ab-
gesehen vom Tréger der Sekundérwicklung der Energieinhalt mit demje-
nigen des Gebietes R; iiberein. Im Gegensatz zur Trichterwicklung tragt
dabei der Tank mit d, = d,, mehr zur verteilten Kapazitét Cy bei, was
den Einsatz der Trichterwicklung zuséatzlich bestétigt.

2
hw €0Epel (%ﬁk‘y + Usek,Ohw)
d

lRa
Eeek, 4, = o/, 7 Yy
2 2

l €0€oel (Usek + 3UsekUsek,0 + 3Usek,0)

= ho  (3.60)
6 d,

Y
h Usek+ Usek, 0)
w
AU
4 UO
d, d

Abbildung 3.30: a) Abmessungen des Gebietes Ry sowie b) zuge-
horiger Feldverlauf zur Berechnung der elektrischen Energie Egcr, ra
zwischen Sekundarwicklung und Tankwand bei Parallelwicklung.
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Gebiet R5: Energie L., rs unterhalb von Wy, im Wicklungs-
fenster

Die Energie im Gebiet Rj ldsst sich aufgrund der einfachen Geometrie
und des erwarteten Feldlinienverlaufs wie bis anhin berechnen. Die Feld-
linien liegen parallel zur y-Achse und verlaufen von der Sekundérwick-
lung vertikal zum geerdeten Kern (vgl. Abbildung 3.19). Mit Hilfe der
Abmessungen aus Abbildung 3.31 a) berechnet sich die Energie Ee¢jek. rs
somit analog zum Gebiet R;.

Usek hw
-5 3 Use d = 5 3 d 8,0
dw - dwl v w0 (x) dw - dwl T ’

= lR /dwdw1 E0€oel (Usekx + (dw — dU’1) USEk’O)2
lek,R5 5 o 2(dy — dw1) (dis,v (dw — duw1) + hy)
(3.61)

AU(z) =

E/

€

Aufgrund des kleinen Volumens sowie der niedrigen mittleren Ener-
giedichte Eélek’ ns kann der Einfluss dieses Gebietes in vielen Fillen, wie
z.B. bei der Parallelwicklung vernachlassigt werden.

d
= A R ——l ) ri
Y i e
_ U:Wi Usek+Usek,0 _ -
174 k / W, . ) E Wpri
se\ pri /
h “d . hw
" AUGK) oelp
_ AU
E
Usek,O tdks,v 1 diso - OV !

a,

Abbildung 3.31: a) Abmessungen des Gebietes R5 und b) des Gebie-
tes Rg zur Berechnung der elektrischen Energie Egjcr, rs bzw. Egier re-
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Gebiet Rg: Energie E e re zwischen Kern und Wp,;

Das Gebiet Rg weist die Geometrie eines Plattenkondensators mit zwei
unterschiedlichen Medien auf (vgl. Abbildung 3.31 b)). Unter der An-
nahme einer linearen Spannungsverteilung kann die Energie Egcr, re
anhand Gleichung (3.63) berechnet werden.

U T
AU(y) = =y d(y) = doet,p + diso
Eisogoeldkp h

eq = : 3.62
Seq Eisodoel,p + Eoeldiso ( )

1 EisoEoelhw 2
Buer.re = Lro— U2, 3.63
ek 16 R66 (Eisodoel,p + Eoeldiso) P ( )

Wicklungskapazitit

Zusétzlich zur gespeicherten elektrischen Energie zwischen Wicklungen
oder zwischen Wicklung und Kern/Tank wird ebenfalls elektrische Ener-
gie zwischen den einzelnen Windungen gespeichert, welche anhand den
Ansétzen aus [153-156] berechnet werden kann. Aufgrund der ein- bis
zweilagigen Wicklungsanordnung und der relativ grossen Distanz zwi-
schen zwei benachbarten Windungen kann dieser Energieanteil jedoch
vernachléssigt werden.

3.6.2 Verifikation der verteilten Kapazitit durch
FEM-Simulationen

Mit Hilfe von 2D-FEM-Simulationen wurden die Berechnung der elek-
trischen Teilenergien in den einzelnen Gebieten Ri-Rg Uberpriift. Zu-
dem konnte aus der Gesamtenergie die verteilte Kapazitat Cy bestimmt
werden, welche mit Impedanzmessungen an bestehenden Pulstransfor-
matoren mit Trichter- und Parallelwicklung verglichen wurde. Bei der
Berechnung, Simulation und Impedanzmessung in Luft (¢edivm = 1)
wurden beide Wicklungen W,,,; und W,y geerdet. Die Trager der bei-
den Wicklungen bestehen aus Hartpapier, welches eine relative Permit-
tivitdt von €;5, ~ 5 aufweist. Fiir die Berechnung und Simulation der
Energiedichte wurden zudem folgende Annahmen getroffen:
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e der Kern sowie die Wicklungen sind geerdet;

e im Gebiet Ry ist der horizontale Abstand zwischen Feldleitring
und Priméarwicklung gleich dem vertikalen Abstand zwischen Feld-
leitring und Kern;

e in den Gebieten R3 und R4 ist der horizontale Abstand zwischen
Feldleitring und Primérwicklung gleich dem horizontalen Abstand
zwischen Feldleitring und Tankwand (d,, = d.,);

e zur Bestimmung der Energiedichte wurde eine Sekundérspannung
von 150 kV angenommen.

Pulstransformator mit Trichterwicklung

In Tabelle 3.2 sind die berechneten Energiedichten Eélek’ Ry der einzel-
nen Gebiete R1-Rg fiir einen bestehenden Pulstransformator mit Trich-
terwicklung aufgelistet. Damit ein Vergleich mit der Impedanzmessung
moglich wird, wurde fiir die Gebiete R3 und R, die elektrische Ener-
giedichte mit und ohne Tank berechnet. Durch Multiplikation mit der
entsprechenden Lénge [g, folgen schliesslich die Teilenergien Eejcp, re -

Zur Verifikation der berechneten Teilenergien sind in Tabelle 3.3 die
aus FEM-Simulationen gewonnenen Werte gegeben. Ebenfalls wurden
zum Vergleich mit Impedanzmessungen die Simulationen mit und ohne

Tabelle 3.2: Berechnete Werte fiir den Pulstransformator mit Trich-
terwicklung pro Schenkel.

Gebiet Bl ok Ra IRz Eeiek, Rz
Ry 141mJ/m 0.743 m 104.7mJ
Ry 131mJ/m 0.233m 30.5mJ
R3 (ohne Tank) 139 mJ/m 0.932m 129.5mJ
R3 (mit Tank) 230mJ/m 0.932m 214.4mJ
R, (ohne Tank) —mJ/m 0.987m —mJ
R4 (mit Tank) 137mJ/m 0.987m 135.2mJ
Rs 18 mJ/m 0.233m 4.1mJ

Rs 7mJ/m 0.554 m 3.8mJ
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Tank durchgefiihrt. Die Berechnung und Simulation fiir den Pulstrans-
formator mit Trichterwicklung zeigen eine sehr gute Ubereinstimmung,
wobei einzig bei der Berechnung ohne Tank grossere Abweichungen fest-
zustellen sind. Zudem ist aus den Berechnungen und FEM-Simulationen
zu erkennen, dass falls wie in [138,142] bei der Bestimmung der verteil-
ten Kapazitét einzig die Energie im Gebiet R; zwischen den Wicklungen
beriicksichtigt wird, nur etwa 25 % der Gesamtenergie eingerechnet wer-
den, wenn sich der Pulstransformator im Tank befindet. Die zusétzlichen
wesentlichen Teilenergien liegen in den Gebieten R3 und Ry, also iiber
der Sekundarwicklung sowie zwischen Tank und Sekundarwicklung. In
Abbildung 3.32 ist die simulierte Verteilung der Energiedichte fiir den
Trichertransformator gezeigt.

In Tabelle 3.4 sind die elektrischen Gesamtenergien Fj.; sowie die
resultierenden verteilten Kapazitidten Cy aus Berechnung und FEM-
Simulation fiir einen Pulstransformator mit Trichterwicklung aufgeli-
stet. Bei den Impedanzmessungen an sechs identischen Pulstransforma-
toren wurde in Luft und ohne Tank eine verteilte Kapazitit Cg mess
von 59 pF gemessen. Die Werte aus der Berechnung und der FEM-
Simulation liegen somit etwas unterhalb der gemessenen verteilten Ka-
pazitdt. Da jedoch die Energiedichten aus der Berechnung und der
FEM-Simulation sehr gut iibereinstimmen, resultiert der Fehler einer-
seits durch den geschétzten Materialparameter €;5, und andererseits
hauptséchlich durch Ungenauigkeiten in den tatsédchlichen Léngen [g,

Tabelle 3.3: Aus FEM-Simulationen erhaltene Werte fiir den Puls-
transformator mit Trichterwicklung pro Schenkel.

Gebiet Bl ok Ra IRz Eeiek, Rz
Ry 146 mJ /m 0.743m 108.5mJ
Ry 132mJ/m 0.233m 30.7mJ
R3 (ohne Tank) 152mJ/m 0.932m 141.6 mJ
R3 (mit Tank) 228 mJ/m 0.932m 212.5mJ
R, (ohne Tank) 33mJ/m 0.987m 32.5mJ
R4 (mit Tank) 122mJ/m 0.987m 120.4mJ
Ry 11mJ/m 0.233m 2.6 mJ

Rs 7mJ/m 0.554 m 3.8mJ




172 Pulstransformator

Kern
Tank

Abbildung 3.32: Elektrische Energiedichte des Pulstransformators mit
Trichterwicklung.

sowie der nicht homogenen Geometrie mit zusétzlichen Rand- und Spit-
zeneffekten. Zudem wurden bei den bestehenden Pulstransformatoren
zum Teil die fiir die Berechnung zugrundeliegenden Bedingungen, wie
z.B. der Abstand zwischen Kern und Feldleitring, nicht eingehalten.

Bemerkung: Bei der schlussendlichen Dimensionierung muss eben-
falls die Permittivitdt des Transformatordls (g,¢; ~ 2.2 — 2.5) beriick-
sichtigt werden, da die verteilte Kapazitit sowie der Energieinhalt etwa
um denselben Faktor ansteigen.

Tabelle 3.4: Gesamtenergie F.j.; und verteilte Kapazitiat Cy aus Be-
rechnung und FEM-Simulationen fiir den Pulstransformator mit Trich-
terwicklung (CERN) fiir beide Schenkel.

Eelek,calc Cd,calc Eelek,sim Cd,s’im
545.2mJ (ohne Tank) 48.4pF 639.4mJ 56.8 pF
985.4mJ (mit Tank) 87.6 pF 957 mJ 85 pF
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Pulstransformator mit Parallelwicklung

Analog zum Pulstransformator mit Trichterwicklungen wurden Berech-
nungen und FEM-Simulationen fiir den Pulstransformator mit paralle-
len Wicklungen durchgefiihrt. In Tabelle 3.5 sind die berechneten Ener-
gien und Energiedichten fiir die einzelnen Gebiete aufgefiihrt. Zum Ver-
gleich dazu zeigt Tabelle 3.6 die entsprechenden Werte aus den FEM-
Simulationen.

Tabelle 3.5: Berechnete Werte fir den Pulstransformator mit Paral-
lelwicklung pro Schenkel.

Gebiet Bk Ra lRa Eelek Ra
Ry 309mJ/m 0.508 m 156.9mJ
Ry 133 mJ/m 0.157m 20.9mJ
R3 (ohne Tank) 146 mJ/m 0.628 m 91.7mJ
R3 (mit Tank) 239mJ/m 0.628 m 150.1mJ
R, (ohne Tank) —mJ/m 0.748 m —mJ
R, (mit Tank) 172mJ/m 0.748 m 128.7mJ
Rs —mJ/m 0.157m —mJ

Rg 4mJ/m 0.628 m 2.5mJ

Tabelle 3.6: Aus FEM-Simulationen erhaltene Werte fiir den Puls-
transformator mit Parallelwicklung pro Schenkel.

Gebiet Bl ok Ra IRz Eeiek, Rz
Ry 314mJ/m 0.508 m 159.5mJ
Ry 118 mJ/m 0.157m 18.5mJ
R3 (ohne Tank) 145 mJ/m 0.628 m 91.1mJ
R3 (mit Tank) 193 mJ/m 0.628 m 121.2mJ
R, (ohne Tank) 30mJ/m 0.748 m 22.4mJ
R4 (mit Tank) 208 mJ/m 0.748 m 155.6 mJ
R; 7mJ/m 0.157m 4.4mJ

Rs 8mJ/m 0.628 m 5mJ




174 Pulstransformator

Abbildung 3.33: Elektrische Energiedichte des Pulstransformators mit
Parallelwicklung.

Wiederum weisen Berechnung und FEM-Simulation eine gute Uber-
einstimmung auf. Zudem zeigt sich, dass auch bei der Parallelwick-
lung unter ausschliesslicher Bertiicksichtigung des Gebietes Ry nur etwa
17.5 % der elektrischen Gesamtenergie einbezogen werden [138,142]. Die
zusétzlichen wesentlichen Energieanteile liegen wiederum in den Gebie-
ten R3 und R4, wie die Abbildung 3.33 fiir die Energiedichte anhand
einer FEM-Simulation zeigt.

Die Gesamtenergien sowie die verteilten Kapazititen des Pulstrans-
formators mit Parallelwicklung ohne und mit Tank sind in Tabelle 3.7
aufgelistet. Im Vergleich dazu, betragt die verteilte Kapazitit aus den

Tabelle 3.7: Gesamtenergie F.j.; und verteilte Kapazitiat Cy aus Be-
rechnung und FEM-Simulationen fiir den Pulstransformator mit Paral-
lelwicklung fiir beide Schenkel.

Eelek,calc Cd,calc Eelehsim Cd,sim
544 mJ (ohne Tank) 48.4 pF 601.8 mJ 53.4 pF
918.2mJ (mit Tank) 81.6 pF 928.4mJ 82.6 pF
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Impedanzmessungen am Pulstransformator in Luft und ohne Tank mit
Parallelwicklung Cg mess = 59 pF. Analog zur Trichterwicklung zeigt
sich, dass trotz guter Ubereinstimmung von Berechnung und FEM-
Simulation die tatsédchliche verteilte Kapazitéit etwas hoher liegt. Dies ist
auf dieselben Fehlerquellen, wie z.B. abgeschéatzte Materialparameter,
Inhomogenitéten in der Transformatorgeometrie und des Nichteinhalten
von Abstandsbedingungen, zuriickzufiihren.

3.6.3 Berechnung der Streuinduktivitit

Die genaue Berechnung der Streuinduktivitidt L, gestaltet sich et-
was schwieriger als diejenige der verteilten Kapazitit Cy, da z.B. ei-
ne Unterteilung des Streuraumes und Vereinfachung der Teilgebiete
nicht mehr moglich ist. Jedoch kann einerseits wiederum mit Hilfe
von FEM-Simulationen die Streuinduktivitdt L, aus der magnetischen
Energiedichte durch Multiplikation mit der mittleren Wicklungslédnge
berechnet werden. Andererseits lasst sich die Streuinduktivitdt L, an-
hand [138,142] durch vereinfachte Annahmen aus dem Ampere’schen
Durchflutungssatz bestimmen. Unter Vernachléssigung des magneti-
schen Spannungsabfalls im Kernmaterial (p, = oo) ldsst sich die ma-
gnetische Feldstéirke im Streuraum durch Gleichung (3.64) berechnen.

Npm' : Ipm’

” (3.64)

%H- Al =Nppi Iy = H=

Unter Annahme eines homogenen Feldes H , welches sich auf den
Raum zwischen den Wicklungen W,,,; und Wi beschrénkt (vgl. Ab-
bildung 3.34), berechnet sich die magnetische Energie fiir einen Schen-

kel des Pulstransformators mit Parallelwicklung anhand von Gleichung
(3.65).

Nri'lri ?
M(%) hi - dy - L
k

(3.65)
Aufgrund des halben Streuvolumens halbiert sich die magnetische

Energie fiir den Pulstransformator mit Trichterwicklung FE,qqy pro
Schenkel, wobei wiederum eine konstante Feldstidrke angenommen wird.
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Abbildung 3.34: Konstruktiver Aufbau des Pulstransformators mit
Haupt- und Streufluss.

Bei der Simulation der magnetischen Energiedichte zeigt sich unab-
hingig von der Wicklungstopologie (vgl. Abbildung 3.35 und 3.36),
dass sich der wesentliche Streuraum tatsdchlich auf das Gebiet zwi-
schen den Wicklungen beschriankt und darin eine in etwa konstante ma-
gnetische Feldstirke auftritt [138,142]. Jedoch ist ebenfalls ersichtlich,
dass die magnetische Feldstiirke |H| zwischen den Wicklungen inner-
halb des Wicklungsfensters etwa 10 % stérker ist als diejenige ausserhalb
des Wicklungsfensters, was auf die unterschiedlichen effektiven magne-
tischen Wegléngen zuriickzufiihren ist.

Zur Untersuchung der Genauigkeit der einfachen Streuinduktivitéts-
berechnung geméss [138,142] wurde der Streuinduktivititsbelag L’ fiir
verschiedene Verhéltnisse von Kernhohe und Wicklungsabstand hy,/d,,
mittels FEM-Simulationen ermittelt. Dabei wurde fiir beide Wicklun-
gen Wp,; und Wy, dieselbe Wickelh6he vorausgesetzt (R, pri = R, sek)-
Die nétige Kernhohe hy, berechnet sich aus der WickelhShe hy, e und
dem Wicklungsabstand d,, zu hy = hy, ser + dy, damit der nétige Ab-
stand zwischen dem Kern und dem oberen Ende der Sekundérwicklung
eingehalten wird. In Abbildung 3.37 und 3.38 sind die resultierenden
Streuinduktivitétsbeldge L. aus der FEM-Simulation sowie der Berech-
nung anhand [138,142] in Abhéngigkeit vom Verhéltuis hy /d,, aufgetra-
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Kern
Tank

Abbildung 3.35: Magnetische Energiedichte des Pulstransformators
mit Trichterwicklung.

Abbildung 3.36: Magnetische Energiedichte des Pulstransformators
mit Parallelwicklung.
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gen. Die Streuinduktivititsbelage L/, g; und L, g, stehen dabei fiir die
Ergebnisse aus der FEM-Simulation unter Beriicksichtigung der ma-
gnetischen Energie im gesamten Streuraum respektive ausschliesslich
im Raum zwischen den Wicklungen. Der Streuinduktivititsbelag L;, 5,
entspricht der Berechnung anhand [138,142] bzw. Gleichung (3.65).

Es zeigt sich, dass die Werte aus der analytischen Berechnung im Mit-
tel etwa 10 % und 20 % von L, g, bzw. L/, g, abweichen und fiir grossere
Verhiltnisse hy/d,, bzw. fir kleinere Offnungswinkel des Trichters im-
mer besser mit den FEM-Simulationen iibereinstimmt. Dies kann jedoch
teils wiederum auf die effektive magnetische Léange zuriickgefiihrt wer-

270 -
--L 0,51
—210 ==L,
£ -
s N 0,B1
k=) 150 L’O’BZ
)
o 9
d,=4.3cm
30
45 6.5 85 105 125

a) hyd., b

Abbildung 3.37: Streuinduktivitéitsbelag L/ beim Pulstransformator
mit Trichterwicklung aus FEM-Simulation und Berechnung bei Varia-
tion a) der Wicklungshdhe h,, und b) des Wicklungsabstands d,,.

350 450
g ‘€350
T 250 =
& =250

)
:4150 £150

50 50

55 7.5 95 11.5 135 45 6.5 85 105 125

a) hkern/ dw b) hkern/ dw

Abbildung 3.38: Streuinduktivititsbelag L/ beim Pulstransformator
mit Parallelwicklung aus FEM-Simulation und Berechnung bei Variati-
on a) der Wicklungshoéhe h,, und b) des Wicklungsabstands d,,.
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den, wobei fiir die Berechnung der Streuinduktivitét die Kernhohe Ay,
verwendet wird und bei der FEM-Simulation aufgrund des Abstandes
d,, am oberen Ende zwischen Kern und Wicklung die effektive magneti-
sche Léange der Feldlinien verkiirzt wird. Zur Beriicksichtigung dieses Ef-
fekts kann die magnetische Lénge von hj auf eine mittlere magnetische
Lénge hy sek + dw/2 = hy — dy, /2 verkiirzt werden. Der entsprechende
Verlauf des Streuinduktivitdtsbelags L;y po ist ebenfalls in den Abbil-
dungen 3.37 und 3.38 aufgetragen, wobei nun der relative Fehler fiir
hi/dy > 4.5 bis auf 10 % beziiglich L;,S2 eingeschrankt werden kann.
Durch Verwendung von Gleichung (3.65), der mittleren magnetischen
Lénge hoy, sek + duw /2 sowie der mittleren Wicklungslange [, kann somit
die Streuinduktivitdt L, in erster Ndherung gut abgeschétzt werden.

3.7 6-C Modell

Das einfache Pulstransformator-Ersatzschaltbild aus Abschnitt 3.1 soll
im Folgenden zur Bestimmung des effektiven Pulsverhaltens und Be-
riicksichtigung weiterer Resonanzen in der Transformatorimpedanz in
elektrischer Hinsicht verbessert und auf das IEEE standardisierte Er-
satzschaltbild [141] erweitert werden, wobei zwischen den Wicklungen
vorerst keine Verbindung besteht. Aufgrund der Vierpol-Struktur des
Transformators mit zwei Wicklungen, lassen sich von aussen zwischen je-
weils zwei Klemmen insgesamt sechs Impedanzmessungen durchfiihren,
wobei das elektrostatische Verhalten des Transformators durch die in
Abbildung 3.39 gezeigten sechs unabhéngigen Kapazititen C1-Cg voll-
stidndig definiert wird [145-148,156-161].

Abbildung 3.39: Beschreibung der/des elektrostatischen Ener-
gie/Verhaltens des Transformators durch die drei Spannungen Upy, User
und User pri bzw. durch die sechs unabhéngige Kapazitaten C1-Cg.
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Dabei bildet der Transformator aus elektrostatischer Betrachtung
jedoch ein Dreitor, dessen gespeicherte elektrische Energie FEj.r all-
gemein durch die drei Spannungen Ui, User, und Usek pri (Wobei
Usere,pri = Usek,0) sowie die sechs Teilkapazititen C1-Cg beschrieben
werden kann [145,158,160] (vgl. Abbildung 3.39 und Gleichung (3.66)).

1
Eciek,EsB = 5(01U2 + CUZ, + C3U2

pri sek,pri
+ Ca(User + Usekpri — Upri)®
+ C5(User + Userpri)?
+ Cs(Upri — Userpri)?) (3.66)

Die Bestimmung der einzelnen Teilkapazitidten C1-Cyg erfolgt dabei
entweder durch Impedanzmessung, analytische Berechnung oder mit
Hilfe von FEM-Simulationen. Werden wie beim IEEE standardisierten
Ersatzschaltbild die Primér- und Sekundérwicklung geerdet bzw. ver-
bunden, so reduziert sich das 6C-Modell auf die drei Kapazitdten geméss
Abbildung 3.2, wobei sich die Kapazitit Cg zu C; und die Kapazitét
C5 zu Cy addiert.

3.7.1 Bestimmung der Teilkapazitaten C,-Cs durch
Impedanzmessungen

Damit bei den Impedanzmessungen die elektrostatische Energie nur
noch von einer Spannung abhéngig ist, miissen bei den sechs Impedanz-
messungen jeweils zwei der drei Spannungen Ui, User und Usger pri
kurzgeschlossen werden. Dadurch resultiert jeweils eine Parallelschal-
tung von unterschiedlichen Teilkapazitiiten, wobei zusitzlich das Uber-
setzungsverhaltnis eliminiert wird. Des Weiteren werden die Messungen
ohne Tank durchgefiihrt bei denen die Sekundarwicklung sowie der Kern
geerdet sind. Entsprechend kénnten die Messungen auch mit geerdeter
Priméarwicklung durchgefiithrt werden, was zwar zu unterschiedlichen ge-
messenen Kapazitaten C,,1-Ch,¢ fiihrt, aber schlussendlich in denselben
Teilkapazititen C1-Cg resultiert. In Abbildung 3.40 sind die sechs un-
abhéngigen Impedanzmessungen aufgezeigt. Aus den sechs gemessenen
Impedanzen Z,,,1-Z,,6 ergeben sich sechs Kapazitaten C),1-C),6, mit de-
nen anhand dem in (3.67) gegebenen Gleichungssatz die entsprechenden
Teilkapazitiaten C1-Cg berechnet werden kénnen.
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Abbildung 3.40: a)-f) Sechs unabhingige Impedanzmessungen zur
Bestimmung der Teilkapazitdten C1-Cg.

) = %(om2 — Gz — Cnt + Con)
Cy = %(cm3 Ot 4 Co)
= %(cm3 Oz + Cons)
Cy = %(cm1 O = Cons + Cong)
s = %(CW; + Cons — Cing)

1
Cﬁ = §(Cm1 + Cm2 - Cm4 - C’mS) (367)
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Aufgrund der kleinen gemessenen Kapazitiaten - meist im pF-Bereich -
wurden bei den Impedanzmessungen mit dem Impedanzanalysator Agi-
lent 4292A zuerst die wesentlich grésseren und dadurch besser bestimm-
baren Induktivitdtswerte und Resonanzfrequenzen gemessen, woraus
anschliessend die Kapazitdten bestimmt wurden. Des Weiteren kénnen
die Messresultate mit den vom Impedanzanalysator berechneten Wer-
ten iiberpriift werden. Die Messwerte aus den Impedanzmessungen sind
in Tabelle 3.10 aufgefiihrt.

3.7.2 Bestimmung der Teilkapazitaten C,-Cs durch
Berechnung

Unter Betrachtung eines Pulstransformators mit je einem Satz an
Primér- und Sekundarwicklung auf jedem Schenkel kann einerseits
die gespeicherte elektrische Energie auf dieselbe Weise wie bei Glei-
chung (3.66) anhand Abschnitt 3.6.1 durch die berechneten Teilenergien
Eeiek, rR1-Feiek,re ausgedriickt werden.

Eelek,calc = 2(Eelek,R1 + Eelek,RQ + Eelek,RS
+ Eelek,RA + Eelek,R5 + Eelek,RG)
= f(UpTi7 Usek7 Usek,p'ri) (368)

Da die gespeicherte elektrische Energie in beide Féllen gleich gross
sein muss (Eejek, 2SB = Eelek,calc), konnen die Kapazitétswerte C1-Cg
durch Koeflizientenvergleich der sechs Terme mit den Spannungen U,,;;,
Usek7 Usek,pri7 UpriUsdw Usek Usek,pri und Upri Usek,pri bestimmt wer-
den. Andererseits lassen sich die Teilkapazititen C1-Cg analog zu den
sechs Impedanzmessungen im vorigen Abschnitt aus der Berechnung der
sechs Kapazitdaten C,,1-C),¢ bestimmen. Dabei werden z.B. zur Berech-
nung von Cp,; wie bei der ersten Impedanzmessung in Abbildung 3.40
a) die Primér- und Sekundarwicklung kurzgeschlossen. Die Spannung
zwischen den beiden Wicklungen W,,,; und Wy ist dadurch bei Be-
trachtung des mechanischen Aufbaus (analog zu Abschnitt 3.6) iiber die
gesamte Wicklungshohe konstant. Da, wie vorhin angenommen, die Se-
kundéarwicklung sowie der Kern geerdet sind und sich der Transformator
nicht im Tank befindet, bildet sich nur zwischen Primér- und Sekundér-
wicklung (Gebiet R;) sowie zwischen Primérwicklung und Kern (Gebiet
Rg) ein elektrisches Feld aus. Aufgrund der konstanten Spannung {iber
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den Wicklungen berechnen sich die Teilenergien Eejer, 1 und Eeer, re
wie fiir einen Plattenkondensator mit geschichteten Medien. Fiir den
Pulstransformator mit Trichterwicklung muss zusétzlich der variieren-
de Wicklungsabstand beriicksichtigt werden. Aus der Gesamtenergie
Eeiek = Eeiek,r1 + Eeiek, re 18sst sich anschliessend die Kapazitat Cy,;
bestimmen. Analog miissen fiir die librigen Kapazititen C),2-Cing in
Abhéngigkeit der Spannungsverteilung die Teilenergien berechnet und
die entsprechenden Kapazitdten C,,, bestimmt werden. Nach Berech-
nung aller Kapazitéiten C,,1-C,¢ lassen sich wiederum anhand des Glei-
chungssystems (3.67) die Teilkapazititen C1-Cg herleiten. In Tabelle 3.8
sind die zur jeweiligen Messung relevanten Gebiete aufgelistet. Zudem
sind in Tabelle 3.9 die Energieberechnungen fiir die in Abschnitt 3.6
noch nicht betrachteten Félle des Pulstransformators mit Trichterwick-
lung aufgefiihrt. Die resultierenden Werte der Teilkapazitdten C1-Cg
beider Pulstransformatoren sind in Tabelle 3.10 aufgefiihrt.

Tabelle 3.8: Relevante Gebiete zur Bestimmung von C,1-Che.

Kapazitat Relevante Gebiete

Crm1 Ry (AU = konst.), Rg (AU = konst.)

Cina Rs, Rs, R (AU = var.)

Cs Ry (AU =war.), Re, R3, R (AU = konst.)
Cona Ry (AU =war.), Ra, R3

Chns Ry (AU =war.), Rg (AU = var.)

Chs Ry (AU =war.), Re, R3, Rg (AU = var.)

Tabelle 3.9: Energieberechnungen der noch nicht abgedeckten Félle
flir die Gebiete R1-Rg beim Pulstransformator mit Trichterwicklung.

Gebiet Eeiek,ra bei Trichterwicklung
cisodwteseidiso
1 08oel ln( Cisodwite ldiso) 2
R; (konstante Spannung) 5 B e LUz}

1 €0Eoel€iso l U2
2 (doel,p)5i50+diso€oel w¥ sek

R (konstante Spannung)
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3.7.3 Bestimmung der Teilkapazitaten C,-Cs durch
FEM-Simulationen

Sinngeméss zur Impedanzmessung und der analytischen Berechnung
konnen die Teilkapazitdten C1-Cg ebenfalls durch dquivalente FEM-
Simulationen hergeleitet werden, wobei in den Simulationen die entspre-
chenden Spannungsverhéltnisse vorgegeben werden. In Abbildung 3.41
ist zur Veranschaulichung die Verteilung der elektrischen Energiedich-
te fiir die sechs unterschiedlichen FEM-Simulationen dargestellt. Die
resultierenden Werte aus den FEM-Simulationen fiir die sechs Messun-
gen sind ebenfalls in Tabelle 3.10 aufgelistet. Dabei ist zu erkennen,
dass zwischen Impedanzmessung, analytischer Berechung und FEM-
Simulationen eine gute Ubereinstimmung aller Teilkapazititen erreicht
wird. Bei den Impedanzmessungen - vor allem bei der Messung von

Tabelle 3.10: Resultierende Werte fiir C,,1-C,,6 aus den Impedanz-
messungen, Berechnung und FEM-Simulationen.

Trichterwicklung
Kapazitit Messung Berechnung Simulation
Cin1 1.19nF 1.25nF 1.15nF
Cna 350 pF 316 pF 320 pF
Chs 1.2nF 1.25nF 1.1nF
Cina 50 pF 50 pF 63 pF
Cms 347 pF 350 pF 450 pF
Che 325 pF 360 pF 427 pF

Parallelwicklung
Kapazitat Messung Berechnung Simulation
Coa 418 pF 428 pF 446 pF
Cin2 121 pF 127 pF 138 pF
Cms 335 pF 393 pF 394 pF
Cina 58 pF 49 pF 53 pF
Chs 190 pF 141 pF 167 pF

Coms 150 pF 153 pF 133 pF
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e) f)

Abbildung 3.41: 2D FEM-Simulationen des Pulstransformators mit
Trichterwicklung zur Bestimmung der Kapazitaten Cp,1-Chye-

Zms und Zp,e - muss auf eine gute Erdung bzw. eine kurze Verbindung
zwischen Kern und Sekundérwicklung geachtet werden. Zudem miissen
die fiir die Kurzschliisse verwendeten Kabel derart gefiihrt werden, dass
dabei keine Impedanzverfilschung resultiert [145].
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Tabelle 3.11: Teilkapazitdten C1-Cy aus der Impedanzmessung, Be-
rechnung und FEM-Simulation fiir den Pulstransformator mit Parallel-
wicklungen bei geerdeter Sekundarwicklung und ohne Tank.

Kapazitit Messung Berechnung Simulation
Ch —61 pF —81 pF —88pF
Co —12.5pF 7pF 0.5pF
Cs 202 pF 203.5 pF 211.5pF
Cy 22.5pF 23.5pF 9pF
Cs 49 pF 18.5pF 43.5pF
Cs 145.5 pF 182.5 pF 182 pF

Mit Hilfe der Kapazitiaten C),1-Cie ergeben sich nun z.B. fir den
Pulstransformator mit Parallelwicklung anhand des Gleichungssystems
(3.67) die Teilkapazitidten C1-Cg aus Tabelle 3.11. Dabei ist ersichtlich,
dass fiir die Teilkapazitdt C; in jedem Fall ein negativer Kapazitétswert
erreicht wird. Obwohl physikalisch unméglich, ist dies jedoch zuléssig,
da es sich bei den Teilkapazitdten nicht um direkt messbare Kapazitiaten
handelt. Bei den Impedanzmessungen setzt sich z.B. die messbare Ka-
pazitdt immer aus einer Summe von Teilkapazitdten zusammen, welche
schlussendlich wiederum positiv ist [145,156, 158, 159].

3.7.4 Vergleich der Eingangsimpedanz und Pulsant-
wort des Pulstransformators

Zum Vergleich der Ersatzschaltbilder mit den aus Impedanzmessung,
analytischer Berechnung und FEM-Simulaton gefundenen Teilkapazité-
ten C1-Cg konnen zusétzlich zu den sechs verwendeten Messungen die
primérseitigen Eingangsimpedanzen [IJ—11| Ry=oo und [I]—11| R,—0 bel sekun-
dérem Leerlauf bzw. Kurzschluss in SIMPLORER simuliert werden,
wobei eine Gegeniiberstellung mit den entsprechenden Impedanzmes-
sungen am bestehenden Transformator moglich wird [145,147,157,158].
In Abbildung 3.42 sind die simulierten Amplitudengdmge der primér-
seitigen Eingangsimpedanzen mit den berechneten Werten aus Tabelle
3.11 und der Amplitudengang der direkt gemessenen Eingangsimpedanz
aufgetragen. Zuséatzlich wurde zur Dampfung der Resonanzspitzen in
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Abbildung 3.42: Simulierte primérseitige Eingangsimpedanzen a)

[I]—ll| Ry—oo und b) [{—11| Rr,—0 bel sekundirem Leerlauf bzw. Kurzschluss
mit den berechneten Teilkapazitdten im Vergleich zur direkten Impe-
danzmessung.

der Simulation ein primérseitiger Eisenwiderstand von Rp. = 200 )
eingefiigt. Der qualitative Verlauf (Auftreten aller Serien- und Paral-
lelresonanzen) der gemessenen Impedanzen kann durch alle berechne-
ten/simulierten Ersatzschaltbilder gut nachgebildet werden. Dabei zei-
gen trotz der unterschiedlichen Teilkapazitdten aus Tabelle 3.11 alle
simulierten Eingangsimpedanzen einen dhnlichen Verlauf, was auf eine
beschrankte Sensitivitdt beziiglich einzelner Teilkapazititen schliessen
lasst. Einzig bei hoheren Frequenzen weichen die simulierten Verldu-
fe von der gemessenen Impedanz immer stirker ab, wobei zusétzlich
die zweite Parallelresonanz aufgrund des gewahlten Eisenwiderstands zu
stark gedampft wird. Die erste Resonanzfrequenz liegt beim gemesse-
nen Impedanzverlauf bei etwa 230 kHz und bei der Simulation zwischen
200 kHz und 258 kHz. Dies entspricht einem relativen Fehler von —15 %
bzw. 12 %.
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Zusatzlich zum Vergleich der Ersatzschaltbilder mit der Realitat im
Frequenzbereich, wurde das zeitliche Pulsverhalten mittels Simulatio-
nen in SIMPLORER mit einer Pulsmessung verglichen. Die Abbildung
3.43 zeigt dabei die gemessene Ausgangsspannung bei Abschluss mit

einer Last von 2500 (2 und die entsprechenden simulierten Spannungen
in SIMPLORER.

Ergénzend ist der Verlauf der Ausgangsspannung fiir die Kapazitéts-
berechnung anhand [138,142] gezeigt, wobei nur die Energie zwischen
den Wicklungen beriicksichtigt wird. Aufgrund der zu niedrig berechne-
ten verteilten Kapazitdt resultiert ein weit aus schwécheres Schwingver-

1800
1400
Z
%D 1000 — Pulsmessung
S 600 — Impedanzmessung
:,)& — Berechnung
200 — FEM-Simulation
—[138,142]
-200
0 0.5 1 1.5
a) Zeit [us]
1600
2. 1400
on
g
= 1200
g
o,
“ 1000
800
0 05 1 15 2
b) Zeit [s]

Abbildung 3.43: a) Vergleich der Pulsflanke aus Messung und simu-
lierten Pulsflanken aus Impedanzmessung, analytische Berechnung und
FEM-Simulation eines Pulstransformators mit Parallelwicklungen und
ohmscher Last von 2500 Q und b) Zoom des Uberschwingens.
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halten. Die relativen Fehler der Spitzenwerte aus simulierten Pulsflanken
von Impedanzmessung, analytischer Berechnung und FEM-Simulation
betragen —2.8 %, —5.8% bzw. —4.9 %, was im Vergleich zur einfachen
Berechnung anhand [138,142] mit —17.1 % eine wesentlich bessere Vor-
aussage der Pulsform zulésst.

3.7.5 Reduktion des 6C-Modells auf das 1C-Modell

Wie bereits angesprochen, werden die Wicklungen des Pulstransforma-
tors bei Leistungsmodulatoren aufgrund der hohen Spannungen geerdet,
damit eine definierte Spannungsverteilung erreicht wird. Im Hinblick auf
das 6C-Modell fiihrt die Verbindung der beiden Wicklungen zu einem
Kurzschluss der Kapazitdt Cs (vgl. Abbildung 3.39) und somit anhand
des IEEE standardisierten Ersatzschaltbild zu einer Reduktion der sechs
Teilkapazitdten auf nur noch drei Kapazititen, wobei nun C; und Cjy
sowie Cy und C5 zusammengefasst werden konnen (vgl. Abbildung 3.44
a)). Die gespeicherte elektrische Energie im Ersatzschaltbild anhand Ab-
bildung 3.44 lésst sich mit Hilfe der Spannungen Up,; und U, durch
Gleichung (3.69) beschreiben.

1 /C+C n—1)>2
Eeter,psp—3c = 3 < 1n2 ° 4 ( 5 ) Ci+Cs+ C5> UZ,
1
= 5Cal, (3.69)

Bei Annahme eines Ersatzschaltbildes mit einer konzentrierten pa-
rasitdren Kapazitiat Cy (1C-Modell, vgl. Abbildung 3.44 b)), wie dies

—OD A . _OD
&M
U,s‘ek U/)f'i T Cd U»\'Ul\'
OC b) BO—C OC

Abbildung 3.44: a) Resultierendes 3C-Modell bei Verbindung der
Wicklungsenden und b) Ersatzmodell mit konzentriertem Streupara-
meter Cjy.
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bereits in [138-143] angewendet wurde, muss demzufolge dieselbe elek-
trische Energie gespeichert sein, wodurch sich die Kapazitdt Cy durch
die Teilkapazitiaten C7, Cy und C4-Cs ausdriicken lasst.

Ci + C —1)?
Cy = 1;; 6+(n 2)C4+CQ+C5
2024’044’05 :Cm4 (370)

Wird dabei ein Transformator mit hohem Windungsverhéltnis (n >
10) eingesetzt, reduziert sich die konzentrierte Kapazitat Cy auf die
Parallelschaltung der drei Teilkapazitdten Cs, C4 und C5, was gerade
der Kapazitéit C,,4 entspricht. Fiir den Pulstransformator mit Parallel-
wicklung ergibt sich somit aus Tabelle 3.10 die sekundire Kapazitit zu
Cyq = 49pF. Bei der Simulation in SIMPLORER betriagt der relative
Fehler im Spitzenwert der Pulsflanke fiir die berechnete Kapazitit des
1C-Modells im Vergleich zum berechneten 6C-Modell weniger als —1 %.
Folglich kann das Einschwingverhalten beim Pulstransformator mittels
dem einfachen 1C-Modell ausreichend gut beschrieben werden, falls eine
genaue Berechnung der parasitiren Elemente vorliegt. Dabei muss zur
Bestimmung der konzentrierten “verteilten* Kapazitiat Cy bei der Im-
pedanzmessung, der analytischen Berechnung und der FEM-Simulation
nur noch die vierte Messung von C,,4 durchgefiihrt werden.

3.8 Kernmaterial

Kernmaterialien sind gekennzeichnet durch ihre magnetischen Eigen-
schaften, wie z.B. die Sattigungs- und Remanenzflussdichte By, bzw.
By.em, die relative Permeabilitdt p, sowie durch die resultierenden Kern-
verluste Fj, (vgl. Abbildung 3.45). Ziel dieses Abschnittes ist es zuerst
die Anforderungen an das Kernmaterial sowie dessen wichtigsten ma-
gnetischen Eigenschaften zu erdrtern, welche fiir einen effizienten Be-
trieb eines Leistungsmodulators mit verbesserter Pulseigenschaft notig
sind. Dann soll ein Uberblick iiber verschiedene bestehende Materialien
gegeben werden, welche anschliessend beziiglich Sattigungsflussdichte
Bgsat , relativer Permeabilitat p, und resultierenden Kernverluste FEy
gegeniibergestellt werden. Aufgrund verschiedener, teils unvollstandiger
oder nicht der zugrundeliegenden Anwendung angepassten Hersteller-
angaben wird in einem weiteren Abschnitt versucht, die Kernverluste
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Abbildung 3.45: Kennzeichnende Eigenschaften von magnetischen
Werkstoffen.

flir pulsférmige Kernaussteuerung zu berechnen und gegeneinander ab-
zuwégen. Schlussendlich werden ausgewéhlte Materialien anhand von
Messungen an Musterkernen untersucht und das optimale Material fiir
den Leistungsmodulator ausgewéhlt.

3.8.1 Anforderungen an das Kernmaterial und des-
sen magnetische Eigenschaften

Bei der Transformatorauslegung spielt neben der Wahl der geeignetsten
Wicklungstopologie auch das Kernmaterial eine wichtige Rolle, da die
Séttigungs- und Remanenzflussdichte Bgg: bzw. By oder die relative
Permeabilitat u, die Pulseigenschaften des Systems wesentlich beein-
flussen. Einerseits kann z.B. durch Einsatz von magnetischen Werk-
stoffen mit hoher Sattigungsflussdichte By, die Kernquerschnittsflache
Ay, reduziert werden, was anhand von Gleichung (3.43) zu schnelleren
Pulsanstiegszeiten fiihrt. Andererseits wird bei magnetischen Materiali-
en mit hoher relativer Permeabilitit p,. eine hohere Magnetisierungsin-
duktivitdt Ly,q4 erreicht, wodurch sich der Magnetisierungsstrom I,,,q4
und somit auch der Aufwand bzw. die Verluste bei der Vormagnet-
isierung verringern (vgl. Kapitel 4). Des Weiteren sind die resultie-
renden Ummagnetisierungsverluste L}, welche sich aus den Hysterese-,
Wirbelstrom- und Relaxationsverlusten [168] zusammensetzen, fast aus-
schliesslich vom Material abhingig, wodurch bei geeigneter Wahl des
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magnetischen Werkstoffes die Verluste gesenkt, die Effizienz gesteigert
und der Kiihlaufwand reduziert werden kann.

Die Hystereseverluste (statische Hystereseverluste) entsprechen dem
Teil der Ummagnetisierungsverluste, welcher auf die Hysterese zuriick-
zufiihren ist und bei langsamer Ummagnetisierung gemessen werden
[168]. Allgemein sind die Hystereseverluste in etwa proportional zu B2
und zur Ummagnetisierungsfrequenz f [182]. Durch hochfrequente An-
regung, werden durch das sich zeitlich &ndernde Magnetfeld im Kern-
material zusdtzlich Wirbelstréme induziert, die zu Wirbelstromverlu-
sten fithren [182]. Die Wirbelstromverluste, welche den zweiten wesent-
lichen Teil der Ummagnetisierungsverluste darstellen, konnen dabei ent-
weder durch Materialien mit hohem elektrischem Widerstand, wie z.B.
Ferrite, oder durch geeignete Ausfiihrungsformen, wie z.B. geschichte-
te isolierte Bandstrukturen wie bei Schnittbandkernen, reduziert wer-
den. Eine Verminderung der Wirbelstromverluste fiithrt zusédtzlich zu
einem schnelleren Eindringen des Feldes und somit zu einer grésse-
ren Permeabilitdt u, [168] (vgl. Abschnitt 3.8.3). Allgemein verhalten
sich die Wirbelstromverluste im Kern proportional zu f2 und B2 [182].
Bei plotzlichen Anderungen des Magnetisierungszustandes erreicht die
Flussdichte erst mit einer gewissen Verzogerung ihren zugehorigen End-
wert, was als Nachwirkung bzw. Relaxation bezeichnet wird. Dabei exi-
stieren verschiedene physikalische Ursachen, welche diese Nachwirkungs-
effekte hervorrufen. Diese Effekte fiihren schliesslich zu Relaxationsver-
lusten, die jedoch bei stérkerer Aussteuerung eine untergeordnete Rolle
spielen [168].

Die gesamten Ummagnetisierungsverluste, bestehend aus den genann-
ten Teilverlusten lassen sich im Allgemeinen anhand von Gleichung
(3.71) aus der von der Hystereseschleife eingeschlossenen Flidche und
dem Kernvolumen berechnen (vgl. Abbildung 3.45).

dE,
3 = Umag(t) - Imag ()
do
=N -ILnay —
9 de
I,H(B
dE, = N-X ]\E ) . A, dB

= Agl, - H(B)dB
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Ej, = zkAkjéH(B)dB (3.71)

Wie die Kernverluste hangt auch die Form der Hystereseschleife we-
sentlich von der Kernaussteuerung AB und der Ummagnetisierungsfre-
quenz f ab. Dabei kann die Breite sowie die Steigung (Permeabilitét)
der Hystereseschleife trotz Verwendung desselben Materials aufgrund
verdnderter Banddicke oder eingefiigtem Luftspalt variieren (vgl. Ab-
schnitt 3.8.3).

Grundsétzlich weisen weichmagnetische Werkstoffe, deren Koerzitiv-
feldstirke H. unter 1000 A/m liegt, eine schmalere Hystereseschleife
und somit kleinere Hystereseverluste auf, als dies bei hartmagnetischen
Werkstoffen (z.B. Dauermagneten, H, > 30000 A/m) der Fall ist. Zu-
satzlich kann durch den Herstellungsprozess des Kernmaterials der Hy-
stereseschleife eine runde, rechteckige oder flache Form gegeben werden,
wobei die Remanenz Bi..,,, bei rechteckiger Hystereseschleife in etwa der
Séttigung Bgge entspricht und bei flacher Hystereseschleife die Rema-
nenz Byem bis zu etwa 1% der Sattigung gebracht werden kann [168].
Da die Betriebsart der Vormagnetisierungsschaltung wesentlich von der
Remanenz By, abhingt (vgl. Abschnitt 4.3.2), muss auch dieser Ei-
genschaft Beachtung geschenkt werden. Die wichtigsten Anforderungen
an das Kernmaterial fiir den Einsatz in Pulstransformatoren lassen sich
somit wie folgt zusammenfassen [172]:

e Hohe Sattigungsflussdichte B,;, zur Reduktion der Kernab-
messungen, insbesondere der Kernquerschnittsfliche Ay, was an-
hand Gleichung (3.43) in einer verbesserten Pulseigenschaft resul-
tiert.

e Hohe relative Permeabilitit p,, zur Erzielung eines kleineren
Magnetisierungsstromes I,,,4 und somit zur Reduktion der Verlu-
ste in der Vormagnetisierungsschaltung (vgl. Kapitel 4). Eine hohe
relative Permeabilitat p,., die grundsétzlich mit zunehmender Fre-
quenz abnimmt, ist aufgrund der pulsférmigen Ummagnetisierung
auch bei hohen Frequenzen erwiinscht.

e Niedrige/Hohe Remanenzflussdichte B,.,,, in Abhingigkeit
der Vormagnetisierungsart, wobei ein Betrieb des Leistungsmo-
dulators mit aktiver Vormagnetisierung bei Selbstregelung eine
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niedrige Remanenz B,.,, erfordert (vgl. Abschnitt 4.3.2) und bei
pulstérmiger Vormagnetisierung bei Ausniitzung der Remanenz
eine hohe Remanenz B, gewiinscht ist (vgl. Kapitel 6).

e Niedrige Kernverluste FEj /Py, auch bei hochfrequenter bzw.
pulsférmiger Ummagnetisierung mit niedriger Koerzitivfeldstéarke
H,., was die Systemeffizienz steigert und den Kiihlaufwand redu-
ziert.

Fiir die Auswahl des passenden Kernmaterials gibt die Abbildung 3.46
einen Uberblick iiber die verfiigbaren magnetischen Materialien. Dabei
ist ersichtlich, dass die weichmagnetischen Materialien im Vergleich zu
hartmagnetischen Materialien eine geringere Koerzitivfeldstéarke H,, al-
so reduzierte Kernverluste, eine hohe relative Permeabilitat p, und ei-
ne Sattigungsflussdichte By, dhnlich den hartmagnetischen Materialien
aufweisen und somit zu bevorzugen sind.

[l Rascherstarrung  [[JWalzverfahren [lPulvermetallurgie
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weich halbhart hart

Abbildung 3.46: Ubersicht iiber die verfiigharen magnetischen Werk-
stoffe aus [166,168].
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3.8.2 'Weichmagnetische Werkstoffe

Die weichmagnetischen Materialien konnen in fiinf grossere Klassen,
(A) Elektrische Stihle (z.B. SiFe), (B) Eisen-Nickel und Eisen-Kobalt
Verbindungen, (C) Ferrite (Zinklegierungen Zngg), (D) amorphe und
(E) nanokristalline Werkstoffe eingeteilt werden [172]. Dabei erreichen
Eisen-Kobalt-Verbindungen bei den kommerziell erhéltlichen Werkstof-
fen die hochsten Séttigungsflussdichten (a~ 2.3 T) (vgl. Abbildung 3.46
und Tabelle 3.12). Obwohl mit diesen Materialien die kleinsten Kern-
querschnittsflichen Ay und somit die besten Pulseigenschaften realisier-
bar sind (vgl. Gleichung (3.43)), werden diese Werkstoffe aufgrund der
sehr hohen Kosten nicht weiter beriicksichtigt. Einsatzgebiete finden
sich hauptséichlich in militdrischen Anwendungen oder in der Raum-
fahrt [162,176].

Fiir Anwendungen mit Pulsfrequenzen von iiber 100 kHz sind Ferrite
aufgrund der geringen Kernverluste die beste Wahl [178]. Jedoch wer-
den auch die Ferrite sowie die NiFe-Legierungen mit hohem Nickelgehalt
flir die Anwendung in Leistungsmodulatoren nicht weiter beriicksich-
tigt, da deren Sdttigung weit unter jener der iibrigen Werkstoffe liegt
(vgl. Tabelle 3.12). Die zweithochste Sattigungsflussdichte weisen elek-
trische Stdhle, also SiFe-Legierungen, auf. Zudem sind SiFe-Werkstoffe
die verbreitetsten und billigsten Materialien auf dem Markt, wobei z.B.
Ferrite etwa 2-mal, NiFe-Verbindungen oder amorphe Materialien et-
wa 11-mal und CoFe-Verbindungen etwa 25-mal teurer sind als SiFe-

Tabelle 3.12: Sittigung B,,:, Koerzitivfeldstirke H, und Anfangsper-
meabilitdt p; fiir verschiedene magnetische Werkstoffe [168].

Material Sdattigung  Koerzitivfeldstdrke Anfangs-
Bgat H. permeabilitdt p;
CoFe 2.43T < 100A/m -
(35 %-65 %)
Fe 2.16T < 100A/m 1000
SiFe (3 %) 2T 10-200 A/m 1500
Ni (~ 75 %) 0.6T 1A/m 100000
NiFe 1.6T 5-30A/m 10000

(50 %-50 %)
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Werkstoffe [164]. Allerdings weisen die SiFe-Legierungen unter den auf-
gelisteten Materialien die grossten Kernverluste Fj auf. Die geringsten
Verluste unter den kristallinen ferromagnetischen Materialien werden
mit NiFe-Legierungen erzielt, die nur teils durch amorphe oder nanokri-
stalline Materialien unterschritten werden kénnen [172].

Durch spezielle Verfahren, wie z.B. bei der Herstellung von Schnitt-
bandkernen, lassen sich die Kernverluste Ej, speziell die Wirbelstrom-
verluste, auch bei Materialien mit grosseren Verlusten (z.B. SiFe-
Legierungen) durch eine isolierte Bandstruktur reduzieren. Dabei wird
der weichmagnetische Werkstoff (z.B SiFe) bei hoher Temperatur vom
fliissigen Zustand in diinne isolierte Bander < 25 um verarbeitet (engl.
Casting) und auf eine Form gewickelt. Amorphe Materialien werden
auf dieselbe Art aus denselben Materialien (Fe, Co, Si) gewonnen
[177], wobei die Abkiihlung durch Abschrecken (engl. Rapid Quen-
ching oder Rapid Solidification Technology) derart schnell erzwungen
wird (10* — 107K/s [172,177]), dass keine Kristallisation einsetzen
kann [163,172|. Eine Weiterfithrung der amorphen Materialien sind na-
nokristalline Werkstoffe, wobei einzig noch wenige Prozent von Kupfer
(Cugg) und Niobium (Nbyy) zugefligt werden [176] und das Material
nach der Formung speziell ausgegliiht (engl. Annealing) wird [163,177].
Im Allgemeinen haben jedoch zahlreiche Verfahren zur Verminderung
der Kernverluste unerwiinschte Konsequenzen, wie z.B. eine Reduktion
der Sattigungsflussdichte By, [172]. Bei eisenbasierten nanokristallinen
Werkstoffen, die im Vergleich zu anderen ferromagnetischen Materia-
lien sehr geringe Kernverluste aufweisen, kénnen jedoch immer noch
Sattigungsflussdichten von tiber 17" erreicht werden [178].

Fiir den Einsatz in Leistungsmodulatoren kommen deshalb einerseits
SiFe-Legierungen aufgrund der hohen Sattigungsflussdichte By, sowie
der Kostenvorteile und andererseits amorphe (eisenbasiert) bzw. nano-
kristalline (eisenbasiert) Werkstoffe [175,176,185] aufgrund der Kom-
bination von hoher Sattigungsflussdichte By, und geringen Kernverlu-
ste in Frage, wobei Letztere, ausgenommen vom Kernmaterial 2506SA 1
(Metglas), in etwa 11-mal teuerer sind als SiFe-Legierungen [164]. Das
eigentlich fiir niederfrequente Anwendungen hergestellte Kernmateri-
al 2605SA1 von Metglas weist von den amorphen Materialien die ge-
ringsten Kosten auf, da ebenfalls grosse Mengen fiir Netztransforma-
toren eingesetzt werden. Trotz der hauptsdchlich niederfrequenten An-
wendung verfiigt das Material 2605SA1 auch bei hochfrequenter und
pulsférmiger Kernaussteuerung iiber sehr gute Eigenschaften [176]. Im
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Folgenden werden nun unterschiedliche kommerziell erhéltliche und fiir
den Einsatz in Pulstransformatoren geeignete weichmagnetische Werk-
stoffe beziiglich der Séttigung By, der relativen Permeabilitat u, und
der Kernverluste Ej, pro Puls verglichen. Eine genaue Gegeniiberstellung
der Permeabilitéit p, und der Kernverluste Ej von diversen Werkstoffen
zeigt sich jedoch aufgrund der unterschiedlichen Herstellerangaben als
schwierig, da die gemessenen Frequenzbereiche und Kernaussteuerun-
gen stark variieren. Zudem sind die Angaben aus Datenblittern teils
unvollstdndig oder entsprechen jeweils den Verlusten bei sinusférmiger
Kernaussteuerung im Gegensatz zur pulsformigen Kernaussteuerung in
Leistungsmodulatoren. In Tabelle 3.13 sind die wesentlichen magneti-
schen Eigenschaften aufgelistet, wobei die angegebenen Daten aus Da-
tenblattern von Herstellern entnommen wurden.

Tabelle 3.13: Herstellerangaben magnetischer Eigenschaften unter-
schiedlicher Werkstoffe bei sinusférmiger Aussteuerung.

Material Hersteller  Sattigung
Finemet FT3-M (nanokristallin) Hitachi [163] 1.23T
Vitroperm 500 F (nanokristallin) VAC [166] 1.28T
2605SA1 (amorph, Eisen-basiert) Metglas [165] 1.57T
2605CO (amorph, Eisen-basiert) Metglas 1.8T
2605SC (amorph, Eisen-basiert) Metglas 1.61T
2705M (amorph, Cobalt-basiert) Metglas 0.77T
SiFe - Legierung z.B. Magnetics [164] 1.97T

Permeabilitdt Verluste Py Verluste Ej,

iy bei 100 kHz bei 100kHz, 1T pro 5 us-Puls

15000 > 1000 W /kg > 73J/m?

15000 > 1200 W /kg > 88J/m?

5000 10000 W /kg 718 J/m?

2500 (bei 100 kHz) - -

3500 10000 W /kg 732 J/m?

15000 - -
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Zur Abschitzung der Verluste in Tabelle 3.13 wurde ein 5 pus-Puls mit
Upri = 1000 V mit dreieckférmiger Kernaussteuerung B;s; und vorgege-
bener Kernquerschnittsflache Ay an eine sinusférmige Kernaussteuerung
B, mit der Amplitude von B = 1.17T und der Grundfrequenz von
f = 100 kHz angenahert, wobei ein fiir grossere Kerne relativ konserva-
tiver Fiillfaktor von F' = 0.8 angenommen wurde (vgl. Gleichung (3.72)
und Abbildung 3.47).

B= 1 Uprilp
2 Npri A F
1 1000V -5 pus

T 21-2646mm2-0.8

~1.17T (3.72)

Anhand der Herstellerangaben aus Tabelle 3.13 {ibersteigen die Ver-
luste fiir die amorphen Materialien von Metglas diejenigen der nano-
kristallinen Werkstoffe um etwa das 10-fache. In Tabelle 3.14 und 3.15
sind die Kernverluste fiir verschiedene Materialien bei unterschiedlichen
Pulsmagnetisierungzeiten aufgelistet [174-176]. Zusatzlich ist die ent-
sprechende bipolare Kernaussteuerung AB angegeben. Dabei verfiigt
das amorphe Kernmaterial 2605SA1 in Tabelle 3.14 {iber den grossten
zuldssigen Flussdichtehub AB, wodurch einerseits die nétige Material-
menge reduziert wird und andererseits die kleinere Kernquerschnitts-

1000V
1.17T /}

Ty T, Tpn2

Abbildung 3.47: Approximation des 5 ps-Pulses mit U,,.; = 1000V

durch eine sinusformige Kernaussteuerung mit einer Amplitude von B =
1.17T und der Grundfrequenz von f = 100 kHz.
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fliche Ay bessere Pulseigenschaften zur Folge hat. Einzig die Verluste
des 2605A1 {iberschreiten diejenigen des 2605SC in Abhédngigkeit der
Kernaussteuerung um den Faktor 1.5-2 und im Vergleich zu den na-
nokristallinen Werkstoffen um den Faktor 3-7 [175]. Im Vergleich zu
Tabelle 3.13 liegen die Verluste des 2605SA1 mit 718 J/m? etwa im Be-
reich der gemessenen Verluste aus Tabelle 3.14, wobei hier die Angaben
bei Pulsbreiten von 2-3 us aufgrund von verschiedenen Herstellungs-
und Beschichtungsverfahren der Materialien variieren [174]. Zusétzlich
stimmen die angegebenen Verluste fiir die nanokristallinen Materiali-
en aus Tabelle 3.15 mit den Herstellerangaben aus Tabelle 3.13 sehr
gut liberein. Des Weiteren kann, wie aus Tabelle 3.15 ersichtlich, der
Flussdichtehub AB mit 3 %-igem Silizium-Eisen gegeniiber nanokristal-
linen Werkstoffen um fast 50 % gesteigert werden. Jedoch steigen vor al-
lem fiir hochfrequente bzw. pulstérmige Kernaussteuerung die Verluste,
welche zusétzlich von der Banddicke und der Herstellung des Materi-

Tabelle 3.14: Kernverluste E}, von unterschiedlichen Werkstoffen bei
Pulsbreiten von 1 us [175], 2 pus und 3 ps [174].

Material Aussteuer. Verluste Eyern (gemittelt) bei

AB T,=1ps T, =2us T, =3us
2605SA1 0.84T 1192J/m* 790J/m®  650J/m3
2605SC 238T  631J/m® 692J/m? -
Finemet FT1-H 201T  238J/m? - -
VitroVac 800 2.21T 222 J/In3 - -
(nanokristallin)

Tabelle 3.15: Magnetische Eigenschaften von unterschiedlichen Werk-
stoffen bei unterschiedlichen Pulsbreiten [176].

Material Aussteuer. Verluste Ey, (gemittelt) bei
AB T,=5ps Tp,=1pus T, =02ps

Finemet FT1-H 205T 76J/m3  262J/m* 1084J/m3

Vitroperm 500 F 216T  67J/m*  239J/m? 978 J/m?

SiFe 3% (50 um) 3T 838J/m® 1950J/m®  6676J/m?
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als abhéngen, wesentlich an. Dabei zeigt sich, dass SiFe-Legierungen
mit Banddicken > 100 pm fiir Pulsanwendungen aufgrund der hohen
Verluste nicht einsetzbar sind [176]. Mit den in Tabelle 3.13, 3.14 und
3.15 angegeben Daten lassen sich die Materialien bereits gegeneinan-
der abschétzen. Jedoch kann dabei keine genaue Aussage iiber die tat-
sdchlich auftretenden Verluste im Leistungsmodulator getroffen wer-
den. Eine andere Moglichkeit weitere Informationen iiber die Kernver-
luste Py zu erhalten, stellt die Steinmetz-Gleichung dar, mit welcher
flir eine gegebene Ummagnetisierungsfrequenz f sowie eine bestimm-
te maximale Kernaussteuerung B die Verluste bestimmt werden kén-

nen [169,170, 178, 186-189].

P.(W/kg) = /V Con - f(kHz)® - B(T)?dV (3.73)

Die Konstanten C),,  und [ entsprechen dabei den Steinmetz-
Parametern, welche sich mit Hilfe der vom Hersteller gegebenen Verlust-
kurven berechnen lassen. In Tabelle 3.16 sind die Steinmetz-Parameter
fiir unterschiedliche Kernmaterialien angegeben, wobei die mit * ver-
sehenen Parameter durch Kurvenanpassung aus Kernverlusten geméss
Datenblatt berechnet wurden. In der letzten Spalte sind mit Hilfe
der Steinmetz-Gleichung die Kernverluste Ej flir einen 5 ps-Puls mit
Upri = 1000V aufgelistet, wobei als Ummagnetisierungsfrequenz wie-
derum f = 100 kHz und fiir die maximale Flussdichte B=117T ange-
nommen wurden (vgl. Tabelle 3.16).

Tabelle 3.16: Steinmetz-Parameter C,,, o und § und die mit der
Steinmetz-Gleichung berechneten Kernverluste FEj fiir verschiedene
Kernmaterialien aus den angegebenen Quellen bzw. * Kurvenanpassung
aus Datenblatt.

Material Cm « 1) Verluste Ej,
2605SA1 [165] 6.5 151 1.74 554 J /m?
Finemet FT-3M [178-180] 1.1  1.62  1.98 160 J/m?
Finemet (18 um) [165] 1.2 153  1.52 108 J/m?
SiFe 3% (50 pm)* 246 143  1.98 1644 J/m3

SiFe 3% (100 pm)* 30.0 1.48 1.86 2440 J /m?
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Die Verlustberechnung mittels Steinmetz-Gleichung basiert jedoch,
wie auch die Verlustkurven der Hersteller, auf sinusférmiger Kernaus-
steuerung und kann somit fiir pulsférmige Kernaussteuerung nur be-
dingt angewendet werden, da eine nicht sinusférmige Kernaussteuerung
im Allgemeinen zu anderen Kernverlusten fiihrt [186,189]. Anhand [178]
resultieren z.B. fiir eine rechteckige Kernaussteuerung aufgrund der zum
Teil geringeren Flussdichteéinderung um den Faktor 7 geringere Kern-
verluste als bei sinusféormiger Aussteuerung.

Zur Berechnung der Kernverluste fiir allgemeine, nicht sinusformi-
ge Kernaussteuerungen existieren verschiedene Ansétze, wobei z.B. die
Steinmetz-Gleichung fiir sinusférmige Aussteuerung erweitert (Modified
Steinmetz Equation, MSE) bzw. verallgemeinert (Generalized Steinmetz
Equation, GSE) wurde [187,188] bzw. [189]. In [186] wird die GSE-
Methode nochmals erweitert, indem bei der gesamten Kernaussteuerung
ebenfalls Teilaussteuerungen berticksichtigt werden. Da die verschiede-
nen Verfahren zur Berechnung der Kernverluste auf den Steinmetz-
Parametern basieren und die grossten Fehler in der Bestimmung dieser
Parameter durch Kurvenanpassung entstehen, werden die resultieren-
den Verluste anhand den genannten Methoden nicht explizit berechnet.
Zusétzlich ist eine Bestimmung der relativen Permeabilitat u,., welche
fiir die Auslegung der Vormagnetisierungsschaltung wesentlich ist (vgl.
Kapitel 4), bei pulsférmiger Kernaussteuerung aus Herstellerangaben
nicht méglich.

3.8.3 Materialeigenschaften bei Pulsmagnetisierung

Aufgrund der multivariablen Natur der relativen Permeabilitit p, so-
wie der Form und Grosse der Hystereseschleife werden im Folgenden die
relative Permeabilitét u,., die Sattigungsflussdichte By, die Remanenz
Biem sowie die Kernverluste Ej, welche fiir die Auslegung des Leist-
ungsmodulators wesentlich sind, an Musterkernen verschiedener Werk-
stoffe gemessen. Von den im vorigen Abschnitt genannten Werkstoffe
werden dabei nur noch die in Tabelle 3.17 aufgelisteten Kermaterialien
bertiicksichtigt, da z.B. im Laufe dieser Arbeit die beiden Materialien
2605CO und 2605SC abgekiindigt wurden und somit nicht mehr langer
erhéltlich sind. Des Weiteren verfiigen die nanokristallinen Materialien
Vitroperm 500 F und VitroVac 800 von Vacuumschmelze (VAC) iiber
dhnliche Eigenschaften wie Finemet FT-3M von Hitachi, wodurch sich
deren Ausmessung eriibrigt.
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Tabelle 3.17: Als Musterkerne verfiigbare magnetische Werkstoffe.

Material Hersteller Sdattigung Dichte  Fillf.
Finemet FT3-M  Hitachi [163] 1.23T 7300kg/m®  0.78
(18um)

2605SA1 Metglas [165] 157T  7180kg/m®  0.79
(25 pm)

SiFe (3 %) Waasner |167] 1.75T 7650kg/m®  0.88
(50 pm)

SiFe (3 %) Waasner [167] 1.75T 7650kg/m3 0.92
(100 pm)

Tabelle 3.18: Abmessungen der Musterkerne und des Originalkerns.

Abmessung Musterkern — Originalgrésse  Skalierung
Schenkelbreite ay, 13 mm 42 mm 3.23
Schenkeltiefe by 25 mm 63 mm 2.52
Schenkelh6he Ay, 28 mm 141.5 mm 5.05
Fensterbreite dj, 15 mm 95 mm 6.33
Magnetische Lange [, 187 mm 958 mm 5.12
Querschnittsfliche Ay 325 mm? 2646 mm? 8.14

Zur Untersuchung der magnetischen Eigenschaften in Abhéngigkeit
von der Banddicke sowie des zusétzlichen Schnitts bei C-Kernen, stehen
von der SiFe-Legierung Musterkerne mit Banddicken von 50 pm und
100 pm sowie ein Kern ohne Schnitt (Ringbandkern) zur Verfiigung.
Die Abmessungen der Musterkerne sind in Tabelle 3.18 angegeben.

Grundsétzlich ist die Sattigung Bg,: unabhéngig von den Kernab-
messungen und kann deshalb direkt auch fiir den Kern mit den spé-
teren Originalabmessungen verwendet werden. Die aus den Messungen
erhaltenen Hystereseverluste miissen jedoch anschliessend fiir den Kern
in Originalgrosse skaliert werden, dessen Abmessungen ebenfalls in Ta-
belle 3.18 gegeben sind. Wie in Abschnitt 3.8.3 gezeigt wird, ist eine
entsprechende Skalierung der Verluste vom Musterkern zum Original-
kern erlaubt.
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Messverfahren

Die magnetischen Eigenschaften werden durch Messung der Hysterese-
schleife bestimmt, wobei die Ummagnetisierungsverluste dem Fléchen-
inhalt, die Sattigung Bs,: dem Maximalwert und die mittlere relative
Permeabilitét i, der Steilheit der Hysterseschleife entsprechen. Fiir die
Messung der Hystereseschleife wird der Musterkern mit einer Wicklung
mit Windungzahl N,,; = 1 am Modulator I mit der Spannung Up,;
pulsférmig ausgesteuert (vgl. Abbildung 3.48). Die Hysteresekurve wird
dabei anhand von Gleichung (3.74) aus dem gemessenen Magnetisie-
rungsstrom I,,, und der induzierten Spannung U;,q an der Wicklung
Nger, bestimmt [181-183,190].

Nsek . Imag
Ik

B = Nk - Ay - / Upna dt (3.74)

H =

Die Musterkerne werden bei der Messung geméss der spateren Anwen-
dung pulsférmig ausgesteuert. Somit muss bei den Verlustmessungen
an Musterkernen aufgrund der 8.14-mal kleineren Kernquerschnittsfla-
che Ay die Pulsspannung entsprechend skaliert werden, damit dieselbe
Kernaussteuerung AB innerhalb derselben Pulsdauer erzielt wird. Die
Pulsspannung betrégt folglich U,,; = 123V anstatt 1000 V. Zusétz-
lich wird aufgrund von verschiedenen Vormagnetisierungsarten, wel-
che eine bipolare Kernaussteuerung ermoglichen (vgl. Kapitel 4), die

N, pri N, vormag Lgrossel

1, mag
Upri Uvormag\ C)
‘ N, sek I vormag
Uind
a) | Oszilloskop | b) | Oszilloskop |

Abbildung 3.48: Messanordnung zur Bestimmung der Hystereseschlei-
fe a) mit DC-Vormagnetisierung und b) mit aktiver Vormagnetisierung.
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Messung der Hysteresekurve bei DC-Vormagnetisierung und bei ak-
tiver Vormagnetisierung durchgefiihrt. Bei der Messung der Hystere-
sekurve mit DC-Vormagnetisierung wird der Kern mit einer weiteren
Wicklung Nyormag & 10 Windungen mit einem Vormagnetisierungsstrom
Tyormag von 8 A vormagnetisiert (vgl. Abbildung 3.48 a)). Zur Bestim-
mung des Magnetisierungsstromes I,,,q4 muss dabei zusétzlich der DC-
Vormagnetisierungsstrom Iyormag gemessen werden. Mit aktiver Vor-
magnetisierung wird der Musterkern zuerst {iber den Vormagnetisie-
rungskreis pulsformig vormagnetisiert. Dabei wird die Vormagnetisie-
rungsdauer Tpremag bzw. die Vormagnetisierungsspannung Uc, derart
eingestellt, dass eine symmetrische H-Feld-Aussteuerung bzw. symme-
trische Magnetisierungsstromaussteuerung erreicht wird (vgl. Abbild-
ung 3.48 b)).

Messung der Kernverluste

In Abbildung 3.49 sind die Hysteresekurven fiir die verschiedenen Ma-
terialien dargestellt, wobei in a) mit DC-Strom und in b) aktiv vorma-
gnetisiert wurde. Aufgrund der gleichen Spannungszeitfliche resultieren
zufolge der unterschiedlichen Fiillfaktoren fiir die verschiedenen Kerne
unterschiedliche Flussdichten. So erreichen z.B. die Werkstoffe Finemet
und 2605SA 1 aufgrund des kleineren Fiillfaktors bei gleicher Spannungs-
zeitflache hohere Flussdichten.

Finemet (18pum) Finemet (18pum)
£ 2 0[26055A1 (25ﬁm)\> — £ 1.026055A1 (ZSﬁm)\/
— T"UISiFe  (50pm)+ — "7 |SiFe (50pm) < 7
Q S I}
8 8
S 1.0 S5 0
e 2
5 5
=z 0 z—1.0
—400 0 400 —400 0 400
a) Magnetfeld H [A/m] b) Magnetfeld H [A/m]

Abbildung 3.49: Hystereseschleifen von Musterkernen der in Tabel-
le 3.17 angegebenen Materialien bei Pulsmagnetisierung a) mit DC-
Vormagnetisierung b) bzw. mit aktiver Vormagnetisierung.
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Den Vergleich der Hysteresekurven fiir die SiFe-Legierung mit unter-
schiedlichen Banddicken von 50 pm und 100 pm sowie einem Musterkern
mit einer Banddicke von 50 um jedoch ohne Schnitt zeigt Abbildung
3.50. Dabei ist ersichtlich, dass bereits das Trennen des Ringbandker-
nes in zwei C-Kerne zu einer grosseren Fliache innerhalb der Hysterese-
schleife fiihrt, da bei der Herstellung der C-Kerne die Halften zusétzlich
impréigniert und vergliiht werden miissen, was die magnetischen Eigen-
schaften nochmals wesentlich verdndern kann [178]. Des Weiteren kann
durch Schneiden des Kernmaterials ein Teil der Bandisolation verletzt
werden, was zu Kurzschliissen zwischen einzelnen Bandern fiihrt.

Fiir Finemet FT-3M wird der Einfluss des Schnitts auf die Kernverlu-
ste Ej in Tabelle 3.19 noch deutlicher, wobei die Steinmetz-Parameter

SiFe (50pm) ungeschnitten

: 1.0 Sti (50pum) ungeschn. ';‘ 1.0|siFe (50um)
—_ SiFe (50pm) — . <
Q éSiFe (logum) Qq SiFe (IOO‘QN
e 2
5 0 S 0
2 i
210 £-1.0
0 1000 2000 —-1000 0 1000
a) Magnetfeld H [A/m] b) Magnetfeld H [A/m]

Abbildung 3.50: Hystereseschleifen von SiFe-Musterkernen mit Band-
dicken von 50 pm und 100 pm sowie einer Ausfiihrung ohne Schnitt bei
Pulsmagnetisierung a) mit DC-Vormagnetisierung b) bzw. mit aktiver
Vormagnetisierung.

Tabelle 3.19: Einfluss des Schnitts im Ringbandkern [178] auf die
Steinmetz-Parameter und die resultierenden Kernverluste Ejy bei f =
100kHz und B = 1.17T.

Material Chm « 1] Verluste Ej,
Finemet FT-3M 0.54 1.59 1.88 66 J/m?
(ohne Schnitt) [178-180]

Finemet FT-3M 1.1 1.62 1.98 160 J/m3

(mit Schnitt) [178-180]
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sowie die Verluste fiir einen Ringbandkern und fiir zwei C-Kerne ange-
geben sind [178]. Kurzschliisse kénnen auch durch versetztes Aufsetzten
der beiden Kernhélften entstehen, falls die Schnittflichen nicht gegen-
einander isoliert sind [178]. Zur Uberpriifung, ob die beiden C-Kerne die
Bénder gegenseitig kurzschliessen, wurden Messungen mit blanken und
isolierten Querschnittflichen durchgefiihrt (vgl. Abbildung 3.51). Dabei
zeigt sich jedoch, das durch die Isolation (0.1 mm) und des dadurch ent-
stehenden Luftspalts bereits eine leichte Scherung der Hysteresekurve
verursacht wird und somit in diesem Fall die Permeabilitéit p,. durch die
Isolation sinkt. Folglich werden im Folgenden blanke C-Kerne verwen-
det, mit welchen eine grossere Permeabilitéat p, erreicht wird.

In Abbildung 3.50 wird ebenfalls eindriicklich der Einfluss durch Ver-
doppelung der Banddicke gezeigt. Die Verbreiterung kann unter ande-
rem den erh6éhten Wirbelstromen und dem somit langsameren Eindrin-
gen des H-Feldes zugeschrieben werden [168]|. Aufgrund des zu gros-
sen Magnetisierungsstromes konnte deshalb die Hysteresekurve fiir die
SiFe-Legierung mit 100 pm Banddicke nicht bei Nennspannung gemes-
sen werden. Zusatzlich musste zur Erzielung einer symmetrischen H-
Feldaussteuerung der Kern aufgrund der hohen Remanenzflussdichte
Byern liberméssig vormagnetisiert werden, wobei der Kern zuerst von
der positiven Remanenzflussdichte entmagnetisiert und anschliessend
negativ vormagnetisiert wurde.

Originalkern
1.0} SiFe (50pm)

0.5t Ohne Isolation \

=)
ﬁ Mit Isolation
£ of N
2
2 -0.5
i=
= —1.0f

-1.5

—600 =400 —200 0 200 400 600

Magnetfeld H [A/m]

Abbildung 3.51: Hystereseschleifen des SiFe-Originalkerns mit und
ohne isolierte Querschnittsflache.
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In Tabelle 3.20 sind die resultierenden Hystereseverluste fiir zwei Ker-
ne (Split Core Transformer) in Originalgrosse aufgelistet. Wie erwartet
werden die geringsten Verluste mit nanokristallinem Finemet erzielt.

=20 =20

% /\ % /\

Z1.0 )/ Sus Puls Z10 //\ 5us Puls
2 Tus Puls 3 \ 7us Puls

S 10ps Puls | 2 10us Puls
= O — O

—400 0 400 800  —400 0 400 800

a) Magnetfeld H [A/m] b) Magnetfeld H [A/m]

Abbildung 3.52: Hystereseschleifen von Musterkernen bei Pulsma-
gnetisierung mit Pulsbreiten von 5 us, 7us und 10 us und demselben
Flussdichtehub AB fiir a) Finemet und b) 2605SA1.

Tabelle 3.20: Gemessene Kernverluste unter Pulslast (5 ps, 123 V) bei
Musterkernen (vgl. Tabelle 3.18) und DC-Vormagnetisierung bzw. ak-
tiver Vormagnetisierung (vgl. Kapitel 4).

Material

Ey, pro Puls/Py fir frep = 200 Hz
und 2 Kerne in Originalgrosse mit

DC-Vormayg. Aktive Vormag.
(8 A/10 Windungen) (20 us/23V)
Finemet F3CC [183] 118 J/m?3/124 W 130J/m3
(18 pm)
2605SA1 215J/m3/226 W 222 J /m3
(25 pm)
SiFe 3 % 847J/m?/891 W 856 J/m?
(50 pm)
SiFe 3% (50 pm) 709 J/m?/699 W 714 J/m?
(ungeschnitten)
SiFe 3% 1342 J/m?3/1411 W 3175J/m3
(100 Hm) (Upuls =90 V) (Upuls =63 V/

Ucy = 110V)
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Durch den Einsatz des amorphen Materials 2605SA1 wiirden sich die
Verluste gegeniiber dem teureren Finemet gerade verdoppeln. Dies ist
ein weit aus kleinerer Unterschied als aufgrund der Berechnungen in
Tabelle 3.16 zu erwarten wére. In Abbildung 3.52 wurden die Hyste-
reseschleifen der Werkstoffe Finemet und 2605SA1 fiir die Pulsbreiten
5us, 7 us und 10 us gemessen. Dabei zeigt sich, dass die Hystereseschlei-
fe mit steigender Frequenz bzw. kleinerer Pulsdauer breiter wird. Der
Anstieg der Verluste bei Verringerung der Pulsdauer von 10 ps auf 5 us
betrigt bei beiden Materialien etwa 50 % (vgl. Tabelle 3.21).

In Abbildung 3.53 sind die Hystereseschleife fiir die 50 um SiFe-
Legierung des Musterkerns sowie des Originalkerns gezeigt. Dabei wei-
sen beide Kerne in etwa dasselbe Magnetisierungsverhalten auf, wobei

1.5 SiFe (50um)
10
— Musterkern
= 0.5} Originalkern
P A
= 0

3]
=

2-0.5
2
=-1.0

-1.5

—600 —400 —200 0 200 400 600

Magnetfeld H [A/m]

Abbildung 3.53: Vergleich der Hysteresekurven des Musterkerns und
des Originalkerns fiir 3 %-iges-SiFe.

Tabelle 3.21: Gemessene Kernverluste bei Pulsmagnetisierung mit
Pulsbreiten von 5 us, 7 us und 10 us und demselben Flussdichtehub AB
fiir Finemet und 2605SA1 [183].

Material Kernverluste Ey, bei einer Pulsdauer

von S Us von 7 Us von 10 pus
Finemet F3CC (18 um) 118 J/m3 81J/m? 80J/m?
2605SA1 (25 pm) 303J/m3  232J/m3 216 J/m3
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die Abweichungen auf die mechanischen Abmessungen zuriickzufiihren
sind. Die geringe Abweichung bestétigt, dass eine Skalierung der Messre-
sultate des Musterkerns zur Bestimmung der Werte fiir den Originalkern
zuléssig ist.

Messung der Sittigung

Zur Messung der Séattigung wurden die Musterkerne bis zum Auf-
treten der Séttigung ausgesteuert. Zudem wurde der Musterkern mit
aktiver Vormagnetisierung vormagnetisiert um eine symmetrische H-
Feldaussteuerung zu erzielen. In Abbildung 3.54 sind die Hysterese-
kurven fiir die unterschiedlichen Materialien aufgetragen. Dabei er-
reicht die 3 %-ige SiFe-Legierung die hochste Sattigungsflussdichte von
B, = 1.73T. Im Vergleich zu Finemet bzw. 2605SA1 kénnen um
46 % (1.18 T) bzw. 17% (1.47T) hohere Flussdichten erzielt werden,
was sich im gleichen Masse auf die Kernquerschnittsflache auswirkt. Die
Verluste bei voller Aussteuerung lassen sich wiederum aus der Fliache
der Hystereseschleife bestimmen. Diese sind in Tabelle 3.22 aufgelistet.
Die gemessenen Kernaussteuerungen AB weichen aufgrund des unbe-
kannten/geometrieabhéngigen Fiillfaktors teils geringfiigig von anderen
Messungen ab. In [175,176] betragen die Kernaussteuerungen fiir das
2605SA1 AB = 2.7T und fiir SiFe mit 50um Banddicke AB = 3.3 T.

2.0
1.5} siFe (50pm)~—,
= 1.0} 26055Al (25um)—_|
— [ Finemet (18pum)—_
% 0.5 mneme pm) —_ ¢
§ 0
%05
=
= —1.0
-1.5
-2.0 : . . . -
—2000 0 2000
Magnetfeld H [A/m]

Abbildung 3.54: Gemessene Hysteresekurven bei eintretender Sattig-
ung.
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Tabelle 3.22: Gemessene Kernverluste bei Aussteuerung der Muster-
kernen bis zur Séttigung und aktiver Vormagnetisierung.

Material Aussteuer.  Verluste Ey mit aktiver Vormag.

AB / Prern fir frep =200Hz

und 2 Kerne in Originalgrosse

Finemet F3CC 2.36'T 116 J/m3 / 169 W
(18 pm)

2605SA1 (25 pm) 2.94T 564 J/m?3 / 593 W

SiFe 3% (50 pm) 3.46T 2614 J/m? / 274TW

Messung der Permeabilitit

FEin wichtiger Parameter fiir die Dimensionierung der Vormagnetisier-
ungsschaltung ist die mittlere relative Permeabilitit ji,., durch welche
der nétige Vormagnetisierungsstrom Iormag bestimmt wird. Dabei kann
i aus der mittleren Steigung der Hystereseschleife berechnet werden
(vgl. Abbildung 3.55).

AB
iy = ———— 3.75
Anhand der gemessenen mittleren relativen Permeabilitit fi, kann
nun die mittlere Magnetisierungsinduktivitét L.,y und der nétige Vor-
magnetisierungsstrom lyormag abgeschétzt werden. Die entsprechenden
Werte zu den verschiedenen Materialien sind in Tabelle 3.23 angegeben.

_ A - F- Np2m
Lmag,pri = MT,U/OT * Nierne
7 U, T " T,
Imag,pri = # (376)
mag,pri

Aufgrund der hochsten Séttigungsflussdichte und der niedrigsten Ma-
terialkosten wére die SiFe-Legierung zu bevorzugen. Jedoch wiirden die
Betriebskosten aufgrund der grossen Kernverluste und Verluste in der
Vormagnetisierungsschaltung diejenigen der anderen Materialien we-
sentlich iiberschreiten. Einzig bei SiFe-Legierungen mit 25 um wére ein
FEinsatz denkbar, jedoch stehen diese Kerne nicht zur Verfiigung.
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— Finemet (18um) = —
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Abbildung 3.55: Gemessene Permeabilitdt von Musterkernen der Ma-
terialien a) Finemet b) 2605SA1 und c) SiFe 3% bei Pulsmagnetisie-
rung und aktiver Vormagnetisierung.

Tabelle 3.23: Mittlere relative Permeabilitat fi,, mittlere Magnetisie-
rungsinduktivitat L,,,, und berechneter Magnetisierungsspitzenstrom

I1nag fiir zwei parallele Kerne (Split Core Transformer) und einen 5 ps-
Puls.

Material s Lpag Imag
Finemet F3CC (18 pm) 3172 4.4 uH +568 A
2605SA1 (25 pm) 1930 2.68 uH +932 A

SiFe 3% (50 pm) 576 0.8 uH +3122A
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3.9 Dimensionierungsverfahren

Anhand Abschnitt 3.2 héingt das Pulsverhalten beziiglich Uberschwin-
gen und Anstiegszeit hauptséchlich von der primérseitigen Streuinduk-
tivitdt Ly + Lgen, und der sekundérseitigen Kapazitit Cgq + Clqst ab.
Die allgemeinen Gleichungen zur Dimensionierung des Pulstransforma-
tors (vgl. (3.13)) wurden dabei unter der Annahme eines idealen recht-
eckigen Eingangspulses, vernachlidssigbarer Wicklungswiderstdnde und
ohmscher Last hergeleitet. In der Realitdt weisen die Schaltzeiten der
Halbleiter jedoch Minimalwerte auf (vgl. T, = 120ns in Kapitel 2),
wodurch die Anregung des System verringert wird. Zudem zeigen die
Zuleitungen und Wicklungen wéhrend den Pulsflanken aufgrund von
Skin- und Proximityeffekten einen grosseren Widerstand, was ebenfalls
dédmpfend auf das System wirkt. Schliesslich entspricht die Kennlinie des
Klystrons nur anndhernd einer ohmschen Last, wobei der Widerstand
mit zunehmender Spannung sinkt und somit, wie bereits die anderen Ef-
fekte, einen wesentlichen Einfluss auf die Pulsform nimmt. Daher muss
vor der endgiiltigen Dimensionierung des Pulstransformators die Wir-
kung dieser Effekte auf die Pulsform untersucht werden, woraus eine
neue Dampfungskonstante o fiir die Optimierung der Pulsform beziig-
lich Anstiegszeit T, resultiert.

3.9.1 Beriicksichtigung der erreichbaren Schaltge-
schwindigkeit des Halbleiter-Schalters

Mit dem in Kapitel 2 getesteten Pulsgenerator sind Einschaltzeiten von
etwa T,,, = 120 ns bei Volllast moglich. Aufgrund der nicht erreichbaren
idealen Rechteckspannung wird das System weniger stark angeregt, was
zu geringerem Uberschwingen fiihrt und somit die Dimensionierung des
Pulstransformators beeinflusst. Zur Untersuchung des Einflusses durch
die beschriankte Schaltgeschwindigkeit des Halbleiter-Schalters konnen
die in Abschnitt 3.2 durchgefiihrten Uberlegungen mit einem realen Ein-
gangssignal wiederholt werden. Die reale Schaltspannung kann dabei im
Zeitbereich durch Addition von zeitlich verschobenen Rampenfunktio-
nen approximiert werden.

0 firt<o
“(t)_{ t firt>0
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Abbildung 3.56: Approximation der Einschaltflanke durch zwei Ram-
penfunktionen.

Im einfachsten Fall wird die reale Schaltkurve durch ein trapezfor-
miges Eingangssignal ersetzt, wodurch die Schaltflanke mittels zweier
Rampenfunktionen beschrieben werden kann (vgl. Abbildung 3.56 und
Gleichung (3.77)).

Upc
TO n

Upri(t) = (u(t) — u(t — Ton)) (3.77)

Durch die bekannte Korrespondenz der Rampenfunktion sowie Ver-
wendung des Zeitverschiebungssatzes der Laplace-Transformation kann
die Eingangsflanke im Laplace-Bereich anhand Gleichung (3.78) be-
schrieben werden.

7UDC 1

Upri(s) = — 82(176—5%0 (3.78)

Daraus berechnet sich die Ausgangsspannung Us.x(s) mit Hilfe der
Ubertragungsfunktion F(s) des Netzwerks, bestehend aus der Streuin-
duktivitdt L,, der verteilten Kapazitit Cy und dem Lastwiderstand
Riqst, mittels Gleichung (3.79).

Usek(s) = F(s) - Upri(s)

Rlast
<(1 + 5CqRiast) (s Lo + %)) ’
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Abbildung 3.57: Sprungantworten fiir unterschiedliche Einschaltzei-
ten bei L, = 250 uH und Cy; = 200 pF.

Durch anschliessende Riicktransformation kann die Ausgangsspan-
nung U im Zeitbereich fiir unterschiedliche Schaltzeiten T, und Di-
mensionierungen von L, sowie Cy analysiert werden. Die Riicktransfor-
mierte setzt sich, wie bereits die Eingangsfunktion, aus zeitverschobenen
Sprungantworten der Rampenfunktion zusammen. In Abbildung 3.57
sind die Sprungantworten bei Eingangssignalen mit den Einschaltzeiten
von T,, = Ons, T,, = 120ns, T,, = 300ns und T,,, = 500 ns gezeigt.
Dabei ist ersichtlich, dass das Uberschwingen mit langsameren Schalt-
zeiten abnimmt und die Anstiegsgeschwindigkeit T sinkt. Die relative
Abnahme des Uberschwingens kann jedoch nicht mehr, wie in Abschnitt
3.2, nur noch durch das Verhéltnis von Streuinduktivitdt L, und verteil-
ter Kapazitat Cy ausgedriickt werden, da nun zusétzlich auch die abso-
luten Werte der parasitdren Elemente in die Berechnung mit eingehen.
Ebenfalls kann die Anstiegsgeschwindigkeit 7). nicht mehr rein durch
das L,Cy-Produkt ermittelt werden, da auch zwischen der Einschalt-
zeit T,, und der Anstiegzeit T, kein linearer Zusammenhang besteht
und somit von der Dimensionierung bzw. den absoluten Werten der pa-
rasitiren Elementen abhéingt. Die Anstiegszeiten 7). von 10 % auf 90 %
der Kurven aus Abbildung 3.57 unterscheiden sich z.B. im Vergleich zu
den Einschaltzeiten T, nur unwesentlich (vgl. Tabelle 3.24).



Dimensionierungsverfahren 215

Tabelle 3.24: Anstiegszeit T;. der Sprungantworten aus Abbildung 3.57
fiir unterschiedliche Einschaltzeiten T,,,.

Einschaltdauer T,y Anstiegszeit T, AT,
Ons 317ns —

120 ns 324 ns 7ns

300 ns 360 ns 43 ns

500 ns 432 ns 115ns

Dies kann dadurch begriindet werden, dass der Durchtritt von 10 %
aufgrund der Einschaltdauer T, ebenfalls verzégert wird und somit die
Anstiegszeit T, bei einer erreichbaren Schaltzeit von T,,, = 120ns nur
unmerklich beeinflusst wird. Ebenfalls zeigt sich, dass bei einer Ein-
schaltzeit von T,,, = 120 ns die Abweichungen beziiglich Uberschwingen
im Vergleich zur Sprungantwort mit idealem Eingangspuls klein sind.
In Abbildung 3.58 sind die relativen Abweichungen des Uberschwingens
bei den Einschaltzeiten T,,, = 120 ns, T,,, = 300 ns und T,,, = 500 ns fiir
unterschiedliche Dimensionierungen von der Streuinduktivitdt L, und
der Dampfungskonstante o gezeigt.

Dabei ist ersichtlich, dass unabhéngig von der Einschaltdauer T,,
der Einfluss auf Systeme mit kleinen Streuparametern am stérksten
ist und mit grosser werdenden Streuparametern geringer wird. Eben-
falls verringert sich die relative Abweichung beziiglich Uberschwin-
gen mit zunehmender Dampfungskonstante o. Bei einer Einschaltdauer
von T,, = 500ns betragt die maximale Abweichung etwa 5.5 %. Bei
T,, = 120 ns reduziert sich diese unter 0.4 %. Falls eine Einschaltdauer
von T,, = 120 ns garantiert werden kann, ist die relative Abweichung be-
ziiglich Uberschwingen vernachlissigbar und somit muss die begrenzte
Schaltgeschwindigkeit des Schalters beim Design des Pulstransformators
nicht berticksichtigt werden.
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Abbildung 3.58: Relative Abweichung des Uberschwingens im Ver-
gleich zum idealen Schaltverhalten mit Einschaltzeiten von a) T,, =
120 ns, b) T, = 300ns und ¢) T,,, = 500 ns.

3.9.2 Einfluss des Klystrons auf die Pulsform

Allgemein wird bei der Dimensionierung sowie bei der anschliessen-
den Inbetriebnahme eines Leistungsmodulators das zu versorgende Kly-
stron durch eine Widerstandslast ersetzt. Einerseits ermoglicht diese
relativ gute Approximation eine wesentlich einfachere Analyse des Sy-
stems. Andererseits ist das Klystron ein teurer und empfindlicher HF-
Verstérker, wodurch dessen Substitution durch eine billigere &quivalente
Widerstandslast wahrend der Testphase naheliegend ist. Bei der Dimen-
sionierung des Leistungsmodulators, speziell beim Pulstransformator,
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muss jedoch das nichtlineare Lastverhalten beziiglich Pulsform beriick-
sichtigt werden. Wie in [150,228] gezeigt, resultiert durch das Klystron
wahrend der ansteigenden Pulsflanke eine stdrkere Dampfung als beim
dquivalenten Widerstand. Dabei dndert sich z.B. aufgrund des dynami-
schen Verhaltens des Klystrons die Dampfungskonstante o wéhrend der
Anstiegsflanke von 0.6 auf 0.9 [150], was in kleinerem Uberschwingen
resultiert. Somit ermdoglicht das Klystron beziiglich Uberschwingen ei-
ne “schirfere Auslegung des Pulstransformators als bei ohmscher Last.
Anhand [228,229] kann das allgemeine Lastverhalten des Klystrons im
Vergleich zum ohmschen Verhalten durch die Beziehung aus Gleichung
(3.80) beschrieben werden, wobei k der Perveance des Klystrons ent-
spricht.

3
L =k-U?
1

I, =k, -U, it k, = — 3.80
mi 7 ( )

In Abbildung 3.59 ist der Klystronstrom [Ij, bzw. der Strom der Wider-
standslast I, in Abhéngigkeit der Klystronspannung Uy, fiir ein Klystron
mit Ug nom = 160kV und Iy, y0m = 110 A aufgetragen.

110
100 Widerstand

90 | Approximation\
20 Klystron \‘,x/,
70 4 Y

60
50
40
30 A
20 |
104
O L"I T T T T T T

0 20 40 60 80 100 120 140 160

Klystronspannung [kV]

Klystronstrom [A]

Abbildung 3.59: [}, und I, in Abhéngigkeit der Klystronspannung Uy,.
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Der Strom I, nimmt dabei iiberproportional mit der Klystronspan-
nung Uy zu, was auf einen sinkenden Widerstand hinweist und somit
das System mit steigender Spannung Uy immer stirker dampft. Eine
Analyse der Spannungsform des Leistungsmodulators mit einer Kly-
stronlast resultiert aufgrund des nichtlinearen Lastverhaltens in einem
numerischen Losungsweg. Aus demselben Grund kann die Untersuchung
des Systems nicht mehr wie in Abschnitt 3.2 im Laplace-Bereich durch-
gefiihrt werden. Jedoch kann die Lastkurve in Abbildung 3.59 stiick-
weise durch mehrere Widersténde linear approximiert werden, wodurch
die Sprungantwort im Laplacebereich analog zum Abschnitt 3.2 stiick-
weise durch eine analytische Gleichung beschrieben werden kann. Zu-
sétzlich miissen dabei die Anfangsbedingungen, wie der Strom I in
der Streuinduktivitit L, und die Spannung Ugg der verteilten Kapazi-
tat Cy beriicksichtigt werden (vgl. Abbildung 3.60). Das System ldsst
sich bei Vernachldssigung von R, durch die folgenden Gleichungen im
Laplace-Bereich beschreiben, woraus sich durch Riicktransformation die
Sprungantwort im Zeitbereich ergibt.

£~ Uo(s) + Us(s) (3:81)
Ur(s) = sLoI(s) — LIz (3.82)
IL(S) = Ic(S) + IR(S) (383)
In(s) = Zet®) (3.84)
Rlast
Ic(s) = SCdUc(S) — CdUCO (3.85)
Ur(s)
Rg 1) Lo Ir(s)
L
D¢, {lc(s)
U,
= fLo \Ug UC(s) Riast
S

Abbildung 3.60: Ersatzschaltbild mit Anfangsbedingungen im
Laplace-Bereich zur stiickweisen Linearisierung des Klystrons.
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Bei der schrittweisen Berechnung der gesamten Sprungantwort miis-
sen fiir die Spannungen, in denen die Ubergéinge der linearisierten Sy-
steme stattfinden, der Zeitpunkt sowie der Anfangsstrom bestimmt wer-
den. Daraus ergibt sich die approximierte Sprungantwort mit Klystron-
last. In Abbildung 3.61 sind die Sprungantworten einer ohmschen Last
sowie der Klystronlast fiir eine Streuinduktivitét von L, = 250 pH und
einer verteilten Kapazitit von Cy = 200 pF gezeigt. Dabei ist ersichtlich,
dass das System durch das Klystron stérker gedampft wird und somit
im Vergleich zur ohmschen Last nur ein Uberschwingen von 12.4 % an-
statt 28.3 % aufweist. Folglich ist aufgrund des starken Einflusses fiir das
System eine andere Dimensionierung erforderlich. So muss, wie bereits
bei der nichtidealen Schaltflanke, der Einfluss des Klystrons iiber den
gesamten Dimensionierungsbereich in Abhéngigkeit von den Absolut-
werten des Systems L, und Cy berechnet werden. In Abbildung 3.62 ist
das Uberschwingen mit Klystronlast fiir unterschiedliche Streuindukti-
vitdten L, und Dampfungskonstanten o aufgetragen.

Wie bei der Widerstandslast héingt dabei das Uberschwingen bei der
Klystronlast einzig von der Dampfungskonstante o ab und zeigt fiir
unterschiedliche Absolutwerte von L, = 250 uH bis L, = 750 uH ein

z
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Abbildung 3.61: Berechnete Sprungantworten fiir die ohmsche Last
und das Klystron bei denselben Systemparametern (L, = 250 pH und
Cy = 200 pF)



220 Pulstransformator

konstantes Verhalten. Wie bereits gezeigt, liegt das Uberschwingen mit
Klystronlast unter demjenigen mit ohmscher Last, wobei deren Unter-
schied mit kleiner werdender Ddmpfungskonstante o steigt (vgl. Tabelle
3.25). Aus der Berechnung der Sprungantworten geht hervor, dass beim
Klystron die Spezifikation von unter 3% Uberschwingen bereits bei ei-
ner Dadmpfungskonstante von o = 0.58 erreicht wird, wihrenddem mit
dem ohmschen Widerstand noch ein Uberschwingen von 11 % resultiert.
Somit ist fiir die Dimensionierung des Pulstransformators mit ohmscher
Last die Spezifikation des Uberschwingens von 3 % auf 11 % zu #ndern,
was zu einer neuen Démpfungkonstante von o = 0.58 fiihrt.

15
S
g 10
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2
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O
i)
0 0.4
750 05
375 06
Lo [uH] 250 0.7  Dimpfung o

Abbildung 3.62: Uberschwingen bei Klystronlast fiir unterschiedliche
Systemparameter.

Tabelle 3.25: Unterschied beim Uberschwingen AU zwischen ohm-
scher Last und Klystronlast bei unterschiedlichen Dampfungskonstan-
ten o.

o 04 045 05 055 0575 0.6 065 0.7
AU [%] | 10.7 10.1 9.5 8.8 84 8.0 6.7 4.7




Dimensionierungsverfahren 221

3.9.3 Wicklungsverluste und Optimierung des Kup-
ferquerschnitts

Bis anhin wurde der Serienwiderstand R,, bestehend aus dem Kupfer-
widerstand des Pulsgenerators, der Zuleitung sowie der Primér- und
Sekundarwicklung vernachlassigt. Im Folgenden soll zur korrekten Di-
mensionierung des Pulstransformators die allfillige zusétzliche Damp-
fung durch den Serienwiderstand R, untersucht werden (vgl. Abbildung
3.3). Anhand von Gleichung (3.7) kann die Ddmpfung durch die System-
parameter sowie den Serienwiderstand ausgedriickt werden.

o a CngRlast + Lo’

Vb 2y RiastLoCa(Rg + Riast)

Bei Betrachtung eines Systems mit der Dimensionierung Rj,s¢ =
26;” \/é:‘; sowie dem Verhéltnis R; = k - Rj.s¢ kann die Dampfungs-
konstante o in Gleichung (3.87) umgeformt werden.

(3.86)

k+ 4o,
o o/ T (3.87)
Fiir eine gewahlte Dimensionierung mit der Dampfungskonstante
osoil = 0.75 fithrt der Serienwiderstand R, nur zu einer geringen Ande-
rung der effektiven Dampfungskonstante o (im Bereich von 0.745-0.766,
vgl. Abbildung 3.63). Jedoch muss das System fiir eine Klystronlast mit
einer Dampfungskonstante o4,;; = 0.58 ausgelegt werden, wobei die re-
sultierende Dampfungskonstante o mit grosser werdendem Serienwider-
stand R, wesentlich mehr steigt (von 0.58 auf 0.715). Liegt jedoch der
Wert des Serienwiderstands R, unterhalb von 5 % des Lastwiderstandes
Riust (=75 sekundérseitig) so dndert sich bei einer Dampfungskon-
stante von o, = 0.58 das Uberschwingen um weniger als 0.4 %. Somit
ist der Einfluss des Serienwiderstands R, auf die Dampfung vernach-
lassigbar. Jedoch kann der effektive AC-Serienwiderstand R, ac wéh-
rend der Pulsflanke gegeniiber dem DC-Widerstand Ry pc aufgrund
der HF-Effekte, wie Skin- und Proximityeffekt, wesentlich grossere Wer-
te aufweisen, wodurch eine Analyse des Widerstands Ry 4c trotzdem
erforderlich ist.

Einerseits werden beim Skineffekt durch das magnetische Wechselfeld
des im Leiter fliessenden Wechselstrom elektrische Felder induziert, wel-
che den Strom an die Randflichen des Leiters dringen [191-193]. Die
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Abbildung 3.63: Resultierende Dampfungskonstante ¢ in Abhéngig-
keit des Serienwiderstands R,.

resultierende Eindringtiefe in den Leiter kann als § = 1/y/7 focupo ge-
schrieben werden, wobei o¢,, der Leitfahigkeit des Materials, und f der
Frequenz bei sinusférmigem Strom entspricht. Andererseits werden beim
Proximityeffekt durch dussere magnetische Wechselwelder wiederum im
Leiter elektrische Felder induziert, wodurch in Abhéngigkeit der Leiter-
lage und Geometrie eine Stromverdringung stattfindet. Aufgrund des
Orthogonalitétsprinzips [193] konnen die verursachten Verluste durch
diese beiden Effekte fiir jeden Leiter unabhéngig voneinander betrach-
tet und anschliessend iiberlagert werden [191-193].

Bei der folgenden Analyse des AC-Widerstands R4 ac werden auf-
grund der unterschiedlichen Geometrien von Zuleitung und Wicklun-
gen die Teilwiderstinde, wie Kupferwiderstand des Pulsgenerators , der
Zuleitung sowie die Wicklungswiderstande von Primér- und Sekundér-
wicklung, einzeln betrachtet.

Kupferwiderstand des Pulsgenerators und Zuleitung

Die Zuleitung des Pulsgenerators wird planar als Folienleiter ausgefiihrt,
wodurch eine moglichst niederinduktive Anbindung an den Pulstransfor-
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mator erreicht wird. Aufgrund der unterschiedlichen Leiterbahnbreiten
im Pulsgenerator bjeir,gen, und in der Zuleitung zwischen Pulsgenerator
und Pulstransformator be;; ist die gesamte Zuleitung in zwei Abschnitte
zu unterteilen. Die beiden Leiter werden jedoch mit derselben Leiter-
dicke d., ausgefiihrt und weisen die Lange licit,gen und liess auf.

Fiir eine solche Anordnung lassen sich der AC-Widerstand Rjeir ac
sowie die Kupferverluste aus Skin- und Proximity-Effekt pro Leiter an-
hand [191-193] mittels Gleichung (3.88) und (3.89) berechnen, wobei
I dem Spitzenstrom im Leiter und H = Ipri/2bieir der Amplitude des
externen magnetischen Feldes entspricht.

I? sinh(y) + sin(y)

Pei skin =
beit,sk 4beit 00 cosh(y) — cos(7)
= Rieit.pc Frl? (3.88)
_ 1 ~y sinh(7y) + sin(y)
bei Rieit,pe = ——————, Fp = L2220 TR
WODEL feit, DO 0Culeubicit r 4 cosh(y) — cos(y)
dcu
d =
und 5

bieir sinh(y) — sin(y)
a6 cosh(vy) + cos(v)
= Rieit,pcGrH? (3.89)

Pleit,pro:n -

) sinh(7y) — sin(y)
bei Gr = bl;yy—
wober l”ﬂcosh(’y) + cos(7)

Die resultierenden Gesamtverluste aus Skin- und Proximity-Effekt fiir
die Folienleitung sind somit anhand von Gleichung (3.90) gegeben.

Puitac = Riepe (Fil® + GriT?) (3.90)
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Kupferwiderstand der Primér- und Sekundirwicklung

Durch die hohe priméirseitige Strombelastung und der nétigen nieder-
induktiven Leiterfithrung wird auch die Primarwicklung als Folienleiter
ausgefiihrt, dessen Breite gerade der Kernfensterhohe entspricht. Zudem
wird zur vereinfachten Berechnung der AC-Verluste die Sekundérwick-
lung durch einen dquivalenten Folienleiter ersetzt, was anhand [192] un-
ter Beriicksichtigung von Transformationsvorschriften zuléssig ist. Da-
bei wird angenommen, dass sich die Sekundérwicklung iiber die gesamte
Wickelhohe erstreckt (vgl Abbildung 3.64). Daraus lassen sich die AC-
Verluste durch den Skin- und Proximityeffekt geméss Gleichung (3.88)
und (3.89) berechnen. Zusétzlich zum Pulsstrom muss in der Sekundér-
wicklung der DC-Kathoden-Heizstrom fiir das Klystron [lje;, = 10A
gefithrt werden. Die zugehorigen Verluste ergeben sich dabei einfach
aus dem DC-Widerstand der Sekundarwicklung.

Berechnung des zeitabhéngigen AC-Widerstands

Zur Bestimmung der Kupferverluste sowie des Einflusses auf die Damp-
fung des Systems ist eine Berechnung des zeitlichen Verlaufs des Kupfer-
widerstands notwendig. Da es sich beim Puls um ein nicht sinusférmiges
Signal handelt, wird zuerst der Eingangsstrompuls I,,;(¢) anhand von
Gleichung (3.91) als gerade Funktion in seine Fourierkoeffizienten zer-
legt, wobei eine trapezférmige Stromform angenommen wird.

lu:OO
Wiek Wek
Add Add
o1l !l
Wpri Wori

Abbildung 3.64: Transformator mit Primér- und Sekundérwicklung
als Folienleiter.
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Iyi(t) = a0+ 2 Z ay, - cos(nwot)
1

1 Trep/2
wobei a,, = / Iri(t) - cos(nwot) dt (3.91)
Trep _TNP/Q

Die zeitabhéingigen AC-Verluste berechnen sich somit anhand von
Gleichung (3.92), was quasi einer Gewichtung der Spektralkomponenten
mit dem entsprechenden AC-Widerstand entspricht.

Pleit,AC (t) - Rleit,AC (t) : Ipri (t)2

= Rieit,ac(t) -
1

n 2
ag + 2 Z ap + cos(nwot)]

= Ricit,ac(nwo) -

n 2
ag + 2 Z p, - cos(nwot)]

1

n
ao - Rieit,pc + 2 Z an - Rieit, ac(nwo) - COS(nwot)]
1

n
ao + 2 Z an, - cos(nwot)
1

(3.92)

Daraus kann nun der zeitabhéngige AC-Widerstand fiir jeden Ab-
schnitt wihrend der Pulsflanke berechnet werden. In Abbildung 3.65
ist der Verlauf des sekundérseitigen AC-Widerstands wéhrend der an-
steigenden Pulsflanke fiir die einzelnen Abschnitte sowie der Gesamtwi-
derstand gezeigt. Der maximale Widerstand betragt etwa Ry ac = 7,
wodurch beim Pulsanstieg keine zusitzliche Dampfung durch den Wi-
derstand R, zu erwarten ist.

Optimale Leiterdicke und Verlustleistung

Da die Kupferverluste Pjeit skin durch den Skineffekt mit zunehmen-
der Dicke d., abnehmen und die Kupferverluste Pieit pror durch den
Proximityeffekt zunehmen, resultiert aufgrund der Gegenlaufigkeit der
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Abbildung 3.65: Verlauf des AC-Widerstands fiir die einzelnen Ab-
schnitte sowie des Gesamtwiderstands.

Effekte eine optimale Leiterdicke dcy opt bei welcher die Verluste mini-
mal werden. In Abbildung 3.66 sind z.B. die Verluste durch den Skin-
und Proximityeffekt fiir die Zuleitung zwischen Pulsgenerator und Puls-
transformator iiber der Kupferdicke d., aufgetragen.

Dabei zeigt sich, dass aufgrund der wenigen Lagen (jeweils eine
Primér- und Sekundirwicklung) im Pulstransformator, die Verluste
durch den Skineffekt im Vergleich zum Proximityeffekt dominiert wer-
den und dadurch ein relativ flaches Optimum resultiert. Bei Transforma-
toren mit mehreren Lagen nimmt der Proximityeffekt zu, wodurch die
optimale Dicke ein ausgepréigtes Optimum zeigt. Im vorliegenden Fall
liegt die optimale Kupferdicke bei etwa dey,opr = 0.7 mm. Aufgrund des
flachen Optimums steigen die Verluste bei einer Dicke von d., = 0.5 mm
und dg, = 0.3mm um 0.6 % bzw. d., = 12 % an. Somit wird fiir den zu
realisierenden Leistungsmodulator eine Kupferdicke von d., = 0.5 mm
gewihlt. In Tabelle 3.26 sind die mechanischen Abmessung der Leiter-
bahnen sowie die resultierenden Verluste aufgelistet, wobei jeweils mit
vier parallelen Pulsgeneratoren und Primérwicklungen sowie zwei par-
allelen Sekundérwicklungen gerechnet wurde.
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Abbildung 3.66: Optimale Leiterdicke bei Beriicksichtigung der Skin-
und Proximityeffekte.

Tabelle 3.26: Abmessungen der Kupferbahnen und die resultierende
AC-Verluste.

Mechanische Abmessung Wert
licit,gen 300 mm
lieit 300 mm
bieit,gen 190 mm
bieit 80 mm
bpri 270 mm
dew, 0.5mm
deu,sek 2 mm
Leitungsabschnitt Verlustleistung
Pulsgenerator 5.2W
Zuleitung 20W
Priméarwicklung 12.3W
Sekundarwicklung 26.3 W

nur Heizstrom 116 W
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3.9.4 Pulstransformator-Design

In der vorliegenden Arbeit hat sich gezeigt, das der Einfluss der nicht-
idealen Schaltflanke zwar nicht konstant ist, jedoch bei einer Einschalt-
dauer von T, = 120 ns vernachlassigt werden kann. Ebenfalls entsteht
wahrend der Schaltflanken in den Wicklungen aufgrund der HF-Effekte
ein grosserer AC-Widerstand und somit eine zusétzliche Verlustleistung,
welche jedoch keine Auswirkung auf das Pulsverhalten nimmt. Bei einer
Einschaltdauer von Tj,,, = 120 ns muss somit einzig das Klystron beim
Design des Pulstransformators beriicksichtigt werden, wobei dessen Ein-
fluss unabhéngig von den absoluten Systemwerten konstant ist. Somit
kann weiterhin mit einem reinen Widerstand gerechnet werden, wobei
jedoch eine neue Dampfungskonstante von o = 0.58 zu verwenden ist.

Durch die kleinere Dampfungskonstante sinkt auch die Anstiegsge-
schwindigkeit T, welche mit Gleichung (3.12) gegeben ist. Dabei dndert
sich die Anstiegskonstante T7gu_ggo; fiir o = 0.58 auf Thge, g, = 0.288.
Fiir eine Anstiegszeit von maximal 7T, = 700 ns darf das L,Cy-Produkt
von 1.487-10713 nicht iiberschritten werden. Dies entspricht einer ma-
ximalen Streuinduktivitdt von L, = 671 uH und einer verteilten Kapa-
zitdt von Cy = 222 pF. Im Vergleich zu ¢ = 0.75 bleibt die maximale
Streuindukivitéit fast unveréndert. Jedoch ist nun eine zusétzliche ver-
teilte Kapazitat von 86 pF erlaubt.

Wie in Abschnitt 3.5 beschrieben, wird der Pulstransformator mit
zwei Kernen ausgefiihrt, wobei sich auf jedem Schenkel eine Primér-
wicklung aus Kupferfolie befindet. Die trichterférmige Sekundérwick-
lung wird zur Kathodenheizung des Klystrons als zweilagige Wicklung
mit Rundleitern ausgefiihrt (vgl. Abschnitt 3.9.3) und umfasst beide
Kerne. Die Berechnung der Streuinduktivitét sowie der Kapazitét er-
folgt dabei analog zu einem Transformator mit einem Kern. Jedoch
sind anhand Abschnitt 3.6.1 folgende Bedingungen an die Bauform des
Transformators gesetzt:

e Der Kern sowie beide Wicklungen sind geerdet.

e Im Kernfenster ist der horizontale Abstand zwischen Ringmit-
te und Primérwicklung gleich dem vertikalen Abstand zwischen
Ringmitte und Kern.

e Ausserhalb des Kernfensters ist der horizontale Abstand zwischen
Ringmitte und Primérwickung gleich dem horizontalen Abstand
zwischen Ringmitte und Tankwand.
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Beim Design des Pulstransformators musste jedoch aufgrund der Ver-
fiigbarkeit des Kernmaterials ein Kern mit Standardabmessungen (vgl.
Tabelle 3.18) verwendet werden, woraus direkt die maximalen Wick-
lungsabmessungen bestimmt werden kénnen. Dabei berechnet sich die
maximale Wicklungshéhe der Primérwicklung anhand Gleichung (3.93),
wobei jeweils am oberen und unteren Ende der Wicklung ein vertikaler
Abstand von dyp, , = 5mm eingerechnet wird (vgl. Abbildung 3.67).

P pri = hie — 2 - dgp, = 283 mm — 2 - 5 mm ~ 270 mm (3.93)

Die Hohe der Sekundérwicklung A, scr kann ebenfalls durch die Kern-
hohe hy, dem Wicklungsabstand d,,, dem Radius des Feldleitrings r,
und dem vertikalen Abstand zum Kern dj; , ausgedriickt werden.

hw,sek - hk - dw — Ty — dks,u (394)

Des Weiteren muss die verfiighare Breite im Kernfenster anhand von
Gleichung (3.95) aufgeteilt werden.

dip,h
4@’ di
_ ’dkp,v _
Wori dy
dw
Iy
hw,pri hic
Wer Fivisek
L Qdkp,v | |

Abbildung 3.67: Angabe der mechanischen Abmessungen beim Puls-
transformator fiir den Kern und die Wickelkorper.
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dp, =2 - (dkp,h + diso + dw) (3.95)

Fir die Wicklungstrager der Primér- und Sekundérwicklung wurde
Epoxidharz (g;5, = 3.7-4.5) mit einer Dicke von d;s, = 5 mm gewéhlt.
Der Abstand zwischen Kern und Primérwicklung wird ebenfalls auf
dip,n = 5mm gesetzt. Somit ist der maximale Wicklungsabstand du, maz

1
dw,maz - idk - (dkp,h + diso)
=47.5mm — 10 mm = 37.5 mm. (3.96)

Schliesslich miissen neben den maximalen mechanischen Abmessun-
gen auch die maximal erlaubten elektrischen Grossen eingehalten wer-
den. Aufgrund des zu erwartenden Uberschwingens mit Widerstandslast
von 11 % ergibt sich eine maximale Sekundérspannung von Usek maz =
1.11-170kV =~ 189kV. Unter Beriicksichtigung einer Sicherheitsmarge
wird im Weiteren mit Useg maz = 200kV gerechnet. Als Isolator wird
Isolierd! fiir Transformatoren Shell Diala DX (£4¢ = 2.2-2.5) verwen-
det [194]. Die Durchbruchspannung des verwendeten Ol betrigt anhand
DIN EN 60156 / IEC 156 mehr als 60 kV. Bei der Norm IEC 156 wird
dabei die Durchbruchspannung mittels zweier Kugeln (r = 25 mm) im
Abstand von 2.5 mm gemessen. Somit betragt die Durchschlagsfeldstér-
ke Eoe; > 24kV/mm. Wiederum wird unter Berticksichtigung einer Si-
cherheitsmarge die maximale Feldstirke auf F,,,, = 20kV/mm gesetzt.

Anhand von Abschnitt 3.6.1 kann das Gebiet Ry iiber der Sekun-
dérwicklung durch eine koaxiale Anordnung, wie z.B. ein Koaxialkabel,
ersetzt werden. Wird angenommen, dass sich auf dem Feldleitring die
Ladung Q’ pro Meter befindet, so lasst sich das elektrische Feld E zwi-
schen dem Feldleitring und Kern beschreiben als

Q/
Elr)= —. 3.97
(T) 271 - €9y ( )
Aufgrund der 1/r-Abhéngigkeit tritt dabei die maximale Feldstéirke
Enaz beim kleinsten Radius, also gerade auf der Oberflache des Feldlei-
trings (Emaz = m), auf. Somit lasst sich die Spannung zwischen

den Leitern durch Integration der elektrischen Feldstdrke anhand von
Gleichung (3.98) berechnen.
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dw,wuw: dw / dw,wuw:
V= [ myar = [ e [
T s r r

; 27r - €9er .

du} max
= Fnag - rr - In(——). (3.98)

Tr

Die maximale Feldstdrke steht nun durch Gleichung (3.98) im Zu-
sammenhang mit der anliegend Spannung U, und der Dimensionen
dw,mae und ;. Dabei zeigt sich, dass die Feldstérke innerhalb der ko-
axialen Anordnung in Abhéngigkeit des Innenradius 7, bei kleinen und
grossen Radien am grossten wird und somit ein Minimum innerhalb
des Bereiches 0 — dy maqs aufweist. Fiir eine maximale Feldstérke von
Epar = 20kV/mm, der Sekundédrspannung Uger, = 200kV und dem
Radius dy, maer = 37.5 mm berechnen sich die Grenzen fiir r, zu

Trmin = O I

Trmaz = 2D Mm,

wobei bei einem Wicklungsabstand d,, < dy,ma. ebenfalls die Gren-
zen fiir r, &ndern. Des Weiteren darf die maximale Feldstéarke auch zwi-
schen den Wicklungen nicht iiberschritten werden. Aufgrund der beiden
unterschiedlichen Medien (g5, und £,;) entspricht die Anordnung zwi-
schen den Wicklungen zwei in Serie geschalteten Plattenkondensatoren,
woraus aufgrund der Ladungsgleichheit die Spannungen U,s, und U,
bzw. Feldstarken Fj;,, und E,. bestimmt werden konnen.

Qiso = Qoel
Ciso : Uiso = Uoel - erl
Eiso Eoel

. Uiso = 5 er 3.99
diso doel : ( )
Eiso * Eiso = Eoel * Eoel (3100)

Da die relative Permittivitat des Tragers €;5, diejenige des Isolierdls
€oel libersteigt, tritt die maximale Feldstarke im Isolierdl auf. Fiir eine
maximale Feldstirke von E,,., = 20kV/mm, der Sekundirspannung
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User = 200kV, der Dicke d;s, = 5 mm sowie den relativen Permittivita-
ten €;50 = 3.7 und €,¢; = 2.2 berechnet sich der minimale Wicklungs-
abstand du,min zu

dw,min = doel,min + diso

= 7mm + 5mm = 12 mm.

Da nun alle Grenzwerte bekannt sind, kann die Dimensionierung
des Pulstransformators anhand von Abschnitt 3.6.1 und 3.6.3 erfol-
gen. Dabei wird fiir das Klystron eine Kapazitit von 80 pF angenom-
men [142,149, 228]. Die Langsinduktivitdt des Pulsgenerators betrigt
fiir vier parallele Einheiten L., = 8-9nH, was einer sekundérseitigen
Induktivitat von etwa 250 pH entspricht.

Wie in der Einleitung dieser Arbeit erwdhnt wurde, entspricht die
Abfolge dieser Arbeit nicht dem =zeitlichen Ablauf der Forschung.
Da der Pulstransformator eine Schliisselkomponente des gesamten
Leistungsmodulator-Systems darstellt, fand die Dimensionierung des
Pulstransformators zu einem Zeitpunkt statt, an welchem mit den bis
dahin realisierten Gatetreibern Schaltzeiten von etwa T,,, = 300 ns mit
rundem Verlauf der Eingangsspannung beim Einschalten erreicht wur-
den (vgl. Spannungsverlauf Uee newaT20v in Abbildung 2.10). Aufgrund
der zu der Zeit vorhandenen Einschaltcharakteristik musste im Gegen-
satz zu den schlussendlich erreichten Schaltflanken mit 7,, = 120ns
(vgl. Abbildung 2.12 und 2.13) der Einfluss des IGBT-Moduls beziiglich
Uberschwingen mitberticksichtigt werden. Aus Simulation in SIMPLO-
RER konnte durch Verwenden des Spannungsverlaufs Uce newcT20v
aus Abbildung 2.10 die neue Dampfungskonstante bestimmt werden,
welche aufgrund der zusétzlichen Dampfung des IGBT-Moduls bis auf
o = 0.466 sinkt. Entsprechend sinkt die Anstiegskonstante fiir o = 0.466
auf Tgy_go% = 0.251, wodurch fiir eine Anstiegszeit von T;. = 700 ns
das maximale L,Cgy-Produkt bei 1.958 - 10713 liegt. Dies entspricht ei-
ner maximalen Streuinduktivitdt von L, = 618 uH und einer verteilten
Kapazitat von Cy = 316 pF.

Mit Hilfe der neuen Dampfungskonstante ¢ = 0.466 konnte der
Pulstransformator anhand den Berechnungen aus Abschnitt 3.6.1 und
3.6.3 dimensioniert werden. Zusédtzlich wurden die berechneten Re-
sultate mit FEM-Simulationen iiberpriift. Die Berechnung fiihrt da-
bei zu einem Wicklungsabstand von d,, = 27 mm, einem Leitringra-
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dius von r, = 10.5mm und einer sekundiren Wicklungshéhe von
hy,sek = 234mm, wobei sich alle Werte im vorhin durch die maxima-
le Feldstarke FE,,., definierten Bereich befinden. Mit einer Sekundér-
spannung von Uger = 200kV und dem Wicklungsabstand d,, = 27 mm
berechnen sich die Feldstirken im Ol in den Gebieten Ry und Rs zu
Emaz.r1 = 7.9kV/mm und Epee r2 ~ 20kV/mm, falls Randeffekte
nicht berticksichtigt werden. Zwischen den Wicklungen wéren theore-
tisch noch kleinere Abstdnde moglich, was das Bauvolumen des Trans-
formators in allen Dimensionen verkleinern wiirde. In Tabelle 3.27 sind
die mechanischen Abmessungen des Pulstransformators gegeben. Der
geometrische Aufbau ist in Abbildung 3.68 gezeigt.

233,36
324,37
363,01
428,01
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Abbildung 3.68: Design des Pulstransformators fiir das 20 MW
Halbleiter-Leistungsmodulator-System.
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Mit den in Tabelle 3.27 gegebenen Werten ergeben sich fiir den reali-
sierten Pulstransformator mittels Berechnung und FEM-Simulation ei-
ne Streuinduktivitdt von L, ~ 180 uH sowie eine verteilte Kapazitét
Cyq =~ 140 pF. Das resultierende Produkt L,Cy-Produkt liegt dafiir bei
9.46 - 1074, wodurch eine Anstiegszeit von etwa T, = 490ns erreicht
wird. Zudem zeigt sich, dass einerseits die Langsinduktivitat des Puls-
generators Lg.y, die Streuinduktivitét des Pulstransformators L, {iber-
wiegt und dass andererseits die Kapazitat des Klystron eine dhnliche
Grossenordnung besitzt wie die verteilte Kapazitat.

Abbildung 3.69: Fotos des Pulstransformators fiir das 20 MW
Halbleiter-Leistungsmodulator-System.
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Abbildung 3.70: Simulierte Ausgangspannung fiir das realisierte Sy-
stem mit den Einschaltzeiten T,,, = 120 ns und 7T,,, = 300 ns.

Zur Erzielung einer kiirzeren Anstiegszeit miissen somit noch mehr
Pulsgeneratoren parallel geschaltet werden, um eine Verkleinerung der
Léangsinduktivitdt zu erreichen. In Abbildung 3.70 ist die simulierte
Pulsform fiir das realisierte Leistungsmodulator-System mit den Ein-
schaltzeiten von T,,, = 120ns und 7,,, = 300 ns gezeigt. Wie erwartet,
resultiert durch die schnellere Einschaltzeit von T,,, = 120 ns ein starke-
res Uberschwingen als fiir die Auslegung verwendete Einschaltzeit von
T,n = 300 s, bei welcher ein Uberschwingen von 11 % auftritt.

3.10 Messergebnisse

Abbildung 3.71 zeigt die Pulsmessungen mittels kapazitivem Span-
nungsteiler am Gesamtsystem mit dem Modulator II als Eingangsstufe
flir die erreichte Einschaltzeit von T,, = 300ns bei einer Ausgangs-
spannung von User = 50kV und Usr, = 170kV. Dabei betriagt die
Anstiegszeit etwa T, = 500 ns. Zudem resultiert bei beiden Spannungen
ein Uberschwingen von 10.4 %, was sehr gut mit dem berechneten und
simulierten Pulsverhalten iibereinstimmt.
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Abbildung 3.71: Ausgangsspannungspuls von 50kV und 170kV
fiir eine Einschaltflanke von T,, = 300ns (vgl. Spannungsverlauf
Uce,NewaT20v in Abbildung 2.10) mit Modulator II als Eingangsstufe.
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Abbildung 3.72: Ausgangsspannungspuls von 160kV und 170kV fiir
eine Einschaltflanke mit T}, = 120 ns mit Modulator III.

Die Pulsmessung mit Modulator III als Eingangssystem bei Einschalt-
zeiten von T,,, = 120 ns ist in Abbildung 3.72 gezeigt. Wider Erwarten
resultiert fiir Modulator III in etwa dasselbe Uberschwingen wie fiir Mo-
dulator II. Dies kann jedoch auf die zusétzliche Langsinduktivitat Lje;;
des Modulator III zuriickgefithrt werden (vgl. Abschnitt 2.5), durch wel-
che das System eine starkere Dampfung aufweist.
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Tabelle 3.27: Mechanische Abmessungen des realisierten Pulstransfor-
mators mit Trichterwicklung.

Kernabmessungen

Anzahl Kerne 2 Stiick
Kernmaterial 2605SA1
Fensterhohe 283 mm
Fensterbreite 95 mm
Kernbreite 63 mm
Kerntiefe 42 mm

Primdrwicklung pro Schenkel

Material Kupfer
Windungszahl 1 x Folie
Wicklungshohe 270 mm
Wicklungsumfang (unten und oben) (63 mm/85mm) 296 mm
Abstand Primérwicklung zum Kern (horiz.) 10 mm
Abstand Primérwicklung zum Kern (vert., u.) 6 mm
Abstand Primérwicklung zum Kern (vert., o.) 7 mm

Sekunddrwicklung pro Schenkel

Material Kupfer
Windungszahl 78
Wicklungshohe 235 mm
Wicklungsumfang (unten) (95 mm/138 mm) 466 mm
Wicklungsumfang (oben) (139 mm/182 mm) 642 mm
Abstand Sekundér- zur Primdrwicklung (horiz., u.) 5mm
Abstand Sekundér- zur Primérwicklung (horiz., o.) 27 mm
Abstand Sekundérwicklung zum Kern (vert., u.) 5mm
Abstand Sekundérwicklung zum Kern (vert., o.) 39mm
Drahtabmessungen

Primére Foliendicke 0.5 mm
Sekundérer Drahtdurchmesser (je zweilagig) 2 mm
Abstand der sek. Dréahte 2mm
Ringabmessungen

Durchmesser des Rings 11 mm







Kapitel 4

Vormagnetisierung

In Leistungsmodulatoren, welche die Hochspannung mittels Pulstrans-
formatoren erzeugen, wird aufgrund des unipolaren Spannungspulses
das Kernmaterial nur unipolar/einseitig magnetisch ausgesteuert und
somit nicht vollstindig bzw. optimal, wie bei mittelwertsfreier Span-
nungsform, ausgeniitzt (vgl. AB1,, ABjp und ABs in Abbildung 4.1).
Bei der Annahme verschwindend kleiner Remanenz B, ~ 0, fiihrt
diese unipolare Kernaussteuerung AB = A By, aufgrund von Gleichung
(4.1) auf eine mindestens doppelt so grosse Kernquerschnittsfliche Ay
als bei bipolarer Kernaussteuerung AB = A By nétig wére [138,140].

U U B
U, puls B sat
Upu Is |_| AB 2//
I—I | | L /y )
) t - - Upuls -B sat
a) b)

Abbildung 4.1: a) Unipolarer Spannungspuls mit unipolarer Kernaus-
steuerung und b) mittelwertsfreier Spannungspuls mit bipolarer Kern-
aussteuerung
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dv do dB
Use:_:Nse_:NseA—
T Pt MR
Use
= A= u (4.1)
Nsek?

Bei Kernmaterialien mit zunehmender Remanenz B,.., #* 0 muss,
falls der Kern zwischen den Pulsen nicht entmagnetisiert wird, die
Kernquerschnittsfliche anhand (4.1) nochmals entsprechend vergrossert
werden (vgl. ABj, in Abbildung 4.1). Eine bipolare Kernaussteuerung
AB = ABs ist mittels einer Vormagnetisierungsschaltung realisierbar,
welche unter Annahme eines positiven Spannungspulses das Kernmate-
rial bereits vor dem Puls auf eine negative Flussdichte — By, vorma-
gnetisiert, wodurch die nétige Kernquerschnittsfliche Ay aufgrund von
Gleichung (4.1) mindestens halbiert werden kann (vgl. Abbildung 4.2).

Die in der Literatur behandelten Vormagnetisierungsschaltungen wer-
den in Abhéngigkeit vom Vorhandensein/nicht Vorhandenseins eines
Schaltelementes in aktive [197-212] und passive [213-222] Vormagneti-
sierungsschaltungen unterteilt. Die passive Vormagnetisierung ist auf-

I

sek
>

2

Puls-
generator
Last

A

Upri d E E )Usek

< 4

va
ormag
‘ ' Ut’())’}?l(lg °

Vormagnetisierungs-
schaltung

Abbildung 4.2: Fliisse ®yormag und Py im Transformatorkern bei
einem Leistungsmodulator mit Vormagnetisierungsschaltung.
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grund ihrer Einfachheit die verbreitetste Methode zur Vormagnetisier-
ung des Kerns. Die aktiven Vormagnetisierungsschaltungen sind auf-
grund des erwdhnten Einsatzes von zusétzlichen Schaltelementen, wie
IGBTs oder MOSFETs, der nétigen Ansteuer- und Messelektronik und
der dazugehorenden Steuerlogik aufwéndiger als die passive Vormagne-
tisierungsschaltungen. Jedoch bieten aktive Vormagnetisierungsvarian-
ten die Moglichkeit, im System gespeicherte Energie, wie z.B. in der
Magnetisierungsinduktivitit, der Streuinduktivitit oder der verteilten
Kapazitit, zuriickzugewinnen (vgl. Abschnitt 4.2 und 4.3). Trotz des
verbreiteten Einsatzes von passiven und aktiven Vormagnetisierungs-
schaltungen in Leistungsmodulatoren zur Verbesserung der Kernaus-
nutzung des Transformators [197-202,207-209, 213-221], werden keine
Angaben zur Dimensionierung bzw. Optimierung der passiven Vorma-
gnetisierungsschaltungen gemacht. Einzig in [222] ist eine detaillierte-
re Beschreibung zur passiven Vormagnetisierung fiir magnetische Puls-
kompression gegeben, wobei auch hier keine Optimierung der Schaltung
durchgefiihrt wird. Deshalb wurde im Laufe der vorliegenden Arbeit die
passive Vormagnetisierungsschaltung beziiglich der resultierenden Ver-
lusten untersucht und eine verlustoptimale passive Vormagnetisierung
realisiert [223].

Zu Beginn dieses Kapitels wird in Abschnitt 4.1 die allgemeine Funk-
tionsweise der passiven Vormagnetisierung im Detail beschrieben und
das Verhalten der Schaltung wihrend einer Pulsperiode analysiert. An-
schliessend werden mittels eines analytischen Modells die Gesamtver-
luste der passiven Vormagnetisierung fiir die symmetrische Kernaus-
steuerung hergeleitet [223]|. Zusitzlich werden in Abschnitt 4.1.3 die
hergeleiteten Gleichungen zur Berechnung der Verluste fiir eine allge-
meine Kernaussteuerung (symmetrische und asymmetrische Kernaus-
steuerung) erweitert. Anschliessend kann in Abschnitt 4.1.4 durch Mini-
mierung der Gesamtverluste die optimale Vormagnetisierungsschaltung
berechnet und mit Simulation sowie Messung gegeniibergestellt werden.
Das in Abschnitt 4.1.6 vorgestellte Verfahren zur Regelung des DC-
Vormagnetisierungsstromes zur Erzielung einer symmetrischen Kern-
aussteuerung bei unbekannter Magnetisierungsinduktivitat schliesst die
Analyse der passiven Vormagnetisierung ab.

Zur Reduktion der durch die passive Vormagnetisierung verursachten
Verluste wird in Abschnitt 4.2 die verbesserte Vormagnetisierung behan-
delt, in welcher gespeicherte Energie teilweise zuriickgewonnen werden
kann.
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Eine weitere Verbesserungen der Schaltung aus Abschnitt 4.2 fiihrt
schlussendlich zur aktiven Vormagnetisierung nach [197,198]. Im Ab-
schnitt 4.3 erfolgt zuerst eine genaue Beschreibung der Funktionswei-
se der aktiven Vormagnetisierung, welche mit Dampfungsschaltungen
von diversen Umrichtern vergleichbar ist [203-206,210-212]. Aufgrund
des Einsatzes von aktiven Bauelementen (Halbleiter-Schaltern) besteht
die Moglichkeit Energie, welche im System gespeichert ist, zuriickzu-
gewinnen und zur erneuten Vormagnetisierung fiir den néchsten Puls
einzusetzen. Dabei zeigt sich, dass sich die Kernaussteuerung ohne Ein-
fligen von weiteren Energiequellen in Abhéngigkeit der Systemverluste
selbststdndig und moglichst symmetrisch einregelt. Die Asymmetrie in
der Kernaussteuerung kann schlussendlich durch Nachfiihren der feh-
lenden Energie und Anwendung eines einfachen Verfahrens zur Flussre-
gelung [224, 226, 227] kompensiert werden. Anschliessend werden Mes-
sungen beziiglich Funktionsweise, Regelung und Verluste der aktiven
Vormagnetisierung an der realisierten Hardware présentiert.

Den Schluss dieses Kapitels bildet der Vergleich zwischen den unter-
suchten Vormagnetisierungsschaltungen sowie die Gegeniiberstellung ei-
nes Leistungsmodulator-Systems mit Vormagnetisierung und einem Sy-
stem ohne Vormagnetisierung.

4.1 Passive Vormagnetisierung

Die passive Vormagnetisierung ist die bei Leistungsmodulatoren ge-
brauchlichste Methode zur Vormagnetisierung des Transformatorkerns,
bei der mittels eines DC-Stromes Iyormaqq der Kern vormagnetisiert wird
(vgl. Abbildung 4.2). Grundsétzlich kann der DC-Strom I,ormag dabei
in der priméren, sekundéren oder in einer tertidren Wicklung gefiihrt
werden. Ohne Beschriankung der Allgemeinheit wird der DC-Strom in
der tertidren Wicklung, hier auch Vormagnetisierungswicklung genannt,
gefiihrt.

Der DC-Vormagnetisierungsstrom Iyormag erzeugt dabei im Trans-
formatorkern einen konstanten magnetischen Fluss ®,ormag, Welcher
in die Gegenrichtung zum durch den Spannungspuls induzierten Fluss
D5 zeigt (vgl. Abbildung 4.2). Im Folgenden wird jeweils von einem
positiven Spannungspuls U,,;s und somit von einem negativen Vorma-
gnetisierungsstrom Iyormag Mit negativem magnetischem Fluss ®yormag
ausgegangen.
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Abbildung 4.3: Hysteresekurve mit den Startpunkten A; und A fiir
ein Pulssystem ohne und mit Vormagnetisierung.

Die Vormagnetisierung des Transformatorkerns ermdéglicht nun eine
Anderung der Flussdichte ABs von einem negativen zu einem positiven
Arbeitspunkt anstelle einer Anderung AB; von Null bzw. Remanenz
Byem zu einem positiven Arbeitspunkt (vgl. Punkte Ay, A2 und Bj in
Abbildung 4.3). Bei symmetrischer Kernaussteuerung kann somit die
Flussdichteinderung ABs auf maximal 2 - Bg,: erweitert werden.

4.1.1 Allgemeine Funktionsweise

Die passive Vormagnetisierung wird mit Hilfe des Leistungsmodulator-
Systems aus Abbildung 4.4 analysiert. Dabei bildet der nichtideale Puls-
transformator, welcher den Pulsgenerator auf der Primérseite mit der
Windungszahl Np,; an die Last auf der Sekundérseite mit der Win-
dungszahl Ng. anpasst, den wichtigsten Teil der Schaltung. Die konzen-
trierten Elemente, wie Streuinduktivitdt L., die Magnetisierungsinduk-
tivitdt Ly,qy und die verteilte Kapazitét Cy [195,196] bilden dabei die
Nichtidealitdten des Pulstransformators nach. Da die Nichtidealitdten
des Pulsgenerators keinen wesentlichen Einfluss auf die Auslegung der
Vormagnetisierungsschaltung nehmen, ist der Pulsgenerator vereinfacht
durch eine ideale Pulsspannungsquelle mit der Spannung Upc, einem
Innenwiderstand R, und der idealen Freilaufdiode D; mit Vorwarts-
spannung Uy modelliert. Die passive Vormagnetisierungsschaltung, wel-
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Abbildung 4.4: Leistungsmodulator mit nichtidealem Transformator
und Vormagnetisierungsschaltung.

che mittels der Vormagnetisierungswicklung Nyormag magnetisch an den
Leistungsmodulator angebunden ist, kann durch eine ideale Spannungs-
quelle Uyormag, €ine Drossel Lgpgsser mit Wicklungswiderstand Rgyossel
und einem Leitungswiderstand Rjcit,vormag dargestellt werden. In Ab-
bildung 4.5 ist der idealisierte Verlauf der Eingangsspannung Up,; wéh-
rend einer Pulsperiode 7)., aufgezeigt. Die Pulsperiode T, ist dabei in
die drei Zeitabschnitte 7', T}, und T'p y unterteilt, wobei 7}, der Pulsdau-
er und Tps der Freilaufzeit der Diode Dy entspricht. T}, ist schliesslich
die Zeit zwischen dem Ende der Freilaufzeit und dem Beginn des néch-
sten Pulses.

Zeitintervall T,

Bevor das System gestartet wird, befindet sich das System im Zeitinter-
vall T, in welchem die Strome in den Wicklungen sowie das Magnetfeld
H im Kernmaterial basierend auf dem Ampére’schen Gesetz (4.2) Null
sind.

%Hdl =NI (4.2)

Abhéngig vom Kernmaterial besteht jedoch im Transformatorkern
bereits eine bleibende Flussdichte B¢, wobei sich der Startpunkt des
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Abbildung 4.5: Herkémmliches Pulsmuster bei Leistungsmodulatoren
mit Pulstransformatoren.

Systems in der Hysteresekurve vom Ursprung zu Punkt A; verschiebt
(vgl. Abbildung 4.3).

Durch Einschalten der externen Vormagnetisierungsquelle Uyormag
steigt der Strom Iyormag in der Drossel Lgrosser und der Magnetisie-
rungsinduktivitat Ly,qg auf lyormaeg an, wobei immer noch U,y = 0V
gilt (vgl. Abbildung 4.6). Sobald der Endwert erreicht ist, fithrt der
DC-Vormagnetisierungsstrom Iyormag mit Gleichung (4.2) im Transfor-
matorkern zu einem konstanten H-Feld Hyormag und folglich zu einer
konstanten Flussdichte Byormag. Somit verschiebt sich der Arbeitspunkt
in der Hysterese von Punkt 4; zu Punkt As (vgl. Abbildung 4.3). Dabei
kann die resultierende Feldstérke Hyormag und die Flussdichte Byormag
im Transformatorkern anhand von Gleichung (4.3) ausgedriickt werden.

N, I
Huormag = vormalgk LA und
Bvormag = /LO,UTHvormag (43)

Aus Gleichung (4.3) ist ersichtlich, dass eine gewiinschte Feldstér-
ke Hyormag mittels Erhthung/Senkung der Windungszahl Nyopmag und
gleichzeitiger Senkung/Erhéhung des Vormagnetisierungsstrom Iyormag
erreicht werden kann. Des Weiteren flihrt der Vormagnetisierungs-
strom Iyormag wahrend 7., welcher auch die Drossel Lgyosser zwischen
Transformator und Vormagnetisierungsquelle durchfliesst, zu einer DC-
Aussteuerung Barossel, pc im Kernmaterial der Drossel (vgl. Abbildung
4.9).
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Abbildung 4.6: DC-Vormagnetisierungsstrom durch Magnetisierungs-
induktivitat und Drossel im Intervall T,.

Zeitintervall T),

Sobald die Flussdichte im Transformatorkern den Arbeitspunkt Ay er-
reicht, wird der Puls wahrend 7}, erzeugt. Mit der Annahme eines recht-

eckigen Spannungspulses Up,,; vereinfacht sich das Faraday’sche Gesetz
zu Gleichung (4.4).

AB
Upri = NpriAkE mit At = Tp (44)

Der rechteckige Spannungspuls U,,; fiihrt somit bei linearen Verhalt-
nissen geméss Gleichung (4.4) zu einer linearen Anderung der Flussdich-
te AB = ABs, welche fiir einen Leistungsmodulator mit passiver Vor-
magnetisierungsschaltung und Byormag = —DBsat auf 2B,4; begrenzt
ist. Aufgrund der verschwindenden Induktivitét L,., an der Sétti-
gungsgrenze Bg,; und den damit steigenden Magnetisierungsverlusten
wird der Transformatorkern nicht vollstdndig bis zur Séttigung aus-
gesteuert. Deshalb ist |Byormag| stets kleiner als | & Bgg| zu wéh-
len. Jedoch wird von einer symmetrischen Kernaussteuerung und so-
mit von einer symmetrischen Magnetisierungsstroméanderung (H-Feld-
Aussteuerung) von —Iyormag Nach Lyormag ausgegangen, da diese zu
einer maximalen Ausniitzung des Kernmaterials und grésstmoglichen
mittleren Magnetisierungsinduktivitét L., fiihrt. Dies bedingt, dass
der DC-Vormagnetisierungsstrom I,ormaqg vor der Pulserzeugung an-
hand von Gleichung (4.5) der halben Anderung Al,,, entspricht, wel-
che der Magnetisierungsstrom I,,,,4 wahrend der Pulsdauer 7T}, erfahrt.

AInw,g Npri

I’Uormag = D)

(4.5)

Nuormag
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Aufgrund des rechteckigen Spannungspulses Up,; lésst sich die lineare
Magnetisierungsstroménderung Al,,,, aus Gleichung (4.6) berechnen.

(4.6)

Wihrend der Pulsdauer T}, wird zudem der Spannungspuls U,,; einer-
seits vom Transformator an die sekundérseitige Last Rj,s; und anderer-
seits auf die tertidre Wicklung Nyormag transformiert, die abhéngig vom
Windungsverhiltnis Nyormag/Npri relativ grosse Werte annehmen kann.
Um die externe Spannungsquelle Uyormag vor der transformierten Puls-
spannung Nyormag/Npri - Upri zu schiitzen, ist deshalb zwischen die Vor-
magnetisierungswicklung Nyormag und die Quelle Uyormag €ine Drossel
mit der Induktivitdt Lg,osse; zu schalten. Obwohl dabei die Induktivi-
tat der Drossel Lgyosse; grosse Werte annimmt, fiihrt die an der Drossel
anliegende Spannung Nyormag/Npri - Upri wihrend der Pulsdauer T,
anhand Gleichung (4.7) zu einer linearen Stroménderung AL ormag und
speichert somit zuséatzliche Energie in der Drossel. Der genaue Strom-
verlauf von 1,44 und Iyormag wihrend 7}, kann dabei aus Abbildung 4.7
entnommen werden.

Nvormag UpriTp

AIvormag = Ld ;
rosse

(4.7)

Der primarseitige Strom Ip,; setzt sich wiahrend dem Zeitintervall T},
aus dem primérseitigen Laststrom Ijqs; pri, dem Magnetisierungsstrom
Imag und dem primérseitigen Vormagnetisierungsstrom Iyormag,pri ZU-
sammen.

Ipri (t) = Ilast,pri (t) + Ivormag,pri + AIvormag (t) + Imag (t)

Nsek
= —Ias t
Npri ! t( )+ Npri

Nvorma
ey (Ivormag + AIvormag(t)) + Imag (t)

(4.8)

Zu Beginn des Pulses entspricht der Primérstrom I,,; dem reinen
Laststrom %ﬁf[last, da sich der Magnetisierungsstrom I,,,,4 und der
primérseitige Vormagnetisierungsstrom Iormag,pri aufgrund des umge-
kehrten Vorzeichens gegenseitig aufheben. Anschliessend nimmt der Pri-
méarstrom I,,; bis zum Pulsende linear bis auf 145t + 2104 7.
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Abbildung 4.7: Verlauf von I, Iymag, lvormag Und Ijqs: wéhrend den
Intervallen T, T), und Tpy.

In Abbildung 4.8 sind die auftretenden Stréme fiir die Pulsdauer 7,
nochmals schematisch dargestellt, wobei fiir die Richtung des Magne-
tisierungsstrom I,,,q4 zwischen den Intervallen [0 — %] und [% — 1)
unterschieden wird, da sich der Magnetisierungsstrom I,,,,4 bei symme-

trischer Kernaussteuerung wihrend dem Intervall [0 — %] von —Iyag =

Nvormag

Npri
Nyormag

von 0A auf [ay = — N
anderung Alyormag fithrt die wihrend dem Intervall 7}, an der Drossel
anliegende Rechteckspannung anhand dem Faraday’schen Gesetz aus
Gleichung (4.4) zusétzlich zu einer linear ansteigenden Flussdichte im
Drosselkern Byormag,ac (vgl. Abbildung 4.9). Damit eine Séttigung des
Drosselkerns verhindert wird, darf somit am Ende des Spannungspulses
der maximal erlaubte Fluss ®,,,, nicht tiberschritten werden.

vormag auf 0 A abbaut und anschliessend im Intervall [% —T,]

vormag aufbaut. Zusétzlich zur Strom-

(I)ma:n = Adrosseleaz (49)

Der im Drosselkern herrschende Fluss ®4,.055¢; entspricht dabei der
Summe aus DC-Fluss ®g,0sse1, pc und Flussdnderung ®grosser,ac, der
dabei kleiner als der maximale Fluss ®,,,,, sein muss.
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Abbildung 4.8: Vormagnetisierungsstrom, Magnetisierungsstrom und
Pulsstrom wéhrend dem Intervall 75 bei symmetrischer Kernaussteue-
rung.

(I)drossel = (I)drosselDC + (I)drosselAC < (I)maw (410)

Mit Gleichung (4.4), (4.9) und (4.10) erhélt man nach kurzer Umfor-
mung Gleichung (4.11), wodurch ein erster Zusammenhang zwischen der
Kernquerschnittsfliche Agyosse; und der Windungszahl Ny,.osse1 gegeben
ist.

Ldrossellvormag N'UormagUpriTp (4 11)

Adrosseleam
Ndrossel Ndrosseleri

Zeitintervall Ty

Nach der Pulsdauer 7T, wird die gespeicherte Energie in der Magne-
tisierungsinduktivitat L,,qq, Streuinduktivitdt L, sowie in der Drossel
Larossel wihrend dem Intervall Tp ¢ in der Freilaufdiode Dy und der Last
Ry.st abgebaut (vgl Abbildung 4.10). Dabei fliesst zum Zeitpunkt ¢o die
Summe aus dem Magnetisierungsstrom I,,,,4, dem primérseitigen Vor-

.. N
magnetisierungsstrom Iyormag,pri = W (Tvormag + Alyormag) und

dem von der Streuinduktivitdt getriebenen Primérstrom I,.; durch die
Freilaufdiode Dy.
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Abbildung 4.9: Auftretende Flussdichten Bg,ossel, pc Und Brossel, AC
im Drosselkern wahrend einer Pulsperiode.

If (t2) = Imag (t2) + Ivormag(t2) + Ipri

Nvorma
=2l mag + — L Al yormag + Ipri (4.12)
Npri

Die Energie in der Streuinduktivitdt L, wird jedoch wahrend Tpy
hauptséchlich in der Last R;,s¢+ abgebaut. In realen Leistungsmodulato-
ren ist schlussendlich der Laststrom aufgrund der verteilten Kapazitat
Cy des Transformators (vgl. Kapitel 3) sowie der beschrénkten IGBT-
Ausschaltzeit (vgl. Kapitel 2) im Freilaufpfad nicht mehr oder kaum
existent. Dieses Verhalten trifft auch fiir eine Last mit Diodencharakte-
ristik, wie z.B. beim Klystron, zu, da die Energie in der Streuinduktivi-
tat L, weiterhin in positiver Richtung durch die Last abgebaut wird.

Unter der Annahme einer konstanten Vorwértsspannung Uy nimmt
der Strom Iy durch die Freilaufdiode Dy wéhrend dem Intervall Ty
linear ab. Sobald der Magnetisierungsstrom I,,q4 auf 0 A abgesunken
ist, kommutiert der Vormagnetisierungsstrom Iyormaeg von der Diode
Dy zuriick zur Magnetisierungsinduktivitit L,,,, und magnetisiert den
Transformatorkern fiir den néchsten Puls wieder vor. Die genauen Ver-
laufe der Teilstrome Ipag, Lvormags liast und Iy wahrend Tpy sind aus
Abbildung 4.7 zu entnehmen.
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Abbildung 4.10: Abbau des DC-Vormagnetisierungsstromes sowie des
Magnetisierungsstromes im Intervall Tpy.

Die in der Freilaufdiode Dy abgebaute Energie resultiert bei gege-
bener Pulswiederholfrequenz f,., und 1ineErer Stromabnahme in einer
entsprechenden mittleren Verlustleistung Ppy aus Gleichung(4.13).

Iy
2T

5 Iy (t2)
Por=Ur~p
P

=Uy (4.13)

Die Verlustleistung ?Df héngt dabei wesentlich von der Dimen-
sionierung der passiven Vormagnetisierung und insbesondere der An-
zahl Windungen auf der Vormagnetisierungswicklung Nyormag SO-
wie der Drosselinduktivitdt Lgrosse; ab. Einerseits wird der DC-
Vormagnetisierungsstrom Iy,ormag durch die Windungszahl Ny,oppmaq de-
finiert und andererseits wird der Stromanstieg Alyormqg durch die Dros-
selinduktivitét Lgyosser bestimmt, was anhand von Gleichung (4.12) und
(4.13) die mittleren Freilaufdiodenverluste Pp; beeinflusst. Somit muss
eine Optimierung der Vormagnetisierungsschaltung in Bezug auf die
Verluste durchgefiihrt werden.

4.1.2 Verlustberechnung fiir symmetrische Kern-
aussteuerung

Bei der Berechnung der Verluste durch die passive Vormagnetisierung
wird in einem ersten Schritt von einer symmetrischen Kernaussteue-
rung ausgegangen. Die Gesamtverluste der passiven Vormagnetisierung
setzen sich dabei aus den Verlusten, welche durch die magnetischen
Komponenten hervorgerufen werden (hierzu gehoren die Verluste in der
Freilaufdiode Pp t), den DC-Kupferverlusten in den Leitern und den
Verlusten in der Vormagnetisierungsquelle zusammen.



252 Vormagnetisierung

Die AC-Kupferverluste verursacht durch Skin- und Proximityeffekte
sowie die Verluste durch die gespeicherte Energie in der verteilten Kapa-
zitdt Cy werden im Folgenden vernachléssigt, da einerseits der Vorma-
gnetisierungsstrom Iyormag nur wihrend der Pulsdauer 1), AC-Anteile
enthélt und andererseits die gespeicherte Energie in der verteilten Kapa-
zitdt Cy iiber den Lastwiderstand R;,s; abgebaut wird. Ebenfalls werden
die Kernverluste im Transformator sowie in der Drossel bei der analy-
tischen Berechnung vorerst vernachléssigt. Zudem werden zur Verlust-
berechnung eine ideale Pulsquelle (R, = 0 ) und eine ideale Diode mit
konstanter Vorwértspannung Uy vorausgesetzt.

Die bei der passiven Vormagnetisierung entstehende Verlustleistung
durch die magnetischen Komponenten kann durch Vergleichen der Ener-
gieinhalte in den magnetischen Komponenten vor der Pulserzeugung
(t = t1) und nach der Pulserzeugung (¢t = to) berechnet werden. Da-
bei entspricht die Differenz der Energieinhalte gerade der Verlustenergie
durch die magnetischen Komponenten, da nach dem Puls keine magne-
tische Energie im System zuriickgewonnen wird. Die Abbildung 4.11
zeigt dabei den Verlauf der Energieinhalte fiir die Induktivitdten L.,
Linag und Lgrosser whrend einer Pulsperiode Ti.cp,. Vor der Pulserzeu-
gung fliesst der DC-Vormagnetisierungsstrom Iy,or-mag nur in der Drossel
Lgrosser sowie in der Magnetisierungsinduktivitdt L;,., und bestimmt
somit den Energieinhalt im System zum Zeitpunkt ¢;.

E [J]4 vor Puls
12 nach Puls
10 Edrossel
‘. / E,
E
6 \\ mag
4+ —
24 v
[INEZNA 7 =t
] INA 2 T___)&_ -’ 3| 0
0 10 20 30 t[ps]
> >
T, Tp TDf T,

Abbildung 4.11: Verlauf der Energieinhalte fiir die Induktivitéiten L.,
Linag und Lgrosser wihrend Ti.cp.
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Nuormag I

1 1 g
Emag(tl) = §Ldrossellgormag + §Lmag < N ] vormag) (414)
pri

Waéhrend dem Puls baut sich aufgrund der jeweils anliegenden Span-
nung in die Streuinduktivitét L., der Magnetisierungsinduktivitat Lq,qq
und der Drossel Lgosse; €in entsprechender Strom auf und speichert
folglich zusétzliche Energie im System. Mit der Voraussetzung einer
symmetrischen Flussdichtednderung (|Lmag| = |lvormag| bei t1 und t2)
wird die Magnetisierungsinduktivitét L,,,, wiahrend der ersten Hélfte

der Pulsdauer im Intervall [0 — %] entmagnetisiert und wihrend der

zweiten Hélfte der Pulsdauer im Intervall [T; — Ty| wiederum bis zum
selben Absolutwert aufmagnetisiert. Somit sind die Energieinhalte in der
Magnetisierungsinduktivitét L;,.q zum Zeitpunkt ¢; und ¢, gleich gross
(vgl. Abbildung 4.11). Der Energieinhalt im System zum Zeitpunkt ¢o
berechnet sich damit aus der Summe der gespeicherten magnetischen
Energien in der Streuinduktivitit L., der Magnetisierungsinduktivitét
Lnag und der Drossel Lgrosser anhand Gleichung (4.15).

1
Emag (t2) = §Ldrossel (I'Uormag + AIUOMnu,g)2

1 Nyorma 1
+ EL’"“-‘? (Tg zwrmg) + §LUI§”- (4.15)
pri

Nach dem Puls muss die Energiedifferenz AE,,.q = Epmqg(te) —
Erag(t1) in der Freilaufdiode und der Last umgesetzt werden, um
vor der néchsten Pulserzeugung zur Ausgangssituation zuriickzukehren,
woraus sich mit der Pulswiederholfrequenz f,., die mittlere Verlustlei-
stung durch die magnetischen Komponenten ﬁmag = AFEag frep ergibt.

AE"rrmg = Emag (tQ) - Emag(tl)

1 2
- §Ldrossel ((Ivormag + Alvormag) - Igormag)
1
+ L2 (4.16)

2 gpri
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Die mittleren Kupferverluste P, der Vormagnetisierungsschaltung
miissen fiir jeden Zeitabschnitt 7%, T}, und Tp¢ einzeln berechnet wer-
den. Diese setzen sich dabei aus den Wicklungsverlusten in der Dros-
sel Rgrossel, in der Vormagnetisierungswicklung Nyormag und den Ver-
lusten in der Zuleitung/Anschliissen der Vormagnetisierungsschaltung
Ricit,vormag Zsammen.

_ R, [T
Pey = 2 (t)dt (4.17)

vormag
Trep 0

Der entsprechende Widerstand der Drossel Rg;ossei, der Vormagne-
tisierungswicklung Nyormag oder der Zuleitung Rieit vormag bestimmt
sich iiber den spezifischen Widerstand mit dem Querschnitt A., und
der Lange [.,, wobei sich wihrend dem Intervall T;, die Verluste zu
Gleichung (4.19) vereinfachen.

Acy
Ry = peu (4.18)
T
Pey =_—"R rossel * I 4.19
T Trep d U Lvormag ( )

In den Intervallen 7, und Tpy fiihrt die rechteckige Pulsspannung
jeweils zum DC-Strom iiberlagerten linearen Stromverlauf. Die Kupfer-
verluste wihrend 7, und Tp sind anhand Gleichung (4.20) gegeben.

Rarossel /Tz AI’Uormag 2
Py g, = tdrossel Loorman 4+ Svermag, ) - 4.20
T T’rep 0 g + Tz ( )

Die Dauer des Freilaufintervalls Tp¢ kann dabei aus der Gleichheit
der Spannungszeitflichen wahrend der Pulsdauer 7}, und Tpy ermittelt
werden.

UpriTp

i (4.21)

Tpy =

Fiir den Leitungswiderstand Rjeit, vormag, der sich aus Zuleitungs- und
Anschlusswiderstdnden zusammensetzt, wird ein durch das System de-
finierter konstanter Wert angenommen.
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Zusatzlich zu den Verlusten durch die magnetischen Komponenten
und den Kupferverlusten werden bei der Verlustberechnung der pas-
siven Vormagnetisierung auch die Verluste in der Vormagnetisierungs-
quelle beriicksichtigt. Diese konnen dabei z.B. durch einen konstanten
Spannungsabfall Uyormag und Innenwiderstand Ry vormag 0der durch
den Wirkungsgrad der Quelle n (n = 0.85 — 0.95) abgeschétzt werden.
Die resultierenden Verluste konnen mit Gleichung (4.22) bzw. Gleichung
(4.23) berechnet werden.

2
P’Uormag = U’Uormagl'uormag + Rg,’UOTmllgIUormag (422)

onrmag = Uvormaglvormag (1 - 77) (423)

4.1.3 Verlustberechnung fiir allgemeine Kernaus-
steuerung

Die Vormagnetisierung mit symmetrischer Kernaussteuerung stellt
einen Spezialfall dar, der in der Realitédt aufgrund der teils unbekannten
nichtlinearen Magnetisierungsinduktivitét nicht immer oder nur mittels
Regelung des DC-Vormagnetisierungsstromes (vgl. Abschnitt 4.1.6) er-
reicht wird. Bei der Annahme einer mittleren Magnetisierungsindukti-
vitat fmag kann der DC-Vormagnetisierungsstrom /,ormaqg proportional
zur Spannungszeitflache U,,; - T}, variiert werden.

Jedoch fithrt dies in der Realitdt mit nichtlinearer Magnetisierungs-
induktivitdt Ly.aq(B, H) zu einer asymmetrischen Kernaussteuerung
(vgl. Abbildung 4.12). Dabei ist ersichtlich, dass durch die Annahme
einer mittleren Magnetisierungsinduktivitét fmag in Wirklichkeit durch
die effektive Magnetisierungsinduktivitét L,,qq4(B, H) bei gleicher Span-
nungszeitfliche, also ABgyn = ABgsym, eine asymmetrische Kernaus-
steuerung resultiert.

Bei fehlender Regelung des DC-Vormagnetisierungsstromes (vgl.
Abschnitt 4.1.6) oder unbekannter Magnetisierungsinduktivitit
Lyag(B, H) muss deshalb die in Abschnitt 4.1.2 hergeleitete Verlust-
berechnung mit symmetrischer Kernaussteuerung fiir eine allgemeine
Kernaussteuerung erweitert werden, damit z.B. ebenfalls die Ver-
lustmessungen am System mit den berechneten Verlusten aus den
analytischen Gleichungen verglichen werden kénnen.
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B [T]A
Bsat ,: --------
max - BH Kurve effektiv
/' <— BH-Kurve linearisiert
ABmax Hvormag T
4By, H[A/m]
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”,7’,:” Bvormag,max
"""""" 4 “Psat

Abbildung 4.12: Symmetrische und asymmetrische Kernaussteuerung

aufgrund linearisierter und effektiver Magnetisierungsinduktivitét fmag
bzw. Ly,q4(B, H) bei gleicher Flussdichteinderung ABgym = ABasym.-

In der folgenden Herleitung der Gesamtverluste wird wiederum von
einer rechteckigen Pulsspannung U,,; und vorerst konstanter bzw. mitt-
leren Magnetisierungsinduktivitat L,,q, ausgegangen. Zudem wird die
Quellenspannung Uyormag, Welche vor allem durch den Kupferwider-
stand der Drossel Rgrosser definiert wird, aufgrund des Verhéltnisses
Uvormag < ﬁ vernachléssigt. Somit vereinfacht sich das Gesamt-
system wie in Abbildung 4.13 gezeigt.

Vor dem Puls, im Intervall T;,, fliesst durch die Magnetisierungsin-
duktivitdt Ly,qe und die Drossel Lgrosser €in konstanter Vormagneti-
sierungsstrom Iyormag. Die Energie in den magnetischen Komponenten
wéhrend dem Intervall T, ist somit durch Gleichung (4.24) gegeben.

1
Emag(tl) - 5 (Lmaglzrmg(tl) + LdTUSSelISOTW@Q(tl))
. Npm'
mit  Tyormag(t1) = —Imag (t1) —2m— (4.24)
Nvormag

Dabei ist zu beachten, dass die Gleichung (4.5) fir den DC-
Vormagnetisierungsstrom Iy,ormag bei asymmetrischer bzw. allgemeiner
Kernaussteuerung nicht mehr gilt.
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Abbildung 4.13: Vereinfachtes Schaltbild des Leistungsmodulators
zur Herleitung der Gesamtverluste fiir allgemeine Kernaussteuerung.

Waihrend dem Puls wird durch die Pulsspannung U,,,; Energie ins Sy-
stem eingebracht, so dass der Energieinhalt der magnetischen Kompo-
nenten bis zum Pulsende (¢ = ¢2) anhand Gleichung (4.25) beschrieben
werden kann.

1 1
Emag(t2) = §Lm‘19172nag(t2) + §Ldmssellgo’”mag(t2)
1
+ 5 Lolpi(t2) (4.25)

Aufgrund der Annahme von U,ormaeg ~ 0, liegt, abgesehen vom
Windungsverhéaltnis, an der Magnetisierungsinduktivitét L,,,, und der
Drossel Lgrosset dieselbe Spannung Up,qg an, woraus mit Gleichung
(4.26) die Stroménderungen Al,qg und Alyormag resultieren.

Uma T
Alyag = 1(t2) — I(t1) = . glp
mag
Nyor U. T
Alormaa = I(ts) — I (1)) = —2ormagzmag=p 496
g ( 2) ( 1) NpriLarossel ( )

Die anliegende Spannung U,,q4 berechnet sich dabei iiber den induk-
tiven Spannungsteiler von L, zu Lyag||Larossei-
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Mit L, < %ﬁ;””ll (hier ~ 1 : 100) entspricht die Spannung
Umag in etwa der Pulsspannung Up,;. Somit erhdlt man mit den Glei-
chungen (4.24), (4.25) und (4.26) nach wenigen Umformungen die Ver-

lustenergie der magnetischen Komponenten in Gleichung (4.27).

mag pri

1
Erag = 3 (LimagAIL} g + Larosset Alnormag + Lo L) (4.27)

Mit Gleichung (4.27) lédsst sich nun die Verlustenergie durch die
magnetischen Komponenten fiir beliebige Kernaussteuerungen berech-
nen. Dabei zeigt sich, dass bei der Annahme eines linearen Gesamtsy-
stems mit mittleren Induktivitdtswerten fmag und Lgyosse die Verluste
durch die magnetischen Komponenten unabhéngig vom gewéhlten DC-
Vormagnetisierungsstrom Iyormag sind. In der Realitdt nimmt der In-
duktivitdtswert Ly,qq(B, H) bzw. Lirossei(B, H) jedoch mit zunechmen-
der Flussdichte B ab, was schliesslich zu grosseren Magnetisierungsstro-
men Iy, und somit zu grosseren Verlusten in der Freilaufdiode Ppy
fiihrt. Der hochste mittlere Induktivitatswert fmag bzw. Larosser und
entsprechend die kleinsten Verluste durch die magnetischen Komponen-
ten werden jedoch bei symmetrischer Kernaussteuerung erreicht. Die zu
Beginn dieses Kapitels hergeleiteten Verluste fiir symmetrische Kern-
aussteuerung aus Gleichung (4.16) lassen sich ebenfalls aus Gleichung

NpriAlmag
2

(4.27) ableiten, wobei Nyormaglvormag = gilt.

Die Kupferverluste P., werden fiir die asymmetrische Kernaussteue-
rung analog zu den Kupferverlusten mit symmetrischer Kernaussteue-
rung berechnet. Ohne DC-Vormagnetisierung (Iyormag = 0) sind die
Kupferverluste P., minimal, was jedoch bei asymmetrischer Kernaus-
steuerung zu grosseren Verlusten durch die magnetischen Komponenten
in der Freilaufdiode Dy fiihrt. Unter Beriicksichtigung der Kupferver-
luste P., zeigt sich, dass bei leicht asymmetrischer Aussteuerung die
geringsten Gesamtverluste Piot = Ppag + Py erreicht werden, da durch
den kleineren DC-Vormagnetisierungsstrom Iyormag die Kupferverluste
P., um AP,, sinken und somit die Verluste durch die magnetischen
Komponenten P,y um maximal denselben Betrag AP,., = AP,
steigen diirfen. Dieser Betriebspunkt liegt jedoch nur unwesentlich iiber
dem Betriebspunkt mit symmetrischer Kernaussteuerung, da die Verlu-
ste durch die magnetischen Komponenten P4 die ohmschen Verluste
P., tberwiegen (siche Abschnitt 4.1.4).
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4.1.4 Dimensionierung und Realisierung

Wie in den letzten beiden Abschnitten 4.1.2 und 4.1.3 gezeigt wurde,
setzen sich die Gesamtverluste, verursacht durch die passive Vormagnet-
isierung, aus den Verlusten der magnetischen Komponenten aus Glei-
chung (4.27) sowie den Kupferverlusten aus den Gleichungen (4.19) und
(4.20) zusammen.

Die Verluste durch die magnetischen Komponenten entsprechen an-
hand Gleichung (4.27) dabei gerade der zusétzlich zugefiihrten Ener-
gie wiahrend der Pulsdauer 7). Bei bekanntem Kernmaterial, Kern-
querschnittsfliche, primérer/sekundérer Windungszahl und Geometrie
des Transformators sind die Magnetisierungsinduktivitét L,,., und die
Streuinduktivitdt L, bereits vorbestimmt. Somit sind bei gegebener
Pulsspannungszeitfliche Up,; 1}, die maximale Flussdanderung AB bzw.
die maximale Magnetisierungsstroméanderung Al,,,, ebenfalls bekannt.
Folglich ist der Anteil der Verluste durch die magnetischen Komponen-
ten des Transformators Fp,qg trafo, bestehend aus Ly,qqy und L, aus
Gleichung (4.27) bereits unabhéngig von der Dimensionierung der Vor-
magnetisierungsschaltung gegeben.

(LWGQAITQnag + LUI;EM’)

(4.28)

Emag,trafo =

DN | =

Durch die Dimensionierung der Vormagnetisierungsschaltung kann
deshalb nur auf den Anteil der Verluste Ey,qq,00rmag Einfluss genom-
men werden, der jedoch, wie anschliessend gezeigt wird, abhangig von
der Dimensionierung der Vormagnetisierungsschaltung den grossten Teil
der Gesamtverluste darstellt.

1
Emag,vormag = iLdrosselAlgormag (429)

Minimale Verluste mit passiver Vormagnetisierung

Die passive Vormagnetisierung, bestehend aus der DC-
Vormagnetisierungsquelle  Uyormag, der Vormagnetisierungsdrossel
und der Vormagnetisierungswicklung Nyormag auf dem Transformator,
soll derart optimiert werden, dass die Gesamtverluste auf ein Minimum
gesenkt werden. Die Optimierung der passiven Vormagnetisierungs-
schaltung kommt aufgrund des einfachen Schaltungsaufwands einer
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Optimierung der Drossel und der Vormagnetisierungswicklung mit
der Windungszahl Nyormaeg gleich. Wie soeben erwdhnt, kénnen in
Abhéngigkeit der Dimensionierung der Drossel die Verluste durch
die magnetischen Komponenten F,,,, beeinflusst werden. Unter der
Betrachtung der reinen Verluste durch die magnetischen Komponenten
Erag wiirden die Verluste FEiaguvormag aus Gleichung (4.29) bei
steigender Drosselinduktivitit Lgrossetr gegen Null streben, da die
Stroménderung Alyormag entsprechend der grosser werdenden Dros-
selinduktivitidt Lgrosse; geméss Gleichung (4.7) stetig abnimmt. Der
qualitative Verlauf der Verlustleistung P,y durch die magnetischen
Komponenten in Abhéngigkeit von Narosser (Ldrossel 6 Npeser) 1St in
Abbildung 4.14 bei Annahme einer konstanten mittleren Permeabilitét
1t und konstanter Windungszahl Nyopmag aufgetragen.

Eine grossere Induktivitdt Lgrosse; kann dabei durch eine grossere
Kernquerschnittsflache Agyosse1, durch eine kiirzere Luftspaltlange d;y, ¢+
oder hauptséichlich durch eine grossere Windungszahl Ng,.osse; realisiert
werden, wobei R,, = pg = Grasa der magnetische Widerstand darstellt.

o

Verlustleistung
=)
N

i 1
N, drossel,opt
Windungszahl N e

Abbildung 4.14: Verlauf von Py,q4, Pey, und Py in Abhéngigkeit von
Narosser und konstanter Windungszahl Nyormag-
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2 2
Ldrossel = 1o AdTOSSEINdTossel _ Ndrossel (430)

5luft Rm
Bei Vergrosserung der Kernquerschnittsfliche Agrosser = Gdrossel

barosser und/oder der Windungszahl Ng;.osser, vergrossert sich auch un-
ausweichlich die notwendige Wicklungslange [.,,.

lcu = 2(adrossel + bdrossel) : Ndrossel (431)

Folglich steigt bei einer Vergrosserung der Kernquerschnittsflache
Agrosser und/oder der Windungszahl Nyosser auch der Kupferwider-
stand Rgrosser bel gegebener Drahtquerschnittsflache A, .

Rdrossel = pcujf—u (432)
Ccu

Bei festgelegter Hohe des Wicklungsfensters Ay grosser steigt der Wi-
derstand R, sogar iiberproportional mit Ng,,sse; an, da die Drahtquer-
schnittsflache A, bzw. der Drahtdurchmesser d., aufgrund der stei-
genden Windungszahl Ng,ossei aus Platzgriinden im Wicklungsfenster
verringert werden muss. Der maximale Drahtdurchmesser d., fiir eine
Wicklungsanordnung mit der Lagenzahl Nj44c,, anhand Abbildung 4.15
ist durch Gleichung (4.33) gegeben.

2hk,drosselNlagen

dcu,mam -

4.33
Ndrossel ( )

In Abbildung 4.14 ist somit auch der qualitative Verlauf der ohmschen
Verluste P., in Abhéngigkeit der Windungszahl Ng,.osse; bei konstan-
ter Windungszahl Nyormag aufgetragen. Ausgehend von den obenste-
henden Uberlegungen zeigt sich, dass die Gesamtverluste der passiven
Vormagnetisierung Pyot = Prag + Pey bei zu kleiner Drosselinduktivi-
tdt Lgrosser bzw. zu kleiner Windungszahl Ngyosser aufgrund der gros-
sen Stroménderung Alyormag steigen. Wird die Windungszahl Ngrosser
jedoch zu gross gewéhlt, sind die Gesamtverluste aufgrund der ohm-
schen Verluste P,, ebenfalls hoch. In Abbildung 4.14 werden somit die
Gesamtverluste Py, bei der Windungszahl Ngyosser,opt minimal. Dabei
entspricht Ngpossel,opt der optimalen Windungszahl auf der Vormagne-
tisierungsdrossel bei gegebener Windungszahl Nyormag-
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dcu N drossel
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Abbildung 4.15: Anordnung der Wicklung Ng,osse; mit der Lagenzahl
Niagen auf dem Drosselkern.

Analog zur Optimierung der Drosselwindungszahl Ng,osse; kOnnen
fiir die Windungszahl der Vormagnetisierungswicklung Nyormag die-
selben Uberlegungen durchgefiihrt werden. Anhand Gleichung (4.7)
gilt, dass die Stromé&nderung Al,ormag bei gegebener Drosselindukti-
vitdt Lgrosser linear von der Windungszahl Nyopmag abhingt. Folglich
steigt mit grosser werdender Windungszahl Nyorimag die Stroménderung
Alyormag in der Vormagnetisierungsschaltung proportional an, wobei
einerseits die Verluste durch die magnetischen Komponenten anhand
Gleichung (4.27) quadratisch mit der Windungszahl Nyormag zuneh-
men (vgl. Abbildung 4.16). Andererseits, ist das notwendige Produkt
aus DC-Vormagnetisierungsstrom Iyormaeg Und Windungszahl Nyormag
bei symmetrischer Vormagnetisierung durch Gleichung (4.5) bereits
gegeben. Somit wird mit steigender Windungszahl Nyormag der DC-
Vormagnetisierungsstrom Iy,ormag umgekehrt proportional kleiner. Folg-
lich sinken die ohmschen Verluste P,, bei gegebener Drosselinduktivitéit
Lgrossel bzw. bei gegebener Windungszahl Ng,.osser mit steigender Win-
dungszahl Nyormag quadratisch (vgl. Abbildung 4.16).

Wiederum zeigt sich aus den Teilverlusten P,y und F.,, dass die
Gesamtverluste Py,¢ der Vormagnetisierungsschaltung bei zu kleiner /zu
grosser Windungszahl Vyopmqg ansteigen. Die minimalen Gesamtverlu-
ste werden somit anhand Abbildung 4.16 fiir eine gegebene Windungs-
zahl Ngposser bei der optimalen Windungszahl Nyormag,opt €rreicht.
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N jrossel = konstant

min~

Verlustleistung

N, vormag,opt
Windungszahl N, ;¢

Abbildung 4.16: Verlauf von Py,q4, Pey und Pio in Abhéngigkeit von
Nyormag und konstanter Windungszahl Ng,ossei-

Berechnung der Windungszahlen Nyormag,opt UNA Ngpossel,opt

Zur Bestimmung der optimalen Windungszahlen Nyormag,opt und
Narossel,opt sSowie den geometrischen Abmessung der Drossel (Agrosser =
Qdrossel * bdrossela dk,drossel und hk,drossel) miissen die Gesamtverluste
Piot bzw. deren Teilverluste P,y und P,, minimiert werden. Mit Glei-
chung (4.30), (4.26) sowie (4.8) konnen die Verluste der magnetischen
Komponenten P,,,, aus Gleichung (4.27) in Abhéngigkeit der gesuchten
Windungszahlen und Abmessungen der Drossel ausgedriickt werden.

1
Emag = _LmagAI2

2 mag

o <NwmgUmang>2
2 rosse NpTiLdrossel

Nsek ?
+ Lo’ Tllast + QImag (434)

pri
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Durch Verwendung von Gleichung (4.30) erhélt man die Verluste der
magnetischen Komponenten P,,,,. Dabei muss die Gleichung (4.11)
stets eingehalten werden, damit der Drosselkern nicht iiber eine be-
stimmte Flussdichte B4, aufmagnetisiert wird.

1 2
Emag = 5 LmagAl

mag
1 (N3 LN, UnaoTo\ >
+ = drossel vormag"“ mag+p
2 < Rm > ( Npri )
Nsek 2
+ Lo’ <mllast + 2Imag) (435)

Der Induktivitdtswert Lg,osse; bestimmt sich iiber den magnetischen
Widerstand, der wiederum iiber die Luftspaltlange d;,¢+ anhand von
Gleichung (4.36) eingestellt werden kann (vgl. Abbildung 4.17).

Rm - Rm,kern + Rm,luft
o ldrossel 5luft - 5luft
/’[’O:u’TAdTOSS(il ,U/OAdrossel ,U/OAdrossel

(4.36)

Die Beziehung aus (4.36) kann jedoch aufgrund des am Luftspalt
O1upt auftretenden Streufeldes nur fiir kleine magnetische Widerstan-
de R,, bzw. kurze Luftspaltlingen ;¢ < Gdrossels bdrosser verwendet

R m,kern \R Rm, kern
2  luft 2
\ Agrossel LZML /

L)

Rm,luft/r :\:\\\ Darossel

2 Adrossel

Abbildung 4.17: Magnetischer Widerstand R,, bei einem Kern mit
Luftspalt 0y, ¢
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werden. Eine genauere Beziehung fiir grossere magnetische Widerstén-
de R,, bzw. Luftspaltlingen 0y, s; ist in [88] gegeben. Bei zu grossem
Luftspalt 0;, ¢+ muss schlussendlich die passende Luftspaltlinge durch
FEM-Simulationen bestimmt werden (vgl. Abbildung 4.18).

Entsprechend zu den Verlusten durch die magnetischen Komponenten
lassen sich die Kupferverluste P., durch die Gleichungen (4.31), (4.32)
und (4.33) beschreiben.

2
Pcu,drossel = Rcu,drossel : Ivormag(t)

2 Qdrossel 1 bdrossel N3’I"OSS€
= Pcu ( ) 4 B} ! 'Ivormag(t)2 (437)
Q (hk,drossel . Nlagen)

Der Vormagnetisierungsstrom Iyormag(t) nimmt dabei anhand der
Zeitintervalle T,,, T, und Tp; entsprechende Werte an. Zusétzlich
entstehen gemiss Gleichung (4.38) in der Vormagnetisierungswicklung
Noyormag weitere ohmsche Verluste Ry vormag, Wobei ap und by die
Kernabmessungen des Pulstransformators sind.

Pcu,vormag = Rcu,uormag . Ivormag(t)2
Q(Gk + bk)Nvormag

(4.38)

Rcu,vormag = Pcu

dcu,vormag

Abbildung 4.18: Ermittlung der passenden Luftspaltlinge d;,; mit-
tels FEM-Simulation.
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Die Kupferverluste von Zuleitungen und Anschliisse in der Vor-
magnetisierungsschaltung werden schlussendlich mittels eines konstan-
ten Widerstandes Rjcit,vormag beriicksichtigt. Wahrend der Optimie-
rung der passiven Vormagnetisierung miissen neben den mechanischen
Grenzen ebenfalls elektrische Grenzwerte, wie z.B die maximale Strom-
dichte in der Wicklung aufgrund Uberhitzung oder der minimale Isola-
tionsabstand zwischen Kern und Wicklung d;so xw respektive zwischen
Wicklung und Wicklung d;se, . aufgrund der nétigen Spannungsfestig-
keit, eingehalten werden.

Bemerkung: Die Berechnungen der Kupferverluste wurden fiir eine
runde Drahtquerschnittsfliche A., durchgefiithrt. Wird ein Draht mit
rechteckigem Querschnitt zur Bewicklung der Drossel und des Trans-
formators verwendet, konnen die Kupferverluste bei gleichbleibendem
Durchmesser/Dicke d., um etwa 20 % gesenkt werden.

Vormagnetisierungsschaltung mit optimalem Drosseldesign

Mit Hilfe der obenstehenden Angaben kann nun die passive Vormagnet-
isierungsschaltung auf minimale Verluste optimiert werden. Im Folgen-
den wurde das mehrdimensionale Optimierungsproblem durch die Wahl
eines Standardkerns (hier: AMCC1000 von METGLAS, Kernmateri-
al: 2605SA1) mit den gegebenen Dimensionen Agrossel, Nk, drosser und
dk,drosser auf zwei Dimensionen - Nyormag UNd Ngrosser - reduziert. In
Abbildung 4.19 sind die resultierenden Verluste, in Abhéngigkeit von
Nyormag Und Ngposser fiir ein System mit den in Tabelle 4.1 gegebenen
Spezifikation, aufgetragen.

Tabelle 4.1: Spezifikationen zum Leistungsmodulator.

Kenndaten Wert
Primérseitige Pulsspannung Up,; 1kV
Primérseitiger Laststrom I, 20 kA
Pulsdauer T, 5us
Primérseitiger Magnetisierungsstrom Iy,,qg,p—p +1kA

Primérseitige Magnetisierungsinduktivitat Ly,q4 2.5uH
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Die minimalen Gesamtverluste der Vormagnetisierungsschaltung von
1675 W werden dabei mit Nyormag = 20 und Ngposser = 132 erreicht.
Aus Tabelle 4.2 ist ersichtlich, dass die Verluste hauptséchlich durch die
gespeicherte Energie in den magnetischen Komponenten bestimmt wer-
den und die Kupferverluste nur etwa 25 % der Gesamtverluste betragen.
Somit kénnen in Dimensionierungsverfahren, in denen zur Optimierung
der passiven Vormagnetisierung nur die Kupferverluste P,, beriicksich-

5_
4
= 34
4
S -0
L 50
100Ndrossel
04 150
0 5 10 14 0 200

N, vormag

Abbildung 4.19: Gesamtverluste P;,; der passiven Vormagnetisier-
ungsschaltung in Abhéangigkeit der Windungszahlen Nyormag und
Ndrossel-

Tabelle 4.2: Verluste der passiven Vormagnetisierungsschaltung bei
frep = 200H z.

Kenndaten Wert
Kupferverluste P.,, 315 W
Verluste in den Quellen, Kabeln und Anschliissen 180 W
Verluste durch die magnetischen Komponenten P44 1180 W

Gesamtverluste Pj¢ 1675 W
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tigt werden, grosse Gesamtverluste P, entstehen. Es ist also entschei-
dend, dass bei der Auslegung der passiven Vormagnetisierungsschaltung
das gesamte Leistungsmodulator-System beriicksichtigt wird.

In Tabelle 4.3 sind die Abmessungen und Windungszahlen der opti-
malen passiven Vormagnetisierungsschaltung bzw. der optimalen Dros-
sel aus Abbildung 4.20 aufgelistet. Die elektrischen Grossen Rgrossel
und Lgrosser der aufgebauten Drossel wurden einerseits mittels DC-
Strommessung (vgl. Tabelle 4.4) und andererseits mittels Impedanz-
messung (vgl. Abbildung 4.21) verifiziert. Zur Impedanzmessung wurde

der Agilent 4294 A Impedanzanalysator verwendet.

Tabelle 4.3: Kenndaten der passiven Vormagnetisierungsschaltung.

Windungszahlen Wert
Anzahl Windungen auf Transformator Nyormag 10
Anzahl Windungen auf der Drossel Ny, ossel 132
Anzahl Lagen Niggen 2
Elektrische Kenndaten Wert
DC-Strom Iyormag 50 A
Spitzenstrom Iyormag + Alvormag 70 A
Stroménderung Alyormag 18.8 A
Stromdichte bei DC-Strom mﬁl -
Induktivitdt Lgrossel 5.32mH
DC-Widerstand der Drossel Ry ossel 0.14 9
Mechanische Kenndaten Wert
Kernmaterial / Kerngrosse 2605SA1/AMCC1000
Fensterhohe Drossel hi, grossel 105 mm
Kernquerschnittsfliche Agrosser 0.0023 m?
Luftspaltlinge 0y, f¢ 4.7 mm
Abstand Kern-Wicklung d;so kw 5mm
Abstand Wicklung-Wicklung d;so,ww 4mm
Drahtdurchmesser d.,, 2.8 mm
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Die Induktivitéit Lg,osser aus der Impedanzmessung in Abbildung 4.21
betragt 5.65 mH und die parasitdre Kapazitdt Cg osse; kann aus der
Resonanzfrequenz von 359 kHz auf 36 pF ermittelt werden.

Abbildung 4.20: Realisierte Drossel der passiven Vormagnetisierungs-
schaltung mit den Kenndaten aus Tabelle 4.3 (bxhxw = 16cm x 18 cm
x 15cm).

Tabelle 4.4: Gemessener DC-Widerstand der aufgebauten Drossel

DC-Spannung DC-Strom Widerstand Rgrossel
4.16 V 30A 0.139Q

3.6V 26.3 A 0.137Q

3.14V 23 A 0.137Q

1.84V 13.5A 0.136 2

Gemittelter Widerstand 0.137Q
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Abbildung 4.21: Bodediagramm der aufgebauten Drossel mit resul-
tierender Resonanz aus der Induktivitdt Lgrosse; und der parasitiren
Kapazitit Cyrossel-

4.1.5 Mess- und Simulationsresultate

Die hergeleiteten analytischen Gleichungen zur Verlustberechnung sowie
die berechneten Resultate fiir die optimale passive Vormagnetisierungs-
schaltung werden mit Simulationen in SIMPLORER und Messungen
am Gesamtsystem mit dem Modulator II und der optimierten Drossel
aus Abbildung 4.20 gepriift.

In Abbildung 4.22 sind die Gesamtverluste der passive Vormagnet-
isierung P;,; mit unterschiedlichen Drosselinduktivitaten Lg,osse; und
konstantem Kupferwiderstand Rgyosse; fiir die Berechnung, Simulation
und Messung aufgezeichnet. Dabei wurden alle Messungen mit dersel-
ben Drossel durchgefiihrt. Zur Realisierung von verschiedenen Indukti-
vitétswerten Lgrosset wurde jedoch die Luftspaltlinge 0y, respektive
der magnetische Widerstand R,,, verdndert. Aufgrund der zeitlich ge-
sehen fritheren Séttigung der Drossel bei kleinem Luftspalt d;, ¢+ bzw.
grosser Induktivitdt Lgrosser, wurden die Messungen und somit die Be-
rechnung und Simulation fiir kleine Leistung durchgefiihrt.
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Abbildung 4.22: Resultierende Verluste aus Berechnung, Simulation
und Messung fiir verschiedene Induktivitdtswerte L0551 und konstan-
tem Kupferwiderstand der Drossel Rgrossel

N7 Ottt
Ldrossel — _drossel wobei Rm ~N — 4.39
Rm /LOAdrossel ( )

Der Verlauf der Verluste P;, in Abbildung 4.22 verleitet irrtiimli-
cherweise zum Schluss, dass fiir grossere Induktivitdtswerte Lgyosser die
Verluste kleiner werden. Jedoch fiihrt eine Erhéhung der Drosselinduk-
tivitdt Larosser durch Verkiirzung der Luftspaltlinge ;.5 bereits bei
kleineren Spannungszeitflichen zur Séttigung des Drosselkerns. Umge-
kehrt, resultiert durch die Verkleinerung der Induktivitit bzw. Verlange-
rung der Luftspaltldnge eine schlechtere Ausniitzung des Kernmaterials.
Um aber eine optimale Kernausnutzung zu erreichen, muss Gleichung
(4.11) erfiillt sein. Durch diese Bedingung ist der magnetische Wider-
stand R,,, bzw. die Luftspaltlinge d;,, s+ der Drossel fest vorgegeben bzw.
auf einen realisierbaren Wert beschrankt. Deshalb muss zum Erreichen
eines hoheren Induktivitdtswertes anhand Gleichung (4.39) die Anzahl
Windungen Ngposser €rhoht werden, was in einem grosseren Kupfer-
widerstand Rgosse; resultiert. Andererseits, muss zur Erzielung einer
kleineren Induktivitét bei Einhalten der Gleichung (4.11) die Windungs-
zahl Ngrossel gesenkt werden, was zu einem kleineren Kupferwiderstand
Rirosser fihrt. In Abbildung 4.23 sind die Gesamtverluste fiir die Be-
rechnung und Simulation unter Beriicksichtigung der Gleichung (4.11)
und symmetrischer Kernaussteuerung aufgetragen.
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Abbildung 4.23: Gesamtverluste aus Berechnung und Simulation fiir
verschiedene Induktivitdtswerte Lgrosse; und entsprechendem Drossel-
widerstand Ry ossel

Aus Abbildung 4.22 und 4.23 ist ersichtlich, dass die mit den hergelei-
teten analytischen Gleichungen berechneten Gesamtverluste fiir kleine
Leistungen eine gute Ubereinstimmung mit den Gesamtverlusten aus
Simulation und Messung aufweisen.

Die Gesamtverluste der passiven Vormagnetisierungsschaltung fiir all-
gemeine DC-Vormagnetisierungsstrome wurden ebenfalls bei hoherer
Leistung durch Messungen am Modulator II bei Pulsspannungen von
Upri = 200-800V und DC-Vormagnetisierungsstromen von lyormag =
0-30 A gepriift. Zur Ermittlung der Gesamtverluste miissen dabei fol-
gende Spannungs- und Stromverldufe erfasst werden:

o die Freilaufdiodenstréme If1-1¢4 und -spannungen U¢1-Uyy in den
vier parallelen Zweigen;

e die Primérstrome Ip,i1-Ipri4 und -spannungen Up,;1 — Upris in den
vier parallelen Pulsgeneratoren;

e der Sekundérstrom Ig.; und die Sekundérspannung U, an der
Last;

e und der Vormagnetisierungsstrom I,ormaeg sowie die Vorma-
gnetisierungsspannung an der externen Vormagnetisierungsquelle

Uvormag-



Passive Vormagnetisierung 273

Die Verluste lassen sich schliesslich aus den gemessenen Spannungs-
und Stromverldufen wie folgt berechnen:

e die Verluste durch die magnetischen Komponenten in der Freilauf-

diode Ppy = Zizl Pp ¢, durch Multiplikation von Diodenstrom
und -spannung, Pp s, (t) = I, (t) - Usa();

die negative Spannungsfliche fiir die Verluste an der Last durch die
iibersetzte Vorwartsspannung der Diode und den Lastwiderstand,

2
Plast (t) = (%Uf(t)) . Rlast;

und die ohmschen Verluste in der Vormagnetisierungsschalt-
ung durch den Vormagnetisierungsstrom Iyormag und den ge-
messenen Kupferwiderstand in der Vormagnetisierungsschaltung
Rarossel + Ricit,vormag, bestehend aus Kupferwiderstand der Dros-
sel, Widerstand der Vormagnetisierungswicklung und der Zulei-
tunga P’Uormag(t) = (Rdrossel (t) + Rleit,vormag) : Igormag (t)

Fiir die Berechnung der Gesamtverluste durch die passive Vormagnet-
isierung wurden zusétzlich die hergeleiteten Gleichungen (4.27) sowie
(4.38) und fiir die Grossen Lyqg und Lgrosse; die aus der Impedanz-
messung ermittelten Werte verwendet. Die mittlere effektive Pulsdau-
er Tp ergibt sich aus der Mittelung aller gemessenen Pulsbreiten. Die
Pulsbreite der jeweiligen Messung wird dabei aufgrund der nichtidealen
Pulsform aus der Pulsspannungszeitfliche und der Pulsspannung Up,;
berechnet.

— 800 — 800
= Z,
~ 400 = 400
o oS
0 0
800 30 800 30

a)

20 20

600 600
10 400 10
Uy [V] 2000 [ o [AI b) U, V] 2000 7 [A]

Abbildung 4.24: Gesamtverluste durch die passive Vormagnetisier-
ung. a) Messung am Modulator IT, b) Berechnung mit konstanter mitt-
lerer Magnetisierungsinduktivitat Lyqg-
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T,
— P Upri(t) dt
T, = Jo" Uprit)dt. (4.40)
Upm'

In Abbildung 4.24 sind in a) die gemessenen und in b) die berech-
neten Gesamtverluste der passiven Vormagnetisierung bei den Puls-
spannungen Up,; = 200-800 V und den DC-Vormagnetisierungsstrémen
Lyormag = 0-30 A aufgetragen. Aufgrund der Annahme einer konstanten
mittleren Magnetisierungsinduktivitét fmag, ist ersichtlich, dass sich
vor allem bei asymmetrischer Kernaussteuerung die berechneten Verlu-
ste von den Messwerten bis zu +35 % unterscheiden.

Zur Erzielung einer besseren Ubereinstimmung der berechneten und
gemessenen Verluste wird im Folgenden die konstante mittlere Magneti-
sierungsinduktivitét Zmag durch eine variable mittlere Magnetisierungs-
induktivitét fmag(B,H ) ersetzt, die sich abhdngig von der Kernaus-
steuerung B aus der Hysteresekurve in Abbildung 4.25 b) berechnet.
Dabei wurde zunéchst die erwihnte Hysteresekurve aus Abbildung 4.25
b) mittels Interpolation aus der im Datenblatt verfiigharen Hysterese-
kurve (vgl. Abbildung 4.25 a)) ermittelt.

Die fiir die jeweilige Spannungszeitfliche Up,; T}, und jeweiligen Vor-
magnetisierungsstrom I,ormag tatséchlich auftretende mittlere Magneti-
sierungsinduktivitét Ly, (B, H) berechnet sich dabei aus der mittleren
Flussdichte- und Magnetfelddnderung (vgl. Abbildung 4.26).

2.0 1.5
o 1.0
_ 05
E 2
= 00 = 0.0
-0.5
-1.0
-1.0
2035002000 0 2000 2000 0 =500 0 300
a) H [A/m] b) H [A/m]

Abbildung 4.25: a) Hysterese aus dem Datenblatt, b) Interpolation
der Hysteresekurve zur Berechnung der Magnetisierungsinduktivitét.
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_ AB B. — B,
M’I‘ (B5 H) - AH - He _ Ha
— AdrosselN2

Lmag(BaH) = Ho ﬁr(BvH) h (441)

Iy

Die Flussdichtednderung AB ist dabei durch Gleichung (4.4) be-
stimmt.

_ UpriTp

AB =
Npm'Ak

(4.42)

Der Startwert H, berechnet sich anschliessend aus dem DC-
Vormagnetisierungsstrom I,ormaqg anhand Gleichung (4.3).

Nvorma I’UO’I"’ITL(I
H, = —megmomes (4.43)
k

Der entsprechende Anfangswert der Flussdichte B, ergibt sich aus der
interpolierten Hysteresekurve in Abbildung 4.26 mit B, = f(H,). Mit
Hilfe von AB und der interpolierten Hysteresekurve kann schlussendlich
noch auf den fehlenden Wert H. geschlossen werden.

B[T]
iy~ Lmag (]vormag’AB) B
e
H,~ Nvormag ’[vormag/ 4B
H, H [A/m]
B,

Abbildung 4.26: Berechnung der Magnetisierungsinduktivitét

Lynag(B, H) in Abhéngigkeit der Spannungszeitfliche U,,; T}, und Vor-
magnetisierungsstrom lyormag-
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In Abbildung 4.27 a) und b) sind die gemessenen bzw. berechneten
Magnetisierungsinduktivitéten fiir die jeweilige Pulsspannung Up,; und
den DC-Vormagnetisierungsstrom Iyormaqg aufgetragen. Die aus dem
Datenblatt hergeleitete Magnetisierungsinduktivitdt, welche nun vom
DC-Vormagnetisierungsstrom Ilyormag und der Pulsspannung U,,; ab-
héngig ist, wird zur erneuten Berechnung der Gesamtverluste verwen-
det. Die Abbildungen 4.28 a) und b) zeigen die gemessene bzw. berech-
neten Gesamtverluste mit variabler mittlerer Magnetisierungsinduktivi-
tat Lmag(Ba H) = f(Upri; Ivormag)-

Der relative Fehler der Gesamtverluste zwischen Berechnung und
Messung kann nun im ganzen Messbereich auf £20 % begrenzt werden.

10

Lyag [WH]
Lipgg [1H]

2) V12000 7,0, [A] D) Upr 200

prl [

vormag

Abbildung 4.27: a) Gemessene Magnetisierungsinduktivitit, b) Be-
rechnete Magnetisierungsinduktivitdat aus der interpolierten Hysterese-
kurve.

30

20

a) prz [V] 2000 Ivormag [A] b) U, ri [V] 2000 [vormag [A]

Abbildung 4.28: Gesamtverluste durch die passive Vormagnetisier-
ung, a) Messung am Modulator II, b) Berechnung mit variabler Ma-
gnetisierungsinduktivitét Ly,q.q(B, H).
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Die Verluste fiir 900 V und 1000 V, welche aufgrund von messtechni-
schen Griinden nicht erfasst werden konnten, wurden mittels der oben-
stehenden Messdaten extrapoliert. In Abbildung 4.29 sind die aus den
Messungen extrapolierten Verluste mit den Verlustberechnungen mit
variabler mittlerer Magnetisierungsinduktivitéit L,,q,(B, H) gegeniiber-
gestellt.

Ebenfalls mit Pulsspannungen bis 1000 V kann der relative Fehler zwi-
schen Extrapolation und Berechnung im gesamten Bereich mit Ausnah-
me zweier Messpunkte ((600V, 0A) und (1000V, 7A)) innerhalb von
+20 % gehalten werden. Die Ungenauigkeit der Berechnung bei Puls-
spannung von 600-1000V und Vormagnetisierungsstromen von 0-7 A
ist eine Folge der stark asymmetrischen Kernaussteuerung, bei der die
gemittelte Magnetisierungsinduktivitat Zmag(B,H ) zu niedrige Wer-
te aufweist. In Abbildung 4.30 sind die Messkurven der Diodenstro-
me Ifi-Ir4 und des Vormagnetisierungsstromes lyormag und der Aus-
gangspannungspuls fiir eine Pulsspannung von 800V sowie einem DC-
Vormagnetisierungsstrom von 10 A dargestellt. Dabei ist ersichtlich,
dass die Diodenstréme Ifi-If4 aufgrund des zusétzlich ohmschen Span-
nungsabfalls einen nichtlinear abfallenden Stromverlauf aufweisen. Der
Vormagnetisierungsstrom Iyormag deckt sich jedoch relativ gut mit der
zur Verlustberechnung getroffenen Annahme des linearen Stromverlau-
fes von Lyormag-

30
20

600 10

ri [V] 2000 Ivormag [A] b) Upri [V] 2000 Ivormag [A]

a) U,

Abbildung 4.29: Gesamtverluste durch die passive Vormagnetisier-
ung, a) Messung am Modulator II bis 800V und Extrapolation
bis 1000V, b) Berechnung mit variabler Magnetisierungsinduktivitét

Linag(B, H).
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Abbildung 4.30: a) Diodenstrome Iy, Iys, Ir3 sowie I4, b) Vorma-
gnetisierungsstrom I,ormag wahrend des Freilaufintervalls und c) der
entsprechende Ausgangsspannungspuls.
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4.1.6 Regelung des Vormagnetisierungsstromes

Abhéngig von der Pulsspannungszeitfliche Up,;T},, muss der Vormagne-
tisierungsstrom I,ormaeg von der externen Stromquelle eingestellt wer-
den, um eine symmetrische Kernaussteuerung zu erreichen. Bei be-
kannter Magnetisierungsinduktivitét L,,.q, ldsst sich der nétige DC-
Vormagnetisierungsstrom Iy,ormaqg fiir die entsprechende Pulsspannungs-
zeitflache einstellen.

Upri Tp

mag (Upri; T;D; Ivormag)

(4.44)

Ivormag = T

Wie in Abbildung 4.31 gezeigt, ist in der Realitdt die resultieren-
de Magnetisierungsinduktivitidt Ly,qq(B, H) aufgrund der nichtlinea-
ren Hysteresekurve vorwiegend von der angelegten Spannungszeitflache
UpriTp und des eingestellten DC-Vormagnetisierungsstromes Iyormag
abhéngig. Ohne Vormagnetisierungsstrom, Iyormaqg = 0 A, sinkt bei stei-
gender Pulsspannungszeitfliche U,,;1);, die mittlere Magnetisierungsin-
duktivitét Ly,qq(B, H) immer mehr ab, was anhand Gleichung (4.6) zu
einem steigenden Magnetisierungsstrom fiihrt.

Mit zunehmendem Vormagnetisierungsstrom (Lvormag > 0A) steigt
die mittlere Magnetisierungsinduktivitdt L,,., aufgrund der monoton
steigenden BH-Kurve im 3. Quadranten bzw. der monoton fallenden

(B [T]

Upri T, Be,3 Be,l

H, _ I Be,Z

~ Nvormag : Ivormag \NLmag(BJ]—I) MA
H [A/m]
Be 1 Ba,Z
B

2) ! b) Bas

Abbildung 4.31: a) Konstanter Vormagnetisierungsstrom Iyopmag und
variable Spannungszeitfliche Up,;T,, oder b) Variabler Vormagnetisie-
rungsstrom lyormaeg und konstante Spannungszeitfliche Up,.;T),.
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BH-Kurve im 1. Quadranten {iberproportional mit dem Vormagnetisie-
rungsstrom Iy,ormag an und erreicht ihr Maximum sobald der Kern sym-
metrisch ausgesteuert wird. Der Magnetisierungsstrom I,,,,4, nimmt ent-
sprechend iiberproportional mit steigendem Vormagnetisierungsstrom
Lyvormag @b und wird bei maximaler Magnetisierungsinduktivitat Ly,qg,
also bei symmetrischer Kernaussteuerung, minimal. Aufgrund der iiber-
proportionalen Stromabnahme I,,,, bei linear zunehmendem Vorma-
gnetisierungsstrom Iy,ormag €rreicht auch der Spitzenstrom in der Frei-
laufdiode ff (ff = Imag + Lvormag bel L, = O0H) bei symmetrischer
Vormagnetisierung ein Minimum (vgl. Abbildung 4.32). Wird der DC-
Vormagnetisierungsstrom weiter erhoht (Iyormag,pri > Imag), nimmt die
mittlere Magnetisierungsinduktivitéit L,,,, wiederum ab, wodurch der
Magnetisierungsstrom I,,,44 iiberproportional steigt.

],

I vormag,pri—

mag
symmetrisch
Ivormag,pri<{mag Ivormag,pri?lmag
asymmetrisch | asymmetrisch
o Iy
: j
'3
/fd
= mag A
gx\/ Ivormag,pri [f2
g Y ,
wn Ifl
"""" LI L B L B """""""'t
Ivormag.,lilvormag,ZIvormag,3 h i o t3,1 t3,2 t3,3
DC-Vormagnetisierungsstrom Magnetisierungsstrom

Abbildung 4.32: Spitzenstrom in der Freilaufdiode I + wéhrend dem
Intervall Thy in Abhéngigkeit des Vormagnetisierungsstromes lyormag
bei L, = 0H.
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Regelungsverfahren

Bei ungeregelter DC-Vormagnetisierung muss aufgrund der nichtlinea-
ren Hysteresekurve fiir jede Pulsspannungszeitfliche Up,;T}, die Ma-
gnetisierungsinduktivitdt L,.q(B, H) vorerst ausgemessen werden, um
im Betrieb eine symmetrische Kernaussteuerung und somit minimale
Verlustleistung zu erreichen. Anhand der obenerwahnten Erkenntnissen
kann der DC-Vormagnetisierungsstrom Iyormag jedoch ohne Kenntnis-
se Uber den Wert der Magnetisierungsinduktivitat L,.q(B, H) mittels
dem zu messenden Spitzenstrom in der Freilaufdiode [ ¢ derart geregelt
werden, dass jeweils ein minimaler Spitzenstrom in der Freilaufdiode
I ¢ und somit eine symmetrische Kernaussteuerung erreicht wird. Als
Regelgrosse des DC-Vormagnetisierungsstromes lyormag fiir den Span-
nungspuls zum Zeitpunkt ¢ dient dabei der Spitzenstrom in der Frei-
laufdiode I, des vorhergehenden Pulses (vgl. Abbildung 4.33).

A A llvormag,o
laje1 ﬂ» PI-Regler
+ \ - & + [vormag,k+1
A
Id,k

A A A A A A
[a’,lk-S Id,|k—4 Liks Lago Lagpr Lax

bis brs Di3 brp2 DLl Dk t
I

vormag, k-1

I vormlag, k-5 I vormag, k-3

I
I vormag, k-4 1, vormag, k-2 I vormag,k

1

vormag,sym

T I I I I I
his ks bis brr bl br 1

Abbildung 4.33: Regelung des Vormagnetisierungsstromes Iyormag
durch den Spitzenstrom in der Freilaufdiode I ¥
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Der Spitzenstrom in der Freilaufdiode des vorhergehenden Pulses
I f.k—1 wird mit dem des momentanen Pulses I ¢,k verglichen. Aus der
Differenz der Spitzenstrome in der Freilaufdiode I f.k—1 und I . wird
anschliessend der neue Vormagnetisierungsstrom Iyormag berechnet, so-
dass ein minimaler Spitzenstrom erreicht wird. Es wird angenommen,
dass der Leistungsmodulator nicht direkt bei voller Pulsleistung betrie-
ben wird, sondern die Spannungszeitfliche U,,;T), stetig von Puls zu
Puls erhéht wird, damit der DC-Vormagnetisierungsstrom Iyormag €in-
geregelt werden kann und somit der Kern nicht séttigt. Folglich darf
bei unbekannter Magnetisierungsinduktivitit L,,,q das System beim
ersten Puls mit maximal der halben Nennspannungszeitfliche ohne Vor-
magnetisierung betrieben werden. Anhand des resultierenden Spitzen-
stromes in der Freilaufdiode I ¢ wird anschliessend beim zweiten Puls
der Vormagnetisierungsstrom auf den halben Spitzenstrom in der Frei-
laufdiode T 7/2 eingestellt. Bei den folgenden Pulsen wird der Vorma-
gnetisierungsstrom anhand dem beschriebenen Regelverfahren eingere-
gelt. Ist die mittlere Magnetisierungsinduktivitit L,,,, bereits bekannt,
kann zur Regelung des Vormagnetisierungsstromes Iyormag fiir die ent-
sprechende Spannungszeitfliche bereits ein Anfangswert Iyormag,0 vOI-
gesteuert werden (vgl. Abbildung 4.33).



Verbesserte Vormagnetisierung 283

4.2 Verbesserte Vormagnetisierung

Aufgrund der hohen Verluste durch die DC-Vormagnetisierung wird
zur Effizienzsteigerung der Vormagnetisierungsschaltung die DC-
Vormagnetisierungsquelle durch eine Quelle mit asymmetrischer H-
Briicke ersetzt, die es ermdglicht gespeicherte Energie von teils parasi-
tdren Komponenten wie Linag, Larosser tnd Ly in die Quelle zuriickzu-
fithren (vgl. Abbildung 4.34). Somit wird die Belastung der Freilaufdiode
und der Kiithlaufwand wesentlich reduziert, was sich trotz steigendem
Schaltungsaufwand effizienzsteigernd auf das Gesamtsystem auswirkt.

4.2.1 Allgemeine Funktionsweise

Die Vormagnetisierungsschaltung aus Abbildung 4.34 wird neben der
asymmetrischen H-Briickenschaltung, bestehend aus den Dioden D,
und D,5 sowie den MOSFETs S,; und S,2, zusétzlich durch die parallel
an der Vormagnetisierungsdrossel liegende Freilaufdiode Do erweitert.
Zur Reduktion der auftretenden Pulsspannung an der Vormagnetisie-
rungsdrossel bzw. an der Diode Dy, wird die Vormagnetisierungsschalt-

______ Drossel
E Ldrossel Rdrossel : Drl rl Jq
- . * ¢

- . _} Uvornmg
Dﬂ* Srzjzl Dy
]V() rmag
|R—g| [pri E & prl sek : [/asl
Dp Un | Upri E Ca Lmag H i Riast

<> UDC [ﬂ E ma(g E
S| E nichtidealer i

i Transformator !

Abbildung 4.34: Leistungsmodulator mit verbesserter Vormagnet-
isierungsschaltung.
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ung priméarseitig an den Leistungsmodulator angeschlossen, wodurch
sich der Einsatz der dritten Wicklung am Transformator eriibrigt. Zu-
sétzlich bringt die Substitution der DC-Vormagnetisierungsquelle durch
die aktive Quelle den Vorteil, dass der Kern statt mit DC-Strom mit Hil-
fe der Schalter S,; und S, direkt vor der Pulserzeugung auch pulsfor-
mig aufmagnetisiert werden kann. Zwischen den Pulsen bleibt der Kern
somit nicht aufmagnetisiert, wodurch die ohmschen Verluste in der Vor-
magnetisierungsschaltung reduziert werden kénnen. Wie bei der passi-
ven Vormagnetisierung kann zur Erkldrung der Funktionsweise der ver-
besserten Vormagnetisierung die Pulsperiode 7., in die drei Intervalle
Toremags Tp und Tgemag unterteilt werden. Das Intervall T emag ent-
spricht dabei der Aufmagnetisierungszeit, 7}, der Pulsdauer und Tgemaqg
dem Abmagnetisierungsintervall (vgl. Abbildung 4.35).

Intervall T}remag

Wie bereits erwdahnt, kann der Kern mit Hilfe der aktiven Vormagne-
tisierungsquelle Uyormag pulsformig vormagnetisiert werden. Dazu sind
im Intervall Tpremag die beiden Schalter S,1 und S,p der asymmetri-
schen H-Briicke eingeschaltet. In Abbildung 4.36 ist der entsprechen-
de Strompfad des Vormagnetisierungsstromes fiir das Aufmagnetisie-
rungsintervall Ty emaq eingetragen. Aufgrund der Drosselinduktivitat

In passiv ,, Gewonnene Energie

kA [ﬂ verbessert 2]

I vormag,nom
vormag

| T

I

vormag,nom

% . it 13

-1kA == -1, vormag,nom

Tpremag T T, demag
p

Abbildung 4.35: Verlauf des Vormagnetisierungsstromes I,ormag, Ma-
gnetisierungsstromes I,,,44 sowie des Freilaufdiodenstromes If; in der
Diode Dy, fiir die aktive und passive Vormagnetisierung 11 qktiv bzw.

Ifl,passiv .
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Larosser und der Magnetisierungsinduktivitét L,,q, fithrt die konstante
Spannung Uyormag zu einem linearen Anstieg des Vormagnetisierungs-
stromes Iyormag bzw. linearen Abfall des Magnetisierungsstromes I,,,q4
(vgl. Intervall Tpremag in Abbildung 4.35).

Uvormangremag (445)
Ldrossel + Lmag

Ivormag = _Imag =

Die am Transformator anliegende Vormagnetisierungsspannung darf
dabei die Vorwértsspannung Uy der Freilaufdiode Dy nicht iiberschrei-
ten, damit eine Leitphase der Freilaufdiode Dy verhindert wird. Auf-
grund des induktiven Spannungsteilers von Lyormag Und Li,qq 1dsst sich
die maximale Spannung der Vormagnetisierungsquelle Uyormag respek-
tive die Dauer von Tjremag berechnen. Fiir die Induktivitdt der Drossel
Lgrossel wird der auf die Primérseite transformierte Wert der Drossel-
induktivitdt von der passiven Vormagnetisierung verwendet. Die Vor-
wartsspannung der Freilaufdiode, welche sich aus einer Serieschaltung
von mehreren Dioden ergibt, sei Uy; = 10V.

o Ldrossel + Lmag
Uvormag,maa: — Ufl e

Lmag
13.3 uH + 2.5 uH
oy 133uH 425
2.5 pH
=632V

Abbildung 4.36: Strompfad widhrend dem Aufmagnetisierungsinter-
vall Tpremag-
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Lipag - Alfy
Tpremag = #
2.5 1H - 1000 A
10V
= 250 ps (4.46)

Sobald der gewiinschte Vormagnetisierungsstrom Iyormag,nom €rreicht
wird, kann der Schalter S,; oder S,5 gedffnet werden, was eine Kom-
mutierung des Vormagnetisierungsstromes I,ormag auf eine der beiden
Dioden D, oder D, zur Folge hat. Das Offnen beider Schalter S,; und
Spo ist ebenfalls zuléssig, wobei der Vormagnetisierungsstrom Iyormag
auf beide Dioden D,; und D, kommutiert und dabei Energie in die
Vormagnetisierungsquelle Uyormag zuriickspeist (vgl. Abbildung 4.37).
Im Folgenden wird angenommen, dass nur ein Schalter gedffnet wird.
In diesem Fall bleibt aufgrund der vernachldssigbaren Gegenspannung
der Vormagnetisierungsstrom Iyormag bis zum Beginn von Intervall T,
in dem der Hauptschalter Sy, schliesst, in etwa konstant.

a) b)

Abbildung 4.37: Strompfad Iyormaeg am Ende des Aufmagnetisie-
rungsintervalls Tpremag, Wobei a) nur Schalter S,; gedffnet wird (Sro
auch moglich) oder b) beide Schalter S,; und S,o gedfinet sind.
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Intervall T,

Wahrend des Pulses fiihrt die anliegende Pulsspannung U,,; in der Ma-
gnetisierungsinduktivitét L,,q4 sowie in der Vormagnetisierungsdrossel
Lyormag zu entsprechend rasch ansteigenden Stromen 1,44 und Iyormag
(vgl. Intervall T}, in Abbildung 4.35).

UpriT,
Alvormag ~ Ldp ”pl
UyiT,
Almag = LP L= 2- Ivormag,nom (447)
mag

Bei symmetrischer Kernaussteuerung A B steigt der Magnetisierungs-
strom wihrend der Pulsdauer T}, linear von —I,.4 auf I,y an. Wah-
rend dieser Zeit schiitzt die Vormagnetisierungsdrossel analog zur pas-
siven Vormagnetisierung die Vormagnetisierungsquelle vor dem erzeug-
ten Spannungspuls. Dabei wird ebenfalls zusétzliche Energie von der
Pulsquelle in die Vormagnetisierungsdrossel eingebracht, was einem ent-
sprechenden Stromanstieg Alyormag entspricht. Die Strompfade fiir das
Intervall 7}, sind dabei in Abbildung 4.38 gezeigt.

Abbildung 4.38: Strompfade wéhrend der Pulsdauer 7),, wobei a)
die Strompfade fiir das Intervall 0-% und b) die Strompfade fiir das

Intervall %-Tp zeigt.
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Intervall Tyemag

Nach dem erfolgten Puls ist Sj; ausgeschaltet und der Vormagneti-
sierungsstrom lyormaeg kommutiert aufgrund der geringsten Gegenspan-
nung auf die Diode D5 bis die Drossel vollends entmagnetisiert ist (vgl.
Abbildung 4.39). Die gesamte Energie, welche wihrend der Pulsdauer
T, in der Drosselinduktivitat Lgrossei gespeichert wurde, fliesst dabei,
abgesehen von den Verlusten, zuriick in die Vormagnetisierungsquelle
Uvormag- Der Magnetisierungsstrom I,,,,4 muss jedoch weiterhin wie bei
der passiven Vormagnetisierung iiber die Diode Dy; abgebaut werden
und fiihrt dadurch zu den hauptséichlichen Verlusten der verbesserten
Vormagnetisierungsschaltung.

Die Stromverlaufe wihrend dem Intervall Tyemag sind in Abbild-
ung 4.35 dargestellt. Zusétzlich zum Diodenstrom Ifi yerpessert ist der
Stromverlauf 1 passiv durch die Freilaufdiode Dy, fiir die passive Vor-
magnetisierung eingetragen. Im Vergleich zur passiven Vormagnetisier-
ung fliesst bei der verbesserten Vormagnetisierung nach dem Puls der
von der Drossel getriebene Strom Iyormag nicht mehr durch die Frei-
laufdiode Dy, sondern wird iiber die Diode Dyp zur Vormagneti-
sierungsquelle zuriickgefiihrt. Die in der Drossel gespeicherte Energie
kann somit in der Vormagnetisierungsquelle zuriickgewonnen werden.
Der Spitzenstrom I ¢ in der Diode Dyy verringert sich dadurch von
It = Imag + Lvormag auf Iy = IL,q4. Fiir die Spezifikationen aus Tabelle
4.1 entspricht dies einer Reduktion des Spitzenstromes in der Freilauf-
diode von I; = 2370 A auf I; = 1000 A (~ 58 %).

Abbildung 4.39: Strompfade wihrend dem Entmagnetisierungsinter-
valls Tqemag-



Verbesserte Vormagnetisierung 289

4.2.2 Bauteilbeanspruchung und Verlustberech-
nung

Bauteilbeanspruchung

Die Spannungsbelastung der asymmetrischen Vollbriicke, bestehend aus
den Dioden D,; und D, sowie den MOSFETs S,.; und S,9, ist aufgrund
der maximal moéglichen Vormagnetisierungsspannung Uyormag,maz VOR
63.2 'V gering. Somit kénnen Bauelemente mit Sperrspannungsfestigkei-
ten von 100V eingesetzt werden. Hingegen betragt die Strombelastung
kurzzeitig mehr als 1 kA. Fiir die Freilaufdiode Dy gelten immer noch
dieselben Bedingungen wie bei der passiven Vormagnetisierung, wobei
die Verluste in der Diode wesentlich reduziert werden konnen. Fiir die
Freilaufdiode Dy; ist somit ein 1700 V-Bauelement mit einer Stromtra-
gefahigkeit von 1000 A notwendig. Ebenfalls muss die Freilaufdiode D o
wéahrend des Pulses die gesamte Pulsspannung sperren konnen. Entspre-
chend ist auch hier ein dhnliches Bauelement wie fiir Dy, erforderlich.
Damit Bauelemente mit kleinerer Strombelastung und héherer Sperr-
spannung einsetzbar sind, kann die Vormagnetisierungsschaltung, wie
die passive Vormagnetisierung, iiber eine Vormagnetisierungswicklung
angeschlossen werden. Die Spannungsfestigkeit der Diode Dy muss je-
doch der Spannungsfestigkeit der Drossel entsprechen, was bei 10 Win-
dung bereits 10kV entspricht. Dabei ist eine Reihenschaltung von Di-
oden denkbar, wobei dieser Ansatz hier nicht weiter verfolgt wird.

Verlustberechnung

Fiir die beschriebene Vormagnetisierungsschaltung lassen sich die mitt-
leren Verluste in der Freilaufdiode Dy, einfach berechnen.

ts ts ffl
EDflz/ UfllfldeUfl/ t_tdt
0 0 3

Upl .
= %Tdema‘q wobel Ifl = Imag (448)
Upnl 10V - 1000 A
EDfl = f12 fleemag: f250}ls:125t]

Ppf1 = Epfi1 - frep = 250 W (4.49)
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Dasselbe Resultat kann auch mittels Energieinhalt in der Magneti-
sierungsinduktivitéit erzielt werden, da gerade diese Energie in der Frei-
laufdiode D¢y umgesetzt wird.

1 - 1
5 Lmaglih = 5 2.5 wH - (1000 AP =1.25]

Ppp1 = Epg1 - frep =200 W (4.50)

Epp1 =

Aufgrund der Reduktion des Spitzenstromes in der Freilaufdiode I f1
um 58 % und der Verkiirzung der Freilaufzeit Tyemag , konnen die Ver-
luste durch die magnetischen Komponenten von 1185 W auf 250 W (-
79%) reduziert werden. Dies wird bei konstanter Vorwértsspannung
der Freilaufdiode in Abbildung 4.35 durch die schraffierte Fliache noch-
mals verdeutlicht. Die ohmschen Verluste in der Vormagnetisierungs-
drossel héngen, wie bereits bei der passiven Vormagnetisierung, vom
Design der Drossel ab. Fiir die verbesserte Vormagnetisierung muss
jedoch die Drossel im Wesentlichen nur beziiglich der ohmschen Ver-
luste optimiert werden, da die von der Pulsquelle zugefiihrte Energie
nicht in der Freilaufdiode abgebaut wird, sondern in der Vormagnet-
isierungsschaltung zuriickgewonnen werden kann. Zur Abschitzung der
ohmschen Verluste in der Drossel wird ein realisierbarer Kupferwider-
stand von Rgosse; = 0.1 2 angenommen. Des Weiteren sei die Vorwéarts-
spannung der Dioden D1, Do und D¢y konstant auf Uy = 1V. Zur
Berechnung der Leitverluste werde fiir die Niederspannungs-MOSFETs
ein Durchlasswiderstand von Rpg o, = 10 m§2 verwendet. In Tabelle 4.5
sind die entsprechenden Verluste sowie die Gesamtverluste der verbes-
serten Vormagnetisierung aufgelistet [226,227].
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Tabelle 4.5: Teil- und Gesamtverluste der verbesserten Vormagnet-
isierungsschaltung.

Bauelement Energie pro Puls /

Leistung bei frep = 200 Hz
Freilaufdiode Dy 1.25J / 250 W
Freilaufdioden D,1,D,2 und Do 0.75J / 150 W
Drosselwicklung Rg,ossel 0.042J / 84W
Niederspannungs-MOSFETs S,; und S,o 0.34J / 68W
Gesamtverluste 2.382J) / 476.4W

4.3 Aktive Vormagnetisierung

Mittels der in Abschnitt 4.2 vorgestellten verbesserten Vormagnetisier-
ung konnte die in der Drossel Lgosser gespeicherte Energie zuriickge-
wonnen und die Verluste in der Freilaufdiode Dy auf den Energiein-
halt in der Magnetisierungsinduktivitit beschréinkt werden. Damit nun
auch die Energie in der Magnetisierungsinduktivitat zuriickgewonnen
werden kann, muss der momentane Freilaufpfad bestehend aus der Frei-
laufdiode Djy; mit einem zusétzlichen Energiespeicher erweitert wer-
den. In der folgenden aktiven Vormagnetisierungsschaltung wird des-
halb ein Kondensator zur bestehenden Freilaufdiode Df; in Reihe ge-
schaltet. Die Diode sorgt dabei fiir einen unidirektionalen Energietrans-
fer von der Magnetisierungsinduktivitdt in den Kondensator. Die nach
dem Puls gespeicherte Energie im Kondensator kann anschliessend z.B.
aktiv mittels eines DC/DC-Wandlers an den Eingang riicktransferiert
werden [199-202,204-206,210-212].

Der folgende Abschnitt konzentriert sich jedoch auf die Moglichkeit,
in welcher die Energie mittels eines weiteren Schaltelementes zur er-
neuten Vormagnetisierung des Kerns wiederverwendet wird. Dabei ist
zu bemerken, dass die aktive Vormagnetisierung bei Leistungsmodula-
toren nur fiir Lasten mit Diodencharakteristik, wie z.B. ein Klystron,
oder einer Last mit externer Diode verwendet werden kann, da anson-
sten die zuriickgewonnene Energie grosstenteils in der Last vernichtet
wird. Anderenfalls muss die zwischengespeicherte Energie, wie bereits
erwahnt, aktiv in einen anderen Energiespeicher transferiert werden.
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4.3.1 Allgemeine Funktionsweise

Die Funktionsweise der aktiven Vormagnetisierung kann wie bei den
bisherigen Schaltungen mit den drei Hauptintervallen: Aufmagnetisie-
rungsintervall Tjremag, Pulsdauer 7, und Entmagnetisierungsintervall
Tyemag beschrieben werden. Zusétzlich muss jedoch bei der aktiven Vor-
magnetisierung der Ubergang zwischen Aufmagnetisierung und Puls ge-
nauer untersucht werden, was mit dem Verzogerungsintervall T7p (engl.
Interlocking Delay) realisiert wird. Abbildung 4.40 zeigt das zugrun-
deliegende Schaltbild des Leistungsmodulators mit der aktiven Vor-
magnetisierung, wobei die Last durch einen Widerstand Rj,s; mit einer
in Reihe geschalteten Diode vereinfacht dargestellt ist [197,198,226,227].

Die aktive Vormagnetisierung besteht aus der Freilaufdiode Dy, dem
in Reihe geschalteten Kondensator C)., zur Zwischenspeicherung der
zuriickgewonnenen Energie und Steigerung der Modulatoreffizienz, so-
wie dem Schalter S, zur erneuten Vormagnetisierung des Transforma-
torkerns. Da wihrend der Aufmagnetisierung die Kapazitdt C,. direkt
an die Magnetisierungsinduktivitit L,,,, und die verteilte Kapazitét
des Transformators Cy geschaltet wird, kann zusétzlich, abhingig vom
Schwingverhalten des Systems, noch ein Dampfungswiderstand Ry ein-
gefiigt werden.

Upc|==Cpc

Abbildung 4.40: Schaltbild des Leistungsmodulators mit aktiver Vor-
magnetisierung.
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Intervall T)remag

Im Aufmagnetisierungsintervall T emag wird der Transformatorkern
durch Einschalten des Schalters S, liber den Kondensator C, vorma-
gnetisiert. Dabei wird angenommen, dass der Kondensator C bereits
auf eine bestimmte Spannung vorgeladen wurde, welche in diesem Fall
etwa 100-200V betrdgt (10-20 % von Up¢e). Wie in Abschitt 4.3.2 ge-
zeigt wird, kann eine Vorladung der Kapazitdt entfallen, wenn eine
leicht asymmetrische Kernaussteuerung toleriert wird. Zur Erzielung
einer symmetrischen Kernaussteuerung muss der Kondensator C). je-
doch vorgeladen werden. Dies kann anhand Abschnitt 4.3.3 mittels eines
Inverswandlers oder einer einfachen Diodengleichrichterschaltung reali-
siert werden.

Durch Einschalten des Schalters .S, liegt somit die Kondensatorspan-
nung Ug, wihrend dem Aufmagnetisierungsintervall negativ an der Pri-
méarwicklung des Transformators an, welche mit dem Windungsverhélt-
nis Nex /Npri ebenfalls auf die Lastseite transformiert wird. Im Falle
einer Klystronlast ist die negative Spannung auf einen Maximalwert
(hier: Upagz,ine = —50kV) zu beschrénken. Folglich ist die Kondensa-
torspannung anhand Gleichung (4.51) auf Ucy maer = 294V limitiert.
Zudem addiert sich die Kondensatorspannung Uc, zur Eingangsspan-
nung Upc, wodurch die Spannung Ucy maee aufgrund der maximalen
Sperrspannungsfestigkeit der Schaltelemente Sy, und S, auf etwa 200 V
zu begrenzen ist.

Npm'
UCr,max - = <Nsek) . Umax,znv
1
=—|— |- -—50kV=294V 4.51
(170) (4:51)

Waihrend dem Aufmagnetisierungsintervall T}, .cynqg beginnt somit der
Vormagnetisierungsstrom I,,,,, durch die Primérwicklung des Transfor-
mators zu fliessen (vgl. Abbildung 4.41). Der entsprechende Strompfad
fiir das Aufmagnetisierungsintervall Tgemaqq ist in Abbildung 4.42 ge-
geben. Der Strom I,,,, fliesst dabei in die Gegenrichtung zum Last-
strom und erzeugt somit einen magnetischen Fluss, der entsprechend in
die Gegenrichtung zum durch die Pulsspannung induzierten Fluss zeigt.
Die im Kondensator C,. gespeicherte Energie wird nun wahrend T}remag
in die Magnetisierungsinduktivitét L,,,, transferiert. Dabei baut sich
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Abbildung 4.41: Strom- und Spannungsverldufe der aktiven Vor-
magnetisierung wahrend einer Pulsperiode.

[ T

Abbildung 4.42: Strompfad wahrend des Aufmagnetisierungsinter-
valls Thermag-

der Strom I,,,q4 in Abhéngigkeit vom Einbruch der Kondensatorspan-
nung Ue, sinusférmig bzw. fiir eine grosse Kapazitit C, quasi linear
auf. Bei der Annahme einer konstanten Kondensatorspannung kann der
Stromwert zum Zeitpunkt ¢; vereinfacht durch Gleichung (4.52) berech-
net werden. Umgekehrt ist es auch moglich mit (4.52) und gegebener
Kondensatorspannung Ug.., die Dauer des Aufmagnetisierungsintervalls
Tpremag 71 berechnen, damit der Magnetisierungsstrom I,,,,4 einen de-
finierten Wert 1,44, nom erreicht.

UCT . Tpremag (452)

Imag,l = T
mag
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Verzogerungsintervall (interlocking delay) T;p

Sobald der gewiinschte Magnetisierungsstrom Iy,q9,1 = Imag.nom €I-
reicht ist, wird der Schalter S, bei t; ausgeschaltet. Nun folgt ein kurzes
Verzogerungsintervall (interlocking delay) bevor der Schalter Sy, einge-
schaltet wird um einen Kurzschluss iiber S, und Sjp; zu verhindern.
Dabei ist die Dauer T7p abhéngig von den Schaltgeschwindigkeiten und
Schaltverzégerungen von S, bzw. Sjs. Diese liegen bei grosseren IGBT-
Modulen zwischen 1-3 us. Somit sind wihrend T7p beide Schalter S,
und Sj; ausgeschaltet und der Magnetisierungsstrom fliesst abhéngig
von der Klystronspannung entweder iiber den Eingangskreis durch den
Eingangskondensator C;, und die antiparallele Diode des Hauptschal-
ters Sys oder in positiver Richtung iiber die Last (vgl. Abbildung 4.43).

Die Klystronspannung Uy, ldsst sich mit Gleichung (4.53) berechnen,
wobei k die Perveance des Klystrons ist [228,229].

3 Ik %
Iy =k- UkQ = U, = ? (4.53)

Allgemein ist bei Transformatoren der Magnetisierungsstrom I,,q4
mehr als das 10-fache kleiner als der auf die Primérseite transformierte
Laststrom Ij,. Somit ist wihrend des Verzogerungsintervalls T7p auch
die primérseitige Klystronspannung U, wesentlich kleiner als die DC-
Spannung der Eingangskondensatoren Upc. Fiir das spezifizierte Sy-
stem aus Tabelle 4.1 lésst sich die primérseitige Klystronspannung Uy,
mit bekanntem Klystronwiderstand einfach berechnen.

Abbildung 4.43: Strompfad wahrend des Verzogerungsintervalls T7p.
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NM' g
U]/c: (Npk> 'Rlast'llast

1 2
=(—) -1500Q-1000A =52V 4.54
(170) (4.54)

Konsequenterweise, wird aufgrund der kleineren Gegenspannung der
Magnetisierungsstrom I,,q4 ins Klystron anstelle iiber den Eingangs-
kreis fliessen. Aufgrund der geringen Klystronspannung von 52V (=
1/20 von Upc) ist auch die Stromabnahme wéhrend des Verzoge-
rungsintervalls entsprechend 20-mal langsamer, wodurch der Magneti-
sierungsstrom wéhrend T7p in etwa konstant bleibt (vgl. Abbildung
4.41). Folglich koénnen die Verluste im Klystron wihrend T7p mit der
Annahme einer Verzégerungsdauer von T7p = 3 ps abgeschétzt werden.

Pk = Ek : frep
=0.156J-200Hz = 31.5 W (4.55)

Somit ist die Dauer des Verzogerungsintervalls beziiglich der Abnah-
me des Magnetisierungsstromes und der Verluste im Klystron nicht kri-
tisch. Die gespeicherte Energie in der Streuinduktivitdt des Transfor-
mators L, kann jedoch nur iiber den Eingangskreis abgebaut werden.
Aufgrund des kleinen Induktivititswertes L, und der grossen Gegen-
spannung Upc verglichen zu L,y bzw. U}, nimmt der Strom durch den
Eingangskreis schnell ab. Da die antiparallele Diode des Hauptschalters
Sy wihrend dieser kurzen Abbauphase leitet, liegt die Eingangsspan-
nung wihrend dieser Zeit an der Primarwicklung und erzeugt einen
spitzen Spannungspuls, der jedoch aufgrund der verteilten Kapazitét
des Transformators Cy auf der Sekundérseite herausgefiltert wird.
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Intervall T,

Nach dem Verzogerungsintervall T7p zum Zeitpunkt ¢ wird durch Ein-
schalten von Sy, der Puls erzeugt. Wie in Abbildung 4.41 gezeigt, steigt
der Magnetisierungsstrom /,,,q4 wihrend der Pulsdauer 7}, aufgrund der
konstanten Pulsspannung Upc linear von Ip,q4,1 auf I,q4,2 an. Abbild-
ung 4.44 zeigt den Strompfad fiir das Intervall 7.

Intervall Tyemag

Nach der Pulserzeugung wird die in der Magnetisierungsinduktivitét
Lyag gespeicherte Energie wéhrend dem Abmagnetisierungsintervall
Tyemag Uber die Freilaufdiode Dy; in den Vormagnetisierungskonden-
sator C,. zurlickgefiihrt (vgl. Abbildung 4.41 und 4.45). Da die Span-
nung am Kondensator Ug,- wesentlich grosser als die Vorwéartsspannung
U1 der Freilaufdiode Dy, ist, konnen die Verluste in der Freilaufdiode
Dy klein gehalten werden. Zusétzlich wird die Abmagnetisierungszeit
Tyemag hauptsichlich durch die Kondensatorspannung Uc, bestimmt.

Abbildung 4.45: Strompfad wahrend des Abmagnetisierungsintervalls
Tdemag~
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Bei quasi konstanter Kondensatorspannung Ug, kann die Dauer der
Abmagnetisierung durch die Gleichung (4.56) abgeschétzt werden.

I
Tdemag = Lmag ' chy2 (456)

4.3.2 Selbstregelung der Kernaussteuerung

Zur Erzielung einer symmetrischen Kernaussteuerung miissen, wie be-
reits bei der passiven und verbesserten Vormagnetisierung gezeigt, die
Spitzenwerte des Magnetisierungsstromes |Ipq9.1| und |Lyag,2| gleich
gross sein. Entsprechend bleibt bei symmetrischer Kernaussteuerung
von —Ipqg nach I, ebenfalls der Energieinhalt in der Magnetisie-
rungsinduktivitét L.y vor und nach dem Puls konstant.

1
Emag = §Lmag ' 12

1
= 5Lmag ) (4.57)

Folglich ist bei einem idealen verlustlosen System die nach dem Puls
zuriickgewonnene Energie gleich der Energie, welche vor dem Puls zur
Vormagnetisierung des Transformatorkerns aus dem Kondensator C,
entnommen wurde. Somit erreicht die Kondensatorspannung Ue, nach
dem Entmagnetisierungsintervall Tge,mqy wiederum dieselbe Spannung
wie vor der letzten Aufmagnetisierung.

In der Realitét jedoch, wird nach der Entmagnetisierung aufgrund von
Verlusten in der Freilaufdiode D¢y, dem Schalter .S,., der Kupferverluste
in den Zuleitungen sowie in den Windungen und der Kernverluste die
Anfangsspannung Uc..(to) nicht mehr erreicht, wodurch die Spannung
Ucr(tg) unterhalb der Anfangsspannung Ucy (o) zu liegen kommt. Der
Spannungseinbruch AUg,., welcher durch die erwéhnten Systemverluste
Esys verursacht wird, kann dabei aus der Differenz der gespeicherten
Energie im Kondensator C). zu den Zeitpunkten ty und ¢4 mittels Glei-
chung (4.58) und der Beziehung Ucpra = Ucpr.to — AUcr berechnet
werden.
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1 1
Esys - §CRUCT(tO)2 - §CRUCT(t4)2

2E s
Cr

AUcq, = Uy (to) — \/Ucr(to)Q — (4.58)

Ausgehend von einer konstanten Pulsbreite und konstanter Pulsspan-
nung bleibt auch die Anderung des Verkettungsflusses AV bzw. die An-
derung des Magnetisierungsstromes Alyqg = Imag,2 — Imag,1 konstant
(vgl. Gleichung(4.59)).

AV =Uppi - Ty und W= Loy Inag (4.59)

Folgich hat eine asymmetrische Kernaussteuerung bei Annahme einer
konstanten Magnetisierungsinduktivitit zur Folge, dass der Spitzenwert
|Imag,2| nach dem Puls den Spitzenwert |I,qq41| vor dem Puls iiber-
schreitet, falls zu wenig vormagnetisiert wurde (|Inag,1| < [Imag,1,nom|)
bzw. unterschreitet, falls zu viel vormagnetisiert wurde (|Inag1| >
[Imag,1,nom|)- Entsprechend ist nach dem Puls anhand Gleichung (4.57)
in der Magnetisierungsinduktivitdt L,,,, mehr bzw. weniger Energie
gespeichert, welche dabei wihrend der Pulsdauer 7}, entweder von der
Magnetisierungsinduktivitiat zugefiithrt oder entnommen wurde, wobei
die Energiemenge AE,,;s von den beiden Spitzenwerten |I,q41] und
[I;mag,2| abhingt (vgl. Abbildung 4.46).

Fiir eine symmetrische Kernaussteuerung (|Iimag,1| = [Imag,2|) ist z.B.
die Energiemenge AFE),,s gleich Null, da wihrend der zweiten Hélfte der
Pulsdauer T), gleich viel Energie in die Magnetisierungsinduktivitét ge-
speichert wird wie in der ersten Hélfe der Pulsdauer 7, entnommen wur-
de, d.h. 5Lmagltag1 = 5Lmagliag 2. In Gleichung (4.60) ist die Bezie-
hung zwischen I,,,q4,1 und der zusétzlichen Pulsenergie AE,,;s, welche
in der Magnetisierungsinduktivitat L., gespeichert ist, beschrieben.

1 1
AE1;0ul5 = §Lmagl72nag,2 - §Lmagl72nag,1
1
= ELmag (AL}, — 2AInaglmag,1) (4.60)

Wird die Dauer des Aufmagnetisierungsintervalls Ty emaq auf einen
fixen Wert gesetzt, fiihrt, basierend auf Gleichung (4.52), eine Variati-
on der Kondensatorspannung Uc,. zu einer proportionalen Variation im
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Abbildung 4.46: a) I,.91 = %AImag: Die Energieinhalte in der
Magnetisierungsinduktivitit sind vor und nach dem Puls gleich, b)
Iaga < %AImag: Der Energieinhalt in der Magnetisierungsinduktivi-
tét nach dem Puls ist grosser als vor dem Puls und ¢) Lyqg.1 > %AImag:
Der Energieinhalt in der Magnetisierungsinduktivitit nach dem Puls ist

kleiner als vor dem Puls.

Spitzenwert des Magnetisierungsstromes I,,44,1. Demzufolge liegt der
Magnetisierungsstrom I,q4,1 unter dem Nominalwert I,nag,1,nom, falls
die Kondensatorspannung Uc, unter dem Nominalwert Ucy pom liegt.
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Konsequenterweise, fithrt dies zu einer asymmetrischen Kernaussteue-
rung, bei welcher der Spitzenstrom I,,,,4,2 nach dem Puls den Spitzen-
strom 9,1 vor dem Puls iibersteigt und somit zusétzliche Energie
wahrend dem Puls zugefiithrt wird (AEp,;s > 0 vgl. (4.60) bzw. Abbild-
ung 4.46 b)). Die zusétzlich in der Magnetisierungsinduktivitdt Ly,q,
gespeicherte Energie AE,,;s wird schlussendlich wéhrend dem Abma-
gnetisierungsintervall Tyemq4 in den Kondensator C,. zuriickgefiihrt. Ab-
héngig von den Systemverlusten Ej,, steigt nun die Spannung Uc, an,
falls AEpus > Egys oder sinkt ab, falls AEp,;s < Egys ist. Wird nun
angenommen, dass AE,, s < Fgys ist, sinkt die Kondensatorspannung
Uc, ab und fithrt beim néchsten Aufmagnetisierungsintervall bei kon-
stanter Aufmagnetisierungsdauer Tpremag anhand Gleichung (4.52) zu
einem kleineren Spitzenwert I,,,44,1, Was einer geringeren Vormagnet-
isierung des Transformatorkerns entspricht. Nach einem weiteren Puls
erreicht der Spitzenstrom I,,44,2 entsprechend einen héheren Wert als
beim vorangegangen Puls, wodurch mehr Pulsenergie AE,,;s in den
Kondensator zuriickgefiihrt wird. Dies resultiert in einer immer mehr
asymmetrischen Kernaussteuerung bis die Bedingung AE,,;s = Egys
bei der Kondensatorspannung Uc g, stabi erreicht wird und das System
sich selbststabilisiert.

L Al E
UCr,stabil == e ( g _ s ) (461)
Tpremag 2 LmagAImag

Damit sich die gewlinschte Kondensatorspannung Uc g, stqbii €instellt,
muss die Aufmagnetisierungsdauer Tpremag in Abhéngigkeit der Ver-
luste E,s entsprechend eingestellt werden. Basierend auf (4.61) fiihrt
einer Verldngerung von Tpremag auf eine niedrigere Kondensatorspan-
nung Ucy stapi und umgekehrt.

Fiir relativ geringe Systemverluste Fy,s kann die aktive Vormagnet-
isierung mit einer fixen Aufmagnetisierungsdauer T emaqg betrieben
werden. Dies fithrt zu einer leicht asymmetrischen Kernaussteuerung,
was eine leicht grossere Kernquerschnittsfliche Ay erfordert, damit kei-
ne Séttigung eintritt und die Systemverluste E,,s durch die zusétzli-
che Energie AE,,;s kompensiert werden kénnen. Wird die aktive Vor-
magnetisierung selbstregelnd betrieben, muss der Kondensator C,. auch
vor dem ersten Puls nicht vorgeladen werden, da wahrend den ersten
Pulsen der Kern stiarker asymmetrisch ausgelenkt wird und entspre-
chend mehr Energie in den Kondensator C). zuriickfliesst, bis die Span-
nung Ucy stapir €rreicht wird.
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Stabilitdtsanalyse

Im Folgenden soll das Einschwingverhalten der Kondensatorspannung
Uc, sowie die Stabilitdt der aktiven Vormagnetisierung bei Selbstre-
gelung untersucht werden. Dabei wird in einem ersten Schritt von ei-
ner konstanten Magnetisierungsinduktivitdt L,,,, ohne Sattigungser-
scheinungen ausgegangen. Anschliessend werden die Uberlegungen mit
einer nichtlinearen Magnetisierungsinduktivitit Li,q.(B, H) weiterge-
fihrt. Zum Schluss wird der Einfluss der Hysterese sowie der zusétzli-
chen Systemverluste beriicksichtigt.

Zur Analyse des transienten Verhaltens der Kondensatorspannung
Ucy, kann die Schaltung aus 4.40 fiir das jeweilige Intervall Tpremag,
T, und Tyemaqg auf die wesentlichen Schaltungsteile vereinfacht werden,
wobei das Verzogerungsintervall T7p vernachléssigt wird. Wéahrend der
Aufmagnetisierungszeit Tpremag ist der Schalter S, geschlossen und der
Kondensator C,. wird iiber die Induktivitét L,,q, entladen. Somit kann
die Ersatzschaltung fiir T emag als geddmpften Schwingkreis zwischen
Cy und Ly,qy modelliert werden, wobei mit R., und Rp. die Verlu-
ste der aktiven Vormagnetisierung bzw. die Kernverluste beriicksichtigt
werden (vgl. Abbildung 4.47 a)).

1

mag

Abbildung 4.47: Ersatzschaltbild der aktiven Vormagnetisierung a)
wahrend Tpremag, b) wihrend T), und ¢) wihrend Tgemag-
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Ebenfalls kann die aktive Vormagnetisierungsschaltung wéhrend
Tiemag durch dasselbe Ersatzschaltbild dargestellt werden, wobei die
Energie von der Magnetisierungsinduktivitdt L., in den Kondensa-
tor C,. zuriickschwingt (vgl. Abbildung 4.47 ¢)). Zusétzlich muss jedoch
wéahrend der Entmagnetisierungszeit noch der Lastwiderstand Rj,s; be-
riicksichtigt werden. Das System lasst sich somit wihrend T)premag und
Temag durch die entsprechenden Differential- und Kirchhoffgleichungen
darstellen.

Differentialgleichungen fiir Tpremag bzw. Tgemag
dLag(t)
dt
dUcT(t)
dt

Umag (t) = Lmag ' (462)

I.(t) = C, - (4.63)

Kirchhoffgleichungen fiir Tpremag bZW. Taemag

Iinag(t) = —Ipe(t) — I(t) (4.64)
Ire(t) = “”;’;(t) (4.65)
ag(t) = Ue(t) +Ucu() (4.66)
Ucu(t) = Ic(t) - Reu (4.67)

Damit wéhrend Tpremag keine Energie von L,,qe nach C, zuriick-
schwingen kann, muss die Aufmagnetisierungsdauer auf Ty emag < Tch
begrenzt werden, wobei T, der Periodendauer des Schwingkreises ent-
spricht. Somit wird auch garantiert, dass am Kondensator C) immer
eine negative Spannung anliegt und der Kondensator maximal bis auf
0V entladen wird. In Gleichung (4.68) ist die maximale Vormagnetisie-

rungsdauer Tpremag fiir eine Kapazitidt von C, = 250 uF berechnet.

TLC =27 V CTLmag
TLC ™
Tpremag,maa: = T = 5 V Cerag
g\/%o uF - 2.5 uH = 38.4 ps (4.68)

Entsprechend kann die Schaltung aus 4.40 wéhrend der Pulsdauer 7,
anhand Abbildung 4.47 b) vereinfacht und mittels Differential- sowie
Kirchhoffgleichungen beschrieben werden.
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Differentialgleichung fiir T},

dlag(t)
Umag (t) = Lmag : Ttg (469)
Kirchhoffgleichungen fiir 7,
Ip""i (t) = Ipe (t) + Liast (t) + Imag (t) (470)
Unnag(t)
Ipe(t) = == 4.7
() = T2 (@)
Unnag(t)
I = R 4.72
last (t) Rlast ( 7 )
UPTi(t) = Umag (t) + Ucu (t) (473)

Mit Hilfe der analytischen Gleichungen der einzelnen Intervalle so-
wie den gegebenen Anfangsbedingungen lassen sich nun die Werte fiir
Ucr(t) und Ipe(t) am Ende jedes Intervalls berechnen. Dabei ent-
sprechen jeweils die Endwerte des vorangehenden Intervalls gerade den
neuen Anfangswerten des folgenden Intervalls. Anhand [231,232] las-
sen sich somit durch Einsetzen der berechneten analytischen Endwerte
jedes Zeitabschnittes Ucy(t;) und Ipqq(t;) die Endwerte einer ganzen
Pulsperiode in Abhéngigkeit der Anfangswerte Uc,(to) und Iqeg(to)
berechnen.

Ucr(t1) = Tyremaqg (Ucr(to), Imag (to)) (4.75)

Imag(t1) = [Tyremaq (Ucr(to), Imag (to)) (4.76)

UCT(tS) = pr (prrewLag (UCT (tO)a Imag (tO)))) (4-77)

Imag (T3) = pr (prremag (UCT (tO)a Imag (tO)))) (4-78)
Ucr(ta) = fTuemay (I, (FTypremag (Ucr (t0), Imag (t0)))) (4.79)

Imag(ta) = FTuernay (1, (FTyremag (Uor(t0), Imag (t0)))) (4.80)
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Anschliessend kann durch Ableiten der erhaltenen Gleichungen nach
den Anfangsbedingungen Uc,(to) und I,,4(to) sowie nach der Puls-
spannung Up,i(to) das System linearisiert und im Zustandsraum dar-
gestellt werden. Fiir den hier betrachteten Fall vereinfacht sich die Zu-
standsraumdarstellung anhand Gleichung (4.81).

(i) =2 (1) +E U@ @)

wobel

AUcr(ta) AUy (ta) 9Ucy(ta)
A — aUC’r(tU) 6Imag(t0) C — aUpM(tU)
aI’mag(t4) 6Imu,g(t4) almag(t4)
OUcr(to) Ol mag(to) OUpri(to)

Diese Darstellung entspricht bereits der Kleinsignaldarstellung des
zeitdiskreten Systems. Somit kann mit Hilfe von Gleichung (4.82) die
Ubertragungsfunktion Ggys(2) fiir das zeitdiskrete System gefunden
werden.

Geys(2) = (:I-A)"'.C (4.82)

Die Stabilitdt eines zeitdiskreten Systems kann schlussendlich da-
durch gezeigt werden, dass sich die Pole von Ggys(z) aufgrund von
z = e*T im Einheitskreis befinden. Fiir das untersuchte System be-
fanden sich die Pole fiir verschiedene Anfangsbedingungen Uc.(tg)
und Ipe4(to) zwar innerhalb des Einheitskreises, was die Stabilitét
beweisen wiirde. Jedoch zeigt das linearisierte Kleinsignalmodell mit
der Ubertragungsfunktion Gj,s(2z) aufgrund der stark nichtlinearen
Ubertragungsfunktion 4.80 und der grossen Abweichung vom Betrieb-
spunkt /Systemgleichgewicht zu Beginn des ersten Pulse Ug,(tp) und
I'nnag(to) nur eine begrenzte Ubereinstimmung in der realen Sprungant-
wort auf. Somit kann durch Bestimmen der Pollage der linearisier-
ten Ubertragungsfunktion Gys(2) nur begrenzt eine Stabilititsanalyse
durchgefiihrt werden. Das reale Einschwingverhalten kann jedoch mit
Hilfe von z.B. MAPLE mit den hergeleiteten Gleichungen analysiert
werden. Dabei wird, wie beim linearisierten System beschrieben, der
Endwert Ucr(t4) aus den Anfangsbedingungen Ucy(to) und Imag(to)
berechnet. Dieser Endwert dient anschliessend wiederum als Startwert
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fiir den néchsten Puls. Fiir den Magnetisierungsstrom Ip,q4(t4) gilt da-
bei jeweils Ipnqq(ts) = 0, da dieser bis zum Ende des Intervalls ¢4 abge-
klungen ist.

In Abbildung 4.48 ist der Einschwingvorgang iiber 20 Pulse fiir die
beiden Anfangswerte Uc,(tg) = 0V und Ug,(t9) = —400V aufgetra-
gen. Dabei ist ersichtlich, dass sich die Kondensatorspannung U, bei zu
kleiner Anfangsspannung Uc,-(tg) = 0V sowie bei zu grosser Anfangs-
spannung Uc,(tg) = —400V auf dieselbe Spannung Ucy stapi einregelt.

In Abbildung 4.49 sind unterschiedliche Einschwingvorgénge mit ver-
schiedenen Anfangsbedingungen Ue,-(tp) und verschiedene Kapazitéiten
C, fiir die Vormagnetisierungszeiten Tpremag = 15 p4s und Tpremag =
30 us dargestellt. Der Spannungspuls sowie die Pulsdauer sind dabei
konstant auf Up; = 1000V bzw. T, = 5us eingestellt. Es zeigt
sich, dass der Einschwingvorgang von der Aufmagnetisierungsdauer
Tpremag @bhéngt. Dabei nimmt die Schwingneigung mit lingerem Ein-
schaltintervall Tp,,emag zu. Dies kann dadurch erkldrt werden, dass bei
ucr(to) = 0V nach dem ersten Puls die gesamte von der Pulsspan-
nung ins System eingebrachte Energie von der Magnetisierungsinduk-
tivitdt Ly,ee in den Kondensator C, transferiert wird. Vor dem zwei-
ten Puls wird durch die lange Einschaltdauer Tp,emag Wiederum ent-

Kondensatorspannung Ug, [V]
Y
el
e

300 |

C,=240uF

T=15ps

A0 56§ 1012 14 16
Anzahl Pulse

Abbildung 4.48: Einschwingverhalten iiber 20 Pulse mit den beiden
Anfangswerten Ucy,(to) = 0V und Ug,(to) = —400V fir Tpremag =
15 us und C). = 240 uF.
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sprechend viel Energie zuriick in die Magnetisierungsinduktivitat Ly,qg
transferiert, was bedeutet, dass die Pulsquelle beim zweiten Puls weni-
ger Energie in die Magnetisierungsinduktivitdt L,,., einbringen muss.
Somit wird der Kondensator nach dem zweiten Puls kaum geladen. Ent-
sprechend wird vor dem dritten Puls der Kern zuwenig vormagnetisiert
und die Pulsquelle speichert wiederum mehr Energie in der Magneti-
sierungsinduktivitdt L,,.q, mit welcher anschliessend der Kondensator
erneut geladen wird. Somit ergibt sich eine starke Pendelung der Ener-

= oF R L E o T |
=0 Uco-ov| = 0 UcH0)=0V
) Cy=240puF ) 1 C;=480uF
oy 504 T _ """" en 504 T
5 /;premag:i’guz 5 T romag=30Ks
§ -100+ premag 2 § -1007 Tpremagzlsus
g g 150
2-150- g
Q Q
% ol gl o
Y02 4 6 810121416 2 02 4 6 810121416
a) Anzahl Pulse b) Anzahl Pulse

1009 T premag=30K

-1001 —U—g_,—._,_._.w

Tpremagzlsus
-200- Tp,emag:30us -200+ JJ_’_,_,—:’—
ﬁJ\ Tpremag:1 5ps

& Kondensatorspannung Ug, [V]
& Kondensatorspannung U, [V]

-3001 TE0)=-400V -3001 UcH0y=-400V

1 C;=240uF .C;=480uF i

-400+1— ! Y R S [ I _400 | I ! I R T 1 T

02 4 6 8 10121416 02 4 6 8 10121416
Anzahl Pulse Anzahl Pulse

Abbildung 4.49: Einschwingverhalten iiber 20 Pulse mit a) Uc,(to) =
0V und C, = 240 uF, b) Uc,(to) = 0V und C, = 480 uF, ¢) Ucy(to) =
—400V und C, = 240 uF und d) U, (tg) = —400V und C, = 480 uF
fiir jeweils Tpremag = 15 s und Tpremag = 30 ps.
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gie bis der stationdre Endwert Ucy stapir erreicht wird. (vgl. Abbildung
4.49 fiir Tpremag = 30 ps). Folglich wird bei maximaler Einschaltdauer
Toremag = Tzc und Ugy(tg) = 0V im ungedampften System eine kon-
stanten Umladung von C, erreicht. D.h, dass jeweils bei den ungeraden
Pulsen die gesamte Energie aus der Pulsquelle in den Kondensator C,
und entsprechend bei den geraden Pulse aus dem Kondensator C, zu-

riick ins System transferiert wird.

Zur Erzielung eines besseren Einschwingverhalten mit reduzierter
Energiependelung kann fiir lingere Einschaltzeiten T emag die Kapa-
zitét C, erhoht werden (vgl. Abbildung 4.49 a)-d)). Anhand den Be-
rechnung an verschiedenen Arbeitspunkten zeigt sich jedoch, dass das
System mit einer konstanten Magnetisierungsinduktivitét L,,,, ohne
Séttigung stabil ist.

In einem weiteren Schritt soll der nichtlineare Zusammenhang zwi-
schen H und B beriicksichtigt werden, was zu einer variablen Magneti-
sierungsinduktivitit Ly,qq (B, H) fithrt. Die Séttigung soll jedoch durch
entsprechende Dimensionierung des Transformators ausgeschlossen wer-
den. Dann zeigt sich, dass die in der Magnetisierungsinduktivitit gespei-
cherte Energie E,,.q bis zur Séttigung {iberproportional mit der Ker-
naussteuerung AB steigt. Diese ldsst sich allgemein anhand Gleichung
(4.83) berechnen und entspricht gerade der Fléche, welche von der Ma-~
gnetisierungskurve und der Ordinate (y-Achse) eingeschlossen wird (vgl.
Abschnitt 3.8 und Abbildung 4.50 a)).

Be
Emag :lkAk/B H(B)dB (4.83)

Da die Energie mit der Aussteuerung AB bis zur Sattigung iiberpro-
portional steigt, wird bei wachsender Asymmetrie nach dem Puls auch
iiberproportional viel Energie in den Kondensator C, zuriickgespiesen,
was schlussendlich bei konstanter Aufmagnetisierungsdauer T emag zu
einer stirkeren Vormagnetisierung fiir den néchsten Puls fiithrt (vgl.
schraffierte Fliche in Abbildung 4.50 a)). Entsprechend wird bei zu ge-
ringer Vormagnetisierung die eingeschlossene Fléche iiberproportional
kleiner und folglich wird iiberproportional weniger Energie in den Kon-
densator C. transferiert. Durch die variable Magnetisierungsinduktivi-
tit Lyqg(B, H) erfolgt somit noch eine stérkere Gegenkopplung als bei
konstanter Magnetisierungsinduktivitit L,,.q, was auf eine verbesserte
Stabilitat hinweist.
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a) b)

Abbildung 4.50: a) Gespeicherte Energie in der Magnetisierungsin-
duktivitét L,,., und b) riickgewinnbare magnetische Energie Eyqq,cr
unter Beriicksichtigung der Hystereseverluste Fj.

Fiir die Stabilitdtsanalyse miissen ebenfalls die Verluste in der akti-
ven Vormagnetisierung sowie die Kernverluste, hauptsichlich die Hy-
stereseverluste (proportional zur von der Hystereseschleife eingeschlos-
senen Fliche), beriicksichtigt werden. Wie aus Abbildung 4.50 b) er-
sichtlich ist, kann aufgrund der Hystereseschleife/-verluste wahrend der
Entmagnetisierung nur noch die Energie Fy,q4,cr zuriickgewonnen und
im Kondensator C, gespeichert werden. Zusétzlich geht durch die Ver-
luste in der Vormagnetisierungsschaltung (vgl. Abschnitt 4.3.4) weitere
Energie verloren. In Abbildung 4.51 a)-c) ist schematisch die Einrege-
lung iber drei Pulse unter Vernachlidssigung der Verluste in der ak-
tiven Vormagnetisierung dargestellt. Vor dem ersten Puls wird dabei
wesentlich mehr Energie Fy,qg,cr out vom Kondensator C). zur Magne-
tisierungsinduktivitat Lyqg transferiert als anschliessend zuriickgeliefert
wird. Folglich ist vor dem zweiten Puls wenig Energie im Kondensator
C, gespeichert und der Transformator wird nur wenig vormagnetisiert.
Entsprechend resultiert eine stérkere positive Auslenkung wahrend dem
zweiten Puls, wodurch mehr Energie E,,q4,cr in in den Kondensator
C, zuriickfliesst. Beim dritten Puls wird in beide Richtungen gleich viel
Energie transferiert und es stellt sich ein Gleichgewicht ein. Das Sy-
stem ist somit dann gerade stabil, wenn die Flachen E,,.9.cr out und
Erag,cr_in gleich gross sind, falls zusétzliche Verluste VernaEhléissigt
werden. Dieselben Uberlegungen koénnen durchgefiihrt werden, wenn
beim ersten Puls zu viel Energie von der Magnetisierungsinduktivitat
geliefert wird, also falls Fag,0r out K Emag,cr in ist.
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Abbildung 4.51: Einregelung iiber drei Pulse a) Puls 1:
Emag,Cr_out > Emag,Cr_in7 b) Puls 2: Emag,CT_out > Emag,CT_in und
C) Puls 3: Emag,Cr_out = Emag,CT_in-

Unter Bertiicksichtigung der Verluste in der aktiven Vormagnetisier-
ung wird wahrend der Aufmagnetisierungszeit Tpremaeg dem Konden-
sator zuséatzlich zur in der Magnetisierungsinduktivitit gespeicherten
Energie Eyag,0r out noch die Verlustenergie der Vormagnetisierung
EAv,T)ema entnommen. Nach dem Puls fliesst die Energie Eyag,0r in
zuriick in den Kondensator C;., wobei ein Teil in Verlusten der aktiven
Vormagnetisierung Eav,7,.,,,, ibergeht. Anhand Gleichung (4.84) ldsst
sich folglich bei Selbstregelung der Kernaussteuerung folgende Energie-
bilanz aufstellen.
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Emag,Cr_out + EAV,Tpmmag = Emag,Cr_in - EAV,Tdemag

EAV,TpTemay + EAV,Tdemag = Emag,Cr_in - Emag,Cr_out (484)

Somit kdnnten die zu den Hystereseverlusten zusétzlichen Verluste der
aktiven Vormagnetisierung inklusive Verluste in den Zuleitungen sowie
allfallige Wirbelstromverluste anhand der Flachendifferenz abgeschétzt
werden. Jedoch kann einerseits bei asymmetrischer Kernaussteuerung
die Remanenz Bi,.,, vor dem Puls nicht genau bestimmt werden, was
eine Fliachenberechnung nur im begrenztem Masse zulésst. Andererseits
fliesst ein Teil der in der Streuinduktivitat L, sowie der parasitire Ka-
pazitit Cy gespeicherten Energie ebenfalls in den Kondensator C,., wo-
durch eine weniger asymmetrische Kernaussteuerung resultiert und da-
bei die gemessenen Verluste kleiner werden. Aufgrund der Mitbestim-
mung des Flacheninhaltes E,,q4.cr in kann die Remanenz B,.,, einen
wesentlichen Einfluss auf die Stabilitit nehmen. Bei einer hohen Rema-
nenz By, ist die Fliche Eq9,cr in kleiner und somit wird weniger
Energie in den Kondensator C,. zuriickgefithrt. Im Extremum liegt die
Remanenz Bi.,, knapp unterhalb der Sattigungsgrenze B+, wodurch
fast keine Energie mehr in den Kondensator C). gefithrt wird. In diesem
Fall ist ein Betrieb der aktiven Vormagnetisierung mit Selbstregelung
bzw. Stabilitdt ohne Sattigung ausgeschlossen, weshalb eine zusétzliche
Regelung zur Erzielung einer symmetrischen Kernaussteuerung erfor-
derlich ist.

4.3.3 Verfahren zur symmetrischen Flussregelung

Wie soeben gezeigt, kann fiir gréssere Systemverluste F,, die Schal-
tung nicht mehr langer selbstgeregelt betrieben werden, da die starker
werdende Asymmetrie in der Kernaussteuerung zu einer Séttigung des
Transformatorkerns fithren kénnte oder eine wesentlich gréssere Kern-
querschnittsfliche notig wire. Demzufolge, miissen die Verluste Eys
iiber eine weitere Energiequelle kompensiert werden, wie z.B. einem
DC/DC-Wandler, der die Kondensatorspannung Ue,- auf eine konstan-
ten Wert Ucy nom regelt. Zusétzlich zur Spannungsregelung muss an-
hand Gleichung (4.52) eine entsprechende Regelung der Aufmagneti-
sierungsdauer Tpremag implementiert werden, damit eine symmetrische
Kernaussteuerung erreicht wird.
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Realisierung der Kondensatoraufladung

Grundsétzlich kann die Kondensatoraufladung mittels einer externen
Quelle, welche die Energie z.B aus dem Netz liefert oder mittels ei-
nes DC/DC-Wandlers, welcher die Energie aus dem Eingangskonden-
sator Cy, entnimmt, realisiert werden. Bei einer Entnahme der Energie
aus dem Netz, stellt ein einfacher Diodengleichrichter mit anschlies-
sender LC- bzw. RC-Filterung die einfachste Variante dar. Wird auf
eine weitere externe Quelle verzichtet, kann die Energie wie in Abbild-
ung 4.52 mittels eines Inverswandlers vom Eingangskondensator C;, in
den Kondensator C, transferiert werden. Da bei der Energiezufithrung
keine galvanische Trennung der beiden Energiespeicher erforderlich ist,
eignet sich die Inverswandler-Topologie aufgrund der einfachen Schal-
tungsstruktur, bestehend aus der Induktivitit L;, der Diode D, und
dem Schalter S, am besten [230]. Als einziger Nachteil erweist sich
die erhohte Spannungs- und Strombeanspruchung der Halbleiterbau-
elemente. Jedoch sind entsprechende Halbleiter flir die Spezifikationen
aus Tabelle 4.6 auf dem Markt in diskreter Bauweise erhéltlich. Da-
bei kann die Auslegung des Inverswandlers derart erfolgen, dass sich die
Schaltung tiber den gesamten Leistungsbereich im DCM (Discontinuous
Conduction Mode) befindet. Dies ermdglicht einerseits eine einheitliche
Regelung fiir den gesamten Betriebsbereich und reduziert andererseits
aufgrund der Diodenabkommutierung (reverse recovery) die Schaltver-
luste wesentlich. In Abbildung 4.53 ist der realisierte DC/DC-Wandler
zur Kondensatoraufladung dargestellt [230].

— - C
Ly | Db JilU
Ry ‘[C _______________________________
Lo ' !
Upc il I i Lmag Co— H Ei Rlasti
_LCin e S1_Pn i :
o NpriNeeki} ;
N Pulstransformator Last
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Abbildung 4.52: Schaltbild des Leistungsmodulators mit aktiver Vor-
magnetisierung und einem Inverswandler zur Kondensatorladung.
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Abbildung 4.53: Foto des DC/DC-Wandlers zur Kondensatorladung.

Tabelle 4.6: Spezifikationen des DC/DC Wandlers zur Kondensa-
toraufladung

Kenndaten Wert
Eingangspannung 1000V
Ausgangsspannung 0-200V
Ausgangsleistung 1000 W

Wird die wihrend dem Abmagnetisierungsintervall Tgemag zuriickge-
wonnene Energie nicht zur erneuten Vormagnetisierung fiir den néchsten
Puls verwendet, kann z.B. durch Vertauschen der Halbleiter (Schalter
und Diode) die Energie zuriick zum Eingangskondensator C;,, transfe-
riert werden. Dabei wird ersichtlich, dass bei Verwendung von Halb-
leiterschaltern mit interner Diode eine bidirektionaler Leistungstransfer
ermoglicht wird, wenn die Diode D; durch einen weiteren Schalter Spyo
ersetzt wird (vgl. Abbildung 4.54).

Flussregelung

Bei konstanter Kondensatorspannung Ug, muss der Spitzenwert des
Magnetisierungsstromes ;44,1 zur Erzielung einer symmetrischen Ker-
naussteuerung mittels der Aufmagnetisierungsdauer T emaq geregelt
werden (vgl. (4.61)). Auf dieselbe Weise, wird die Entmagnetisierungs-
dauer Tgemag durch den Spitzenstrom I,,4,2 und die Gegenspannung,
welche der Summe von Kondensatorspannung Uc, und Vorwértsspan-
nung Uy der Freilaufdiode Dy entspricht, definiert.
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Abbildung 4.54: Schaltbild des Leistungsmodulators mit aktiver Vor-
magnetisierung und DC/DC-Wandler mit bidirektionalem Leistungs-
transfer.

Lma : Ima
Zmag ' fmag,2 (4.85)

Tema =
¢ g UC7' + Ufl

Konsequenterweise, miissen bei einer symmetrischen Kernaussteue-
rung von —Iyqq bis Lyag, was gleichbedeutend zu | Lyag,1| = [Lmag,2] ist,
einer konstanten Kondensatorspannung U¢,- und einer vernachlissigba-
ren Vorwartsspannung Uy der Freilaufdiode Dy die beiden Magnetisie-
rungsintervalle Tpremag Und Tgemag gleich lang sein (vgl. Abbildung 4.55
a)). Entsprechend ist, wie in Abbildung 4.55 b) gezeigt, bei asymmetri-
scher Kernaussteuerung die Abmagnetisierungsdauer Tiyemqg kiirzer als
Tpremags falls |Lnag1| > [Imag.2| ist. Umgekehrt ist die Abmagnetisie-
rungsdauer Tyemag langer als Tpremags falls [Lnag1] < [Imag,2| ist (vel.
Abbildung 4.55 c)).

Damit schliesslich eine symmetrische Kernauslenkung erreicht wird,
muss die Aufmagnetisierungszeit T emaqg derart geregelt werden, dass
eine Gleichheit der Magnetisierungszeiten Tpremag = Tdemag €rreicht
wird. Die Abmagnetisierungsdauer Tgemaqq kann dabei mittels einfacher
Flankendetektion von ¢3 und ¢4 an der Schalterspannung durch einen
Komparator gemessen werden (vgl. Abbildung 4.55). Liegt beim Re-
gelungsverfahren keine konstante Kondensatorspannung Ue, zugrunde,
kann die Regelung iiber die Gleichheit der Spannungszeitflichen erfol-
gen, wobei eine Integration der Gegenspannung notig wird, die z.B iiber
ein RC-Glied mit entsprechender Knickfrequenz erfolgen kann.
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Abbildung 4.55: a) Symmetrische Kernaussteuerung, falls Tpremag =
Tphemag, P) und c¢) asymmetrische Kernaussteuerung, falls Tpremag >
TDemag TeSpektiVe TPremag < TDemag-

Mass fiir die Asymmetrie und die Verluste im System

Die Erkenntnis, dass bei asymmetrischer Kernaussteuerung die Inter-
valle Tpremag Und Tgemaq unterschiedlich lang sind, kann auch fiir die
aktive Vormagnetisierung bei Selbstregelung verwendet werden. Dabei
stellt die Differenz | Tpremag —Tdemag| €in Mass fiir die vorliegende Asym-
metrie dar. Zusétzlich fiihren bei Selbstregelung die steigenden System-
verluste Fgy s zu steigender Asymmetrie in der Kernaussteuerung (vgl.
Abschnitt 4.3.2). Somit ist die Differenz |Tpremag — Tdemag| ebenfalls als
Mass fiir die Systemverluste E,s verwendbar.

Die Systemverluste F,y, konnen jedoch aufgrund des nichtlinearen
Verhaltens des Kernmaterials weder berechnet noch genauen Schal-
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tungsteilen zugeordnet werden, da die Verluste F,,s nicht den tatséchli-
chen Gesamtverlusten des Systems entsprechen. Einerseits wird bereits
wihrend der Pulsdauer 7, von der Pulsquelle ein Teil der Kernverlu-
ste kompensiert und andererseits fliessen Teile von gespeicherten Ener-
gien in der Streuinduktivitdt L, sowie der parasitidren Kapazitit Cy
in den Kondensator C) zuriick. Deshalb kann weder durch einen FIa-
chenvergleich in der Hysteresekurve von Fp,q9.cr ouwt Und Enag,cr in
noch durch Messung des Spannungseinbruchs AUg, eine genaue Aus-
sage liber die Verluste bzw. Verlustanteile gemacht werden.

4.3.4 Bauteilbeanspruchung und Verlustberech-
nung

Bauteilbeanspruchung

Die Kondensatorspannung Ug,. ist auf die transformierte maximal zu-
lassige negative Klystronspannung von 300V zu beschrianken. Durch
die Kondensatorspannung Uc,. erfolgt dabei eine zusédtzliche Belastung
der Schaltelemente Sy, und S,, welche ohne aktive Vormagnetisierung
bei der Eingangsspannung von 1000V liegt. Damit weiterhin 1700 V-
Bauelemente fiir die IGBTs und die Freilaufdiode eingesetzt werden
kénnen, wird die Kondensatorspannung auf Ug,. = 200V begrenzt.
Die Gesamtstrombelastung der IGBTs entspricht dem Magnetisierungs-
strom I,,44,1 und betragt bei symmetrischer Vormagnetisierung und den
gegebenen Modulatorspezifikationen aus Tabelle 4.1 etwa 1kA. Bei ei-
ner Aufteilung der aktiven Vormagnetisierung auf die vier Pulsgenera-
torzweige ergibt dies pro IGBT-Modul einen Spitzenstrom von 250 A.
Fiir die Freilaufdiode Dy, resultiert dieselbe Strombelastung, wobei zu-
satzlich, abhingig vom Kommutierungsverhalten des Laststromes vom
Schalter Sy auf die Freilaufdiode Dy, der von der Streuinduktivitat
getriebene Laststrom beriicksichtigt werden muss. Dies gilt vor allem
beim Ausschalten des IGBTSs bei resistiver Last. Wie in Abschnitt 2.4
beschrieben, ist die Energie in der Streuinduktivitdt beim Schalten im
Modulator mit kapazitiver Last (Cy des Transformators) bereits vor dem
vollstédndigen Ausschaltvorgang des IGBTs abgebaut und tritt somit im
Freilaufdiodenstrom nicht mehr auf.
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Verlustberechnung

Zur Berechnung der Verluste in der aktiven Vormagnetisierung werden
die Schaltverluste vernachlissigt (Induktives Einschalten bei 0 A) und
nur die Leitverluste beriicksichtigt. Fiir die Vorwértsspannung in der
Diode Uy bzw. IGBT-Modul U sq+ Wird eine konstante Spannung von
je 2.5V angenommen. Zur Reduktion von auftretenden Schwingungen
wahrend der Auf- und Entmagnetisierungszeit wurde fiir den Damp-
fungswiderstand anhand von Simulationen in SIMPLORER ein Wert
von Ry = 30 m{) gewahlt.

t1
EIGBT = Uce,sat . / Imag(t) dt

to

1
= §Uce,sat : Imag,l : Tpremag (486)

ta
Epy = U;- / Loy (1) dt

t3

1
= iUce,sat ' Imag,? ' Tdemag (487)

tl t4
Prq = Ry - </ Ir2nag(t) dt + / Ir2nag(t) dt)

to ts

1
= ng ' Igmg ' (Tpremag + Tdemag) (488)

Die Verluste sind dabei linear abhéingig von der Auf- und Abmagneti-
sierungsdauer Ty, emag bzW. Tgemag, Welche durch die gewdhlte Konden-
satorspannung Uc, definiert sind. Entsprechend sinken die Verluste line-
ar mit den kiirzeren Magnetisierungszeiten Tpremag Und Tyemag bzw. ho-
heren Kondensatorspannung Ug,.. Die Verluste der aktiven Vormagnet-
isierung fiir symmetrische Kernaussteuerung mit Tpremag = Tdemag und
Ucr = 200V sind in Tabelle 4.7 gegeben. Diese sind aufgrund der gros-
seren Kondensatorspannung Uc, wesentlich geringer als in [226, 227]
berechnet.
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Tabelle 4.7: Verluste der aktiven Vormagnetisierungsschaltung.

Bauelement Energie pro Puls /

Leistung bei frep, = 200 Hz
Freilaufdiode Dy 0.0156J / 3.2W
Dampfungswiderstand Ry 0.25J / 50 W
IGBT S, 0.0156J / 3.2 W
Gesamtverluste 0.2812J / 56.4W

4.3.5 Dimensionierung und Realisierung
Aktive Vormagnetisierung

Anhand der obenerwiihnten Uberlegungen wurde die Kondensatorspan-
nung aufgrund maximaler negativer Klystronspannung und zuséatzlicher
Spannungsbelastung der Halbleiter auf Ucy maz = 200V begrenzt. Die
zur Vormagnetisierung erforderliche Energie, welche minimal im Kon-
densator gespeichert werden muss, lasst sich aus der Magnetisierungsin-
duktivitit L., und dem nétigen Magnetisierungsstrom I,,,44,1 berech-
nen.

1
Ec, = §Lmag : I'rQnag,l
1
= 525 uH - (1000 AP =125J (4.89)

Die vom Kondensator C). entnommene Energie Emag,cr_out fihrt da-
bei in Abhéngigkeit der Anfangsspannung Ue,(tp) und der Kapazitit
C, zu einem entsprechenden Spannungseinbruch am Kondensator C,

1
Emag,Cr_out = 507“ : (UCT(tO)2 - UCr(tl)Q) (490)

Zur Dimensionierung des Kondensators C, ist in Abbildung 4.56
anhand Gleichung (4.90) jeweils fiir eine Kondensatorspannung von
Ucr(tg) = 100V bzw. Ucr(to) = 200V die benotigte Kapazitét C
in Abhéngigkeit des Spannungseinbruchs AUg, aufgetragen.
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Abbildung 4.56: Spannungseinbruch AUg, bei verschiedenen Kapa-
zitdtswerten C,. und Ugy(tg) = 100V bzw. Uc,(tg) = 200 V.

Aufgrund der Verfiigbarkeit von Bauelementen und erreichbaren
Kapazitatsdichte wurde die Kondensatorspannung auf Ug, = 200V
(Unmaz,ino = —34kV) festgelegt und ein Kapazititswert von 240 uF ge-
wahlt. Dies ergibt wihrend dem Aufmagnetisierungsintervall ein Span-
nungseinbruch AU¢, von 25V (= 12.5 % von Uy (to)). Zur Realisierung
der Kondensatorbank C. wurden pro Pulsgeneratorzweig sechs parallel
geschaltete 250 V-10 uF-Folienkondensatoren von Epcos verwendet (sie-
he Tabelle 4.8). Durch die erforderliche Spannungsfestigkeit von 1700 V
ist die Auswahl an diskreten Bauelementen fiir die Freilaufdiode auf
wenige Hersteller (IXYS) beschréankt. Die Freilaufdiode Dy wurde aus
sechs parallel geschalteten diskreten 1800 V-60 A-Dioden aufgebaut, die
bei einer Magnetisierungsinduktivitdt von L.y = 2.5 uH im Abma-
gnetisierungsintervall Tyemqg gemeinsam einen Spitzenstrom von 250 A
tragen miissen (vgl. Tabelle 4.8). Analog zu den Dioden ist auch bei den
1700 V-IGBT Modulen die Zahl der Hersteller beschrankt. Die Wahl fiel
dabei auf ein 1700 V-430 A-Modul von Semikron, dass ebenfalls einen
Maximalstrom von 250 A schalten muss (vgl. Tabelle 4.8). In Abbildung
4.57 ist ein Foto des Pulsgenerators (Modulator IIT) ohne Eingangskon-
densator mit der realisierten aktiven Vormagnetisierung gezeigt.

Bemerkung: Als Freilaufdiode kann theoretisch auch die im IGBT-
Modul integrierte Diode verwendet werden. Jedoch wurde aufgrund ei-
ner niederinduktiven Stromfithrung auf diese verzichtet.
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Schalter zur Vormagnetisierung Sy

Abbildung 4.57: a) Prototyp der aktiven Vormagnetisierung des Mo-
dulators III.

Tabelle 4.8: Bauelemente der aktiven Vormagnetisierung pro Pulsge-
neratorzweig.

Bauelement (Anzahl) Hersteller Typenbezeichnung Kenndaten
IGBT Modul S, (1)  Semikron SMK400GAL176D 1700V /430 A
Diode Dy (6) IXYS DHG60-18A 1800V/60 A
Kondensator C, (6)  Epcos B32524Q3106 10 uF/250V

Hochspannungsdiode

Zu Testzwecken der aktiven Vormagnetisierung muss die ohmsche Last
zur Modellierung des Klystrons mit einer in Reihe geschalteten Diode er-
weitert werden. Die Diode weist dabei eine Sperrspannungsfestigkeit von
50kV (primérseitig ~ 300 V) und eine Spitzenstromtragefihigkeit von
100 A auf. Aufgrund der erforderlichen Spannungsfestigkeit und dem
Fast-Recovery-Verhalten ist die Hochspannungsdiode mittels in Reihe
geschalteten diskreten fast-soft-recovery 1200 V-Dioden aufgebaut (vgl.
Tabelle 4.9). Zusétzlich sind zu den Dioden jeweils drei Widersténde
und Kondensatoren parallel geschaltet, damit eine gleichmaéssige Span-
nungsaufteilung garantiert wird. In Abbildung 4.58 ist die 50 kV-100 A
Diode abgebildet.
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Abbildung 4.58: Die zur Modellierung des Klystrons verwendete
50kV-100 A-Hochspannungsdiode.

Tabelle 4.9: Bauelemente der 50 kV-100 A-Hochspannungsdiode.

Bauelement (Anzahl) Hersteller Typenbezeichnung Kenndaten
Diode (50) IRF SEWF12SPBF 1200V/8 A
Widerstand (150) Vishay CRCW2512100 100k/500 V
Kondensator (150) AVX 12067C102KAT2A  1nF/500V

4.3.6 Messresultate

Zur Uberpriifung der korrekten Funktion der aktiven Vormagnetisier-
ung, der Selbstregelung und dem beschriebenen Regelungsverfahren fiir
symmetrische Kernaussteuerung wird in einem ersten Schritt der Trans-
formator durch eine Induktivitét, welche die Magnetisierungsinduktivi-
téit modelliert, ersetzt (vgl. Abbildung 4.59). Anschliessend folgen Mes-
sungen bezliglich der Selbstregelung und dem Regelungsverfahren mit
symmetrischer Kernaussteuerung am Modulator I1I. Dabei zeigt sich,
dass mit dem realisierten Transformator eine Selbstregelung der Kern-
aussteuerung bei Volllast (170kV-5 ps-Puls) moglich ist.
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Ersatzschaltung

Abbildung 4.59: Ersatzschaltung des Transformators zur Uberprii-
fung der korrekten Funktionsweise der aktiven Vormagnetisierung.

Grundfunktion der aktiven Vormagnetisierung

In Abbildung 4.60, 4.61 und 4.62 sind der gemessene Magnetisierungs-
strom I,,44, der IGBT Strom I, und die IGBT Spannung U.. wiahrend
einer Pulsperiode fiir symmetrische und asymmetrische Kernaussteue-
rung gezeigt. Bei symmetrischer Kernaussteuerung ist erkennbar, dass
die Dauer der beiden Magnetisierungsintervallen T} emag Und Tyemag in
etwa gleich gross sind. Der relative Fehler zwischen T)ycmag und Themag
resultiert aus der zusédtzlichen Gegenspannung durch die Vorwértsspan-
nung Uy und der langen reverse-recovery-Zeit der dort verwendeten Frei-
laufdioden (DSI45, 1600 V-48 A-Diode, IXYS).

Wie erwartet, wird die Entmagnetisierungsdauer Tepqq kiirzer, falls
Imag1 grosser wird (siche Abbildung 4.61). Entsprechend nimmt die
Entmagnetisierungsdauer Tyemaqq mit kleinerem Spitzenstrom Ip,q4,1 zu
(vgl. Abbildung 4.62). Im Spannungsverlauf U, ist, wie in Abschnitt
4.3.1 erklért, am Ende des Intervalls T} emag eine kurze negative Span-
nungsspitze erkennbar, die durch den Strom in der Streuinduktivitét L,
hervorgerufen wird, welcher wahrend der Verzogerungszeit T7p auf den
Eingangskreis kommutiert.

Selbstregelung und symmetrische Kernaussteuerung

Zusétzlich wurde am Modulator I mit der besprochenen Ersatzschal-
tung anhand Abbildung 4.59 die aktive Vormagnetisierung bei Selbst-
regelung und bei symmetrischer Kernaussteuerung untersucht, wobei
zusétzlich die resultierenden Hysteresekurven gemessen wurde (vgl. Ab-
bildung 4.63 und 4.64).
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Abbildung 4.60: Symmetrische Kernaussteuerung, falls Tpremag =
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Abbildung 4.61: Asymmetrische Kernaussteuerung, falls T cmaq >
Tdemag-
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Abbildung 4.62: Asymmetrisch Kernaussteuerung, falls Ty emag <
Tdemag~
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Abbildung 4.63: a) Aktive Vormagnetisierung bei Selbstregelung und
b) die entsprechende Hysteresekurve mit den Flachen Emag,cr_in und
Emag,Cr_out-
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Abbildung 4.64: a) Aktive Vormagnetisierung bei symmetrischer Ker-
naussteuerung und b) die entsprechende Hysteresekurve mit den in etwa
gleich grossen Flachen Enag.cr_in und Emag,cr_out-

Fiir die Magnetisierungsinduktivitét L,,q4 wurde ein SiFe-Musterkern
mit 0.05 mm Banddicke verwendet. Zur Erzielung der gewiinschten In-
duktivitdt wurden 8 Windungen auf den Kern aufgebracht. Zusétzlich
musste ein Luftspalt von 0.5 mm zur Verhinderung der Séttigung einge-
fligt werden. Somit ergibt sich eine relativ schmale und stark geneigte
(gescherte) Hysteresekurve. Trotzdem ist anhand der eingezeichneten
Fléchen in den Abbildungen 4.63 b) und 4.64 b) ersichtlich, dass bei
Selbstregelung die Fliache Eyqq,cr in grosser ist als Ep,qq,cr our und
somit die Verluste kompensiert werden konnen. Bei symmetrischer Ker-
naussteuerung sind die Flachen Fp,qg,cr in Und Enag.cr out in etwa
gleich gross. N N
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Abbildung 4.65: Schalterspannungen U, bei Selbstregelung und Voll-
last (20 MW, 5 ps-Puls).

In Abbildung 4.65 sind die Schalterspannungen der vier magnetisch
gekoppelten IGBT-Module des Modulator III bei Volllast (20 MW, 5 us)
und bei Selbstregelung gezeigt. Dabei stellt sich in allen IGBT-Modulen
eine identische Spannungsverteilung ein. Zudem sind die drei Intervalle

Tpremags Tp und Tgemag gut zu erkennen.

Verlustmessung

In Abbildung 4.66 sind die Spannungs- und Stromkurven eines IGBT-
Moduls S, bzw. einer Freilaufdiode D; wéhrend den Magnetisierungs-
intervallen Tyemag Und Tyemag gegeben. Die Kondensatorspannung be-
tragt in den Messungen Ue,- = 200 V. Die daraus ermittelten Verluste ei-
nes Pulsgeneratorzweiges sind in Tabelle 4.10 aufgelistet. Zusétzlich sind
die Schaltverluste der Halbleitern gegeben, welche in der Berechnung
nicht beriicksichtigt wurden. Zudem wurde in der realisierten Schaltung
aufgrund der bereits vorhandenen Dédmpfung durch die Zuleitungen kein
zusétzlicher Widerstand eingesetzt, wodurch die Verlustmessungen fiir
R, entfallen.

Die Leitverluste in der Diode Dy sind aufgrund der geringeren Vor-
wirtsspannung kleiner als berechnet (vgl. Abbildung 4.66 b)). Jedoch
fallen die Schaltverluste in der verwendeten Diode (DSI45, 1600V —
48 A-Diode, IXYS), welche durch die relativ lange reverse recovery zeit
entstehen, mehr ins Gewicht. Die Verluste im IGBT-Modul entsprechen
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den berechneten Werten, wobei wihrend dem Ausschaltvorgang zusétz-
liche Schaltverluste entstehen, die sich jedoch aufgrund der schnellen
Ausschaltflanke in Grenzen halten (vgl. Abbildung 4.66 a)).
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Abbildung 4.66: Spannungs- und Stromkurven a) wéhrend Tpremag
im IGBT-Modul S, und b) wéhrend Tyemqgy in der Freilaufdiode Dy.

Tabelle 4.10: gemessene Verluste fiir einen Pulsgeneratorzweig bei ak-
tiver Vormagnetisierung mit Ug, = 200V

Energie pro Puls/ Leistung
bei frep = 200 Hz

Leitverluste Schaltverluste
Freilaufdiode D fq 3.75mJ / 0.75 W 67mJ / 13.4W
Dampfungswiderstand R, -/ - -/ -
IGBT S, 8mJ / 1.6 W 45mJ / 0.9W

Halbleiterverluste 11.75mJ / 2.35W  71.5mJ / 14.3W
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4.4 Schlussfolgerung

In diesem Kapitel wurden unterschiedliche Vormagnetisierungsschaltun-
gen, deren Funktionen, resultierende Verluste, Regelung und Realisie-
rungen detailliert untersucht. Die passive Vormagnetisierung weist von
allen Schaltungen die geringste Komplexitét auf, wobei nur eine Drossel
als Schutzvorrichtung fiir die Spannungsquelle und eine dritte Wick-
lung auf dem Transformator beno6tigt wird. Grundsétzlich kann auf die
dritte Wicklung verzichtet werden, was jedoch in grosseren Verlusten
endet. Diese liegen bei der passiven Vormagnetisierung mit optimalem
Design bereits iiber dem 3-fachen bzw. 10-fachen Wert der verbesserten
und aktiven Vormagnetisierung. Des Weiteren muss bei der passiven
Vormagnetisierung die Freilaufdiode zur Reduktion der Entmagnetisie-
rungszeit eine hohe Vorwértsspannung aufweisen. Dadurch treten an der
Freilaufdiode hohe Belastungen und hohe Verluste an, was eine entspre-
chende Kiihlung der Halbleiter erfordert und insgesamt mit der Drossel
ein grosses Volumen beansprucht.

Bei der verbesserten Vormagnetisierung steigt die Komplexitit auf-
grund der aufwéndigeren Vormagnetisierungsquelle wesentlich. Zuséatz-
lich muss die Vormagnetisierungsquelle {iber einen grosse Eingangska-
pazitét zur Speicherung der zuriickgewonnenen Energie verfiigen. Die
dritte Wicklung auf dem Transformator kann jedoch entfallen und die
Verluste konnen wesentlich gesenkt werden. Die Drossel weist trotz ver-
danderten Sperzifikationen dasselbe Volumen auf. Somit bleibt das Ge-
samtvolumen in etwa konstant.

Das kleinste Bauvolumen kann mittels aktiver Vormagnetisierung er-
reicht werden. Ebenfalls kann die Komplexitdt gegeniiber der verbesser-
ten Vormagnetisierung von insgesamt sechs Halbleiter auf zwei Halb-
leiter reduziert werden. Zusétzlich kann die Energie in der Magneti-
sierungsinduktivitit zuriickgewonnen werden, was neben den Verluste
auch die Belastung der Bauelemente senkt. Schlussendlich erfordert die
aktive Vormagnetisierung bei Selbstregelung keine speziellen Mess- und
Regelungsverfahren. Durch Erweiterung der Schaltung mit einfacher
Flankendetektion kann eine symmetrische Kernaussteuerung erreicht
werden. In Tabelle 4.11 sind die verschiedenen Vor- und Nachteile der
einzelnen Schaltungen nochmals zusammengefasst.

Unabhéngig von der Wahl der Vormagnetisierungsschaltung kénnen
im Vergleich zu Leistungsmodulatoren ohne Vormagnetisierungsschalt-
ung ebenfalls wesentliche Vorteile gewonnen werden. Zum Abschluss
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sind im Folgenden die entscheidenen Vorteile nochmals aufgelistet

e Reduktion des Kernvolumens um mindestens 50 % aufgrund der
halben Kernquerschnittsfliche Ay;

e Verkleinerung des gesamten Transformatorvolumens (abhéngig
von der Transformatortopologie);

e Reduktion der Windungs-/Wicklungslinge um /2 (=~ 30%) bei
Annahme einer quadratischen Kernquerschnittsflache;

e Verminderung der Wicklungsverluste aufgrund der 30 % kiirzeren
Wicklungslange;

e Verkleinerung der Streuinduktivitdt und der verteilten Kapazi-
tit um /2 (=~ 30 %) bei Annahme einer quadratischen Kernquer-
schnittsflache;

e Reduktion der Pulsanstiegszeit T, = 27T} 0%_90% v Lo Cq um /2
(=~ 30 %), bei Annahme eines gleichbleibenden Dampfungsfaktors;

e Verminderung der Materialkosten aufgrund des geringeren Kern-
volumens, des geringeren Transformatorvolumens und der kiirze-
ren Kupferldange.

Tabelle 4.11: Vor- und Nachteile der unterschiedlichen Vormagnetisie-
rungsschaltungen.

Passiv Verbessert Aktiv
Komplexitdt Einfach/Robust Hoch Mittel
Komponenten Spannungsquelle  MOSFET /Diode IGBT
I1/U| I1/U| I1/U1
Drossel Diode Dys Kondensator
/Ut /Ul I1/U—
Dritte Wicklung Ja Nein Nein
Verluste hoch mittel niedrig
Vorwdrtssp. Uy hoch hoch niedrig

Volumen hoch hoch niedrig/mittel




Kapitel 5

DC-Spannungsversorgung
fiir Anwendungen mit
pulsformigen Lastzyklen

Im folgenden Kapitel wird die DC-Spannungsversorgung des Leistungs-
modulators und speziell das Regelungskonzept des verwendeten Um-
richters fiir pulsférmige Lasten analysiert, wodurch das untersuchte
Leistungsmodulator-System komplettiert wird. Der Leistungsmodula-
tor soll dabei anhand Abbildung 5.1 durch einen AC-DC Konverter
vom herkémmlichen Dreiphasennetz versorgt werden.

—o—
AC-Netz AC i ‘ i H‘
208V +10% [° Co=—|¥co
400V £ 10% D Py, max=20MW
480V+10% | o/ DC L Payg =20kW
Abbildung 5.1: Leistungsmodulatorsystem mit DC-

Spannungsversorgung.

329
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Zur DC-Spannungsversorgung existieren in der Literatur bereits un-
zéhlige Konverter, die sich in Abhéngigkeit der geforderten Spezifikatio-
nen aufgrund der unterschiedlichen Topologien, Funktionsweisen, Gros-
sen und Wirkungsgrad mehr oder weniger fiir eine bestimmte Anwen-
dung eignen. Eine entsprechende Untersuchung von unterschiedlichen
Umrichtertypen zur DC-Spannungsversorgung eines Leistungsmodula-
tors aus dem herkommlichen AC-Netz wurde bereits in [233] durchge-
fithrt. Die dabei festgelegten Spezifikationen des Leistungsmodulators
unterscheiden sich vom hier untersuchten System nur im Eingangsspan-
nungsbereich, wobei eine Eingangsspannung von Upc = Ugg = 150-
450V anstelle einer Eingangsspannung von Upc = 1000 V gewéhlt wird
(vgl. Tabelle 5.1).

Aufgrund der gewiinschten Regelbarkeit der DC-Eingangsspannung
des Modulators zwischen 150V und 450V sowie der weltweit unter-
schiedlich zur Verfiigung stehenden Netzspannungen von Uy ;—; = 208 -
480 V (Ac)rms mit zusétzlichen Schwankungen von £10 % muss der AC-
DC-Konverter iiber einen weiten Eingangs- und Ausgangsbereich ver-
fligen. Dabei ist aus den Spezifikationen zu erkennen, dass sich der
Eingangs- und Ausgangsspannungsbereich tiberlappen und somit in Ab-
héngigkeit der jeweils einzustellenden DC-Eingangsspannung des Mo-
dulators, die Netzspannung hoch- oder tiefgesetzt werden muss. Mog-
liche AC-DC Konverter sind dabei einerseits zweistufige Konzepte, wo-
bei eine Stufe als Hochsetzsteller und die andere Stufe als Tiefsetz-
steller arbeitet. Neben den zweistufigen Konzepten existieren anderer-
seits auch einstufige Konzepte wie der Cuk-Konverter, der Vienna II -

Tabelle 5.1: Spezifikationen der DC-Spannungsversorgung [233].

Grisse Min./Max. Wert
Ausgangs-Nennleistung Py 25 kW
Ausgangs-Nennspannung Ucq 150-450V
Ausgangs-Nennstrom I7,,s¢ 55-166 A
Wirkungsgrad n 0.95
Eingangs-Nennleistung Py 26.3kW
Eingangs-Nennspannung Uy ;—; 187-528 V(AC)rms

Eingangs-Nennstrom Iy ; 28,8-85.8 A
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Gleichrichter oder der Buck+Boost-Konverter [233]. Schlussendlich wur-
de in [233] zur DC-Spannungsversorgung des Leistungsmodulators ein
Buck+Boost-Konverter realisiert.

Im Folgenden wird aufgrund der bereits in [233] durchgefiithrten Un-
tersuchung nicht mehr auf die unterschiedlichen Konvertertopologien
eingegangen. Da es sich jedoch im vorliegenden Fall nicht um eine DC-
Last sondern um eine pulsférmige Last handelt, soll viel mehr das Rege-
lungskonzept beschrieben werden, welches trotz pulsférmiger Last mit
diskontinuierlicher Leistungsaufnahme eine kontinuierliche Leistungs-
aufnahme aus dem Netz gewéahrleistet [238,239]. Dabei wird das Re-
gelungskonzept basierend auf dem in [233] realisierten Buck-+Boost-
Konverter mit digitaler Regelungseinheit untersucht. Jedoch ist zu be-
merken, dass das folgende Regelungskonzept, unabhéngig von der Kon-
vertertopologie ist und somit fiir beliebige AC-DC und DC-DC Konver-
ter eingesetzt werden kann.

Beim vorliegenden Leistungsmodulator mit einer Pulswiederholfre-
quenz von fre, = 200-1000 Hz muss der Eingangskondensator zwischen
den Pulsen durch den Buck+Boost-Konverter wiederum auf +£1 % der
gewiinschten Betriebsspannung aufgeladen werden, was besonders wéih-
rend den Lastwechseln eine hohe Dynamik des Spannungsreglers erfor-
dert. Bei einem Lastsprung von Null auf Volllast (25 kW) soll z.B. die
Spannung Ugg innert fiinf Pulsen auf den Nennwert eingeregelt wer-
den. Dies entspricht bei f,., = 1000 Hz gerade einer Einschwingzeit von
5ms.

5.1 Tiefsetz+Hochsetzsteller

Wie in Abbildung 5.2 gezeigt, besteht der Tiefsetz+Hochsetzsteller
(engl. Buck+Boost Konverter) aus zwei gekoppelten Stufen, dem Tief-
setzsteller und dem nachfolgenden Hochsetzsteller. Durch Weglassen des
Ausgangs- bzw. Eingangskondensators des Tiefsetz- und Hochsetzstel-
lers kénnen die konvertereigenen Induktivitdten zu einer Induktivitéat
Lg vereint und das zweistufige Konzept zu einem einstufigen Konzept
vereinfacht werden. Dies stellt z.B. einen grossen Vorteil gegeniiber ei-
nem Hochsetz-Tiefsetzsteller dar, der nur zweistufig ausgefithrt werden
kann.
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Abbildung 5.2: Schaltschema des Buck+Boost-Konverters am Drei-
phasennetz ohne Eingangsfilter.

Die Eingangsstufe (Tiefsetzstellerstufe) des Tiefsetz+Hochsetzstel-
lers besteht dabei aus den sechs Schaltern S;1-Sg und den in Reihe
geschalteten Dioden, welche zur gemeinsamen negativen bzw. gemein-
samen positiven Spannungsschiene fiihren. Anschliessend folgt die ge-
meinsame Induktivitdt Ly mit der Hochsetzstellerstufe, bestehend aus
dem Schalter S, und der Diode Dy,

Durch die Verschaltung eines Tief- und Hochsetzstellers kann ein
weiter Ein- und Ausgangsspannungsbereich abgedeckt werden, wobei
auch eine Uberschneidung der beiden Spannungsbereiche zulissig ist.
Liegt die Ausgangsspannung tiefer als die Eingangsspannung arbei-
tet der Tiefsetz-+Hochsetzsteller im reinen Tiefsetz-Betrieb. Sobald der
Tiefsetzsteller einen definierten maximalen Tastgrad erreicht, wird der
Hochsetzsteller hinzugeschaltet, wobei dann der Konverter im Tief-
setz+Hochsetzbetrieb arbeitet. Die Tiefsetzstellerstufe behélt dann eine
maximale Aussteuerung bei und iibernimmt nur die sinusformige Auf-
teilung des Stromes der Induktivitit Lo auf die Netzphasen.

Durch die dreiphasige Eingangsstufe, welche aufgrund der sinusfor-
migen Netzstrome ein Leistungsfaktor von nahezu 1 erreicht, werden
so Normen beziiglich harmonischer Verzerrungen ohne aufwindige Fil-
terstrukturen erfiillt. Damit jedoch mit den in [240-242] beschriebenen
Modulationsverfahren ein Leistungsfaktor von ~ 1 resultiert, muss eine
konstante kontinuierliche Eingangsleistung garantiert werden.
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Abbildung 5.3: Foto des zur Validierung des Regelungskonzepts ver-
wendeten Buck+Boost-Konverters.

Der entsprechende Prototyp, welcher in [233] realisiert wurde und zur
Validierung des Regelungskonzepts verwendet wird, ist in Abbildung 5.3
dargestellt.

Zur Begrenzung der Stromwelligkeit Alpg arbeitet der Konverter
mit kontinuierlicher Stromfiihrung (CCM) von Iro(t) und mittlerem
Induktivitédtsstrom I19. Bei hohen Schaltfrequenzen und grossem In-
duktivitdtswert Lo kann dabei zur Vereinfachung der Schaltungsana-
lyse die Stromwelligkeit Alpo vernachlissigt werden. Somit kénnen
die Tastgrade des Tiefsetz- und Hochsetzstellers unter Annahme von
Iro(t) = Ipo, wie in [240-242] detailliert beschrieben, direkt berech-
net werden. Zusitzlich ldsst sich der symmetrische dreiphasige Tief-
setz+Hochsetzsteller sowie dessen Regelung anhand [242] durch einen
einphasigen DC-DC Konverter mit konstanter Eingangsspannung mo-
dellieren. In Abbildung 5.4 ist der vereinfachte Tiefsetz+Hochsetzsteller
mit kaskadierter Reglerstruktur, bestehend aus dem inneren Stromre-
gelkreis und tiberlagertem Spannungsregelkreis, gezeigt.

Zur Regelung der Ausgangsspannung wird die Spannung Ugg gemes-
sen und mit der Referenzspannung Ucg, ey verglichen. Die Spannungs-
differenz, welche gerade dem Spannungsfehler U, entspricht, wird dabei
als Eingang des Spannungsreglers verwendet. Der Spannungsregler ist
als PI-Regler implementiert und liefert am Ausgang den Stromreferenz-
wert Irorer flir den inneren Stromregelkreis. Als Eingang des Strom-
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Abbildung 5.4: Vereinfachung  des  dreiphasigen  Tief-
setz+Hochsetzstellers in einen einphasigen DC-DC Konverter mit
kaskadierter Strom- und Spannungsregelung.

reglers wird der aus der Differenz von Ist- und Sollwert Irg bzw. Iro ey
resultierende Stromfehler I, verwendet, woraus anschliessend die Tast-
grade m und d fiir die Tiefsetz- respektive Hochsetzstellerstufe berech-
net werden. Zur Erzielung einer hoheren Reglerdynamik, kann z.B. bei
Lastspriingen ein Anfangsstromwert I;,;; vorgesteuert werden.

5.2 Regelungskonzept fiir Applikationen
mit Pulslasten

5.2.1 Konventionelle Regelung

Die Regelungsstrukur aus Abbildung 5.4 wird iiblicherweise fiir DC-
Lasten verwendet, bei welchen die Ausgangsspannung Ug auf einen
konstanten Wert geregelt wird. Dadurch resultiert bei konstanter Span-
nung/Last eine konstante Leistungsaufnahme vom AC-Netz, bei welcher
mit den geeigneten Modulationsverfahren sinusférmige Strome erreicht
werden. Bei Pulslasten, wie z.B. beim untersuchten Leistungsmodula-
tor, wird jedoch die Leistung in diskontinuierlicher Weise vom Zwischen-
speicher (hier: Kondensatorbank) entnommen, welche vom AC-DC Kon-
verter nachgefiihrt werden muss. Aufgrund der hohen Pulsleistung von
20 MW im Vergleich zur mittleren Leistung von 20 kW bricht die Kon-
densatorspannung Uco innerhalb der Pulsdauer abhéngig von der ge-
wihlten Kapazitat Cp mehr oder weniger ein (hier min. 1%/10V) und



Regelungskonzept fiir Applikationen mit Pulslasten 335

"""""""""""""""""" - UCO

ENRE S

== Uco=Ucorer %
— Uco(®)
3
‘\ ‘\ ‘\ ‘\— Iro(t)
=" Upuls_
0 . 4 6
Zeit [ms]

Abbildung 5.5: Schematischer Verlauf der Kondensatorspannung Ucq
und des Laststromes I1o(t) bei konventioneller Regelung unter pulsfor-
miger Belastung.

féllt dabei unter die Referenzspannung Uco e, Was konsequenterweise
zu einem relativ grossen Spannungsfehler U, fithrt (vgl. Abbildung 5.5).

Bei Berticksichtigung einer hohen Reglerdynamik resultiert der
sprungartig erhdhte Spannungsfehler U, in einer raschen Reaktion des
Spannungsreglers, indem der Strom I1¢(t) zur Aufladung der Kondensa-
torbank wesentlich erhéht wird. Sobald die Kondensatorspannung Ucyg
die Referenzspannung Uco rcs erreicht, reduziert der Regler den In-
duktivitatsstrom Iro(t) auf 0A, da zwischen den Pulsen seitens der
Last keine Leistungsentnahme auftritt. Dieser Regelvorgang kann so-
mit nach jedem Puls beobachtet werden, was zu einer diskontinuierli-
chen/pulsférmigen Leistungsaufnahme bzw. zu starken harmonischen
Belastungen im AC-Netz und demzufolge zu einem schlechten Lei-
stungsfaktor fiithrt (vgl. Abbildung 5.5).

5.2.2 Regelung mit variablem Referenzsignal

Eine kontinuierliche Leistungsaufnahme sowie sinusférmige Strome mit
hohem Leistungsfaktor konnen mittels dem in diesem Abschnitt be-
schriebenen Regelungskonzept mit variablem Referenzsignal Uco res(t)
erreicht werden, wobei die folgenden Bedingung erfiillt werden miissen:
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1. Fiir den korrekten Betrieb des Leistungsmodulators mit konstan-
ter Pulsspannung ist zu Beginn des Pulses eine definierte konstan-
te Kondensatorspannung U einzustellen.

2. Damit ein maximaler Leistungsfaktor erzielt werden kann, muss
der AC-DC Konverter eine konstante Leistung vom AC-Netz be-
ziehen [240-242], wobei zwischen zwei Féllen unterschieden wird.

(a) Der Spannungseinbruch AUecg wihrend des Pulses ist im Ver-
gleich zur Referenzspannung Ucg, ¢ klein und kann vernach-
lassigt werden. Somit kann eine konstante Eingangsleistung,
aufgrund von Py = Ugg - I1o und der in etwa konstanten
Kondensatorspannung Ucg mit einem konstanten Induktivi-
tatsstrom I erreicht werden.

(b) Der Spannungseinbruch AUg wihrend dem Puls ist im Ver-
gleich zur Referenzspannung Ucg,res gross. Somit ist auf-
grund von Py = Uco(t) - Io(t) und der variablen Kondensa-
torspannung Uco(t) der Strom I7o(¢) nicht mehr konstant.
Folglich muss der Verlauf des Induktivitétsstroms Iro(t) in
Abhéngigkeit der Spannungsform Ugo(t) angepasst werden,
damit eine konstante Eingangsleistung P, erreicht wird.

Unabhéngig vom Spannungseinbruch AUgg muss in beiden Féllen
die erste Bedingung jeweils nur in den Zeitpunkten n - T}.cp, in denen
der Puls ausgelost wird, erfiillt werden. Somit kann die erste Bedingung
anhand von Gleichung (5.1) beschrieben werden.

Uco(n - Trep) = konstant (5.1)

Im Gegensatz dazu muss die zweite Bedingung in beiden Fillen zu je-
dem Zeitpunkt erfiillt werden. Fiir einen vernachléssigbaren Spannungs-
einbruch AUgq gilt somit Gleichung (5.2).

I10(t) = konstant (5.2)

Zudem muss fiir den Leistungsmodulator mit kapazitivem Zwischen-
speicher Cy der Strom I,(t) respektive die Kondensatorspannung Ucg
der Gleichung (5.3) geniigen.

(1C_V0d) dU%;)(t) = Io = konstant (5.3)

Iro(t) =
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Allgemein kann der Laststrom auch durch die komplexe Lastimpe-
danz Zj,st ausgedriickt werden (vgl. Gleichung (5.4)).

Iro (t) = f(Zlast) = I = konstant (54)

Durch Integration von Gleichung (5.3) bei vorausgesetztem konstan-
ten Strom Iy kann der zeitliche Verlauf der Kondensatorspannung
Uco(t) bestimmt werden (vgl. (5.5)).

(1—d)
0

(1 —=d)Iro
Co

t
Ucolt) = /0 Lo dt = Uo(0) + 4 (55)

Folglich muss die Kondensatorspannung Ucq einen linearen Verlauf
aufweisen, damit ein konstanter Strom I7,0(¢) mit Leistungsfaktor von 1
erreicht wird. Anstelle einer konstanten Referenzspannung Ucyg .5 muss
also eine variable Referenzspannung Uco.ref(t) verwendet werden, wel-
che einerseits Gleichung (5.1) und andererseits Gleichung (5.5) erfiillt.
Die Anstiegssteilheit des Referenzsignals Ucg . kann dabei aus der
Pulswiederholfrequenz f,., und dem Spannungseinbruch AUc berech-
net werden. Am Ende des Pulses muss die Referenzspannung Uco et
gerade der aktuellen minimalen Spannung Ucomin (= Uco(0)) gleich-
gesetzt werden (vgl. Gleichung (5.6)).

AU,
Uco,ref(t) = Uco,min + T Ot
rep
AU,
= (Uco — AUco) + =22 -t fiir t=0.T,, (5.6)
rep

Der entsprechende Verlauf der Referenzspannung Ucg, s zur Erzie-
lung eines konstanten Stromes I7,0(t) und eines Leistungsfaktors von 1
bei einem kleinen Spannungseinbruch AUgq ist in Abbildung 5.6 dar-
gestellt.

Fiir den zweiten Fall, in welchem der Spannungseinbruch AU¢( nicht
mehr vernachlissigt werden kann, ist der Strom I1o(¢f) nun variabel
(vgl. Abbildung 5.7). Dabei kann die Leistungsaufnahme des AC-DC
Konverters anhand von Gleichung (5.7) beschrieben werden.

dUco(t)

Po(f) = UCO(t)ILO(t) = COUCO(t) dt

= konstant (5.7)
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Abbildung 5.6: Schematischer Verlauf der Kondensatorspannung
Uco(t) und des Induktivitétsstromes I1o(t) bei Regelung mit variabler
Referenzspannung und vernachlissigbarem Spannungseinbruch AUgq
unter pulsférmiger Belastung.

Die entsprechende Kondensatorspannung Uco(t) sowie der Induktivi-
tatsstrom I (¢) fiir nicht vernachléssigbaren Spannungseinbruch AUy
kann durch Auflésen der Differenzialgleichung (5.7) gefunden werden.

_ _ U%O B U%O,min 2
UCO(t> - UCO,ref(w - T t+ UCO,min (58)
rep

U2, — U2,
I1o(t) = Paug \/ —C0 ~COmin = COMN Y 1+ U2 min (5.9)
rep
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Abbildung 5.7: Schematischer Verlauf der Kondensatorspannung
Uco(t) und des Induktivitétsstromes Izo(t) bei Regelung mit variabler
Referenzspannung und Beriicksichtigung des Spannungseinbruchs AUgq
unter pulsférmiger Belastung.

5.2.3 Systemstart und Lastspriinge

Im vorangehenden Abschnitt wurde der Verlauf der Referenzspannung
Uco,ref(t) fiir den eingeregelten Zustand mit konstanter Last und kon-
stanter Pulswiederholrate hergeleitet (vgl. Gleichung (5.6) bzw. (5.8)).

Zum Aufstarten des Systems kann der Zwischenspeicher Cj
vor der ersten Pulssequenz, also unter Leerlauf, durch den Tief-
setz+Hochsetzsteller aufgeladen werden. Dabei wird die Spannung Ucg
mittels eines Hysteresereglers linear auf die gewiinschte Spannung
Uco,ref hochgefahren. Sobald die Referenzspannung erreicht wird, schal-
tet der Konverter aufgrund der fehlenden Belastung seitens des Leist-
ungsmodulators ab. Nachdem nun der erste Puls erzeugt und vom Kon-
verter infolge eines Spannungseinbruchs AUg detektiert wird, setzt
die Regelung des Konverters, wie im vorigen Abschnitt besprochen,
die Referenzspannung Ucory auf die momentane Kondensatorspan-
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Abbildung 5.8: Treppenférmiger Verlauf des Induktivitdtsstromes
I1o(t) zu Beginn einer Pulssequenz oder nach einem Lastwechsel auf-
grund des Riicksetzens der Referenzspannung Ucg .y nach jedem Puls.

nung Uco,min zuriick und erhoht anschliessend die Referenzspannung
Uco,ref in Abhéngigkeit des Spannungseinbruchs AUco und der Puls-
wiederholfrequenz f,., wiederum linear/wurzelférmig bis auf die Soll-
spannung, damit eine konstante Leistungsaufnahme vom Netz erreicht
wird. Beim ersten Puls muss jedoch zuerst der Strom in der Induktivitat
von I10(0) = 0 A aufgebaut werden, wobei die Stromanstiegsgeschwin-
digkeit dIo(t)/dt, durch die Induktivitit L0 begrenzt wird. Aufgrund
des zu niedrigen Stromes I (t) kann die Kondensatorspannung Uco(t)
der Referenzspannung Ucg ey (t) nicht folgen, wodurch sich der Span-
nungsfehler U, (t) bis zur Erzeugung des zweiten Pulses vergrossert und
die Kondensatorspannung bei 7., noch unterhalb des Sollwertes Ucq
liegt (vgl. Abbildung 5.8).

Folglich bricht die Kondensatorspannung Uco(t) wihrend des zweiten
Pulses weiter ein. Nachdem die Konverterregelung die minimale Kon-
densatorspannung detektiert hat, wird die Referenzspannung Uco, ey
wiederum auf den aktuellen Spannungswert Ucg min zurilickgesetzt.
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Da nun die Referenzspannung Uco .y dem aktuellen Spannungswert
Uco entspricht, wird auch der Spannungsfehler U, (¢) auf Null zuriick-
gesetzt (d.h. Ucoref — Uco = Ue(t) = 0), und fiihrt somit zu einem
siigezahnformigen Verlauf des Spannungsfehlers U, (t) (vgl. Abbildung
5.8). Aufgrund der kaskadierten Regelstruktur resultiert fiir den Re-
ferenzstrom I rcf(t) bzw. Iststrom Iro(t) in der Induktivitdt Lo ein
ahnlicher Verlauf wie derjenige des Spannungsfehlers U, (t), wodurch die
Leistungsaufnahme vom Netz zu Beginn einer Pulssequenz bzw. wah-
rend eines Lastsprungs nicht mehr konstant ist.

Zur Verhinderung des sdgezahnférmigen Verlaufs des Spannungsfeh-
lers U.(t) bzw. des Referenzstromes I .y und des Iststromes Iyo(t)
muss das Riicksetzen der Referenzspannung Ucg,r.s derart erfolgen,
dass ein kontinuierlicher Verlauf der erwdhnten Grossen erreicht wird.
Dies bedingt, dass der Spannungsfehler U, (¢) vor dem Puls sowie nach
dem Puls gleich bleibt.

Ue(n - Trep) = Ue(n - Tpep +T}) (5.10)

Dies kann gerade dadurch erreicht werden, dass nach dem Riicksetzen
der Spannungsreferenz Ucg oy der letzte Fehlerwert vor dem erzeugten
Puls Ue(n - Tpep) zum minimalen Kondensatorwert Uco(n - Trep + 1)) =
Uco,min addiert wird (vgl. Abbildung 5.9).

UCO,Tef(n : Trep + Tp) = UCO,min(t) + Ue(n . Trep) (511)

Zuséatzlich muss die Anstiegsgeschwindigkeit der Referenzspannung
Uco,res aufgrund der verdnderten Anfangsspannung anhand Gleichung
(5.12) bzw. (5.13) angepasst werden.

AUco — Uo(n - Trep)
Trep
fir ¢ =0..Tpep (5.12)

UCO,Tef(t) = (UCO,min + Ue(n ' Trep)) + t

- ) (5.13)

rep

U, -t 2
UCO,Tef - \/ + (UCO,min + Ue(n : Trep)) (1 -
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Abbildung 5.9: Kontinuierlicher Verlauf des Spannungsfehlers U.(t)
und des Induktivitdtsstromes I1o(t) zu Beginn einer Pulssequenz oder
nach einem Lastwechsel.

Die modifizierten Gleichungen fiir die Referenzspannung Ugq fithren
somit in einen kontinuierlichen Verlauf des Spannungsfehlers U, () und
des Stromes Iro(t).

Bemerkung: Der Eingangskondensator Cy wird wahrend dem Auf-
startvorgang ohne Last mittels Zweipunkt-Hystereseregelung auf die ge-
wiinschte Kondensatorspannung Ucg aufgeladen (vgl. Abbildung 5.10
a)). Als weitere Moglichkeit kann mit dem beschriebenen Regelungs-
konzept die Aufladung des Eingangskondensators Cy auch unter Puls-
last erfolgen (vgl. Abbildung 5.10 b)).
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Abbildung 5.10: Aufstarten des Systems a) unter Leerlauf mit Hy-
stereseregelung und b) unter Pulslast mit beschriebenem Regelungskon-
zept.

5.2.4 Regelungsabschaltung wihrend dem Puls

Zur korrekten Berechnung der Referenzspannung Ucg,ycf ist der AC-DC
Konverter iiber das Triggersignal des Leistungsmodulators auf die Puls-
folge synchronisiert. Sobald die Konverterregelung durch das Trigger-
signal unterbrochen wird, muss zur Berechnung der Referenzspannung
Uco,rey fiir den néchsten Zyklus die minimale Kondensatorspannung de-
tektiert werden. Konsequenterweise, kann die Referenzspannung Uco, e
nicht aktualisiert werden, bevor der Minimalwert detektiert wurde, wo-
durch die Referenzspannung Uco ey wihrend dem Puls konstant auf
Uco gehalten wird (vgl. Abbildung 5.11).

Folglich steigt der Spannungsfehler U, (¢) wihrend dem Puls aufgrund
des Spannungseinbruchs AUc¢q sprungformig an und fiihrt somit in der
kaskadierten Strom- und Spannungsregelung zu einer Erhhung des In-
duktivitatsstromes Iro(t) (vgl. Abbildung 5.11). Zur Verhinderung von
Stromspitzen wird die Spannungsregelung wahrend der Pulserzeugung
deaktiviert, wobei die Referenzwerte Ucq res(t) sowie Irgres(t) kon-
stant gehalten werden. Sobald die Minimalspannung Uco,min (t) detek-
tiert wird, kann die Regelung wiederum aktiviert werden.
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==== Uco
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Abbildung 5.11: Spitze im Induktivitédtsstrom Ipo(t) aufgrund der
konstanten Referenzspannung Ucg,rer(t) wihrend der Pulserzeugung.

Bemerkung: Ein dhnlicher Ansatz fir die Konverterregelung zur
Speisung von Leistungsmodulatoren wurde in [234-237] gewéhlt. Da-
bei wird der Verlauf der Referenzspannung Ucg,r.y basierend auf einer
gespeicherten Referenzkurve durch einen selbstlernenden Algorithmus
derart verdndert, sodass eine konstante Eingangsleistung erreicht wird.
Eine genauere Beschreibung des Regelvorgangs wiahrend des System-
starts, der Lastspriinge oder der Pulsdauer wird jedoch keine gegeben.

5.2.5 Messergebnisse des Tiefsetz+Hochsetzstellers
bei pulsférmigen Lastzyklen

In Abbildung 5.12 a) ist die Referenzspannung Ucg rer(t) und die Kon-
densatorspannung Ucg(¢) fiir eine Sequenz von 20 Pulsen bei einer Puls-
wiederholfrequenz von f,., = 720 Hz und einer mittleren Leistung von
10kW gezeigt. Zu Beginn der Pulssequenz resultiert, wie in Abschnitt
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Abbildung 5.12: a) Referenzspannung Ucg e (t) und Kondensator-
spannung Uco(t) fiir eine Sequenz von 20Pulsen bei einer Pulswie-
derholfrequenz von f.., = 720Hz und einer mittleren Leistung von
P,,g = 10kW und b) der zugehérige Strom Ir(¢) in der Induktivitét.

5.2.3 erklart, aufgrund des Lastsprungs von 0 W auf 10kW ein Span-
nungsfehler, der nach 4-5Pulsen ausgeregelt ist. Der zugehorige Strom
in der Induktivitét Iro(t) ist in Abbildung 5.12 b) dargestellt, der nach
dem Einregelvorgang einen konstanten Wert annimmt. In Abbildung
5.13 a) ist der Strom Iro(¢) in der Induktivitit fiir eine Sequenz von
20 Pulsen bei einer Pulswiederholfrequenz von fr., = 440 Hz und einer
mittleren Leistung von P,,q = 8 kW gezeigt. Der zugehorige sinusférmi-
ge Netzstrom Iy sowie die Phasenspannung Uy sind in Abbildung 5.13
b) dargestellt. Die dabei gemessene Phasenverschiebung zwischen Iy
und Uy resultiert aufgrund der Eingangsfilterkapazitit, wobei die Ver-
schiebung mit grosserer Leistung (Py = 25 kW) immer mehr abnimmt.
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Abbildung 5.13: a) Gemessener Strom I () in der Induktivitét und
b) zugehoriger Netzstrom Iy und Phasenspannung Uy .



Kapitel 6

Ausblick

In Rahmen dieser Forschungsarbeit wurde ein 20 MW Halbleiter-
Leistungsmodulator-System, bestehend aus den Teilkomponenten wie
Pulsgenerator, Pulstransformator, Vormagnetisierungsschaltung und
DC-Spannungsversorgung detailliert analysiert. Dabei konnten in un-
terschiedlichen Gebieten neue Resultate erzielt werden, wie z.B.

e eine verbesserte Parallelisierung von IGBT-Modulen durch Kom-
bination von Strom- und Spannungsflankensynchronisation,

e cine neuartige Vorgehensweise zur Dimensionierung des Pulstrans-
formators durch analytische Berechnung der Feldkomponenten in
Teilgebieten,

e die genaue Analyse der passiven Vormagnetisierung und deren
Verbesserung durch Energieriickgewinnung mittels einer asymme-
trischen H-Briicke,

e die Flussregelung zur Erzielung einer symmetrischen Kernaus-
steuerung bei aktiver Vormagnetisierung und

e die Realisierung eines neuartigen Regelungskonzepts fiir DC-
Spannungsversorgungen bei Anwendungen mit pulsférmigen La-
sten.

In weiteren Forschungsarbeiten konnten somit aufbauend auf den
in dieser Arbeit gewonnenen Erkenntnissen die folgenden Punkte un-
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348 Ausblick

tersucht werden. Beispielsweise entstehen durch die stetige Weiterent-
wicklung der Halbleiter-Technologie fortlaufend verbesserte Halbleiter-
Bauelemente mit schnelleren Schaltzeiten, héheren Sperrspannungsfe-
stigkeiten und grosseren Schaltleistungen (vgl. SiC-Schalter), wodurch
der Leistungsmodulator kontinuierlich verbessert werden kann. Des Wei-
teren erreichen passive Bauelemente, wie z.B. Kondensatoren, immer
hohere Energiedichten, oder es werden aufgrund verbesserter Isolations-
materialien Bauformen mit geringer parasitirer Induktivitdt realisier-
bar. Dadurch &ndern sich jeweils die dusseren Rahmenbedingungen fiir
das Design des Pulsgenerators, wodurch immer kompaktere Systeme bei
hoheren Sperrspannungen mit gleichbleibender bzw. kleiner werdender
Léangsinduktivitat oder sogar Leistungsmodulatoren mit anderen Topo-
logien moglich werden. Anstelle einer anderen Topologie sollte jedoch in
erster Linie zur Verbesserung des Leistungsmodulators bzw. des Puls-
generators der Ansatz zu hoheren Sperrspannungen (< 10kV aufgrund
der Erdkapazitit) und neuartigen Gehéusen (Custom Design) von Lei-
stungshalbleitern und passiven Komponenten verfolgt werden, wodurch
der Einfluss der Langsinduktivitit im Pulsgenerator reduziert wird und
zugleich eine weitere Verbesserung der Pulsform sowie der Reduktion
der ohmschen Verluste erreicht werden.

Ebenfalls kénnen die Systemeigenschaften durch Weiterentwicklung
des beschriebenen Gatetreibers in Bezug auf Schaltverluste oder Schalt-
zeiten noch gesteigert werden. Dabei ermdglicht gerade der Transforma-
tor durch das beschriebene kapazitive Ausschaltverhalten noch schnel-
lere Ausschaltzeiten mit geringeren Verlusten.

Zuséatzlich muss im mechanischen Bereich die niederinduktive Zufiih-
rung durch den Tank beziiglich Dichtheit und Herstellbarkeit optimiert
werden.

Des Weiteren hat sich gezeigt, dass durch den Leistungsmodulator
mit Pulstransformator keine schlechteren Schaltzeiten erreichbar sind
als mit anderen Modulatortopologien. Zur Verringerung der parasitér-
en Kapazitit konnten somit weitere Isolationsmaterialien mit geringe-
rer relativer Permittivitdt verwendet bzw. direkt ein Transformator in
Luft mit grosseren Abstdnden realisiert werden. Der einzige wesentliche
Nachteil des Pulstransformators ist die begrenzte Spannungszeitfliche.
Trotzdem ist der Einsatz von Pulstransformatoren in Langpulsanwen-
dungen im ms-Bereich mit Anstiegszeiten von einigen ps denkbar, in-
dem auf einen Transformator mit mehreren unabhéngigen Kernen ver-
zichtet und gleichzeitig die Windungszahl erhoht wird. Zudem koénnte
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durch SiFe-Legierungen die Flussdichte gesteigert werden, wobei auf-
grund der Kernverluste jedoch eine Reduktion der Banddicke auf 25 pm
notig ware.

Noch nicht untersucht wurde die optionale Schaltung zur Kompensa-
tion des Spannungseinbruchs der Eingangskapazitit wahrend des Pul-
ses, welche eine Reduktion des Kapazitdtswertes ermoglicht. Dadurch
kénnen fiir die Eingangskapazitét einerseits kleinere sowie niederinduk-
tivere Bauelemente eingesetzt werden, wodurch das Volumen des Puls-
generators sinkt und die Pulsform verbessert werden kann. Andererseits
wird jedoch das System durch derartige Ansétze, wie z.B. die Bouncer-
Schaltung [72-74, 80], komplexer oder es resultieren, wie z.B. fiir das
LR-Netzwerk [75,76,138] zusétzliche nicht zu vernachlissigende Verlu-
ste. Hinsichtlich der Verluste waren getakteten Kompensationsschaltun-
gen [185] eine geeignete Losung, wobei diese aber aufgrund der notigen
Schaltfrequenzen nur bei langen Pulsen im ms-Bereich einsetzbar sind.
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